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RESUMO

A equalizagdo num sistema de transmissfio rddio-digital por microondas ¢
enfocada sob o ponto de vista estaciondric e {transiemte., A teoria cldssica da
equalizagdo transversal discreta € reapresentada e complementada nos aspectos
de relacionamento entre os  critérios  cldssicos da  minimizagdo do erro
quadrédtico médio (MEQM) ¢ da forgagem a zero (FZ), e também da obtencio do
algoritmo de ajuste dos coeficientes complexos do equalizador pelo critério da
FZ. As limitacbes dos algoritmos estocdsticos cldssicos no modo de decisdo
dirigida, quando em operagio nos periodos de inicializagbes dos sistemas
radio~digitais com os diagramas de olhos fechados (forte distorgdo), sido
confirmadas por simulagbes computacionais, indicando a necessidade da atuagido
de  algoritmos mais  robustos no modo  autodidata. A verificacio da
caracteristica de fase ndo- minima, para a versao amostrada da resposta ao
impulso do canal de microondas, restringe a escolha destes algoritmos. Isto se
deve a impossibilidade de fazer uso das estatisticas de ordem 2 de sinais
disponiveis no receptor, para fins de equalizar a amplitude ¢ a fase de canais
de fase ndo-minima. Alguns algoritmos cegos existentes na literatura tém scus
desempenhos comparados em sistemas rddio-digitais, através principalmente das
suas robustez, velocidades de convergéncia ¢ consisténcias. E verificado que,
dos algoritmos testados, o algoritmo de Godard ¢ aquele que apresenta o melhor
compromisso entre os aspectos analisados, confirmando alguns resultados
experimentais. Finalmente, € verificada a obtencdo da equalizacdo através da
identificacio exclusiva entre os momenios de ordem 4 dos sinais de entrada do
sistema e o0s momentos de ordem 4 dos sinais de safda de equalizador. Esta
verificagdo leva a um método ndo-linear para a equalizagdo. Fazendo uso
exclusivo da identificaghc de momentos cruzados de ordem 4 enire os sinais na
entrada e saida do «canal, €& possivel obter um método linear para a
equalizagdo. Este méiode pode permitir a atuvagido, no modo autedidata, de
algoritmos cegos baseados em estimagiio dos momentos de ordem 4. Os resultados

analiticos obtidos sic compardveis aqueles dos critérios da MEOM e da FZ.



ABSTRACT

Equalization in microwave digital-radio transmission systems is dealt with
under a transient and steady-state point of view. The classical theory of
digital transversal equalization is revisited and complemented concerning  the
classical aspects of mean square error minimization (MSEM) and zero forcing
(ZF), and also in the proposal of an algorithm for the adjustement of the
complex coefficients of an equalizer by the ZF criterium. Classical stochastic
algorithms limitations  operating in  the  directed-decision mode  for
initializations periods in digital-radio systems (under closed eyes diagram,
corresponding to strong distortion) are confirmed in computer simulations,
suggesting the neced of using robust algorithms, specially in the autodictate
mode. The non-minimum phase characteristics for the sampled impulse reponse
version of the microwave channel, restricts the choice of such algorithms.
This happens due to the impossible use of second-order statistics processing
in the available receiver signals, for the proper equalization of amplitude
and phase in a non-minimum phase channel. A few blind algorithms available in
the literature are compared for digital-radio systems, concerning their

robustness, convergence velocities and consistencies behavior.

It is confirmed that, among all tested algorithms, the Godard algorithm is the
one that shows the best compromise concerning the analised aspects, confirming
some experimental results. Finnaly, an equalization linear method for the
complex modulation is proposed based on the matching between the fourth-order
moments of the system input signals and the fourth-order moments of the
channel ouput signals. Perhaps, this method allows the action, in the
autodidacte mode, of blind algorithms based in the estimation of fourth-order
moments. The analytical results obtained are comparable with those of the MSEM

and ZF criteria.
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INTRODUCAO

O desempenho dos sistemas de microondas réadios-digitais €, principalmente,
afetado pelos desvanecimentos seletivos assoclados aos fendmenos de propagagio
por trajetos miltiplos [1]-[4]. Estes fendmenos tém origem nas condigdes geo-
grificas e climdticas do enlace em questdo [5]. A modelagem fisica de tais
fenémenos nio estd esgotada e tem estado sob constante estudo e experimen-
tagio. No entanto, ao menos para fins de andlise gualitativa, o0s modelos de

representagio propostos na literatura tém se mostrado dteis [6], [7].

A fim de manter o desempenho do sistema num nivel satisfatdrio, € necessidrio
utilisar dispositivos, normalmente dispostos na parte receptora do sistema,
que procuram se opor aos  efeitos negativos provocados pelo desvanecimento

seletivo. Pode-se citar alguns dispositivos de contramedidas eficientes [16]:

- técnicas de diversidade de espago, de frequiéncia ou angular: permitem,
a partir de dois sinais recebidos de uma mensagem enviada, dispor de um

novo sinal, resultante da combinaciio ou da comutagio,que € estatistica-

mente menos degradado do que qualquer dos dois sinais recebidos [8];

- técnicas de eqgualizacdo adaptativa no dominio da freqiéncia: onde equa-
lizadores normalmente dispostos em freqiiéncia intermedidria (FI), pro-
curam restaurar continvamente a forma da densidade espectral de
poténcia do  sipal  transmitido.  Estes  dispositivos  corrigem  as
distorgoes em amplitude, até um dado nivel, provocadas pela fungio de
transferéncia do canal, através de téenicas em fregiiéncia [91-{11]

Estes equalizadores também sio chamados de corretores em frequéncia;

- técnicas de equalizagio adaptativa com controle no dominio do tempo:
onde equalizadores procuram restabelecer continuamente a forma original
dos pulsos transmitidos, corrigindo as distorgées em amplitude e fase
provocadas pelo canal, através de técnicas temporais. Nesta classe se
enquadram, por exemplo, os equalizadores digitais, empregados normal-
mente em banda bdsica, e gue fazem uso das modernas técnicas de proces-

samento digital de sinais [12]-[14].

As téenicas em diversidade apresentam grandes dificuldades de ordem prdtica e,
por isso, sic muito onerosas. A equalizagic com controle no dominio da
freqiéncia (ECDF), apesar de suna simplicidade na implementagho, apresenta
desempenho limitado. Estas duas técnicas, geando atuam em conjunto, apresentam

efeito sinergistico considerdvel {11].




P.I1 - [ntrodugde

A eqgualizagdo com controle no dominio do tempo (ECDT) tem sido desenvolvida
tedrica ¢ experimentalmente nos dltimos trinta anos. Particularmente em siste-
mas de transmissio em microondas, nos idltimos dez anos tem havido larga apli-
cagdo desta equalizacho individual ou em conjunto das outras técnicas de con-
tramedidas j& mencionadas. A utilizacio conjunta das trés técnicas de contra-
medidas € sugerida para as rotas de alta incidéncia de desvanecimentos seleti-
vos profundos. Efeito sinergistico também tem sido registrado nesta configu-

ragao [11).

A ECDT digital tem sido, preferencialmente, aplicada nos sistemas digitais de
transmissio em microondas em fungio de suas estruturas mais simples e maior
capacidade para compensar as imperfei¢bes de canais variantes no tempo.
Algumas estruturas de ECDT tem tido atencgdo especial, todas elas baseadas em

filtros transversais, tais comao:

- equalizadores lineares sincronos: neles o atraso elementar do filtro
transversal € igual ao periodo de transmissio de um simbolo. Estes
equalizadores, de estrutura simétrica (favorecendo a ndo introdugio de
distor¢do na fase de um sinal de entrada simétrico) e com possibili-
dades de processamento independente de sinais para alterar seus parame-
tros, foram preferencialmente adotados, tanto em sistemas rddio-
digitais [11], [15], [16] como na grande maioria dos sistemas de trans—

missao digital [17];

- equalizadores nio-lineares sincronos recursivos: estes, apesar de terem
desempenhos tedricos superiores aos mencionados acima, ainda nio resol-
veram satisfatdriamente, mna prética, problemas de acoplamentos com
outras partes adaptativas dos receptores de sistemas rddio-digitais
18], [22]. Estes problemas sio provenientes de suas partes realimen-

radas;

- equalizadores lineares fraciondrlos: mneles ¢ atrase elementar do filtro
¢ uma fragio do periodo de transmissio de um simbolo. Estas estruturas
comegaram a ser analisadas a partir de 1975 {191, quando se observou
que o desempenho destes equalizadores se torna, tedricamente, indepen-
dente do instante de amostragem. No ambito dos sistemas de microondas
radio-digitais, estes equalizadores, de complexidade semelhante aos
sincronos, tém desempenho tedrico superior aqueles {10}, {20}, {211 ©
mesmo pode ser dito guanio a estas estruturas com partes ndo-lineares

recursivas 201




P.I - Introducdo

De um modo geral, os trabalhos publicados voltados para aplicagbes de
equalizadores na drea de transmissio digital em sistemas de microondas, tém
tido um caracter estaciondrio na andlise temporal de desempenho [10], [20] ,
[22]. Tal andlise € normalmente feita através de informacgdes do tipo: curvas
de taxas de simbolos errados (TSE) ou taxas de bits errados (TBE) em fungio da
relagdo portadora-ruido, fatores de melhorias e probabilidades de interrupgéo
dos sistemas. Por outro lado, poucos sdo os trabalhos tedricos e experimentiais
gue tém procurado analisar o desempenho dindmico destes sistemas durante
periodos de transitoriedades e até mesmo de estacionaridades. No primeiro caso
situam-se os periodos de inicializacio e reinicializagdo, causadas por
variaches temporais abruptas nos sistemas (periodo de aquisi¢do). No segundo
caso, durante a estacionaridade (sistemas invariantes no tempo) ou
quase-estacionaridade (sistemas que variam lentamente com o tempo), a andlise
¢ feita no perfodo de rastreio [14], [23]. No periodo de aquisicdo, a andlise
sob o ponto de vista da equalizagio adaptativa ressalta a: capacidade dos
algoritmos de adaptagio em manter-se¢ préximos ao ponto 6timo de operagdo em
sitvagdes de forte ou fraca distorcao do canal (robustez), velocidade de
convergéncia destes algoritmos compativel com a exigida pelos sistemas de alta
capacidade (tempo de aquisig@o), critérios de chaveamento entre algoritmos
{(gquando houver mais que um), complexidade do dispositive de adaptagdo. Este

tipo de andlise serd uma das principais preocupacdes deste trabalho.

Nesta primeira parte da tese ter-se-d, entre outras, a preocupagdo de estudar
as caracteristicas digitais do canal radio-digital, visto gue hd diferencas
importantes relativas as versdes analdgica ¢ digital quanto & classificagio de
fase minima, mdxima ou ndo-minima (mista) do canal. Isto ird requerer uma
escolha apropriada dos  algoritmos de  adaptagio. Além  disso,procura-se
estabelecer referéncias  oOtimas do comportamento transitério do sistema, ao
dispor-s¢ de informagdes desejadas no receptor. Na maioria dos sistemas de
transmissic digital, em ambientes com distor¢do linear desconhecida, os
equalizaores sio ajustados em breves intervalos de tempo, guando se tem o
conhecimento, no receptor, de uma segiéncia de dados transmitidos. Isto
propicia um ajustamento 6timo do equalizador quando o canal € invariante no
tempo. Apds este perfodo de treinamento, a operagic normal do sistema ¢€
reiniciada. Nos sistemas riddio-digitais de alta capacidade € nos sistemas
multiusudrios em redes de comunicagho [24], esta estratégia ndo € possivel em
funcio, principalmente, da velocidade de transmissio de informagao ¢ da
mudanca fregiente das condicdes do canal. Logo, outras estratégias devem ser

propostas, as  quais  considerem o  desconhecimento do  canmal e a
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indisponibilidade, no receptor, da verdadeira secqliéncia transmitida. Iisto ¢&

feito na segunda parte desta tese,

O capitulo 1 ¢ consagrado as definigbes bdsicas em sistemas de transmissio
radio—digitais em microondas, tais como: modelagem por filtragem da propagagao
troposférica e as modulagdes de amplitude com duas portadoras em quadratura
(QAM). Ele termina com uma apresentagdo de diversas formas de equalizacio em

ambiente rddio-digital.

O capitulo 2 € destinado ao estudo de uma estrotura particular de equalizador
com controle no dominio da fregliéncia. Apesar de apresentar limitagbes, este
corretor em freguéncia intermedidria ajudard na compreensio do comportamento
de equalizadores cujos dispositives de ajustes de seus parametros se baseiam
exclusivamente nas estatisticas de ordem 2. Além disso, estabelece-se um
desenvolvimento tedrico que possibilita verificar, com clareza, as suas

potencialidades ¢ limites de atuagio como dispositivo de contramedida.

O capitulo 3 resume as principais caracteristicas das técnicas de egualizagio
linear sfncrona  em  sistemas de  transmissio  digital em  geral e,
particularmente, em sistemas de microondas de alta capacidade. Serao enfocados
aspectos de:  evolucdo  histérica da egualizagio em sistemas radio-digitais,
classificacic de tipos e estratégias de equalizagdo e técnicas cldssicas de
adaptacdc dos paradmetros dos equalizadores., Também si3c expostas, ncste
capitulo, as formas de avaliagho do desempenho dos sistemas nos perfodos de
transigao, wutilizando resultados de  simulagiic com  os  algoritmos adaptativos
classicos no ambiente rddio-digital. Por dltimo € enfatizado, através de
simulacio, a necessidade da presenga de  algoritmos  apropriados,  ditoes
autodidatas, auto-adaptativos ou cegos, para ajustar os pardmetros  dos
equalizadores, devido a presenga potencial de fortes distorgdes do canal réddio

e suas variagdes temporais.

O capitule 4, o ditimo da primeira parte da tese, ¢ destinado a comentdrios e

conclusdes.




CAPITULO 1

TRANSMISSAO DIGITAL POR MICROONDAS

OBJETIVO DO CAPITULO:

Estudar alguns aspectos bdsicos de um sistema de microondas rddio-digital e
sua modelagem. Também € feita uma andlise do modelo analdgico do meio de
transmissio (canal) e sua versio amostrada. Por iltimo s3o enfocadas as
técnicas de contramedidas mais wutilizadas no contexto de um sistema de
microondas radio-digital, com énfase na equalizacio no dominio da freqiiéncia €

no dominio do tempo.

1.1 - SISTEMAS DE MICROONDAS RADIOS-DIGITAIS

1.1.1 - Sistemas de Microendas

Os sistemas de microondas podem ser definides come sendo aqueles gue wutilizam
as ondas eletromagnéticas de comprimentos de ondas centimétricas para
transmitirem informagdes em ligagbes ponto-a-ponte. A teoria da dptica
geométrica mostra que estas ondas ficam concentradas em feixes diretivos muito
estreitos na atmosfera, permitindo que a transmissic seja feita em faixas de
frequéncias largas. Como € desejado observar, neste trabalho, efeitos do meio
de transmissdo, ou seja, do canal troposférico, somente os sisiemas em
visibilidade Optica direta seric considerados. Isto significa gque as antenas
transmissora ¢ receptora, posias em torres com alturas entre 50 e 100 metros,

se "véem"” no sentido dptico.

A trajetéria das microondas entre duas estagbes € definida como lance de
microondas. O comprimento comum de um lance em visibilidade ¢ da ordem de 40 a

250 km, para uma freqiéncia de portadorz inferior a 12 GHz.
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A necessidade de transmitir informagbdes de mnaturezas distintas, tais como:
imagem, voz e dados, tem provocado a coexisténcia ou mesmo a substituicdo das
ligacdes analdgicas jdé exitentes por digitais, numa mesma rota de transmissio.
Dessa forma - sio aproveitadas, por razbes principaimente econdmicas, suas
estruturas fisicas. Como conseqgliéncia, os sistemas radio-digitais devem
respeitar, no caso da cohabitagdo analégico/digital, 2 organizagcio das faixas
de frequéncias disponiveis. Por sua vez.isto implica no desenvolvimento de
sistemas que possuem boa eficiéncia espectral. No caso de densa utilizagio da
faixa de freqiiéncias, sZo sugeridas a utilizacdo de sistemas com reuso de

frequéncias [25].

1.1.2 - O Canal Troposférico

E o meio de Transmissdo utilizado pelos sistemas de microondas em visibilida~-
de. A troposfera € a camada da atmosfera mais baixa, numa faixa de altura en-
tre 0 e 10 km. O desempenho destes sistemas depende das condigdes de

propagacgio nas rotas de transmissio.

A propagagao normal de microondas através da troposfera tem seu comportamento
determinade pelas condicdes de espago livre, pelo comprimento do lance, pela
freqiitncia da portadora e pelo relevo da regido do lance. Portanto, a
propagacdo normal € definida ser independente das condigdes climdticas. Por
isso, a propagagio normal ¢ considerada como invariante no tempo €

sem distorgdes no scu espectro de fregiéncias.

Os fendmenos de propagacio na faixa de microondas podem causar a interrupcdo
dos sistemas. Os dois fendmenos mais importantes a considerar sio de natureza

temporal nac-estaciondria e ligadas a:

. chuva, que afeta principalmente os sistemas cujas f{regiiéncias de porta-

-

doras sfo superiores a 10 GHz. Seu efeito € traduzide por uma atenuagio

suplementar 2 do espago livre e aperiddica na faixa do canal, levando a

uma degradagdo da relagdo sinal-ruido na recepgioe [26]

variagdo do indice de refragic da troposfera em condigdes de céu claro.
Em tempo umido, guente e sem vento, a baixa troposfera se estratifica em
camadas horizontais, normalmente definidas em espessuras de 10 metros,
cujos indices de refragdc sic assumidos constantes mas diferentes entre

as camadas. Esta estratificagdo provoca refracdes e reflexdes dos raios
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emitidos, estabelecendo trajetérias secunddrias ou miltiplas do sinal,
que podem atingir o receptor. Neste caso, o sinal principal recebido

{raio direto)} sofre interferéncia construtiva ou destrutiva {5],[28].

Lances em visibilidade s3o projetados de forma a evitarem a concorréncia de
possiveis ratos refletidos do solo, os quais provocam fortes interferéncias no
sinal 1til. Estes raios, quando considerados, podem ser modelados por trajetos

miltiplos [27]. Tal modelagem serd estudada em detalhes no item 1.4.

Os trajetos miltiplos, além de provocarem atenuagio do sinal recebido,
provocam o aparecimento de desvanecimentos profundos e seletivos em
frequéncias. Esta caracteristica € comumente designada desvanecimento seletivo
[2]. Nao serd considerada nesta tese a parte da atenuagho constante ou
desvanecimento plano, j4 que um controlador automdtico de ganho (CAG) pode
perfeitamente se ocupar de seus efeitos, cnquanto que o mesmo nio € possivel

para o desvanecimento seletivo, que serd combatido por equalizadores.

Os sistemas de microondas riddio-digitais de alta capacidade sdo extremamente
sensiveis ao desvanecimento seletivo. As distor¢des de amplitude e fase {ou
atraso de grupo) sobre o sinal transmitido podem levar a uma forte degradagio
do desempenho, podendo inclusive interromper o sistema. Apesar de seu tempo de
ocorréncia ser pegueno {(de um modo geral entre 107 e 107 para © més menos
favordavel num lance de 50 km), os desvanecimentos seletivos em freqgiigncia séo

relevantes no projeto de tais sistemas.

Afora os fendmenos de propagagio, outros fatores devem ser considerados para ©
projeto do sistema, tais como suas imperfeigdes a nivel de construcdo {29] e
as interferéncias provocadas por outros sistemas que utilizam o mesmo meio de
transmissio [20] e/ou por emisstes radioelétricas parasitas. Estes fatores néao
serio  considerados  nesta tese. Serao  estudados sémente os  efeitos
provocados pelo fendmeno dos trajetos miltiplos sobre os sistemas de micro-

ondas réddio~digitais e as técnicas de contramedidas associadas & equalizagio.
1.1.3 - Critérios de Desempenho de um Sistema de Microondas
Na grande maioria dos sistemas de transmissio digital, a taxa de simbolos ou

de bits errados (TSE ou TBE} € a quantidade mais utilizada para estimar a

gualidade da transmissic do sistema. A fim de considerar os cfeitos peculiares

.
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do canal troposférico, os organismos internacionais foram levados a definir
critérios de desempenho especificos aos sistemas de microondas radio-digitais

[4]. Estes critérios sao

. uma TBE correspondente s condigdes normais de propagagio: & 1072,

. o tempo durante o qual a TBE ultrapassa um certo limiar, chamado de taxa

. 5 ; -3
de erro de interrupgiio, geralmente fixado em 10 7.
Segundo sua duragio, as interrupgdes sio classificadas em duas categorias:

. interrupgdes inferiores a 10 segundos - sdo suficientemente breves para
serem toleradas e afetam somente a qualidade do sistema. Virios destes
periodos somados durante um més (ou um anoj, constifuem ¢ tempo de
interrupgdo. Para um lance médio de 50 km, o objetivo para o tempo de

interrupgdo ¢ de 26 segundos para o més menos favordvel.

. interrupgbes longas, de duragdo superior a 10 segundos - afetam a dispo-

nibilidade do sistema.

As interrupgdes longas  sao essencialmente  devidas  as  precipitagdes
pluviométricas, ao passo que aquelas que afetam a qualidade sdo provocadas

freqgitentemente pelos desvanecimentos seletivos.

Os objetivos de disponibilidade sao geralmente atingidos ao se reduzir o
comprimento dos lances, ao s¢ aumentar a poténcia de transmissdo ou ao se

diminuir o fator de ruido do receptor.

Os sistemas de microondas podem ficar submetidos aos eventos de desvanecimento
seletivo por muito tempo durante 1 més (vdrios milhares de segundos) e,
portanto, os objetivoes de qualidade se tornam extremamente dificeis de serem
alcangados. Para sistemas de alta capacidade, eles sé podem ser atingidos se
forem wutilizados dispositivos de contramedidas. Particularmente, a egqualizagao
tem papel fundamental para a redugdo do tempo de interrupgao que afeta a
qualidade do sistema, principalmente na parte do tempo que diz respeitc as
transitoriedades. Nestes momentos ¢ importante que os equalizadores estejam
munidos de algoritmos robustos ¢ suficientemente rdpidos para a adaptagaoc de
seus coeficientes. Esta tese terd a preocupacde principal de estudar estes

tipos de algoritmos.

A seguir, serdo definidos gualitativamente alguns dos principais critérios

utilizados para a avaliagdc de desempenho dos sistemas de microondas rddio-
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digitais. Alguns destes critérios sdo também vilidos para quaisquer sistemas
de transmissdo digital. Posteriormente, serdo dadas expressdes para  seus

calculos.

1.1.3.1 - Probabilidade de Erro

O céalculo da probabilidade de erro sobre os simbolos ou sobre os elementos
bindrios transmitidos € um dos critérios dos nmais significativos para
descrever a gqualidade de um sistema de transmissio digital. Entretanto, sua
determinacio analitica ¢ complexa e sua utilizagdo sistemdtica conduz, quando
os parametros envolvidos sio numerosos,2 um volume de célculo aprecidvel [20].
Embora se trate de um critério que permite comparagbes entre vdrios sisternas,
ele ¢ pobre em discriminar e dar indicagdes sobre a influéncia especifica de
diferentes perturbacoes. Esta avaliagho € considerada estaciondria e ndo serd

freqientemente usada nesta tese.

1.1.3.2 - Taxa de Simbolos ou Bits Errados (TSE ou TBE)

Esta ¢ uma medida de avaliacio do desempenho que pode ser utilizada em
ambientes estaciondrios e transitérios. Ela € uma relagio entre o ndmero de
simbolos ou bits decididos errados e o niumero daqueles transmitidos, durante
um dado intervalo de tempo. Dependendo da disponibilidade de acesso aos
simbolos ou bits verdadeiros no receptor durante o periodo de transitoriedade,
a TSE ou TBE permite fornecer o tempo gque o sistema leva para alcangar as
condicdes de operacionalidade. Por outro lado, durante um longo perfodo de
estacionaridade, para uma dada relagio sinal-rufdo, a TSE ou TBE tendem a se
igualarem & probabilidade de erros sobre os simbolos ou bits. As informagbes
sobre a velocidade de convergéncia obtidas desta medida sio também retiradas

das curvas de aprendizagem a serem descritas no item 1.1.3.6.

1.1.3.3 ~ Diagrama de Olho ou Constelagdo

A abertura ou fechamento do olho de um sistema digital ¢ uwma forma de
avaliacdo qualitativa, em tempo real, do desempenho do sistema, tanto em
condicdes de estacionaridade como de transitoriedade. De forma equivalente,
o espalhamento dos sinais bidimensionais recebidos ¢ egualizados, num diagrama

de constelagio, também permite tal avaliagio.
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1.1.3.4 - Distorgéo Maximal {Dmax)

E uma medida que reflete o nivel de distorgdo presente nos sinais recebidos e
equalizados, através dos mddulos de suas respostas ao impulso em fase e
quadratura, no caso dos sistemas QAM. Estes sistemas serio estudados no item
1.2. A Dmax estd ligada diretamente & abertura do olho [30]. A interferéncia
entre simbolos (IES) € a principal cavsa da degradagio de um sistema de
microondas rddio-digital afetado por desvanecimento seletivo. Portanto,a Dmax
calculada na safda do equalizador fornece uma medida da gqualidade da
transmissdo e da capacidade do equalizador em corrigir as degradagdes impostas
pelas  distorgdes temporais do canal, sem cosiderar, entretanto, o ruido. A

Dmax pode ser avaliada em periodos estaciondrios e transitérios.

1.1.3.5 - Erro Quadrdtico Médio (EQM)

O EQM dc um sinal recebido € a soma da varifncia da IES e da variancia do
rufido. Portanto, avalia o desempenho do sistema de forma mais completa que a
Dmax, quando a variincia do ruido ¢ disponivel. O EQM € uma medida

estaciondria e se relaciona 3 probabilidade de erro [31].

1.1.3.6 — Curvas de Aprendizagem (CA}

As CA’s fornecem wuma avaliagio qualitativa e quantitativa de desempenho dos
algoritmos adaptativos dos coeficientes do equalizador. Nelas estdo contidas
principalmente informacbes sobre robustez, velocidade de convergéncia e
consisténcia  dos  algoritmos. O  comportamento  dos  erros  quadrdticos
instantaneos ou coeficientes do equalizador, em fungdo do tempo, sdo alguns
dos parametros de andlise dinamica postos sob a forma de CA. Esta serd uma das

formas principais de avaliacio utilizadas nesta tese.

Outras formas de avaliagdo do desempenho dos sistemaas de microondas
radio-digitais, tais como: assinaturas, assinaturas de convergéncia e de
divergéncia de equalizadores, fatores de redugio do tempe de interrupgido e de
melhoria dos sistemas, serde melhor definidas apds a modelagem do canal de
transmissdo, em funcdo de suwas dependéncias diretas com os parametros do

modelo. Isto serd feito no item 1.5.2.

i
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1.2. MODULACAQ DE AMPLITUDE E QUADRATURA: QAM

Neste item serdo vistos definigdes e principlos bdsicos da modulagdo em
amplitude com duas portadoras defasadas entre si de 90 graus (quadratura),ou

simplesmente QAM,

A mensagem digital a ser transmitida pode ser originariamente digital ou
analdgica apropriadamente amostrada e codificada. Ela €, portanto, constituida

de uma seqiiéncia de elementos bindrios (bits).

A operagdo de modulagio tem por objetivo transformar esta mensagem digital num
sinal elétrico apropriado ao canal de comunicagio. Como ¢ sabido, o processo

de modulagdo € o de fazer variar as caracteristicas de uma onda, chamada de

portadora, em fungido do sinal contendo a informacgéo.

Na majoria dos sistemas, a transposigio espectral de um sinal de banda bésica
para um sinal de banda passante, do canal radioelétrico, € feita em duas
ctapas. Na primeira a mensagem a {ransmitir € modulada por uma portadora em
freqiiéncia intermedidria (FI). Apds, este sinal modulado € transposto a
fergiiéncia de emissao. Na recepgdo sio realizadas as operagdes inversas, ou
seja, a modulagdo € desfeita para a obtencgéo do sinal original em banda bésica

{BB). Esta operagdo ¢ c¢hamada de desmodulagic ¢ consiste de duas etapas:

transposicdo do sinal recebido para Fl e, apds, para BB.

As modulagfes digitais s3o caracterizadas pelo fato de que o parémetro
portador da informagic sé pode tomar um nimero M discrete de valores. M
representa o nimero de estados da modulagio. A informacio digital pode estar
contida mna amplitude, na f{ase, na fregliéncia, na polarizagio, ou numa

combinagio entre algumas destas quatro quantidades da onda portadora.

Para uwma dada aplicacdo, a escolha de uma técnica de modulagio depende de um
certe numero de critérios, tais como: a ocupagdc espectral do sinal modulado,
os desempenhos em presenga de ruido aditivo, a robustez frente as distorgdes

i32) e as interferéncias e a simplicidade de realizacdo {33].

MNos primeiros sisiemas de transmissio, com taxas da ordem de kbit/s, foram
utilizados esquemas de modulagdo simples e  robustes, possuindo nidmero de

estados limitados. Nesta sitwagdo, as modulagdes de fase (MF} se mostraram

i3
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eficientes, com numero de estados M = 2, 4 e 8.

Com o crescimento da demanda dos servigos de comunicagbes, impds-se resirigbes
de economia ao espectro radioelétrico, tornando impraticdvel o uso daquelas
modulagdes. Novos esquemas de modulagbes foram empregados, com maior
eficiéncia espectral e conseqiente aumento da taxa de transmissio de
informacdo. Em contrapartida, houve também um aumento da complexidade [34L
Dentre os esquemas propostos, as moduolagdes QAM sio aguelas que realizam o

melhor compromisso desempenho/simplicidade de realizacio [35].

Atualmente, as modulagées 16~-QAM (M=16) ¢ 64-QAM (M=64) tém se mostrado
suficientes para satisfazer as necessidades requeridas pelos sistemas, tal co-
mo: a transmissio de bits na taxa de 140 Mbit/s em canais cuja largura varia
entre 30 e 40 MHz. Os proximos sistemas deverio empregar modulagées dos tipos
256-QAM e 1024-QAM [36]. Nestes casos, a eficiéncia espectral € aumentada , j4
que a faixa de freqiéncia tedrica necessdria i transmissio destas modulagoes
diminui com o iogz(M). Por exemplo, a 256-QAM ofecrece uma eficiéncia espectral
duas vezes maior do que a 16-QAM, isto €, ocupa uma faixa de freqiiéncia duas
vezes menor com a mesma taxa de transmissio de bits, ou ainda, dito de ouatra
forma, a 256-0AM tem o dobro da capacidade de transmissado de informagio em
relagio & 16—QAM.Nesta tese, somente as modulagbes 16-0AM e 64-QAM serio

consideradas.

1.2.1 - Principio Bdsice das Modulacdes QAM

As modulagdes QAM sao modulagbes lineares bidimensionals de amplitude e fase,

2N

com o numero de estados normalmente escolhidos na forma M = 277, N sendo um

nlimero inteiro positivo.

A modulagdo QAM pode ser descrita como 2 superposigéo de duas ondas na mesma
freqiiéncia e em quadratura, moduladas em amplitude com 2™ niveis em cada
portadora. A Figura 1.3 ilustra o principlo bidsico de obtengdo destas

modulagdes. Na prdtica hd vdrias formas de realizar a modulagdo e desmodulagio
{371

12
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Fig.1.1 - Principio bdsico de obtencéio das modulagées QAM.

A partir da seqiiéncia bindria oriunda da fonte, o codificador fornece duas
segiiéncias de simbolos {aR} e ‘{az} conformados e, posteriormente, filtrados.
A resposta ao impulso de conformagio e filtragem transmissora ¢ dada por
rT(t). Portanto, os sinais aR{t) € ax(t) em fase e quadratura,respectivamente,

sdo emitidos € suas expressdes sao dadas por:

£

a (t) = Z ap , Tt {a.n

=00

oo
a (o) = ;Z.ma” r_(t=T) (1.2)

onde as seqiéneias de simbolos -{aR} e {ai} sdo formadas pelos simbolos a. . ¢
W

a]‘, respectivamente, i & Z.

W

Os pulsos que multiplicam os simbolos tém duragio T, e cada simbolo
NP . N

corresponde a cada bloco de N elementos bindrios, sendo escolhido entre os 2

fo s N R P
valores possiveis: %1,%#3,3#5,.#(27-1). As seqiiéncias de simbolos, portanto,
sdo formadas de varidveis aleatérias discretas e simétricas, as quais serdo

consideradas varidveis estatisticamente independentes € idénticamente
distribuidas {i.i.d}.

s sinais aR(t} e ai'{t), em seguida, modulam em amplitude,respectivmente, as
portadoras em fase (coszﬁfgt} e em quadratura (senZﬁfDQ. O sinal transmitido
s{t) € obtido pela soma destas duas portadoras moduladas:

o

sft) = z iaRi rT(twiT) cesanai - aE’E rT(tﬂiT) sen2n§{}£) (1.3}

4 2
HEt
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A taxa de transmissao de simboles R, expressa em baud, mede o nimeroc de
s

mudancas de estado do parametro modulade, por unidade de tempo:

R =1 /T (1.4)

A taxa de transmissdo de bits R, expressa em bit/s, mede o nimero de bits

transmitidos por unidade de tempo:

R = Iogz(M) /T (1.8)
R ¢ relacionada a R_ a0 usarmos (1.4) ¢ (1.5), ou seja

R = RS logz(M) (1.6)

A representagdo dos M estados da modulagao no espago bidimensional tem o nome
de constelagdo, que € a representagdo convencionalmente adotada para descrever
uma modulagdo. A Figura 1.2 mostra algumas constelagdes  associadas s

modulacoes 16-QAM, 64-QAM e 256-QAM.
Y

[ ] L ] L L L] L] @ .‘Egm ] ] [ ] L L L LJ -

e & & s ® ¥ E EBZm ® E m ® e @ @

& [ -] ) ¥ B 4 ﬁém& E 4 -] & & B ]

s & & = ¥ R ¥ Elm B x w e @ c ® o
T L R R kle 8 e o0 e X

e o = s ¥ % E By & E % ¥ o o & @

2 @ ® @ B B M !ﬁgwlﬁ ¥ ¥ H e s S ®

s & s 8 E ¥ K I_?——I E B ¥ e & e @

e % ® @ e @ e 98 o s @ @ @ & 8

3
L@
ot £

G

& 2 @ 2 @ L &

L
4,11

Fig.1.2 - Constelagbes associadas as modulacdes 16-QAMI{D) 84-CAMIX) e
256-QAM(<}. X e Y sao os eixos das componentes em fase e quadratura,

respectivamente.
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As modulagtes M-QAM, com M da forma 22N, sao caracterizadas por wuma
constelagdo de grande simplicidde do ponto de vista de codificacic e decisio.
Também sob o ponte de vista da equalizacao, os algoritmos de adaptagdo dos
coeficientes tém sido expressos de forma simples e, de um modo geral, obtido
bons desempenhos nestas modulagbes. O mesmo nao pode ser dito para outras
modulagdes, como € o caso da 128-QAM [34] e a constelagio V29-CCITT [38],

mostradas na Figura 1.3.

O eutagor M0 sxatemes f y

¥i
'3
2 43 &
H
= ;4.
e e e . Y T
e T N
@ ¢ & -~ ~ x
@ -3¢ ®

Fig.1.3 - Constelagdes V29-CCiTT(abaixo} e da modulacao 128-QAM (acima). X e Y

sdo o0s cixos das componentes em fase e quadratura, respectivamente.

1.2.2 - Consideracgdes Sobre o Ruido

O sinal modulade recebido num sistema de transmissdo real estd contaminado por
perturbagbes aleatdrias de origem eminentemente térmica, chamadas de ruido
térmico ou simplesmente ruide. Este rufdo ¢ temporalmente modelado como
aditive ¢ independente do sinal modulado e emitido. Tendo uma faixa espectral
plana que abrange as faixas de interesse, ele ¢ considerado de densidade

espectral de poténcia plana bilateral, dada por Nﬂfz.
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Por ser Inerente ao sistema, o ruido tem um papel Importante na caracterizagio
de seu desempenho. independentemenie do sistema, o desempenhc da modulagio QAM
probabilidade de

bindria ou de simbolos em fungio da relagio portadora-rufdo.0 desempenho ideal

pode availiado na

BCT

presenga do ruide através da

eIro

da modulagdo € obtido supondo a recepcio dtima e usando o critério da mdxima

verossimilhanca "a posteriori”. Neste caso, os erros de decisio sdo unicamente

provocados pelo ruido no receptor. Expressées  analiticas fechadas e

aproximadas sdo obtidas para a probabilidade de erro quando o canal € ideal ou

distorcivo ou na presenca de interferéncias de outra natureza, em sistemas de

microondas rddio-digitais com diversas estruturas de equalizagio [20],[35].As
curvas obtidas por estas expressbes em fungio da relagio portadora-ruido
também podem ser equivalentemente obtidas atraveés de simulagdes

computacionais e experimentais, quando sio avaliadas as taxas de simbolos ou

bits errados, conforme ji comentado no item 1.1.3.2.

De um modo geral, pode-se afirmar que a sensibilidade da modulacio M-QAM ao
ruido cresce rapidamente com o nimero de estados M. Comportamento semelhante €
verificado em presenga da maioria das degradacGes que afetam o sinal modulado
[341,135]

1.3 - MODELAGEM DO SISTEMA DE TRANSMISSAO

A Figura 1.4 mostra uma representagio esquemdtica simplificada de um sistema

de transmissie bidimensional Nesta

figura estdo representados as fungdes de transferéncia Fméf) ¢ H{w} do canal

com egualizacfo digital em banda bdsica.

de microondas e do equalizador digital, respectivamente, um amostrador de

ritmo T ¢ o instante de amostragem EO. QOutras partes importantes, tais como
os circuitos de recuperacio de ritmo e de fase da portadora e os de controie

automatico de ganho {(CAG) npio estdo

explicitos mna figura, mas serédc
considerados e descritos oportunamente. As fregiéncias digital e analdgica
sio representadas por w (rad/s} e { (Hz), respectivamente.
Codificopdo Conoi de Desmoduisgle Enuntizodor decisfo
+ . microondos 2 a ; Coergnie VA adi ital - ;
Filtipoem 17 Fmif) ¥ > [Te+nT | Hiw) | |sescoditicoss
+ . i o w escodificocBs
modulocso ™ t Fittrogem
ruide
Fig. 1.4 - Representagdo esquemdtica simplificada de um sistema de transmisséo

bidimensional com egualizagie digital em banda bdsica.

is
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A descri¢io matemdtica do sinal recebido ¢ facilitada pelo uso da
representagao equivalente em banda bdsica do sistema da Figura 1.4. Isto s6 €
possivel porque o sistema de microondas possui portadora com fregléncia
suficientemente alta em relagio as variagdes temporais dos sinais transmitido
e recebido em banda bdsica. Portanto, € suposte que a faixa dos sinais

modulados € estreita [39].

A representacgdo equivalente em BB do sinal modulado transmitido s(t) € obtida

através da relagao:

s(t) = Rels(t) exp(j:lrtfoi)i a.”n

onde o operador Re[+] retém somente a parte real da entidade complexa operada.

Comparando (1.7) com (1.3) define-se a envoltéria complexa s(t) de s(t):

o0

s() = X a, 1 (t=T) (1.8)
i=-o

a = aR,;+ i a,. i€ z {1.9)

onde j € a unidade imagindria.

A Figura 1.5 mostra a representagdo eguivalente em banda bdsica do sistema da

Figura 1.4, incluides o fator de ganho g do amplificador com CAG e =z
a

diferenca de fase ¢ entre a portadora emitida e a recebida. R,rifﬁ e RR(f) 840

as respostas em freqgiiéncia dos filtros transmissor e receptor,respectivamente.

- st}
{qk}_-_ Relf) s FTY L @1 Reif) _frn—- Hiw) [ dae] £ _,“{ Ok
bt % el

Fig.1.5 - Representagdo equivalente em banda bdsica do sistema da Figura 1.4,

A resposta em frequénecia global da filtragem R{f) = R’r(f} RR{f} ¢ escolhida
de forma a satisfzer o primeiro critéric de Nyquist, para assegurar uma
transmissic sem IES na condicac de canal ideal {39]. Entfo, R{f) € assumida
ter a caracterfstica do tlipe cossenc levantado, com fator de excesso de faixa

o {O=a=1}, classicamente utilizado nos sistemas de micreondas [1], dada por:

17
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(T, |f| = 1~ )/ (2T

_’g_ {1 + sen [(RT/a)(f+1/Q2D)]}p- —E—< f < - ;a

R{f} = { T | -o [ +a {1100
-i-w '{1 - $en [(T!T/(X)(f‘“i/(ZT))]}', 5T <f < 5T
L0, |f] = 1+ )/ 2D
¢ cuja transformada inversa de Fourier, r{{), &
f(0) = sen{wt/T} . cos{ant/T) 11D
(nt/T) 1 - (2at/T)

Repartindo~se R(f) entre RT(f )} e RR(ﬂ, pode ser mostrado que esta
configuragio ¢ dtima em relacio a influéncia do ruido [30]. No entanto, nio se
pode esquecer que, na pritica, hd um filtro de conformacdo dos pulsos. Seja
P{(f) a resposta em freqiiéncia deste filtro. Logo, pode-se projetar um filtro
transmissor Rfr(f) na forma: R,’r{f} = RT(f)/P(f), tal que o filtro

transmissor resultante da cascata entre P(f) e R,;(f} seja o desejado RT(f).

Pode ser mostrado gue um sinal de banda passante resultante da convolugho
linear entre deis sinais de bandas passantes, tem representagae equivalente em
banda bdsica dada pela convolugio linear entre as envoltdrias complexas dos

dois sinmais de bandas passsantes {39]. Logo o sinal desmodulado x(t) é:

o

x{(t) = X a f(t~T) + v(t) (1.12)

=

onde f(f) ¢ a resposta ao impulso complexa da parte do sistema que compreende
aos filtros transmissor e receptor, canal de transmissiac, CAG e recuperagdo da
fase da portadora das componentes real e imagindria fR(t) e fi(t},

respectivamente. Sua transformada de Fourier F(f) ¢ dada por:

F() = g F(f) R & (1.13)

-

g € calculado de forma a manter constante a poténcia média do sinal na
entrada do receptor, tomando come referéncia a poténeia média do  sinal
transmitido. O cdlculo de ¢ serd indicade no item 1.5. As expressdes para
F’(f} serac postas ¢ analisadas, juntamente com R{{), no item 1.4. O ruido

complexo vit), filtrado, desmodulado e amplificado, tem variancia dada por:

18



2
c =g, NG (1.14)
onde considerou-se a filtragem no receptor do tipo raiz de cosseno levantado.

As duas componentes de v(t), real (VR(t)) e imagindria (vl(t)), sdo varidveis
aleatdrias gaussianas, independentes e de média nula, peois o ruido de banda
passante na entrada do receptor, cuja envoltdéria complexa ¢ dada por ble),

apresenta tais caracteristicas em suas componentes em fase e quadratura.

-~ Expressées para as Componentes Amostradas em fase {(real) e Quadratura (imagl

ndria}l de x(t)

De (1.12),s¢ tém as componentes em fase(xk(t)) e em quadratura(x}(t)) de x(t):

o
x 0 =} m[aR’i f (=T = a £ =D] + v (1.15)

i=-

x (1) = ‘): [ag, f,0=D) + a2 fL(=D] + v (© (1.16)

i=-w

De modo a obter uma seqiiéncia de dados no receptor, que se deseja que seja
igual agquela transmitida, x(t) ¢é amostrado nos instanies (tﬁ+ n T), onde t
representa o instante otimo (ou inicial) de amostragem e sua determinagdo serd
indicada no item 1.5. Representar-se-3 os sinais amostrados x(£0+nT},xR(t0+nT)

£ xi{t{}«mT) por X, XR,n £ xl,n, respectivamente. Lego, de (1.12), (115 e
{1.16), tem-se:

o
X, = L oaf v (1.17)
n . i on-i o
1=
20
*Ran iz_m{aR,i fR,zz—i T AL f;,,,_i] T Vre (1.18
o0
o EZ_J&RJ fl,nwi * as,i fR,M] * V{?n (1.19)

L f ., v, v e v sic as amostras de f{t-iT},
R.n~i in-i n R.n I.n

fR{t—iT}g f (=), vit), VR(t} e v!{‘i}, respectivamente, no instante t +nT.

onde
n-i
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Reescrevendo (1.18) e (1.19), ¢ observando as gmostras em n =

0, o
= f o+ z a_f - X + + .
"o T R0 R0 L R Ri _ ma],ifl,-—i ool * VRo 1.20)
= 1 =
o, ©
= + a f + X + + v .
*Le = 10 TRy EZ_ Li Rl { L maR,if},—i aR,(}fl,O} 1,0 (.20

Em (1.20) e (1.21), os somatdrios com apéstrofes ndo contém o termo em i=0.
Nelas se observam claramente as contribuicbes das interferéncias sobre os
simbolos desejados 4o € g
direito da igualdade representa a IES provocada sobre ac o pelos  simbolos

Por exemplo, em (1.20) o 22 termo do lado
reais que multiplicam as amostras da parte real do canal ,que sdo atrasadas
e adiantadas em relagdo a i = (. Jd o 32 termo do lado direito de (1.20) diz

respeito a IES provocada também sobre A o pelos  simbolos  imagindrios
que multiplicam as amostras da parte imagindria do canal que s@o atrasadas e
adiantadas em relagdo a i = 0. Por idltimo, o 42 termo daguela expressic € a
interferéncia proveniente da parte real do ruido. A mesma andlise pode ser

feita para (1.21).

E interessante desde jd4 regisirar as caracterisiicaas estatisticas de e

X
R,0
x . A fim de se observar somente a IES, supde-se desprezivel a influéncia do

LG
m,fdo. Os termos de IES podem ser vistos como varidveis aleatdrias (VA’s) com
distribuigées que dependem do canal. Se as segiiéncias transmitidas {aR’n} e
{al,ﬁ} fossem formadas por VA’s gaussianas, aguelas VA'’s também o seriam, dado
que o canal ¢ linear, porém com esperangas estatisticas distintas. Entretanto,
como as VYA's transmitidas normalmente tém distribuigdes nio-gaussianas, as
VA's x

R0 e XIO nao tém, obrigatoriamente, as mesmas distribuicdes que
* t

Ao € A respectivamente.

As decisbes sobre os sinais recebidos se efetuam por comparagio das amostras
com um conjunto de limiares apropriados. Em (1.20) e {1.21) observa-se que a
influéncia das amostras do canal que multiplicam os simbolos desejados, da
IES ¢ do ruido pode levar a decisdes erradas, comprometendo o bom desempenho
do sistema. E por este motive gque os equalizadores s#@o introduzidos nos
sistemas de transmissio digital, antes do dispositivo de decisie. Sua funcio £

eliminar ou minimizar aguelas perturbagdes visando uma declsio correta.
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~ Expressdes para o cdiculo dos critérios de Desempenho Dmax e EQM:

Neste momento, utilizando-se (1.17), pode-se definir matematicamente 0s
critérios de desempenhe Dmax e EOM, definidos qualitativamente nos itens

1.1.3.4 ¢ 1.1.3.5 respectivamente:

food *

Dmax = {1 / |f 1) T (Ifg |+ £, (1.22)
f=-¢0

EQM = o3 __ + o’ (1.23)

onde Dmax € normalizado em relacio ao maior valor absoluto do alfabeto dos

simbolos transmitidos. E assumido que f] o= 0 , o que serd justificado no item

sobre recuperagio de portadora. Temos ainda que Tlps ¢ a variancia da IES;
i 2 2 2 2
Ties T % {iZ_m!fJ -1 } (1.24)

2 ., ea . .
e ¢ & a varidncia do ruido filtrado ¢ amostrado v .
v n

1.4 ~ MODELAGEM DO CANAL DE TRANSMISSAOQ

O canal de transmissic radio-digital na faixa de microondas pode ser modelado
com base na teoria da dptica geométrica. Isto € possivel pois a teoria
eletromagnética na faixa em questdc permite a sua aproximagio pela teoria da
Séptica de raios. Nesta teoria a energia eletromagnética se propaga por feixes
estreitos segundo trajetdrias bem definidas. Neste caso, a componente E(f) do

vetor campo elétrice no receptor ¢ na diregio desejada pode ser representada
por {401

N
E(f) = EG(f) ¥ Ci{f) exp(—ﬁﬁfti) (1.28)
i=0

Assumindo Co{f) igual a 1, Eo(f) ¢ a amplitude de referéncia do vetor campo
elétrico no receptor e na diregie desejada, dite amplitude do ralo direto,
sendo f a freguiéncia e (N'+1) € o numerc de tfrajetdrias distintas ou a

guantidade de raios gue atingem o receptor . C{f) € T  representam a
H H

3
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amplitude relativa a Eg(f} ¢ o tempo de atraso entre o transmisser € o0
receptor do i-€simo raio, respectivamente. Este modelo ndo supde dispersio em

fase.

Logo a resposta em frequéncia do canal € dada por :

F () = (E()/ Eeme‘j"'”“o) = C.(f) expl-j2nf(z -t )] (1.26)

11 e W4

i=0

Nesta representagdo o raio direto tem amplitude unitdria e os atrasos dos

outros N’ raios sio medidos em relagho ao atraso do raio direto, A'c_='c_—ro.
i i

Para canais de microondas de faixa estreita (taxas de transmissio altas), os

canais sfo considerados invariantes no tempo, e, portanto, pode-se supor gque

Ci(f) nao depende da freqiiéncia. Logo (1.26) pode ser reescrito na forma [40}:

NS
Fz(f) =1+ 7 C exp(—janﬁri} 1.2m

i=1

Virios estudos tedricos e experimentais tém sido feitos com o intwito de
definir os pardmetros N, Ci e Ari do modele (1.27) 1s},141),{42) Até o
momento, no entanto, a fenomenologia da propagacio nao tem sido completamente
representada.” Considerando este fato e também que o objetivo desta tese ndo €
o de se estender sobre detalhes fenomenoldgicos da propagacgio, se ird utilizar
¢ modelo simplificado de dois raios de Rummler. Este modelo € o mais simples
dentre wvirios [6], [7], mas bastante representative do ponto de vista anali-
tico e estatistico, pois medidas efetuadas [43] sugerem uma alta incidéncia de

apenas duas trajetdrias.

1.4.1 - Modelo de Rummlier

A resposta em fregiiéncia Fz(f) com N'= 2, mas com retardo relative do segundo
raio aproximadamente nule, ¢ eguivalentemente reapresentada, em banda biésica,

por {6k

F (f) = b {1 - p exp[-2n(f-2f)r]} (1.28)
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onde b € um fator multiplicativo relativo a vm desvanecimento plano, p {0<p<w)
¢ a amplitude de raio secunddrio ou indireto, Af € a diferenca entre as
freqiigncias da portadora em FI e do minimo de P’B(f} {chamada comumente de
frequéncia de "notch"), e 7 (t>0) € o atraso do raio indireto. Como iremos dar
maior atengdo a IES, se ird supor b = 1. Por outro lado, os efeitos negativos
provocados pelo desvanecimento plano (b} podem ser interpretados através do
mal comportamento da relagio sinal-rufdo (RSR). Isto €, se considera a
influéncia de b sobre a RSR através da influéncia do ruido na mesma relagio.

Assim, definimos F'{f) = Ps{f)|b=1.

Explicitande a amplitude, a fase e o atraso de grupo (AG) de F'({f} em (1.28),

respectivamernte:
I[P =[1 + p° - 2 p cosan(f-a)r]"? (1.29)
) _ -1 p sen 2r(f-Af)z
Arg[F'(f)] = tan [ T ees A=A T } (1.30)
AGH) = _P.T (p -~ cos 2m{f-Af)T) (1.31)

1+ pzw 2 p cos 2r(f-Af)T

A Figura 1.6 mostra as caracteristicas da amplitude e do atraso de grupo de
F’{f}. Observa-se a periodicidade de F'(f), com o periodo dado por {1/7). Sua
amplitude varia entre o valor minimo |1 - p| nos pontos f = Af + (k/7}) tk € Z)
¢ o valor miximo {1 + p) nos pontos f = Af + (1/Q20)} + (k/7) (k € I). E
evidente que o comportamento de F'(f) s6 interessa na faixa do sinal

transmitido.

Observa-se ainda gue héd vdrios wvales, indicando viérios ‘“notches". Porém, serd
considerado como "noich™ aguele mais préxime da origem dentro da faixa

espectral {~1/{21),1/(21)). A profundidade deste “notch” ¢ medida em dB por

B =~ 20 logit - p}, parap<1e§3z-26§0g§i-—p_li,p&rap>1.Sep>1,
a partir da Figura 1.6, obtém-s¢ uma inversac da fungado AG(f). Ainda pode ser
visto que AG(f) ¢ mais estreita do gue [F(f)] em tornoc do "motch”. Estas

observagdes seréo avaliadas sob o enfogque da egualizacio oportunamente.
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[Felee AS(1) (o]

5

¢

-8
40
-48

AF
fre gidncia
Fig.1.6 - Caracteristicas de amplitude e atraso de grupolAG) do modelo de dois

raios {(F'(N).

1.4.2 - Andlise das Condicoes de Fase Minima e Fase Nio-Minima de F'(f)

£ interessante conhecer o comportamento do sistema quanto as  suas
caracteristicas de fase. Como s8¢ interessa a faixa do sinal transmitido, serd
verificado o posicionamento dos zeros e pdlos somente da resposta em
freqiéncia do canal na faixa de interesse. A caracteristica conjunta dos
filtros transmissor e receptor € do tipo cosseno levantado, implicande na
auséncia de zeros e pdélos na faixa de interesse. Por este motivo fais

singularidades nao sio incluidas nesta andlise.

A continuacio analitica de {1.28) no plano complexo s = ¢ + j 2nf (o real)
fornece F'(s) na forma (b = 1):

jrAfT T (o + iamhf)T -Ts
€ € e o =

F'{is)=1-p =} - (1.32)
o, = Ln{p)/ (1.33)

A funcio F'{s) nao possui pdlos, ¢ seus zeros estdo localizados nos pontos:
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s, =0, +jmaf+ jomk /= (1.34)

Estes zeros estdo sobre uma linha paralela ao eixo imagindrio, 2 esquerda ou a
direita do ecixo imagindrio ou sobre ele proprio. Este posicionamento depende
se:o*ﬁ<0(r>()ep<l,our<{}cp>1);o‘e>0(‘r>0€p>1,0u1<{)e

p < 1); c,=0 {p = 1), respectivamente.

A Figura 1.7 ilustra estes trés casos. No primeiro caso a funcio de
transferéncia do meio de propagacio € de fase minima (FM). No segundo caso a
fungdo de transferéncia ¢ de fase ndo-minima (FNM). No iltimo caso a funcio
ndo € FM e nem FNM. Como o meio de propagagdo €, na verdade,variante no tempo,
este idltimo caso indica uma transi¢io de FM para FNM, ou vice-versa. Esta
situacdo € encontrada na prdtica, e causa graves dificuldades para os

receptores adaptativos manterem um desempenho aceitdvel do sistema [18],{43].

21f 2mn¢ 2014
. o s
1 § i
p { ;
o
{o)—1 S (b} LI (e ! 7
7 h ¢
H I 1
) ° S
Fig.1.7 — Possiveis posi¢des de zeros (0} da funcio de transferéncia analdgica

F’{s): {a} fase wminima (FM); (b) fase nio-minima (FNM): (¢)

transigdo: FM ¢——— FNM.

O posicionamento dos zeros € obtido para combinagdes do par (p,t).Inicialmente
definiu-se F‘3{f) em (1.28) para 0 < p < w € T > 0. No entanto, em vista da
andlise dos zeros, os mesmos posicionamentos também podem ser obtidos gquando
0 <p<1leT>0o0u 1 < Portanto, diferentes conjuntos de parametros p,7 €
4f ndo necessariamente indicam condig¢des de propagagio diferentes. Pode ser
mostradoc que FS{f) tem representagbes eguivalentes considerando as  duas
definigdes dos intervalos de p e T [43]. Por toda a tese iremos reter a
definicdo inicial.

Uma questao importanie ¢ posta agora. Como a equalizagdo visada € digital, que
associagdo ¢ feita entre as caracteristicas de FM ou FNM do sistema analdgico

em relagdo ac sistema digital? Dite de outra maneira, quando amostramos o
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sinal, sio mantidas ou nio as mesmas relagées de FM ou FNM para o sinal
digital? Esta questdo € relevante, pois a  estrutura e estratégia da

equalizagio digital € dependente destas caracteristicas.

1.4.3 - Correspendéncia Entre as Caracteristicas da Fase Minima/ Nio Minima do

Canal Rdadio-Analogice e sua Versic Amostrada.

A técnica de amostragem utilizada € determinante na correspondéncia entre a
resposta em freqiéncia do canal F(f), com filtragem de Nyquist, g,=1c¢e ¢ =0
na eq. (1.13): F{f) = F(f)} R{f),e sua versio amostrada F(e}w), no que diz
respeito a caracterizagdo da fase do canal. Virios métodos tém sido empregados
no projeto dos conversores analdgico-digitais, onde se destacam o método da
invariancia ao impulso e o método da transformacdo bilinear [44]. Este idltimo,
embora permita manter a correspondéncia:FM/FNM analégico -———> FM/FNM
digital, tem sido preterido em relagio ao primeiro no ambito dos sistemas de
microondas rddio-digitais devido, principalmente,as distorgbes provocadas na
faixa de interesse. O primeiro nio apresenta tais distorgdes e, apesar de néo
manter o relacionamento univoco anaiégico/digitai quanto 2 andlise da fase,

tem sido largamente utilizado tanto em anélise tedrica como em implementagdes.

O estudo sobre o canal de microondas, no item anterior, mostrou a
possibilidade da resposta em freqiéncia F'{f} ser de FM ou FNM. Uma vez que
estas duas possibilidades se apresentam, €, portanto, conveniente conhecer as
probabilidades de ocorréncia destes dois eventos para melhor projetar o
desempenho dos sistemas. Medidas realizadas indicam gque ocorréncias préximas
dos dois eventos podem ser encontradas [45]. De um modo geral pode-se afirmar
que, pelo menos em potencial, os dois eventos estdo presentes nos enlaces de

microondas.

Sob o ponto de vista dos eqgualizadores adaptativos analdgicos com controle no
dominio da freqiiéncia em FI, que trabaitham com base nas caracteristicas de
amplitude do canal, o desconhecimento da fase do canal pode trazer sérias
restrigbes sobre os seus desempenhos. Isto € devido as fases das suas
respostas em fregiiéncia que, normalmente, satisfazem 2 um dos eventos somente.
Dispositives de reconhecimento do tipo de fase do canal em tempo real
poderiam ser desenvolvidos ¢ empregados nos receplores adaptativos a fim de
fornecer tais informacgdes aqueles egqualizadores com lIdgica apropriada para se

adaptarem as condigbes de fase em tempo hébil. Isto, no entanto, pode trazer
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uma complexidade considerdvel. Por outro lado, tem sido dada atencioc ao
emprego  destes equalizadores com fase linear, ou seja, equalizadores
simétricos, com o intuito de obter o mesmo desempenho nas condi¢des de FM e

FNM. Isto serd melhor explicado no capitulo 2 desta parte da tese.

Os equalizadores adaptativos digitais com controle no dominio do tempo,
apresentam menos restrigdes que os anteriores. Isto € devido , a grosso modo,
as suas estruturas que melhor permitem a adaptagio aos dois eventos. A
necessidade de atender aos eventos citados torna complexa a parte algoritmica
da adaptagiio. No entanto, se a resposta em freqiéncia do canal amostrado fosse
somente de FM, estruturas preditivas dos equalizadores seriam suficientes para

equalizar o canal, diminuindo assim a complexidade dos algoritmos [31L

A seguir serd mostrado que o canal de microondas digital tem caracteristica de
FNM, independentemente da caracteristica de FM ou FNM do mesmo canal
analdgico, quando o método da invariancia ao impulso € utilizado. Isto

permitird projetar o algoritmo do equalizador para a condi¢cdoc mais restritiva

de um canal discreto {FNM).

A resposta em freqiiéncia do canal + filtragem + desmodulagio + CAG ({(daqui para
frente serd chamado simplesmente de canal) amostrade F(el”) ¢ relacionada 2
resposta em freqiiéncia analdgica F'(f) (veja a eq.(1.13), onde sem perda de

generalidade, g, = 1 e ¢ =0) pela expressio [44]:

Fed?) = {(1/7) ; F{jw/T+j2m/T)R{jw/T +j2nn/T) (135

fn=-00

onde usou-se a relagio w = 2rfT entre a fregiéncia angular digital w ¢ a
freqiéncia analdgica f, ¢ (I/T) € o¢ ritme de amostragem. A continuagao

analitica de {(1.35) permite expressd~la na forma [44]:

[44]

F(z) = (1/T)y ¥ F(s+ j2na/T) R(s +  2un/T) o (1.36)
n=-c z=c¢

sT = ; 8 :
onde z = ¢~ € a transformacae da invariancia ao impulse.

F{z}, representada por (1.36), ¢ a transformada-Z de fﬂ, a respostz ao impulso

amostrada do canal, ou seja;

Flz) = T f z" (1.37)
n=

-
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Devido ao cardcter periddico de F'(f), claramente ¢ visto de (1.36) que a
transformacédo s = {1/T)- Ln(z) inviabiliza qualquer observagio direta sobre a
correspondéncia entre os zeros de F'(s)R(s) no plano-s e os zeros de F(z) no
plano-z. Além disto, o somatério dos termos F'(s + j 2nn/T)R(s + j 2nn/T) pode
mudar, no total, completamente a disposigio dos zeros de cada termo. Logo, nio
se pode observar a associagio das caracteristicas de FM e FNM analdgicas com
aquelas discretas. Conclusio semelhante pode ser obtida de [44], secgdo 5.1.1.

No entante, outra andlise qualitativa permitird visualizar melhor a questio.

-~ Consideracées Sobre a Transformacgdo da Resposta ao Impulso Infinita (RII) fn

do Canal em Resposta ao Impulso Finita (RIF)

As componentes real (fR(t)) e imagindria (f]{t)) da RI analégica do canal

podem ser obtidas de (1.13) em combinagdo com (1.28), fazendo b =1

fR(t) =g, [r(t) cosp - p r(t - 1) cos(2nafr + ¢)] (1.38)

f}(t) =g [r{t) sen¢ - p r{t - ©) sen(2uAft + ¢)] (1.39)

onde r(t) € dado por {(1.11).

A Figura 1.8 mostra a representacido grifica de fR(;) € fI{t) para um sistema
64-QAM com um desvanecimento profundo(B = -20 dB), onde p = 0,9 , Af = 10 MHz,
T =63ns , a=03c¢ Rb = 140 Mbit/s. Este € um canal tipico de FM. Jd a
Figura 1.9 mostra outro grafico da RII do canal onde p = 1,1 (B = ~20,8 dB) ¢
as mesmas outras caracteristicas da Figura 1.8. Este ¢ um canal de FNM. A
Figura 1.10 mostra o gréfico da RIl do canal ideal (parimetros nulos),para o

mesmo sistema das Figuras 1.8 e 1.9,

As Figuras 1.8 - 1.10 e as expressbes (1.38) e (1.39) mostram que o canal
analdgico tem resposta ao impulso infinita no tempo. E visto, também, que para
t/T fora do intervalo [-5,5], as curvas tém valores muito pequenos em  relagéo
aos lIdbuios centrais. Mesmo para distorgdes extremamentes fortes (p = 0,99)

esta afirmacio € vidlida, como pode ser visto na Figura 1.11.

( sinal amostrado x  estd representado matematicamente em (1.17}). Ele depende
13
da resposta ao impulso amostrada f do camal. Como f{t) tem duracgio infinita,
]

f também o €, significande gue hd uma quantidade infinita de simbolos
]

8
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participando na formagio do sinal x . Se o canal € ideal € a amostragem
sincrona (ritmo de 1/T) € feita no instante dtimo {(no caso tﬁ= 0}, nao ha IES,
pois as amostras da resposta ao impulso sao todas nulas & cada Intervale T
(Figura 1.10). Isto € independente da modulagho empregada. Se o canal € ideal,

mas t{)# 0, haverd IES # 0, como no caso de canal com distorgdo.

AGINARIA{ -~

AN ¥

Fig.1.8 - Partes real {fR(t)) e imagindria (fE(t)) da RIl do canal de FM.
Parametros: p = 0,90 , Af = 10 MHz, T = 6,3 nseg., RSR = 60 dB, « =
0,3 e Rbﬂ 140 Mbit/s.

REAL{—
IMAGINAR A — ===}

Fig.1.9 =~ Partes real {fR(t)} e imagméria{f}{t}) da RIl do canal de FNM.

Parametros iguais aos da Figura 1.8, a menos de p = 1,1

Como ¢ impossivel utilizar, a nivel de simulacio computacional, o canal com
resposta ac impulso infinita, torma-se obrigatdrio reter os “principais

termos” no somatérie de (1.17), os guais coniribuem significativamente para
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a IES. Diversos critérios sdo utilizados para definir tais termos. Nesta tese
- ca s 2 s

adotou-se como critério a varidncia da 1ES, rr]ES,}umtada em relagido a (1.24),

pois agora se consideram todas as amostras seqliénciais da RIF do canal de (~L)

a (L), onde L € um inteiro positivo:

L
: 2 2
gm;’]fn; + |1 - fl ] (1.40)

REAL (o)
BAGMARIA] mmmmn )

7
i

|

| ! -:} 1 /1

Fig.1.10 - Partes real {fR(t)) ¢ imagindria {fl(t)’ coincidente com o eixo
horizontal) da RIl do canal ideal: p = 0, 4f = 0 ¢ T = 0. Os outros

parimetros sdo os mesmos da Figura 1.11.

REA ()
MAGKARIA e}

{

-

Fig.1.11 - RH de um canal com distorgdo forte: p = 0,99 (B = -40 dB). Demais

parametros sio os mesmos da Figura 1.8,

2
A Figura 1.12 mostra a dependéncia de ﬁggs com a quantidade de termos

interferentes L, para os sistemas 16-0AM e 64-QAM. As caracteristicas do canal

e do sistema sfc as mesmas da Figsra 1.i1 ({G ¢ calculado com base na eq.
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(1.61) do item 1.5). Vé-se claramente que L = 5 ¢ suficiente para representar
a quantidade L de interferentes precursores (t< 0) igual ao de poscursores (t>
0}. Diversas curvas iguais 3as da Figura 1.12 foram feitas, para diversas
situagdes do canal e sistema. A conclusio é a mesma a daquela figura. Pelo
restante deste trabalho se ird considerar L = 3§, guando nada for dito em

contrdrio, € o canal passa a ser de RJF.
VARANTIA B4 ES[DR

# . :
2{ | {----)46-0AW
/ —) B4-GEM

i

PRE(POSJCURSORES (L )

34
Fig.1.12 - Comportamento da variancia da IES em relagio ao nimero de interfe—

el

rentes N=2L+l,onde L ¢ o nimero de precursores(igual ao de poscurso

res). Os pardmetros do canal sio os mesmos daqueles da Figura 1.11.

Antes de se passar ao item seguinte,vale a pena ressaltar que outros critérios
qualitativos podem levar a uma escolha superdimensionada de L, provocando

excesso de computagdo. A andlise qualitativa da disposicio dos zeros de F(z):
L -
Flz} = ¥ f 27 {1.41)

¢ indicativa do grau de IES. No seic da teoria de sistemas discretos, sabe-se
que a presenga de zeros préximos a circunferéncia de raio unitdric {CRU)
indica uma forte distor¢ic do sistema. Em se tratando de sistemas de
comunicagdes digitais, este fato ¢ descrito por uma forte IES. Na verdade, em
vista somente da andlise qualitativa e comparativa das Figuras 1.13 - 1.15,
onde sdo mostradas a disposicio dos zeros de F(z) no plano-z para 0 mesmo
canal da Figura 1.8 { a menos de Af = 0), esta afirmacio nio & completa. Se o
fosse, nao se deixaria de incluir todas as amostras da resposta ao impulso . A
Figura 1.15 (L = 49) mostra que os zeros estio mais prdximos da CRU gue os das
Figuras 1.13 (L = 5) e 1.14 (L =15). Uma andlise computacional exaustiva da
proximidade dos zeros em relacdo a CRU com o crescimento de L foi realizada.
Foi observado uma fendéncia de convergénciz para a CRU, tanto dos zeros

internos como dos zZeros externos.
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IMAGINARIC
o]
c‘\
: \ o REAL
]
O
Fig.1.13 - Zeros de F(z). L=5 e p = 0,9. Demais pardmetres iguais aos da
Figura 1.8,
MAGINARID IMAGINARIC
o @
] ¢
O OCOC}OOO:
: Q ©
i /x T .
E i ’ . x O
- . REAL REAL
| ; . G
[
: - |
Gé
; ‘ C
: o Y : ; ;

Fig.1.14 - O mesmo da Fig.1.13. L=15. Fig.1.15 - O mesmo da Fiz 1.13. L=49.

As Figuras 1.16 ¢ 1.17 mostram os zeros para o mesmo canal e sisi>ma da Figura
1.13, 0,95 e p =
1.13,

a menos de p =

118 e 1.17,

0,99, respectivamente. Comparzzdo as Figuras

observa-se a migracio de um zero na dir:gio da CRU,

enguanto que 0s outros zeros guardam praticamente as mesmas posighes.

. ; fo e 2 : x
A Figura 1.18 mostra o crescimento significative da o sm fungio da

IES
distor¢ao do canal de FM.

A Figura 1.19 mosira os zeros para um canal de p = 0,1 e L =

parametros slo iguais aos da Figura 1.13. Observe a proximidad: dos zeros 2

49, Os outros

CRU, ¢ no enianto a IES € extremamente baixa (Figura 1.18).
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IMAGINARIC MAGINARIC
5 | r | T T
| % L Ll
! ol i ; i O ; !
1 L I R R
- | — e S
b H " T T t
| g 1
i z ‘@
/I HZh RN

. S o REAL L Lo REAL
> 5
[ L]
Fig.1.16 - O mesmo da Fig.1.13. Fig. 1.17 - O mesmo da Fig.1.13.
p = 0,95 p = 0,99,
YARANCIA DA ES(DE)

)

| |

0 ;

03 04 KWPLITUZE 30 RAID NDRETO

-28 |

Fig.1.18 - Dependéncia da varidncia da IES com p (amplitede do raio indireto),

para um canal analdgico de FM. Demais parimetros desta figura s&o

os mesmos da Figura 1.13.

Portanto, pode-se completar a afirmagdec  anterior sobre um  aumento
significative da IES incluindo o sentide de relatividade da aproximacdo dos
zeros & CRU. Isto ¢, ainda sob o ponte de vista qualitativo, um aumento signi-
ficativo na gquantidade de zeros {ou de termos) de F(z), no caso do canal de
microondas, di a falsa impressio de um aumento substancial na quantidade de

IS, devido 3 aproximacio dos zeros 2 CRU. A posigho relativa dos zeros entre
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si e a CRU ¢ o verdadeire responsdvel pelo aumento significativo ou nac da
IES. Como o canal tem energia finita (pois !fn{ varia com n > em (1.11)) e
considerando as observagdes feitas, a inclusio de um nimero excessivo de zeros
(L grande em (1.40) e (1.41)) ndo provoca qualquer alteragio importante sobre
a IES. Logo, a aproximagdo de um canal de RIl com tais caracteristicas por
outro canal, com RIF igual ao anterior truncado, nio implica em erro
considerdvel para os sistemas 16- ¢ 64~QAM.

IMAGINARID

}OOOO

REAL

§] o]

9o

-~ o
Cogoo©

Fig.1.19 - Zeros do canal discrete de microondas, para p = 0,1 ¢ L = 49 Os

outros parametros sao os mesmos da Figura 1,13,

- Canal Discrete de Microondas: Andlise Qualitativa

Seja F{z) dade por (1.41). Vai-se colocar F(z) numa forma gque permita

explicitar a relagio entre a resposta ao impulso f e os seus zeros.
n

F(z) = ¢ F_(2) (1.42)

Fo(z) = f_L A + fg AR fi {1.43)

Os zeros de F (z), que ndo sdo nulos, sdo também os zeros de F(z). A expressdo
O

(1.43) indica que Fe(z} possui 2L zeros: 2o Ly e 70 0O teorema
fundamental da 4lgebra permite escrever FO{Z) na forma:
Fﬁ{z) = f_L {z ~ z}}{z - 22) ..... {z ~ zzL} {1.44)

Supenha que os zeros sio diferentes e postos na forma crescente, como segue:
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gzll < ]zzl << ]zﬁl =1 < lzgﬂl < .. < 122Ll

(1.45)

onde B € [1, 2L]. A desigualdade (1.45) indica que hd B zeros no interior da

CRU e 9 = 2L - B zeros no exterior da CRU. Fatorando FO(Z) no produte de

polinomios I'(z) e O'(z), com zeros dentro e fora da CRU, respectivamente:

FO(Z) = f_L ’(z) O

ra =21

B
1) =g -12")
i=1

1=
onde z =1 ,ie[l,Ble{|i] <|L]<.. < }18| = 1).
0w =82 o)

¥
— {1y Y
& = (-1) gol

onde L, = 01 Liefl, y]e 1< IOEl < SOZI < .. < §03|).

Substituindo (1.47) e (1.49) em {1.42), F(z} € escrito na forma:

F(z) = A z- Iz -07Y) , A= f_L 8

Desenvolvendo os produtdrios de Hz) e O(z) em (1.52);

R -1 -B+1 -8 -1 ~F+1 -y
Flz)=Az (¢ +cz +... *ep g Hegl Hd,+dz +..‘+d?_lz +darz )

(1.46)

(1.47)

(1.48)

(1.49)

(1.50)

(1.51)

(1.52)

{(1.53)

(1.54)
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onde (11,...,15) ¢ uma combinagdo dos {Indices (1,..,8) ¢ (ii,...,ij) ¢ uma
combinacio dos indices (1,...,7).

Como liii <1 i = 1,.,8 , a seqiiéncia |c ] tem tendéncia a decrescer,
i

quando i aumenta de 0 a B ¢ |c | =1 estd préximo do maximo. A seqiéncia |d |

H

tem tendéncia a crescer, quando j aumenta de 0 a y e [d?] estd préximo do

-1
méximo, pois IOj | <L j=1..7.

A fim de que possamos analisar somente o problema da IES, nio nos interessa
observar, no momento, a influéncia de A e do fator nio-causal ZL. Este dltimo
nio implica que o canal ndc seja fisico. Ele indica somente que o tempo entre
a amostragem e a emissio do simbolo desejado durou LT segundos. Logo, de

(1.53), seja a fungdo de sistema relativa do canal (A_IZ_LF(Z)) dada na forma:

- para ¥y =z B:

¥-1 T
~y-1 ~2L+1 -2L
M CR A I g ,? *egz ) da'] +
1 -+ -
+ [(dz '+ + d?_zz ja d?_lz a() c +
+ (c N ‘e Z—zm;) 3-1] N
-B+1 -
+ + [(d@z + .+ dg-ng ) Cf3~1 +
+ (Cﬁ z'?_é) d?_ﬁﬂ} + [(dﬁz_5+ e % d?{-ﬁ z_?) < + 0 (1.5%)
A R = no(z} + ulfz) + o + uﬁiz) (1.56)

onde:

~y+1 -y -¥-1 -2L
ne(z) = i_’(dﬂ+ .+ d oz +d z %) ¢t (ciz o+ ES z 77} dy] =

-1 . - -
=gdg+dz + ...+ d zyl-bé za(-r-cz?“-im.mrc
0 i ¥ 1
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-~ para y < B:

7-1
-1 -2L+1 -2L
ezt e e 847 teg ) d?]. +
-1 -7+1 -
*[dz e d 2"+ dzM e,
-y-1 -2L+1
+ z" + . Fc 2 d + +
(C B ) ?._}]
¥ -7-1 -8
+[{dz27) c . * (cwlz tategz ) d,] (1.57)
-1 _-L
ATz Kz =v (@ +v @+ ... + v?(z) (1.58)
onde :
_ -1 ~y+1 -y ~y-1 -2L+1 -2L
vO(z) =d+dz '+ ..+ d?_lz + d;y A "
- -7 -1 -B
v?(z} ={dz") ¢ (c?ﬂz tetegz ) d,

A partir de {(1.56) e {158 { ou (1535} e {1.57)), pode-se¢ obter algumas

informagdes importantes;
os coeficientes de A~ z " F(z) sdo compostos  linearmente por (8 + 1)
seqiiéncias, coeficientes de ui(z), se ¥ = B, ou por (y + 1) sequéncias,
coeficientes de vj(z), se ¥ < R. Os coeficientes de cada ug(z) ou vj(z}
possuem uma frente de subida formada pela seqiiéncia idji ou aquela truncada
na cauda € atrasada, multiplicada por c, ou cj. Eles possuem também uma
frente de descida formada pela seqliéncia §ci! ou aquela truncada no comege €

avancada, e multiplicada por d ou d? . Além disso, o médximo dos coefi-
-]

B-i
cientes de cada u {z) ou v {7} se acha préximo do coeficiente do fermo 2 L8
i i

2 medida gue o indice 1 ou j aumenta, a duragio e a amplitude da frente de

subida e de descida da seqiéncia dos coeficientes de ﬁg{z) ou de vj(z} dimi-
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nuem. Entre eles, os coeficientes de u@(z) ou VG(Z) sic mais importantes em
duragdo ¢ amplitude do que aqueles de u(z) ou v ({z), onde i,j # 0. Por isso
i i

se chamard ug(z) ou VO(Z) de termo principal de At

F(z). Isto significa
que os coeficientes de uG(z) ou VG(Z) descrevem, a grosse modo, a resposta
ao impulso relativa do canal. Considerando este fato, se pode afirmar que os
ZET0S {)j e Ii sdp, respectivamente, responsdveis pela frente de subida e de

descida. O coeficiente do termo il

em uo(z} ou va(z) estd préxime do

maximo. Para um L fixo, se O, I estdo préximos da CRU, a tendéncia de
j B

crescimento da frente de subida e de decrescimento da frente de descida ¢

suave, indicando uma maior quantidade de interferéncia entre simbolos.

pode~se caracterizar, enfim, a resposta ao impulso relativa do canal através
dos coeficientes do termo principal uo(z) ou VO(Z), perturbados pelos coefi-

cientes do termo}:ui(z) ou Y vi{z). Observa-se, de (1.55) ou (1.57), que a
. . ]
%0 iF0

frente de subida e de descida dos coeficientes de cada ui(z) ou vj(z) €

multiplicada, respectivamente, por ¢, ou c e da, ou d? . Isto implica que
- -l

i

a perturbacio sobre os cocficientes da frénte de subida do termo principal,
que depende exclusivamente dos zeros O;’ reflete a influéncia dos zeros 1;
na frente de subida da resposta do canal. Da mesma forma, os zeros Oj in-
fluenciam também a frente de descida da resposta ao impulso relativa do
canal. Portanto, guanto mais os zeros O, ou li estao afastados da CRU, mais
esta perturbagiic € fraca e mals a fremej de subida ouw de descida da resposta
ao impulso relativa do canal ¢ aproximada pela frente de subida ou de desci-

da dos paridmetros do termo principal.

De uma maneira geral, a resposta ao impulso amostrada do canal de microondas
verifica toda a andlise qualitativa realizada, desde que o instante de
amostragem usado selecione uma amostra cujo valor esteja préximo do médximo da
resposta ao impulso analdgica. Sva forma apresenta uma frente de subida e
uma frente de descida, como pode ser visto, por exemplo, nas Figwras 1.20 ¢
1.21, para o caso de um canal real onde p = 0,9, &f = 0 e L = 3 {todos os
outros parametros do sistema tém os mesmos valores usados para a Figura 1.13).
Portanto, hd zeros fora ¢ dentro da CRU, caracterizando o canal como de fase

nao-minima. A Figura 1.21 mostra o diagrama de zeros deste canal.

Ainda considerando este exemplo, a Tabela T1 compara os coeficientes complexos

dos termos z_k, k = 0, ... ,6 , das fungdes u(z), ] = 0,1,2,3 , definidas em
H

(1.56), e do canal relativo BC(Z}= a™ 27 Ez) , onde:
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F(z) = - 0,0155 z° + 0,0324 z° - 0,0847 z + 0,8629 2 -

- 0,4905 z ' + 0,0727 2% - 0,0296 7 (1.59)

Vé-se, claramente, que os coeficientes da perturbagio ¥ ufz) tém amplitudes
]

i#0
pequenas em relagao aos de uo(z). A andlise da Tabela T2, com o0s mesmos pari-

metros da Tabela T1, a menos de p = 0,1 ,também permite a mesma conclusio,
sendo que, neste ultimo caso, os zeros se encontram mais afastados da CRU que
no primeiro, e F(z) = - 0,0003 z° + 0,0007 z° - 0,0024 z' + 1,0000 2° -
- 0,0032 2" + 0,0009 z% - 0,0004 77,
' : ; IMAGINARID
; o
, - * :/
Fig.1.20 - Resposta ao impulso amostra Fig.1.21 - Diagrama de zeros para o
da do canal de microondas caso mostrade na Figura
real. p=0,9 ¢ L = 3. Demais 1.20.
parametros idénticos aos da
Figura 1.13.
p=0,9 coeficientes complexos de u (z) e Bc(z} nos lermos z_k, k=20,...,6
H
atraso 9 -1 -2 -3 -4 -5 -6
zZ Z z z z z
n[}{z) -0, 0189 (,0285 -0,0849 1,6 ~{,5903 0,0855 -0,0362
u}(z) O 0,0112 -0,0168 | 06,0501 -(,0073 00,0031 0
uz{z) 0 g -U,0016 | 0,0024 -0,0010 0 O
u3(z) 0 0 g 0,060aG7 0 0 g
Bc(z) -0, 0189 0,0397 ~0,1033 | 1,0552 -0,5986 0,0886 -3,0362
Tabela T1 - Polindmios ufz)}, 1 = 0,.. . definidos na expressdoc (1.52}), e a
H
resposta ao impulso relativa do canal B(z) = AT 2 F@L L o= 3,
AfF = 0 e p = 0,9. Os outros parametros sio idénticos aqueles

usados para obtencio da Figura 1.13.
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p=0,1 jcoeficientes complexos de ai(z} € Bc(z} nos termos z *, k = 0, , 6
atraso; 0 ! , 2 ;3 .4 R .6
v {z) {-0,0003 0,0008 ~-(1,0024 1.0 -0,0033 00,0009 -0,0003
u, (z) 1] 0 G 0 ¢ g O
0,2(2) 0 0 G 0 O 0 0
u3(z) 0 O 0 0 0 i 0
Bc {z) 1-0,0003 | 0,0008 -0, 0024 1,0 ~-0,0033 0,0009 ~-0,0003
Tabela T2 -~ Polindmios ui(z), i = 0,...,3 , definidos na expressio (1.56), e a
resposta ao impulso relativa do canal Bc(z) =ATZ F@. L =3,
AMf = 0 e p = 0,1. Os outros pardmetros sio idénticos aqueles

usados para a obtencdo da Figura 1.13.

A mesma andlise € vdlida para L = 5. Um ndmero extenso de casos (combinagdes
entre p e Af) foram verificados satisfazer a andlise qualitativa descrita, com
o instante (fase) de amostragem calculado pela expressio (1.61), do item 1.5

Os resultados confirmam a caracteristica de fase nio-minima do canal.

1.5 ~ DISPOSITIVOS DE CONTREAMEDIDAS

No item de introdugdo da parte 1 da tese descreveu-se em linhas gerais os
principais dispositivos de  contramedidas  que, atsando individual ou
conjuntamente, procuram colocar o sistema de microondas nos niveis de operagio

normal.

Neste item pretende-se colocar seus principios bdsicos, definir findices de
desempenhos  apropriados para  sistemas de  microondas €  descrever 0
comportamento de outros dispositivos dos receptores adaptativos igualmente

importantes, tais come circuites de recuperagie de ritme e recuperagio da fase

da portadora.

1.8.1 - Sincrenizacao

Antes da regeneragio do simbolo ser efetuada, um sistema de comunicagio
digital coerente deve recuperar sew sincronismo: de ritmo e de portadora.

Ambos circuitos devem extrair suas referéncias do sinal recebido e, para
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evitar excessiva  interrupgdc  ou  indisponibilidade do sistema, devem ser
robustos &s distorgdes introduzidas pelo desvanecimento por multipercursos. Se
a sincronizagdo € perdida, uma vez que as condigdes de propagacio melhorem, a
reaquisigdo deve ser ridpida o suficiente a fim de colocar o sistema em

disponibilidade, dentro de uma pequena margem de incerteza das referéncias.

O papel dos dispositivos de sincronizacio € essencial e, em geral, dependentes
dos dispositivos de contramedidas, conforme o esquema mostrado na Figura 1.22,
para o caso da equalizagio em banda bdsica. Como se vé, os desempenhos obtidos
pelo receptor ndo sdc somente fungio da capacidade do dispositive de
contramedidas (no caso, equalizagio) em corrigir as distorgdes do canal. Eles
dependem, também, da capacidade dos dispositives de sincronizagio em obter as
referéncias proximas as Otimas, mesmo em presenga de perturbagées fortes
{11}, I16]. Nos dois sub-itens seguintes, o estudo do sincronismo serd feito

num ambiente de equalizacio.

L
—r—  Desmodulador Equelizador »
- % 4 =
Recupera¢to Recuperagdo
' ’ de de i
Ritmo > Portadora
Fig.1.22 -~ Esquema do principio do receptor adaptative com equalizagdo em

banda bdsica.

1.5.1.1 - Recuperggdo da Portadora

{s sistemas gue utilizam modulagdes com elevado numero de estados tém, na
recuperacdo da portadora, um problema delicado. Ela s6 pode ser realizada
corretamente fazendo wuso dos sinais egualizados. Isto introduz, porianto, um
acoplamento entre as operagbes de equalizagdo e de recuperagdc da portadora

{46]. Como ndo nos interessa, no momento, o estudo deste acoplamento, se ird
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supor poder utilizar a fase ¢ da desmodulachc minimizando o erro guadrético

médio nos instantes de amostragem. Ela € dada por {43],146]:

¢ = - Arg [f(t )] (1.60)

Isto corresponde a anulagdo da parte imagindria da amostra central de f(0)

(expressido (1.39)).

Serd suposto que o circuito de recuperagdo de portadora despreza gualguer
tremor de fase, ficando fixo no valor determinado por (1.60), a menos que o

canal mude pele menos um de seus parimetros.

Constderando as suposigbes acima, os desempenhos dos equalizadores lineares
sado independentes da fase da desmodulagio wutilizada, pois estes, através do
seu coeficiente central, permitem corrigir também a fase ¢. Entretanto, nesta

tese se ird utilizar ¢ dado por (1.60).

1.5.1.2 ~ Recuperacic de Ritmo

A fim de se fazer a recwperagdo de ritmo no receptor, um sinal ciclo-
estaciondrio, tendo um perfodo igual a T ¢ média ndo-nula, € obtide do sinal
recebido em freguéncia intermedidria, por exemplo. O seu valor esperado (ou
média) € uma fungdo deterministica e periddica no tempo, sendo que a fase da
componente fundamental, na representagdo de Fourier, cuja freqligncia € o pré-
prio ritmo da transmissdo de dades, fornece ¢ sincronismo do reldgio. Para
obter-se¢ este sinal de média nio-nula, ¢ necessdrio um circuito nio-linear,
sendo normalmente escolhida uma nao-linearidade quadritica. Este procedimento,
aplicade aos sistemas de microondas, fornece um instante de amostragem t dado
por {43}

-/ T E-jHTfT]

_ T 2
i, = zﬁArg[l-i-pe

- 2 p cos 2upft (1.6

A principal vantagem no use do circuito de recuperagio de ritmo acima € o
desacoplamento entre este circuito ¢ o equalizador. O prego pago para isto €
gue esta nadc € a estrutura receptora 6tima desejada. Esta dltima, leva em
conta a otimizagio conjunta do instante de amostragem ¢ do egualizador [19].

Esta otimizagio conjunta, por seu lade, forgosamente aumenta © tempo para a
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obtencdo de convergéncia do receptor e, além disso, pode levar o sistema &
condicdo de instabilidade, caso haja a presenga de minimos locais na funcio

custo do algoritmo conjunto i47).

O instante de amostragem dado por (1.61) maximiza a poténcia média do sinal

amostrado ¢ estd préximo, na média, do valor 6timo relativo aos desempenhos do

equalizador [47].

Como no caso do circuito de recuperagio da fase da portadora, serd suposto que
o tremor da fase de amostragem fica dentro de Ilimites aceitdveis e sua

influéncia sobre o desempenho do sistema pode ser desprezado [47].

Apesar de que nesta tese se estd preocupado com os transientes, n@o serdo
estudados os seus efeitos sobre os algoritmos de recuperagio de fase ¢

da portadora e de fase da amostragem ty

1.5.1.3 - A Influéncia dos Desvanecimentos Seletivos Sobre a Recuperaggo do

Ritmo

A expressdo (1.61), que dd o valor do instante de amostragem mddulo T, permite

examinar o efeito dos desvanecimentos seletivos sobre a recuperagdo de ritmo,

. - L s P PR =
em particular quando dos fenbmenos de transigic analdgica: fase minima < fase
nao-minima. Este estudo j& foi realizado [221 e nesta tese serd retomado

enfocando aspectos digitais.

Para p = 1 {transigdc analdgica com passagem peio infinite de B, profundidade

do "notch”), o valor da fase de amostragem t: , depende do desiocamento Af do

"notch” em relagdo 2 portadora [43], ou seja:

H

s iAf!>AfO,£ (/2
T—

T)/2,para um desvanecimento de FM.

e Hoo 8

-
se !&fi < ﬁfg R {(«c-;-}‘)/z,para um desvanecimento de FNM.

com Afe =1 /{2 T}

A FPigura 1.23 tlustra as variagGes de ie, em funcac das caracteristicas do
desvanecimento. Pode-se observar que t varia continuamente em fungio de B,
para um dade Af. Estas variagOes sio simétricas relativas a um eixo passando

por t( =1 / 2, para os dois tipos de desvanecimentos.
}
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£ aparente que, em presenca de transicbes, o instante de amostragem € fungio
das transicoes anteriores. Seja, por exemplo, o caso de um desvanecimento de
FM com Af = 0 (centrado), que aparece a partir das condigbes normais de
propagagdo, e evolui até atingir uma profundidade  infinita (p = 1),
tornando-se do tipo FNM' e, depois, desaparece progressivamente. Neste caso,
t, varia primeiramente de 0 a (x - T) / 2 (caminho 1 na Figura 1.23) , e em

seguida de (z - T) / 2 a (x - T) (caminho 2).

Para |AF] > |af 9] este fendmeno de translagio do instante de amostragem nao se

produz, pois o valor de t:: ¢ o mesmo para os desvanecimentos FM ou FNM.

Por outro lado, medidas realizadas [16] indicam que Af pode variar com B fixo.
Pode-se supor, portanto, a possibilidade de ser encontrado o caminho 2’ na
Figura 1.23. Isto €, uma vez que a transigdo descrita anteriormente tenha
ocorrido, ao invés de desaparecer progressivamente, sua descentralizagao  (Af)
pode variar e tornar-se, em mddulo, superior a ]Afol, e a variagao de

t pode tornar-se aquela da curva mais inferior da Figura 1.23.

o

7 i{"”///
U~

;w
N

\ \\\\\\ -
A NN

\

]

|

1hFi> AFe

| AR 8%

i
(7-Tyz

-TrE

[ vt

B emdB
Fig.1.23 - Instanic de amostragem em funcao das caracteristicas do desvaneci-
mento - linhas tracejadas : desvanecimento analdgico do tipo FM;

linhas continnas : desvanecimento analdgico do tipo FNM. As regides
hachuriadas indicam quatro tipos de canais : FM, FNM, M e FNMI. O

{ndice superior {1} indica transigao.
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Uma sucessdo de seqiéneias, tais como aguelas gque foram  descritas, £
suscetivel de provocar um deslocamento do instante de amostragem que pode
atingir vdrias vezes o periodo T. Estas variagdes de t,, que sdo equivalentes
as transi¢bes do coeficiente de referéncia do equalizador, tém uma influéncia

direta sobre o seu comportamento {22], [32], {48], [49].

Supondo a existéncia de um dispositive de reiniclalizagdo do equalizador
quando das passagens pelas condigdes normais de propagacdo [22], pode-se
considerar os fendmenos de desvanecimento que Jevam em conta somente uma
transigao. Neste caso se¢ pode caracterizar quatro tipos de canais: FM, FNM,
FM' e FNM', os dois ultimos resultando de uma s6 transicio (1) . A distingdo
entre eles € feita pelo valor da fase de amostragem. Na Figura 1.23 também se
encontram indicados estes quatro tipos de canais e suas respectivas regides de

definicao (intervalos de to).

A Figura 1.24 mostra o efeito da passagem do canal de FNM analdgico para o
canal de FM' analégico sobre a resposta ao impulso amostrada representada pelo
diagrama de zeros de F(z). Os parametros do canal sio agueles da Figura 1.13,
a menos de p. Observe que um zero passa do exferior para o interior da CRU.
Isto € indicativo de instabilidade e/ou divergéncia na equalizagio. O zero
passa do exterior para o interior da CRU devido ao aumento do comprimento da
frente de descida de F(z), e consegiiente diminuigdo de suwa frente de subida,
ou secja, hi um deslocamento de uma unidade temporal T da amostra principal na
diregio pdéscursora (para a esquerda), como pode ser visto na Figura 1.25, onde
estdo dispostas as respostas ac impulso amostradas antes ¢ depois da passagem
da condicho de FNM = FM' analdgica. Sob o ponto de vista da egualizagdc que
faz uso de simbolos jd decididos em estruturas realimentadas, este desloca-
mento pode ser prejudicial, haja visto gue o instante de referéncia para =z
equalizagio € posto numa determinada posi¢do na condicde do canal de FNM ana-
légica e deve ser modificada convenientemente quando hd a transicdic parz o

canal de FM' anaidgica. Este problema nic acontece na transigic FM = FNM'.

Y
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Fig.1.24 - Efeito da passagem do canal analdgico de FNM para FM' mostrado
pelos diagramas de zeros de F(z) de {a) até (d). Vé-se claramente a
migracae de um zero externo a CRU parz o seu interior.p estd defini

do nos diagramas ¢ os demails pardmetros sio jguais aos da Fig.l.13.
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X-CANAL FW {p=C.938

;

C-CANAL FNMIP=I505,

4

¢
8}
C

Fig.1.25 - Respostas ao impulso amostradas reais do canal de microondas na
condigio de transicdo de FNM para FM'. p estd definido na figura e

os demais parametros sao idénticos aqueles da Figura 1.13.

1.5.2 ~ Indices de Desempenho Estdticos Exclusives dos Sistemas de Microondas:

No item 1.2 foram definidos qualitativamente viarios findices de desempenho
associados, de uma maneira geral, aos sistemas de transmissio digital. Neste
item se ird definir outros indices gue sao exclusivamente aplicados  aos

sistemas de microondas.
1.5.2.1 - Assinaturg de um Sistema de Microondas

Desde sua aparigdo [50] em 1978, a nogdo de . assinatura tornou-se a
representagdo mais utilizada para caracterizar os desempenhos estdticos de um

sistema de microondas digital na presenca de desvanecimentos seletivos.

O tracado da curva de assinatura de um equipamento sé pode ser efetuado a
partir de um modelo de propagagio dado, sem necessitar do conhecimento das
estatisticas dos parametros do modelo. As assinaturas podem ser obtidas de
maneira analitica, ou a partir de medidas efetuadas em laboratério ao inserir

enire o {ransmissor e o receptor um simulador de desvanecimentos seletivos.

A assinatura pode ser obtida com base mo modelo apresentade no item 1.4, sendo

descrite @ seguir. Sejam oS parametros a serem variados B e Af. No plano

477



Cap.l/F.J - Transmissdo Digital por Microondas

(B,Af) a assinatura € constituida pelo conjunto dos pontos cujos valores das
coordenadas satisfazem um determinado critério. Normalmente s3o considerados
como critérios: Probabilidade de erro constante e igual a um limiar de

indisponibilidade do sistema ou nivel de fechamento do olho.

A curva assim obtida, cuja forma geral € mostrada na Figura 1.26, separa
o plano (B,Af) em dois domfinios complementares que correspondem, um, a um

sistema em disponibilidade e, o outro, a um sistema indisponivel.

4B

I Peb < 30—3

Peb = 1(53

>

0 Afo Af

Fig.1.26 ~ Forma geral de uma assinatura tragada para uma probabilidade de

bits errados (P b) de 107°. A regido | indica sistema indisponivel.
£

A nogao de assinatura apresentada supde que o canal de transmissdo €

estaciondrio e ignora, consegientemente, todos os efeitos relativos 2 evolugido

dinamica do canal.

Ela ndc leva em conta as dificuldades encontradas pelos dispositives
adaptativos do receptor que tem que seguir as variagbes lentas ou rdpidas do
canal. Por exemplo, quando hid os fendmenos de transigdo, o receptor deve se

adaptar, rapidamente, & inversio do fipc de desvanecimento.
Ela também ignora os fenbmenos de histerese que afetam os sistemas reais [16]
e atrasam, quando a sincronizacdc ¢ perdida, a reconvergéncia do receplor,

mesmo gue as condicdes de propagacdo tenham j4 se tornado satisfatdrias,

Portanto, considerando as limitagdes desta figura de avaliagio de desempenho
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dos sistemas de microondas digitais ¢ a preocupagdo principal desta tese em se
deter sobre aspectos transientes do sistema, pouco uso se fard das
assinaturas. Porém, apesar destas limitagdes, as assinaturas de convergéncia ¢
divergéncia fornecem os dominios dos parametros do canal nos guais os sistemas
alcangam as condigbes de convergéncia para referéncias 6timas, permanecendo
estdvel, e de divergéncia, quando o circuito do receptor analisado perde sua
estabilidade, podendo até divergir. Embora n&o tenham caracter eminentemente
dinamico, as assinaturas de convergéncia e de divergéncia caracterizam

referéncias sobre as transigdes do sistema.

1.5.2.2 ~ Porcentagem do Tempo de Indisponibilidade do Sistema

O pardmetro mais representativo para medir a eficicia dos dispositivos de
contramedidas € o fator de redugio do tempo de interrupgdo ou
indisponibilidade (FRI) do sistema, medido sobre um perfodo significativo. Ele
depende, as vezes, das caracteristicas dos equipamentos ¢ das condigdes de

propagacao no lance considerado.

E possivel, a partir da assinatura de um sistema, obter uma estimagao da
porcentagem do tempo de interrupgdo {(T1), ou da probabilidade de interrupgao
Pi, condicionalmente & presenca dos desvanecimentos seletivos. TI ou PI pode
ser obtida integrando a densidade de probabilidade conjunta dos paradmetros
p(B,Af) do modelo de propagagdo, na regiso 1 do espaco de parametros onde o
sistema estd indisponivel (veja a Figura 1.26). A expressdo ({1.62) explicita

esta definigdo para TL

TI = 100 HI p(B,Af) dB dAf (1.62)

A densidade de probabilidade conjunta p(B,Af) tem sido objete de estude em
diversos trabalhos experimentais {45],{51]. Supondo gque B e Af sdo
independentes e com densidades de probabilidades uniformes nas regides de
interesse, se pode definir o fator de redugdo de assinatura ou melhoria (M),
provocada pelo dispositivo, como sendo a relagio entre as TI's sem ¢ com © use
do dispositive de contramedidas, para um mesmo tipe de desvanecimento (FM,

FNM, FMt, FNMt}. Logo M € dado por:
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j{} dB daf
£

M = (1.63)

Ija dB daf
e

onde I e 1 sdo as regides de indisponibilidade do sistema sem e com o
5 <

dispositivo de contramedidas, respectivamente. Portanto, M € uma relagdo entre

as areas de Is c EC.

Existem mais dois tipos de indices muito wutilizados na andlise do desempenho
dos sistemas de microondas: margem bruta e margem liguida. Neste trabalho o
conceito de margem ndo serd utilizado, pois as informagbes obtidas em sua
andlise também s3c fornecidas pelos indices de distorgio maximal e erro

quadrdtico médio, ou ainda através das melhorias {11},120].

Nos proéximos trés itens serdo descritos os principais dispositivos de contramg
didas utilizados nos sistemas de microondas digitais, as principais estruturas

¢ serdo dados valores representativos dos fndices de desempenhos.

1.5.3 ~ Diversidade em Espaco

A inclus@o de uma segunda antena para melhorar & recepgio do sinal € uma
técnica  jd@  antiga, pois ela também ¢ urilizada nos sistemas de microondas

analdgicos.

Se a distancia vertical ou horizontal entre os centros das duas antenas de
recepgio € suficientemente grande em comparacic com o comprimente de onda da
portadora transmitida [52]i53], os valores dos desvanecimentos medidos em
fregiiéncia comum nas duas  antepnas  sdo, em  primeira  aproximacgao,
descorrelatados. Esta ¢ a base estatistica para os diverses tipos de

diversidade de espago, tais como {11]

diversidade por comuiacdio - o8 sinais recebidos das duas antenas séo
tratados por dois canais de recepgdo distintos. A eleicio de um deles pode

ser feita pela poténcia mdxima recebida ou pela taxa de bits errados minima.

diversidade por combina¢de -~ o0 sinals s3o combinados para produzir uma
poténcia madxima on, em antifase, para anular o ralo iIndirete, ou ainda para

produzir uma distorgic minima.
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Estes tipos de diversidade em espago se diferenciam entre si tanto em
desempenho como em complexidade de estrutpras. Porém, de um modo geral, eles
melhoram a estatistica dos desvanecimentos que afetam o receptor e reduzem as
distorgdes médias do sinal recebido em diversidade. Melhorias obtidas entre 3

e 50 atestam suas agOes benéficas ¢ marcam suvas diferencas [11].

As té€cnlcas de diversidade de espago, bem como diversidade em freqliéncia ou em
fase, s3o de alto custo ¢ somente utilizadas nos lances onde hi alta
incidéncia de desvanecimentos profundos. Nestes casos, normalmente, atuam de

forma conjunta com outros dispesitivos de contramedidas.

1.8.4 - Equalizadores com Contrele no Deminio da Freqiéncia

O principio de corrigir as distorgbes devido & propagagdo por filtragem
adaptativa em freqiiéncia intermedidria (Fl) do sinal recebido foi utilizado
desde os primeiros sistemas riddio-digitais de alta capacidade [54]. O filtro
tem uma determinada fungéo de transferéncia e depende de um nimerc restrito de

parametros (tipicamente um ou dois).

Como as informagées sobre a fase on atraso de grupo do canal nio sio
disponiveis com o uso de estatisticas de ordem 2, ¢ objetivo € o de tentar
tornar plana a amplitude da resposta em frequéncia do conjunto (canal +
equalizador), ao restaurar a forma da densidade espectral de poténcia
(DEP} do sinal recebido. Para isso, s#c  utilizados filtros de faixas
espectrais  estreitas, apds o sinal ter passado pelo egualizador, cujas
poténcias de safda sio comparadas as poténcias desejadas em freqiéncias fixas
e simétricas na faixa de Nyquist. As informagées das comparagdes sio
utilizadas para reajustar os parametros varidveis do egualizador. A Figura
1.27 apresenta um esquema geral de um equalizador com controle ne dominio da
fregiiéncia no mdédulo FI de um receptor, wvtilizande trés fiitros estreitos. Um
nimero maior de filtragens estreitas pode ser usado a fim de tormar a DEP do
sinal equalizado o mails préxime possivel da DEP de sinal transmitido. Isto,

porém, aumenta a complexidade do equalizador.
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Fig.1.27 - Esquema geral de um equalizador com controle no dominio da freqién-
cia & nivel de FL fi, I = -1, 0, 1, sfo as freqiéncias centrais

dos filtros estreitos (f_1 e f1 sdo simétricas em relacio a fG).

Uma classificagio para os diversos tipos destes equalizadores € dada a seguir:

~ Corre¢do  Linear na Faixa: freqientemente a distorgioc na amplitude da
resposta em freqifneia do sinal tem a forma aproximadamente linear. Isto se
dd guando o "notch" estd fora da faixa do sinal. Loge o primeiro tipo de
equalizador no dominio da ferguéncia desenvolvido [54] foi um equalizador
com inclinagio de amplitude linear, freqgiientemente referide na literatura
como “slope equalizer”. Sua funcio € introduzir uma inclinaco inversa 3 do
canal, nas caracterfsticas de amplitude da sua resposta em frequiéncia. A
Figura 1.28.a ilustra a atuagdo deste tipo de equalizador. Como as
distorgées de atrasc de grupo se concentram em torne da freguéncia do
"notch” (veja a Figura 1.6}, o atraso de grupo do canal ¢ praticamente
constante na faixa de freqliéncia de interesse do sinal, gquandoe o "notch"
estd fora desta faixa. Logo, normalmente este tipe de equalizador € projeta-
do para ter fase linecar. Se o "notch” estd dentro da faixa, a distor¢cio na
amplitude da resposta em freqiéncia do sinal nio mais apresenta caracieris—
ticas lineares em toda a faixa. Conseqlientemente, o "slope equalizer”
sézinho ndc compensa substancialmente tal distor¢do. Logo, o principal
efeito deste tipo de equalizador nas assinaturas dos sistemas € reduzir sua

banda de fregiiéncia.

£y
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Eqgualizadores de ressondncio fixa: caracterizam-se, basicamente, pela
fixacao de uvma freqiéncia ressonante, em fg, no filtro ressoador
{equalizador) com fator de qualidade Q de ressonincia varidvel dentro de
limites que asseguram a estabilidade dos circuitos. Seu objetivoe principal €
combater as distorgdes quadriticas centradas na caracteristica de amplitude
da resposta em freqiéncia do sinal recebido. Logo, ele possui uma forma
espectral quadrdtica cdncava, exemplificada na Figura 1.28.b. Como ele tem

sua freqiéncia de ressonéncia fixa, os desvanecimentos seletivos, cujas

dinamicas envolvem variacdes em Af,sfo corrigidos mais fracamente se Af = 0.

S N
DEP_—a/ Y \
desejoda [ \
-y

DEFP ontes do Espectro do b o

¥
i
i
1
1

!
1
i
:
i
f

-

. ” DEP do Sina!
equalizodor em FI  egualizodor equalizado
{a)
[
DEP _,/ AR R
desejoda /| ! !
! ¥ 1
: :
(AT £
DEP antes do Espectro do  DEP do Sinal
equaiizodor em FI equolizador eguolizodo
(b}
Fig.1.28 - Espectros dos sinais antes e depois da equalizagio: a) para uma

distorgdo linear em amplitude na banda passante do sinal, com o
"notch" fora da faixa; b) para uvma distorgic guadrdtica em
amplitude na banda passante do sinal, com o "notch” no centro da

faixa.

Fstes equalizadores tém caracteristicas de atraso de grupo normalmente cbnca-

vas. Logo, as distorcdes centradas s&o corrigidas eficazmente quando o canal

analégico é de fase minima. Se ele € de fase ndo-minima, elas sdo aproximada-

mente dobradas, podendo anular os efeitos da correcao em amplitude. Portanto,

neste caso, © desempenho global ¢ dependente da estatistica de aparecimento
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dos dois tipos de desvanecimento. Por outro lado, se estes equalizadores pos-
suem fase linear (atraso de grupo constante) na faixa de interesse, seu desem-
penho serd aproximadamente o mesmo nas duas condigdes de fase do canal analé-

gico,

Enfim, uma combinagdo em série de uma equalizador de corregdo linear com um
equalizador de ressonincia fixa pode ser tentada para opor-se as distorgdes
com "notch" dentro da faixa e Af # 0. Isto serd feito no capitulo 2 desta

parte da tese.

- Egqualizadores de Ressondncia Varidvel: produzem respostas em freqgiiéncia que
aproximam a inversa das caracteristicas do canal (eq.(1.28)) dinimicamente.
Eles consistem de um filtro ressoador cujo o fator de qualidade Q ¢ a
frequéncia ressonante fﬂ sio controlados para rastrear o movimento do
"notch”, aumentando a complexidade dos circuitos em relagdo aos outros dois
tipos supracitados. Na literatura este tipo de equalizador € chamado de
"notch equalizer”, e apresenta a mesma limitagho dos equalizadores de

ressondncia fixa guanto & fase do canal analdgico.

Os equalizadores com controle no dominic da fregliéncia sdo geralmente
considerados simples e de baixo custo comparados a diversidade em espago, além
de funcionarem independentemente dos outros subconjuntos adaptativos do
receptor. Seus desempenhos individuais medidos através de melhorias alcangam
valores entre 2 e 9. Quando atuando em conjunte com a diversidade em espago, ©

efeito sinergistico € observado, elevando a melhoria para ordem das centenas.

A natureza aproximada desta equalizacio implica numa distor¢do residual que
nao pode ser evitada. Portanto, esta técnica de contramedida ¢ algumas vezes
adequada para sistemas com modulagio complexa meoderada. Por outro lado, em
sistemas com maior aproveitamento da faixa espectral (64-0AM e 256-QAM), seu

papel € geralmente suplementar 3 equalizagio com controle no dominio do tempo,

a ser discutido no item scguinte.

1.5.8 - Equalizadores com Controle no Deminic do Tempo

Estes equalizadores tém por objetivo principal restaurar a forma de cada pulse
transmitido, wvtilizando as observagbes temporais do sinal recebido e naoc suas

caracteristicas espectrais. Desta forma, eles combatem diretamente a IES

a4
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provenientes da distorgio do canal em fase e do canal em quadratura, no caso

da modulagio bidimensional.

Pode-se enumerar vidrios tipos de classificagbes da egualizagdo, por exemplo

quanto ao:

Tipo de processamento do sinal utilizado:
.analdgico

.digital

. Tipo de modulagio utilizada:
Junidimensional

.bidimensional{complexo)

. Tipo de estratégia, dependendo do sistema:
.automitica
.adaptativa

.cegalou autedidata ou autoadaptativa)

. Tipo de critério para a equalizagéo:
forgagem a zero (FZ)
.minimizagdo do erro guadrdtico médio (MEQM)
.minimos guadrados

Loulros

. Tipo de algoritmo para ajuste dos coeficientes do egualizador:
.gradiente estocdstico
Newton
.minimos guadrados recursivos

oulros

. Tipo de estrutura do equalizador:
Jiltro ndo-recursivo: transversal e ndo-transversal
SJiltro recursivo

Sgiltro em trelics

Tipoc de sincronismo:
.sincrono
Sraciondrio

nao~-sincrono




Cap.1/P.I - Transmissdo Digital por Microondas

. Tipo de posigio do equalizador no receptor:
.banda bidsica (BB)

freqiiéncia intermedidria (Fi){banda passante)

. Tipo de simetria [29],associado as imperfei¢des dos dispositivos do sistema:
.simétrico

.assimétrico

Vantagens e desvantagens caracterizam o compromisso para a escolha do
equalizador. Devido a complexidade da classificagdo, se ird frisar alguma
andlise comparativa no decorrer desta tese. Para uma visio global € sugerida a
leitura de um excelente tutorial de S.UH. Qureshi [17]. Nesta tese se ird
estudar, principalmente, o equalizador digital transversal linear complexo
sincrono simétrico em banda bédsica com o controle no dominio do tempo, para
diversas estratégias e algoritmos de ajuste dos seus parametros. Quando
oportuno, serdo comentados outros tipos de equalizadores. O  motivo principal
para tal escolha ¢ a facilidade oferecida tanto no tratamento matemitico € na
andlise tedrica como na implementagido experimental sob o ponto de vista do
estdgio tecnoldégico dos atuais sistemas radio-digitais. A  figura 1.2%9.2
ilustra um diagrama de blocos deste tipe de equalizador, e a figura 1.29.b

mostra a estrutura de cada bloce.

Em sistemas QAM, duas seqiiéncias de dados separados, aR(E) e al(t), S30
transmitidas ortogonalmente sobre uma tnica portadera (Figura 1.1).Idealmente,
cada segiiencia de dados aparece em seu propio detector em BB no receptor sem
distorcac de pulso e sem interferénciz aditiva proveniente do outro canal.
Conforme j4 descrito nas equagdes (1.20), (1.21), (1.38) e (1.39), as dis-
torcdes dos sinais sdo divididas em distorgbes: em fase, provindas das pertur-
bactes das respostas de amplitude e atraso de grupo que tém mesma simetria em
torne da freguéncia central do canal e produzem distorgdes no pulso dentro de
cada canal separadamente; em quadratura, que resultam de assimetrias nas res-
postas do canal que produzem interferéncia cruzada entre os dois canais. Um
equalizador complexo com controle no dominie do tempo € usado para temtar
compensar ambas distor¢des em fase ¢ em quadratura , como pode ser intuido da
Figura 1.29.a . Este tipo de equalizador, embora esteja em BB, também pode ser
implementado no médule FI do receptor. Neste casc teria vantagem com respeito
% ndoc interacdo com o circuito de recuperacfo de portadora [17]. Porém, gquando
em BB, © custo tecnoldgico € menor, além de possibilitar compensacbes das

imperfeigfes assimétricas dos modems [29].
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Fig.1.29.a - Diagrama de blocos de um equalizador digital transversal complexo

lincar sincrono simétrico em banda bédsica de coeficientes: h =
i

he, o +ih ., 1=-N,. N, N inteiro positivo.
T T b—p-——— T
RI{I)
_RRit),n XRi1),n
i '@' ' = thpyy——
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T R{D3
E * XRi1)n
Fig.1.29.b - Estrutura transversal sincrona de cada bioco da Figura 1.29a. T

€ o atrase dado por cada atrasador, de valor igual aoc intervalo

de tempo entre cada amostragem.

A capacidade de um equalizador linear transversal reduzir a IES ¢é determinada
pela sua quantidade de coeficientes e pela posigic do seu coeficiente de
referéncia [17], [32]. Para aplicagbes em sistemas de microondas digitais, sao
usados, normalmente, 5 ou 7 coeficientes complexos, com o coeficiente central
escothido como referéncia,para dar igual efetividade contra desvanecimentos de
fase minima ¢ nac-minima. Devido i sva competéncia em compensar distorgbes de
atraso de grupo, um equalizador linear transversal neste nivel de complexidade
fornece um melhor desempenho (melhorias de 10 a 30), do gue um sqﬁalizador com
controle no dominio da frequéncia {num sistema 140 Mbit/s 16-0AM, o cana! com
T=t6,3ns ¢ ¢ "notch” com profundidade B = - 20dB € satisfatoriamente compensado
pelo primeiro equalizador). Entretanto duas limitacGes bédsicas aparecem para

este tipo de equalizador: primeiro, a filtragem d&tima para um canal com
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distorgbes severas exige um malor mimerc de coeficientes do equalizador para
serem compensadas; segundo,como consegliéncia do primeiro,quando da passagem da
condigdc de fase minima para nio-minima (um zero do canal saindo de dentro
para fora da CRU), ou vice-versa, exigiria um nimero infinito de coeficlentes
do equalizador. Nos dois casos, a maioria dos critérios utilizados nos
algoritmos de adaptagdo dos parimetros podem produzir compensagbes de ganho
gue levam a um significativo refor¢o do ruido no receptor ou interferéncia do
canal adjacente. Logo este tipe de ecqualizador € geralmente mais efetivo
quando usado em combinagio com a diversidade em espago.Neste caso é observado,
inclusive, efeito sinergfstico, pois embora a diversidade nio possa sozinha
compensar totalmente o desvanecimento, o conjunto canal + diversidade pode
alcancar niveis de distorgdes perfeitamente compativeis com wuma atvagio
plenamente satisfatdria do equalizador em questio (melhorias da ordem de
centenas) [16], 155]. Por outro lado, nas condigées de canal acima supostas, a
atuagido conjunta de equalizadores no dominio da freqiéncia ¢ do tempe também
tem sido observada. Porém ndo € evidente o efeito sinergistico nesie caso
{melhorias entre 10 e 40) {10}, pois, a grosso modo, no caso anterior
(diversidade+equalizagio no dominio no tempo) a diversidade em espago atua na
amplitude e mna fase do sinal recebido, emquanto gque no dltimo caso
{equalizador no dominio da freqiiéncia + equalizador no dominio do tempo) o
equalizador no dominio da freqiéncia atua somente na amplitude da resposta em
freqiiéncia do sinal recebido. E sugerida a atuagio conjuonta dos trés dispositi
vos de contramedidas aqui descritos para o case extremo da passagem do canal

analdgico da condigio de FM para a condicdoe de FNM e vice-versa.
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CAPITULO 2

EQUALIZACAO COM CONTROLE NO DOMINIO DA FREQUENCIA:
O EQUALIZADOR LINEAR - PARABOLICO

OBJETIVO DO CAPITULO

O estudo da estrutura e funcionamento de um corretor de amplitude possibilita
visualizar o problema da equalizagdo no ambito espectral, com base nas potén-
cias do sinal recebidas em determinadas freqiiéncias, ¢ comparadas a referén~
cias conhecidas. Desta forma, levando-se em conta as caracteristicas dinamicas
do sistema, podem ser feitos ajustes no equalizador a fim de serem satisfeitas

as referéncias nas poténcias desejadas.

Este capitulo estuda a estrutura ¢ modelagem de um equalizador com controle no
dominio da freqiiéncia do tipo de ressondncla em banda passante, € que s¢ ocupa
em combater as distorgbes lineares e parabdlicas na amplitude da resposta em
fregiiéncia do canal de microondas baseado no modelo de dois raios, sem
distorcer sua fase. A este tipo de equalizador ou corretor dé-se o nome de:
equalizador linear-parabdlico (ELP). Os paradmetros do ELP sao calculados
analiticamente, tomando como  referéncia a igualdade das poténcias entre o
sinal desejado e o sinal equalizado, em determinadas freqiéncias da faixa do
sinal. Este critério impde limites de atuagdo dos algoritmos adaptativos
usados na busca dos pardmetros ¢timos. Algumas aplicagdes nao-dinamicas desta
estrutura sio feitas, onde buscou-se analisar seu comportamento € limitagdes.
Este estudo servie de suporte tedrice para o desenvolvimento prdtico de um
equalizador com tais caracterfsticas, no Centro de Pesquisa ¢ Desenvolvimento
(CPgD) da Telebrds.

2.1 - EETRUTURA E MODELAGEM:

Sabe-se gque um filtro transversal complexc pede se aproximar, tanio guanio se

gueira, de qualquer resposta em fregiéncia de amplitude e fase descjadas. A
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Figura 2.1 mostra uma configuragho deste filtro com (2n+1) derivagbes reais e
imagindrias, que pode ser vista como o© equivalente analdgico complexo do egua

lizador digital mostrado na Figura 1.29.

Fig. 2.1 — Filtro transversal complexo. s}(t) e sz(t) sdo os sinais de entrada

e saida, respectivamente.

A equacdo {2.1) mostra a resposta em freqiéncia deste filtro.

N
H(f) = exp (-] 2n NT") z (h, + jh ) . exp(~j 2 fnT") 2.0
=N 2 a

-

onde f ¢ a fregiiéncia dada em Hertz ¢ T € um atraso dado em segundos.

Se ird considerar um egqualizador no estdgio de freqiiéncia intermedidria FI
com resposta em frequéncia H (f}, constituide por dois equalizadores em
cascata, Hl(f) e Hz(f), que nao distorcem individualmente a fase do sistema e
gue sdo de fdcil realizagho. Serd considerado que H}(f) atua principalmente
como contramedida & distorgio linear na amplitude da respesta em f{reqiéncia do
canal e Hz(f} 2 distorgao parabdlica na amplitude da resposta em fregiiéncia do

canal. Logo, H{f} € dado por:
H(fy = Hi(f) Hz(f} 2.2}

A proposta de nio distorcer a fase da resposta em freqiiéncia do canal, impbe a
condicdo de fase linear a H(f). Porém, como na sitvagdo de funcionamento adap-
tative poderd haver a atuagdo isolada tanto de Hziﬁ como de Hz(f}, a condigio
de fase linear € estendida para cada um dos dols correfores em cascata. Assim

sendo, tem-se:h =k e h = h ,n=1,2,..Ne substituindo em (2.1}
-1 R,n i,-n in
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N
H(f) = exp{-j2rf NT'} . {hR,0+ 2 z hR,nC()sizn“f nT') +

n=1

N

+ j{hl.(} -2 hi . Sen(Zaf nT’} (2.3)

1]

=i

Uma fdcil implementacdo deste filiro, atuande como contramedida as distorgdes
lincares ou parabdlicas, pode ser obtida fazendo N = 1 ¢ hi =0, n = (1, na
1

*

equagao (2.3). Desta forma, tomando hR Sle hR ;= G tem-se:

3 *

H{f) = exp(-j2n fT") . (1 + 2 C Cos 2r fT") 2.4
A resposta ao impulso do filtro descrito pela equagio {(2.4) é dada por:

h’(t) = C &{t) + 8(t-T") + C 3(t-2T") (2.5}
onde & (t) € a fungio impulso de Dirac.

Das equagdes (2.4) ¢ (2.5), tem-se as expressbes para H1(f)’ Hz(f)’ hi(t) e
hz(t):

Hi’?'(f} = exp (~j 2n fTZ’z).(lﬁvE Cl!9

Cos 2m fI‘} _)) (2.6}

h () = C _8(t) + &t~ + {fm .

m{ } 12 {t) T E‘m) €, 82 :rm} (2.7
onde os parametros T e T, sio fixos e responsdveis pela forma do espectro de
cada corretor, e o0s parametros C} e C_  s@o zjustiveis ¢ responsaveis pelas

amplitudes dos espectros dos filtres.

As Figuras. 2.2.2 e 2.2.b mostram a configuracie completa do equalizador. Trés

filtros estreitos de respostas em fregiéncia Hé(f}, H i e i—id(f} centrados em
0 1 2

f@° f} e f _,estao dentro da malha de controle wutilizado para ajustar os para-

metros C1 e C_, na busca da egqualizagio do canal.

Esta estrutura, portanto, independe de informagbes instantineas sobre simbo-
los decididos ou simbolos transmitidos ¢ do sincropismo entre portadoras, para
ajustar seus parametros. Por outro lado, o wuse exclusivo da estatistica de

ordem 2, gue permite a equalizagdo somente da amplitude, e a selegio de um
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némero finito de fregiéncias do espectro para o critério dec equalizagio, limi-

tam a robustez da técnica . Isto serd confirmado no pardgrafo de aplicagdes.

H{f)
F““”“""“‘“"““““‘"“““"‘m_—”’“‘;
A | B
| Wy 1 2
1 L ¥ s L
L —C2 x| |~ & |
H PO H )T HLE) |
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|
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Fig. 2.2.a - Configuragdo completa do equalizador linear—parabdlico.

Hif)
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Figura 2.2.b - Estrutura dos filtros gue compbem © equalizador  linear-
parabdlico. T e T, sao escolhidos de tal forma que Hi(f) e

Hz(f} combatam as distorgdes lineares e parabdlicas,respectiva~

mente. H{f) = Hzif} Hz(f). C} € C2 sdo pardmetros ajustdveis.
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2.2 - DEFINICAO DOS PARAMETROS:

2.2.1 -~ Parametros Fixes

Os parametros T e T, caracterizam a atuago dos equalizadores Hl(f) e I—iz(f)
como contramedidas as distor¢ées linear e parabdlica na amplitude da resposta
em freqgiéncia do canal sujeito a desvanecimento seletivo, respectivamente.
Além destes, sfo também considerados como parimetros fixos, as freqiuéncias de

ressondncia dos filtros seletivos (fo, fl e fz}.

A escolha de Tx’ Tz’ fﬂ, fl e fz pode ser feita de modo a facilitar a imple-
mentagao do circuito de ajuste dos pardmetros que fornecem CI e Cz’ além de
considerar aspectos do sistema, tais como: a separagac entre portadoras de
canais adjacentes e o fator de excesso de faixa dos filtros de Nyquist, ainda
pode-se considerar as estatisticas dos parametros do modelo de propagacio.
Sendo este eqgualizador uma combinag@o em cascata de um corretor linear e um
equalizador de ressondncia fixa gque combatem respectivamente, as distorgdes
lincares ¢ parabélicas, optou-se por um critério que privilegia a atuagio da
parte quase linear do equalizador, em relagio a parabdlica, quando o "notch”
do canal estd proxime das fregiiéncias fl e fz, dentro e nos extremos da banda
de freqiiéncia do sinal, e simétricas em relagio a fo (fl < fﬂ < fz}. O mesmo
pode ser dito da parcela quase parabdlica em relagio a linear, guando o
“notch”  estd préximo da freqiéncla f@ no centro da banda de freqiéncia do

sinal. Sendo assim, das expressdes em {(2.6) se tem:

Cos 2n f T = #1

0 2
Cos 2nf T =0

0 1

{2.8)

Cos 2nf T. =20

1 2
Cos 2n f T =0

2 2

ou ainda, de (2.8h
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f
= - = 9 =
Af = f2 f} T K = 1,2,..
K
Tz o2t K= 12,
G
2.9)
Ti = "'““““““2""'?“““— » n= 0,1,2,...
0
Af
S +
f2,1 f{) -2

onde fo € a freqiiéncia de ressondncia fixa central normalmente escolhida como
o valor nominal da freqiiéncia intermedidria. A Figura 2.3 mostra as formas

genéricas das amplitudes das respostas em freqiiéncia H}(f) e Hz(f).

B
| ir‘—————} RF ————»i

M)

ii—i1(f0){ =4

T Rty | Hat |4

i
i
f
4
i
'
1

¥

uh—h

—ty

PSR N SN
ity

Fig. 2.3 - Amplitude das respostas em frequéncia dos corretores linear (Hl{f)}

e parabdlico (Hzfﬁ}.

2.2.2 - Parametros Ajustaveis:

Os coeficientes C1 e C_ sdo os tnicos par@metros continuamente ajustdveis nos
equalizadores. As expressdes para o cdlculo destes parametros sio obtidos com
base no critéric de egualizagio das poténcias médias do sinal nas  trés

fregiéncias: fo’ fl e fz.

Os filtros passa-faixas centrades nas fregiéncias 58, f§ e {2’ mostrados na
Figura 2.2.a, sioc supostos ideais, por questdes de simplicidade matemdtica. As
fungdes de transferéncia dos trés filtros selecionam as respostas em trés fre-

giiéncias, ou sgja:

G4
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S(f-f) + & (f+f)
H (f) = ! 5 L ,i=0,1, 2 (2.10)

1

As tenstGes continuas d@, dl e dz’ também vistas nas saidas dos trés detectores
na malha de realimentacdo do ELP (Figura 2.2.2), sio obtidas através das

poténcias médias naqueles pontos.

Sejam as densidades espectrais de poténcia Si(f) nos pontos i = 0, 1, 2 da

Figura 2.2.a. As poténcias médias Pi nestes pontos sido dadas por:

o0

2
d’
P_z%ﬁmmjsi(f)df, R=1Q e i=01, 2 (2.1}

-

Para obtermos Pi, ¢ consequentemente d , devemos conhecer § (f).
¥ 1

— obtencdo de Si(f): seja a densidade espectral de poténcia deo sinal modulado

em Fl na saida do transmissor ¢T(f) dado por [39]:

.1
q}T{f) = ““2""'[4)5{{"{0) + (g)g ("f"f@)} (2.12)

onde ¢ (f) € a densidade espectral de poténcia do sinmal em banda base
5

equivalente 5(t), definido pelas egs. (1.7) - (1.9}, e dada por [39]:
2 2
o 2 o

onde RT(f) ¢ a resposta em freqiéncia do filtro transmissor e R{f) € a
resposta em freqiiéncia conjunta dos filtros transmissor e receptor, supondo

-

IR(1}] = fRT{f)|2, jéa discutido no item 1.3. R{f) tem caracteristicas de

cosseno levantado.

A densidade espectral de poténciz do sinal w'(t) em FI na saida do canal e na

entrada do equalizador (ponto A de Figura 2.2.a) € dada por [39]:

b, = [FD]? ¢.10 (2.14)

[+
Ly
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onde F'{f) € a resposta em freqiiéncla do canal de microondas.

A densidade espectrai de poténcia do sinal ult) em FI, definido pela soma en-
tre o sinal w(t) em Fl na saida do canal ¢ o ruido branco gaussiano b(t) na
entrada do receptor, € dada pela transformada de Fourier da fungao de autocor-
relagdo E{u(t) u(t+B)}, onde E € o operador csperanga ¢ B ¢ a diferenca de

tempo do sinal em questdo. Logo:
E {u(t) u(t+B)} = [E {[u’(t)*-b(t)] [w(t+B) + b(t+8)}}
=[ {u’(t) u’(t+8)} + E {u’{t) b(t+3)} +
+ E {b(t) b(t+6)} + [ {b(t) u’(€+8)} (2.15)

os sinais u{t) ¢ b(t) sdo descorrelatados, logo:

E {u’{z) b(t«vs)} = 0

(2.16)
F {b(t) u’(t+8)} = 0

G ruido gaussiano bt} € branco na banda passante do simal util alt), e ¢€

representado na forma:

j2I f{}t
} (2.17)

b(t) = Re {Em e

onde b(t) é a envoltdria complexa (representagio em banda base equivalente) do
rufdo passa-faixa b(t). Pode-~se mostrar que a fungdo de autocorrelagao de b(t)

relaciona-se a funcio de autocorrelagio de b(t) na forma [39%
o S EALES IR
E {b{t} b(£+8}} = Rell {b{t) b(tﬂS’}} £ (2.18)

E as densidades espectrais de poténcia (DEP) sdo relacionadas na forma [39]:

—_ 1 — .
$ () = T{@g(f )+ gt fg}} 2.19)

onde:
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1A

jus]
M,
)

2
c /B , 1]
b () = { b RF RF (2.20)
b

=

B
v
32
~
+J

onde BRFé a faixa do filtro passa-faixa ideal apds a desmodulagdc em

radio-freqiiéncia (RF) e o*bzé a variancia do ruido b{t).

Aplicande a Transformada de Fourier & equagio (2.15), e considerando as

equagdes (2.16), encontra-se que:

$ () = ¢ () + ¢ () 2.21)

ou seja, a DEP do sinal u(t) € a soma das DEP’s dos sinais uw’(t} ¢ b(t). A DEP
do sinal u 2(t) apés o ELP (tomado no ponto B da Figura 2.2.a) € dada por:

¢ () = |H D] $.D (2.22)
1,2

onde H(f}) ¢ dado por (2.2).

Agora, podem ser calculadas as DEP's S({f), i = 0, 1, 2, nas saidas dos
1

filtros estreitos, isto &

— 2 .
i) = !Hdi(f)l ¢ 0, i=0,1,2 (2.23)

1,2

substituindo (2.21) e (2.22) em (2.23), sc obtém Si(f} para i = 0, 1, 2, ou

seja:

2 2t 2 2 2
Sif) = md_(f)g JHUO PO 7¢.) + EHd-(f)i |H T, (),
H

1

i=0,1, 2 (2.24)
substituinde {2.24) em {2.11), wvsande (2.10) ¢ R = I
o]
& = [strer) + steer)] JHI P[E O] ¢ df +
i 4 1 i i T
R3]
L5 2
1 [ 1 2 )
o &6{f~f3} + é{fwfi}- [HEO [, @ df ,i=0,1, 2 (2.25)
By

&7



Cap.2/P.J - Equalizagdo com Conirole no Dominio da Fregiiéncia: ......

observande a propriedade amostradora da fungio impulso na eq. (2.25):

> 1 2y gy (2 21p 2
¢’ = - (mffi)i [FE 40D + RO IP ) g +

1

2 2 L
+ R, () + [HA)] ¢b(_f5)} : i=0,1, 2 (2.26)
Representando a equacdo (1.27), para N° = 1 (modelo de dois raios), ATE = T,
Ci = p , a nivel de FI (com base na transmissio de um sinal que modula uma

portadora AM DSB-SC sem imperfeiges), pode-se escrever F'{f} na forma:

F(D) = P + ()
FiIif) =1-pexp [ijH(f—fN)‘t] , f>0 2.2
F() =1-p exp [ijﬂ(f+fN)'r] . f<o

onde fN € a (transposigdo da freqiéncia de “notch" na banda da portadora
resultante da soma das portadoras de RF ¢ Fl, para a faixa da portadora de Fl,

Logo, das equacdes em (2.27):
iF=(f;}I = iF’(—-fiii . i=0,1, 2 {2.28)

Supondo gue a banda de freqiiéncia do sinal u'(t) seja no médximo igual a duas

vezes a fregiiéncia f@, e substituindo a eguagiio (2.13) na egquagdo (2.12), se

tem:
2
+ i e.-a +
¢ (f) = - — [REF-FO] i=0,1,2 (2.29)
Come |R{f}| ¢ simétrico em relagdo a fg:
|R(fi-—f0)1 = ]R(-—f{—f(}){ . i=0,1, 2 {2.30)

Da mesma forma, a DEP «:’?b(f) dado por (2.19) e {(2.20) pode ser escrita nos

pontos j:fi:
1 3 me
@b(if}} = T @g{if}'fﬂ} s i = 8, 1, 2
(2.312
@g(f;i"@) = %; {*f;-fg} . i=0,1, 2
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Logo, de (2.31) se escreve:

y=4a0 (1), i=0,1, 2 {2.32)
b i b i

Das expressoes (2.6), (2.8) ¢ (2.9), se obtém as identidades:

|H ()] = [H ()]
|H, ()] = |1, )], i=0,1,2 (2.33)
Portanto, usando as expressdes (2.28) - (2.30), (232) e (2.33) na equacio

(2.26), se tem:

2 1 2 s 2 .
d = T!H(fi)i [|F ()] () + ¢>b(fi)} , i=0,1, 2 (2.34)

ou ainda, uvsando as expressfes para ch(f,) e ¢'b(f‘)' se pode escrever:
1 ]

)
& o
d =3 ;F(f;)l AL 1=0,1, 2
JE ()] esel’”
A = | [RU =T )]+ , 1=0,1,2 (2.35)
i T i 0 B
RF
2
Ty
RSR’ =
2
s
2
As tensdes continuas di, i = 0, 1, 2, na saida dos 3 filtros detetores ideais

na malha de ajuste dos coeficientes Cle Cz’ sdo dependentes do equalizador, da
filtragem de Nyquist, da distorgdo na amplitude do canal e da relagdo sinal-

rufdo, como estd mostrado pelas expressoes em (2.35). Num sistema sem distor-

gao do canal (|F'{f)] = 1) e sem ruido {s"iz 0), as tensGes d = d°, i = 0, 1,
1 i
2, s#o as tensdes desejadas naquelas fregtiéncias.
.o, [IRG -£)11Y
df = - : , i=0,1,2 (2.36)

T

O objetivo desta téenica de equalizagdo € o de igualar as poténcias P, ou ien-—
i

. . .\ s d ~ d .
soes d, i = 0, 1, 2, do sinal eqgualizado as poténcias P ou tensdes di deseja
i H
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das, nas 3 freqiéncias. Porém, hd somente 2 varidveis: C; e CZ, para as trés
equagdes, dadas pela igualdade das expressbGes {2.33) e {236). Pode ser que

ndo haja solugdo. Para evitar este problema, se utiliza o fato de que |R{N}] €

simétrico em relacio f(}’ e portanto: dc: = dg. Isto significa que se reduzem
duas equacdes numa somente, igualando di a dz' Esta equagao fornece C1 = C(ln,
enquanto que igualando dﬂ a dg, se obtém C2 = C{;. Cfi" e Czt sao ditos
coeficientes Stimos,
- obtencdo de Ci’t:
De (2.35), igualando d1 a dz’ se escreve a equacgio:

1 +2C” Cos2m fr |A = |1 -2C% Cos2n f 1 |A (2.37)

i I3 I H 1 i 2

Na eq. (2.37) foi usada a igualdade: Cosani'rl = —CosZ:rf”ri, obtida das rela-
coes (2.9).

A equacdo (2.37) tem 8 formas possiveis de representagio, guando se substitui
os mddulos por (1) ¢ [Cos znflri} por [(:){Cosl’m’lrlf]. Ao serem analisadas
todas estas possibilidades, apds alguma manipulagio algébrica, chega-se a se-

guinte solugdo com sua respectiva regido de validade:

ot ‘AZ - A i

i
1 A+ A |2cos2uaf T 7
2 i 171

- 0,5 < c‘;" < 0,5 {2.38)

Esta solugio é obtida com base no menor nimero de restricdes saidas da andlise
realizada, onde evita-se também a possibilidade do termo (1 + 2C1 Cosanf‘c}) na
expressio (2.6) ser negative em qualquer regifo dentro da banda de fregiiéncia
do sinal. Isto poderia implicar em alguma instabilidade na egualizacao.
Portanto, os limites da condigio na expressio {(2.38) podem servir de referénci

as para alguma estratégia de controle sobre o equalizador, guando em operagio.
~ Ot
~pbtencdo de Cz:

A andlise de filtragem agora € feita em | = f{}. Inicialmente existe o problema

de que cif ¢ diferente de d?t, ou seja, substituindo {2.38} em {2.35), se¢ tem:

(2.39)
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que ¢ diferente de d? dado por (2.36}. Portanto, nao ¢ possivel permanccer com
a eguagao dg = d(} sem modificd-la, pois isto provoca~: uma distor¢io na DEP
do sinal equalizado. Ou seja, os valores da DEP do siial nas trés freqgiiéncias
nao seriam correspondentes a uma caracteristica tnic: de cosseno levantado.
Desta forma, se ird modificar a equagfio citada em i = 0, maultiplicando-a por
um fator FC que corresponde ao mesmo fator que, imp.citamente, multiplica os
valores da DEP desejada nas fregiiéncias f} e fz’ resuzando nos valores dtimos
de tensao dados por (2.39). Isto €, na verdade o gu: acontece € que, agora,
toda a DEP do sinal equalizado fica multiplicada por este fator. Portanto, héd
necessidade de se colocar um controle automético de ganho (CAG), depois de
Hl(ﬂ e Hz(f), mostrado na Figura 2.2.a, gque muliiriica o sinal equalizado
pela inversa deste fator, a fim de que o sinal egualizado resultante tenha
sua DEP nos mesmos niveis da DEP do sinal transmitido.

O Fator F ¢ definido através da divisio entre d(;t e df:
C

do T Y2 oa A
F o= e = ! : (2.40)
< IR(F ~F )] A+ 4)

z

Assim, o valor da tensio dtima dgi ¢ obtida pela mriplicagio de FC por dg,

ou seja:

1/2
o AL A |R(O)]

- 2
0 a A+ A | R -1 )]

(2.41)

A Figura 2.4 1lustra, usando a correspondéncia entre := valores da DEP ¢ das
tensdes nas irés {reqguiéncias, o resultado da utilizmgdo do fator F  nas
<

caracteristicas das tensdes.

Utilizando a mesma andlise feita para i = 1 e 2, & serem igualados d(} e

t . 1 . = .
d? , € obtido Cz com sua respectiva regidc de validade.

A LA [Rioy} 17
AT A - secos G
- o 10 T2t {[RAT AT 3

Da mesma forma gue no casc de obtengio da C?i, = condicio de wvalidade da

x : ot
solugao € a mesma para o caso de C, .
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Fig. 2.4 - DEP’s do sinal desejado e do sinal equalizado.

O cdlculo dos valores 6timos de C, ¢ C, dados pelas expressées (2.38) e
(2.42), envolve o conhecimento do canal e também da relagdo sinal-ruido. Do
ponto de vista din&mico, quando nio se conhecem tais caracteristicas, hd
necessidade de serem desenvolvidos algoritmos, com base naquelas  expressoes,
para fazer os ajustes em C e C,. conforme indicado na malha de controle de
Figura 2.2.a. Apesar da importancia do estudo dinamico deste tipo de equaliza-
dor, nesta tese nido se procurou fazer uma andlise algoritmica do ELP, o qual
pode ser encontrado em outras publicagdes [9], [10] ¢ [68]. Portanto, os re-
sultados das aplicagbes tedricas a seguir sio baseados nos valores 6timos C(;t

ot N .
e Cz’ suponde a awséncia do ruide.

2.3 - APLICACOES E RESULTADOS:

Foi implementada uma sub-rotina para o cdlculo dos parimetros C?t € Czt do
pardgrafo anterior. Esta sub-rotina foi utilizada em conjunto com o programa
ASTRAL [69] (Andlise ¢ Simulacio em Transmissio Digital), em secu modo de andg-
lise, para obter-se a probabilidade de erro e a assinaturz do sistema. Neste
programa, © critéric usado para caracterizar a indisponibilidade do sistema

foi o de fechamento do diagrama de olho.

Uma andlise da dependéncia entre o errc quadrético integrado J da DEP do si-
nal equalizado ¢ a amplitude p  do raio indireto, para Af e 1 fixos, fol
feita com base nas curvas mostradas na Figura 2.5. Os parémetros do sistema e
do equalizador estdo definidos na figura. Observa-se nitidamente a dependéncia

deste erro com o tipe de meodulacic e seu crescimentc com ©. Estas curvas mos-—
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tram, portanto, uma limitagio do tipo de equalizagic aqui apresentada. O erro

guadrdtico integrado foi calculado pela expressio:

o
2
- - 4
J _J [¢eq(f) ¢T<f)] df /o (2.43)

—o

onde qbeq(f) ¢ a DEP do sinal recebido e equalizado.

Fig. 2.5

2
12 1og, 14
§1 s, lux s 16-0AM
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[E C/EQT
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g
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- Variagdo do erro gquadrdtico integrado (J) com a amplitude do raio

indirete (p). Parametros dos sistemas: «= 0,4, fN: 88 MHz, taxa de
transmissao 140 Mbit/s, T = 6,3 ns. Sistema 64-0AM T}m 17,86 ns.,
Tzz 28,57ns, fa = 70 MHz, f} = 61,25 MHz, fz = 78,75 MHz e Af = 18
MHz. Sistema 16-QAM; T}z 10,71 ns, ’i’zz 21,43 ns, f{}= 70 MHz, f1 =
58,34 MHz, fz = 81,66 MHz ¢ Af = 18 MHz. S/EQZ = Sem o ELP ¢ C/EQZ

= com o ELP.

Na Figura 2.6 ¢ mostrado a variacio da taxa de simbolos errados no canal de

microondas com p = (0,65 ¢ Af = -3 MHz, sem ¢ com a equalizacio, segundo as

modulagbes 16 e 64-QAM. Estas curvas mostram o efeito benéfico da atuacio do

ELP nestes sistemas, onde os demais pardmetros sZo os mesmos da Figura 2.5.

A Figura 2.7 mostra as curvas de assinaturas dos sistemas 16 e 64-0AM com e

sem equalizagio. E observado destas curvas gue a atuagic do conjunto de corre-

tores linear ¢ parabdlico aumenta a disponibilidade dos sistemas, com melhor

desempenho para a modulagio 64-QAM.
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Fig. 2.6 - Variagio de taxa de simbolos errados (TSE} com a razdo {(energia do

bit) / (valor da DEP do ruido branco) para os sistemas 16 e 64-QAM,
com p = 0,65 e Af = -5 MHz. Demais parametros sdo idénticos ao da

Figura 2.5. S/EQZ = sem equalizador ¢ C/EQZ = com equalizador.
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Fig. 2.7 - Assipaturas dos sistemas 16 e 64-QAM sem (linhas tracejadas) e com

(linhas cheias) equalizagdo. Mesmos parametros da Figura 2.5.

As Figuras 2.8 e 2.9 apresentam assinaturas dos sistemas 16 e 64-QAM, respec-

tivamente, com excesso de faixa o = 0,2, e os demais pardmetros do sistema e

do ELP sendo os mesmos usados na Figura 2.5. Também estdo mostradas as assina-—

turas dos sisiemas com equalizadores transversais sincronc e fraciondrio, to-

dos com 5 coeficientes complexos. O egualizador fraciondrio apresenta como
elemento de retardo um atrasador de T/2 segundos, sendo assim chamado de equa
lizador T/2. Estas figuras estabelecem os limites do ELP guando comparados s

equalizadores que se ocupam em restaurar a forma do pulso transmitido (equali~

zagdo em amplitude e fase). O critério de equalizacio utilizado nos equaliza-

dores tranversais foi o da minimizagho do erro quadrdtico médio. Na medulagae
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16~0QAM, se vé claramente que o ELP iem o pior desempenho dos trés. Na modula-
cio 64-QAM, nio € possivel distinguir qualitativamente os desempenhos dos

equalizadores sincrono e ELP. Para explicitar quantitativamente tais desempe-

nhos, introduz-se o conceite de melhoria (M}, j4 descrito no item 1.5.2.2.
Logo, na Figura 2.9, a melhoria do ELP é M = 3,9, enquanto que o do equaliza-
dor sincrono € M = 3,2. Sendo assim, hd uma pequena vantagem do ELP neste ca-

so. Porém, na grande maioria dos casos, ¢ encontrado que a melhoria do ELP ¢

bastante inferior aquela dos equalizadores sincronos [10].

48 s Gy EQT
8 ;@. —— EQZB (T}
' . EQzs {1/}

|
!

|

;

1

FXRE 5.1

Fig. 2.8 - Assinaturas do sistema 16-QAM sem equalizacio (EQZ) ¢ com equaliza-
dores transversais com 5 coeficientes complexos (EQZ 5) do tipo
sinerono {T) e fraciondrio (T/2). Excesso de falxa « = 0,2 e os

demais parimetros sbo os da Figura 2.7,

Lo EQI

— —EGz 5 (T
ges:? L Eor 8 (172}
ol ————ELP

i 'sH : i : : P !
30 4C 50 &0 7O
EARE LFS
Fig. 2.9 - Assinaturas do sistema 64-0AM sem equalizacio (EQZ) e com egualiza-

dores transversais com 5 coeficientes complexos {(EQZ 5) do tipe
sincrono {T) e fraciondrio {(T/2). Excesso de faixa « = 0,2 e o8

demais parametros sio os da Figura 2.7.
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- ptimizagdo dos pardmetros fixos:

Os resultados do ELP até aqui obtidos estdo associados 2 um conjunto de para-
metros fixos do egualizador, para uma dada modulagio, escolhido sem um motivo
aparente. Para uma dada banda de passagem do sinal, as expressdes apresenta-
das em (2.9) permitem obter um mimero finito de conjuntos de parametros fixos,
variando-se k e n, quando se impde a preservacdo das caracteristicas aproxima-

damente lincar e parabdlica da equalizacio.

Na Tabela T sac apresentados quinze conjuntos de parimetros fixos dos ELP’s
permitidos para um sistema 64-QAM, com taxa de 140 Mbit/s, com excesso de

faixa a = 0,4 para a filtragem de Nyquist.

Parametros Fixos
Con juntos

’I‘}(ns) Tz(ns} fi(MHz) fZ(MHz)
C1 17,86 21,43 58, 35 81, 65
(22 17,86 35,71 63, 00 77, 00
C3 3,57 35,71 63, 00 77, 00
C4 3,57 21,43 58, 35 81, 65
C5 10,71 21,43 58, 35 81, 65
Cé 16,71 35,71 63, 00 77, 00
C7 25,00 35,71 63, 00 77, 60
C8 25,00 21,43 58, 35 81, 65
C9 32,14 21,43 58, 35 81, 65
Clﬁ 32,14 35,71 63, 00 77, 00
Cli 17,86 28,57 61,25 78, 75
Clz 3,57 28,57 61, 25 78,75
C13 10,71 28,57 61,25 78,75
Cl4 25,00 28,57 61, 25 T8, 75
C15 32,14 28,57 61,725 78,75

Tabecla T - Conjunios de parametros fixos. fﬁ

= 70 MHz em todos

a8

conjuntos.

76




P T

Cap.2/P.J] - Equalizacde com Controle no Dominio da Fregiiéncia: ......

O conceito de melhoria (M) pode ser utilizado como critério para otimizagao
dos parametros fixos do ELP, em funcao do retardo t no canal. Sendo assim, o©
conjunto de parametros fixos gue fornecer os maiores valores de M em determi-
nadas faixas do retardo *, serd escolhido como o conjunto dtimo para a obten-

cio do melhor desempenho do sistema, naquela faixa do retardo.

A Figura 2.10 mostra as curvas de M x 1 de alguns conjuntos da Tabela T. Os
conjuntos selecionados apresentam as curvas mais significativas. £ observado
da figura que o conjunto C11 tem o melhor comportamento entre os demais con-
juntos, na maior parte da faixa de retardo apresentado. No entanto, € de sc
notar que as diferengas de melhorias no melhor e plor caso ndo sio marcantes,
sendo que € de no mdximo um pouco superior a 1 na faixa de retardo entre 0 ¢
3ns. Portanto, por esta andlise e também considerando aspectos tecnoldgicos, o
conjunto Cll foi selecionado para o projeto de um ELP num sistema 64-QAM de-

senvolvido pelo centro de Pesquisa ¢ Desenvolvimento (CPgD) da TELEBRAS.

o T ¥ T T T T H
B :ﬁ%\ . —
'\\ “\\__\k o
B T e N 2 -
Tt ) Ca— -
Ty .
T+ \‘\l’l% s .
z Wy Crm 7
= ef *\} . el .
E ‘{,l'..\\ G
: RN
2 sr BN T
‘%:t{‘\‘ - i
. AN
e
B —N"%M
2 ! 5 Ft ¢
t 2 3 4 % & H 8 -] 10
Retardo {azt
Fig. 2.10 - Melhoria (M) versus retardo (7) para os conjunios mais significa-

tivos da Tabela T.

As Figuras 2.11 e 2.12 mostram as densidades especirais de poténcia dos sinais
com e sem o ELP, utilizando o conjunto Cn em simulagio camput&cionai e simu-
lagao experimental respectivamente, onde os parimetros do sistema sa3o: p =
0,68 (B = -10 dB), Af = 14 MHz & T = 3,0 ns taxa; de 140 Mbit/s ¢ a = 0,35. As
curvas na Fig.2.12 foram obtidas pelo ELP desenvolvide no CPgD, com a ajuda de
um simulador de desvanecimento seletivo baseado no modelo de dois raios, onde

a2 RSR = 30 dB. As curvas com e sem equalizagdo, comparando estas duas Flguras,
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mostram-se bastante semelhantes, denotando fidelidade da implementagao pratica

em relagio aos resultados tedricos.

18

Fig. 2.11 - Curvas
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téoricas da densidade espectral de poténcia dos sinais com

¢ sem o ELP, de parametros do conjunto C11 da Tabela T. p = 0,68
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= -10 dB), Af = 14 MHz e ©t = 3,0 ns. Taxa de 140 Mbit/s, «
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de poténcia dos sinais

com ¢ sem ¢ ELP, de parametros do conjunio Cn da Tabela T. Os

parametros do canal sfo iguais aos da Figura 2.11.
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CAPITULO 3

EQUALIZACAO COM CONTROLE NO DOMINIC DO TEMPO:
A EQUALIZACAO ADAPTATIVA

OBJETIVO DO CAPITULO

A teoria de otimizagio dos receptores lineares em sistemas de comunicagdes
digitais que utilizam canais dispersivos, fornece a base da teoria cldssica da
equalizagdo digital. Neste capitulo estdo expostos os principais resultados da
teoria, descritos através dos critérios e das téenicas de otimizagdo. Os cri-
térios cldssicos de minimizagdo do erro quadrdtico médio (MEQM) e de forcagem
a zero (FZ) sao enfocados com mais énfase. Uma relagdo de equivaléncia entre
estes dois critérios, supondo o ruido desprezivel, € mostrado no dominio tem-
poral. Os algoritmos cldssicos do tipe gradiente estocdstico, para os dois
critérios, também sdo mostrados. Uma demonstragdo inédita ¢ feita para a
obtencao do algoritmo FZ complexo (modulagido bidimensional), onde condigoes
necessdarias para sua validade identificam caracteristicas de operagio do cir-
cuito de recuperagio da portadora, normalmente assumidas por outros algorit-
mos. Aspectos de robustez, consisténcia ¢ convergéncia dos algoritmos sdo
abordados, tanto ne mode de treinamento come no modo de decisio dirigida (DD).
Por idltimo, sio verificadas, através de exemplos, as limitagdes dos algoritmos
DD em ambiente rddio-digital dispersivo, que mostram a necessidade da utiliza-

cao de algoritmos mais robustos.

3.1. RESULTADOS BASICOS DA TEORIA DE OTIMIZACAO DOS RECEPTORES LINEARES

3.1.1. Canais Conhecideos: receptores dtimoes

A formulacio geral do problema dos receptores ¢timos pode ser baseada na se-

guinte pergunta: Dado o sinal recebide x(t), qual € o melhor filtro receptor?
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Esta questdo tem sido respondida de vdrias maneiras, sendo uma delas baseada
no critério de mdxima verossimilhanga (MV). Com base neste critério, € possi-
vel mostrar que a segiiéncia de amostras espacgadas pelo intervale de simbolo T,
obtida nos instantes dtimos de amostragem, na saida de um filtro casado com o
canal distorsivo, ¢ um conjunto de estatistica suficiente para a estimagic da
seqUéncia transmitida -{an} [39]. Logo, maximizando o critério MV, supondo os
simbolos a_ como sendo varidveis aleatdrias continuas, encontra-se gque a
segliéncia dStima € uma combinagido linear dos sinais amostrados, X . na saida do
filtro casado. Este iltimo otimiza a relagio sinal-ruido no instante da amos-
tragem. O filtro transversal de comprimento infinito, o qual fornece a combi-
nagao linear das amosiras X da saida do canal, inverte a fungio de transfe-

réncia do canal com relagdo a sua resposta ao impulso amostrada.

O critério de minimizacdo da probabilidade de simbolos errados (MPSE), assu-
mindo um detector de limiar na saida do filtro transversal, resulta na mesma
estrutura geral do critério MV. O critérioc MPSE, sob a restricio da IES nula
(Critério de Nyquist), fornece como solugdo o filtro casado associado ao fil-
fro transversal infinito com atrasos T, para uma reclagio sinal-ruido alta,

satisfazendo a:

.1

H{f) = BN (3.1)
1 o 2
S(f) = -} [P UEK/DR_()] (3.2)
k=-to
N T
2 0 df

g T T2 ja S(f) @.3)

onde S{f) € o especiro do sinal superposto (apds a amostragem), {F’(f}RT{f)j e
H{f) sado as respostas em fregiiéncia do canal com filtro transmissor e do
equalizador, respectivamente. f € a fregiéncia em Hz. c‘é € a variancia ou
poténcia do ruido na entrada do detector de limiar na faixa B do sinal trans-
mitido ¢ (NG/EE £ a densidade espectral de poténeia do rufdo pa entrada do
receptor. A equagdo {(3.3) mostra que o desempenho do receptor serd afetado
guando a resposta em freqliéncia periddica do canal possuir atenuagdes fories.
Isto significa gue, afim de garantir uma IES nula, o filtro transversal tenta
compensar estas afenuagdes fortes, propiciando, As vezes, considerdve!l aumento

na poténcia do ruido.
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Outro critério também muito wutilizado na otimizagao dos receptores € o da

minimizagao do EOM (MEQM), ou seja:

M}in [J = Iyn - an]z}] G.9

onde Mli_}nﬁﬁ indica que a derivada da fungdo J, em relagio aos coeficientes do

equalizador H, € igualada a zero.

A teoria de Wiener mostra gque a solugio de (3.4) ¢ dada por um filtro casado
combinado com wum filtro transversal com atrasos de T, satisfazendo as relagdes
em freqiiéncia:

2
[1n

H(f) = — (3.5)
(N/2) + o) (D) -

2 2
o = (E{ ian[ } (3.6)
N T o’
0 a
.}m_ﬁ = 5 J 5 df (3.7
' BN /2 + o S(f)

Neste caso, se vé claramente, na equago (3.5}, a dependéncia de H{f) com o
ruide branco e gaussiano, adizivo 4 saida do canal, através de N{}. Além disso,
no receptor com critérie da MEQM, a IES na safda do filtro transversal nio €
nula. Porém, se o rufdo tem poténcia desprezivel, as equagdes (3.5) e (3.7) se
transformam nas eguagbes (3.1} e {3.3), respectivamente, ou seja, no dominlo
da frequéncia se observa a passagem do critéric da MEOM para o critéric da FZ,
indicando que o receptor se ocupa, principalmente, em reduzir a IES. No caso
contrdario, ou sela, quando a relagio sinal-rufdo ¢ fraca e as distorgdes do
canal nac sdo fortes, pode-se desprezar o segunde fermo do denominador da
equagao {(3.5). Assim, o receptor se reduz, entdo, ao filtro casado, cujo papel
¢ efetivamente o de otimizar a relagidc sinal-ruido nos instantes de deciséo,
tendo o filtro transversal um comportamento de um simples filtro de controle

de ganho.

A equagle {3.5) também pode ser obtida, por um procedimento heuristico, atra-
vés do critério MPSE [56].
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E importante ressaltar que em todas as estruturas de filtro receptor 6timo
(filtros casados + filtros transversais T =~ espagados de comprimento infini-
to), as quantidades L (instante de amostragem na safda do filtro casado) ¢ 4}0
{(fase da modulagio) sio assumidas como conhecidas no receptor. Na prética, ¢
usada a estimagho recursiva conjunta de t{an}, to € ¢ﬂ, através de algoritmos

no modo de decisio dirigida (DD) ou no modo astodidata.

Além disso, nio se pode deixar de frisar que todos estes critérios fazem uso
das estatisticas de 22 ordem e contam com o conhecimento, a priori, das res-

postas em freqliéncia do canal ou da prépria seqiiéncia desejada (eq. 3.4).

3.1.2. Canais Desconhecidos: Receptores Sub-Otimos

No f{tem anterior foi visto que os receptores dtimos tém em Ssua composigdo
filtros cujas respostas ao impulso dependem do conhecimento da resposta ao
impuiso do canal. Na prdtica, na grande maioria dos sistemas de comunicagio
digital, n3o € possivel projetar filtros casados. Uma razio bdsica € que as
caracteristicas do canal de transmissdo ndo sdo conhecidas. E possivel, confor
me serd visto posteriormente, usar técnicas adaptativas para configurar o fil-
tro transversal,de forma satisfatdria, nos diversos critérios. Por outro lado,
o filtro casado, cujo papel principal ¢ a limitagdo de poténcia do ruido, €
implementado, aproximadamente, por um filtro passa~baixas equivalente R(f).
Tal filtro € repartido igoalmenie entre o transmissor {RT(f}) ¢ o receptor
{RR(f)), conforme jd& mencionado no item 1.3, assegurando a mesma fungdo de
limitagic do ruido, mas de maneira nio-odtima. Na Figura 1.5 estd mostrado este

tipo de receptor subdtimo num sistema de comunicacdo digital.

Entdo, pode-se dizer gue, praticamente, a procura do filtro de recepgdo Stima
neste caso se resiringe & procura do filtro transversal T-espagado, cuja fun-

¢ao de transferéncia "anule” ou minimize a IES.

A teoria da ecqualizagho cldssica em receptores Ilineares sub-é6timos, para os
mesmos critérios do item anterior, fornece os seguintes resultadeos, com base
no sistema de comunicagbes da Figura 1.5 e das equagdes {1.10) e (1.13),

fazendo g = 1 (sem perda de generaiidade) [39]:
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oCritério da MPSE com o Critério de Nyquist

H(f) = T (3.8)
o
F(f+K/T)
k=~
w 2
, NGTz kz_mi RR( f+K/T) NGTS o
¢’ = - df = (3.9
B 2 B o0 2 B © 2
ZF(f+K/T)l z F(f+K/T)
kw-o0 k=-00

- . . . 2
Comparando a poténcia do ruido filtrado no receptor 6timo o, com a do receptor

sub-détimo 0-;32, tem-se, das equagdes (3.3) e (3.9):

@ 0 2 3 o 2
) IRR(f+K/T)l IF*(f«bp/T)RT{fﬂ-p/T)\ - ZF(ﬁK/'T).
,2 2 0 K=~ p=-t0 =
(TB T 98" J © 2 3 daf
® [ FE+k/D| ] [P (K DR (0R/T)|
k= - k=-m

3.1

Usapnde a desigualdade de Schwartz no numerador do integrando da equacio (3.10)
= : y 2 . 2 P
e a eguagdo (1.10), obtém-se que o, ¢ sempre superior a o, ou no minimo
2

igual {quando R_{f} = F’*{f)R;(f}), ou seja: e‘E’sz ~ o, = 0. O indice superior

(*} indlca a operagio conjugada complexa,

E importante notar gue a poténcia do ruido a"Bz é fungio do instante de amos-
tragem. Isto € devido a4 soma das réplicas dos produtes entre F(f) e R(f) (de-
finicdo de F(f)). Uma mé escolha da fase de amostragem pode conduzir a um es-

pectro com nulos ou fortes atenuagdes dentro da banda passante do sinal.
Por dltimo, a expressio (3.9} € dtil pois ela dd os desempenhos assintéticos
de um receptor pratico constituide de um filtro passa-baixas e de um filtro

transversal de comprimento finito,

o Critéric da MEQM

0‘2 F (f+K/T)
H{f) = - hEre - — . (3.11)
2z
(N2} LZ iRR{ﬂK/T)g + {532’?)5 ZF(&K!T);

L= 50 k=-m

118
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o) 2
} O RLUK/TY| df
3 o=olT J ke =
min B 5 @ 2
R (F+K/T)| + (20./N T} } FU+K/T)
k# -t k#-ta
5 df
= g T (3.12}
a B 2 o0 2
T + (202/N T) | } FUE+K/T)
k=-00
Comparando as equagdes (3.12) e (3.7) permite-nos escrever Jt’nm— J . =0

pelos mesmos motivos descritos para o critério da MPSE. A mesma andlisc para a
fase de amostragem também € wvdlida aqui. E, por dltimo, estas expressbGes per-
mitem determinar os desempenhos assintéticos de um sistema prdtico, com um

filtro transversal de comprimento finito.

3.2. RECEPTORES COM FILTROS TRANSVERSAIS LINEARES DE COMPRIMENTO FINITO:
RESULTADOS TEORICOS

Na pratica, os filtros transversais infinitos sio aproximados por f{iltros com
(N + M + 1) cocficientes complexos, onde N e M sic ntmeros intelros positivos.
Neste pardgrafo se estd interessado num procedimento temporal de determinar
estes (N + M + 1) coeficientes, conhecendo a resposta em fregiiéncia do canal,
F(f), oow @ resposta ao impulso  associada, f{t}, e as caracteristicas

estatisticas do ruido.

£ necessdrio frisar que a posicdo do amostrador, ne desenvolvimento dos crité-
rios do item 3.1, estd na entrada do dispositivo de decisio. Porém, como € um
dispositivo teoricamente linear, € conveniente colocd-lo antes do equalizador,

em se tratando de equaiizagdo digital, conforme estd mosirado na Figura 1.5
G sinal amostrado, y, mae safda do equalizador digital € dade abaixo, supondo

M = N, isto £ (ZN + 1) coeficientes complexos, ¢ usando a equagao (112} com o

canal definido na eguagdo (1.41}:

N
y:h cszh_){'# ga  Fw £3.13}
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onde o simbolo "o" indica a operagio de convolugio e:

g = hf " (3.14)

w = ): h v {3.158)

e w_ € a amostra do ruido filtrade pelo equalizador no instante "n".
n

A seguir, serdo apresentados ¢ discutidos os resultados tedricos deos critérios
de FZ e de MEQOM no dominic do tempo para os equalizadores de comprimento

finito.

3.2.1. Critéric de FZ

O fato do comprimento do equalizador ser finite, nio permite conceber que seja
possivel poder anular completamente a IES, salvo alguma excessdo. Entdo, se
utilizard como funcado objetivo para ser minimizada, a distorgio maximal de
resposta  ao impulso (RD) global discreta, g descrita - no  item 1.1.3.4.

Utilizando a equagéo (1.22), tem-se:

; |Re(g )1 %g {im(g )|
Dmax{g) = (3.16)

|Relg )|

A equagdo (3.16) estd normalizada em relacko ao maior valor absoluto de

simbolo no alfabeto utilizado, relativo a uma modulagic GAM [39].
Neste momento, € interessante modificar a expressar (3.16), supondo gue:
ﬁm(gﬂ) =0 (3.7

onde fol considerado ¢ comportamente do circuito de recuperagio da portadora,

comentado no item 1.5.1.1. Além disso, se impde a seguinte restrigio:
ﬁeigg} = 1 {3.18)

Desta forma, substituindo as eguagdes {(3.17) e (318} na expressao (3.16),
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obtém-se uma definigao mais stmples para a distorgio maximal DmaxGlg):

DmaxGlg) = ’ Ref{g )| + |Imig) (3.19)
- k k

Agora, o problema ¢ saber se existe um minimo para a equagao (3.19), se ele €
global ¢ determinar quals sio as amostras de g, que definem este minimo. Aqui,
s¢ ird partir do conhecimento da solugdo do mesmo problema, proposto por Lucky

{571, para comunicagdo de dados unidimensional ou real.

E claro que, como no caso real, o minimo de (3.19) é obtide pela anulacio das
partes reais e imagindrias de certas amostras da RI {gk}, j@ que o minimo sé
pode aparecer num dos pontos angulares da variagdo de DmaxG(z) em fungio dos
hk. Os pontos angulares correspondem as mudangas de polaridade das partes real
¢ imagindria de g, ou seja, quando g.= 0, para algum k € [-(N+L),(N+L)]. Des~
ta maneira, € formado, no minimo, um conjunto de (2N+1) equagbes complexas ou

2(2N+1} equagdes reais.Sendo assim, pode-se retornar ao estudo do caso real.

Os préximos passos, que sdo a determinagio de quais sido as amostras de g 2
serem anuladas e mostrar que DmaxG(g) possui um dnice minimo global (nido pos-
suindo minimos locais), ndo sio necessdrios serem estudados aqui, haja vista
gue suas demonstragbes seguem exatamente aguelas feitas no artige de Lucky
[57]. Como no caso real [57], se a distorgao maximal na entrada do equalizader
[Dmax(f)], para uma modulacio bindria compiexa, for inferior & unidade, o mi-
nimo global ocorre, entio, gquando as 2ZN amostras de g sao simultaneamente
nulas. Tais amostras sio correspondentes, em localizacio, a 2N coeficlentes do
equalizador. Assim, os coeficientes do equalizador que minimizam a distorgéo

maximal DmaxG(g} sdo tais que:

gkﬁﬁ,k:—N,...N;k:(}
- (3.20)
g, =
Entao, € suficiente resolver o seguinte problema:
N
;Z\vhifk“i =80k, ke [-NN] (3.21)
ou ainda, na forma matricial:
{¥] {H} = {1} {3.22)

MxM Mxl Mxl
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onde, M = 2N + 1, [F] ¢ uma matriz de convolugio, [H] € o vetor dos
MxM Mxl

coeficientes. 1 € o vetor identidade, definido por:

— 1
EI]MX1 = [0...010...0] (3.23)
e ainda
f I ]
0 177 -aN
-1 0.7 2N+l
Flyom = | o | (3.24)
v F
2N 0 |
— t
EH]Mxl . [h—Nh—N+i hB hN] ) {(3.2%)

onde o indice superior t indica transposigde da matriz ou vetor associado.

E visto, claramente, da equagio (3.24), que a matriz de convolugdo & Toeplitz,
e que depende do instante Stimo de amostragem.

O vetor de coeficientes 6timos [H do equalizador € obtide pela inversido

FZ] Mx1
da equacio (3.22), desde que [F]‘VEXM seja nio-singular (posto completo)

i

-1
[HFZ]MXI = {F]Mxl [I] Mxl {3.26)

onde o indice superior (-1), aplicado 3 matriz [F]% A estd indicando a opera~-
fL -9

gio de inversio.

Ne préximoe f{tem, se ird colocar os principais resultados do critério da MEOM
para, em seguida, serem feitas comparagdes com os resultados do critério FZ no

dominio do tempo.

3.2.2. Critéric da MEQM

Como no caso onde foi considerado um equalizador de comprimente infinito, este
critério, ao considerar o ruido e o comprimento finito do equalizador, néao

permite anular a IES do sinal equalizado.

Considerando o© funcional dado pela equagie (3.4) e a equacido (3.13), pode-se¢

utilizar a notagic matricial para reescrever o funcional na forma:
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3= M)y [¥],,, -al’ (.27

onde

t
[X] Mxl [xn+an+N*i"'xn"'xn-N] = Xn (3.28)

-

Anulando a derivada de J em relagio a [H]!\& p ¢ obtide o vetor dos coeficien-
Vi X

tes Gtimos [HEQM] My oY seja:
-1
£HEQM]MxI = [Rx]MxM [u]Mxi 3.29%
onde
* * * *
[u] Mxl E{an[X }Mxl} = 0“:[fN o £ f_N] - [uN U u_N]t (3.30)

CNPVEL{ [P i M T B 0 @

(*) é a operagdo de conjugacio complexa, e as componentes da matriz [Rx} MM

dita matriz de autocorrelagao do canal, podem ser escritas na forma:

oo
*
r o= ol yoff N () (3.32)
1,i a - k k+i-j v

p " " 2 ca . .
onde 8(+} € a funcgio delta de Krdencker e ¢~ € a variancia do ruido na entrada
Y
do egualizador. MNa egquagdo (3.32), considerou-se o canal de comprimento infi-

nito, onde se vé, também, que a matriz [R] € Toeplitz e hermitiana. Logo,
X

MxM
pode ser mostrado que a matriz de autocorrelagho admite imversdo [58].

Ao substituir a equagio (3.29) na equagho (3.27), se obtém o erro

guadritico médio minimo global (s funcao objetivo € quadrdtica), ou seja:

2 * t
jmin =% {} - [HEQM:} Ml {u} Mxl} (3.33

Como no caso do critério FZ, os desempenhos dependem do instante de

amostragem escolhido. Este fitimo tem uma influéneia, 3s vezes, sobre a matriz

{RK} MM ¢ sobre o vetor Euj Ml
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A literatura sobre a equalizagdo cldssica até agui, ndo tem apresentado,
de forma mais abrangente, uma andlise comparativa entre os critérios de FZ e
da MEOM no dominio do tempo, quando se considera o comprimento do equalizador
finito. Isto € propostec no préximo ftem, onde se faz uma interpretagio
complementar a matriz de autocorrelagdo, supondo desprezivel a influéncia do

ruido, associada a solugio do critério FZ de todas as amostras gK, VYK, K = 0.

31.2.3. Comparacao entre os Critéries de FZ e da MEQM

Nio € possivel obter uma solugdo dStima para o critéric FZ, se € desejado for-
¢ar a zero as amostras da Rl discreta gy além daquelas definidas na equagao
(3.20). Dito de outra forma, se € aumentada a quantidade de linhas do sistema
de equacdes definida em (3.22), ter-se-4 um nidmero de equagbes superior ao
mimero de varidveis (coeficientes do equalizador de comprimento finito), néo
sendo possivel satisfazer todas as equagbes simuitineamente. Porém, uma solu-

cho subdtima daguele sistema sobre-determinado pode ser tentada.

Seja o ndmero de equagdes do sistema (3.22) igual a P, ou seja:

[F]PXM [H}Mxi = [}] Px1 €3.34)

O comprimento da RI discreta e ¢ suposto infinito, pois o canal tem o compri-
mento de sua RI suposto infinito. Entao hd IES residual. O objetive € tentar
anular as amosiras g, que estdo fore do horizonte do equalizador (K ¢ [-N,

NI, ou seja, fazendo P » = na equacio (3.34):

[F] coxM [sz} Mxl {i} cox {3.35)

A teoria da dlgebra de matrizes diz que nio hd solugio d6tima do sistema
{3.35), porém ¢ possivel obter uma solugio aproximada no sentido da minimiza-
cao do erro quadrdtico [59]. Multiplica-se 2 equagio (3.35), a esquerda, pela

. et o : . *at ;

matriz [F ]mM. A nao-singularidade da mmatr;z [[F :}mM {F]me] MM estd garan—

tida se a energia do canal € finita { [FK[Z < w}, ou seja, esta matriz tem
h=-e

posto igual a M. Entdo, a solugéo € escrita na forma:

-1
*, -
{HFZ] Mxi = E{F }me {F]&HMEMXM [F }DGXM {';jmxl {3.36)
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Utilizando as expressdes (3.24), (3.30), (3.31) e (3.32), com 9‘2 g (i, pode-se
v

reescrever a equagdo (3.36) na forma:

= [Rx(cri = 0] " LTV 3.37)

[HPZ:i Mx1 MxM

Comparando as equagdes (3.37) e (3.29), supondo desprezivel a influéncia do

ruido (sendo a IES, entado, mais importante), pode-se escrever:

L [HEQM{Gi £ 0]y, (3.38)
Portanto, a partir do critério de FZ, chega-se ao mesmo resultado do critério
da MEQM, utilizando uma andlise temporal. Entdo, se pode ver a solucio de
Wiener {(eq. (3.29)), sem o ruido, como uma tentativa de se chegar a solugio
desejada com um equalizador de comprimento finito. Desta maneira, fica estabe-
lecida uma associagio direta entre a imposicio de forgar a zero as amostras
gy VK, K € Z, K # 0, e a matriz de autocorrelagio do canal sem ruido. Assim,
mesmo com cri % (, a solugdc de Wiener na presenga de um canal distorsive ja-
mais poderd fornecer a solugdo desejada para a Rl global (haverd sempre uma

IES residual), ao se utilizar um equalizador de comprimento finito.

A Figura 3.1 ilustra a andlise feita neste item. Nesta Figura estdo mostradas
as curvas de assinatura de um sistema radjo-~digital de RI analdgica do tipo
FM, com modulacio 64-QAM, taxa de transmissio de 140 Mbits/s, fator de excesso
de faixa o = 0,3, equalizador com 7 coeficientes complexos e vdrias relagdes
sinal-ruido (RSR). B visto, claramente, que as curvas de assinatura dos crité-
rios FZ ¢ MEQM sio muito préximes uma da outra, guando o RSR € alta (G‘i z 0),
confirmando os resultados da andlise tedrica. Por outro lado, guando a RSR ¢

diminuida o desempenho tedrico do critério da MEQM se torna cada vez inferior

ao do critério FZ..

A andlise tedrica até aqui descrita, envolve o conhecimento da Ri do canal
e/ou dos simboles transmitidos no receptor. Comoe o sistema de transmissio €
dinamico, onde o canal ¢ desconhecido, outras técnicas sdo exigidas para
buscar a solugic subdtima do receptor, ou estar proxime a ela. Para isto, o8
critérios de FZ ¢ da MEQM possibilitam a utilizacgo de métodos iterativos de
busca dos seus pontos de minimoe global, contande com ¢ conheclmento somente da

seqliéncia desejada, tomada como referéncia.

20
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Fig. 3.1 - Assinaturas de um sistema rddio-digital caracterizado por: 64-QAM,
140 Mbit/s, equal.izador com 7 coeficientes e vdrias relacdes sinal-
ruido (RSR). Critérios usados para o cédlculo dos coeficientes do
equalizador: Forcagem a zero (FZ) ¢ minimizacio do erro quadritico

médio (MEQM).

3.3. ALGORITMOS ADAPTATIVOS CLASSICOS NO MODC DE TREINAMENTO

Como dito anteriormente, as estruturas dos receptores apresentados até aqui
necessitam, para serem calculados, do conhecimento "a priori" das caracteris-
ticas (espectrais ou temporais) do canal. Estas caracteristicas sio requisita-
das &s vezes, como se viu, para a realizacico do filire casado e para ¢ cdlculo

dos coeficientes dos filtros transversais.

Esta restricao ndo ¢ admissivel nos casos onde as caracteristicas do canal sio
desconhecidas do receptor. Este € o caso, por exemplo, do conjunto dos canais
tendo  caracteristicas  ndo-estaciondrias. Os  sistemas rddio-mdveis  digitais
possuem  canals cujas nao-estacionaridades sio devidas ao fato de que o
ambiente, no qual sc desloca o mdvel, € um ambiente perturbador. Por exemplo,
num meio urbanc, a reflexdo das ondas nos imdveis préximos ao trajeto dirgto
leva a uma sitnagdo de propagagic por irajetos miltiplos gue geram
desvanecimento seletivos varidveis no tempo. Logo, o receptor sé pode conhecer
as caracteristicas por wuma aprendizagem bascada na observacio do sinal

recebido.

Canais estaciondrios também podem ser nio conhecidos do receptor. Um caso ti-
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pico € aquele que foi a origem da maioria dos trabalhos modernos sobre as tée~
nicas temporais da equalizagio, a saber, a transmissido de dados a baixas ta-
xas. A qualidade méxima que os sistemas de transmissido digital podiam ofere~
cer, nao garantia desempenhos suficientes na auséncia de eqgualizadores que re~
duzem a IES no sinal iitil. Por outro lado, as caracteristicas do canal depen-
dem do caminho que o sinal percorre dentro do sistema e, também, da posicio do
transmissor. O receptor, para ser eficaz, deverd, entio, num primeiro momento,
“aprender” estas caracteristicas. Como elas sac invariantes no tempo, o pro-
bilema €, com certeza, sensivelmente mais simpies que no caso de canais varian—

tes no tempo {nio estaciondrios).

Partindo das estruturas de receptores com filtros passa-baixas substituindo os
filtros casados, o problema fica restrito & busca de métodos adaptativos que
permitam determinar os valores dtimos dos coeficientes dos filtros trans-

versais.

Dependendo do tipe dos canais (estaciondrios ou nio), o problema se reduz a um

problema de aquisigio e de rastreio.

No caso onde s6é a aquisigio € necessdria, se poderd utilizar estratégias que
levam o receptor a ter o conhecimento exato da seqliéncia transmitida, o que o
levard a configurar o equalizador em uma posigho vizinha & sua posicio dtima.
Este € o periodo ou modo de treinamento. Apés este periodo, o equalizador terd

um refinamento dos seus coeficientes no curso da transmissio dos dados iiteis.

Para canais nio-estaciondrios, a agquisichdo deverd se fazer sem recorrer 3s
seqgiiéncias de dados particulares, isto €, deverd ser realizada de maneira cega
ou autodidata. Ademais, durante a transmissic dos dados iiteis, o© sistema
deverd ser capaz de seguir as evolugdes mais ou menos rdpidas do canal, procu-
rando manter uma gqualidade de transmissio satisfatéria.Esta € uma situagio dos

sistemas radio-digitais de alta capacidade, conforme descrito no capitulo 1.

A seguir, se ird apresentar os principais ressltados dos algoritmos  adaptati-
vos complexos cldssicos estatisticos e estocdsticos bassados no critério da
MEQOM, a saber, algoritmo gradiente e do gradienle estocdstico e algoritmos de
Newton ¢ dos minimos quadrados recursivos. Apds, se ird desenvolver os algori-
tmos adaptalivos estatisticos e estocdstices, com base no critério de FZ, para

modulagdo complexa.
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3.3.1. Algoritmos Adaptatives Cldssicos com Base no Critéric da MEQM

Neste item sdo apresentados e discutidos os algoritmos adaptativos, no modo de
treinamento, para um equalizador linear transversal complexo que minimiza o
EQM. Se deseja, entdo, obter algoritmos que permitam adaptar o vetor de
coeficientes Hn, na n-ésima iteragdo de tal maneira que convirja para a

posigdo otima dada pela equagao (3.29).

3.3.1.1. Algoritmos Estatisticos

Serd usado um procedimento heuristico para obter a relagio de recursividade do

vetor Hn. Seja H 4, © vetor dos coeficientes no instante n + 1. Para (que
n

satisfaga o critério de MEQM, se deve ter que o erro quadrdtico médio no

instante n, J(Hn), ou simplesmente J , seja superior ao erro quadritico médio
n

no instante n + 1, J r ou seja:
n+

J - Jﬂ < 0 (3.39)

n+l

Algoritmo do Gradiente: Algoritmo de Primeira Ordem

Sejam GhR = Hn+} - Hn e o desenvolvimento em série de Taylor até a 1% ordem de
J

n

_ 1 | *
$n+i = Jn + éhn {gradHEJ}iHn} + 8{5}1;!) (3.40:

onde gradH{.ﬂ

,; Tepresenta o vetor gradiente de J relativo ao vetor H, no

n

ponto Hﬁ, e 8(6}1“) representa os erros de ordem igual ou superior a2 2. Uma

condigao suficiente para que a relagdo (3.39) seja verificada € escolher &h -
o

i

tal que

!
8h = - gradHf.ﬁéH (3.41)

n

onde o passo de adaptagho real pu € escolhido convenientemente. Substituindo a
n

equagdo (3.41) na (3.40), suponde E(abn) 2 0, tem-se:

%
J -3 = - %g{adHU}

|
1 < 0 (3.42)
Hnl
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O algoritmo dado por (3.41) € conhecido por algoritmo do gradiente [60). A
Figura 3.2 ilustra, num espago de dimensio 2, a operagio de adaptacio realiza-
da, bem como os efeitos da escolha do passo de adaptacao - O vetor hm € o
vetor dos coeficientes otimos do equalizador. Uma escolha 6tima do passo [61]
(pn 6timo) corresponde a escolher como vetor Hn+1’ o ponto de contacto entre a
reta que suporta o vetor gradiente e a iso-curva do EQM tangente a esta reta.
A wvariacdo 5%1!3!0t estd associada ao B 6timo. Na prdtica, sc escolhe um passo
M = constante, suficientemente pequeno de sorte que a relagio (3.42) seja

verificada para cada iteracdo.

y grad,, id]!ﬂn

Fig. 3.2 - Iso-curvas do EQM num espago de duas dimensdes da operacio de adap-
tagio dos coeficientes pelo algoritmo de 1% ordem. Também € visto

os efeitos da escolha do passo p .
n

£ fdcil de entender que os desempenhos de convergéncia deste algoritmo serac
fungdo da forma das iso-curvas do EQM, cujas caracteristicas sio resumidas
pela matriz de autocorrelagio do canal {RX]MXM, definida na expressdo {(3.31),
Para uma alta RSR,um canal sem IES conduz {Rx] oy @ Uma matriz identidade,isto
€, as iso-curvas de EQM, que sdo circulos, pois a Rl global € a Rl do egquali-
zador. MNeste caso, a direcdo do vetor de incremento Ehn € dtima, jd que e¢la

visualiza diretamente o vetor dtimo ht = {H De fato, o grau de elip-
O

EQM]MXE‘
ticidade das curvas estd diretamente ligado ao grau de seletividade do canal,
pela influéncia deste ditimo sobre os autovalores da matriz [Rx]MxMiSS}. No
caso de forte elipticidade, a diregdo do incremento obtida pelo algoritmo do
gradiente pode estar longe da direcao dtima. Uma maneira 6tima de melhorar os
desempenhos do algoritmo € modificar a direcio do termo do vetor de incremento

Sh .

n
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Algoritmo de Newton: Algoritmo de Segunda Ordem*

Seja, agora, o desenvolvimento de J . pela séric de Taylor, considerando a
i

influéncia do termo de segunda ordem, ou seja:

t
J =J + Shn (gradHiJ}

n+l n

* 1 t L]
Hn} * = ahn [D(Hn)]MxM ahn + e(5hn) (3.43)

onde 8(6}1“) representa os erros de ordem igual ou superior a 3 ¢ [D{Hn)]MxM é

uma matriz de dimensio [M,M], cuja componente genérica, observando (3.32), ¢

dada por:

,i,j=-N, .., N ©(3.44)

ou seja, a matriz [D(Hn)]M y € @ propria matriz de autocorrelagio R ] e
X3 X

MxM’
h , i = -N,.,N, sfo as componentes do vetor Hn.
B,i

Uma escolha dtima de Shn para minimizar J a & obtida ao anular a derivada de
i

Jrth na equagdo (3.43), ou seja:

gradH[J]i + [D{Hn)} P, =0

'H
n

ou ainda

-1

8h = - ED{Hn)] MxM

g;‘adﬂi.ﬂ | (3.45)
"

i
onde foi suposto e{ahn] # 0. Ao considerar um acréscimo suficientemente

pequenc para justificar a validade das aproximagdes, se¢ escolhe um passo real

M tal gue

o -1 _ -1
8h_ = pn[D(Hﬂ)] MM gradH{ﬁ ., = - [RX} e gradH{E] ; {(3.46)

Os algoritmos (3.45) e (3.46) sdo conhecidos sob o nome de algoritmos de

Newton.

¥ © objetive deste item € o dc somente completar a  andlise tedrica.  Os  algo-

ritmos dele decorrenies n&o serdo usados nas aplicagbes.
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A Figura 3.3 ilustra, num espago de dimensio 2, a operagio de adaptagio reali-
zada. Nesta figura € visto o efeito de maior velocidade de convergéncia causa-
da pela rotagdo na diregdo do vetor gradiente, feita pelo inverso da matriz de
autocorrelacdo, visando diretamente o vetor d&timo ho: = [HEQM]M::A' Isto €
devido ao fato de que a matriz de autocorrelagao € positiva-definida, o que
lhe permite uma setorizagdo do tipo raiz quadrada [62]. Assim, uma mudanga no
sistema de coordenadas elipticas (Hﬁ) para circulares pode ser realizada.
Neste tltimo sistema de coordenadas, € feito o desenvolvimento em série de
Taylor até a segunda ordem, onde a matriz correspondentc a matriz [D(En)]M M
agora ¢ uma matriz identidade e o gradiente aponta para o centro das iso-
curvas circulares {(veja eq. (3.45)). Pode-se destacar ainda que, escolhendo-se
convenientemente o passo, os coeficientes Jtimos do equalizador podem ser

obtidos apenas com uma iteragao.

QerH Ed} !Hﬂ

a

Fig. 3.3 - O mesmo da Figora. 3.2, para o algoritmo de 22 ordem.

3.3.1.2. Algoritmos Estocdsticos

0Os algoritmos descritos antecriormente permitem empregar métodos adaptativos
para a determinagdo dos coeficientes equalizados. Porém, eles necessitam ainda
ter sempre © conhecimento das caracteristicas do canal de transmissdo. Uma
maneira de escapar desta resirigdo € subsituir estes algoritmos pelos

algoritmos estocdsticos.
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Algoritmo do Gradiente Estocdstico {GE): Algoritme de FPrimeira Ordem

Considere o algoritino do gradiente com o passo constante € suponha que as
iteragdes sucessivas se fazem no ritmoe /T. Das equagﬁas' (3.13), (3.27) e

{3.28), obtém-se:

gradH[}] ! = 2 E{ Xn(yn - an)} =2 E{Xnen} (3.47)
B

A forma estocdstica do algoritmo do gradiente ¢ obtida substituindo o termo
&

estocdstico do incremente pelo termo  aleatdrio Xnen, ou  seja, na equagdo

{3.41), usando (3.47):

*
H =H -upXe (3.48)
1] Hon

n+1

Esta substituicdo ¢ wuma estimacio instantinea do termo de Incremento, a qual
nao ¢ polarizada, ou seja, este algoritmo € convergente em média. No entanto,
ele ¢ um algoritmo ruidoso. Uma andlise completa sobre o algoritmo do gradien-

te estocdstico pode ser encontrada, p. ex., em [38L

Versoes simplificadas para implementagdes destes algoritmos podem ser obtidas
utilizando somente as informacées das polaridades dos sinais X: e e em
(3.48), pois a principal informacio dada pelo gradiente € o da sua diregdo. A
parte incremental da (3.48) ficaria restrita aoc passo u, escolhide de forma a
prescrever as restrigcdes de estabilidade [58]. Este procedimento poderd

comprometer a velocidade da convergéncia do algoritmo.

Algoritmo dos Minimos Quadrados Recursivos (MQR): Algoritmo de Segunda Orciem'r

No case do algoritmo de Newton, o problema principal € obter um procedimento
; = . -1 . st
para a determinagio da matriz {R}M M Isto pede ser obtido utilizando o con-
X~ MX
ceito da média de memdria infinita de um conjunto de amostras para substituir

o operador E{-}, ou seja, substituir E{ ]enfz} por

n
;o= VX -a) (3.49)
] n = noi i

+ O objetivo deste item € o de somente compietar @ andlise  tedrica.  Os  algo-

ritmos dele decorrente ndo serdc usados aas apiicaghes.
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Ao minimizar-se (3.49), encontra-se a matriz R que faz o papel da matriz
n

[Rx] MM’ definida da forma:

113
R = Ex_ 'Y (3.50)

R =R + X X (3.51)

A inversio de Rn, dado por (3.51), utilizande o lema de inversdo [62], permite

obter:

i

- * -
R x x'r7!
1] n

R = g‘i} - r et (3.52)
’ 1+X R X
n n-1 n
Logo o algoritmo de Newton fica na forma:
-1 ¥
H =H -R™"X e (3.53)
n+l 0 o non

As equagbes (3.52) e (3.53), com inicializacdo apropriada para R;l, sA0
conhecidas sob o nome de algoritmo de Kalman [58], [62]. Sua principal
propriedade, em relagcio ao algoritmo do GE, € uma grande velocidade de

convergéncia; daf sua utilizagdo para canais nio-estaciondrios.

Ha de se notar que tanto o algoritmo do GE como o algoritmo dos MOR, ou de
Kalman, tém uma dependéncia com o erro ¢ nos termos de incremento. Isto
n ,
significa que o receptor tem o conhecimente da segiiéncia de dados transmitidos
{an}, pelo menos em algum periodo caracterizado como (treinamento. Para os
perfodos de operagdo do sistema, o erro usado naqueles algoritmos toma como
referéncia os dados decidides no receptor. Isto pode implicar que, em sendo
errada tal referéncia, os algoritmos convirjam para um vetor de coeficientes
do egualizador nfo-dtimo. Este serd o temaz da segio 3.4. Antes de estudd-lg,
se ird desenvolver um algoritmo com base no critéric de FZ para modulagdes

complexas,

98



Cap.3/P.1 - Egqualizacdo com Controle no Dominio do Tempo: ...

3.3.2. Algoritmes Adaptatives Cldssicos cem Base ne Critérie de FZ

Antes de darmos inicio a este item, € importante salientar gue o desenvolvi-
mento dos algoritmos aqui apresentados, até o momento, nao foi encontrado

semelhante na literatura. Por outro lado, tais algoritmos vém sendo implementa

dos na prdtica.

3.3.2.1. Algoritmos Estatisticos

Foi mostrado no item 3.2.1 que a funcgho objetivo: distor¢io maximal, dada pela
equagdo (3.19), ¢ uma fungao convexa. Logo, a solugio do sistema de equagoes,
dada pela equacdo (3.22), pode ser alcangada por um algoritmo do tipo gradien-
te [63]. Entdo, utilizande o algoritmo do gradiente, se adaptard as partes

reais e imaginarias do equa!izador, segundo a forma:

R R
ik T hn’k - U grath DMaxG{g) (3.54)

n.,k

R . o . . .
onde hn . € a k-ésima componente real (R} do equalizador no instante n, u € o

fator de passo e grad R DmaxG(g) € a derivada de DmaxG{g) em relagio a h}:.

n,k
Uma expressdo correspondente a (3.54) pode ser escrita para a componente ima-

gindria. Portanto para a k-ésima componente complexa, se representa o algo-

ritmo na forma:

=h LM gradh DmaxG{g) {3.58)

n+l,k n,
0,k

Finalmente, reescrevende (3.55) nz forma vetorial complexa, se tem:

HM1 = Hn - gradHn DmaxGlg} (3.56)

onde gradH DmaxG{g) € o vetor gradiente complexo, cujas componentes
n
{gradh DmaxGlg}}, k = -N,..,N, sio da forma:
n.k

grau:ih DmaxGig} = grad R DmaxGlg) + § grad ; DmaxG(g) (3.587)

n,k h h
n,k 6,k

onde o indice superior I diz respeito & componente imagindria.
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Agora, a preocupagio € o cdlculo de gradh DmaxG(g}l. As componentes real e
) n.k
imagindria de g, podem ser obtidas da eguacice (3.14), ou seja:

_ R _ R ,R _ o1 .1
Re(g) =g = ) 1[fk_ihi Hhi} (3.58)
i=~-N
1 R .1 1 ,R
Im(g) =g =} [fhhi + fk_ihi] (3.59)
i=-N
Usando (3.58) ¢ (3.59) no cdlculo dos gradientes, tem-se
v R, R Tyt
grath DmaxG(g) = ); [sni(gk)fk_i + snl(gk)fk_i] (3.60)
n,i
vl R, I 1,,R
gradh{ DmaxG(g) = ; [ sni(gk)fk_i + sni(gk)fk_i] (3.61)
n,i
onde sni{z} € definida por:
i, z =0
snl{z) = (3.62)
-1, 2 <0

A expressdo para gradh DmaxG{g), utilizando (3.60) e (3.61) na egquagdo (3.57},
i
fica na forma:

grad, DmaxG(g) = z sni(gR)f* + i sn‘i(gi)f*
ko - B k- k-

7,1

= ) snltg ) _ (3.63)
E
onde
R, 1 R . 1
sni{gk} = snl(gk + ] gk) = sni(gkl? + snl(gk} (3.64)

Como no caso real [57], se wutilizard a hipdtese de que a amostra €
preponderante as demais amosiras fk, k = 0. Logo, da equacdo (3.63), se lem a

aproximacio do somatdrio pelo termo correspondente a k = i, ou segja:

gradh DmaxGig} = snf(gi)fz (3.658)

n,i
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Nesta fase do desenvolvimento, uma hipdtese suplementar e faz necessdria,
qual seja, a parte imagindria do coeficiente central do equziizador € igualada

a zero, isto €, a fase do egualizador € fixada, com
I
[lm(h@) = hﬂ = ( (3.66)

Hé dois motivos pelos quais a hipdtese (3.66) ¢ importante pzra o algoritmo de
FZ do equalizador. O primeiro € relativo a uma simplificagac do algoritmo que
serd descrito mals adiante, e o segundo, e mals importante, £iz respeito a uma
duplicidade de agdo para recuperagido de fase de portadora, gue pode ser feita
tanto pela parte imagindria do coeficiente central do equalizador [64], como
por um dispositivo do receptor exclusivamente responsdvel por esta fungio.
Para tal fim, na prdtica, os receptores empregam um circuite de recuperagio da
portadora, anulando pois hé, devido 2 eficiéncia superior desta estrutura do
receptor, principalmente quando em presenga de tremor da fzse [64]. Do ponto
de vista algoritmico, como consequéncia desta dltima afirmagio e deixando li-
vre hé, a sobreposicdo de tarefas pode causar instabilidade zmo receptor (rota-
¢do continua da constelacdo) [64]. Concluindo, utilizando esas argumentagdes,
resumidas pela equacdo (3.66), juntamente com a hipdtese (317} £ a restrigio

{3.18), e ainda observando que f}; € preponderante, tem-se da egiagdo (3.65)

grad, DmaxGlg) = sni(gi) (3.67)

I, 1

Logo, se observa da eguagdo (3.67) que, uma vez conhecidas ou esltimadas as

amos{ras g, ou a¢c menos suas polaridades, o algoritmo de FZ ¢ de grande sim-
1

plicidade e de fi4cil implementagio. Resta, entdo, realizar : estimacio de g

i

per ;’;s'

Suponha gque as amostras do ruido na saida do equalizador, v sejam nioc corre-
jacionadas entre o0s canais em fase ¢ guadratura € mutuamente nao
correlacionadas sobre um canal gqualquer. Uma estimaglo segundo o critério da
maxima verossimilhanca [62], conduz, entio, 3 minimizagioc {(Min) de ¢ [39], ou

seja:
Min[@ = Eiyn -a - }:’an_;giiz) {3.568)

desenvolvendo {3.68):
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Mén{w = ;{]ai:lz + lailz}] (3.69)

g

i

onde

1_ 1 _ 1 _¢fRrR 1 I R
w =y -a Z{akﬁigi‘ia g,) (3.70)

Se as derivadas de (3.69), em relagdo a gl:‘ e g:, sao anuladas, ou seja, usando

as definigdes em {3.70):

e  _ _ Z{eraR + a'a! ]
k k-i k k~i
dg k
dp IR R
- = E[&kak—i akabi} {3.71)
dg k

ou ainda, por extensido de notagdio, das expressdes em (3.71), tem-se:

e *

5z z ea =0 (3.72)
i k

onde @ = a}; + ] ai. Desenvolvendo a equacio (3.72):

’ - *
[yk TAaR T ak—igi] a4 =0

3

* 3 — *
& d = £ 2
Z ki {E kwigi} I k k-1
K H K

¥ £

— *
g, ; a3 = Z ea {3.73%)

wp~1

e ]

Como os dados de entrada s3oc simétricos ¢ independentes, € porianto

descorrelacionados, s¢ pode escrever [625

(3.74¢)
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Substituinde {(3.74) em (3.73), tem=-se [62}:

~ 1 1 =
g = —5 lim ): ea . = 5 E ekak_i}» {3.75)
0‘ K2w k=-K [+
a a
onde € = Y, T A

Portanto, o algoritmo de FZ estatistico ¢ dado por:

n+l

*
H = Hn - u snl [E{ e A }} (3.76)

*
onde o vetor Aa € definido por:

* * £ * * *

An = [an]Mxl = [an-%Nan-rN-lmanman—N]t (.77

A fim de que se possa estabelecer uwma relagdo direta com o algoritmo estatis-
tico do gradiente para o MEOQM (eqs. (3.41) e (3.47)), se modifica a eq.

(3.76), sem perda da generalidade (altera-se p), para a forma:

*
H = Ha - ¢ B enAﬁ} (3.78)

n+l

onde se vé, claramente, que a diferenca basica entre os dois algoritmos estd
nos vetores X: € A:. Por este fato, o algoritmo estatistico da MEQM sofre
maior influéncia de canais com forte distorgio. Como era de se esperar, o
ruido nio influi no comportamento do algoritmo estatistico de FZ. O mesmo nao

pode ser dito para o outro algoritmo.

3.3.2.2. Algoritmos Estocdsticos

Utilizando o mesmo procedimento para a aproximagac estocdtica [62], usada para

o item 3.3.1.2, as equagdes (3.76) ¢ (3.78) tomam as respectivas {ormas:

H = H - u snife A*} (3.79)
B # Af

n+i

s
H =H -peA (3.80)
i fihn

n+l
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Formas alternpativas de tais expressdes, visando Iimplementacdes, sdo dados

abalxo:

®
H =H - usnle) snl{A) (3.81)
n+l n n n
*
H =H -pe snl{a) (3.82)
n+] n n n
E
H =H -usnlle}) A (3.83)
n+l n n n

Como sc estd no modo de treinamento, se observa a superioridade do algoritmo
FZ sobre o da MEQM num ambiente ruidose (maior amplitude de oscilagdo em torno
dos valores dtimos dos coeficientes), pois os termos de ajuste nas diversas
formas do primeire algoritmo apresentam uma idnica dependéncia com o ruido
através do sinal de erro e . Além dessa dependéncia, o segundo algoritmo apre-

senta, também, o sinal ruidoso X naquele termo.
n

Como no caso dos algoritmos estocdsticos sobre o critério de MEQM, também aqui
se encontra uma dependéncia com o sinal de erro (en) nos termos de incremento.
Além disso, hd a dependéncia com o simbolo que se descja receber (an). Apéds o
periodo de treinamento, supondo o canal invariante no tempo e equalizado, &
vdalido substituir no algoritme o simbeolo transmitido,an, por sua  versio
decidida no receptor, ou seja,;ﬁ. Porém, supondo o canal variando lentamente
com o© tempo, poderd ser ndo-verdadeira aquela substituicdo. Isto implicard que
o algoritmo estocdstico de FZ estard sujeito a um duple errc no termo de

~

ajuste: em e =y - a ¢ecm Aﬁ. Portanio, sendo mais sensivel ac aumento da
distorgio, este algoritmo terd um desempenho inferior {(a convergéncia nio se
fard para os valores dtimos dos coeficientes) ao algoritmo estocdstico da
MEOM. No préximo pardgrafo, os resuitados em canais rddio-digitais confirmario

tal andlise.

3.4. ALGORITMOS ADAPTATIVOS CLASSICOS NO MODO DE DECISACQ DIRIGIDA:
APLICACOES

A equalizagdo adaptativa em sistemas de transmissac de dados compreende, para
atvagio de algoritmos de  ajuste dos  coeficientes dos  egualizadores, dois
periodos distintos de atuagko, a saber: periodo de aquisicio ¢ periodo de

rasireic.
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No perfodo de aquisicdo, no modo de aprendizado ou treinamento do equalizador,
uma seqliéncia de treinamento € recebida e sincronizada 2 mesma segiiéncia gera-
da localmente no receptor. Assim, ao serem comparadas, ¢ formado o erro, dito

verdadeiro, para ser usado no termc de ajuste dos algoritmos estocasticos dos

coeficientes dos equalizadores.

Apds a obtengdo da convergéncia do algoritmo para a solugio dStima do critéric
utilizado, ou préximo a ela, dd-se inicio ao modo de operagdo ou de transmis-
sdo de dados ou de decisdo dirigida,0o que caracteriza um novo periodo de atua-
¢io do equalizador adaptativo chamado de periodo de rastreio. Neste periodo, a
seqiiéncia de treinamento conhecida € substituida por uma seqiiéncia de simbolos
estimados da saida do equalizador e tratada como dados conhecidos. Desta ma-
neira, o erro nos termos de ajuste dos coeficientes € formado pela diferenga
entre o sinal equalizado e o simbolo decidido, sendo portanto, conhecido como

erro falso ou pseudo-erro.

Com wuma seqliéncia de treinamento, fomando como referéncia o critério da MEOQM,
o algoritmo do gradiente estocdstico atua, como jd visto, para atingir o inico
minimo de uma superficie de erro quadrdtico. Logo, a convergéneia e estabili-
dade sdo adequadas se satisfeitas forem a teoria da independéncia e o interva-

lo de validade do fator de passo do algoritmo [61], [65).

Supondo o modo de decisio dirigida atuando no periode de aquisigdo, ao contrd-
rio do modo de treinamento, o use de dados estimados £ ndo confidveis muda a
superficie de erro, a gual pode admitir a presenga de viérios minimos globais

e/ou locais. Esta possibilidade € funcao direta do grau de distorgae do canal.

Neste pardgrafo iremos descrever e aplicar os chamados algoritmos de decisao
dirigida (DD}, com base nos critérios de FZ ¢ da MEQM, nc canal rddio-digital,
estabeiecendo os limites de seus desempenhos. Este € o primeiro passo na busca
de algoritmos mails robustos, cujo caracter adaptativo e cego (ou autodidata) ¢€
indispensdvel para o sistema de microondas rddio-digital de alta capacidade.

isto serd melhor discutido ne segunda parte da fese.

3.4.1. Algoritmos de Decisie Dirigida (DD}

Nos itens & seguir serfc apresentados os  algoritmos do  tipe gradiente

estocdstico com base nos critérios de FZ e da MEQM, os quais serdo aplicados
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no modo de decisio direta.
3.4.1.1. Critério de FZ

Da equagio (3.81), substituindo e pore ¢ An por An, tem-se:

n+l

H =H -u sni(; ) sni{;&*) (3.84)
n n n

-~ ~

onde e ¢ o pseudo-erro € A_ € o vetor de simbolos decididos, dados respecti-
n

vamente por:
e =y -a (3.85)

- t
An = [an+NamN_l.,.an...an_N] {3.86)

-~

Convém salientar que as componentes do vetor de simbolos decididos A
n

apresentam correspondéncia com as componentes do vetor H .
¢

A Figura 3.4 mostra, para o caso simples de um equalizador real de 3 coefi-
cientes, a estrutura de atuagdo do algoritmo GE-DD-FZ sinal, descrito pelas

equagdes (3.84) - (3.86).

M

Fig. 3.4 — Estrutura de atuagio do aigoritmo estocdstico FZ.

3.4.1.2. Critéric da MEQM

Da equacdo (3.48), a tunica modificagio que nela se faz para o algoritmo do
tipo GE no modo DD € a substituigao de e por e, onde e estd definido em

(3.85). Logo, tem-se:
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x 0~

H =H -pX c (3.87)
O algoritmo GE-DD-MEQOM ou simplesmente GE-DD e sua: versdes simplificadas {uti
lizacdo do sinal algébrico), mereceram 2 atencio espcial para verificagdo de
sua eficiéncia e determinagdo dos seus limites de atuagdo [66], [67], pois
apresentava-se como uma alternativa prdtica razodvel, com baixa complexidade

computacional, para a chamada equalizagdo auto-adaptative

Supondo que o equalizador transversal tenha sempre uz mimero de coeficientes
adequado para uma representagio da inversa do canal, =m [66] € mostrado que o
algoritmo GE-DD ird convergir para a solugdo étime (eq. (3.29)) se o olho
estiver inicialmente aberto na auséncia de ruido, supmdo o passo constante ou
decrescente. Este resultado € importante pois, supond: ter bhavido um periodo
de treinamento, mostra que este algoritmo € realmente estdvel. No caso do dia-
grama de olho fechado, € mostrado que hd muitos porcos estaciondrios {(minimos
locais efou globais), porém em quantidade finita. & convergéncia para estes
pontos, muitos deles pgerando taxas de simbolos zrrados inadmissiveis, €
influenciada pela iniclalizagio dos coeficientes do =jualizador e pele fator
de passo. Se este iltimo € constante, Mazo [67] most—u heuristicamente que ©
equalizador escapard da regido dos minimos locais devido as flutuagdes do
algoritmo em torne de tais pontos. Neste sentido, o ilgoritmo pode ser insté-
vel na vizinhanga dos minimos locais. Por outro lado, Wacchi ¢ Eweda [66] mos-
traram que a convergéncia sempre € estdvel desde qu:z o passo seja decrescente.
Ainda naquele artige, fol mostrado que uma dificuldaic adicional aparece para
a convergéncia estdvel guando um rufdo aditivo, pressztz na saida do canal, ¢
responsavel pelos erros de decisde, mesmo que a silugdo dtima (equalizagdo
perfeita segundo o critério da MEQM) do equalizeior estcja envolvida no
processo de sua Inicializagao. Isto €, o ruifdo ¢ responsdvel pelo desvio da
otimalidade dos coeficientes do equalizador € suz convergénecia estdvel €
garantida supondo uma varidncia de ruido constante. ¥:r dltimo, eles mostraram
gque a varidncia do vetor de coeficientes do eqna%izas:é:r, em ntmere suficiente
para combater eficientemente a distor¢ao deo canal € {finita, em quaiquer

situagdo inicial do diagrama de olho.

A seguir, seric apresentados alguns resultados de :gualizachc auto-adaptativa
nem ambiente radio-digital, gue verificam os resuviludos tedricos comentados

acima, para os algoritmos GE-DD-FZ sinal ¢ GE-DD-MEQ(M sinal.
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3.4.2. Comparagdc entre os algoritmos MEQM e FZ ne Modo de Decisdo Dirigida

Os algoritmos GE-DD-FZ e GE-DD-MEQM serao utilizados na sua forma sinal, ou

seja, os termos de ajuste dos coeficientes sao dados como o produto do fator

-~

-

de passo pelo produto entre os sinais positivo ou negativo dos termos X: € e,
no caso MEOM, e A: e en, no caso FZ, como jé mostrado na equacdo (3.81). Estas
sao as formas mais simples de tais algoritmos, as quais guardam a informacio
mais importante para o ajuste (o sinal do gradiente) e possibilitam uma fécil
implementagdo prética. Os erros devidos ao ruido do algoritmo podem ser com-

pensados pelo fator de passo, o que leva a um compromisso com a velocidade de

convergéncia e estabilidade.

Um exemplo simples de comparacio do comportamento entre os dois algoritmos em
sua forma de sinal ¢ dado a seguir. Suponha que o grau de distor¢ao ¢ ruido no
sistema scjam responsdveis pela decisio errada de um simbolo real transmitido
e igual a (+1), e decidido por (-1), quando ]yn| < 1. Este erro leva a um
ajuste do vetor coeficientes na direcdo correta, no caso do algoritmo GE-DD-
MEQM sinal, e na direcdo errada no caso do algoritmo GE-DD-FZ sinal. Isto €
devido ac erro no sinal do simbolo decidido, e nio no sinal do pseudo-erro,
que estando correto, nao originou um erro de adaptagio dos coeficientes pelo
critério da MEOM. Este ¢ um indicativo de um melhor desempenho do algoritmo
MEQM em relagdo ao algoritmo FZ. Vale a pena frisar, desde j4, a importincia
da polaridade do pseudo-erro, visando 2 construcdo de algoritmos mais robustos

¢ cegos, a serem discutidos na parte 11 desta tese,

34.2.1. O Fator de Passo p

A teoria sobre a convergéncia de algoritmos do tipo gradiente estatistico com
base no critérioc da MEQM mostra que hd um fator de passo ¢timo, geométricamen-

te explicado pela Figura 3.2, cujo cdlculo € dado por [61}:

" = -3 — (3.88)

onde A . e A sdc os autovalores minime e médximo, respectivamente, da
min L4

ax
matriz de autocorrelagido do canal. Do ponto de vista estocdstico, e supondo um
canal com distor¢do em fase mais importante do que em amplitude {(todos os
autovalores aproximadamente iguais), o fator de passo dStimo no periode de

treinamento € aproximadamente dado por [61Fk
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u o i (3.89)

“otime (2N + 1) < x° >
13

2 . . n R 2 . . -
onde < x7 > ¢ a estimacgio da média de x™ e {ZN + 1) € o nimero de cocficientes
n n

do equalizador complexo.

Como os canais s80 variantes no tempo, as equagbes {(3.88) e (3.89) mostram que
o fator de passo dStimo € também varidvel. Isto causa alguma dificuldade na

prdtica, o que leva a escolha de um fator de passo constante.

Neste item se ird escolher um fator de passo p constante que detenha um melhor
compromisso entre velocidade de convergéncia, rufdo algoritmico e estabilidade
dos algoritmos GE~DD-MEQM sinal e GE-DD-FZ sinal, com base nas curvas de

aprendizagem num ambiente de distorgdo média (p=0,7, Af=0 MHz e 7=6,3nseg.).

As Figuras 3.5 e 3.6 mostram as curvas de aprendizagem relativos aos algorit-
mos dos critérios de minimizagdc do EQM e de FZ, para virios fatores de pas-
sos. Estas curvas foram obtidas por simulagio computacional do tipe Monte
Carlo, onde foi feita somente uma realizagio de cada processo. O erro quadré-
tico instantaneo (eqi) verdadeiro €& calculado em decibéis e representado no
grafico em fungdo do nimero de iteragdes. O sistema € definido para:140 Mbit/s
de taxa de transmissho, excesso de faixa « = 0,3, 16~QAM, um equalizador com
sete coeficlentes complexos, relagdo sinal-ruido de 30 dB e olhe inicialmente

aberte. O erro guadrdtico médio minimo ¢ igual -20,3 dB.

E observado destas figuras que o fator de passo u = 107 ¢ responsdvel por um
melhor compromisso entre velocidade de convergéncia, consisténcia dos estima-
dores € rufde algoritmico, sendo assumido para o restante das simulagdes con-
tidas nesta tese, gquando nada for dito em contrdrio. Este resultado também foi

encontrado em simulagdes experimentais {14].
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3.4.2.2. Algoritmos DD Sinal: Andlise de Consisténcia, Robusiez e Convergéncia

Neste item se ird analisar o comportamento dos algoritmos GE-DD-MECM sinal e
GE-DD-FZ sinal para o ajuste de um equalizador complexo de sete coeficientes
num sistema rddio-digital com modulagio 16-QAM, taxa de transmissdo de 140
Mbit/s, fator de excesso de faixa «¢ = 0,3 e relagio sinal-ruide de 30 dB. Os
algoritmos serdo utilizados no periodo de aquisicdo do sistema, supondo o dia-
grama de olho inicialmente aberto, para vérias condigdes de distorgio do canal

maultipercurso.

As curvas de aprendizagem das Figuras 3.7 e 3.8 convergem para ¢ entorno do
valor minimo do erro quadrdtico médio, pois © canal tem fraca {p = 0,2) e mé-
dia (p = 0,7) distorcao, respectivamente, com Af = 0. Nestes casos, o desvio
da otimalidade € desprezivel, sendo mais perceptivel quando a distorgio do
canal ou o fator de passo sio mais elevados. Esta polarizagdo ¢ prevista pela

teoria da independéncia [61].

Na Fig. 3.9, onde foi considerada uma forte distorgdo com p = 0,97 e Af = 0O, €
observada uma divergéncia para o critério de FZ e ainda uma convergéncia
estdvel para o critério de minimizagio da EQM, embora com uma taxa de simbolos
crrados (TSE) bastante elevada ao final do processo (TSE = 0,9). Assim, fica
caracterizada para os dois algoritmos um limite na robustez, sende que ©
algoritmo com base na FZ € o menos estdvel. Isto € devido aos dados detectados

que sic utilizados no algoritmo de adaptagéo dos coeficientes.
egi - idl
T

Lt

Es o Erro Guadr sizco Medick EORL
bt ' a Forgages o Zevo(FZ) i
o
g p:1] 0 L] w0 Rt H 140 160 - 200
1iargpde - nal)
Fig. 3.7 - Curvas de aprendizagem para os algoritmos estocdsticos com base nos

critérios de minimizacdo de errc guadrdtico médio ¢ de forcagem a
zero. O canal € de fraca distorcido. O erro quadrédtico instantaneo

{egi) € dado em decibéis (dB).
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Curvas de aprendizagem para os algoritmos estocdsticos com base nos
critérios de minimizacdo do erro quadrdtico médio e de forgagem a
zero. O canal € de média distorgio. O erro quadrdtico instantaneo

(eqi) € dado em decibéis (dB).
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Curvas de aprendizagem para os algoritmos estocdsticos com base nos
critérios de forgagem a zero e de minimizagho do erro guadritico
médio. O canal ¢ de forte distor¢io. O erro quadrdtico instanténeo

{egi) € dado em decibéis (dBJ.
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As curvas de aprendizagem das Figuras 3.7 a 3.9, foram obtidas com a realiza-

¢io somente da simulagio de um processo para cada curva, € estio em acordo com

resultados experimentais [14]).

Estes exemplos mostram a importancia de algoritmos robustos para periodos de
transitoriedade do canal. Ao mesmo tempo, deve-se ressaltar que algoritmos
mais robustos nao sdo obrigatoriamente aqueles cujas velocidades de convergén-
cia sfo as mais rdpidas. Muitas vezes, os sistemas de comunicacdo usam dois
algoritmos na estratégia de equalizacio: um algoritmo mais robusto para os
periodos de aquisicdo e um outre de rdpida convergéncia e menos robusto, uti-
lizado apds um chaveamento segunde algum critério, no infcio dos periodos de
rastreio.E usual este dltimo ser o algoritmo cldssico de decisio dirigida. Es-

ta tese,em sua segunda parte, ird tratar de algoritmos mais robustos ou cegos.
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CAPITULO 4

COMENTARIOS E CONCLUSOES

Nesta primeira parte da tese, os sistemas de microondas rddio-digitais
sujeitos a desvanecimentos seletivos foram descritos sob um enfoque voltado
para dispositivos de contramedidas, particularmente a equalizagio com controle

no dominio da fregiiéncia e também com controle no dominio do tempo.

No primeiro capitulo, foram apresentadas as principais partes do sistema ¢ uma
formulagio geral para a tese. O canal de microondas foi modelado e sua versio

discreta foi analisada e verificada satisfazer a condicio de fase nio-minima.

No capftule 2, foi estudado a base tedrica de um corretor adaptativo de
amplitude com fase linear, destinado a combater as distorgdes lineares e
parabdlicas da resposta em fregiiéncia do canal, como um exemplo de equalizador
com controle no dominic da freqiiéncia. Apesar de ter um desempenho limitado,
ac equalizar somente a amplitude do canal, este equalizador,disposto no mddulo
de fregiiéncia intermedidria do receptor, permitiu contemplar uma estratégia de
equalizagdo que € independente de outras partes adaptativas do receptor, tais
como os circuitos de sincronismos e do dispositivo de decisio. Assim € evitada
a realimentagio de possiveis erros no sinal equalizado, além de permitir maior
velocidade de processamento. Uma andlise de otimizagio dos parametros deste
equalizador permitiu a eleicdo de um conjunto de parametros para esta
estrutura, a qual foi desenvolvida no Centro de Pesquisa e Desenvolvimento da
TELEBRAS. Os resultados obtidos, tedricos e experimentais, s3o semelhantes e
atendem as expectativas de uma equalizagio desta mnatureza. No entanto, €
necessdrio alnda que se complementem os estudos do seu comportamento dindmico,

iniciados em [9] e [68], visando & sua andlise transitdria.

No ambite da equalizagdo com controle no dominic do tempo, o capitulo 3 expds
os principais resultados da teoria da equalizagdo  transversal sincrona
complexa. Os critérios cldssicos da equalizacio através da minimizagio do erro
guadrdatico médio (MEQM) e da forgagem a zero {FZ}, foram iomados c¢omo

referéncias. Embora seja bastante conhecida a relagde no dominio da freqliéncia
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entre estes dois critérios quando o ruide € desprezivel, nesta tese foi

desenvolvida um enfoque desta relagho no dominio do tempo, que complementa

definitivamente a andlise tedrica comparativa destes critérios.

Visando ao estudo da equalizagio adaptativa, como preparagio para &
equalizagdo cega na segunda parte desta tese, alguns algoritmos estatisticos ¢
estocdsticos, baseados nos critérios da MEQM e da FZ, sao apresentados. Uma
demonstracao inédita € feita para a obtencio do algoritme FZ num sistema de
transmissio com modulagio complexa. E ressaltado na demonstragio que as
condigbes de validade do algoritmo FZ identificam caracteristicas de operagio
do circuito de recuperagdo da  portadora, normalmente  assumidas nas
implementag¢des prdticas de todos os outros algoritmos. Assim sio evitadas

possiveis instabilidades. Tais condigbes n3o surgem naturalmente na obtengdo

dos algoritmos.

Aspectos de robustez, convergéncia e consisténcia sio enfocados nas aplicagdes
das  versdes simplificadas em sinal, dos algoritmos do tipo gradiente no modo
de decisdo direta, em ambiente rddio-digital. Os resultados confirmam as
limitacdes dos mesmos sob o ponto de vista autodidata, ou seja, quando de suas
atuagdes no periodo de aquisicdo onde o diagrama de olho estd fechado. Desta
forma, fica caracterizada a necessidade da atuacgdo de algoritmos mais robustos

nas condigdoes de fortes distor¢des dos canais. Isto € o que serd enfocado na

segunda parte da tese.




PARTE H

DESCONVOLUCAO AUTODIDATA EM COMUNICACAO DE DADOS:

EQUALIZACAO CEGA



INTRODUCAO

As modernas técnicas de processamento digital de sinais (PDS} tém propiciado o
surgimento e a evolugdo de dreas cientificas e tecnoldgicas importantes, tais
como: sistemas avangados de comunicag¢des, radar, sonar, processamentc de voz,
sinais  biomédicos, sinais geofisicos, radicastronomia e processamento de
imagens. Estas técnicas tém um papel essencial na revolugado industrial de alta
tecnologia pela qual estamos passando. As contribuigées significativas destas
técnicas se destacam ao combinarem idéias e metodologias das teorias de sinais
e sistemas discretos, estatistica, andlise numérica, capacidade e desempenho

computacional ¢ a tecnologia dos circuitos integrados de larga escala.

O objetive final num ambiente de processamento de sinais unidimensionais ou
multidimensionais € o de tratar um conjunto finito de dados, extraindo infor-
magles importantes que estejam escondidas ou camufladas nos dades. Isto ¢€
geralmente obtido ac serem combinados o desenvolvimento de formulagbes matemd-
ticas que alcangam um certo nivel de desempenho com sua implementagio algorit-

mica ¢ sua aplicagdo aos dados reais.

A desconvolugio ¢ uma das édreas de aplicagdes do PDS que procura obter infor-
magoes de dados disponiveis nas safdas dos sistemas, originados de dados pro-
vavelmente desconhecidos e que sofreram algum processamento linear  tambim
possivelmente desconhecido {antes de se tornarem disponiveis). Se o processa-
mento € em tempo real e somente os dados de saida estdo disponiveis, e ainda
saec feitas algumas hipdteses estatisticas scbre a entrada do sistema, diz-sc

que o problema de desconvolugic € cego ou autodidala.

A Figura 1.1 ilustra o problema da desconvolugdo, onde descja-se garantir que
a segiiéncia discreta '{}/J’ na saida do dispositivo desconvolvedor H seja igual
a seqiiéncia {an} na entrada do canal F. ¢ sinal discreto X € a saida do ca-
nal. O sistema global € dado por G = HeF. S¢e H = Fnl, realiza-se a chamada
identificacio inversa, ¢ portanto ¢ obtide a seqléncia desejada. No entanto,

esta segliéncia estard atrasada em relagdo aquela transmitida,devido ao canal F

e ao filtro H.

E interessante observar que se a caracteristica de fase de um sistema linear ¢
irrelevante ou conhecida, logo o problema da desconvolugdo autodidata se reduz

aquele da andlise espectral em tempo real.
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Fig.1.1 - O problema da desconvolugido autodidata.

Vi4rias técnicas de PDS nos dominios temporal e espectral tém sido
desenvolvidas para a desconvolugdo autodidata, com finalidades especificas ¢
de acordo com os sistemas a gue se destinam. O emprego de determinada técnica
¢ definida em fungio das caracteristicas dos sistemas, fais como: distribuicdo
estatistica da entrada, tipo de canal {fase minima ou néo-minima), comprimento

de sua resposta ao impulso (finita ou infinita), e a importancia do ruido.

A desconvolucio tem muitas aplicagbes tais como: desconvolugfo sismica, melho-
ria na nitidez das imagens, equalizagio de canal, efc. . Sob o nome de descon-
volugdo homomdrfica, o problema foi estudado com ¢ intuito de remover os efei-
tos de iluminacio nic-upiforme de imagens [44]. O nome de desconvolugio cega
foi introduzide por Stockham e outros na restauracio de velhas gravagdes de
dudio [70]. A desconvolugdo por minima entropia fol outra técnica introduzida
por Wiggins [71] para a andlise de dados sismicos, procurando a fasc e a am-
plitude da resposta em freqiiéncia da inversa do canal, que maximiza a curtose
dos dados desconvolvidos. O mesmo principio € também usado em interferometria
de manchas [72], para remover os efeitos das borras sobre fotografias de as-

tros devido 2s pequenas variagdes do indice de refragéo da atmosfera.

No ambito das comunicagbes de dados, conceitos similares sao empregados parz a
equalizagdc cega ou autoadaptativa de canais telefonicos ou de radio [24],
[31], 1381, [73], [74], [75]. Em [31], p.ex., € mostrado que a minimizagdo de
funcionajs apropriados sobre os dados recebidos direcionam a fungio densidade
de probabilidade do sinal de safda do sistema para iquela correta (uniforme),
obtendo a equalizagio do canal. A Figura 1.2 mostra uma versio simplificada de
um sistema de comunicagdes digitais, onde {éﬁ} € a segiiéncia de dados na saida
do dispositivo de decisho sobre o sinal yn, cujos wvalores estio definidos no
mesmo alfabeto da segiigncia {aﬂ}, O ruido ndo incluido aqui, serd considerado

oportunamente.
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{an}’mmé— F

H e =l e R L

Fig.1.2 ~ Sistema de comunicagdes digitais simplificado.

As Figuras 1.1 e 1.2 tém muita semelhanga, pois o equalizador H €, de fato, um

dispositivo desconvolvedor.

A eqgualizagdo cega ¢ uma aplicagio do processamento de sinais discretos em
tempo real nos sistemas de comunicagdes digitais. Logo, do ponto de vista
dindmico, H ¢ obtido de forma recursiva visando 2 obtencgio da soluglo dtima

{ou préximo a ela) dos critérios empregados.

E interessante, neste momento, esclarecer a classificagio da equalizagdo
¢ 9 $
quanto aos tipos de  estratégias dindmicas utilizadas nos  sistemas de

comunicag¢bes digitais.

No caso dos sistemas multiniveis com baixas taxas de transmissio, p.ex. Modems
para transmissao de dados, a equalizacio € adaptativa, enquanto que nos siste-
mas com altas taxas de transmissdo ¢ empregada a equalizagdo cega. No 12 caso,
algoritmos estocdsticos sao empregados para ajustar os coeficientes de H nos
modos de treinamento {perfode de aquisi¢io ou aprendizado ou transitoriedade)
e de decisdo dirigida (perfodo de rastreio ou estabilidade ou estacionari~
dade), conforme J4 visto no capitulo 3 da 1% parte da tese. No modo de treina-
mento, ¢ utilizado o erro verdadeiro{ou conhecido): €= y- a .nos termos de
ajuste dos coeficientes de H, onde d € o atraso do simbolo desejado. Logo, o

bom funcionamento de tais algoritmos depende do conhecimento exato ou da dis-

ponibilidade de a  no receptor durante o periodo de agquisigo.
53

O procedimento para a equalizagdo adaptativa € o gue segue. No periodo de
aguisichc, se usa a segiiéncia de treinamento {an} gerada no recepior e
sincronizada aos dades recebidos, visando ao aprendizade de H. No periodo de
rastreio, apds a convergéncia, o algoritmo € chaveado, segundo algum critério,
para um algoritmo de decisdo dirigida. Neste caso, © erro verdadeiro ¢
modificade para o erro falso ({(pseudo-erro): énﬂ ¥ i, onde € suposto que
¢ =e . Esta suposi¢dc estard correta se durante o modoe de (ireinamento, a

f
convergéncia para a regido préxima do valor Stimo de H £ assegurada.
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A equalizagido adaptativa possibilita a operagio de tais sistemas em ambientes
que variam no fempo tanto vagarosamente quanto rapidamente. Nos dois casos €
comum serem usados a}-gari{mas do tipo gradiente, apesar de que no 22 caso sgja
sugerido o emprege de algoritmos do tipo Newton. No entanto, até o momento,

nao encontramos referéncias que indiquem o uso na prdtica destes ultimos.

Algumas técnicas especiais, p.ex. a equalizagdo ciclica, sio usadas para abre-

viar o periodo de aquisi¢io, buscando melhorar o desemperho do sistema [17).

No «caso dos sistemas <c¢om altas taxas de (ransmissio, p.ex. sistemas
radio~digitais com maultipercursos atmosféricos, € invidvel dispor de um
periodo para realizar um treinamento, pois hd uma mudanga continua do ambiente
de comunicagio e a taxa de transmissio € da ordem de Mbauds. Logo, o periodo
de aquisicao € critico. O uso de algoritmos de decisdo dirigida também neste
periodo, freqlientemente levam o sistema a taxas de simbolos errados
inadmissiveis, conforme visto nas aplicagcdes do idtem 3.42 da 12 parte da
tese. Este comportamento tem origem no uso do erro falso én nos algoritmos de

ajuste de H.

Portanto, nao ¢ recomendado o uso da equalizagdo adaptativa nestes sistemas,
pois os algoritmos nio tém uma robustez suficiente para atuarem satisfatdria-
mente mnas diversas situnagbes de distorgio que os canais podem apresentar.
Logo, para estes sistemas € empregada a equalizagdo cega, que nao faz uso de
uma seqliéncia para treinamento do equalizador. Desta forma, a 2? parte da
tese, estruturada a seguir, se destina a estudar as bases tedricas dos algo-

ritmos para a equalizagdo cega.

~ Estrutura da 2% parte da iese:

O capitulo 1 ¢ consagrado 2 formalizacio do problema da desconvolugio autodi-
datz sob o enfogue da equalizacBo dos sistemas de transmissio digital, isto &,
a equalizagdo cega. Sao discutidas as importancias das estatisticas dos dados
de entrada, das caracteristicas de fase dos canais ¢ des tipos de estroturas
para o filtro H. Sic mostradas, através de um exemplo na drea da identificagho
de sistemas, as limitagbes das técnicas lineares  gue se basciam nas estatis-
ticas de ordem 2, quanto z obtengdo das resposias em fregiiéncia das amplitudes
e fases dos sistemas. Nestes casos se obtém com exatiddo somente as amplitu-

des, pois elas s3o cegas em relagho a fase. Alguns teoremas bédsicos existentes
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sdo enunciados ¢ discutidos, visando prover as condigbes necessdrias e sufi-
cientes para a solugdc completa do problema da desconvolugio austodidata. Ainda
neste capitulo, s3o expostas as bases tedricas de trés grandes familias de

técnicas para a desconvolugdo autodidata dos sistemas de fase ndo-minima.

O capitulo 2 € destinado ao estudo de alguns algoritmos estocdsticos oriundos
de algumas das técnicas estudadas no capitulo anterior, a saber: a técnica
nio-linear de Bussgang, a técnica de predigio e retropredicio e a técnica de
Shalvi-Weinstein, a gqual usa momentos de ordens superiores. Alguns algoritmos
j4 existentes sdo desenvolvidos e aplicados aos sistemas rddio-digitais.
Alguns resultados de simulacbes computacionais e experimentais sio expostos e
analisados sob o enfoque da robustez, consisténcia e velocidade de

convergéncia dos algoritmos.

O capitulo 3 apresenta uma teoria de equalizagio que utiliza somente os momen-
tos de ordem 4, visando a um possivel emprego de algoritmos baseados em estima
gdo. Os momentos de ordem superior a 2 tém a propriedade de preservar a fase
do canal. E mostrado neste capitulo que a equalizagio ¢ obtida pela identifi-
cacgio entre certos momentos de ordem 4 da entrada com os seus correspondentes
na saida do sistema da Figura 1.2, Os resuitados do método proposto sio tedri-
camente robustos frente a um ruido gaussiano aditivo ao sinal X € se comparam

aos resultados apaliticos dos métodos classicos da minimizagho do erro quadrda-

tico médio ¢ da forgagem a zero, descritos no capftulo 3 da 12 parte da tese.

O capitelo 4, o ditimo da 28 e gitima parte da tese, resume os principais

resultados e discute as perspectivas de evoluglo dos algoritmos cegos.

120



CAPITULO 1

O PROBLEMA DA DESCONVOLUCAO AUTODIDATA

OBJETIVO DO CAPITULO

Neste capitule ¢ feita a formulagio do problema da desconvolugio autodidata
com a conotacdo da equalizagdo cega em sistemas de transmissdo digital. As
caracteristicas bdsicas das partes do sistema G mostrado na Figura 1.1 séo
estudadas. A impossibilidade de se realizar a equalizacio de canais de fase
nio-minima (FNM) utilizando as estatisticas de ordem 2 dos sinais disponiveis
no receptor € exemplificada. Os teoremas de Benveniste, Goursat e Ruget [31] ¢
de Lii e Rosenblatt [76] s@o enunciados e discutidos. Estes teoremas esclare-

cem que:

i) E impossivel identificar canais de FNM, ou equalizar sistemas com canais

de FNM, utilizando processos gaussianos nas entrada dos canais;

i1} O uso conjunto de um momento de ordem 2 ¢ de um momento de ordem maior gue
2 nao-nulo de um processe nic-gaussiano na entrada de um canal de FNM, €

suficiente para realizar a sua identificagéo.

O capitulo € finalizado com wuma discussic sobre as teorias existentes para a
solugao do problema da equalizagdo cega. Os algoritmos delas decorrentes séo

enfocados no Capitulo 2.

1.1, FORMULACAO DO PROBLEMA DA DESCONVOLUCAO AUTODIDATA

O problema bdsico da desconvolugdo autodidata discreta estd exposto na Figura
1.1 e pode ser resumidamente enunciado na seguinte forma: seja uma segiiéneia
aleatéria de entrada {a } nio observada (nic disponivel), onde n € um indice
n
temporal, ¢ um canal discreto F nao conhecido, linear ¢ invariante no tempo. O
problema ¢ restaurar {a_} ou, equivalentemente, identificar em tempo real a
11

~1 . . . . . .
inversa F de F, ov ainda identificar primeiramente F, de maneira cegs, de-
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pois realizar a inversa F' e, em seguida, restaurar a seqiléncia {an}. Algumas
questdes sobre o canal serdo postas a partir desta idltima estratégia, a fim de
fornecer melhores condigfes para andlise do problema da desconvolugdo autodi-
data. Tal estratégia relaciona a drea da identificagio cega com aquela da des-

convolugac autodidata.

A teoria de Wiener aplicada aos esquemas cldssicos de identificagso de siste-
mas {canais) ¢ tomada como referéncia. Nesta teoria, a solugdo do problema da
identificagdo de um sistema implica no conhecimento da matriz de autocorreia-
gio do sinal de entrada do sistema e também da correlagdo cruzada entre os
sinais da entrada e da safida do sistema. Num esquema de identificagdo cega, o
processamento de sinais € feito em tempo real, onde a entrada e o canal ndo
sio conhecidos ou disponiveis. Logo, esta teoria ndo se aplica, pois a corre-

lacdo cruzada, acima mencionada, nfo estd disponfvel.

Outros procedimentos baseados no conhecimento de estatisticas de ordem 2 da
entrada e na disponibilidade da safda do sistema, podem ser tentados para
resolver o problema da identificagdo cega. Em scguida, através de um exemplo,
serd visto que estes procedimentos tém sua efetividade afetada pelas caracte-
risticas de fase do sistema.

Seja a autocorrelagdo do sinal X dada por E{x x _}, B € Z, ¢ a sua transfor-
nn

. +B

mada de Fourier Sx(ejw), denominada densidade espectral de poténcia do sinal

x . A relacido de Wiener-Kinichine relaciona s 1) com Sa{ejw), a densidade
0 X

espectral de poténcia do sinal de entrada, através da relagdo 77}
s ) = [Fie™)|® s ") .y

onde F(c!¥) ¢ a resposta em freqiiéncia do canal, -n = w < w. E visto claramen-
te da eq.{1.1) que, supondo o conhecimento a priori de Sa(ejw}, a amplitude de
F(e!) fica determinada pela disponibilidade dos dados recebidos X . Estes
dados s@o usados paraz a estimagdo de Sx(ejw). Assim, resta ser determinada a
fase de F(e'). Se o canal for de FM, a fase ¢ obtida pele conhecimento da
amplitude de F{eiw), ¢ vice-versa. No caso, a fase de F(eéw), dada por 8lw), ¢

ohtida pela relagao:

¥

8(w) = - P| Log FEe| Cot(&%i} da (1.2)

bt 14
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onde P ¢ o valor principal de Cauchy e Cot(+) é a fungio cotangente [44]. Des-
ta maneira pode-se dizer que o canal fica completamente identificado. Vdrias

sdo as técnicas temporals € espectrais usadas suponde ou tendo ¢ conhecimento

a priori da caracteristica de FM do canal.

De um modo geral, as técnicas para a identificagio de sistemas ou canais se
basetam em classes de modelos paramétricos e modelos nao-paramétricos do canal
[78]. A técnica anteriormente comentada se situa neste dltima classe. Dentro
do grupo de modelos paramétricos, as técnicas sio orientadas para identificar
os parametros dos modelos do tipo: auto-regressivo (AR), média-mdvel (MA) ou

auto-regressivo e média—mdvel (ARMA).

A fim de se verificar a impossibilidade de realizar-se uma identificagio de um
canal de FNM com base nas estatisticas de ordem 2 {p.ex., método "off line" de
Yule-Walker {58]), considerc trés canais, cujas fungbes de sistemas estio
abaixo discriminadas, e cuja entrada ¢ um ruido branco, simétrico e estaciond-

. ea_ s 2
ric {a }, de variancia o
T &
« Canal de fase minima:

Fl(z) =(1-czhHU-bzhH

Xx. =a - {c+b)a +¢ba (1.3
i,n n 1 n-2
= Canal de fase méxima:
inz)ﬂ(l—cz} {1-bz
X =a - {c+ b)a +¢cba {1.4)
2.n o n+l n+?
« Conal de fase ndo-minima ou mista:
Fla) =1 -c 2) (1 -bhH
X = - ¢ @ +{1+cba -ba {1.5}
I,n n+i n f-1
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As seqgiéncias de safda {x_ }, {x_ } e {x3 n}’ apos alguma 4&lgebra, apresen-

i,n " 2.0 s
tam seqiéncias de autocorrelacio g idénticas e dadas por:

rB = E{xi,n xi,zﬁ'ﬁ} - E{XZ,n x2,n+3} = E{XS,n x3,a+8}

1+c2b2+(c+b)2

r, =

r1=-—(c+b)(1+cb)

rzzcb

T8=0,BZ3 {1.6)

Isto implica que as densidades espectrais de poténcia das seqiiéncias de saida
dos canais sio idénticas e iguais a Sx(eiw):
Sx{ejw) iy, 2 g 2 oy 2
> = ]F}(e W= }?2(6 )T = {Fa(e }H a.mn

¢
a

Este resultado era esperado, pois a amplitude do quadrado da fungao de trans-
feréncia de wm filtro FIR nao distingue um zero (zﬂ) de seu reciproco (1/.71;)
{teorema da fatoragio espectral [79]}). Logo, o conhecimento de iF({fjw)lz gera,
no caso do modelo MA de ordem 2 do canal, 4 = 22 possibilidades de disposicao
dos dois zeros distintos relatives a circunferéncia de raio unitdrio {(CRU). H4
somenie uma combinacao dos zeros que caracteriza um canal de FM, guando todos
os zeros estdo dentro da CRU. Assim, este procedimento identifica canais FIR
de FNM por seus equivalentes de FM. De uma maneira geral, se¢ o canal FIR de
FNM tem {2L) zeros distintos, L sendo um inteiro positivo, logo hd 2%t possi-
bilidades de posigdes dos zeros do canal para a mesma densidade espectral de

poténcia do sinal na saida do canal.

Nota-se deste exemplo gque as fungdes de sistema para os canais de fase méxima
¢ de fase mista os caracterizam como canais nio—causais. Considere entdo ou-
tro exemplo onde os trés canals sdo causais, cujas fungdes de sistemas tém a
mesma representagdo dada pela eq.{1.3). Tais canais sdo diferenciados pelos

intervalos de validade dos parametros, ou se¢ja:

- canal de fase mdxima : |c] > 1 e |b] > 1;
-~ canal de fase minima : gci <le b} <1;
- canal de fase mista : je] > 1 e [b] <1.
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Os resultados da andlise das egs.(1.6) e (1.7) do exemplo anterior sido igual-
mente vidlidos para o exemplo dos canais causals. A explicagio para isto € me-
lhor descrita através do exemplo do canal de fase méxima e anticausal com fun-
¢ido de sistema dada pela eq.(1.4). Multiplicando-a por {2_2), o nove canal com
func¢ao de sistema dada por (zmzfz{z)) passa a ser causal, porém ainda de fase
méxima (zeros e pdlos na origem nio sido considerados na caracterizagio da fase
de um sistema). Logo a diferenga entre estes dois canais estd num atraso cons-
tante. Tal diferenga nao € capaz de modificar a densidade espectral de potén-

cia pois ela € "cega" em relagdo a fase (eq.(1.1)).

Sob o enfoque da predigio, considere ainda que a seqiiéncia {an} na entrada do
sistema ¢ branca, ¢ que F ¢ de FM. Logo, o problema da identificacdo inversa
(H = F') torna-se um problema de branqueamento da segiiéncia {xﬁ}, ou scja, H
tem um comportamento de um filtro de erro de predigao [58]. Este filtro pode
ter uma estrutura recursiva ou transversal, cuja saida deve passar por um con-
trole automdtico de ganho para ajustar a poténcia desta safda & poténcia da
entrada do canal {80}, Assim, a segliéncia transmitida {aﬁ}, composta de dados
descorrelacionados, ¢ a inovagio de {xn}, amplificada por um fator de ganho
{31]. Neste caso, o brangueamento leva & restawracho dos dados. Isto nfo
ocorre no caso de F ser de FNM pois o preditor H ¢ necessariamente de FM [77],
nio sendo possivel portanto obter H = F'. Na verdade, este procedimento

identifica um equivalente em FM do sistema de FNM.

Desta forma, outros procedimentos devem ser tentados, visande 3 identificagéo
cega de sistemas de FNM. Um destes procedimentos faz uso de estatisticas de

ordens superiores a 2. Um exemplo ajuda a esclarecer esta afirmagéo.

Considere o biespectro da série temporal estaciondria {x } de média zero, dado
3

por [76):

BOL p) = F T CH, m) exp[-ja i + p m)] (1.8}

1 i3]

onde C{i, m) = E{Xn XX } € estimado a partir da seqiéncia observada.
+m

+1

O biespectro € definido como a transformada de Fourier bidimensional dos mo-

mentos de ordem 3 dos dados x  recebidos. Pode ser mostrado, com base na re-
n

presentagdo espectral de Cramér, que o biespeciro representa a contribuico a

média do produto de trés componentes de Fourier em fregiiéncias distintas, onde

s soma destas irés fregiéncias € nula [81]. Portanto, o biespectro pode ser
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visto como uma extensido da interpretagdc da densidade espectral de poténcia.
De um modo geral, espectros de ordens superiores (poliespectros) sdo definidos
comeo transformadas multidimensionals de cumulantes de ordens superiores ¢ po-

dem ser analisados de forma similar [81).

Para poder compreender como o biespectro pode ajudar na identificagio da fase

do canal, considere o desenvolvimento analitico de C(i, m), observando gque a

convolugdo € dada por: x =%} f a
e r ¥ =a-r

C(i’ m) = E{xn xn+i xn+m} = § § § E{an*ran+i—pan+m—q} fr fp fq =

= [E{a3} TEf f (1.9
n }" r r+l r+m

onde foi suposta as caracteristicas de descorrelagio ¢ estacionaridade dos

dados a . O biespectro de (1.3) € entio:

n r r+i r+m

B(?&,p)=[€{aa}}:2}:ff f expl~j A1 - jpm-=
imr

= E{az} {Z f} expl-] A i)} {Z fi expl~j ¢ i)} {E fi expl ja+p) i]} =

i i i

- E{az}» Fle) el pe iA*H) {1.10)

Logo, a fase de B{A, p) estd associada diretamente a fase de F(ejw), se
3
E{ aﬂ}‘ # Q:

arg {B(x, pll = arg [F-(sj K}} + arg [F(ej g}} ~ arg [F(e_j(?”“)] (1.11)
Resultados similares valem também para poliespectros.

As equagdes (1.8} e (1.11} podem ser usadas sob vdrias formas para obter esti-
mativas, em tempo real ou nado, da fase desconhecida da funcio de transferéncia
do canal, desde gque os poliespectros nac sejam todos identicamente nulos, isto
é, a distribuicdo dos dados de entrada nfo pode ser gaussiana. Esta dltima

afirmacio ¢ demonstrada no apéndice A.
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A seguir, serd exposto o teorema de Lii e Rosenblatt [76] { teorema LR), que
indica as condigdes para a identificagdo de um sistema (amplitude e fase), com

quaisquer caracteristicas de fase e sem zeros sobre a CRU.

Teorema LR: Scja {xn} vm processo linear nio-gaussiano: X = Y fj an_j, onde
i

as varidveis aleatdrias independentes {a } tém todos os momentos finitos.
n

Assuma que: } | ]| 1f§{ < e F(e!) # 0 para todos os w’'s. Logo a fungio F(e™)
i
é identificdvel com base apenas nos dados observados {xa}, a menos de um atra-

so fixo e de um sinal algébrico (21). Isto € possivel desde que se tenha pelo

menos um cumulante de ordem K > 2 diferente de zero e finito.

No desenvolvimento do teorema, € mostrado que a amplitude e a fase da resposta
em freqiéncia F(e) do canal podem ser estimadas, respectivamente, através da
densidade espectral de poténcia (estatistica de ordem 2} ¢ de apenas um cumu-
lante de ordem K, K > 2, ndo-nulo , ambas sendo estatisticas do sinal na saida
do canal. O atraso fixo e o sinal algébrico (%1} mencionados no teorema LR
dizem respeito, respectivamente, a uma referéncia no tempo e a possibilidade
de haver um deslocamento fixo de n radianos na fase do sistema, casc as v.a.’s

tenham uma distribuigio simétrica.

Apesar do teorema LR utilizar uma estatistica de ordem 2 para identificar a
amplitude de F(eéw}, parece ser possivel fazé~lo utilizando somente uma esta-
tistica de ordem k > 2, como ¢ intuido do exemplo anterior. Assim, © mesmo
polispectro poderia ser usado para identificar completamente o canal. Isto

serd explorado no capitule 3.

Finalizando, pode-se dizer que o teorema LR resume a discussdo sobre a identi-
ficagdo de um sistema {canal) com quaisquer caracteristicas de fase e sem

zeros sobre a CRU.

Até agqui foram analisados vdrios aspectos da desconvolucio sob o enfogue da
identificacdo direta e "off line" dos sistemas. Esta abordagem permitiu uma
compreensdo sobre a impertancia das caracter{sticas dos sistemas, tais como:
as distribnicdes dos processos de entrada e a fase do canal. Porém, ¢ de inte-
resse estudar a identificacdo inversa ¢ em tempo real (“on line") nos sistemas
de comunicagtes digitals, ou seja, a equalizacio cega (desconvolugdo autodida-
tz nestes sistemas). No proximo ifem, serfo enfocados os diferentes principios

existentes, e gue dio condigbes de solugdo ao problema.
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1.2. BASES TEORICAS SOBRE A DESCONVOLUCAO AUTODIDATA DOS SISTEMAS
DE FASE NAO-MINIMA

A partir deste momento, quando nao for dito o contririo, iremos supor que a
seqiiéncia discreta de entrada no canal de transmissio discreto consiste de
varidveis aleatérias discretas reais ou complexas, simétricas, idéntica e
independentemente distribuidas (i.i.d.). Além disso, € suposto também que a
sua distribuigdo ¢ nao-gaussiana, estaciondria e conhecida a priori, e o canal
discreto linear tem a resposta ao impulso finita, sendo também invariante no

tempo e de FNM.

Como definido no item anterior, o problema da desconvolugio autodidata (egua-
lizacdo cega, no ambicnte de sistemas de comunicagfes) visa recuperar a se-
quéncia de dados transmitida e atrasada, em tempo real. Para isto, algoritmos
apropriados sdo aplicados nos receptores dos sistemas para ajustarem continua-
mente os coeficientes dos equalizadores, levando em conta, portanto, possiveis

vartacOes temporais do canal.

No capftulo 3 da 12 parte da tese foi visto gque, de uma maneira cldssica, os
algoritmos de identificacdo inversa foram obtidos da minimizagao do funcional
convexo formade pelo erro gquadritico médic ou pelo erro absoluto, onde o sinal
de erro mede o desvio do sinal na saida do equalizador relativo ao verdadeiro
simbole transmitide e atrasado. Entretanto, estas técnicas nio funcionam den-
tro do contexto aqui apresentade, e verificado naquele capitule. Portanto, um
funcional, de preferéncia convexo, deve ser construide envelvendo os  sinais
disponiveis no receptor, e possivelmente estatisticas conhecidas a priori so-
bre a distribuigiio da entrada do sistema. Esta idltima informagao pode ser usa-

da como referéncia para a solugio do problema, como serd visto posteriormente.

Neste momento, ¢ importante definir matematicamente ¢ problema da equalizagio

cega.

Deseja-se ajustar os coeficientes de um equalizador transversal simétrico,
real ou complexo, de tal maneira gue a seqiéncia de saida {yn} seja idéntica a
segiiéncia de entrada {an}, a menos de um atraso constante e possivelmente de
um deslocamento de fase constante {rotagdc na constelagfo). Isto €, se a res-

posta ao impulso global € dada por
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g = fﬁ ° hﬂ = }; hi fn_i (1.12)
E desejado posicionar o vetor de coeficientes do equalizador
H = (...i's_ll'xohl,..)g tal que o wvetor G, cujas componentes si3c as amostras da
resposta ao impulso g, G = (...g_l g, & ...}t, seja um vetor que tenha

somente uma componente nio-nula ¢ com magnitude unitdria, ou seja:

G=¢%0..010 .. 0 (1.13)

1
T
k

onde k e 6 significam um atraso ¢ um deslocamento de fase constante, respecti-
vamente. A condigio {(1.13) implica em gque a resposta em freqiéncia global tem
uma magnitude unitdria ¢ um deslocamento de fase linear. O atraso € inerente a
qualquer canal real, entretanto ele ndo ocasiona problemas no desempenho, pois
a seqliéncia observada {xn} € estaciondria (a seqliéncia {an} € estaciondria e o
canal € linear e invariante no tempo). Portanto, sua distribui¢do de probabi-
lidade € invariante a um atraso constante. O deslocamente de fase também pode
ocorrer uma vez que a distribuicio de probabilidade da segiiéncia de entrada €
simétrica sob rotagio {este € o caso do esquema da modulagio QAM). Ela pode
ser removida por um dispostivo de decisdo codificado. Portanto, a condigéo
descrita em (1.13), com @ = 0, serd referida como condigdo de equalizagio ou

simplesmente resposta desejada.

Antes de classificar as diversas téenicas existentes para a solugio do proble-
ma da equaiizagéa cega, € interessante introduzir, neste momento, uma discus-
sic sobre o relacionamento entre as propricdades estatisticas da seqiiéncia de
entrada do canal, as caracteristicas de fase do canal e a estrutura do equali-

zador.

Suponha um canal de resposta ao impulso finmita (FIR} ¢ com fase minima ({zeros
dentro da CRU). A inversa deste filtro tem também fase minima {(pdlos dentrc da
CRU). Se 2 entrada de canal € branca (os dados transmitidos sic descorrelacio-
nados), ¢ desejado gue a safda do filtro inverso seja branca. Logo,conforme
comentado no item 1.1, o filtro inverso pode ser realizade por um filtro de
erro de predigdo, o qual atende as caracteristicas de fase minima e sua saida
branca. Neste caso, para um sistema de comunicagbes digitais, € desejavel
obter a seqiiéncia transmitida na safda do filtro de erro de predigio (equali-

zador). Desta maneira, ¢ necessdrio incloir um controle automdtice de ganho
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apds o equalizador, para, por exemplo, lgualar a poténcia da sequéncia branca
equalizada & poténcia dos dados transmitidos. Assim, as amostras do sinal
equalizado e amplificado estardo muito préximas dos simbolos da seqgiéncia
desejada. Portanto, neste caso, ndo hd necessidade de supor a propriedade
estatistica de independéncia entre os simbolos transmitidos. A descorrelagio €

o bastante.

Suponha, agora, um canal FIR com fase no-minima {zeros dentro e fora da CRU).
De uma maneira geral, a inversa deste filtro ¢ instdvel, pois hd pdlos fora da
CRU. No entanto, sabe-se que € possivel sintetizar um pélo através de um fil-
tro transversal de comprimento infinito [44]. Desta forma seria possivel reti-
rar a influéncia de um zero do canal com um filtre estdvel. Porém, tal filtro
inviabiliza um processamente em tempo real, pois hd a necessidade do conheci-
mento de toda a seqiéncia recebida. Assim, para que se faga a restauragio em
tempo real da seqiéncia de entrada, se deve truncar a resposta ao impulso do
equalizador, tornando-o um filtro FIR que funciona com uma aproximagio tic boa

guanto maior for seu comprimento.

O branqueamento do sinal na saida do equalizador, neste caso, nao € indicativo
de ter havido a equalizacio do canal de FNM, pois, se assim o fosse, o equali-
zador poderia ser realizado por um filtro de erro de predicao transversal.
Isto implicaria em que o equalizador estivesse "enxergando” o canal como se
fosse de fase minima. Neste caso, o equalizador realiza somente a equalizagho

da amplitude do canal.

Como, idealmente, o objetivo final da equalizagio ¢ a retirada da IES, ou
seja, satisfazer a eq.(1.13), ¢ considerando ainda o canal de FNM, tem sido
atribuida & sequéncia transmitida a propriedade estatistica da independéncia
entre os simbolos, a qual ¢ mais restritiva do que a descorrelagio. Desta
forma, € possivel verificar o bom desempenho do equalizador, verificando o
grau de independéncia enire as amostras do sinal recebido e equalizado. Alguns
autores sugerem © uso em ¢ascata de wum equalizador de amplitude, para
branquear o sinal, juniamente com um equalizador de fase, para finalmente
tornar as amostras independentes. Entretanto, & inica condigio estatistica
necessdria para a egualizagdo cega dos canais de FNM € a da distribuiclo
nao-gaussiana da seqliéncia de entrada. Isto € devido ao fato da distribuigio
gaussiana ter toda a sua estatistica de ordem maior do que 2 completamente
determinada a partir da estatistica de ordem 2, a qual néo € suficiente para a

equalizacado de canais de FNM, conforme visto no item 1.1
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Para solucionar o problema da equalizagdo cega, € interessante classificar as
técnicas conhecidas até o momento . A grosso modo, pode-se dizer gue trés
grandes familias agregam as principais técnicas. Uma primeira familia € origi-
nada da técnica nio-linear de Bussgang {73}, gue se baseia na descorrelacio
entre a saida do equalizador y ¢ o erro én formado pela diferenca entre y, ¢©
a safda do dispositivo quantificador én, conforme € mostrade na Figura 1.2.
Por ser uma técnica ndo-linear, os funcionais utilizados sdo nio-convexos, oS

quais podem gerar problemas na convergéncia dos algoritmos.

Uma segunda familia € baseada na teoria de predigio e retropredigdo, que per-
mite também fazer a equalizacio de um canal de FNM. Isto ¢ feito pela identi-
ficacdo direta da inversa das partes de fase minima e de fase mdxima da res-
posta ao impulso do canal [84]. Entretanto, as estratégias de aquisicio até
agora utilizadas mostram que este método necessita do conhecimento a priori do

tipo de canal: fase minima, fase mdxima, ou fase nido-minima {mista).

Uma terceira familia ¢ basecada na utilizacio de momentos de ordens superiores
(MOS). Esta técnica tem a capacidade de identificar um canal de FNM, por causa

de sua propriedade de preservar a informacio da fase do sinal, conforme jd

discutido em exemplo neste capitulo.

H4é uma outra classificacio proposta por Nikias {85], que ¢ baseada em trans-
formacées ndo-lincares aplicadas aos dados na safda do canal e pa saida do
dispositivo desconvolvedor. Isto &, nesta classificagdo voltada para as comu-
nicagdes digitais, uma famiflia € definida pela aplicagdo da nao-linearidade na
safida do filtro de egualizagio ({exs: técnicas de Bussgang e a técnica de
Bellini-Rocca [92]}, e a outra familia € definida pela aplicagdo da nio-
linearidade na entrada do filtro de equalizagio (algoritmos MOS ou poliespec-
trais). A transformacao nio-linear contém uma nio-linearidade com ou sem memd-
ria, e parece prover o mesmo efeito da geragio de cumulantes de ordens supe-
riores dos dados na safida do canal [83], [86], [87]. Portanto, esta classifi-

cacio estd incluida na classificagido agui proposta.

A seguir, com base na primeira classificacdo, serdo desenvolvidas as teorias
das técnmicas existentes e que caracterizam cada familia. Tais teorias formam a

base dos algoritmos cegos que serdo estudados no proximo capitulo.
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1.3. TECNICA NAO-LINEAR DE BUSSGANG

x

Resumidamente, pode-se dizer que a técnica de Bussgang ¢ um esquema de descon-
volugdo iterativo que aplica uma ndo-linearidade sem memdria na safda do fil-
tro de equalizagdo, a fim de gerar a resposta ao impulso desejada (eq. (1.13))

em cada iteragio [73], [88], [89].

Esta técnica usa o conhecimento da densidade de probabilidade da seqliéncia

{an}, na entrada do canal. Além disso, ela toma por base a hipdtese da seqiién-

cia {yn} estar aproximadamente desconvolvida na safda do equalizador (Figura
1.2). A seguir é dada uma descrigio resumida sobre a base tedrica da técnica

de Bussgang.

Suponha que, num processo iterativo, se dispopha na j-ésima iteracio do vetor
§)

de coeficientes H de um equalizador transversal, o qual realiza aproximada-

mente o filtro inverso do canal,sendo a resposta ao impulso desse equalizador,
e

na j-€sima iteracdo, estimada por
n

Neste caso, a resposta global ao im-
pulso nesta iteragho € dada por:
N T (1.14)
n n n n-k n
onde aM é¢ a funcdo delta de Kriencker e e(j) leva em conta a diferenga
-k A n
(erro) entre a eslimativa BV ¢ a resposta ao impulse desejada hj do equali-
n
zador, na j~ésima iteragdo, ou seja:

DS LS hi (1.15)

T 113
O atraso k nao afeta a reconstrugdo da seqiéncia original {eq.(1.13}), e por-
tanto, serd aqui assumido nulo.
(N

A convolugcdo da j-¢sima estimativa do filiro inverso H com a sequiéncia na

saida do canal {xn} ¢ dada por:

(§)

y = éij) (1.16)

n

= X Oh(§}=a o f Ohﬁ)z}(tﬂ
n n n o 0 n

onde X € o vetor de entrada do egualizador. O sinal é(]}, na saida do eguali-
I H]

zador, ¢ suposto ji ser uma boa estimativa da segliéncia transmitida {an}, uma

vez que foi feita a hipdtese do canal estar aproximadamente desconvolvido.

Substituindo {1.14) em (1.16):

132



Cap.l/P.11 - O Problema da Desconvolucdo Autclidata

é(j)=a og{j):a o {6 +s(j)
n H| n T n n

}:3 o d 4+ a oc{j)
4] 11 il n

PL S LR § ) S | (117
n 11 133 i n n
onde
b{j) =a o s(j} {1.18}
n i n

¢ o chamado "ruido convelucional”, ou seja, & residuo da IES relativo a dife~

renga entre a j-ésima estimativa hij) e o filtro inverso desejado ' . s a
n

-

seqiiéncia {ei‘t}}» é suficientemente longa, p:lo teorema do limite central €

. {j . <. :
razodvel modelar b como uma varidvel aleatériz gaussiana.
f

O objetivo da técnica € utilizar a seqliénca aproximadamente desconvolvida
{an“)} para encontrar o ‘"melhor” estimador da  verdadeira seqiiéncia {a },
i

segundo algum critério.

E importante observar que, como a segliéncia sransmitida {a } ¢ discretizada em
11
amplitude, o estimador definitive deve conizr uma transformagdo nfo-linear
ne) c . , x
sobre {a ] b Além disso, deve-se procurar ‘azer com que esta transformagio
n
seja sem memdria, para uma maior simplicidzic do dispositivo utilizade. Porém,
alguns autores comentam que uma estimagdo coojunta (transformacio com meméria)
dos dados pode proporcionar melhores resultaZos. Isto tem origem na IES, que
provoca um relacionamento entre os dados deciiidos. Uma transformacgdo com me-~
moria pode aproveitar este fato para melhorar o desempenho do sistema. Entre-
tanto, isto acarretaria um aumento na complexidude computacional {901
Neste momento, € interessante discutir um piuco sobre alguns aspectos bdsicos
do desenvolvimento da téenmica de Bussgang, tais como a suposiclo inicial de
que o canal estd aproximadamente desconvolvico e também sobre a gaussianidade
(3
14}

garantir a suposigdo da desconvolucio aproximzla. Por outro lado, no modelo de

sinal adotado (eq.{1.17)}, o sinal aproximadamente desconvolvide 39 ¢ a soma
43

b{j)
a

da wv.a. bij). O erro € na eq.(1.15) deve ser suficientementie pegueno para

do simbolo desejado com o sinal
)

4]

, 0 guz € obtido da convolugio entre o

sinal a € o sinal de erro ¢ A distribuizio de bij) ¢ assumida ser gaus-

siana. Ora, esta suposicdo tem por base ¢ terema do limite central, gue afir-

ma ser uma gaussiana a v.a. gue resulta d: soma nic ponderada de infinitas
,

v.a's. de uma unica distribuicho. Uma condigk: de validade deste modelo € gue

o equalizador deve ter um comprimento infizito para satisfazer a premissa da
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soma infinita no teorema do limite central. Este aspecto favorece a equaliza-
¢do. Do ponto de vista pritico, o equalizador € finito. Desta forma, nio €
mais possivel garantir a gaussianidade da wvaridvel om questdo, e portanto nio
é satisfeita a hipdtese do modelo. Uma “tentativa" de satisfazé-la € tornar
"muite grande” o comprimento do equalizador. Outra guestio € sobre as condi-
¢oes de garantia em que a soma das v.a's. a, ponderadas pelos erros eij}
(eq.(1.18)), resulte também numa v.a. gaussiana (bij)). No nosso conhecimento,

esta € ainda uma questdo aberta no contexto da equalizagio.

Seja a ndo-linearidade (nl) definida por:

n

n

a3 = nl[z‘tij)] {sem memdria) (1.19)
ou ainda

ﬁ(j) = nil:é(j}, ﬁ(j}, ses, é{j)] {memdria de m-ésima ordem) (1.20)
n n n-1 n-m
onde nll-] € uma fungdo nao-linear com ou sem memdria.

Resumidamente, o nosso problema de estimacdo pode ser classicamente formulado

da seguinte maneira:

Seja © sinal aproximadamente desconveolvido na j-ésima iteragho 3y dade pela
n
eq.{1.17), reescrite na forma:
a2 4l (1.21)
i ] 1]

onde b{ﬁ ¢ o ruido convolucional gaussiano na j-¢sima iteraco, e {a } ¢ uma

43 B
seqiiéncia 1.1.d. ndo-gaussiana e com densidade de probabilidade conhecida,
onde os sinais pontvais sio digitais e equiprovdveis. Além disso, € suposto

6} I
que a_ € b: sao independentes.
i

- . A A n

A suposighc da independéncia entre as seqiéncias {a } e {b'"} tem por base as
k1 n

seguintes observagdes:

(i) a seqiiéncia de dados {a } ¢ branca por suposi¢do, enquanto gue a seqlién-
n =
cia de rufdo convolucional {b(j)}» ¢ aproximadamente branca se o canal
n
estd  suficientemente  desconvolvido, conforme poede ser  intuite das  egs.
(1.15) e (1.18);
. N i 5 s y
{ii} as seqgiéncias {a } e {b "'} sdc essencialmente descorrelatadas se e €
H u

muiis pequeno;
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Entdo, devido 2 eg.(1.17) ou {1.21) e as observagbes acima, a segliéncia {éij)}

¢ também aproximadamente branca.

Na verdade, estas observagdes sio origindrias da suposi¢io inicial do canal
estar aproximadamente desconvolvido, Isto implica em jd haver condigdes favo-

rdveis para a ecqualizagdo, tais como olho iniclalmente aberto ou fraca distor-

¢ao do canal.

O melhor estimador da seqiiéncia {an}, no sentido do erro quadritico médio
(EQM), € dada pela seqliéncia A{éij)}», que resulta da minimizagdo do EOM entre
éii) e a {critério de Bayes). Uma vez obtido o filtro H que minimiza esse
critério, obtém-se {aff}} e, através de (1.19), a estimativa ﬁij). Pode~se

demonstrar que 5ij} ¢ dado por [91k

w
LD L _ . ()
a’ = J a pa/é(j}(a/a Jdas= E{an/an } (1.22)
-0

onde foi assumido que a € wuvma varidvel aleatdria continua. Além disso, na
n
integral o indice temporal n foi abandonado, e a densidade a posteriori

p /a(;‘)(a/é{j)) ¢ dada por (regra de Bayes) [83]:
&

ey
P ) (a-/a) p,(a)

p .(a/ém) - 2/ -
a , (i} » (i)
Ve p . .(a’")
LD
a
sendo p{j) {3(3‘}/&} uma densidade gaussiana de média a € variéncia s‘z{j), e
N a 2 i b
cr"](_) a varidncia de {bij}}; a densidade a priori pa{a) ¢ a densidade de pro-
i

v ) ‘
babilidade de a.¢ep (j)(é(})} ¢ a densidade de probabilidade de éij}.
i

O comportamenio de alaP] versus a*?

pode ser avaliado pela eq.{1.22) para

varias distribuigbes de entrada e diferentes razdes poténcia de ruido convolu-

cional - sinal recebido (RRCSR). Se a € wuma varidvel aleatdéria gaussiana de
n

~
média nula e variancia 0;, a eq.(1.22) fornece {91k

3 = (1 - rRresr) 2t (1.23)
Fi] 2 3]
‘?b{j}
RRCSR =
_ SRR
a {i}
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Neste caso, € visto claramente da eg’1.23) que nlléij)} torna-se uma fungéo
linear.

() (1

A Figura 1.3 mostra o comportamentc de nifa’’] versus a

para diferentes
valores de RRCSR (0, 0,2 ¢ 0,4), quanic a v.a. a_ tem densidade de probabili-
dade: {(a) gaussiana, (b) laplaceana ¢ (¢) uniforme, respectivamente. Nestes
dois ultimos casos, as Figuras 1.3.b ¢ 1.3.c, foram tomadas do artigo de
Bellini ¢ Rocca [88], enquanto que a Figura 1.3.a foi obtida da eq.(1.23).
Convém observar que o caso (c) € o gic realmente se aplica ao estudo da eqgua-

lizagdo do canal de transmissio de dados

nd (&7) w2 (3t3)

5.0 5.0
c.0
4.04 2 4.0
3.0- 04 3.0
2.0 2.0. 0.4 00
1.0+ _ 1.0 Oz ()
{ all
0.0 . : , i a ) 0.0 : . ; . a
00 4.0 20 30 40 50 0.0 4.0 20 30 40 5.0
(a) {b)
nf('éfjw
2,0
0.0
0.2
1,51
1,0 - .4
0,5 - _
A{})
0.0 , — ; a
00 1.0 2.6 3.0 4.0 5.0
()
Fig.l.3 - a) Estimador linear de dad:s gaussianos em ruido convolucional gaus-

siano;

b) Estimador nio-linear (n- de dados ndo-gaussianos, com distribui-
¢do laplaceana, em ruide convolucional gaussiano;

¢) Estimador nao-linear <&: dados nio-gaussianos, com distribuigao
uniforme, em rufdo coovolucional gaussiano.

A razio poténcia de ruide convelucional - sinal recebido {(RRCSR) €

0,0; 6,2 e 0,4, conforme inc.cado nas figuras.
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Comparando as Figuras 1.3.b e 1.3.c com a Figura 1.3.a, € visto que quanto
maior € a poténcia do ruido convolucional, mais a fungio nao-linear se aproxi-
ma da funcio linear. Isto € devido ac sinal gaussiano bij) ter malor Iimportan-
cia do que o sinal a_ na expressio (1.21), fazendo com que o estimador nio-li-
near pareca ser independente da estrutura fina dos dados modulados em amplitu-
de. Logo, dependendo do nivel do ruido convolucional, a nio-linearidade & mais

ou menos pronunciada.

A partir da eq.(1.16), o método de Bussgang determina hij) como a solugdo

minima quadritica do sistema sobredeterminado de equagbes lineares dado por:
X! Hiy o nl[yij)] ., ¥n (1.24)

ou seja, cada equagdo do sistema (1.24), definida para um determinado n, tenta
forcar uma melhor estimativa da resposta ao impulso da inversa do canal
C (D)

h O sistema € sobredeterminado, pois os dados estimados em (1.24) nio

i1
sao todos corretos. Sendo assim, com um malor ndmero de equagdes (vidrios n’s)

aumenta-se a possibilidade de serem incluidos dados estimados corretamente.

A solugido de minimo erro quadrdtico de (1.24) corresponde a

L 3.2 . 2
min EE{] TR A n![y“)H } = min E{‘x‘ Ut - 3(3}% } (1.25)
n n n n -

P

onde i 2
n

ni[y , © que, por sua verz, corresponde a solugdo da seguinte
Hi

equacio matricial [85h

;f:{x' x‘} gy o E{a‘”x’} (1.26)
ki1 n n #

"
Desta maneira, a solugao B9 ¢ obtida resclvendo (1.26}. O procedimenio £

entac repetido, determinando a seqliéncia {éijﬂ)} pela equagdo (1.22), a par-
tir de {éij”} = yij”}} calculado pela eq.(1.16), para em seguida HI? ger

-

calculado a partir de {1.26). O processo € repetido até a convergénecia em H

ser obtida.

A maneira de resolver a eq.{1.26) nic ¢ essencial para a técnica de Bussgang.
Portanto, uma técnica iterativa pode ser utilizada para resolvé-la. No capitu-

lo 2, uma técnica iterativa de 12 ordem & sua versio adaptativa serd discuti-
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da, além de uma andlise sobre as condigdes de convergéncia para a técnica de

Bussgang.

1.4. DESCONVOLUCAO POR PREDICAO E RETROPREDICAO

Neste momento € Importante ter em mente o desenveolvimento feito no item
(1.43) da 18 parte da tese, que trata da andlise qualitativa da caracteristi-

ca de fase nio~minima do canal de microondas digital.

Para verificar a efetividade tedrica da atuwagdo de filtros preditores e
retropreditores no combate as distorgdes lineares dos canais, se ird supor,
para andlise inicial, um canal de fase minima. Posteriormente, o mesmo serd

feito para uvm canal de fase médxima, € por dltimo um canal de fase nio-minima.

Seja F{z) a funcdoc de sistema de um canal de fase minima, com resposta ao

impulso finita, onde F{z) fatorado € dado por:

=R

F(z} = f (} -1 z“i] = f {1 +r 2 4 ees 4y z_L} a.2n
0 i=t ; o 1 L

onde
ol 5‘; N
[Ei] < i; rj = {~}} Egz ig-; i, ] i,...,L {1.28)
o

onde {21""’£L) ¢ uma combinacio dos indices {1,..,L).

Todos os zero ii de F{z) estio dentro da CRU. A eq.{1.28) indica que a seqiién-
cia [ril tem tendéncia a diminuir, de sorte que ;f[}} estd proximo do miximo
dos !fii, onde f;, i = {,...,L, sac as amostras da FIR do canal. Logo, a res-

posta de um canal de fase minima apresenta uma frente de descida.

Os zeros de F{z} podem ser exatamente cancelados por pélos de um filtro recur-
sivo, implicando na auséncia de problemas quante a instabilidade. Por outro
lado, ¢ desejdvel gue na saida deste filtro os dados sejam independentes, uma
vez que os dados de entrada sio independentes. Isto € obtide per um filtro de

errec de predigdo {preditor), gue no caso de um canal de FM, pode atender o
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objetivo da independéncia dos dados de entrada do canal [58], pois o canal

estd sendo equalizado de forma exata, gerando a resposta ao impuiso global

desejada {eq.(1.13)).

A Figura 1.4 mostra a estrutura de um preditor recursivo (P} como também um
controle automidtico de ganho {(A). A inovagio e, que € o erro entre xk € sua

predicido linear dtima X, baseada nas amostras passadas X o X _pe e ¢ dada

por:

e = X = X {1.29)

Fig.1.4 - Filtro preditor recursivo (P} com amplificador {A) para equalizagho

cega de um canal de FM,

Os coeficientes 6timos do preditor podem ser obtidos pela minimizagdo do

i= E{gsk 2} (1.30)

funcional:

P(z) = |1+ ici 7 (1.3D)

Para que os zeros do canal scjam cancelados exatamente pelos pdlos  do
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preditor, das egs.(1.27) ¢ (1.31) € obtido:
¥y=L; C =135 i=1, «=«, L {1.32)

De modo a obter os dados na saida do preditor, € neccessdrio colocar um ampli-

ficador A em cascata, antes ou apés o preditor, de tal forma que o seu ganho g

seja dado por:
g=|f|" (1.33)

O possivel erro de fase 8, resultante de [[f@/“‘oi] = eje], ¢ recuperado do

dispositivo de decisao.

Considerando as egs.(1.27), (1.31), (1.32) e (1.33), a fungido de sistema total
¢ dada por:

F(z) P(z) g = ¢° (1.34)

sendo, portanto, eliminada a IES (a menos de 6) para o caso de um canal de FM

(canal causal) cujas distor¢des sfo compensadas pelo preditor recursivo.

Seja, agora,F(z) a funcio de sistema de um canal de fase médxima, isto &, todos
0S ZETOS Oj, j= 1,...,N, de F{z) estio fora da CRU, onde F{(z) € dado na forma

fatorada por:

N
N o B - Ve ~-N+1 -N
F(z) = fN ;j} {z Oj } f}\:[q{) + N + 7 } (1.3%)
}oj; >1, j=1, .., N {(1.36)
A seqiéncia «Hq},{}, } = 0, ..., N-1, tem tendéncia a crescer devido 2 eq.

H
| I
i

{1.36), de sorte que ff\:[ estd préximo do mdximo dos {f |, onde:
N i

f =f_ g, i=0, .., N-1 (1.37)
Portanto, a resposta ao impulso deste canal apresenta uma frente de subida.

A inversa de (1.35) € dada por:
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Z

N -1 N
Flw =12 1 {1 - o 2] = ! (1.38)
N

Um filtro na forma de (1.38) € instdvel, pois todos os seus pdlos estdo situa-
dos fora da CRU. Para se obter uma inversa estdvel e prédtica,é necessdrio de-

senvolver o produtdric em (1.38) num polindmic nio-causal, unilateral, em fun-
¢ao das poténcias de zf, dos quais sé ser@o conservados os L primeiros termos.

Reescrevendo a inversa de (1.35) na forma:

J . .o * 4B
' . - — (1.39)
N 1~0z 1-0z 1-0z
i k N

pode-se desenvolver cada termo do produto em (1.39) em poténcias de 2, em

suas regides de convergéncia (RC):

0 £
S Z [o z‘l} LRC:Joz| <12 [0 < |z], k=1,..,N (1.39.a)
K k k
1“0 z i-1

A representagiao de F () dada por (1.3%} n3o ¢ estdvel, pois devido & (1.36)
e (1.3%.a), a RC comum a todos os termos de 1.39) € a regifo externa a cir-
cunferéncia cujo raio € igual a mailor amplitude dentre os zeros O, k=1,
excluinde, portanto, a CRU. Desta forma foi preferide usar a expressio (1.38),

reescrita na forma:

e — (1.40)
N (Isz} g;—Ozi iE—ONzi

Desenvolvendo cada termo do produtdrio de (1.40) em poténcia de z:
o {
— L =1+ Yoz, Re: [0 2] <1: 2] < O}, k=l,N (4D
i\' Ed k i k” ¥ =

A RC comum a todos os termos do produtdrie em (1.40) € a regifo interna a cir-
cunferéncia cujo raio € igoal a menor amplitude denire os zeros Ok, k=1,....N
incluinde a2 CRU, devide 3 (1.38) e (1.41). Sendo assim, a fungic de sistema

dada por {1.40} € estdvel.
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Substituindo (1.41) em (1.40):

-1 ZN ks -1 gl = ~1 E2 = -1 e?\‘
F(2) = ¢ |1 +z (o1 z] 1 +[ [02 z} s Z {oNz } (1.42)
1 2 N

O resultado do produtdrio dos termos entre colchetes em (1.42), pode ser

representado por:

_ zN o .
Flm= +— |1+ de z (1.43)
k=1

onde dk € composto de combinagbes entre as inversas dos zeros.

Esta expressdo representa a funglo inversa exata do canal de fase madxima,
considerando uma funcdo de sistema estdvel. Porém, por questbes préiticas para

um projete de filtro,se ird truncar o somatSrio em (1.43) em L termos,ou scja:

) N L .
Fz) = T 1+ Z d_z (1.44)
k=1

Neste momento, para fins de comparagio com a eq.{1.44), € interessante
considerar o desenvolvimento do projeto de um filtre de erro de retropredigio
{retropreditor), com uma esirutura transversal contendo (L + 1} derivagoes,

cujo erro de retropredi¢io € dado por [58]:

T Y T z & Ui (1.45)

onde u € a entrada do retropreditor e g, i = 1, .., L, seus coeficientes.
4 H

Aplicando 2 transformada-Z (Z[-1} em {1.45), € obtido:

L . i L .
E(x) = Uz) 2~ - U@ zg, 77 = vt - z g, 7 (1.46)
i=1 i=1

onde E{z} = Ziek] e Uz} = Z{ﬂk}. Definindo & funcao de sistema do retro-

preditor como R{z}, da eq.(1.46}:
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i
_ El) _ -L ~i+1
R{Z) = W = 7 E gi Z {1.47;
i=1
e redefinindo o indice i do somatdric em {1.47):
-i + 1 =1L {1.48)
e substituindo em (1.47)
-L K 1
R(z) = z |1 - ngH z (1.49)
Jwl
Agora, fazendo g = bl em (1.49), finalmente € obtido:
-L L 1
R(z) =2 |1+ ) (-b) z (1.50)

1=1

Comparando as fungdes de sistemas da inversa aproximada do canal (eq.(1.44)) e
do retropreditor (eq.{1.50)), pode-s¢ dizer gue Fl(z) aproximado contém ca-

racteristicas do retropreditor, aoc se multiplicar e dividir (1.44) por 75 e

ao fazer d] = -bi, isto &:
-1 A -L L L+l
Fliz) = F z - Z b oz (1.51)

A presenga do termo Y em (1.51) caracteriza a ndo-causalidade de F (z).

Logo, a fim de tornd-la causal, deve-se incluir um atrazo 8 = N + L, tal gue:
-1 -3 -1 -L L -1+
Fi) 2% =1 |z - E b z (1.52)

Portante o filtro inverse se comporta como vm retroprediter transversal R, com
i ~

fungdo de sistema {}C; {Z-L - E b, z-béj}, que caleula x . a retropredi-
i=1

cio de x_

k-1’
por X e e por p em {1.45}, e usando {1.48):

e que também calcula o erro de retropredigac €, - Substituindo u
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L L
Py = X 7 Z 8 K1 T Myl ): B tt MkoLe (1.53)
i=t =1
e como se definiu 'bI =g,y cm (1.53) se obtém:
L
P = %7 { b X, 1 (1.54)

1=1
R ¢ seguido de um amplificador A de ganho fixo g, que produz:

-1
v, =egp . &= |f] (1.55)

Como no caso do preditor recursivo, o possivel erro de fase 8 ¢ recuperado do

dispositivo de decisdo.

A Figura 1.5 mostra um CAG (A) apds o retropreditor. Nesta figura também estd

mosirada a inovagio = X - X definida como o erro entre X e sua
§30 Py k-1 k-1 k-L

~

retropredicdo linear dtima x = bE X Ler A otimalidade € dada pela minimi-
1

wo~t e

!
zaciao do funcional:

= %E{Epklz} (1.56)

x
L D)
\E
3
Fig.l.5 - Filro retropreditor transversal (R) com amplificador (A} para

equalizago cega de um canal de fase méxima.
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Para um canal de fase nao-minima, os N zeros de F(z) sio separados em ¥ Zeros
{1.} interiores e B zeros {Oj} exteriores a CRU (N = B + y), de forma gque F(z)
i

pode ser decomposta segundo seus Zeros:

B -1 -1 7 -1
F(z) = f, T {z - O_] R [1 -1z ] (1.57)
B j=! j ] i=t i

Para se opor a este canal, © equalizador deve ter a estrulura em cascata
H = APR, ou seja , um CAG, um preditor e um retropreditor, conforme estd
mostrado na Figura 1.6, onde, de (1.52), o atraso & depende do nimero B de

zeros O, j = 1,..,8, e vale L + A.
i

Pode-se destacar que as posicoes de R e P podem ser trocadas, mas o retropre-
ditor ndo pode ser colocado como recursivo, pois ele trabalha com as amostras
posteriores (futuras) 3aquela a ser predita. Por outro jado, © preditor pode

ser recursivo pois trabalha com informagdes passadas.

No capitulo 1 da 1 parte da tese, no item 1.4.3, foi mostrado que a resposta
ao impulso do canal de fase nio-minima tem uma frente de subida de duracido (B
+ 1) seguida de uma frente de descida de duragdo y, de sorte que © coeficiente
dominante ¢ vizinho a fB {93]. Para um canal discreto de resposta ao impulso
finito, de comprimento fixo, quanto mais proximos os zeros estao da CRU, mais
se acrescenta IES. Assim se F{z} nfo tem zeros do tipo OJ_ proximos da CRU, se
diz gue o canal ¢ dominado por seus zeros interiores ¢ a seqiiéncia {fi} apre-
senta uma frente de subida desprezivel. Neste caso, para combater tz]l canal, a
parte principal de H ¢ o preditor . Da mesma forma, se o0s zeros exteriores
estdo mais proximos da CRU que os zeros interiores, aqueles sao responsdveis
por uma frente de subida mais importante do que a frente de descida. Logo, ©

retropreditor R € a parte principal de H.

Fig.1.6 - Desconvolugéo por retropredicao ¢ predigao de um canal qualquer.
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Para verificarmos quantitativamente a andlise qualitativa anterior, considere

=

um canal com um s6 zero exterior muito afastado da CRU, isto é: B=l, O_1 = g,
le] « 1. Além disso, considere que os zeros interiores estac proximos a2 CRU. O
preditor permite compensar todos os zeros interiores. Como sua saida € branca,
a fungao de sistema Fp(z) de conjunto (FP) é de mddulo constante sobre a CRU.
Logo, supondo a ordem do preditor igual a ordem do canal, o zero exterior
(e ) do canal ¢ compensado por um pdlo do preditor inverso & posigcio daquele
zero, Ou seja:

-1 a
F@ o 228 o cva-ehalser?-eda?s ) (1.88)

P {1 - ¢ z’h

Isto €, pela equacdo (1.58) se verifica que o preditor retirou todos os zeros
internos a CRU e compensa o zero externo com um pdlo interno 3 CRU, no sentido
de wum filtro discreto passa-tudo. Ainda daquela equagio, € observado que o
termo de amplitude dominante ¢ [(1 - Ielz) 2—1] e seus vizinhos imediatos e
mais importantes em amplitude sio (~e) e [¢ O - |e[2) 2_2]. Devido ao le| «
1, a eq.(1.58) mostra gue o preditor, apesar de nko retirar completamente a
influéncia do zero {s:‘)_'E do canal, reduz consideravelmente a IES provocada
pelos dois simbolos associados aqueles termos vizinhos (um atrasado e o outro

adiantado) por um fator de |e].

Este exemplo servie para mostrar os efeitos benéficos de um preditor usado
como equalizador, quando o canal discreto finito ¢ de FNM tem ordem e zeros
conhecidos. Além disso, fol suposto gue seus zeros mals importantes {que pro-
duzem maior IES) eram internos & CRU, caracterizando-o como predominantemente

de fase minima.

Uma andlise semelhante pode ser feita supondo agora gue o canal de FNM tem
zeros mais importantes externos a3 CRU, ¢ um zerc menos importante I, interno
ao CRU, préximo da origem: 1 = g, Es:} « 1. Compensando estas distorgbes com um
retropreditor de ordem superior a do canal, pode-se admitir que a influéncia
dos zeros externos na IES total € guase gue completamente eliminada em vista
da eguagho {1.43) ser apropriadamente truncada. Jd o zero iniermno ¢ € eficien—
temente compensado por um zero do retropreditor gue € siméirico aquele,isto €:
-1 ~3 -2

{1-gz ) {1~-{(eg)z2)=1~-¢"z2 {1.89)

Desta forma, a parte da fung@o de sistema total referente a atenuagio do re-

tropreditor sobre a parte de fase minima do canal € praticamente unifdria,
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indicando uma provdvel diminuigio na IES provocada somente pelo simboloe refe-

rente ao lermo interferente.

Os dois exemplos acima foram caracterizados pelo conhecimento a priori do
canal de FNM ser eminentemente de fase mdxima ou de fase minima. Na pritica,
este conhecimento normalmente nio estd disponivel. Além disso, tais exemplos,
bem como todo o desenvolvimento tedrico, indicam um bom desempenho das estru-
turadas de predicho e retropredigio. No capitulo 2 serdo apresentadas
estratégias adaptativas de algoritmos cegos que buscam as solugbes dtimas nos

sentidos das equagdes (1.30) e (1.56).

A seguir, se ird desenvolver a teoria de uma das técnicas da familia bascada

nos momentos de ordens superiores.

1.5. TECNICA DE SHALVI - WEINSTEIN

Muitas técnicas baseadas nas estatisticas de ordens superiores tém sido desen-
volvidas nestes idltimos anos, voltadas para aplicagdes em equalizagio cega de
sistemas de comunicagdes digitais. Uma lista parcial de referéncias € dada em
{94} - {1021

MNeste item serio desenvolvidas ¢ discutidas as bases tedricas da técnica de
Shalvi-Weinstein [101]. Esta técnica se sobrepde 35 demals técnicas  desta

familia principalmente pela simplicidade do critério de otimizagio utilizado.

A técnica de Shalvi-Weinstein se baseia na maximizagio da curtose do sinal na
safda de um equalizador transversal complexe e de comprimento infinito, inte-
grante de um sistema discreto, ¢ cujo canal ¢ de FNM, com resposta ao impulso
finita. Através da restricio da igoaldade entre as varifncias dos sinais de
entrada do sistema e da safda do equalizador, serd mostrado que se obtém a

resposta ao impulso global desejada (eq.{1.13)).

Como jd definido, a sequéncia de entrada {a} € i.i.d. e apresenta uma curiose
i

Kia } = 0, dada por [101L
Eyl

K{an} £ E{Eanf} -2 Ez{gangz} - gi{az }

2
(1.603
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Da eq.(1.60) se verifica que se a € uma v.a. gaussiana, entdo K(a ) = (. Este
. n n

resultado também estd apresentado no apéndice A. Nesta técnica, portanto, sio

consideradas as v.a's. cujas distribuigdes sE¢  ndo-gaussianas, classificadas

como: sub-gaussianas (K(an} < 0} e super-gaussianas (K(aﬁ) > 0).

O objetivo € obter a resposta ao impulso global descjada (eq.(1.13}), tendo

P . Pk s 2
como critério igualar as curtoses K{a )} e K(y ), e também as varidncias ¢ e
f n ¥
13
2 2 = Al L . ;
o”, onde K(y ) e ¢ sdo a curtose e a varidncia do sinal na safda do equali-
2 n ¥
n n

zador, respectivamente. Este procedimento tem por base o teorema de Lii e
Rosenblatt (LR} discutido no item 1.1, e estd relacionado & técnica de descon-

volugdo por minima entropia {103], [104]. Esta iltima técnica ndo serd estuda-

da nesta tese.

O critério conceituado acima afirma que € suficiente igualar somente alguns

momentos das distribuicées de probabilidade dos sinais y €& a, para obter a
equalizagéo. Isto €, tal critério € suficiente para tornar as distribuigdes
das wv.a.’s y, € a iguais. Portanto, esta € uma forma de caracterizar a equa-
lizagao perfeita de uma canal FIR e sem zeros sobre a CRU. Este critério €
menos restritivo que o resultado do teorema 2.2 de Benveniste, Goursat ¢ Ruget
[31]. Tal teorema afirma que um canal € completamente equalizado quando todas

as estatisticas das v.a’s. y e a s#o iguais.
13 i

A fim de provar que para equalizar o canal de FNM ¢ suficiente igualar somente
uns poucos momentos das distribuigdes de probabilidade correspondentes da
entrada e safda do sistema da Figura 1.1, considere a relagio entrada ¢ saida

expressa por:

y,=a °g = E a , 8 (1.61}
£
A variancia crz ¢ dada por o*z = i{!angzj, pois E{an} = 0 (distribuigio simé-
n n

trica).

-
A variancia o , € dada por:
¥
n

o’ fi«{gyﬁjz} = iﬁ{iz g an_ilg} = E{g ; a , a;_m g g;;} =

¢

“LL E{an-e anm} g 8, =, L
¢ ¢

hrt

{1.62)
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A curtose K(yn) pode ser obtida usando as egs.(1.60), (1.61) e (1.62), isto €:

Ky ) 4 ‘E{ﬁynlé} N ;gz{hjnlz} . im{yi}

2
{1.63)

onde:
o (R = [ EAR S DN ORI S
£ £

porém
.

Blal't L t=m=k=p

E{an_ a a a }z.‘ EzﬂaﬁIZ} ,d=m# k=p, £=p#*m=k (165
2 0P
IE‘{an} ,ﬂzk#&m:p

\ 0 , alhures

Substituindo (1.65) em (1.64):

ly |t =fla ' Tl  + 2 €412 b T T lgl” lgl*+
£ i kxd

2
2y 2 #4312
* ﬁ‘ian?g YV oe {gm} (1.66)

£ x=f

Usande as igualdades entre os somatérios:

LT oigl” lgl” = (z |8g1232 -Vl (1.67)
¢

£ xwd £

2
Ll lel - }‘Z gz[ -7 lgl’ (1.68)
£ k=l ! i

e o resoltado obtido a partir de (1.61):
2z 2 A
E{yn} = [E{an} Z g (1.69}
4

14%
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e substituindo (1.62), (1.66} ¢ {1.69) em (1.63), é obtido:

K(yn} = K(an} Z}g’g[d (1.70)
£

Como a seqiéncia de entrada {an} ¢ suposta i.i.d.,, pode-se reescrever (1.62) e

(1.70), omitindo o indice temporal n, por conveniéncia de apresentagio:

2 2 2
o, =9, Z]gEi (1.71)
¢

K@) = K@ Jg,|* (1.72)
¢

As equagdes (1.71) e (1.72) formam a base do teorema SW de Shalvi-Weinstein,
descrito e provado a seguir [101]. Este teorema, por sua vez, € a base do

critério de otimizagdo dado em seguida, visando 3 equalizagao do canal.

Teorema SW: Seja uma seqiéncia ii.d. e simétrica de v.a’s. complexas a tal
n

2 2
que ¢ = o . Logo:
b a

D |K{y)|] = |K(a)]

i1} 1K(y)] = |K(a)| se e somente s¢ o vetor G ¢ da forma da eq.(1.13).
prova: Considere o vetor G = {...g_3 g, g}...}{, cujas componentes complexas
g pertencem a um espago de energia finita, isto é: } iggtz < ¥V < w, onde V €

£
um numero real. Considere ainda o seguinte desenveolvimento:

L) - {}; g D) -

2

= [l el Py o) [l Pl e 2o =

= {.,.J«Eg_lé£+§g014+§g134+...} A %g_liz{ +!gw7§2+§go§2*igl§2* } +
+ !g{}iz{ +;gz{%§g 2 } + Eg;ﬁ{...qg_}ﬁggﬁl2+§32§:2+. ) -

f
[t
i

Fa.

A
f~3
1

123
=
[3%)
"
8
4
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reagrupando:

{I lgeiz] - Eiggié =Y ) g, igmlz z 0 (1.73)
¢

£ £ x=f

ou seja:
4 2 ?
Llggl* = (Tle,)’) .70
£ £

onde a igualdade sé & possivel se, da equagio (1.73):

L Ll le,l" = Llel® T le,l* =0
£

£ k=l k=l

Isto €, se g = 0, ¥ m # £ Assim, o vetor G terd no maximo uma componente nio
m

x - . 2 .
nula. Portanto, a solugio trivial € desconsiderada. Logo, se 9‘2 = ¢, Ou seja,
¥y a

da eq.(1.71) ¥ |g£[2 = 1, entdo, da eq.(1.74):
£

. 3
i) }:lg£§ =1
é

i 4 P =
i ¥ ]g£§ = ], se € somente se o vetor G tem uma Gnica componente nio
£

nula cuja magnitude ¢ igual a 1.

Multiplicando os resultades em 1) ¢ ii) por |Kfa)|, se obtém o resultado do

teorema. s
E interessante ressaltar gue:

a) O teorema tem o mesmo resultade para as v.a’s. nao-simétricas guando se

s .. 2 = 2 2 = } 2
substitui a restrigic o =6, por E{|v]"} = E{]a]"}

b) pelo teorema, uma condigio necessiria e suficienfe paraz a equalizagdo € que
2

{Eﬂyiz}x E{iaiz} {ou G‘i = o no  caso de v.a's. simétricas) e [K(y)| =
IK(a)|. Assim, esta condigio € menos restritiva que a condigho declarada em
[31], a qual reguer a igualdade das distribuigbes de probabilidade da en-

trada e da saida do sistema {todos os momentos).
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. ¢) pode ser mostrado que, se a e y tém valores reals ou se a tem um valor
n n n
.
complexo tal que E{a"} = 0 (por exemplo, quando as partes real e imagindria
de a sio estatisticamente descorrelatadas e com a mesma variincia), entio
4]

a condigio |K(y}| = |K(a}| pode ser recolocada por E{ }y]é}» = E{ |a|4}.

O caso onde as v.a's. slo reais pode ser tratado como um coroldrio do teorema

SW.

Coroldrio CI: Sejam as v.a’s. a reais e i.d.d.,, e o sistema {(canal) real. Se
ﬁ%{yz} = E{az}, logo:

i By = gla'}
ii) E{y4} = E{aﬁ b,se ¢ somente se G ¢ da forma da eq.(1.13) com 6 = 0.

2

prova: A demonstragdo € idéntica a do teorema SW, salvo que se multiplicam os

resultados 1) e 1i) por IE{ 34 }, obtendo assim os resultados de Clm
Coroldrio C2: Sejam as v.a's. a_i.id. e fais que E{a:} = 0.
Se E{ §y§2} = [agz}, logo:
DKW = K@)
i) E{ 1},;;4} = ja§4}., s¢ ¢ somente se o vetor G ¢ da forma da eq.(1.13).

-

prova: aplicando a condigio E{ai}» = 0 3 eq.f1.66), com a ajuda da eq.(1.67),

aquela equagao fica na forma:

E{gynﬁ} - ﬁ:{gang“} Tle,l® + 2 Ez{lanlz} [{}]ggf]z - ;ggr’ij (1.75)
) £ £

Utilizando o item ii) da prova do teorema SW na eq.(1.75), se tem:

B4 |y ek la e que € o resultado do coroldrio C2.8
n’ !'!E
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i.5.1 -~ Critério Com Restrigao

O teorema SW sugere o seguinte critério de otimizagio com restrigio, para a

eqgualizacao:
Maximizar |K(y)| sob a restrigio E{ Iylz} = E{ |a|2}

Este critério fornece um conjunto de solugdes que corresponde & resposta
desejada {(eq.{1.13)).

Agora, deseja-se mostrar que a fungdo objetivo IK(y)l pao tem nem minimos ¢
nem médximos locais sob a restrigio E{ |y|2} = [ ialz} e, portanto, um algoritmo
do tipo gradiente deverd convergir para a resposta desejada a despeito da

inicializacdo, para canais de resposta ao impulso finito sem zeros sobre a
CRU.

A declaragio do eritério de maximizagio com restrigdo pode entio ser posta sob

o formalismo de Lagrange, com basc nas egs.(1.71) e (1.72):

critério: max F{(G) {1.76)
GeB
funcional: F(G) = Z !g£[4 .77
£
espago de restrigao: B = {G = [...gml g, gl...) ] E [g£§2 = l} (1.78)
£
funcaoc de Lagrange: £(G, A} = X}g£]4 - A {E%gg{z - 1} {1.79)
2 £

O conjunte de pontos estacionarios de (1.76) € obtido derivando (1.79} em
relagéo =a g ¢ A, e igualande a zero. No primeiro caso as solugdes obtidas sio
12 ~

g = 0 ou §g2 = A/2. Tais solugdes, quando aplicadas i restrigio {resultado
da derivagdo em relagiio a A), fornecem M A/2 = 1, onde M ¢ o nimere de compo-
nentes nao-nulas de G. Logo, para um determinado M, as solucgdes sdc os vetores

GM = {...gri gf g}f...} tais gue:

i/M, £ ¢ iM

lg,|” = (1.80)
¢ 0

,EeiM

onde £M é um conjunto finito de fndices {subconjunte de M elementos dos intei-
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ros). Portanto, © conjunte de pontos estaciondrios € dado pelo conjunto de
vetores GM, M =1, 2, 3, .... Pelo teorema, o conjunto de vetores G' € o con-
junto de maéaximo global, ou seja, para M = 1 € obtida a resposta desecjada
(eq-(1.13)). A seguir € mostrado, para M = 2, que todos os outros pontos esta-
ciondrios sdo pontos de sela, e portanto s3o pontos de equilibrio instdvel.

. ; M .
Para isto, define-se o espaco de vetores G, M z 2, com iM associado:

M 2
B(G") = {Gl}:[gel =1, g, =0 para L ¢ !M} (1.81)
£
Considere G, GM € B(GM), onde B(GM) & B. Seja o vetor Aa=(...,a g% i...)t,
cujas componentes sido reais e dadas por:
2 M2
@, = fgyl” - ey (1.82)
M .
logo oy € B(G ) e ainda:
2 M, 2
Yoay=)lgl -l =1~-1=0 (1.83)
¢ £ £
Por outro lado, usando a definigio de @, em F(G) e ainda {(1.83):
2
M, 2 M, 4 2 L M4 oM
F(G) = E([gﬁi R czg} STt e Tl =TI = w6™
Z Z £ i

onde a desiguaidade € viélida enquanto @, * 0, para algum £ € EM. Logo, GM,

M = 2, 3, .., nio pode ser um mdaximo local de F(G) sobre B, podendo ser ainda
um minimo local ov um ponto de sela. Como o vetor Aa,: 0 para todo G € B(Gl),

este argumento ndo se aplica para M = 1.

Supondo agora que G € um vetor cujas componentes sdo:

v’imeg?g . tetd
g =1/ ¢ L E=k

. . alhures

M
(1.84)

onde 0 < & < 2/{M + 1) e k ¢ qualquer inteiro tal que k ¢ Ly Substituindo
{1.84) em (1.77}
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N M M + 1 - 2 M
F(G) = ?[G ) + € R {8 W) < ?(g ) (1.8%)

De (1.85) se conclui que, para M = 2, 3, .., nio pode haver um ponto de
minimo local. Portanto, os pontos estaciondrios para M = 2 sdo pontos de sela.
Isto implica que o funcional |K{(y)| € nao-convexo, mas nio possui pontos de

minimos e maximos locais sobre B.

E possivel mostrar ainda que préximo ao extremo global e aos pontos de sela, o
funcional varia essencialmente quadraticamente, exibindo uwma taxa de conver-
géncia linear dos algoritmos baseados no gradiente [101].

Esta andlise foi feita com base na resposta ao impulso do sistema global G, ao
invés de ter sido feita utilizando os coeficientes do equalizador H. No entan-
to, como ¢é mostrado em {31], G e H sdo relacionados por uma transformagio li-
near inversivel. Como ¥(G) € uma funcio continua de seu argumento, hd corres-
pondéncia de um para um entre os pontos estaciondrios dos dominios de G e de

H. Desta forma, a andlise feita para G também € vdlida para H.

1.5.2. Critério Sem Restricio

i

No critério anterior, a restrigao Z iggl = 1, corresponde a uma operagio de
£
" : 2 2 .
pré-branqueamento, ou seja , ¢ = ¢ (veja a eq.1.71)). O tempo gasto no pro-
¥ a
cessamento dos sinais para realizar esta restrigio talvez inviabilize uma atua
¢ao dos algoritmos de ajuste do equalizador em tempo real. Assim, deve-se bus-
car um critério sem restrigées, onde a fungio objetive {(funcional} tenha uma
caracteristica convexa ou cdncava, que contemple a resirigdo e que tenha no

méximo pontos de sela {equilfbrio instdvel), além de um dnico extremo global.

Considerando ${G) dado por {1.77), seja a seguinte funcio objetivo:

$(G) = FG) + § (gsjﬂ = Tlg,l* + ¢ [X;ggf} (1.86)
¢ £
onde #i+1 € a norma de um vetor ¢ £ 10, =} — R ¢ uma funcdo de valor real

continua por partes tal gue a funcho S(x}, definida por:

S(x) = x° + g% (1.87)
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seja monotonicamente crescente em O = x < 1, ¢ monotonicamente decrescente
para x > 1, ¢ ainda tenha um Unico médximo em x = 1. Portanto, S(x) tem uma
caracteristica semelhante z de um polindmioc do 29 grau cOncavo com méximo em X
= 1. Assim, pode-se comparar as fungfes ¢ e S da seguinte maneira. Das

eqs.(1.74), (1.86) ¢ (1.87):

(@ = Vlg,|* +¢ [}]ge,z] < [[igeiz}z .y [)]ggtz] - s ([1g£;2] (1.88)

2

onde ¢(G) = § (z [gef] se ¢ somente se o vetor G & dado por (1.13). Como

4
S{x), x = Z [g£|2, ¢ construida para também satisfazer, em seu mdximo, a
¢ 2
estatfstica de ordem-2 de a, ou seja Z §g£| = 1, foi imposto por definigio
Z
que:
2
S [[Iggl ) = (1) (1.89)
£
sendo gue a igualdade s6 € vidlida se ¢ somente se Z[gig = 1., Portanto as

£
igualdades em (1.88) e (1.89) sfZc igualmente satisfeitas se € somente se o

vetor G, satisfaz a eq.(1.13). Concluindo, se pode fazer a seguinte assergio:

- ¢{G) obtém senx maximo se e somente se o vetor G € da forma de (1.13).

Para a obtengdo da convergéncia dos algoritmos do tipo gradiente para o entor-
no dos coeficientes 6timos de H, ¢ interessante assegurar que a fungio poien-
cial ¢{G) nio tenha miéximos locais espirios. Os pontos estaciondrios de ¢{(G)

sao especificados a partir de:

8¢l G) _ 2 , 2 2 N P _

TR CIREY (168 e, = [sleg) 2 £ (1617) [ = 0. 2z as0
, d fix} . . L

onde {'(x) 4 —a > ¢ £(x) € suposto diferencidvel em todos os pontos do

espago B de norma-2. As solugbes para (1.90) sio G = 0 e todos os vetores G

F

tendo M componentes da mesma magnitude &) 0 onde e  satisfaz a eguacdo:

2 . 2}
20 + ¢ {M aME =0 (1.91)
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Para M = 1, o ladoe esquerdo de (191} € igual a § cxi . o qual ¢ igual a zero
se ¢ somente se « = 1, conforme definigio de S(x) (eq.(1.87)). Desta maneira
se obitém ¢ conjunte de todos os vetores G que tém uma componente nio-nula de
magnitude unitéria. Este conjunto de vetores, diferenciados pela posigdo da
componente nac-nula de magnitude unitdria, forma o conjunto de midximos globais

de ¢(G).

Seja, agora, o caso onde M = 2,3,4,... . Observe de (1.86) que as fungoes ¢(G)

e F(G) sio diferentes somente por uma constante sobre o  espago

BR-—n {G”Gﬂzmﬂgelz = RZ}, onde R € o raio de um circulo, 0 < R < w. Portanto,
2

hd uma correspondéncia biunivoca entre os pontos estaciondrios de F(G)
sujeitos a B, e os pontos estaciondrios de ¢(G) sujeitos a BR' S¢ G ¢ um ponto
de sela de F(G) sobre B, entdo R G € um ponto de sela de ¢(G) sobre
B = []i5|i2= %{égiz =1 . HR@}}Z = % |R §£;2 = Rz]. No caso do critério com res-

tricdo fol visto que todos os vetores G que tém duas ou mals componentes nio-
nulas de mesma magnitude, sio pontos de sela de F(G) e, pela andlise acima,
também o sdc de ¢{G), sobre o circulo apropriade. Portanto, se pode fazer a
seguinte assergdo: Todos os pontos estaciondrios de ¢{(G) sdo pontos de sela,

salvo os mdximos globais.

O comportamento de ¢{G) na origem ¢é verificado fazendo G=G= R i (0..010..0)
e substituindo em (1.86) ¢ (1.87):

o) = RY + fRY = srRY (1.92)

De sua defini¢do, S(x) cresce monotonicamente no intervalo 0 = x < 1. Portan-
to, ao longo da direcdo dada por G = G, ¢(G) € uma funclo que também cresce
monotonicamente no intervalo 0 = R < 1. Devido a isto, o ponto G = 0 ndo pode

ser wmm minimo local.

Resumindo, a funcho objetivo sem restrigio ¢(G) obtém seu dnico méximo local,
¢ portanto global, se G € da forma de (1.13). Por isto, o usc de um algoritmo
do tipo gradiente de $(G) para encontrar o seu mdximo global deverd convergir
para a resposia ao impulso desejada, a despeito da inicializagdo. Logo,
lembrando que nac hd zeros da funcdo de sistema do canal sobre a CRU e que o
comprimento do equalizador seja suficientemente Jongo paraz combater eficiente-
mente as distorgdes provocadas pelo canal, pode~se dizer gue os algoritmos do

tipo gradiente oriundos de ¢(G) sio robustos.
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E importante ressaltar que o mdximo global de ¢(G) pode ser obtido por um
conjunto de vetores H, que satisfazem a eq.(1.13), e saoc diferenciados pela
posi¢do da componente unitdria. Isto parece ser devido ao desconhecimento do

comprimento e do instante correspondente a amostra principal da resposta ao

impulso do canal FIR.

O problema que se poc agora ¢ o da escolha apropriada da funcio {(x) para
especificar o critério. Além disso, deve-se ajustar o critério a uma forma gque
possibilite o uso de informagdes estatfsticas disponfveis no sistema (momentos
de a € yn), pois a forma apresentada por (1.86) ndo € apropriada para o uso

em processos dinidmicos. Para isto, utilizam-se as egs.(1.71) e (1.72).

Uma escolha para £{x) € dada abaixo:

) =2ax- e+ 1) x*, a>0 (1.93)

que tem caracteristica de uma pardbola de concavidade para baixo. Assim, S(x)

fica na forma:

S(x) =2 @ x -« x2 (1.94)

Como exigido, S{x) cresce monotonicamente em ¢ = x < 1, decresce monotonica-

mente para x > 1 e seu méximo estd em x = 1, garantindo assim a existéncia de

um unico médximo global.

Desenvolvende (1.86), com x = z ]gfgz ¢ usando as egs. {1.71), {1.72) e

£
{1.93), fem~se:

_ Kia)} 4 j k Ez a§2 2 2
$(G) = w15 )lgl lg,|* - @+ 1 lgl

Ki{a) Z L “ } ): &y EEHBIZ} {% £ }

KO o2 gy -

E{|ai"}

Usando 2 eq.{1.63), sem os indices temporails, na £g.(1.95)

50 = A e 1 - (B - i”{““ KG) | g2y

E*{|al®}

2 Kia} .2
AR E{|y]*}

E{}a |’}

{1.96)
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Se Kf(a) < O (distribuigao sub-gaussiana} e a modulagdio € complexa, simétrica ¢
descorrelacionada (E-Z{az} = 0), e escolhendo a = - [E«“al“}»/ K(a) para simplifi-
car a expressao final de ¢{(G}, de (1.96):

2 2
‘ ]4: 4
¢G(G) - K]Ea) E ‘yiz - i z * [K%a)[ E'Ha|2} .57
E{al"} E{la]"}
4 2
Maximizar ¢G(G) € equivalente a minimizar A_ = E ]yi2 E{la] ¢ ., pois o 12

g [al’}

termo a direita de (1.97) ¢ negativo (K{(a) < 0), e com a maximizacio se busca

torné-lo o menos negativo possivel.

Q critério de minimizacio de AG ¢ exatamente o critério de Godard [24], [74],
onde foi suposto um ambiente de transmissao digital cuja distribuigdo dos sim-

bolos complexos transmitidos € simétrica, descorrelacionada e uniforme
(K(a) < 0 ¢ E{a’} = 0).

A andlise feita por Godard [24] da funcdo potencial Al ¢ distinta da apre-
sentada no trabalho de Shalvi ¢ Weinstein [101]. Naquele trabalho, Godard pro-
pos AG como fungio objetive, a qual independe do conhecimento dos simbolos
transmitidos no receptor, e penaliza os desvios da saida do equalizador em
relacio ao mddulo constante R2 = F{ Eanlq} / ® |an}2}. A constante R2 foi esco-
lhida de tal maneira que o gradiente de AG ¢ nulo gquando a equalizagho € per-

feita (8 = a ).
T n

Além disso, o problema da equalizacio foi considerado independente do problema
da recuperaglo de portadora, pois na fungio objetivo AG hd somente informagdes
da amplitude dos sinais. No entanto, a andlise tedrica de Shalvi e Weinstein
mostrou que o critéric de Godard para a equalizagdc também realiza a recupera-
gio de fase da portadora, supondc a resposta ao impulso global desejada dada

pela eq.{1.13}).
Em seu trabatho, Godard comparou & funglo AG & funcac objetivo

2 . . .
E{ |y {2— la_ i L A andlise comparativa permitiu obter um conjunto de con-
3 n-¢&

digdes especiais para a inicializago dos coeficientes de H, a fim de obter a
convergéncia dos algoritmos adaptativos do tipe gradiente aplicados 3 equali-
zacdo de sistemas de comunicagdes com modulagio complexa. Posteriormente,

Foschini {74] mostrou gue tals condigdes eram satisfeitas no caso de canais
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ridio-digitais. Finalmente, Shalvi e Weinstein [101] mostraram que o algoritmo
de Godard € robusto, e converge com qualguer inicializacfo, quando ¢ conside-

rado um cana! FIR sem zeros sobre a CRU.

Ainda sobre o critério de Godard, em seu trabalho foi assumido que os algo-
ritmos obtidos sdo vdlidos somente para as modulagdes com v.a's. complexas,
simétricas e descorrelacionadas. Porém, conforme indicado em {101], se ira
mostrar que o critério de Godard também pode ser aplicado as modulagbes com
v.a.’s reais, simdétricas e descorrelacionadas. Se K{a)< 0 e a ey sdo realis,
supondo « = —E{a“} / Kf{a),onde da definicdo (1.60) Kf(a) = [E{a4} - 3E2{a2}, da
expressdo (1.96) € obtido, apés alguma dlgebra:

2 2

4 4
6,(G) = K%a) el|y2- Ha b 2 - K%a) 3 2 El om)
B{ a® } E{ a" }

A eq.{1.98) € a versao real da funglio objetivo ¢{(G) dada pela eq.(1.97), mos-
trando que o critério de Godard € vilido tanto para a modulagao bidimensional,
como para a2 modulagdo unidimensional, simétrica, descorrelacionada ¢

distribuigdes sub-gaussianas das v.a’s. de entrada do canal.

Para distribuigbes super-gaussianas (K(a) > 0}, o termo Ez{]ylz} nioc pode ser
eliminado da eq.{(1.96} para uma escolha de o > 0. Por isto a fungio objetivo,
e o algoritmo dela decorrente, € mais complicada, pois exigird a estimagio de
certas estalisticas do sinal na safda do equalizador da Figura 1.1. Sendo as-
sim, deve-se buscar outras fungbes {{x) que satisfacam as caracteristicas re-

queridas para S(x}. Um exemplo deste caso ¢ feito em [101].

1.5.3. Efeito do Ruido Aditive

0 trabalho de Shalvi e Weinstein € finpalizado com uma analise da influéncia de

um ruido aditive no sistema da Figura 1.1.

Aqui serd analisado somente o caso em que o rufdo v € gaussiano e aditivo ao
k]

sinal x na entrada do equalizador H da Figura 1.1. Sendo assim, y € escrito
]

na forma:

y = Z gga ,*e (1.99)
£
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| e 4

e = h v (1.100)

E assumido que a_ e v_ sdo estatisticamente independentes. O critério com T1es-
n n

tricdo {item 1.5.1) apresenta, apds alguma 4dlgebra, a seguinte forma:

2 L]
E{ y:z }BE{[ngan—£+ en) (z gE’ as—f’+en]}=
£ o
=E{|a]’} ¥ lg,|® + E{lel®} (1.101)
£
4 2 2 2,2
Ky = E{|y["} -2 E{{y["} - [E{|y|"} " =
= K(a) X lg€]4 + Ke) (1.102)
L
2 2 & 2
E{lel"} = E{[v]°} | || (1.103)
k=-N
& 4
K(e) = K{v) h (1.104)
LM
Como Klv} = 0 ({(distribui¢do de vﬁé suposta gaussiana), K(y) ¢ o mesmo do cri-

tério sem o rufdo. Se E{ geéz} pode ser avaliado independentemente ou estima-
do exatamente, seu efeito pode ser retirado de (1.101). No entanto, o termo
devido ao ruido aditivo afeta a restrigdo do critério, podende provocar pola-
rizagdo dos algoritmos que ajustam os coeficientes do equalizador . Logo, do
teorema SW, maximizar |K{y}l sujeitoc & restricdo da poténcia errada
{eq.(1.101)}, provoca a obtengdo do veter G dado por:

G=ye%0 010 .0 (1.10%)

7 =7 lgl’ =1 - e’} / E{]al’} (1.106)
£

2 2 .
onde E{|e|"} < E{|a| }. Portanto, ¢ obtida a resposta desejada a menos de um
ganho constante. O mesmo pode ser dito para o caso do critério sem restrigio,
conforme pode ser viste das expressdes (1.88), (1.89) e (1.106). Novamente, se

E{§e}2}» pode ser avaliado independentemente, o fator de ganho ndo desejade
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pode ser removido,p.ex., através de um controle automdtico de ganho apds o

equalizador.

Finalmente, pode-se dizer que os critérios propostos em [101] n&o sl3o essen-
cialmente afetados por ruido aditivo gaussiano ou do tipo gaussianc (até mo~

mentos de ordem-4).

Resumindo, neste capitulo foi conceituado e defindo matematicamnte o problema
da desconvolucdo autodidata ou equalizacBo cega, e elaboradas as condigdes
para a sua solugio. Além disso, foram estudadas as bases tedricas de algumas
técnicas para a ecqualizagio cega, tais como: tdcnica nio-linear de Bussgang,
técnica de predigdo ¢ retropredigio e a técnica de Shalvi-Weinstein, que se

baseia em momentos de ordens superiores.

No préximo capitulo, serde estudados alguns algoritmos originados das teorias

bidsicas expostas neste capitulo, bem como fazer algumas aplicagdes.
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CAPITULO 2

ALGORITMOS PARA A EQUALIZACAC CEGA

OBJETIVO DO CAPITULO:

Este capitulo € reservado ao desenvolvimento e aplicagio de alguns algoritmos
originados nas familias de técnicas de equalizagio cega, cujas bases tedricas

foram apresentadas no capftulo anterior.

Um aspecto comum entre os diversos algoritmos cegos que atualmente sio empre-
gados em simulagdes computacionais, e também implementados na prdtica, € a uti
lizacAio da técnica do gradiente estocdstico para ajustar os coeficientes dos
equalizadores. Dentre os argumentos que explicam essa preferéncia, certamente

a facilidade de implementd-los é um dos fatores decisivos para tal escolha.

Os algoritmos devem ser construidos de modo a terem uma robustez capaz de sa-
tisfazerem o objetivo da equalizacdo desejada na maior parte do tempo de ope-
ragio do sistema. Isto €, os algoritmos devem ser capazes de convergirem para
o entorno da posicdo dtima dos coeficientes do equalizador, independentemente

da sua inicializacio.

Este objetivo implica, em primeiroe plano, numa procura de funcionais que sejam
convexos, admitindo no mdximo pontos de sela . Em segundo plano, tal objetivo
requer um ndmero de coeficientes do egualizador transversal suficiente para
compensar satisfatoriamente a distorgac do canal. Neste tltimo caso € lembrado
que,teoricamente, a influéncia de um canal com resposta ao impulso finita sé €
completamente eliminada por um equalizador transversal se o seu comprimento €

infinito.

Além da robustez, outro compromisso que deve ser procurade para o bom desempe-
nho de um algoritmo € o de maior velocidade de convergéncia. Sistemas de co-
municagbdes digitais com altas taxas de transmissio necessitam gue todos os
seus algoritmos de ajustes dos pardmetros reajam rapidamente As variacbes do
ambiente de transmissio, a fim de gque as condigbes normais de projeto sejam

mantidas.
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Por idltimo, caracterfsticas tais como consisténcla e complexidade também devem
ser observadas num algoritmo proposto. A consisténcia de um estimador pode ser
avaliada na prética durante o periedo de rastrelo do algoritmo, quande, entao,
é wverificado se o estimador proposto para os coeficientes de equalizador €
polarizado ou ndo. A complexidade computacional do algoritmo, € avaliada pela
quantidade de somas e multiplicagbes, necessdrias para o ajuste dos

coeficientes do equalizador numa iteragio.

Neste capitalo, as caracteristicas de robustez, velocidade de convergéncia,
consisténcia e complexidade computacional norteardo a andlise dos resultados
das aplicagbes dos algoritmos cegos em ambiente rddio-digital, tante em simula

¢des computacionais como em simulagbes experimentais.

2.1 - ALGORITMOS BASEADOS NA TECNICA DE BUSSGANG

No final do item 1231 foi proposto solucionar de forma iterativa a eq.
(1.26}. Logo, considere um segundo processo lterative dentre do primeiro. O
primeiro processo iterativo estd associado ao findice j e ¢ composto pelo

emprego seqiiencial  das equagdes: (1.16),(1.22) e (1.26), até alcangar a

convergéncia.

O segundo processo iterativo visa solucionar a eg.(1.26), utilizando a cada
jteragdo véarios blocos de dados. Logo, a partir de (1.26), este processo ¢&

descrito pela seguinte equagho vetorial dos coeficientes do equalizador:

SO LD 1T LD T 4D
HK+1 = HK o {E{XK {XK H, ni {XK H 2.1}

onde « ¢ um fator de aceleracio do processo iterativo.

O wvetor de coeficientes dtimos do equalizador obtides do processo  iterative
associado ao indice k € definido por I:\i;jﬁ) = H;fﬂ), onde o {ndice {ot)
significa dtimo em relacdo a convergéneia da iteragio {j + 1). Na eq. (2.1}, ]
£ o indice mais externo do processo iterativo de Bussgang ¢ k € o indice para
& solugdo iterativa da eq. (1.26) para um dado j. Nz prética, as iteragles do
processo  iterativo mails interno s3o finalizadas para um certo kg < =, de

manecira gue se considera:
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-~

H

-

(SASDRNNLS LR LS ) (2.2)
© ol k

o
£ razodvel a escoltha da eq. (2.2} para a inicializagio da iteragao (j + 1} de
Russgang (a mais externa). Considerando kg blocos consecutivos de dados na
entrada do equalizador, onde cada bloco contém kG dados e estd associado a uma
iteragdo dc Bussgang , pode-se generalizar a equalizagdc iterativa (2.1),

assumindo a estacionaridade e o processo iterativo como estocdstico, na forma:

LSS IR § 15§ _ * t = (j+1) _ t S i)
th = Hk oth+k [X}_‘_k Hk nl [Xj+k Hkg ]] (2.3)
Visande um algoritmo adaptativoe {em tempo real), ¢ feito k{) = 1 {um dnico

bloco de um inico dado na entrada do equalizador), gerando k = O para qualquer
iteracio j. Isto implica que hd uma iteragiio a cada entrada de um dado x no
vetor Xj composto das entradas do equalizador. Assim, da eq.(2.2) com k = 0 se
conclui gque o indice j = n do primeiro processo iterativo ¢ um indice

temporal. Portanto, usando (2.2} com kg = 1, a eq.(2.3) € reescrita na forma:

PCEVICY

1 1

- x'[x‘ 1™ ~ {x* {1{“})] (2.4)
el ] 1 n i

onde ainda, na forma mals comum:

H =H -~ae X (2.5)
n+l n n ]
el =y - nl { ¥ } (2.6}
vy = X' B (2.7
I o n
O algoritme das egs. {(2.5) - (2.7) € reconhecldo ser da forma do algoritme do

gradiente estocdstico com o erro dado por e’ . Comparando a eq. {2.5) com a
1
eq. (3.48) da 12 parte {algoritmo LMS parz o periodo de treinamento), o erro

e’ se assemelha ao erroc &8 = ¥ - a, onde a fungio ndo-linear nllyn) faz o
n n n n

papel da resposta desejada (segiiéncia de treinamento).

E importante ressaltar que o© processo iterative de Bussgang , definido pela
solugao das egs.{1.16), (1.22) e (1.26) mnesta ordem ¢ até alcangar a
convergéncia, sofreu wuma aproximacio estocdstica gque resultou no  algoritmo
definido pelas egs. {2.5)-(2.7}. Isto foi devido ao uso, em cada iteragéo

Bussgang, de apenas um dade recebido. Portanto, esta aproximacio pode
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ocasionar erros na determinagdo  final dos coeficientes do equalizador em

relagido ac processo iterativo original.

Como pode ser visto no termo de ajuste da eqg. (2.4), os algoritmos de Bussgang
sio baseados na minimizagdo de um funcional nio-convexo e, portanto, a conver—
géncia global nado € garantida. Para o© caso idealizado de um equaliiador de
comprimento infinito, Bellini [73] prova a convergéncia do algoritmo de
Bussgang, com base nas condigdes de suficiéncia de um teorema encontrado no

trabalho de Benveniste et al. [31] (teorema 3.6 ¢ lema 3.4),expostas a seguir.

Seja a funcgio ndo linear yY{y) = ¢€’(y), onde e’(y) € dada pela eq. (2.6),
supondo a varidvel y continua no tempo. O teorema de Benveniste-Goursat-Ruget
afirma que a convergéncia do algoritmo de Bussgang € garantida se a
distribuigdo de probabilidade da segtiéncia de dados {an}», a suposta continua,

¢ sub-gaussiana e a segunda derivada de y{y} € negativa sobre o intervalo
2

((},eu),(a'iJ <0, 0<y<w).
dy

Para que possamos entender o teorema, dd-se a seguinte definicdo as
distribugdes em relagio a distribui¢Bo gaussiana. Uma v.a. continua a € dita
ser sub-gaussiana se sua funcio densidade de probabilidade é dada por: fA(a) =
K exp[—%a/,@%}v, onde v > 2 ¢ K € uma constante. Em particular, afirma-se que
no caso limite de v = ®, a fungdo densidade de probabilidade acima se redur
aquela de wuma v.a. continua uniformemente distribuida. A v, € dita

ser super-gaussiana se v < 2, ¢ gaussiana se v = 2.

Observando as curvas da Figura 1.3.c verifica-se que a concavidade de cada
curva € para baixe e a distribuigio € sub-gaussiana. Logo, sio satisfeitas as
condicdes do teorema de Benveniste et al. relativas a convergéncia do
algoritmo de Bussgang, cuja ndo-linearidade & definida para cada curva. J& os
exemplos mostrados nas Figuras 1.3.2 e 1.3.b néo satisfazem as condigées do
teorema, pois na primeira  figura a  distribuicBo € ganssiana e ndo hd
concavidade nas curvas, enquanto que na segunda figura a distribuigio €

super—gaussiana ¢ a concavidade das curvas € para cima.

Portanto, de maneira geral, os algoritmos terdo convergéncia que dependera do
grau de distorgao do canal, da estatistica da seqiéncia {a } ¢ da escolha da
0B
nao-linearidade ni(y }. Em funclo desses pardmetros, o vetor H poderd ou nio
o #

convergir para a selugdo que minimiza o erro guadratico médio, dada por:
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E{x‘ x'} H = E{a x'} (2.8)
n k] n ]

Comparando as egs. (2.8) e (1.26) pode-se tirar a condigdo de convergéncia

global:

[E{ﬁ x‘} = (E{a x'} (2.9)
n 0 n n .

Uma condigdo de convergéncia mais fraca, que nio garante a convergéncia glo-

bal, pode ser obtida da eq. (1.24), supondo ser o processo ergddico [85]:

5{5 x'} = E{y x'} (2.10)
141 n n n

As condigbes de convergéncia dadas por (2.9} e (2.10) estao relacionadas ao

it

principio da ortogonalidade: E {(yn - an) Xa} 6. Isto €, se tais equagdes

sdo vdlidas, logo a equalizagdo € realizada no sentido de Wiener.

Os viérios algoritmos de Bussgang sdo baseados nas egs. (2.5-(2.7) e se
diferenciam pela definicdo da nio- linearidade sobre a saida do equalizador na
eq.(2.6). A segunir s3o apresentados os algoritmos de Sato [75] e "Stop-And-Go"

em Decisio Direta de Picchi e Prati [89].

2.1.1 - ¢ Algoritme de Sate:

O algoritmo de Sate € basesado no seguinte conceitor um sinal maulti-nivel €
decomposte num sinal de polaridade mais um sinal secundédrio. A aplicaclo deste
sinal num egualizader do tipo bindrio considera o sinal secunddrio come uma
fonte de ruido aleatdrio. Portanto, se diz que o egualizador converge gquando
se elimina o sinal secunddrio. O sinal de polaridade, numa modulacio complexa,
representa a meclhor estimativa ("centro de gravidade”) entre os valores
possiveis de uma constelagio de quatro fases, "equivalente” a constelagdo do

sistema original.

O algoritmo de Sato ¢ entdo dado pelas equacgdes (2.5} - (2.7}, com f.:; dado

por:

H

€L =y - ﬂi{}"s} =y - g sni(yn} {2.11)
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o = w11/ e{1h1) = e{1s) 1} / {121} @12

onde sni(yﬂ) = sni{y}:) + j snl (yi), sendo que sni(.) € igual a 1 se o argu-

mento € positive ou nulo, ou € igual a (-1) no casco contririo.

O sinal de polaridade [B snl (yn}] ¢ uma estimacdo grosseira do dado transmi-
tido a. Logo, o comportamente do sinal de erro e; € muito ruidoso. Assim, €
evidente a dependéncia da convergéncia do algoritmo com uma "boa" inicializa-
¢ao, limitando sua robustez. Pode ser mostrado que o algoritmo de Sato conver-

ge quando o olho estd inicialmente aberto [75].

2.1.2 ~ O Algoritmo "Stop-And-Go" em Decisdo Direta (SAGDD) de Picchi e Prati:

A idéia bdsica deste algoritmo repousa na seguinte constatagdo: O algoritmo
MEQM, descrito no capitulo 3 da 1# parte, € simples e dd bons desempenhos nos
periodos de rastreio. E necessirio entao melhorar svas potencialidades de
convergéncias nos perfodos de aquisi¢ao. Isto pode ser realizado ac parar a
adaptacio dos coeficientes quando o sinal de erro nio ¢ suficientemente
confidvel. E necessdrio entdo gerar indicadores para comandar a adaptacio do
equalizador. Estes indicadores dizem ao equalizador se o sinal de erro
utilizado pelo algoritmo MEQM pode ou ndo servir i adaptagio dos coeficientes.

Pai o nome "Stop-And-Go".

O algoritmo SAGDD € também descrito pelas egquagbes (2.5) -~ (2.7}, com nl{y}
n

sendo dado por:

1 R 1, ~ ~%*
aly ) =y - W[{f +fh e + ™ - fh e } {2.13)
] n 2 n n n 0 n n
i . fs .
onde f° e f' sao varidveis aleatérias independentes que tomam os valores { ou
1i
1. % e f! sdo, portanto, os indicadores da validacio do sinal de erro defini-
n 43
dos da seguinte maneira. Sio introduzides dois erros (real e imagindrio) do

tipo Sato:

R _ R R
& =y 8n snl(yﬁ) {2.14)

H

gl = y; - 5n sni(yi) (2.18)

o
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Com base em tais erros, se define:

1, se snl(g]:) = snl(éi}
_ (2.18)
0, se snl(ei) # snl(é]:)

| 1, se s:ﬂ(gé} = snl(éi)

fn - . I {(2.17)

0, se snl{e’ ) # snl{g")
n i
onde:

~ _~R .=l _

e =e *+je =y -a (2.18)

~R R R

fad = y - A (2.19)
f 1 b1}

~ I

e] =Yy -ﬁl (2.20)
n n n

e B ¢ um valor real conveniente, e que possivelmente muda com n . B8 determi-
B n
s . R i p s 33
na em quais intervalos dos eixos ¥y e y o erro sobre o simbolo decidido pode
n )13

ser usado para a adaptagao.

Quandc o evento {snl(é_}:} = sni{ei)}- ocorre € a escolha de Bﬂ ¢ apropriada, a

probabilidade condicional

P{nés errar{fazer a adapiagé{}} = P{sni(gi} = sni{e”‘:}isni(gi‘) = (éi)} =

(2.21)
~1 t ~1 1
= P{snl( e ) = snl{e )isnl{c } = snl{& )}
0 n n n
R L1 . - ~R ~1
onde: e = e + je =1y - a , ¢ suficientemente alta, e € ou e pode ser
n n ] n n 1] n

usade de forma segura no algoritmo de decisdo dirigida. Logo, os dois
indicadores f}: € f: restringem a operacio do algoritmo a uma regido de alia
confiabilidade. Assim, a adaptacio dos coeficientes € feita se e somente se o
sinal do erro na safida do equalizador € o mesmo que aguele de um pseudo-erro

do tipo Sato.

A escotha do pardmetre 55 ¢ essencial para os desempenhos do algoritmo SAGDD.

Em principio, um valor dtimo de B sxiste para cada n. No entanto, numa
: i
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implementagho pratica, a escolha de um Bn = B = constante € mais conveniente.
Esta escolha € dependente, principalmente, da modulagdo empregzda e tem sido
feita de forma empirica, buscando um melhor desempenho dos sistzmas. Tem sido
encontrado por simulacio computacional para as modulagdes: 64-QAM e 16— QAM,
os valores de B: 6 e 2,5, respectivamente, com o melhor compromisso entre
velocidade de convergéncia e a realizagdo da aquisigdc para canais
radio-digitais [14], [89]. O mesmo desempenho foi encontrado usando tais

valores em outros canais [89].

E evidente que a robustez do algoritmo SAGDD depende da fregiincia do evento

~R, _ R ~R, .R ) N
{snl(e ) = snl(en)}snl(en) = sn!(en)} no periodo de aquisigio.

2.2 - ALGORITMOS BASEADOS NAS TECNICAS DE PREDICAO E RETROPREDICAOQ:

O objetivo deste item € descrever e comentar os algoritmos existentes na lite-

ratura, com base na teoria da predi¢io e retropredigac [93].

Inicialmente, tratar-se-d o problema da obtengio autodidata dos coeficientes
étimos, no sentido da minimizagde do erro quadrdtico médio, das estruturas do
preditor e retropreditor dispostos como equalizadores nas Figiras 1.4 e 1.5
Isto €, serado obtidos algoritmos estocdsticos que se opdem a uxm canal exclusi-
vamente de fase minima (Tipe D} ou fase mdxima (Tipo F), segundo o critério
cldssico da minimizacdo do erro quadrdtico médio. Em seguida, visando a redu~
¢do 2 distorgdo linear provocada por um canal de fase mista, com forte influén
cia da parte de fase minima e fraca infuéncia da parte de fase mdxima {(ou
vice-versa), € proposta uma estratégia para a aquisicdo, baseala na estrutura
da Figura 1.6, Para que esta estratégia tenha um bom desempernto, € necessdrio
ter o conhecimento do tipo de fase que dd a maior contribui¢adc a distorcio: se

vem da parte de fase minima ou de fase méxima.

2.2.1 - Um Algoritime Para ¢ Preditor: Canal do Tipoe D

O critério da minimizagho do erro quadrdtico médio pode ser usado para obter
os ceeficientes dStimos do preditor com estrutura recursive mosirado na Figura
t.4. Seja o funcional J definide pela eg.(1.30), onde ¢ utilizada a inovagao
dada por (1.29):
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J = L‘E{{xk - xk} {xk - xk} } (2.22)

-~

onde da Figura 1.4, se escreve a predicio X, de X, na forma:

1 §
x, =C E =E C (2.23)
c‘=[c C ..c] (2.24)
2 ¥
t
Ek = [ek_l €y ek_y] (2.25)

E observado de (2.25) que o vetor de entradas da parte transversal do filtro
recursivo € composto das amostras passadas do erro, caracterizando-o como ndo-

linear.

A fim de que se possa obter o vetor de coeficientes do preditor de forma adap-
tativa, considera-se um algoritmo do gradiente estocdstico. Minimizando a ver-
sdo estocdstica de (2.22), € possivel obter, de forma aproximada, o algoritmo
que ajusta o vetor Ck de cocficientes do preditor recursivo dado por:

C =¢ +p5’(x—ﬁ‘c} (2.26)
k k-1 K k k k-1

onde p € o fator de passo. A aproximacio citada consiste em desprezar os efei-
tos da npho-linearidade do filtro recursive {77]. No item 2.2.4 serd feito o
desenvolvimento que obtém (2.26), num contexto onde € incluide um filtro

transversal em cascata com © recursivo.

E importante frisar que os filtros recursivos adaptativos podem apresentar as
seguintes dificuldades: tornam-se¢ instdveis se os pdlos transitam pela CRU e
suas superficies de desempenho s3o geralmente ndo-quadrdticas, podendo ter

minimos locais.

G CAG em cascata com o preditor na Figurea 1.4, ftem o seu ganho g, obtido em
tempo real através de um algoritmo do tipo gradiente estocdtico, tomando-se

como referéncia um momento ndo nulo do aifabeto dos simbolos a foz]:

-1y kiz} , A>0 (2.27)
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g, = AG,] , (2.28)

2 ., a . , e
onde ¢~ € a variancia dos simbolos do alfabeto siméirico.
a

Portanto, os algoritmos dados pelas equagdes (2.23)-(2.28) ajustam os coefi-
cientes do preditor ¢ o ganho do CAG, visando 2 equalizagio de um canal de

fase minima no modo autodidata.

2.2.2 - Um Algoritmo Para o Retropreditor: Canal do Tipo F

Devido a estrutura linear do filtro retropreditivo da Figura 1.5, aqui € uti-
lizada a teoria de Wiener para a obtencde do vetor B de coeficientes dtimos,

visando a equalizagdo de um canal do tipo F. O vetor B € dado por:
B= (b1 b, .. b)) (2.29)

A inovagido no filtro retropreditor € dada pela eq.(1.54), e deve ser de potén-
cia minima para que seja branca. Isto € obtido através do critéric de minimi-

zagdo da eq. (1.56).

Do ponto de vista dinamico, os coeficientes b ,i = 1, .., L, podem ser obti-
H

dos no mode autodidata segundo o algoritmo do gradiente estocédstico:

B§§ = Bk—i *vp, Xk (2.30)

S
= 3
Xk [Xk-L+E ..... xk] , v >0 {2.31)
onde o termo de ajuste da eq.(2.30) € obtido do gradiente da versdo estocésti-

ca de (1.56). Como antes, o ganho pode ser obtido em tempo real através das
egs. (2.27) e {2.28).

2.2.3 -~ Uma Estratégia Autedidata Para um Canal de Fase Nao-Minima Cujes Maior

Contribuicds 2 Distoercdc Vem da Parte de Fase Mdxima {(ou Minimal

Nos dois itens anteriores um algoritmo estocdstico retropreditive {preditivo)
foi descrito para ajustar os coeficientes de um equalizador transversal (re-

cursive} para combater as distorgdes de um canal exclusivamente de fase méxima
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{(minima). Nesta situaclo, nao hd problema de inicializagdo quando a caracte-
ristica de fase do canal é exclusiva e conhecida, permitindo escolher a estru-

tura correta do egualizador e seu algoritmo correspondente.

Neste item, se descreverd uma estratégia autodidata que permite iniclalizar um
equalizador composto das partes preditiva ¢ retropreditiva em cascata, que
atuard sobre um canal de fase nao-minima, tipicamente F ou tipicamente D ( ze-

ros de F sio mais préximas da CRU que os zeros de D, ou vice-versa). Portanto,
esta caracterizagdo exige o conhecimento a priori do canal, o que nao satisfaz

completamente as premissas de um problema de equalizagdo cega.

Sejam um canal de fase nio-minima tipicamente F e o equalizador mostrado na
Figura 1.6. Para compensar aquele canal, a estrutura do equalizador da Figura
1.6 pode ser alterada deslocando o CAG(A) para ficar entre o retropreditor e o
preditor, sem perda da efetividade tedrica do conjunto (Figura 2.1}. Nesta
figura estd também incluido um quantizador Q na malha recursiva, para resti-
tuir os niveis E\K pertencentes ao mesmo alfabeto dos simbolos transmitidos.
Isio, ao ser feito, permite que se possa obter & = a  ,enquanto que na pre-

K K-d

senca de ruido ndo era possivel obter Yo = . poils o quantizador estava

a
K-d
apés o preditor P e nio dentro da malha. E evidente agora a posicio do CAG

antes do preditor com o quantizador dentro da malha.

Fig. 2.1 - Equalizagdo por retropredigio e predigdo recursiva com dispositivo

de decisao dentro da malha.

Na estrutura da Figura 1.6, a cascata € linear ¢ a posigao de R e ¥ pode ser
trocada. No entanto, n&o se pode colocar P anies de R na estrutura da Figura
2.1, pois ndo faz sentido introduzir a decisio &g o= G {yk} antes do término da
cadeia de desconvolugdo. Além disso, € evitada a introducao de ruido através

dos dados de entrada na parte transversal do preditor recursivo,
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Uma inicializagdo apropriada dos coeficientes deste equalizador permitird que
um algoritmo cldssico de equalizagdo (algoritmo do tipe DD, que se basela no
erro (yk - :'1k) conduza o processo a uma inversdo perfeita do canal [66]. Tal

afirmacao ¢ explicada a seguir.

As observagdes acima levam 2 seguinte estratégia de inicializagdo autodidata
dos coeficientes deste equalizador. Sendo o canal de fase ndo-minima e tipica-
mente F, os coeficientes de P sdo mantidos nulos no inicio, enquanto que os
coeficientes de R evoluem segundo a eq. (2.30) ¢ o CAG evolui na forma dada
pelas egs. (2.27) e (2.28). Posteriormente, P e R sio acoplados. Esta estraté-
gia de inicializagio da estrutura da Figura 2.1 € independente dos simbolos

decididos.

Para um canal de fase nido-minima e tipicamente D, a estrutura da Figura 1.6 ¢
preferivel, com o quantizador colocado apdés o CAG. A estratégia de inicializa-
¢do agora exige que os coeficientes de R sejam mantidos nulos enquanto que os
coeficientes de 7 evoluem segundo a eq. (2.26) ¢ o CAG como antes. Quando a
convergéneia dos algoritmos estiver assegurada, os coeficientes de R comegam a

evoluir segundo a eqg. (2.30).

O problema € saber gual destas inicializagbes deve ser a escolhida, e se

(0N

aplicdvel & situagio de um canal fortemente distorcido, cuja a distorgéo

[N

provocada por zeros dentro e fora da CRU com igual comribﬁigéo i distorgio.

E evidente que, do pontoe de vista Stimo, as estruturas de equalizagdo por pre-
di¢do e retropredigdo mostradas nas Figuras 1.6 e 2.1 sio eguivalentes e apli-
cdaveis a todos os tipos de canal: fase minima, fase mdxima ou fase mista. Po-
rém, se o canal ndo € conhecido ou ele € de fase mista , provavelmente as es-
tratégias de inicializagdo autodidata acima propostas nio se aplicam. Por
exemplo, se o canal € de fase mdxima e a inicializacdo € feita com B = 0, o©
preditor s8¢ realizard a equalizagio da amplitude do canal, e errard na equali-
zagdo de sua fase. Isto ¢, indiretamente, o equalizador identifica o© canal
como sendo de fase minima, o gue poderd levd-lo 3 divergéncia, mesmo gquando ©
retroprfditor entrar em operagio. Assim, deve-se procurar uma inicializagio da
estrutura da Figura 1.6 gque independa de qualquer conhecimento sobre a fase do

canal.
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2.3 ~ ALGORITMO BASEADO EM MOMENTOS DE ORDENS SUPERIORES: ALGORITMO DE
GODARD

Aqui continvar-se-d o desenvolvimento do trabalho de Shalvi-Weinstein [101]
iniciado no item 1.5, objetivando a obtengdo de um algoritmo cego baseado no
gradiente, para adaptar os coeficientes de um equalizador transversal sincrono

complexo.

Considere o algoritmo do tipo gradiente para maximizar a fungio potencial 4:»:

H, =H +u g{{:d $ . p>0 (2.32)

onde ao se fazer alguma aproximacio estocdstica sobre g{iad $, se obtém um al-

goritmo estocdstico.

Visando i obtengio do algoritmo de Godard, considere ¢ dada pela eq. (1.96),

reescrita na forma:

HG) = snz{K(a)}[E{Uk[“} - 1&:{yi}g2+ 7, [Ez{hzk;z} + 2y, E{}y;f}] (2.33)

g = -lp + Fod Kla) (2.34)
i 2z 2
EY (]al}
gzaam—ﬁ% (2.38)
E{]a]"}

Derivando cada um dos termos de ¢ (G} em relacdo aos coeficientes h},
I = -N,.,N, sc obtém apds alguma dlgebra e o uso de: y, T X, 0° hk {ruidc des-

prezivelk

—g—gl = 4snl[K(a}}[E{§ykizykx;ml} - E{yi} E{y; x;_;} +

]
L g2 Lt .
+ ¥, E{hk% } E‘{}k km} + 7, E{yk XHH .36

Para se poder usar o gradiente estocidstice na eq. (2.36), se faz necessdric
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estimar empiricamente as esperangas matematicas E{yz} e E“y&iz}.ﬁﬁaim_,' a

versdo estocdstica da eq. (2.32), usando (2.36), é dada por:

a

2 2 2 ®
SRR || AR IR ARG

&1

{(2.37)
< y2 > = 1-23)< y2 >, *8 yi (2.38)
< Jy}? > =0 -e <]y’ > tE I)fkl2 (2.39)

onde 8 e £ sio fatores de passo para a estimagdo de €{y2} e [E4 |y|2} respecti-
vamente. Esta estimagido, além de poder provoecar polarizacio, contribui para o
aumento do esforge computacional do algoritmo. Para evitar tais termos. encon-

tram-s¢ as seguintes particularidades.

Se E{az} = 0 (modulagdo complexa simétrica), entdo E{yi} = 0; Se Kz < 0 e
o = -E{Ha[4} / K{a}), entao ¥, = 0. Logo, o algoritmo (2.37) a {2.39), Z redu-

zido para:

4
= _ 2 _ - _E|a
hi,iwi - hl,k ”{iykl Rz]yk X1 R, = Hleld (2.40)

k-1 2 2
B{|a]"}

que ¢ exatamente o algoritmo de Godard obtido em [24] sob outro enfigue, j
comentado no item 1.2.3, Este algoritmo € robusto, pois independe da iniciali-
zacdo,quando o mimero de coeficientes € suficiente para compensar a C.storgio.
Caso contrério, estratégias para evitar instabilidades nos sistemas devim ser

empregadas, conforme jé comentado no final do item 2.2.3.

O algoritmo de Godard apreseaﬁa, para ¢ equalizador transversal de (IN + 1)
coeficientes, uma complexidade computacional com (2 (2N + 1) + 3 ) mulitiplica-
¢oes complexas e (2{2N + 1) + 1) adigdes compiexas, sendo equivalente, portan-
to, ao algoritmo LMS cldssico DD com {(2{(2N + 1) + 1} muitiplicagbes complexas

¢ (202N + 1)) adicdes complexas.

Antes de terminar este item, vale a pena ressaltar que o algoritmo d: Godard
tem sido objeto de andlise por alguns autores, que o caracterizam comc um al-
goritmo da famflia da técnica nfc-linear de Bussgang [73], [85]. De fato,
observando a fungdo potencial ¢ (G} na eq. {1.96) ou (2.33), € facil werificar

sua caracieristica nao-guadrdtica, o que gera um algoritmo cujo termo &e ajus—

176



Cap.2/P.JI - Algoritmos para a Equalizacdo Cega

te nio ¢ uma funcdo linear do sinal na saida do equalizador, conforme pode ser
visto em (2.40). Isto possiveimente € um indicativo da ligagdo entre as técni-

cas ndo-lineares e as técnicas com base em momentos de ordens superiores.

2.4 - ALGUNS RESULTADOS DE SIMULACOES

Neste item serd mostrado o desempenho dos algoritmos SAG ou SAGDD (egs. (2.5)
- {2.7) e (2.13) - (2.20)) e Godard {(eq. (2.40)), através de simulagdes de

Monte Carlo, num sistema rddio-digital.

O ambiente de comunicagbes considera um canal rddio-digital, wm equalizador
transversal sincrono complexo com sete coeficientes. Além  disto, € assumido
ter, quando ndo for dito em contririo, uma fonte 64-QAM com taxa de bits igual
a 140 Mbit/s, um fator de excesso de faixa igual a 0,3 e a relacdo sinal-ruido

RSR = 60 dB.

Na Figura 2.2 sdo mostradas curvas de aprendizagefn (erro  quadritico
instantineo (eqi) versus o nimero de iteragdes (n)) utilizando o algoritmo LMS
cldssico com o erro verdadeiro (eq. (3.48) da 12 parte, GE-MEOM} e os
algoritmos acima mencionados (SAG decisdo dirigida e Godard). O canal
radio—digital {canal C1) tem as seguintes caracteristicas: p = 0,7,
t = 6,3 nseg ¢ Af = 10 MHz (média distorgao). O olho inicialmente estd aberto.

O erro quadridtico médio minimo é EQOMM = - 17,41 dB.

Desta figura € observado que © algoritmo LMS (fator de passo = 167%) converge
para o entorno do EQMM em aproximadamente 200 iteragbes. O algoritmo SAG (fa-
tor de passo = 107 B = 6) alcangou a convergéncla em torno de 750 iteragdes,
tendo uma velocidade de convergéncia menor do gue o LMS,como esperado. O algo-
ritmo de Godard, com fator de passo igual a 10"6, mostra uma convergéncia mui-
to lenta. Apesar de ndo ter alcangado o EQMM até 35000 iteragdes, a curva tem
uma inclinagdo descendente, indicando uma tendéncia a convergir para o EQMM.
De fato , iste acontece em torno de 9000 iteragtes. A lentidio nesta conver-
géncia pode ser explicada pelo baixo fator de passo do algoritmo {1{}—6), .new
cessario para poder opor-se aos possiveis altos valores do erro cometido pelo
1ermo ([yniz - Rg) presente no termo de ajuste do algoritmo {(2.40), e garantir
& sua convergéncia {veja a eq. (2.40)). Observe gue o errc mencionade multi-
plicado por v ¢ correspondente ao erro verdadeire na eq.(3.48) da 1% parte da

tese. A versao simplificada deste algoritmo, onde o seu terme de ajuste {(sem o

HE)
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-

fator de passo) € substituido pelo seu sinal algébrico, permite aumentar o
valor do fator de passo [14]. Neste caso, o algoritmo pode tornar-se mais rd-

pido, além de¢ mais pritico.

£QI (DB) TREINAMENTO(—)

SAG ...}

GODARD{ -~~~ )

~17.41

Fig.2.2 - Curvas de aprendizagem dos algoritmos GE-MEQM, SAGDD E Gordard, num
sistema rddio-digital com as seguintes caracteristicas: 64-QAM, 140

Mbit/s, o= 0,3, RSR = 60 dB.Canal Clip = 0,7,T = 6,3nseg, 0f= 10 MHz.

Ainda sobre este sistema, os algoritmos apresentaram divergéncia quando os
fatores de passo foram alterados para: 0,1 (LMS), 0,1 (SAGDD) e 107> {Godard).
A propdsito dos algoritmos SAGDD e Godard, nio sabemos até o momento de qual
quer estudo tedrico scobre limites do fator de passce visando garantir a conver-

géncia do processo.

A Figura 1.3 mostra as mesmas curvas dos algoritmos SAGDD ¢ de Godard
presentes na Figura 2.2, acrescida de uma curva referente a aquisicido feita
pelo algoritmo GE-DD-MEQM (fator de passo = 1{3“3, e com decisdo dirigida ou
erro falso). Apesar do olho estar inicialmente aberto ({(decisio correta sobre
a2 primeira amostra recebida), a distorgio do canal € suficiente para nio
permitir um bom desempenhe deste dltimo algoritmo. Este algoritmo provocou
forte polarizacdo e wuma aparente divergéncia, devido as decisdes realizadas

erradamente.
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£0QI (DB}
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Fig.2.3 - Curvas de aprendizagem dos algoritmos GE-DD-MEOM, SAGDD e Godard,

num sistema rddio-digital igual ao da Figura 2.5 {(canal C1).

A Figura 2.4 apresenta apenas os algoritmos SAGDD ¢ Godard par: um sistema com
caracteristicas diferentes do anterior (capal C2: p = 0,95 &° = 0 T = 86,3
nseg., modulagio 16~QAM, excesso de faixa « = 0,5 e taxa &- transmissio 16
Mbit/seg ). Nota~se um comportamento polarizado na curva de arrendizagem refe-
rente ao algoritmo SAGDD (fator de passo = 10—6 e B = 2,5). O olho estd ini-
cialmente aberto ¢ o EOMM atinge o valor de - 19,19 dB. Por sua vez, o algo-
ritmo de Godard (fator de passo 107° e R, = 13,2) tem um cozportamento ndo-

polarizado, convergindo para o entorne do erro quadrdtico médie mizimo.

Este resultado ilustra a maior robustez do algoritmo de Godari em relacio ao
algoritmo SAGDD.

A velocidade de convergéncia dos algoritmos pode ser melh:r avaliada pelo
grafico da Figura 2.5, onde € mostrada a evolugic temporal da taxa de simbolos
errados. Observa-se que € possivel fazer um chaveamento do algoritmo de Godard
para um algoritmo de decisio dirigida cidssico num tempo menor gue no caso
equivalente, usando imicialmente o algoritme SAGDD, pois su: velocidade de
convergéncia € superior & do SAGDD. Salienta-se que o fator de passo comum aos

dois algoritmos diminui a velocidade do algoritmo SAGDD. porém parece

garantir-lhe convergéncia ¢ estabilidade, mesmo que polarizado.
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Fig.2.4 -~ Curvas de aprendizagem dos algoritmos SAGDD e Godard num sistema
radio-digital de caracteristicas 16-QAM; o = 0,5; 16 Mbit/seg. e
canal C2.
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Fig. 2.5 - Evolugéo temporal da taxa de simbolos errados para ¢ mesmo sistema

da Figura 2.4 (canal C2).

As Figuras 2.6.a e 2.6.b mostram os sinais equalizados em fase ¢ em quadratura
obtidos nesta simulagdo, ¢ colocados num diagrama de espalhamento temporal.
Pode-se observar destas figuras que o olho estd aberte na 1% iteragdic do pro-
cesso. ApOs esta iteragho, também ¢ observadoe gue no processo de adaptagioc dos
coeficientes do equalizador, o olho € fechado para posteriormente ser aberto
por forga da atvacho dos algoritmos de Godard (Figura 2.6.a) ¢ SAGDD (Figura

2.6.b). O comportamento deste processe para os dois algoritmos (abertura, fe~
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chamento e novamente abertura do olho) é explicado como segue. A IES gerada
apés a 1% iteracdo foi suficiente para fechar o olho, pois o equalizador, que
¢ normalmente inicializado com todos os seus coeficientes nulos a menos de um
que € posto unitdaric na sua componente real ¢ nulo na parte imagindria, ainda
nao alcangou a sua posicdo Gtima. Somente apés muitas iteragdes, € em tempos
diferentes para cada algoritmo, o olho comega a ser novamente aberto. O algo-
ritmo de Godard mantém perfeitamente aberto o diagrama de olho a partir de
aproximadamente 10 mil iteragbes, enquanto que o algoritmo SAGDD comeca a
abri-lo, nao claramente, a partir de 35 mil iteragbes. Portanto, conclui-se,
neste exemplo, que o algoritmo de Godard tem um desempenho superior ao algo-
ritmo SAGDD.

A Figura 2.7 encerra o conjunto de informagbes retiradas da simulagio do
canal C2. Nela estdo expostas as respostas ao impulso globais reais do
sistema, utilizando os dois 'algoritmos, obtidas na 1ltima iteragdo referente a
Figura 2.4. Os interferentes gerados pelo algoritmo SAGDD s3o  mais
significativos do que aqueles gerados pelo algoritmo de Godard, provocando,
assim, maior IES. As amostras das respostas ao impulso globais imagindrias sio

~3 ik = s
da ordem de 10 7, ou menos, € suas contribuigbes para a IES sio despreziveis.

A Figura 2.8 apresenta duas curvas de assinaturas de convergéncia ("pull-in")
sincronizadas (hd completo sincronismo entre as portadoras locais do transmis-
sor e do receptor), para um sistema cuja modulacio € 16-QAM, o excesso de
faixa a = 0,5, a frequéneiz intermedidria { FI ) de 140 MHz e a taxa de trans—
missdo de 16 Mbit/seg. O canal rddio-digital analdgico € de fase minima. Tais
curvas sdo obtidas de simulagbes experimentais dinamicas, realizadas por um
sistema rddio-digital experimental sem a parte de RF, onde o simulador de des-
vanecimento seletive varia a amplitude relativa B do raio indireto a uma velo-
cidade constante (B = 20 Log | 1 - pl (dB)), para cada deslocamento Af (MHz)
da frequéncia de "notch" em relacio a FlL

Estas  curvas foram  retiradas do  relatdric  intermo  sobre  resultados
experimentais para equalizadores digitais aplicados a wuma transmissdo por
microondas [14]. Estes resultados foram obtidos pelo Dr. Michel Borgne neo
laboratério do "Departement de Transmission dans les Stations Térriénnes et
les Faisceaux Hertzienne (TSF) de la Division de Microonde, Espace et
Radiogliéctricite {(MER) du Centre National d’Etudes des Télécommunications
{CNET)", em Lannion, Franga, durante o anc de 1990, = onde realizamos um

estdgio de pesqguisa de um ano.
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sinais 16-Qif (fase © quadratura) equalizados-higer. Godard

i - | o TR e e i e S A e b g e g
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iter 3;595 72
{a)
sinds 16-GA (fase ¢ quadratwra) equalizados-Algor, SAGD
§ 7 - ) AT ! T

P L LT A P O S L L A FA IS M I
T N L T R A . ) A
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HEE st

(b)
Fig.2.6. Canal C2

{(a) - Diagrama de espalhamento temporal usando o algoritmo d¢ Godard.

(b) -~ Diagrama de espalhamento temporal usando o algoritmo de SAGDD.
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Resposta an Impulso Global Real
; T ; g ; T ; 3 i ;
AR : =
. ’ BIARD - X i
- 5600 - 0 -
06 .

[ e ]

‘_a’ 2 . ] i i . |
- 4 -1 i) 1 4 b

Fig.2.7. Respostas ao impulso globais referente a iltima iteragao

da simulagao da Fig.2.4 (Canal C2).

Sg ¢ (e
F L

Fig.2.8 - Assinaturas de convergéncia sincronizadas para um sistema radio-
digital, com canal de fasc minima e eqgualizador transversal ajusta-

do pelos algoritmos SAGDD e Godard. B = 20 log|i - p| (dB).

£ observado claramente que a drea sob a curva 2 (Godard) € inferior a drea sob
a curva ! (SAGDD). Isto indica que a melhoria do sistema provocada pelo algo-

ritme de Godard ¢ superior & melhoria do algoritmo SAGDD.
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Concluindo, esta simulagio experimental indica gque o algoritmo de Godard ¢
mais robusto gue o algoritmo SAGDD. Portanto sob o ponte de vista da robustez
¢ consisténcia, a avaliacdo feita pela assinatura perece ser mais completa do
gue aquela apresentada pelas curvas de aprendizagem, pois a assinatura
considera todos as caracteristicas do canal. No entanto, ela ndao fornece

informacdes sobre o tempo de aquisicio (velocidade de convergéncia).

Resumindo, neste capitulo se procurou fazer wma abordagem comparativa sobre o
desempenho de alguns algoritmos adaptativos oriundos das familias de técnicas
de equalizagdo cega apresentadas: técnica ndo-linear de Bussgang, técnica de
predigdo ¢ retropredicio e técnica de momentos de ordens superiores. Os resul-
tados obtidos por simulagdo computacional, e comparades a resultados de simu-
lagao experimental, parecem indicar que o algoritmo de Godard €& aquele que
mantém o melhor compromisso entre a robustez, a velocidade de convergéncia ¢ a

consisténcia, dentre os algoritmos investigados.

No préximo capitulo serd proposta uma teoria com base apenas nos momentos de

ordem 4, visando a sua possivel aplicacio em equalizagio cega.

184



CAPITULO 3

EQUALIZACAC DE UM CANAL COM FASE NAO-MINIMA COM BASE
NA IDENTIFICACAO DE MOMENTOS DE ORDEM 4

OBJETIVO DO CAPITULO

Neste capitulo € desenvolvida uma nova técnica para a equalizagdo de canais de
fase ndo-minima, baseado na identificacdo de certos momentos cruzados de ordem
4 entre os sinais na entrada do equalizador e na entrada do canal. Esta técni-
ca, que pertence a familia dos momentos de ordens superiorss, € aplicada aos
sistemas de modulagio complexa e fornece uma base tedrica para uma possivel
formulagio de algoritmos cegos que se basciam na estimagdo das estatisticas de
ordem 4. Resultados analiticos obtidos para sistemas radio- digitais com modu-
lagao 64-QAM, mostram que a técnica € compardvel as técnicas cldssicas da mi-
nimizacio do erro quadrdtico médio e de forcagem a zero, apresentadas no Capi-

tulo 3 da 1% parte da tese.

3.1 -~ BASE TEORICA PARA A EQUALIZACAO CEGA USANDO MOMENTOS DE
ORDEM 4

Muitos algoritmos bascados em momentos de ordens superiorzs (MOS) tém sido
propostos com o objetivoe de realizar a equalizagho cega <z sistemas, cujos
canais de respostas ao impulso finitas ou infinitas tém FNM. conforme Jé& co-

mentade ne Capitulo 1.

-

A maioria destes algoritmos € baseada na estimaclo de esizlisticas de ordem
superior a dois dos sinais na saida do equalizador, a qual pode levar a pola-
rizagbes (estimagao ruidosa) [88]. Além desta dificuldade, a complexidade com-~
putacional tem sido um fator relevante e que pode inviabilizer a Iimplementagdo

pritica de tais algoritmos em tempo real.

A base tedrica de todos os algoritmos gue usam MOS estd associada ao teorema
LR, enunciado no capitulo 1, o qual trata da identificagiac zndo-paramétrica de
sistemas FNM. Sob o ponto de vista de identificacio paramitrica dec sistemas
FNM, hd entre outros o trabalho de Tugnait [105], que se bascia na identifica-
cio {casamento} entre vérios cumulantes de ordem 4 do sinal de saida do siste-

ma desconhecido com os cumulantes correspondentes de safda dz um modelo linear
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de paradmetros. Assim, a fungio custo a ser minimizada € baseada no erro entre
os diversos cumulantes de ordem 4 do sistema e do modelo. Esta idéia serd
aproveitada nesta tese, com o intuito de permitir realizar a identificagio
inversa {equalizagdo) de uma forma direta, evitando o passo da estimagio do

canal antes de fazer a filtragem inversa [94).

Outra idéia aqui explorada e constatada ser eficiente € a de fazer uso somente
de MOS para obter a equalizagio. Os algoritmos existentes baseados em MOS, de
um modo geral, também se baselam em momentos de ordem 2. Esta dependéncia
implica na interferéncia direta do ruido aditivo e gaussiano. Conforme
mostrado no apéndice A, os cumulantes de ordens superiores a dois de um sinal
resultante da soma de um sinal util e de um rufdo aditivo e gaussiano, ndo
sofrem a influéncia das estatisticas do rm’do.k Logo, € desejdvel o uso de MOS

em sistemas muito ruidosos.

Um método de equalizacdo proposto neste capitulo faz uso da idéia da identifi-
cacio exclusiva entre os momentos de ordem 4 dos sinais da entrada e da saida
do sistema mostrados na Figura 1.2, Da forma com que este método € usado agui,
ele ndo se presta a equalizacdo cega, pois € suposto o conhecimento do canal.
Logo, tal método serd explorado com o iinico objetive de constatar ser possivel
realizar a equalizagdo com o uso exclusivo dos momentos de ordem 4. Posterior—
mente, um outro métode de equalizagdo faz uso da identificagio de momentos
cruzades de ordem 4 entre sinais da entrada e da safida do equalizador. Apro-
veitando a constatagdo feita pelo primeiro método, este método € desenvolvido
como objetivo de permitir a equalizacio cega, desde que sejam feitas estimati-
vas dos momentos de ordem 4 do sinal na entrada do equalizador. Tais métodos,
em principie, podem ser aplicados a qualquer canal. Porém, nesta tese, eles
serdo aplicados a canais rddio-digitais. A diferenca principal entre estes
dois métodos € que o primeiro método gera um sistema ndo-linear de eguagdes,
enquanto que o segundo gera um sistema linear de equagdes. Além dessa diferen—
ca, a modulagio utilizada no métode dos momentos cruzados de ordem 4 deve ser
necessariamente complexa e simétrica. No primeiro método, a modulagdo pode ser
unidimensional ¢ ndo-simétrica. No entanto, para os dois métodos serd adotada
a modulagdo complexa e siméirica. Sendo assim, pode-se ressaltar um resultado
importante para sinais modulados complexos € simétricos, a ser utilizado no
desenvolvimento dos méiodos mencionados: os cumulantes de ordem 4 de tals si-
nais sic iguals aos seus momentos de ordem 4 {resultade mostrado no apéndice
A}. Loge, os métodos de egualizagdo a serem desenvolvidos ndo sofrem a in-
fluéncia de ruido gaussianc aditive (resultade 4 wmencionado no pardgrafo

anterior}.
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3.1.1 ~ lidentificagio entre os Cumulantes de Ordem 4 da Entrada e da Saida de

um Sistema Rédio-Digital

Antes de iniciar o estudo da técnica MOS, ¢ interessante saber o que ocorre
com a resposta ao impulso global de um sistema rddio-digital quando identifi-
camos (ou igualamos) um conjunto de cumulantes entre as seqiéncias da saida

«{yn} e da entrada {an} do sistema de comunicagdes {Figura 1.2).

Suponha, por exemplo, que o canal F discreto, cujas amostras sao definidas de
(L) a2 L no eixo temporal, tem comprimento (2L + 1) e o equalizador H tem
(2ZN+1) coeficientes definidos de (-N) a N. Assim a resposta global tem um com-
primento [2(L+N)+1]. Com base nas expressdes (A.10)-(A.14) do apéndice A, o
... N de H identificando

(ignalando) os cumulantes de ordem 4 correspondentes entre os sinals v e a .
n n

A escolha pela ordem 4 € baseada no fato desta ordem ser a menor ordem, acima

objetive ¢ determinar os coeficientes h, i = =N,
1

de dois, que € diferente de zero para os sfmbolos simétricos e independentes

a_. Isto & A {E{anan+Pan+q}~ = 0, Vp,g € Z [82]. Outras ordens pares supe-
riores a 4 poderiam ter sido escolhidas, mas aumentariam a complexidade (as

ordens impares sao todas nulas para a simétrico e independente).
n

Um sistema de eguagdes ¢é construido, onde sdo igualados os cumulantes de ordem
4 C4’y{p,q,£) aos . cumulantes de ordem 4 C4!a(p,q,£}, vp,g,f € Z. O problema
agora se resume em definir quais p,q,f devem ser usados. Os elementos das
triplas  {p,q,&} devem assumir valores tais que sz{p,q,ﬁ) sejam nao-nulos.
Isto €, da expressao (A.13} se observa que cada elemento da tripla em mddulo

nic pode exceder {Z{N'%L)], pois, p.ex., 0. Portante, devido ao

gNJrLMz
comprimento finito do canal e do equalizador, hd um numero finito, ¢ igual a
4{N+L)+1, de ndmeros inteiros possiveis para cada elemento da tripla. Uma
tripla (p,q,f) define uma equagio. Logo, se cada elemento da tripla toma seu
valor sobre o intervalo [—2(N+L),2{N+L)], a solucdo trivial hn = 0 (gn = () €
evitada. Tal intervalo define o nidmero miéximo de [4(N+i..}+133 equagdes gue
compdem o sistema scbredeterminado, cuja i-€sima equagio € descrita por:

C4’y(pi,qi,£i) = C49a(pi,qi,£§), i= - 2(N+L), ..., 2(N+L} {3.1)

ou usando as =gs. (A.10)} ¢ {A.13):

geg E B

non+p Sneq Sl
i H i

= 8(p,q.8), 1 = ~2(N+L),...,2{N+L) (3.2)
1 i i
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1 , pPE Q= f =0
8(p,q.8) = {3.3)
0 , alhures

E observado claramente da eq. (3.2) que as equagi=s que compdem o sistema
sobredeterminado s3o nio-lineares em relagio aos coeficientes h, i = =N,...,N
1

do equalizador, pois

N
g =1 oh=zhf B.4

n n n CZoN k n-k
E de se notar que o sistema sobredeterminado de =zquagdes acima mencionado,
possui degenerescéncia (algumas equagbes estdo repetidas) devido as proprieda-
des de simetria dadas pelas egs. {A.15) e (A.16) do apéndice A. Portanto,
poder—se~ia evitar malor complexidade computacion:!, eliminando as equagdes

que sio repetidas,

Aliado ao problema da degenerescéncia e tendo exm vista a possibilidade da
aplicacdo em tempo real, procurou-se definitivamentz evitar maior complexidade
do tratamento matemdtico e computacional nesta fase do trabalho, reduzindo o
sistema de equagdes para um sistema determinado. Meste caso, faz—se necessdrio
escolher um grupo de {(2N+1) triplas dentre as §'_~*’-N+L)+1]3 triplas possiveis.
Dois aspectos nortearam a escolha, O primeirc aspecto € possibilitar o
surgimento de algoritmos eficientes (de complexidide computacional reduzida)
para a aplicagdo em tempo real, e o segundo aspeci. € o conhecimento genérico
das caracteristicas fisicas da resposta ac impul:o do canal. O primeiro

aspecto jd reduz o numero de equagbes para {4(N+L?~»'"§ fazendo p = g = £ = B~

-1
Neste caso diz-se que os cumulantes si3o fatiados za diagonal. Os cumulantes
desta fatia diagonal tém sua estimagdo menos ruidoz: do que os cumulantes de
outras fatias [88]. Assim estes dltimos, sendo usaios em tempe real, podem
resultar em mal desempenho dos algoritmos de ajuste para H, originando
polarizagbes em seus coeficientes. O segundo aspeizo permite escolher (ZN+1)
triplas mals  importantes dentre  as {4{N+L)+}?: triplas, associadas  aos
intervalos de tempo entre as amostras da respostz ao impulso do canal mais

significativas em relagao a [IES, onde cada triplz deste conjunto ¢ formada

pelas componentes:

™w
]

ol
i

whal
H

ﬁi = Z{N+L}+1 ~ i} , io= L, 4(NALYRT {3.5)

Por exemplo, para o caso em que N = 1 ¢ L = 2, o conjunto de triplas € formado
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por:  (6,6,6), (555}, .. {1,1,1), (0,0,0)}, {(-1,-1,-1), .., (-6,~6,-6}. Os
cumulantes de ordem 4 da fatia diagonal do sinal y, na saida do equalizador

para dados complexos, sdoc obtidos da esperanga do produto {yﬁyi»f3>'
"

i=1,...,4(N+L)+1, conforme a eq. (A.21) do apéndice. Logo, para este exemplo

se tem os scguintes cumulantes {(momentos):

3 3 4 3 3
E{ynyn+6}’ T E:'{ynyxﬁi}” E{yn}’ E:A{ynyn—}}” T IE{ynyﬂ—{‘)}’ )

Com o objetivo de ilustrar uma melhor escolha dos Bi, ¢ mostrado na Figura 3.1
um exemplo de resposta ao impulso de um canal radio-digital discreto, onde as
partes real e imagindria das amostras apresentam valores jmportantes para pro-
vocar uma IES significativa, cuja principal contribuicio vem daquelas mais
préximas da amostra principal.  Entdio, as correlagdes entre o dado atual e os
seus vizinhos mais proximos s3o as mais importantes. Sendo assim, tem-se o
seguinte sistema determinado de equagdes nido-lineares em relagio aos coefi~-
cientes hk, k = =N,..., N, do equalizador, organizado de maneira que haja uma
correspondéncia entre as componentes das triplas e as posigdes dos coeficien~

tes do equalizador (p.ex.: {(0,0,0) ¢ hﬂ):

N
Ve ¢ = 8,0, j = NN (3.6)
DT n]
n=-N
$ -
kS
& &
® 3 L ® 5
' . & % o
&
Fig. 3.1 - Amostras da resposia ao impulso digital de um canal radio-digital:

componente real (X) e componente imagindria (0} p=0,9; £f=10 MHz;

t=6,3 nseg.. Taxa de amostragem = taxa de simbolos.
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A solugdo da eq. (3.6} pode ser obtida através de virios algoritmos. Neste
trabalho foi usado o algoritmo de Newton-Raphson dado pela subrotina FORTRAN
"COSPBF-NAG Fortran Library Routine Document”, para calcular o vetor H com F
conhecido. A inicializagdo do  algoritmo, feita  para varios canais
ridio~digitais ¢ quando ndo dito em contrdrio, considerou sempre o coeficiente
central hgzl e todos os outros coeficientes nulos. A convergéncia fol sempre

obtida.

A Figura 3.2 ilustra um dos diversos casos rodados. Ela apresemta as amostras
das respostas ao impulso de canais rddio-digitais reais com L=2, ¢ também as
amostras das respostas ao impulso global, considerando um equalizador com 3
coeficientes reais (N=1), calculados pelo algoritmo de Newton-Raphson. O
sistema tem uma modulagio 64-QAM, excesso de faixa « = 0,3, taxa de
transmissio de 140 Mbit/s, e as seguintes caracteristicas do canal: Af=0,

7=6,3 nseg., p=0,9 (forte distorgao) e p=0,5 {fraca distorgao).

a) Fraca X F{X}
Distorgdo G(o)
p:0,5

e M e W e Qe e B

b)Forte &
Distorgdo
£=0,9
. ._lﬁm%m — e K
% o
Fig. 3.2 - Respostas ao impulse de canais radio-digitais sem (X) e com {(0)

equalizagdo. Sistema: 64-QAM; a=0,3; 140 Mbit/s; Af=0 e T=6,3 nseg.

E visto claramente desta figura que o método dos cumulantes consegue realizar
a equalizagio, sendo seu desempenhe dependente da distorgao do canal. Para
melhorar o desempenho, € necessdrio crescer o nimero de coeficientes do equa-

lizador, como em todos os outros métodos.

A Figura 3.3 compara os desempenhos de trés métodos para o sistema da Figura
3.2, cujo equalizador agora tem 7 coeficientes, {(N=3), medidos através das
curvas de assinaturas. O eixo das fregliéncias estd normalizado em relagdo a

taxa de simbolos. Uma rotina computacional foi implementada para fornecer es-
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tas curvas de assinaturas, cujo limiar ¢ dado pela distorgdo maximal global
(DmaxG) igual a 0,5. A cada Af fixo, p € variado ¢ H € calculado. Em seguida,
o programa fornece g, pela convoluglo de fn e hn. Depois, a distorgdo maximal
¢ calculada e comparada ao valor do limiar, com precisic determinada (no caso:
0,01). O processo continua para o mesmo Af e com um nove valor de p interpo-
lado linearmente, se a precisdc ndo for atingida. Casc contrdrio, o iltimo
valor de p fornece um ponto da curva, e um novo valor dz Af € gerado, reini-

ciando o procedimento.

As curvas de assinaturas fornecidas pelos métodos cldssicos de minimizagio do
erro quadriatico médio (MEQOM) e de forcagem a zero (FZ), sdo tomados como
referéncias para a andlise do desempenhe do métode de cumulantes. Os
coeficientes do equalizador foram obtidos para o método MEQOM pela eq. (3.29) e

para o método FZ pela eq. (3.26), referentes a primeira parte da tese.

BB}

vl

- MEQMIRSR-204¢B!

o

MECM[RSR=54B}——

—RBEQMIRER-6048)

FIECUMULANTE
p——
o

&Y

10
Fig. 3.3 - Assinaturas de um sistema rddio-digital com um equalizador tranver-
sal de coeficientes calculados pelos métodos MEQM, FZ e cumulantes.

Demais parametros do sistema sBo os mesmos <z Figura 3.2, RSR € a

relagio sinal-ruido.

O métode dos cumulantes de ordem 4 {CUM-4) apresenta um desempenho semelhante
ao método FZ, conforme pode ser visto da Figura 3.3, O comportamento deste
método, além de comprovar sua eficiéncia, apresenta a vaniagem da imunidade ao
ruido gaussiano, o qual restringe o desempenho do métode MEOM, conforme pode
ser visto nas curvas de assinaturas da figura para alguns valores da relagdo
sinal~-ruido. Deve-se ressaltar que a curva de assinatura para o métode FZ nio

considerou a influéncia do ruido,pois usou-se a eq.(3.26) da [® parte da tese.
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O comportamento semelhante nos desempenhos dos métodos FZ e CUM-4 parece
indicar que a resposta ao Impulso global g obtida pelo método CUM-4 &
aproximadamente igual 3 do método FZ. De fato, esta semelhanca sempre foi
observada nas inimeras simulagdes realizadas. A seguir € mostrado g obtido
pelos dois métodos, para trés situagdes do canal rddio-digital. Os paradmetros

comuns sio o8 mesmos pardmetros da Figura 3.2,

Tabela T2: p = 0,7

-3 -2 -1 0 i 2
f 0 0,017)-0,048 1,012-0,142 0,029

n

g (FZ) 0,76x107°10,015|-0,72x107%}1,000!0, 12x107%| 0,009 | 0, 004

g_(CUM-4) 0,76x10">| 0,015 0,17x107°|1,000/0, 53x107>| 0,009 | 0,004

Tabela T3 p = 0,9

n -3 -2 -1 0 1 2

f 0 10,034|-0,089 0,939 -0,493 0,075 0
g (FZ) 0,00310,032|~0,63x107 11,000 0 -0,211{0,046
g (CUM-4)10,003)0,032 0,23x10"*|1,000| 0,44x107°|~0,211/0,046

Tabela T4: p = 0,95

n -3 -2 -1 ¢ 1 2 3
0 3,037 |-0,0095 0,865 -0,630 0,087, O

n

g (FZ) 0,004 |0,039|-0,67x10" |1,00010,42x10"°|-0,491|0,084

gn(CUMmti) 0,0046,039: 0,002 0,990 0,011 -0,49210,084

Das tabelas observa-se que a distor¢ic maximal {(Dmax) € menor do que 0,5
gquando p = 0,7 ¢ p = 0,9 para os dois métodos. Porém, para p = 0,95, Dimax &
maior do que 0,5. Logo, o ponto Af = 0 e p = 0,95 faz parte da regifo de
interrupgic do sistema com e sem equalizador. Neste dltimo caso € observado
gue nos instantes n = -1 ¢ 1, © método dos cumulantes produz gn bem diferentes
daqueles produrzidos pelo método FZ. Isto certamente € devido a forte distorgho
do canal e do nimerc pequeno de coeficientes do equalizador. Porém, fora do
intervalo do equalizador (|n| > 1), os dois métodos fornecem praticamente os
mesmos g . Particularmente, quando n = 2, g ¢ extremamente forte comparado ao

canal . Na verdade, esta amostra € a principal responsdvel por DmaxG ser
n
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maior do que 0,5 Para os canais onde p = 0,7 ¢ p = 0,9, as diferencas nao

foram importantes, conforme € mostrado nas tabelas T2 e T3, respectivamente.

Para um canal rddio digital analégico com forte distorgdo, € interessante
ressaltar que a amostra do sinal equalizado justaposta ao final do horizonte
direito (ou esquerdo) do equalizador tem wum valor maijor do que aquele da
amostra correspondente ao canal de fase minima (ouw fase nio-minima). Isto €,
tomando como exemplo a tabela T4, }gzg > |f2]. Na verdade, esta observagio tem
sido feita em todos os métodos e canais com f{rentes de subida e descida na

resposta ao impulso do canal, e nio tém sido analisada conclusivamente.

Finalizando, para melhorar o desempenho do métodos dos cumulantes de ordem 4,

principalmente para canais com fortes distorgoes, se faz necessdrio aumentar o

ndmero de coeficientes do equalizador.

Concluindo, os resultados mostram ser possivel obter a equalizagio fazendo a
identificacio entre os cumulantes de ordem 4 da entrada e da saida de um
sistema cujo canal tem frente de subida e frente de descida na resposta ao
impulso. Os resultados obtidos pelo método CUM-4 estdo proximos daqueles
obtidos pelo método FZ. Se o ruido gaussiano aditivo € considerado, o método
FZ tem desempenho inferior ac método CUM-4, o gual € imune a este tipo de
ruido. A seguir, serd feita uma andlise tedrica comparativa entre as respostas

ao impulso globais obtidas pelos dois métodos.

3.1.2 - Comparacio Entre o WMétede des Cumulantes de Ordem 4 {CUM~4) e o
Método de Forcagem a Zero (FZ)

Uma justificativa da proximidade entre os desempenhos dos métedos CUM-4 e FZ
¢ dada a seguir. Suponha que o canal discrete de comprimento {(2L+1} seja
necessariamente de FNM tal que g {eq. (3.4)) tenha frentes de subida ¢
descida, € gque o equalizador transversal tenha um comprimento (ZN+1)
suficientemente longe de tal maneira que seja vdlida a seguinte aproximagho

para a resposta ac impuiso global:
g 20 , |n|>C, C<NeL, CeN (3.7

Considere agora a eq. (3.2 com B =p=qg =1

193



Cap.3/P.JI - Egqualizagdo de um Canal com Fase Ndo-Minima com Base

--------

N+L

3
ngMBm 3(B,B.B) , IN+L+C| = B (3.8
n=-N-L

Fazendo B = N + L + C na eq. (3.8):

3

N8 B O (3.9)

H

E

P - 3
pois em cada uma das outras parcelas do somatério em (3.8) hd um termo g~ que
n
satisfaz a relagio aproximada {(3.7). Logo, desde gue g * 0, pois o
equalizador tem comprimento finito, os resultados das iltimas tabelas parecem

3 .
indicar que g << g, © que, portanto, € razodvel super gi # 0. Sendo assim,

a suposicio gzﬂ 0 {(eq. (3.7)) pode ser extendida ao izcervalo n < (-C) e n >
(C-1). Em seguida, o procedimento € retomado, ¢ a cad: B um novo intervalo €
obtido para gis—: 0. No final do procedimento, sé restaré a equaghdo dada por B =

0 e n = K. Isto implica em que, a partir de (3.8): |K|

1A

C, com um unico termo
¢
jm
. 2

. gic = e ., m € 7.

ik

. .4
diferente de zero, pois g 2 0 para n # K, ou seja g,
Este procedimento parece indicar que a solugdo obtid: aproxima-se da solugho
desejada, tal como no caso do critérioc FZ, cuja respista ac impulso global €

dada pela eq. (1.13).

Ressalta-se que a aplicag@o do procedimento acima dezcrito aocs cumulantes de
ordem 2 ndo produz o resultado desejado, como era de e esperar. Isto € devido
a hipdtese equivalente a gi 2 0 po métode CUM~4 e qu: neste casc se traduz em
g = 0, para In| > C, pois a equagio equivalente 2z :3.8) para o método dos
cumulantes de ordem 2 ¢ dada por: Z‘r:iN%(gn gmﬁ) =3B), I[N+ L +C] =8
Ora, aguela hipétese supde que a equalizagdo j4 existe. o que contradiz a pré-
pria hipdtese de canal distorcivo e equalizador finitzz. A tabela TS5 abaixo
compara o desempenho do métedo dos cumulantes de ordec 2 com o do critério FZ,

e também com o canal, através de respostas ac impulso.

Tabela T5: p = 0,7 e inicializacio do equaiizador:h__ = hl =0 ¢ h0 = 1
n -3 -2 -1 0 1 2
] 0,017(-0,048 1,012 ~-0,342 3,029 ]

n

g (FZ)  |0,76x107°10,015|-0,72x16"%] 1,000/ 0,17x10"°| 0,009 0,004
n

gﬁ{CUMwl} 0,004 G,0041 (,208 0,957 -0.211 G,038:-0,002
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Da tabela TS5 vé-se claramente o mal comporiamente do método dos cumulantes de
ordem 2 (CUM-2). Nos instantes n = =1 e 1, os valores de g sdo superiores aos
do canal, aumentando a distor¢do e originando wma maior IES. Foram feitas
outras inicializagbes para o algoritmo de Newton-Raphson melhorar o desempenho
do método neste exemple. A maloria das tentativas ndo obtiveram sucesso.
Algumas inicializagbes obtiveram razodvel sucesso. A seguir, a tabela Té6
apresenta o melhor resultado de equalizagdo obtide wusando o método CUM-2Z,

dentre as diversas inicializacfes tentadas.

Tabela T6: p = 0,7 e inlcializagio do _e:quaﬁiz;au:ic)r:h_1 =1leh =h =0

n -3 -2 -1 0 1 2
0 0,017!-0,048 1,012(-0,142 0,029 0

n

g (FZ) 0,76x107| 0,015|-0,72x10"°11,000]0,12x107%|0,009! 0,004

gn(CUM—E) 0,017 -0,045] 0,998 0,046,-0,015 0,008 —(},S.M{IOW3

Neste caso, a amostra principal sofrev um deslocamento no tempo de uma unidade

-

em razdo da inicializagiio. O métode dos cumulantes € nio-linecar, sendo portan-

-

to sensivel & inicializacdo. Logo, a acdo de mudanga da inicializagdo pode ser
benéfica, conforme pode ser vista na tabela T6. Porém, ela € limitada, pois se
sabe que ndo € possivel realizar a equalizagdo com momentos de ordem 2 de si-

nais que nao sofreram processamento nio-lincar na saida do equalizador [85].

O objetive principal deste item foi a constatagdo de que se pode realizar a
identificacio inversa, utilizando certos cumulantes {momentos) de ordem 4 para
a obtengio direta dos coeficientes de um egualizador transversal, sem a
necessidade do uso conjunto dos momentos de ordem 2. No entanto, esta técnica
€ nao- linear em relacio as componentes do vetor H, podendo comprometer a
robustez dos possiveis algoritmos dela oriundos para atuar em tempo real sobre
H. Procurando evitar o problema da ndo-linearidade, um método linear baseado

nos momentos de ordem 4 € proposto e desenvolvido no préximo item.

3.2 - METODO LINEAR DE EQUALIZACAC BASEADO EM MOMENTOS DE ORDEM 4

Para desenvolver este método, ird se retormar : idéia bdsica do problema da

desconvolugdo, apresentado no item 1.1 e exposto na Figura 1.1




Cap.3/P.J! - Egualizagdo de um Canael com Fase Ndo-Minima com Base ... :

O sinal discreto L safda do capal discreto F, suposto de resposta ao

impulso finito (FIR) e de fase nio-minima (FNM), pode ser escrito na forma:

i
x=[fa ,LeN (3.10)

[0

onde a seqgiéncia {a} formada por wvaridveis aleatdrias nao-gaussianas,
n .

i.i.d. e siméiricas, e fK, K = -L,...,L, sao as amostras do canal F.

O objetivo final da egualizacio cega € usar um filtro para equalizar o canal F
em tempo real, sem dispor de um periodo para treinamento. Neste pardgrafo,
serd estudado um método de equalizagio que pode permitir o uso de algoritmos

de adaptagdo para a equalizagio cega. Este método € bascado nas estatisticas

~de ordens superiores de a conhecidas a priori, e ainda nas estatisticas de
n

ordens superiores do sinal X recebido e disponivel na entrada do receptor do
sistema de comunicagdes. Como o algoritmo adaptativo orivndo deste método nio
serd  tratado nesta tese, as estatisticas mencionadas serdo calculadas
analiticamente. Assim, estard se estudando a base tedrica da equalizagio cega.
Iste €, a preocupagdo aqui nde estd concentrada na formulagido algoritmica para
a solugao do problema da desconvolugao autodidata. O objetivo € obter
resultados dtimos gque servirdo de referénecia para a andlise do desempenho dos
possiveis algoritmos cegos decorrentes do método proposto. Portanto, o método
visado deve contemplar as caracteristicas bdsicas dos algoritmos cegos, quals
sejam: o desconhecimento das caracteristicas do canal ¢ a ndo-disponibilidade
de um periodo de treinamento {an ¢ nao-observdvel). Como o método € baseado
nas estatisticas de ordens superiores de X, as versdes algorftmicas do método
em tempo real seguramente fardo uso de estimagbes recursivas daquelas

estatisticas.

3.2.1 - O Eqgualizador de Compriments Infinite: A Selugds ldeal

Suponha que o equalizador transversal H tenha um comprimento infinito, sendo
representado  por Hm. Esta idealizagde permite ao equalizador realizar a
equalizagzo perfeita do canal [30]. Neste caso, supondo gue nado haja ruido, o
sinal y ma saida do eqgualizador ¢ o prdprio simbolo desejado a_. Nio hd perda
de generalidade aoc nio colocar-se um atraso no simbelo, pois o comprimento de

H ¢ infinito. Logo, se escreve:
]
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[++]
azzh,x_xxeh, neyf (3.1
n . i on~i

n n
]

onde h, i € Z, sidao os coeficientes de Hm. Esta equagio, onde o ruido nao ¢
1
considerade e o equalizador tem comprimento infinito, ¢ outra forma de definir

o critério de forgagem a zero (FZ) estudado no item 321 da 1* parte.

0Os resultados analiticos obtidos no final deste capitule ao usar os momentos
de ordem 4 sio semeclhantes aqueles obtidos a partir do critério FZ.No entanto,
espera—-se que a versio algoritmica do método baseado nos momentos de ordem 4
tenha vm melhor desempenho num ambiente contaminado por um ruido aditive gau-
ssiano do que as versdes algoritmicas do critério FZ,pois serd visto que o pri

meiro € insensivel ao rufdo, ao contrdrio do segundo (item 3.3.2 da 12 parte).

A técnica tem como base a multiplicagdo da expressio (3.11) pelo produto
[xmpxqume] e, em seguida, a aplicagio do operador esperanga. Como H €

fixo, pode-se escrever:

03

£4 anxmpxqumz} = E hiE{ xn_ixn+pxn+qxn+£} (3.1

f=-00

A partir da eq. (3.12), algumas técnicas diferenciam-se. Chiang e Nikias [100]
desenvolveram uma técnica algoritmica, do tipo LMS, a partir da minimizagio de
uma equagdo do erro retirada de um conjunte de equagbes correspondentes a
(3.12), usando momentos de ordem 3. Por outroe lado, Zheng et al. [99]
utilizaram equagles equivaianics a eq. (3.12), fazendo uso de cumulantes de
ordens 4 ¢ 2 para formar uma equagio matricial ¢ obter a solugio inversa H de
maneira algoritmica, baseada no esguema iterativo de sobre-relaxagio sucessiva
(SOR). Esta técnica evita a Inversio direta das matrizes. Estas duas técnicas

sdo vélidas para sinais ¢ sistemas reals.

Nesta tese, serdo estudadas as solugbes de equagbes matriciais obtidas a
partir da eq. (3.12). Portanto, tal método tedrico aproxima-se da técnica de

Zheng et al. fazendo uso exclusivo de momentos de ordem 4 de sinais complexos.

Da eq. (3.12), pode-se escrever uma equagio matricial de dimensdes infinitas.

RH =A (3.13)

o« o = ¢}

onde o vetor Am ¢ & matriz Rw tem suas componentes dadas por:

Am(k} = kezZ (3.14)

Ela x % X .
{ 5 nep neg nel }
k k k
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R (i,k) = E{x_ x x X P ik € 7 (3.1%5)
o n-i n+pk n+qk m+fk

onde pk,qk,ﬁk € Z. Da eq. (A.21) do apéndice A e da eq. (3.15), conclui-se que
a matriz ROo tem como componente os cumulantes de ordem 4 do sinal X na saida
do canal. Assim, a solugdo ideal H ¢ dada pela inversio da eq. (3.13), com

base nas triplas que sho elementos do espago:
E={(pqd) | peZ, qel Lel} (3.16)

O vetor A_ € considerado nao-disponivel sob o ponto de vista autodidata, pois
cada componente requer o conhecimento do sinal de entrada a , como pode ser
visto da eq. (3.14). No entanto, ¢ possivel selecionar um sub-espaco Ee c E de
modo a tornar nulas todas as componentes do vetor A_, salvo uma que € depen-
dente da curtose de a, conhecida a priori, ¢ de uma udnica amostra da resposta
ao impulso do canal. Esta selegdo permitird realizar a inversio da eq. (3.13),
cuja solugido estard associada ao sub-espaco E. Os elementos de E, sao obtidos

a partir da substituigdo da eq. (3.10) na eq. (3.14), que fica na forma:

Ak =FaX X X b=
« nonep” n+q ﬁ+£k

E{aa+ L e i R 4;} (3.17)
Dﬁpkilnqklzﬂk!z'

Igualande a zero a eq. (3.17), para gqualguer canal discreto finito, e
lembrando que ﬂ{an} ¢ i.i.d. ¢ estaciondria, obtém-se um subespago E1 c E{), tal
que os secus eclementos fazem anular a esperanca matemdtica gque consta da
igualdade mais a direita da eq. (3.17). Isto €, ao ser usada a hipdtese de gque

a seqléncia de entrada € branca, obtém~-se:
E =4{p,q,¢) | (p| > oullg]| >L)ou [£]>L} (3.18

Da expressio (3.18) vé-se claramente que as triplas (pk,qk,fk) tém ao menos

uma das suas componentes fora do horizonte do canal.

Ainda da expressado (3.17), obtém-se a componente nao-nuja de Am(k) ao ser
imposio que a scja uma Vv.a. complexa, ¢ escolhendo p= q.= £k== G, k = ka {p.
ex.}. Logo, da eq. (3.17), tem-se que:
3

Am(k@) = yf{; (3.19)
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uma vez que a ¢ complexo, pois neste caso: E{az} = 0, ¢ nde hd outra depen-
déncia com as amosiras do canal que nio seja fa. Se a € uma v.a. real, Aw(k{})
dependerd de todas as amostras f, i € [-L.L], pois o fator E «{ai}» # 0 consta-
rd de todos os termos de (3.17) que sdo ndo-nulos. Esta dependéncia completa
com o canal ndo permitiria a utilizagdo deste método no modo autodidata. No
entanto, hd ainda a dependéncia com fﬂ. Isto nao causa problema pois, do ponto
de wvista autodidata, a presenca de um dispositive com controle automdtico de

ganho (CAG) pode estimar a inversa do valor absolute de fo’ isto €, |f }—1

(93], [94]. No caso de um canal com resposta ao impulso complexa, a fase df:0 fﬂ
pode ser estimada por um circuito de recuperagio da portadora. Portanto, con-
siderar tais dispositivos no sistema € equivalente a normalizar toda a respos-
ta ao impulso do canal em relagdo a amostra principal fe. Assim, a eq. (3.19)

nio mais dependera de f(}'
Retornando a eq. (3.19), define-se o sub-espago E2 c E0

E, = {p.9.8) | p=g=¢=0eck =Kk} (3.20)

Portanto, o espaco das triplas escothidas para solucionar a eg. (3.13) € dado

por:

Eo =E1 v E2 _ (3.21)
O vetor Am tem a seguinte representacdo utilizando os elementos do espago Ee):
H 3
A = g{...eak..emaa...ﬂ@...jW , Z = 'gf@ (3.22)

Apesar do espago E‘o ser um subconjunto do espago E, a solugio da eq. (3.13)
com base nas triplas de Eo ¢ ainda ideal, pois o nimero de coeficientes do
equalizador € infinitoe. No préximo item, o equalizador serd considerado de

comprimento finito.

Assim, € obtido um vetor A_ cujos componentes sio nulos, salvo uma que depende
do conhecimento a priori da curtose de a , tornando possivel a utilizagio des-
f

te métode no problema autodidata.

2.2.2 - O Equalizader de Comprimento Finite

Agora, ird se relomar o estude na situagdo prética de um egualizador

transversal H com (2N+1) coeficientes complexos. Seja a safda do equalizador
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da Figura 1.2 dada por:

¥ *Z hx , ne (3.23)

Pelo mesmo procedimento que resultou na eq. (3.12), da eq. (3.23) € obtido:

N

[E{ynxmpkxmqumgk} = iZ_N hi E{ xn”ixmpkxm_qumk} (3.24)

E imposta a identificagdo (igualdade) entre o termo a esquerda da equagio
(3.24) e um vetor A de dimensio finita, cujas componentes representam algumas
estatisticas desejadas para o sinal equalizado. 1Isto €, tomando como
referéncia o vetor A:u (eq.(3.22)), o vetor A € dado por:

A' = ¢[00...010...00] (3.25)

1x(2N+1)

Assim, se chega a um sistema sobredeterminado de equagdes lineares, andlogo ao

sistema dado pela eq. (3.13):
RH=A (3.26}

onde R € uma matriz com Ne linhas e {2N + 1) colunas, cujas componentes sio
representadas da mesma forma que aquelas da matriz R (eq.(3.15)). Deseja-se
obter a solugdc de (3.26), com base nas triplas pertencentes a um espago
compacto Ec, onde evidentemente }E‘,C < EQ, devido ac comprimente finito do

equalizador.

Portanto, o vetor H & uma aproximagio do vetor H . H ¢ obtido de (3.26) no

sentido da minimizagao do erro guadritico {(pseudo-inversa) [5%9]:
H=®7rR7TRrR A (3.27

L : e ; : =
onde R € a matriz hermitiana da matriz R. Resta saber quais sao todos os
elementos do espaco E e, consequentemente, a quantidade miéxima N destes
c <

elementos.

~ obtengdo do espago EC:

O espago E pode ser composto pela unido de um sub-espago Eic com ¢ subespago
o

¥, isio €:
2
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onde o espago Elc ¢ um subespago de ﬁl. Como E} foi obtide a partir das
componentes nulas do vetor A {eq. (3.17)), E  também ¢ obtid: a partir do

anulamento do lado esquerdo da eq. (3.24), ou seja:
[E{ynxwkxwkxmek} = 0 (3.29

onde as triplas (pk,qk,ﬂk) € E}.

istc €&, impondo que o equalizador H satisfagca (3.29), espera-se que a
equalizagdo seja alcangada em vista dos resultados obtidos no item 3.1, onde a
identificagio entre os cumulantes permitiv a equalizagio, e tam=™¢m devido &
formulagio da equalizacdo ideal a partir da identificagio erre momentos
cruzados desenvolvida no item anterior. Os resultados a partir ¢z (3.29) serdo

tao préximos aqueles da equalizagao ideal quanto maior for o comprizmento de H.

Usando a eq. (3.24) em (3.29) e também a propriedade da sstacionaridade,

CsCreve—se:

JoOhExx ox ox , }=0 (3.30)
. i R avp +in+q +i n+€k+1

Lembrando que 2 ¢ uma v.a. i.i.d., complexa ¢ simétrica, o momer:: de ordem 4
1]
no somatdrio da eq. (3.30) € o cumulante de ordem 4 C4 {pk+ i, q; i, £L+ i)
}x S -

Logo (3.30) ¢ reescrito na forma:

N

L h Cd,x(p; L, g+, &+1) =0 (3.31
i=~-N

Para evitar uma linha nula na matriz R, cujas componentes sio os cumulantes de

ordem 4, faz-se:
Cégx{pk-? g+, Ek+ i) = 0, para alguns i € [-N,N] {3.32)

ou ainda, substitvinde z eq. (3.10) em (3.32)
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L L
z E Z Z f f f f E’{a - +p +i-i am— +i an+£ +i- } =
e T R R A SIRPRERY il me el el ),

L
z _ f # 0, para algum i € [-N,N] (3.33)
j= i }‘i’p +t j+q +i 31’2 +i

Para garantir que (3.33) nao seja nula, para algum i € [-N,N], € necessdrio

que:
B +i+j| =L, B=p ougq ou Ek (3.34)

Observando os limites de i e j, obtém-se os limites de B:

|Bl = 2L + N (3.35)
E neccessdrio também que as diferengas temporais entre as amostras f'+i3+'
j i
~_ estejam no intervalo [-L,L], ou seja:
jroc+i
Bri+tj-la+i+j]| = |B-—mt:52]_.,nt=pkc;uqk0u£k (3.36)

Assim, a partir das expressdes (3.35) e (3.36) e do espago El (eq. (3.18)),

E1 pode ser escrito como a intersecgdio entre o3 €spagos Ei’ 52 e E3, isto
[ [ c

é:

E_=E nE nE_ (3.37)

E,={p.q.t) | (p | =2L+N) e (Jq | = 2LN) e (¢ ] = 2L+N) } (3.38)
- ' -n | = - < o ow <

E, ={p.a.8) | (p-ai =20 e (p-t] =2 e (jg-4] = L) (3.39)

Desta forma, o espago EC dado por (3.28) tem todos os seus elementos determi-

nados.
~ Obtengdo da quantidade de elementos de }:ZC:

O objetivo € determinar o nimero miéximo leax de equagbes do sistema sobrede-
terminado dado por (3.26), ou a quantidade de elementos do espago EC. Para
isto ird se considerar as expressdes (3.18), (3.20), (3.38) e (3.39), ¢ também
as propriedades de simetria dos cumulantes de ordem 4 expressas pela eq.
(A15) do apéndice A. Esta iltima visa evitar a degenerescéncia do sistema, ou
seja, retirar algumas linhas que s3o repetidas na matriz R. Apesar desta repe-

tigho nio alterar a solugio final, ela aumenta a complexidade dos cdiculos.

1 . =~ : N max
Para visualizar a formagao do espaco E e determinar a quantidade N 7, um
< [
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diagrama esquemdtico foi construido e estd mostrado na tabela T7. As selas

indicam as combinagdes dos atrasos p, q, £ para a formacio das triplas.

Tabela T7: Diagrama ecsquemadtico usado para determinar os elementos (triplas)

do espago Ec:

p q £
{2L4N) —— 3 {(ZL+N) — (2L+N)
{(2L+N-1) (2L+N-1) {2L+N-1)
{2L+N-2) (2L+N-2) {(2L+N-2}
(L+ﬁ+1)~mmw» (L+$+1) (L+ﬁ+1)
{L+N) {L+N) {L+N)
(L+1) (L+1) (L+1)
i L L
(L-1) ey (L~-1) (L-1)
2 2 2
horizonte 1 1 1
do 0 0 0O
canal -1 -1 -1
! -2 -2 -2
—(L-1) —(L-1) ~(L-1)
-1 -5 -L
-{L+1} ~{L+1} ~{L+1)
~(L+N) ~(L+N) —(L+N)
—(L+N+1} ~(L+N+1) ~(L+N+1)
—(2L+N-1) ~(2L+N-1)  —{2L+N-1)
-{2L+N) —{2L+N)} -{2L+N)}

Para selecionar as triplas através das setas que interligam as trés colunas da

esquerda para a direita, alguns aspectos retirados das expressbes antes

mencionadas sic considerados:

o nenhuma tripla pode ter simultanecamente todas as suas componentes {atrasos)

dentro do horizonte do canal, iste €, na regido entre (<L) e L.
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o guando consideram-s¢ as simetrias entre os cumulantes de ordem 4, as triplas

sao obtidas de tabela T7 pela direcio das setas:
p = q = & triplas das linhas horizontais. -p 2q — ¢

p = q # & triplas da linhas horizontais enire

p ¢ g, e diagonais entre g € £. -p - q(ﬂ
p * q # & triplas das linhas diagonais para qﬂﬂ
cima, isto €, diagonais onde p<q<{. - p’

o as linhas diagonais onde: p > qe € > q, ou p < g e £ < g, produzem degene-
rescéncia; logo sio evitadas. Isto ¢, mna matriz R, a linha representada
pelas triplas permitidas (p+i, g+i, £+i), i € [-N,N], ¢ simetricamente equi-

valente a outra linha jd considerada no esquema acima:
- no caso p > q e £ > q: (g+i, &+i, p+i) ou (q+i, p+i, &+i)
~ no caso p < q e £ < q ({+i, p+i, g+i) ou (p+i, £+, g+i)

diagramaticamente, tem-se, p. ¢X., as seguintes equivaléncias:

p>qel>q: p\ g = geP U trocando entre si os valores de p e £.

q
p<ged<aq p/q\g = ﬁ).,p" ou trocando entre si os valores de p e £,

o das propriedades de simetria expostas na expressdo (A.16} do apéndice A se
conclui gue nio hd chance de reduzir o sistema (ndo hd degenerescéncia),pois
as triplas (p+i, g+i, £+i), i e [-N,N], que definem uma linha da matriz R
{eq.{3.32)), nio encontram correspondentes simétricas dadas, por exemplo,

pela tripla {(-p+i, g-p+i, &-p+i), 1 € [-N,NL

Considerando o diagrama ecsquemdtico da tabela T7, e seus aspectos relevantes

acima mencionados, tem-se:

aj para N = L:

i) p = q = & 2(L+N} equagdes
i) p=q=#{
¢ p > L:
numers de\p 2L+N | 2L#N-1 | 2L+N-2 | ... L+1
equacde s
para baixo 2L 2L ZL ZL
para cima 0 1 2 L+N-1
J
total €L+N){2L + ““’—_ig——ii}
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e < p = I
numero de\p L L-N | .... N N-1 1
equagdes
para baixo 0 1 L-N L-N+1 L-N+N-1
para cima L+N | L+N | .... L+N | L+N-1 .e.. |L*#N-(N-1)
total (L—N+1)[L + N + “‘;N)} + 2L{N-1)

o p = O: 2L equagdes

Para p < 0, utiliza-se a simetria em relagio a p > O

e 0> p>-L (L-—N+I){L + N + (L;N)] + 2L{N-1) equagdes.
o p < -L: (L+N}[2L + W] equagles.
iti) prgz, p<g < &
oL <p=2L+N -2
(£ - p) 2 3 L+N-1 sub-total
q-p=1 -
nimero dely NeolLeN-3] ... | LeN=(Lan-) [(ENZ2) (LAN-1)
equagdes 2
(& - p) 3 .oo.fL#N-11 sub-total
qg-p=2 -
nimero de LaN-3] 1 (L+N-3) (L+N-2)
equagdes 2

g-p=L+N-2:f{-p=L+N-~-1

[L+N-(L+N-1D] [L+N=(L+N-2}]
nimere de eguagdes: 5 = 1

A soma dos sub-totais neste caso, tem a seguinte forma:

L+MN-2

i
o ii+l) =
2 izi

(LAN{L+N=-1}(L+N-2)
&

gguagbes.
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o Ipl = L: a seguinte tabela T do nimero de equagbes ¢ montada:

\" AL [Let]-Le ] el ot N (het) L
F4
L+4 e |2L-4)2L-1 Looj2L-tieL-1ifi- o 2i-4 gi-8 o gL-{L~N+§)
L+ | o | e |e-g]. |ec-pjec-elec-z] | e-e 23 deL-L-Nep)
t+3 Le| el el  lew-slecenalen-z] | et-3 sL-4 2L (L-N+2)
Letsn-1 0| @l e . 1 of o] @ BL-(L4N-11] BL-(L4N) , 1
LeLen [ €| @] ® 1 el el el .1 a-wswo lac-asmenl ¢

Para poder obter uma forma representativa da soma do nimero de equagdes neste

caso, a tabela 'I“a € completada a suva direita pela tabela T?J abaixo:

¢

L+1 | [2L-(L-N+2)] | [2L-(L-N+3)] | ....| 1

L+2 | [2L-(L-N+3)] | [2L-(L-N+4)] |....| O
L+L+N-3 2 1 ] O
L+L+N=-2 1 0 ] 0
L+L+N=] 0 0 N )
L+L+N O G S 4

x

Em seguida, a tabela Tb acima € somada e subtraida a tabela T, com correspon-
a

déncia linha a linha, sendo obtido:
nimero de equagdes, neste caso:

1+N-2
- Z {i+1) = (L+N)L(2L-1) -
i=1

2L(2L~1}
2

(L+NHL+N=-1) (L+N~2)
&

{L+N}
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o [-2L+N)] = p = -[(L+D)]:

(L - p) 2 3 {....;2L | sub-total
q-p=1: -

nimero dejy iy oL LeN] QL-1) (LN

eguagdes

(£ -p) 3 |....|2L | sub-total
q-p=2: -

mimero dely ol JL+N|(2L-2)(L+N)

equacles

q-p=2L-1:£¢-p=2L
nimero de equagdes: [2L-~(2L-1)] (L+N)

A soma dos sub-totais neste caso, tem a seguinte forma:

2L-1
(LN} i = LRL-DLAN)
i=]
O resuitado final do nidmero de equagées N?ax, para N = L, ¢ a soma de todas as
somas totais e subtotails, incluindo o caso pkmqkzﬂkm():

NT# = L [SN-1+L(4L+3)] + NO+4LY) + (L+1)(BL+N) + 1 (3.40)

£

Da eq. (3.40) € visto que Nr:ax depende de N e L’ Os seguintes exemplos

mostram a complexidade do sistema de eguagoes:

niimero de eguacdes

L =N=1 : 25
L=2eN=1 91
L=3eN=1} 225
L=3eN=23: 337
L=3%3e¢eN=3: 1057
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b} N > L:
i) p =g = £ : 2(L+N) equagdes.
i1y p=qgq=1i
°p
mumero de\p 2L+N | 2L+N-1 L+1
equagbe s
para balxo 0 1 2L
para cima 2L-0 2L-1 2L-21
sub-total 3L{2L+1)
° el =L
nimero de P
equagde s \ i B Bt L
para baixo 0 1 2 2L
para cima 2L-0i2L-112L~2 2L-2L
sub-total 2L(2L+1)

e p < -L : O mimero de eguagdes € igual ao caso p > L: 3L{2L+1)

iii)

prg=i p<g<t

s L<ps=2L+N-2

q:—pzzL——l:

(& ~ p) 2 3 2L sub-total
ndmero dely ol eN-3] ... LaN-2L | (L+N) (2L-1)- BZLICLFD
cequagdes 2

(& - p) 3 2L sub-total
ndmero de iy N gl [LeN-2L | (LeN)(2L-2)- 2RI Ly,
eguagdes 2

L-p=72L -1

208




Cap.3/P.I1 - Equalizagdo de um Canal com Fase Nido-Minima com Base

;;;;;;;;

nimere de equagdes:

(L+N+2L) = (L+NJ{2L-(2L-1}) -

(L+N)(2L-1)(2L) _ (2L-1)(2L)(2L+1)}

O sub-total de equagdes neste caso:

(2L)(2L+1)

P

+ 1+ 2+ ..

2L~

2

2

o (L+N)(2L-1D)(2L) _ (2L-1)(2L){(2L+1)

2

3

+2-
1

): iti+1) =
=1

+ (2L -1

> |pl = L: a seguinte tabela T, do nimero de equagdes é montada:

\\ (-L)j(-L+1) [ (-L+2)|....i {L-3){{L-2) {L-1) L
¢ N
L+1 0 2L-1 1§ 2L-1 .j2L-1 2L-1 12L-1 |2L-1
L+2 0 0 2L-2 A2L-2 [2L-2 21-2 [21.-2
L+L-1 O 0 0 0 2 2 2
L+L 0 0 Q 0 0 1 1

Na tabela TC, o grupe de zeros forma um (ridngulo. A esta tabela € somada ¢
subtraida, nos termos correspondentes, a tabgla Td abaixe, gue também tem uma

forma triangular:

SO P Ly LD L2 L (=3 H(L-2)
AN

(L+1) 12L-1] o© o 0 0
(L+2) |2L-21| 2L-2 0 0 0
(L+3) |2L-3]| 2L-3 | 2L-3 0 0
(L+L-1}| 2 2 2 2 0
(L+L) | 1 1 1l 1 1
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Neste caso, € obtido o seguinte mimero de equagdes:

{2L+1)

L-DeL 1 ' (QL-12L)(2L+1)
5 ) .zl Hi+l) = 3

o [-2L+N)] = p = [ -(L+1}]

(& - p) 2 {...2L sub-total
q-p=1 -

nimero dety g 1LeN| L-D(L+N)

equagdes

(£ -~ p) 3 |....]2L sub-total
q-p=2 ’

nimero de\y ol LaN] (2L-2)(L*N)

eguagoes
qg-p=2L-1:{¢-p)=2L

nimero de equagdes: [2L-(2L-1)] (L+N)

2L-1 . s
Neste caso, o nimero total de eguacgdes € dado por: {L+N) Z i= {L+N){2}£)(“L_1)

i=1

&x ~ <
de equagbes dc sistema

Finalmente, € possivel obter a quantidade total N
€
para o caso N > L, ac somar todos os totais ¢ subtotais, inclpinde o caso

pkmqkﬁﬂk = 0, isto &:

NT#= 2(L+N) [1+2L-1)L] + SL(ZL+D) + 1 (3.4D

max

Como em (3.40), Ne depende de N ¢ L. Alguns exemplos, ilustram a complexi-

dade:
nimero de equagdes
L=1eN= 2. 25
L=1leN= 3. 41
L=3eN=5: 425
L. =5eN=20: 2741

A solucdo da eq. (3.26) depende dos valores de L ¢ N. Como hd uma dependéncia
linear com N, a complexidade de {(3.26) n#o cresce tdoc rdpida gquandoc N cresce.

Logo, ndo haverd problemas muito graves em relagdo ao comprimente &z H. No
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entanto, quando os zeros de F se aproximam da CRU, a distorgdo val se tornando
cada wvez mais forte, havendo a necessidade de N ser grande o suficiente para
equalizar o capal. Ji a dependéncia sobre L € mais importante, pois o nimere
de equagdes em (3.26) depende de L} e, assim, a complexidade cresce muitc mais

rapidamente com L do que com N.
- Nao-singulgridade da Matriz R*R:

Para completar a andlise tedrica sobre a solucdo do sistema de equagdes

(3.26), resta verificar as condigdes de inversio da matriz (R*R) na eq.(3.27).

A pseudo-inversa dada pela eq. (3.27) existird se a matriz RTR € nio-singular.
L

Neste caso, como o posto da matriz R R € igual ao posto da Matriz R, basta

analisar a independéncia linear entre as colunas de R para o sistema sobrede-

terminado ou determinado [59]. Assim, R ¢ reescrito na forma:

R=[v) VDI Tim (3.42)
onde U ¢ o ndmero de linhas (equagées) da matriz R e M € o ndmero de

componentes do vetor H. Os vetores Vi sao definidos a partir da eq. (3.15):

(V) . 2[[5-{){ X X X }J . k=1,..,M; i=1,...,,U (3.43)
i Uxl n-i n+p n+g n+l
k k k 7 Uxl

Se os vefores Ve YV satisflizerem a relacho de dependéncia linear
i i

V. = 1Y, , P#] (3.44)
i 3
para algum i,J] = 1,....M, e 7 constante ¢ diferente dsz zero, entdo R € uma

matriz singular.

O sinal x_ € estaciondrio. Entde, pode-se escrever as componentes V (k) dos
0 H

vetores V_definidos em (3.43), com a ajuda da eq. (3.33). na seguinte forma:
i

Vé(k) = (3.45)

L
¥ z ff+ +'f+ +'f+£+‘
Epinrspkznqkln W

Fazendo a comparacgio entre cada uma das componentes individuais dos vetores V
H

e ¥V, i = j usando a eq. {3.43), tem-se:
]
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. L

V) - avik) =g ) f {f f o
i j nl n+p +i n+q +i n+d +i

n=-L k k k

nfm +_fM '+‘fn+8 +,} {3.46)
Pk § flk H " b

Como i # Jj, ndo € evidente que a eq. (3.46) seja nula, vk, k = 1,.,M ¢ para

qualquer =m. Para anular a eq. (3.46), seria necessdrio que as amostras da

resposta ao impulso do «canal efou a constante % fossem particulares,

caracterizando um caso patoldgico.

Portanto, de uma manecira geral,pode-se dizer que a matriz R € composta de
vetores~colunas linearmente independentes, e, portanto, (R?R) € inversivel.

Logo, a eq.(3.26) tem solucio.

3.2.3 ~ Andlise de Resultados Analitices

O objetivo deste item € investigar a potencialidade do método proposto, bem

como validd-lo através de exemplos numéricos num ambiente rddio-digital.

Inicialmente serd verificado o comportamento do método em relagido ao numero de
coeficientes do equalizador. Foram feitos vidrios cdlculos, wutilizando wvdrios
canais rddio-digitais discretos de comprimentos varidveis, baseados na eq.
{3.27) gue censidera o nimero mdximo Nr:ax de equagdes no sistema. As tabelas

selecionadas e expostas a seguir sio representativas em geral.

Considere, Iniciaimente, vm canal com as seguintes caracteristicas: p = 0,7,

Af = 0 e 7 = 6,3 nseg. O sistema tem modulagio 64-0QAM, excesso de faixa

o = 0,3 e taxa de transmissioc 140 Mbit/s.

A tabela T8 compara as respostas ao impuiso do canal f , cujo comprimente € de
n
3 amostras (L = 1), e global g, para véarios nidmeros (2N+1} de coeficientes do
equalizador. Na tabela estdo mostradas as amostras mais importantes de g, no
o

sentide de maijor contribuigdo parz a IES, aiém da ameostra principal g,

£ visto da tabela T8 gque a equalizagic melhora quando o nimeroc de coeficientes
do equalizador cresce. No entanto, a complexidade computacional também cresce.

Este resultado numeérico confirma os resultados previstos do desenvolvimento

tedrico deste capitulo.
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Tabela T8&: Resposta ao impulso do canal (fn) e g}abal(gn), com o equalizador
usando (2N+1) coeficientes calculados pel: método linear dos momen-

tos de ordem 4, utilizando NT°F equagdes.
e

2N+1 3 3 7 ¢ i1 21 f

N 25 a7 4% 45 49 &9 cL+i=3

-2 |-e.0026]-0,15x10"° l-g.1879ni0 "] -0, 1162x10 "1 -2 2323u10"" |-0.B103x107 | @

- - - - _=
—1 | -0,8856} -0, 1431x10 " | -0,1325x10 " | -0, 966351070 -F 19ENR ©|-0,7514x10 | -0,8524

n e | v,999t1 1,8 ) 1,8 <8 1,8 ,9832
1 |-9,1574] -0, 042 -0,0017 -8, 6651x10 "1 —F 1556x10 “] -0, 117en10 7| -0, 1690
2 1-0,0029] -0, 700750 " | -0, 3165x50 Y] -0, 10721077 | ¢ tap7nie %0, 1201010 %] @

A tabela T9 compara os resultados numéricos entre ¢ método linear dos momentos
de ordem 4 (ML64) e o critério de minimizagdo do erro quadrdtico médio (MEQM),
obtidos das equagdes (3.27) da 2® parte e (329) da 1* parte da tese,
respectivamente. O canal e o sistema sdo os mesmo: usados na tabela T7, salvo
que a distorcdo € maior (p = 0,95), o ndmero de amostras do canal ¢ 7 (L = 3)
e o nimero de coeficientes do equalizador H € 41 (¥ = 20). Além destes dados,
a relagdo sinal-ruido usada ¢ de 30 dB. Este exemplo tem carater puramente
tedrico, pois nos sistemas rddio-digitais de ilta capacidade atuais, ¢
invidavel este comprimento para H. Como na tabela T7, aqui siao consideradas as
principais amostras de g - O nimero de equagodes, usidos no MLE4, foi calculado

por (3.41), resultando em 905
Dz tabela T9, cbserva-se gue o método MLR4 € supericr ao critério MEQM.

Os resultados apresentados na Figura 3.4 correspndem a uma andlise mais
completa sobre o desempenho analitico do ML64 nur sistema radio-digital. Nesta
figura, foi aplicado o ML64 wuwsando virios conjunis de triplas do espago EC,
para a obtengic das curvas de assinaturas do sistema. Tal sistema tem as
mesmas  caracteristicas usadas mna tabela T7, salv: a variagdo de p e Af

{normalizada em relacio a taxa de simbolos).

Na tabela T10 sdo mostrades os conjuntos de triplas correspondentes a cada uma
das curvas da Figura 3.4. A tripla (0,0,0) corresronde ao coeficiente central
hgde H. As triplas que formam os conjuntos Ei, i = 1,...,4, foram selecionadas
do  espago Ec observande o critério de correlagées mais importantes entre as
amostras do sinal na saida do canal. Este mesmo ruciocinio foi usado para se-

Jecionar as fatias diagonais dos momentos de ordem 4 entre as amostras do si-
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nal na safda do equalizador, no final do item 3.1.1.

Os  conjuntos E;’ i = 1,..4, ¢ EC, sdo aquecles que deram os resultados mais

significativos para a andlise desejada.

Tabela T9: Comparagdo entre as respostas ao impulso do canal (fn} ¢ global
(gn), calculada pelo método linear dos momentos de ordem 4 (MLB4) e
o critério de minimizagdo do erro gquadrdtico médio (MEOM). Relacio

sinal~ruido = 30 dB.

gﬂ
n f MLo4 MEQM
-4 | 0 ~0,3187x10"°| -0, 0080
-3 1-0,01631-0,1092x10"*| -0, 0066
-2 | 0,0341/-0,1846x10"°| -0, 0044
-1 |-0,0875~0,6369x10"°| -0, 0033
0 | 0,7901] 0,99 59 0,9979
1 {-0,5989|-0,0095 -0, 0018
2 | 0,0811,-0,3172x10"°| -0, 66 82x10™°
3 1-0,0326] 0,2518x10°°| -0, 0026
4]0 0,1151x10"%] -0, 0225

A Figura 3.4 mostra claramente que o desempenhe do sistema determinado de
equacdes pode ser melhor do que o desempenho do sistema sobredeterminade de
equagbes. Entretanto, a curva do conjunte E_ mostra ser necessdrio escolher
apropriadamente o conjunto de triplas. Isto ¢, os efeitos benéficos da
diminui¢de na complexidade do cdlculo, associados por sua vez ao bom
desempenho do sistema, sio dependentes das correlagbes mais representativas
incluidas no sistema. Por exemplo, nas componentes das triplas do conjonto Ez
nio constam o© atraso de uwma unidade em relagiic as componentes da tripla
central {0,0,0). Esta € a razio do mal desempenho deste conjunto em comparagao
com os demais, pois a resposta ao impulso do canal discrete rddio-digital tem
como interferente mais importante a amostra vizinha 2 principal. Os conjuntos
ﬁi, E3 e Eg contemplam tal atraso em algumas das suas triplas. Os conjuntos E}
¢ 54 tem seus desempenhos compardveis aqueles dos critérios MEQM e FZ (Figura
3.3). Para melhorar o desempenho de caso sobredeterminadoe  {curva ECB, g€
neccessério  crescer © ndmere de  cocficientes de H. Neste caso, também £

aumentada a complexidade do sistema.
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Este exemplo mostra que no conjunto E  constam triplas que fornecem informa-
¢oes de correlacdo mais ou menos importantes para o sistema de equagdes esco-
lhido. A melhor escolha depende do conhecimento genérice sobre o modelo do
canal. Por exemplo, no caso do canal rddio-digital, sabe-se que o modelo for-
nece uma resposta aoc impulso genérica que permite afirmar: 1¢) o nimero de
amostras mais importantes para uma contribuigio efetiva 2 IES € 6, trés & es-
querda € 3 & direita da amostra principal; 2%) visando 2 solugdo inversa da
eq. (3.26) através de algoritmos cegos e procurando evitar estimativas polari-
zadas dos momentos de ordem 4, deve-se escolher triplas que, além de satisfa~
zerem as condigdes de validade do ML&4, devem estar o mais préximo possivel de
fatias diagonais, ndo deixando de incluir atrasos de uma unidade em relagéo &

amostra principal.

Ainda deste exemplo € possivel inferir a incapacidade de um método semelhante
a este, usando momentos de ordem 2 ao invés de 4, para equalizar um canal FNM.
Além de ser cego em relagio a fase do canal e de sofrer a influéncia de ruido,
tal método, desenvolvido de maneira equivalente ao itens 3.2.1 e 3.2.2, nio
permitiria usar éorreiagées do tipo %E{xﬂxmp} para p dentro do horizonte do
canal. Iste €, se os interferentes mais importantes sio os vizinhos imediatos
2 amostra principal, um canal definido no horizonte temporal [-1,1] ndo seria

satisfatoriamente equalizado pois as iInformagdes contidas nas correlagdes aci-

ma para [p[ z 2 nlo sio tdo ricas quanto as contidas para p = 1.

Portanto, aigum conhecimento genérico sobre a forma da resposta ao impulso ¢é
necessdrio para um bom desempenho do método propesto. E importante, p. ex.,
ter o conhecimente do comprimento {2L+1) do canal. Virias técnicas, nao estu~

dadas nesta tese, sio empregadas para este fim [58], 11001

Tabela Ti10: Conjuntos das triplas correspondentes as curvas das assinaturas na

Figura 3.4.

TRIPLAS

E (3,3,4) (2,2,4) (1,1,4) (0,0,0) {(~1,-1,-4) (-2,-2,-4) (-3,-3,-4)

E (4,4,4) (3,3,4) (2,2,4) (0,0,0) (-2,-2,-4) (-3,-3,-4) (-4,-4,-4)

E {1, 1,4) {(0,1,4) {0,0,4) {0,0,0) {0,0,-4} {(0,-1,~-4) {-1,~1,-4}

E (2,2,4) {1,1,4) (0,0,4) (0,0,0) (0,0,-4) {(-1,-1,-4) (-2,-2,-4)

E nimero de tripias: Njax = 337
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........

Finalmente, o desempenho superior dos conjuntos E}, E e E4 sobre o conjnto

EC ¢ explicado com base no fato de que a dimenséo3 do espago onde esid a
solugdo descjada € dada pela ordem do equalizador. Isto €, usando Ec na eq.
(3.26), o nimero de linhas em R torna-se bastante superior ao nimerc de
coeficientes do equalizador. Assim, a sclugio H dada pela eq. (3.27) ¢ um
estimador 6timo que minimiza a norma do erro quadritico da eq. (3.26). Por
outro lado, escolhendo apropriadamente um conjunto de triplas cujo nimerc de
elementos € igual ao nimero de coeficientes de H, a solucdo de (3.26) ¢ dada
diretamente pela inversa: H = R_IA. Isto €, o vetor H procurado estd sotxe o

espaco que contém a solucdo desejada.

B(dB)

0
7"f, \
-12 f
52 —P
Ec —b
P—Egqy
p—E
E‘;“‘“"‘CJ
: afT
1,0
Fig. 3.4 - Assinaturas do sistema com equalizacdo, relativas ao método iinear

dos cumulantes de ordem 4. Os conjuntos de triplas El’ EZ, Es’ E4 e

EC estio definidos na tabela T10.

Concluindo, neste capitule primeiramente foi utilizado um critéric de identi-
ficacdo entre certos momentos de ordem 4 dos sinais da entrada e da saida de
wn sistema de desconvolugie num ambiente de comunicagdes digitais com molula-
cdo complexa. Determinou-se os coeficientes dtimos, em relagdo a este crité-
rie, de um equalizador transversal complexo sincrono para um canal de FNM. A
utilizagho de momenios de ordem 4 do sinal y = Zk (hk xnmk} na saida do squa-
lizador implica na formacgdo de um sistema de equages ndo-lincares de ordem 4

-

) , . .3
em hs;’ devido & presenga de termos do tipo E{}g ymﬁ}, B e I
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Mostrou-se finalmente que os coeficientes obtidos a partir deste critério, por
urn métode do tipo Newton-Raphson levard 2 obtencdo -da Rl global desejada. Em
seguida, procurando usar um sistema linear, o critérioc de equalizacio foi mo-

dificado no sentido de identificar os momentos cruzados dos sinais v ¢ a
i

*
n

respectivamente, com o produto triplo dos sinais x na entrada do equalizador.
Esta identificagcio foi obtida a partir da igualdade (3.11), ou seja, este novo
critério corresponde a uma forgagem de equalizagio. As equagdes derivadas for-
mam um sistema linear em hk, s?ao do tipo: LE{an xn+p xmq xn+£} = E{yn xnﬂ}
xmq xn+£}, onde p,q,f sko escolhidos de modo a permitir uma solugdo autodida-
ta ao problema. E evidente na equagio acima a auséncia de poténcias maiores

do que 1 em hk.

A solugdo do sistema linear sobredeterminado assim obtido ¢ dada pela
pseudo-inversa, de modo semelhante a solugdo dada pela otimizacdo de um filtro
de Wiener. Isto €, a solucdo € do tipo H = (R?R)_lR?A, onde R € uma matriz
cujas componentes sio momentos de ordem 4 do sinal disponivel x e A ¢ um
vetor onde hd uma tnica componente ndo-nula que depende da amostra principal
do canal desconhecido. Sendo assim, € possivel propor uma solugio recursiva
para a estimagdo do conjunto otimo dos coeficientes do equalizador. Além
disso, como a amostra principal do canal pode também ser estimada por um

algoritmo  adaptativo, € possivel aplicar esta técnica ao problema da

equalizacdo cega de canais de fase mista, minima ou mdxima.

As aplicagbes deste capftule foram voltadas para os sistemas rddio-digltais de
microondas € de alta capacidade. Atualmente, a tecnologia presente em tais
sistemas ndo permite uma grande complexidade nos dispositives de equalizacdo.
Porém, com a tecnologia VLSI e outras que surgirio, imaginamos gue o aumento
da complexidade dos equalizadores, visando melhorar o desempenho dos sistemas,
ndo causard problemas de realizagdo. Portanto, os resultados agui obtidos,
utilizando momentos de ordem 4, poderio ser dteis no futwro, jd que sdo seme-
thantes, e até melhores em aiguns casos, aos resultados obtidos por métodos

cldssicos, tais como MEQM e FZ.

Por dltimo, ¢ importante ressaltar que os métodos dos momentos de ordem 4 aqui
desenvolvidos também podem ser empregados, em principlo e de forma convenien-
te, ndo s¢ a qualguer canal de comunicagdes como também a outras aplicagdes de
processamento  de sinais, p.ex., em desconvolugio sismica. Nesses (fipos de
aplicag6es, onde um processamento em tempe real nio € necessdrio, os métodos

agui propostos jJd se apresentam como uma solugdo interessante.
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CONCLUSOES E PERSPECTIVAS

A equalizagio cega € ainda um tema aberto, onde wvidrias teorias e seus
algoritmos tém sido propostos e questionados a respeito de suas agdes efctivas

sob diversas situacdes dos sistemas.

Nesta parte da tese, foram apresentados os principais elementos que compdem o
problema da equalizagdo cega ¢ também foram expostas as principais filosofias
utilizadas e suas respectivas dificuldades.

Equalizadores cujos coeficientes si3o ajustados por  algoritmos  baseados
exclusivamente em momentos de ordem 2 dos sinais de sua safda, ndo equalizam a
fase de um canal de fase nio-minima (FNM)}. Como conseqiéncia, este resultado

obriga ao uso de sinais nfAo-gaussianos na entrada do sistema.

O bom desempenho dos algoritmos no modo de decisao dirigida (periodo de
rastreio} € determinado pela capacidade destes algoritmos em atingirem o
entorno do ponte 6timo de operagcic no modo autodidata (periodo de aquisicio).
Alguns algoritmos cegos foram estudados com o objetive de verificar este
comportamento, analisando os aspectos da velocidade de convergéncia, robustez,

consisténecia e complexidade numérica.

Para canais FNM com resposta ac impulso finita sem zeros scbre a CRU, a
atuagdo do algoritmo de Godard tem se mostrado superior a de outros algoritmos
cegos, tanto em simulagdes computacionais como em simulagbes experimentais
{14]. Tal comportamento € previsto pela teoria de Shalvi-Weinstein [101], onde
¢ garantido haver um unico minimo global e possiveis pontos de sela como
pontos estaciondrios num funcional baseado em momentos de ordem 2 e 4 do sinal
de saida do equalizador. Isto impiica em robustez dos aigoritmos obtidos a
partir do funcional, quando usados noc modo de autodidata. Outros funcionais,
cujos algoritmos tém sido implementados na prética, apresenfam condigbes

semelhantes, porém sdo mais restritivos quanto & robustez [14], [31], [38],

[89]. De um modo geral, a convergéneia do algoritmo de Godard, no perfode de
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aguisigao, ¢ mais lenta do que a de outros algoritmos menos rebastos, mesmo
para canais com fraca e¢ média distorgao. Nao foram encontrades na literatura
disponivel estudos comparativos sobre o relacionamento entre a vzjocidade de
convergéncia e a robustez dos algoritmos. Os resultados dos trabalhos sobre

equalizagdo cega parecem indicar gque quanto mais robusto € um algoritmo, menor

¢ a sua velocidade de convergéncia, e vice-versa [84]-[104].

Os algoritmos derivados da teoria de predigio e retropredicio foram abordados
nesta tese de forma qualitativa [84], [93]. Seu desempenho depends da atuagio
no periodo de aquisigio onde, para inicializd-lo, hd a necessidade de se
conhecer o tipo de distorgdo do canal, classificado conforme a maior
contribui¢do & distorgio: se € da parte de fase méixima do canal ot da parte de

fase minima.

Foi mostrado, a partir da resolucio de um sistema de equagdes nio-lineares,

que € possivel a equalizagdo usando-se apenas estatistica de ordem 4.

Em seguida, um método linear de equalizacio com base nos momentes de ordem 4
foi proposto. O método utiliza um sistema de equagdes lineares e relaglo aos
coeficientes de um equalizador transversal, o qual permite uma sclugio pseudo-
inversa independente do sinal na saida do equalizador. Os resulzados analiti-
cos obtidos confirmam sua efetividade. E possivel que o métodc permita uma
solucido adaptativa através de algoritmos cegos. Devido ac métoc:, tais algo-
ritmos seriam independentes do sinal na safda do equalizador oo do simbolo
decidido, e teoricamente imunes ao ruide gaussiano. Possivelmeniz, tais algo-
ritmos podem ser baseados tanto na téenica do gradiente como £: téenica de
estimacao recursiva da inversa da matriz de momentos de ordem 4, de forma se-

melhante como € feito na técnica dos minimos quadrados recursivos.

Todos os algoritmos de nosso conhecimento, baseados em momeniss de ordens
superiores, necessitam realizar as estimagdes destes momentos [%4}-{101]. Isto
avmenta consideravelmente 2 complexidade computacional, aléo  de  exigir
estimadores confiavelmente ndo-polarizados e um periodo reservaio para suas

injcializagbes, onde nao € realizado o ajuste do equalizador.

Atuvalmente, os esforgos 1ém sido concentrados no estabelecimentoc de restrigdes
e critérios que garantam a operagdo dos algoritmos nas regides aimissfveis do
espaco de parametros do equalizador. Admissibilidade de um algoriimo € a sua

habilidade em garantir a convergéncia parz a vizinhanga do conjunto dtimo de
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parametros, a partir de inicializagbes arbitrdrias, onde € garantida fazer

decisdes corretas,

Recentemente foi proposte um algoritmo de filtragem adaptativa rdpida, baseado
na técnica dos minimos quadrados recursivos com restrigoes lineares [106].
Parece sugestivo tentar aproveitar a rapidez deste algoritmo nos esquemas de
equalizagao cega, usando restrigbes lineares gue envolvam, por exemplo, os
momentos de ordens superiores. Assim, talvez fosse possivel melhorar o

compromisso entre robustez e velocidade de convergéncia.
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APENDICE A

CUMULANTES

DEFINICOES, PROPRIEDADES E RESULTADOS

Seja V = Col(vl, Vs v&) e X = Cot(xl, LRI xk) onde (x}, X,

¢ uma colegio (Col) de varidveis aleatdérias. O cumulante de ordem -K destas

ens xk)

varidveis aleatdrias € definido como o coeficiente de (vl v vk) na expan-

o
sio em série de Taylor (supondo que exista) da funcio geratriz de cumulantes

K(v) = Ln{E[exp(jV'X)]} = La{M(V)} (A.D)

onde Mi(v) € a fungdo geratriz dos momentos conjuntos ou fungdo caracteristica

do vetor X. O cumulante de ordem-K € portanto definido em termos de seus

momentos conjuntos de ordem até K (mx(lp)), definidos por [82L

g-1 a
= - -1y
Ce D Y e0g - r_;l m (1) (A.2)
ut 1=l p=
p=1l p
onde U§=1Ep = 1 representa somatdrio sobre todas as partigbes do  conjunto
I €1, Ex= {1, 2, .., K}. I € o conjunte de indices das componentes do ve-
X X

tor X, XI ¢ um vetor formado das componentes de X cujos fndices pertencem a I

- Espectro do cumulante de ordem-K: Poliespectro

0 o K-1
S W W W ) = Z ) Cp (propy ) ex;{w} z W_pi]

(A.3)




Apéndice A - Cumulantes

- Fungéio caracteristica de um vetor gaussiano X, de velor médio ¥ e matriz
m
covaridncia A, resultante de uma transformacgdo linear de um processo gaus—
X

siano «{a } ng entrada de um sistema linear [83]:
1]

M(v) = axp{gv‘xm = V‘Axv] (A.4)

Aplicando a definigdo (A1) em (A.4), tem-se:

K(V) = jV'X_ - — VAV (A.5)

m 2 X
De (A.5) se vé claramente que os cumulantes de ordem igual ou superior a 3 sido
nulos, quando a seqiéncia de entrada {an} € gaussiana. Logo: CK = 0 e

Ssz 0, Kz 3.

r

+ Propriedade:

Scjam as colegdes de varidveis aleatdrias X e Y independentes. Se@a a funcgdo
geratriz de cumulantes K (V} relativa a colegdo de varidveis =zl:zatdrias z,
z

1
onde:

z =X + A {A.6)

H

Substituindo (A6} em {A.1), obtem-se:

]

K (V) LﬂE{exp{jvl(x1 ty) e v x ¥ yk)]} =

it

LnE{ expljv x + ..+ jvkxk}} + LnE{ expljv y ) + ..+ jvkyk)}

K (v} + K {v) (A7)
b ¥ .

Portante, da eq. {(A.7) podemos afirmar que o cumulante da soma de duas
varidgveis aleatdrias independentes € igual a soma dos cumulantzs de cada

-

variavel, isto €
C{h) =C{)+ C{D (4.8}
z X ¥

Esta propriedade torna a utilizagio de cumulantes preferivel em reiagdo ao uso

dos momentos na maloria das aplicagbes de estatisticas de ordem superior nos
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sistemas, pois o momento de uma soma de varidveis aleatdérias independentes nem

sempre € igual a soma dos momentos de cada uma.

Um resultado importante na aplicagio desta propriedade € obtido quando sinais
iteis sofrem interferéncias ruidosas aditivas ¢ gaussianas. Considerando a
colecio X formada de sinais dteis e a colecio Y formada de amostras de ruidoe
gaussiano, da eqg. {A.5) e considerando os cumulantes de ordem-K, K = 3,con-

chiimos que:

CZ(I) = CX(I) (A.9)
Isto €, ndo hd influéncia do ambiente ruidoso gaussiano no cdlcule dos cumu-
lantes de sinais sujeitos &aquele ruido. Este resultado tedrico forma a base de

algoritmos ditos "imunes" ao ruido aditivo e gaussiano, branco ou colorido.

- Curnulantes de wuma varidvel aleatéria complexa ndo gaussiana, simétrica e
tid. a [82].

H
il
T
»
H
<

4 , P, =P 3
CK p. Py - P, ) = K,a ! ? ! {A.10)
,a 1 2 K-1
0 , alhures

onde 'yK .

E

¢ o cumulante de K-ésima ordem de a2 e p € Z, i = 1,...,K-1.
n H

- Cumulantes de um sinal no saida de wum sistema discreto linear sujeito a um

ruido aditive [82].

Seja o modelo linear e invariante no tempe de um sistema dado por

[++]
y =g oa +V=Zga + v {A.11)

onde g ¢ a resposta ao impulsc complexa do sistema, a € uma varidvel
n o
aleatdria complexa nao-gaussiana, simétrica e iid na entrada do sistema e v_ £
n
um ruido gaussiano complexo, sendo estatisticamente independente de a . Logo
n

pode ser mostrado gue o cumulante de ordem-K de Y ¢ dado por [82k

o0

CK:},(pi, Py v Pe ) = ¥y, E g“g’”ng‘”?zmg“*%z (A4.12)

n=-00
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= Caso particular: Cumulantes de ordem K = 4

0

c,,pab =7 Z_wgngn+pgﬁ+qgn+£ (A.13)
= = 4y op? 20 2,2
y = K(an) = B4 gan! b 2%11{]an1 } |i’£~{an}] (A.14)
+ Propriedades de simetria dos cumulantes (Cum) [82]:
~ simetria de permutacdo:
Cumfx_, ..., x_ )} = Cumix, , ..., x ) (A.15)
i K i i
1 K
onde (ii’ iK) € uma permutagdo de (1, ..., K).
~ simetria de desiocamento:
Particularizando para o case dos cumulantes de ordem 4 (C4):
C4(p,q,€) = C4(-p,q—p,£—p) = C4(p—-q,-—q,€—q} = C,(p-4,q-4,-0) (A.16)

+ Resultade de cumulantes de ordem 4 para a transmissio de sinais cem modula-

cho QAM

- relacdo entre cuwmulantes de ordem 4 e momentos. De eq. (A.2), pode-se

mostrar:
C4:x(p,q,€) = md,x(p,q,ﬁ} - ngx(p) ngxiﬁ-q) - mz’x(q} mz’x(e—m -
- mz,x{ﬁ) mzrx{q-p) (A.IT)

onde os momentos de ordem 4 m, x(p,q,ﬁ) e os momentos de ordem 2 m, x(j} da

seqiiéncia {x } sfo definidos por:
n

224



Apéndice A - Cumulanites

mdix(p,q,ﬂ) = E{xnxmpquxmé} ,palez (A.18)
m, () = E{x x } . jet {(A.19)

2 +j

- supondo. -{xn} complexa, simétrica e ii.d.:
E{x } = 0; E{x'} = 0; E{x'} = 0 (A.20)

- supondo um sinal complexo ¥y, dado por (A.ll}, e de (A9), (A7), (A.IS8),
{4.19} e (A.20), com ¥ substituindo X » se escreve C4 y(p,q,ﬁ) na formz:

C4’y(p,q,8) = M4'y(p,q,€) {A.21)

Isto €, neste caso, o cumulante de ordem 4 € igual ao momento de ordem 4 do

sinal y -
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