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Resumo

Neste trabalho propomos um médulo receptor completo, onde o problema da eliminacio da inter-
feréncia intersimbdlica, deteccdo dos simbolos e ajuste da fase de amostragem ¢ resolvide de forma
simples e integrada. Os mddulos de equalizagdo, recuperagio de reldgio e detecgao, sio projetados para
funcionar com estimativas diretas de amostras da resposta impulsiva do canal, garantindo-se a integragio
dos médulos. Para reduzir a complexidade do receptor, restringimos a amostragem 4 taxa de simbolos.

Primeiramente tratamos o caso em que as amostras pré-cursoras sao de pequena monta, comoe em
canais telefonicos, e posteriormente extendemos para canais com frentes de subida significativas. Nos
dois casos a interferéncia intersimbélica devido s amostras pés-cursoras ¢ eliminada com eficiéncia por
um filtro com realimentagao de decisdes. Quando hd poucas amostras pré-cursoras, optamos por nao
equaliza-las diretamente. Propomos um detector baseado em decisio direta, que utiliza estas amostras
para melhorar a decisio, implementado com baixo custo ¢ de grande eficiéncia. O detector proposto é
facilmente analisivel, obtendo-se a expressio de probabilidade de erro teérica para 0 mesmo, quando
nao ha erros de decisao se propagando pelo filtro de realimentagio. Quando erros de decisio propagados
sao levados em conta, conseguimos aproximacdes para a expressio de probabilidade de erro, confirmadas
por simulagdes. O detector proposto apresenta desempenho sempre superior ao detector de limiar de
cruzamento de zero. Demonstramos que existe uma classe de canais, para os quais o detector torna-se
insensivel & propagagao de erros realimentados. Uma boa aproximacio para estes canais € obtida quando
usamos pré-conformacdo do canal, implementada com a adequacio do pulso de transmissio.

O trabalho em recuperagio de relégio adota idéias de otimizagio. Propomos funcgées de fase, que
quando maximizadas, determinam a fase que minimiza indiretamente a probabilidade de erro de de-
tecgao. Estas func¢des sio calculadas com estimativas de um nimero reduzido de amostras da resposta
impulsiva do canal, e apresentam caracteristicas de unimodalidade. O problema de maximizagio das
mesinas € resolvido da maneira mais simples possivel, através de procedimentos de busca unidimensional.
Comparamos o desempenho dos métodos de Fibonacci e do ajuste por quadraticas para determinagio
da fase 6tima, chegando-se a um método de recuperagio de relégio eficiente, rdpido e facilmente imple-
mentével,

Um filtro retropreditor linear é usado para resolver o problerna da equaliza¢do das pré-cursoras, quando
a borda de subida do canal for longa e significativa. Este filtro apresenta a restri¢do de funcionar apenas
sobre canais de fase méxima. Para adequar esta restri¢io i estrutura de recepgio proposta, coneciamos
o retropreditor ac receptor de tal forma que o sinal de erro usado para ajustar adaptativamente os seus
coeficientes é gerado apds a equalizagio das pés-cursoras do canal. Assim ele passa a atuar sobre um
canal resultante, formado apenas por borda de subida. Como é provavel que a borda de subida destes
canais forme um canal de fase méxima, o retropreditor serd adequado para a sua equalizacido, atuando

seletivamente sobre as pré-cursoras.
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Cagitulo 1
O Receptor

1.1 Introdugao

Para tra:smitir-se dados (a informagao) através de uma rede digital, estes devem ser convertidos em sinais

adequarss ao meio de transmissio utilizado. Na fig. 1.1(a) ilustramos genericamente este processo.

TRANSMISSOR RECEPTOR
il Rl Sl
___ CODIFI- | FILTRO »| MEIO FILTRO | |
CADOR a2 | | TRANSM. FISICO RECEP. |
| i
‘ |

inforrmcéo | CANAL

o =

Figura 1.1: trajetdona da informacio e canal de transmissio

L - - . -

Prm=iramente, a informacio é codificada de acordo com alguma estratégia que leve em conta as
caraci=ziticas do meio de transmissdo e, principalmente, para que auxilie no processo de recuperagao
do sinz 20 sen destino, como por exemplo, a insercdo de biis de redundéncia. A este codificador é
dado < 1ome de codificador de linha, A saida do codificador de linha € uma nova sequéncia de dados
e a traiiormacdo em sinals propriamente ditos ocorre na passagem pelo cedificador de pulso, aqui
represanizdo por um filtro de iransmissio, onde os elementos da sequéncia de dados sho transformados

em sinzu: =fétricos, obedecendo a forma de um pulse base. Assim um trem de pulsos € gerado, portador da



informacao digital. A forma do pulso padrao ¢ determinada de acordo corn a taxa de transmissao desejada
e sua relacio com a faixa de passagem do canal, levando em conta ainda, o tipo de processamento que
o sinal sofrera no seu destino. Apos este processamento o trem de pulsos é transmitido através do meio
fisico, no caso de linhas telefonicas, constituido por um par de fios metalicos, chegando ao receptor. No
receptor, o primeiro tratamento dado ao sinal recebido € uma filtragem analégica. Este filtro de recepgao
pode ser um fiitro casado com o canal ou apenas um filtro passa-baixas, como adotaremos aqul, cujo
objetivo é eliminar componentes de ruido de altas frequéncias.

Ao conjunte formado pelo filtro de transmissao, o meio fisico de transmissio e o filtro de recepgao
chamaremos de canal, como mostrado na fig. 1.1.

O canal provoca distorcoes ao sinal através da convolugao entre o sinal padrado transmitido e sua
resposta impulsional, causando o efeito da interferéncia intersimbdlica {I1S). A adigdo de ruido ao sinal,
presente no proprio sistema de recepgio, é outra perturbacio importanis.

Além da IIS e do ruido, muitos outros fatores podem degradar a qualidade do sinal que trafega pelo
canal, e dependem do tipo de estrutura usada no sistema de comunicagio. Quando hd o emprege de
transmissao bidirecional (no caso de sistemas telefonicos, isto ocorre entre centrais telefonicas), introduz-
se as “hibridas”, ocorrendo o fenoémeno de eco, quando parte do sinal transmitido interfere no sinal
recebido. Ocorrem também os efeitos de diafonia e paradiafonia devido & interferéncia de sinais que
trafegam por meios fisicos préximos (como em troncos que interligam centrais telefonicas) [1].

Se a transmissio nio é em banda base, o sinal analdgico recebido, apesar de conter informacéo binaria,
deve ser reconvertide em wm sinal digital e o sinal resultanie amostrado para que se recupere a informacao
original. Assim, o instante de amostragem do sinal digital torna-se ums fun¢io importante na recepgao,
pois interfere diretamente na relagao sinal-ruido (SNR), na IIS e, consequentemente, no desempenho do
sistema.

Um receptor ideal é aquele que compensa as distor¢des que o canz! de transmissio impde ao sinal
transmitido e seja imune ao ruide, recuperando o sinal original. Na prética, o melhor receptor é aquele
que recupera a sequéncia de dados original com a menor taxa de erros possivel no processo de decisio.
Desprezando os efeitos secundérios de eco e interferéncia entre canais distintos, o receptor deve ser capaz
de minimizar a IIS ¢ maximizar a SNR.

A estrutura de transmissio/recepcao estudada meste trabalho contém os pressupostos apresentados
acima: ela é totalmente digital, onde o sinal recebido é amostrado e transformado em sinal discreto, para
depois ser processado.

A amostragem ¢ feita & mesma taxa dos simbolos, sendo a forma mais simples para a implementagao
digital, reduzindo a complexidade do receptor e dos modelos mateméticos usados para representar os

sinais envolvidos.

Nas segdes seguintes descrevemos a estrutura do receptor, a partir da descrigdo de alguns modelos de



canais.

1.2 O Canal de Transmissao

A forma da resposta impulsional do canal de transmissdo é importante para definirmos a estrutura
do receptor propriamente dito, havendo relagao direia entre o mimero de amostras necessirias & sua
representa¢do e o tamanho dos filtros digitais usados no receptor.

Nesta segio apresentamos o modelo geral do canal de transmissao e obtemos, através de simulador,
respostas impulsionais tipicas de canais telefénicos. Respostas impulsionais representando canais basicos
como o de Nyquist e de enlaces de microondas também sao considerados, a fim de discutirmos a simetria
destas respostas.

Sejam tz(1), I(t) e rz(t) as respostas impulsivas do filtro de transmissio, do meio fisico e do filtro de
recepgio, respectivamente, conforme mostrado na fig. 1.1. A resposta impulsiva do canal é entao obtida

pela seguinte convolugao:

h{t) = tz(t) x (i) x rz(t) (1.1)

Neste trabalho nfio nos ateremos a modelos analiticos de h(1), em geral de aplicagao muito particular,
e sim & forma geral de alguns canais, obtidos através de simuiac¢do, suficientes a analise da estrutura
receptora a ser empreendida.

Para obtermos respostas impulsionais tipicas de canais telefénicos, usamos o Simulador de Linhas de
Assinantes (SLA) [2]. O meio de transmissao (par de fios metdlicos) é configurado no SLA na forma
indicada na fig. 1.2, com a bitola dos fios usados e seus comprimentos e derivacdes determinando as
caracteristicas da linha.

As impedancias terminais adotadas sic as seguintes: impedancia de transmissac em curio, Zp; im-
pedancia na recep¢io casada com a linha, Zr. A taxa de transmissdo adotada é de 80K Hz usada na
Rede Digital de Servicos Integrados {RDSI} de faixa estreita, no seu canal de dados. Esta frequéncia
delimita a janela de tempo de transmissio de um dado em 12, 5ps.

Na fig. 1.3 configuramos as linhas de transmissio usadas para as simulagdes deste trabalho, e no
Apéndice A s3o listadas as caracteristicas fisicas de cada tipo de fio usado.

A resposta impulsiva destas linhas é obtida inserindo-se um impulso a cada uma delas, obtendo-se I{t).
Para obtermos a resposta impulsiva global, incluindo os filtros, assumimos que o filtro de trapsmissio tem
resposta impulsiva dada, a principio, por um pulso retangular de largura 12,5us e o filiro de recepgao

possui resposta impulsiva dada por um impulso unitério (filtro passa-tudo).
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Figura 1.2: meio de transmissao

tz(ty = G.t); 7= 12.bus (1.2)
re{t) = &) {1.3)

No capitulo 2, sub-secio 2.6.1, admitiremnos outras formas mais convenientes de pulso de transmissao.

As figs. 1.4-1.7 s8o as respostas impulsivas globais h{t) obtidas conforme (1.1). que podem ser cha-
madas de resposta ao pulso. A duracfio da resposta impulsiva ¢ infinita, porém. para efeitos praticos,
truncamos as mesmas. A truncagem limita a resposta impulsiva aos seus valores mais significativos,
compreendidos nos 32 periodos representados .

Os canais acima apresentam caracteristicas comuns. Nio apresentam simetria em relaggo ao periodo
que compreende o pico da resposta 1mpulsiva. Os demais periodos representam o espalhamento da
resposta impulsiva, responsaveis pela IIS. A maior parte da energia da IIS estd concentrada nos periodos
.positivos, tomando-se como referéncia de zero o periodo que contém a mator amplitude. A HS causada
pela borda de subida da resposta impulsiva {periodos negativos) apresenta valores significativos durante
apenas um periodo.

(Canais com linha de transmissdo longas apresentam um espalhamento maior do que o verificado
acima, necessitando um ndmero maior de peziodosrpara uma truncagem adequada e, principalmente,
apresentarao borda de subida com amostras significativas ao longo de um maior nlimero de periedos. No
canal 4 ccorrem mais oscilagdes, decorrentes do fendmeno de refiexfo do sinal nos nds de derivagio.

Um canal simétrico pode ser visto como aquele que possui distribui¢io de energia mais equilibrada
em torno da parcela de maior amplitude. Em geral isto significa maiores parcelas causadoras de IIS
na resposta impulsiva, & medida que a simetria indica presen¢a importante de amostras pré-cursoras da

resposta impulsiva, em mesmo niimero que amostras pos-cursoras.
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Figura 1.6: resposta impulsivs canal 3 - T = 12.5us
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Figura 1.8: canal de Microondas

A fig. 1.8 ilustra o comportamentc de um canal de microondas [3] com caracteristicas de simetria,
supondo uma filtragem conjunta de transmissio e recepgao do tipo cossenc levantado.
Supondo que a transmiss3o seja em banda base, com os simbolos transmitidos {a; } podende assumir

os valores +1 e -1, com igual probabilidade. podemos representar o sinal recebide pele receptor como:

s+ kT =Y h(t+iT)ar k,i €7 {(1.4)

Com a amostragem & taxa de simbolos no receptor, e assumindo-se & presenca de ruido branco aditivo

inserido na recepgho do sinal, a sequéncia obtida apds a amostragem em uma certa fase r € dada por:

Ny

zr(7) = Z hi{r)ag_; + ng (1.5)

fz= N,
onde hg(r} é a amostra de maior amplitude da resposta impulsiva ou amostra cursora. As demais
amostras serfo responséaveis pela 1IS, onde A, é o nimero de amostras pré-cursoras e N; as amostras
pos-cursoras. A parcela de (1.5) dada por ho{7)a; é responsivel pela informacio desejada a; no instante
kT, e as demais s&o perturbagdes.
A expressio (1.5) define uma resposta impulsiva amostrada do canal. Esta pode ser escrita em termos

de Tranformada Z da seguinte forma:

B(z) = hopz™ 4o b ho+ oo Ry 7 _ (1.6)
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Figura 1.9: capal 1 amostrado

Portanto, o canal é modelado por um filtro discreto com mimero finito de zeros, assumindo-se a
necessidade da truncagem do canal (que a principio tem nimero infinito de zeros). O exemplo a seguir
ilustra o comportamento dos zeros para um canal telefénico tipico. A fig. 1.9 corresponde ao canal 1 (fig.
1.4}, amostrado em 32 pontos e a fig. 1.10 aos zeros deste canal, obtidos do modelo discreto.

Para o canal com 32 amostras existem 31 zeros, sendo 30 deles localizados dentro do circulo de raio
unitario e um fora. Para o caso particular em gque o canal apresenta apenas uma amostra pré-cursora
verifica-se que os zeros dentro do circulo unitdrio sao origindrios das amostras cursora e pos-CuUrsoras
da resposta impulsiva e o zero fora do circulo é relacionado diretamente com a amostra pré-cursora,
confirmando as suposicbes a respeito feitas em [3]. Os zeros deniro do circulo unitério sic complexos
conjugados. Se o nimero de amostras pos-cursoras for par, teremos um nimero impar de zeros dentro do
circulo unitario, sendo um deles puramente real e os demais complexos conjugados {no caso de polindmios
com coeficientes reais).

Com a varia¢do da amplitude da amostra pré-cursora, ocorre o deslocamento da posigio dos zeros
no diagrama da fig.1.10. Se a amostra pré-cursora tende a hy, 0 zero que esta fora do circulo unitario
deslocar-se-a para dentro do circulo ; se a amostra tende a anular-se, este zero tende a valores infinitos. O
lugar das raizes da fig. 1.11 ilustra este comportamento. Manipulando a expressao (1.6), determinamos o

lugar das raizes ao resolvermos a equagio a seguir, variando-se o ganho 1/h_: no intervalo [—1/hg, 1/hgl.
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Figura 1.10: zeros do canal da fig. 1.9
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Na se¢io seguinte discutimos a influéncia de zeros do canal fora do efrculo unitdrio sobre a estrutura

do receptor, em particular sua influéncia no processo de equalizacio.

1.3 Estrutura do Receptor

O receptor ¢ formado por trés médulos principais: o equalizador, o detector e o recuperador de reldgio.
O equalizador é um filtro digital com a fungao de eliminar diretamente a IS indesejavel. O detector deve
decidir, com base no sinal equalizado, a sequéncia de informacio transmitida. Finalmente, o recuperador
de reldgio contribui para o desempenho do sistema, determinando a melhor fase de amostragem do sinal
recebido.

A interligagao entre os mddulos do receptor pode ser feito de varias formas. Uma das formas mais
conhecidas de equalizagao é configurada pelo equalizador com decisao realimentada (DFE), descrito na
fig. 1.12, formado por um filtro transversal e um filiro de realimentacdo [5], ambos digitais.

O ajuste dos coeficientes dos filtros do equalizador € feito normalmente minimizando-se o erro gqua-

dratico médio entre o sinal equalizado e o simbolo estimado.
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Figura 1.12: receptor com DFE
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O detector mais comum é o detector de limiar de cruzamento de zero, que determina o valor do simbolo
verificando o sinal da amostra resultante da equalizagao. Este tipo de decisao é chamada direta, pois no
instante kT dispoe-se da estimativa do simbolo a;. Quiro detector bastante comum € o de Viterbi, onde
as decisoes sao feitas a posteriort. O simbolo a; s6 é estimado em um instante (k+ N)T, onde N depende
das caracteristicas do sinal equalizado.

A estrutura de equalizago proposta neste trabalho é derivada da forma geral mostrada na fig.1.12.

Na subsecao seguinte discutimos com mais detalhes o funcionamento do equalizador adotado, e nos

capitulos seguintes, os algoritmos de detec¢@o e recuperagao de relégio.

1.3.1 O Equalizador

O equalizador do tipo DFE da fig. 1.12 pode ser dividido em dois equalizadores: o equalizador transversal
e o equalizador com realimentagio, correspondentes aos filtros transversal e realimentado, respectivamen-
te. A seguir consideramos cada um destes filtros separadamente.

O filtro transversal adaptativo (onde nao ha realimenta¢io de simbolos decididos) usado sozinho,
¢ uma das formas mais usuais de equalizacio. Este filtro procura reproduzir a funcao de transferéncia
inversa & do canal, de tal forma que a resposta impulsiva conjunta seja um impulso unitario. Esta resposta
impulsiva resultante ideal eliminaria toda a IIS. Na pratica obtém-se boas aproximagdes em muitos casos,
porém existem sérias restri¢bes ao seu bom funcionamento.

A primeira questdo diz respeito ao ruido. Ao ser convolvido com o filtro tranversal o ruido branco
passa a ser colorido, o que além de torni-lo correlacionado, pode aumentar sua variancia. Q) processo de
decisdo, portanto, fica prejudicado.

Nos casos em que o canal apresenta nulos ou pequenas amplitudes em sua resposta em frequéncia,
ocorre também uma amplificagao das componentes do ruido nestas frequéncias. Isto ocorre porque para
perfazer a resposta inversa a do canal o filtro transversal deve apresentar altos ganhos em tais frequéncias
(4].

O filtro equalizador ideal deve ser um filtro discreto com pdlos suficientes para cancelar os zeros
do canal, supondo este formado por um mimero finito de zeros. O equalizador transversal, porém,
é um filtro discreto que contém apenas zeros. Para representar os pélos necessarios, este equalizador
deve ser um filtro com ndmero infinito de zeros. Isto, na pratica, nio é possivel e, portanto, além dos
problemas relacionados, existe uma limita¢o intrinseca ao filtro transversal de comprimento finito para
uma equalizagao perfeita, supondo um nimero finito de zeros para representar o canal.

No caso de zeros do canal fora do circulo unitdrio, a tarefa de cancelamento exato destes zeros por
polos nao é possivel sob o ponto de vista de estabilidade do sisterna , mesmo que o filtro transversal seja

infinito. Isto ocorre porque ao aproximarmos o pdlo por um modelo discreto de infinitos zeros, a resposta
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impulsiva deste modelo serd crescente, e portanto, divergente e o sistema se tornard instdvel.

A vantagem do filtro transversal finito reside no fato de que ele é sempre estavel e nao depende de
decisbes passadas, como o filtro de realimenta¢do, ndo sendo afetado por problemas de propagacdo de
erros.

Um filtro equalizador construido apenas com filtro de realimentagio (DFE da fig. 1.12 sem o filtre
transversal) consegue subtrair do sinal recebido as amostras correspondentes as parcelas de IIS pos-
cursoras, sem alterar a estatistica do ruido presente no sinal. Com respeito ao cancelamento dos zeros
do canal, podemos dizer que o equalizador de realimentagio cancela 0s zeros correspondentes a parte
pés-cursora da resposta impulsiva (no caso do canal com os zeros da fig. 1.10, seriam cancelados zeros
dentro do circulo unitario) . Esta caracteristica é altamente desejavel, porém os eventuais erros de decisao
cometidos sio propagados por sua estrutura, aumentando a possibilidade de erro na decisio seguinte.

Este filtro de realimentagao, porém, nao é capaz de eliminar as parcelas de I1S causadas pelas amostras
pré-cursoras da resposta impulsiva do canal. Com o objetivo de elimind-las usa-se o modelo hibrido,
composto pelos dois filtros discutidos acima, ja descrito na fig. 1.12, com as vantagens e desvantagens de
ambos [5].

Na pratica ndo existe esta divisdio clara de tarefas: o filtro transversal nao elimina apenas a IS
resultante das amostras pré-cursoras, e o filiro de realimentacio a IIS resultante das amostras pds- .
cursora. O canal equivalente resultante da passagem do sinal pelo filtro transversal nao equivale ao canal
original sem as pré-cursoras, mas sim wm novo canal, que ieoricamente pode apresentar uma energia
associada 4s amostras pré e pos-cursoras menor que a do canal original.

O ndmero e o valor das amostras pré-cursoras determinamn a importancia ou ndo do uso do filiro
transversal. Pelas razdes mencionadas acima, principalmente no gque diz respeito ao ruido, este filtro
deve ser usado ponderando-se o seu custo, Em situagdes onde haja poucas amostras pré-cursoras {como
nos canais 1,2,3 e 4 mostrados) ¢ seu uso pode ser dispensado, principalmente se técnicas adequadas
de detecclio forem empregadas {como o algoritme de Viterbi ou o algoritine de defec¢Bo proposto nesta
tese). Quando o canal se assemelba ao canal de microondas da fig. 1.8, a importancia e o grande nimero
de amostras pré-cursoras exige o uso do filiro transversal, ou de estruturas alternativas de redugéo destas
amostras, como o filiro retropreditor [3]. No capitulo 4 discutiremos o uso do filtro retropreditor em
canais com grande espalhamento, com a funcio clara na divisao de tarefas: cancelar a IIS resultante das

amostras pré-cursoras.

1.3.2 O Equalizador Adotado

Partindo das observagbes feitas na secBo anterior e das caracteristicas dos canais telefonicos sirnulados,

onde um ndmero minimo de amostras pré-cursoras significativas foi observado, adotamos uma estrutura
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de equalizagio sem o uso do filtro transversal. formada apenas pelo filtro de realimentacio. A adogao
deste equalizador reduz a complexidade do receptor. Para compensar as parcelas de IS, resultantes das
amostras nao equalizadas da resposta impulsiva do canal, propomos, no capitulo 2, uma estrutura de
detecgao que se utiliza destas amostras para melhorar a decisio. Mesmo que estas amostras resultantes
{fossem reduzidas por algum outro procedimento, elas nao seriam, em tecria, eliminadas totalmente,
justificando, ainda, o uso do detector proposto.

A equalizacdo adotada, portante, resume-se ao filiro de realimentacio. suficiente aos capais com.
poucas amostras pré-cursoras importantes. O ajuste dos coeficientes deste equalizador é feito, tradicio-
nalmente, minimizando-se o erro quadratico médio entre o sinal equalizado e a saida do mecanismo de
decisho, como indicado na fig. 1.12 (supondo que haja wma etapa de aprendizado, o sinal equalizado é
comparado ao simbolo desejado, até que haja convergéncia). Este mecanismo, ao ser aplicado no equali-
zador adotado deve levar os coeficientes do filtro de realimentago a estimativas das amostras pds-cursoras
do canal (portanto, é um processo de identificagio do canal). Quando o equalizador esta em regime, o
sinal de errc passa a ser obtido a partir do simbolo estimado no processo de detecciio. Se for usado um
detector do tipo limiar de cruzamento de zere, o simbolo estimado sempre terd a mesma polaridade do
sinal equalizado. Ou seja, o sinal de erro quantifica a distancia do sinal equalizado ao valor inteiro mais
proximo. Desta forma, o sinal de erro gerado estard polarizado pelo erro de detec¢do em si, quando este
ocorrer, nao aumentando a margem contra ruido nesta situagao.

Uma outra maneira de ajustar os coeficientes do equalizador, sem usar o sinal equalizade como
referéncia direta, € através da minimizacdo do erro quadritico médio de identificacio do canal. Este
procedimento implica em um custo maior ao receptor, 4 medida que um novo filtro deve ser implementado
para este fim. Por outrelado, o receptor passa a dispor das estimativas das amostras cursora e pré-cursoras
do canal, que podem ser usadas no processo de detecgio e ajuste de fase, como é o caso do esquema que
estamos propondo. (O equalizador, desta forma, terd seus coeficiéntes sintonizados diretamente com as
amostras da resposta impulsiva do canal, ficando, assim, reduzida a influéncia direta do sinal de erro de
decisdo sobre o processo de equalizacio. G custo extra de implementagao ¢ medido pela ordem do filtro
usado. O algoritmo _de minimizagdo do erro quadratico continua o mesmo, havendo apenas a transferéncia
do egualizador para o identificador.

Na fig. 1.13 representamos esta estrutura de equalizagBo, adotada neste trabalho. Q retropreditor
¢ um filtro opcional, sé utilizado nos casos com grande ntimero de pré-cursoras, pois apresenta alguns

inconvenientes. Nos capitulos 2 e 3 este filtro néo serd utilizado, dedicando-se o capitulo 4 3 discussic

especifica de sua utilizagdo.

O sinal equalizado € dado por:
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rk(‘r) = z:k(":;—:fk('r)

Ny . wl
= he('féﬂk-kz [hi(T)akwi"—hi(T)fl-k...{} + Z hi(T)ag—; + np {1.8)
i=l

i=—Ni

O primeiro termo desta expressio, azphy, contém a informagao do simbolo desejade no instante k7T
O primeiro somatério corresponde & parte equalizada do sinal. Supondo que haja identificacao correta,
ou seja, h; = h;, este somatéric sé nao serd nulo quando houver erros de decisao anteriores. O segundo
somatodrio representa a 1IS naoc tratada pelo equalizador.

As estimativas das amostras da resposta impulsiva, h, sao fornecidas pelo identificador. O ajuste
destes coeficientes ¢ feita via algoritmo do gradiente estocdstico (LMS). O sinal de erro a ser minimizado

¢ dado por:

exir) = gp{7)~ z(T)
Ny
= Z (h,'(T)ak_,j —_ il,'(T)Elk_,') —+ g (19)
i=—N;

O atraso dado a zy para gerar o sinal de erro corresponde ao nimerc de amostras pré-cursoras do
canal e ¢ dado para que haja sincronismo entre z; e zp - a estimativa do simbolo.ak 86 é obtida no
instante (£ + N7

Uma etapa de treinamento € de grande importancia para a adaptagio do algoritmo de identificagio,
mesmo que o canal apresente variagbes pequenas ao longo do tempo. Nestes casos pode-se fixar os
coeficientes apds a sna convergéncia e os erros de detecgio, que porventura ocorram no pericdo de regime,
nac afetarao os coeficientes do equalizador, pois ndo estarao sepdo ajustados. Na fase de aprendizado, o
receptor dispOe da sequéncia exata de simbolos transmitidos e os residuos resultantes do cancelamento
inadequado das amostras de IS pds-cursoras siio decorrentes apenas do erro de estimacio dos coeficientes
do equalizador. Na fase de funiionamento em regime, onde sao usados os simbolos estimados, o efeito da
propagacac de erros ao longo do equalizador sobre decisbes futuras nio pode ser evitado facilmente.

) modelo de teceptor proposto neste trabalho, com todos os seus médulos funcionando com esti-
mativas diretas fornecidas pelc identificador, € bastante dependente da qualidade destas estimativas.
Para minimizar a variancia de tais estimativas pode-se adotar um ganho de adaptag@o menor apds a
convergéncia do algoritmo.

Urna aproximacao para o ganho 6timo de adaptagao do algoritmo do gradiente estocdstico pode ser

determinado a partir da estimaziva da variancia do sinal de entrada, zx, da seguinte forma [6]:

(1.10)



onde AN € o numero de coeficientes do filtro. Para os canals telefonicos simulados na se¢io anteric:
um ganho &timo maximo da ordem de 0.03 é obtido.

O desempenho do identificador baseado no algoritmo do gradiente estocdstico é bem conhecids =
fartamente ilustrado na literatura [6].

Nas subsec¢bes seguintes fazemos uma descri¢ao resumida dos demais capitulos que compdem a tess.
Cada capitulo foi dedicado a um dos médulos restantes do receptor: no capitulo 2 apresentamos =
analisamos o detector proposto; o recuperador de reldgio € discutide no capitulo 3; e |, finalmente, =2

capitulo 4, discutimos o uso do filiro retropreditor como equalizador das pré-cursoras.

1.3.3 O Detector

O detector proposto e discutido no capitulo 2, é um mecanismo de decisao direta, implementado sob a
forma de filtro digital. As amostras ndo equalizadas sio utilizadas pelo detector para melhorar a decisa.
A sua estrutura é baseada no mecanismo de deteccio com predigao proposto em [7]. Demonstram-s
que © seu desempenho ¢ bastante satisfatério, com um custo baixo de implementagdo, particularmer-=
frente a canais com reduzido ndmero de amostras pré-cursoras. A balxa complexidade deste filtro 42
decisdo, permite o seu estudo analitico de forma simples, particularmente a obten¢ic de expressiss
para a probabilidade de erro, algo bastante desejado. Comparamos o seu desempenho com o detector &2
cruzamento de limiar, mostrando ser sempre superior aquele. A obtencio da expressio da probabilidade 4=
erro de decisao, levando-se em conta a propagacio de erros pelo filtro de realimentacio, é uma tarefa dificil,
porém expressoes analiticas aproximadas sao obtidas com sucesso. Dada as caracteristicas do detector,
mostramos que ele pode tornar-se insensivel & propagagio de erros, mediante uma conformacio adequada
do canal. Para que esta insensibilidade seja atingida, a conformagao deve ser respeitada com exatidan,
Na pratica, porém, ela serve a propdsito de ter-se formas qualitaiivas apropriadas da resposta ao pulzo
de informacao. Para aproveitarmos esta caracteristica do detector, estudamos a conformacio do carsl
através da utilizagdo de um cddigo de pulsos adequado. Este novo pulso introduz uma amostra pré-cursora
negativa no canal, favorecendo o desempenho do detector. Analisamos, também, o comportamento do

detector frente a canais com duas amostras pré-cursoras.

1.3.4 Recuperador de Relégio

No capitule 3 discutimos um mecanisme de recuperacio de relégio baseado em funcdes de erro de fase.
O objetivo do ajuste de fase é a reducdo da probabilidade de erro de decisio. Isto é conseguido com
a minimizagdo ou, se for o caso, maximizagio das fungdes de fase, gue sao tentativas de aproximacgdss
das curvas de probabilidade de erro. Estas funcSes de fase sfo construidas com estimativas de algumas

amostras da resposta impulsiva do canal. A fase étima de amostragem é obtida através da aplicagdo de
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métodos de busca unidimensional sobre as funcdes, aproveitando a caracteristica de unimodalidade das
mesmas. Duas funedes de fase sfo propostas e comparadas, usando-se o algoritmo de Fibonacci e de
ajuste por quadréticas para maximizé-las. Os resultados de simulagao apresentados comprovam que as
fungdes e os métodos de busca unidimensional usados so bastante eficientes e de implementagao bastante

simples.

1.3.5 Equalizagdo com Retropredigao

O filtro de realimentacdo em conjunto com o detector proposto é suficiente para o tratamento de um canal
com poucas amostras pré-cursoras. Quando existem vérias pré-cursoras, o uso de um filtro auxiliar para
equalizd-las pode trazer bons resuliados. No capitulo 4 discutimos ¢ uso de um filtro retropreditor com
o objetivo de equalizar seletivamente estas amostras. Mostramos que o filtro retropreditor pode operar
em conjunto com o filtro de realimentagao, desde que a frente de subida do canal forme um canal de fase
méaxima. Canais que apresentem borda de subida monotéonica apresentam esta caracteristica desejada.
(Caso isto nfio ocorra, mostramos que o retropreditor nao funciona adequadamente. .Comparamos o
desempenho do retropreditor com o filiro transversal, usado em conjunto com o filtro de realimentacio.
Esta tltima estrutura desempenha a mesma tarefa que o retropreditor, conforme observado no inmicio
desta secio. Através de simula¢des, concluimos que o desempenho das duas estruturas ¢ praticamente
equivalente, quando o canal apresenta borda de subida de fase maxima. Se a borda de subida ndo é
de fase maxima, o filiro transversal apresenta desemnpenho superior, porém, nesta situagio, mostramos
que ambas as estruturas sio superadas pelo equalizador formado apenas por filtro de realimentagio (sem

retropreditor ou filtro transversal).
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Capitulo 2
Deteccao

2.1 Introducao

O esquema de equalizacao proposto no primeiro capitulo, baseado em equalizacio com decisdo realimnen-
tada elimina a interferéncia intersimbdlica causada por amostras pds-cursoras da resposta impulsional do
canal, a menos da propaga¢ac de erros pelo equalizador ou pequenos desajustes nas estimativas, como
mostra a equagdo (1.8). Restam, porém, as parcelas referentes as amostras pré-cursoras, impossivel de
serem eliminadas por este equalizador. Um algoritmo de detecciio que funcione adequadamente com tal
equalizador, levando em conta as amostras da resposta impulsional nao equalizadas, é o objetivo deste
capitulo.

Na fig.2.1 classificamos alguns tipos de detectores de acordo com o uso das amostras da resposta
impulsional do canal {ou de sua energia) [7].

) detector mais simples e bastante comum € o detector de limiar de‘cruzamento de zero. O sinal
da amostra resultante da equalizacdo determina o simbolo correspondente, Tal esquema, apesar da
simplicidade, é bastante prejudicado pela presenga de pré ou pés-cursoras no canal. ‘

O algoritmo de Viterbi [8] apresenta as caracteristicas de optimalidade e pode ser implementado por
um algoritmo recursive de minimizacdo indireta da probabilidade de erro. Este algoritmo se utiliza das
amostras da resposta impulsional do canal ndo equalizadas, sendo o nimero de estados proporcional ao
niimero destas amostras, e, consequentemente, a sua complexidade.

Dado que os canais telefonicos estudados apresentam um ndmero reduzido de pré-cursoras significa-
tivas {no maximo dﬁas, onde geralmente sé uma é nido desprezivel), o algoritmo proposto por Peters em
[7] se mostra como uma boa alternativa aos esquemas de detec¢do citados acima.

O detector proposto neste trabalho € derivado do algoritmo proposto por Peters, sendo a sua maior

qualidade a simplicidade de implementagao e facilidade de andlise, com desempenho equiparavel aquele.
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Figura 2.1: classificacho de detectores de acordo com a energia do sinal utilizada

2.2 Deteccao com Predicao

Assumindo que a resposta impulsional do canal apresenta apenas uma amostra pré-cursora nio desprezivel

e ainda que a identificagdo do canal € correta, o sinal resultante da equalizagio pelo filtro realimentado

é dado por:
ri = hpay +ho1gs1 + pr + g (2.1
com
Ny
Pr = Zhi(ak—i — gp_i) (2.2)
i=1

A primeira parcela de v (hpap). contém a informégéio sobre o simbolo a ser detetado, e as parcelas
restantes sio perturbagbes & decisgo (ruido branco, residuos causados pela propagacio de decises erradas
e interferéncia intersimbélica causada pela amostra pré-cursora).

O algoritmo proposto por Peters [7], chamado de decisao com predigdo, utiliza-se do conhecimento da
estimativa de h_; para efetuar a decisio, num processo de verificagio de semelhanca entre conjuntos de

simbolos possivels e o sinal disponivel. O algoritmo é apreseniado na fig.2.2.
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Define-se:

S5p = ak«i»lh—i -+ Gkhg f k a 0 (23)

A cada valor possivel do conjunto {ax41,ax}, que sao (+1,+1), (+1,-1),(~1,+1),{-1,—1) associa-

mos um valor de s, ou estado:

sy = h_y+he ' (2.4)
&2 = —h_i+ho (2.5)
ss = h_y—ho (2.6)
sa = —h.y—hy {2.7)

Define-se num insiante kT o custo associado a cada um dos estados acima como sendo a diferencga
gquadrada entre o sinal r; e os valores de s; , acrescida da informagao sobre a; contida em r4_;. Esta
informacao € traduzida na forma de realimentacio dos custos minimos associados a-cada valor de a;
possivel no instante (k — 1)T. A minimizagao destes custos 2 cada instante determina o valor do simbolo
estimado.

Assim, podemos escrever as equagbes que descrevem o algoritmo da fig.2.2 da seguinte forma, com

I(ary1,ar) representando o custo associado ao conjunto (@p.41,ar):

I‘;c«f,l(*iwi,-v}w}) = rk(—}—})—{'-(f‘;;——sl)? (28)

Pk+1(~1,—§-1) = I‘;;(ukl)«%»(rkw«sﬂz (2.9)

Frp1(+1, -1 = Tp(~1)+(re — sa)* (2.10)

Te(=1,-1) = Tu(=1)+ (e - sa)? (2.11)
onde

Te(+1) = min{Te(+1,+1), Tr(+1,-1)} (2.12)

Ie{-1) = min{l(-1,-1),Tx(-1,41}} {2.13)

As equagbes (2.12) e (2.13) s&o a contribui¢do de ri_; & decisao no instante k7 e sao utilizadas
para discriminar os custos associados a cada estado. Observe que estas equagoes sio camulativas. As-
sim, no instante kT os valores de I'y{ag41,ax) contém informagdes acumuladas dos custos Iy_1{ag_1),

Ti—2(ar-2),---. Tolao).
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A decisdo sobre o simbolo atual € feita da seguinte forma:

. = sgn{min{Ty(+1, -1}, T(—1, 1)} ~ min{Tp(+1, 41), Fe(—1,+1)}} (2.14)

Diferentemente do algoritmo de Viterbi [8], a decis@o aqui ¢ feita diretamente e nio a posteriori.
O algoritmo proposto por Peters é uma estrutura essencialmente nio linear e, portanto, de dificil
andlise. Em [7] ndo é apresentada uma analise detalhada do desempenho do algoritmo. As comparagdes

que faremos nas se¢Ges seguintes restringir-se-ao ao campo das simulagdes.

2.3 Detector Proposto

Basecado no detector proposto por Peters, propomos um novo detector, de maior simplicidade e de facil
andlise. Na fig.2.3 apresentamos a estrutura bdsica deste detector [23].

Em relagdo ao algoritmo de Peters propomos duas mudangas estruturais. A primeira consiste em
se alterar a forma da realimentagio dos custos referentes a iteraches passadas. No algoritmo de Peters
a realimentagéo ¢ cumulativa, guardando informagdes dos custos desde a primeira iteragio, vide (2.8)
a (2.11). Quando um erro ¢ realizado o seu efeito nos custos é percebido durante todo o processo
de operagan. Além disso deve-se periodicamente normalizar os valores doé custos para que nio haja
divergéncia e polarizagio. Na nova versdo nao ha realimentacio nesta forma. Soma-se aos custos atuais
(representadas pelo erro quadritico entre r; e os s;) a diferenga entre os custos associados aos pares
(s1,52) e (s3,34) da iteragio imediatamente anterior, exclusivamente. Isto é visto com mais clareza na
fig.2.3. _

A segunda mudanga reside no fato de que a cada iteragio apenas uma das diferengas de custos
calculada no instante anterior é somada aos custos atuais, de acorde com o valor do tultimo simbolo
estimado. Isto é reﬁresentado na fig.2.3 pelas diferencas (rp_y — $1)? ~ (ri—y — 52)% e (rp—; — 54)% —
(ri—1 — 83)%, com as chaves controladas por a;_;. Estas chaves estio em estados complementares,

O objetivo das mudangas propostas é aumentar a discriminaciio entre os valores dos custos associados
a cada combinagio de simbolos.

O algoritmo funciona da seguinte forma: supondo que no instante (k — 1)7" o simbolo decidido foi
ax-1 = +1 e que esta decisdo esteja correta, entdo a sequéncia {a;, a;_1} deve ser uma das duas seguintes:
{(+1,41),(—1,41)}. Destaforma, no instante k7 deve-se somar ](T’k-—1 —81) = (Ppoy — 32)21 aos valores
de (ri — 51)% € (re — 2)* ou a (ri ~ 53)% e (12 — 54)%. Se (r2-1 — 51)% — (re—y — 52)% & positivo, isto
indica que o custo associado a G = —1 é menor, e, portanto, para discriminar esta diferen¢a soma-se
[(ri—1 — 61)> — (ra—i — 82)%| a (rg — 51)% & (r¢ — 52)2, atribuindo-lhes peso maior. Por outro lado, se

(rk—1 — §1)% = (rk—1 — 82)? é negativo, isto indica que o cysto associado a 4z = -+1 € menor e, portanto,
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deve-se somar |[{ri_y — 51)° = (rg-1— 82)*] a {rx — 533 e (re — s2)% e a (7 — 1)% € (7 — 52)? DO se
acrescenta pesc algum. O mesmo raciocinio se aplica ao caso em que d;_; = —1.

Substituindo as operagdes de minimizago e chaveamento da fig.2.3 por modelos algébricos, podemos
redesenhd-la conforme a fig.2.4.

Da fig.2.4 podemos escrever as seguinies expressdes para o detector proposto:

Pik) = (ri—s)y+
a7 14 dg_
{1 + sgn [(qu - 31)2 — (Pp—1— -‘52)"}} |(’"k—1 —51)% - (re—1— 82)2| &_Z;l) +
2 1—ap-
{1—sgn [(re-1 = 54)° — (rp1 — 83)°] } |(71 — 84)% ~ (re1 — 837 g‘"—’?“ﬁ (2.15)
To(k) = (k) + (re—s2)% = (rp —51)° (2.16)
Ta(k) = (rp—s3)°+
I ar {1+ dg-
{1~ sgn [(ri—1 — 51)% = (rhe1 — 52)7] } [(ri1 — 51)% = (321 — 82)° (—?—“1—)“ +
9 1—a_
{1+ sgn [(rio1 = 82)7 — (re—1 — 53)7] } |(rem1 — 84)% = (rec1 — 83)%) "(“'“““““g_w (2.17)
Ta(k) = Ts(k)+ (re —s2)° — (e — s3)7 (2.18)
O simbolo no instante £T € estimado da seguinte forma:
ay = sgn {Ta(k) — T1(k) + Talk) ~ Ta(k)} (2.19)
Substituindo as expressoes (2.4)-(2.7) em (2.15)-(2.18) e utilizando o fato de que sgn(z) = T # 0,
podemos reduzir expressao (2.19) a forma seguinte:
dap = sgn{rkho + h;l(Tg-_l — hﬂék“l)} (22{])

A expressio (2.20) reduz o algoritmo da fig.2.4 a uma forma recursiva bastante simples e de facil
analise. Temos agora a estrutura representada na fig. 2.5. A presenga do parametro 4 explica-se da
seguinte maneira: dado a presenga de uma realimentac¢io, podemos introduzir uma variavel de ganho
na mesma, de forma que o seu peso sobre a decisgo possa ser escolhido de acordo com algum critério a
ser definido e, que venha a melhorar o desempenho do detector. Com um ganho 7, a expressio (2.20) é

reescrita, chegando-se 4 forma final do detector:

ap = Egﬂ{f’kh(}‘l"}’h.n;(rk_,]_-—h(}ék_l)}
= sgn{T;) (2.21)
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Figura 2.4: detector proposto rearranjado
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Figura 2.5: detector proposto sob a forma de filtro

Portanto, a decisfo sobre o simbolo a; depende da amostra pré-cursora estimada, da amostra do sinal
equalizado no instante (k¥ — 1)T e do simbolo estimado naquele instante. Observe que se a pré-cursora

for zero o detector se transforma em um detector de limiar de cruzamento de zero.

2.4 Analise do Detector Proposto

Nesta secfio analisaremos o detector proposto, desenvolvendo expressdes para a probabilidade de erro de

decisaao.

A probabilidade de erro de decisio num instante k7" é dada por:

Pr(e) = Pr(ay = +1laz = —1)Pri{ar = -1)+ Pr(d; = —1lax = +1)Pr{a; = +1) (2.22)

Para avaliarmos a expressao acima, escrevernos Iy conforme = expressio (2.21):

T = rihg + '}-hwl(rkml - hgék_g) (2?3)

Substituindo as expressbes {2.1) e {2.2) na equa¢io acima e supondo gue as estimativas de h; sio

corretas {(h; = h;), teremos:

Iy = (hﬁ»%v'rhf;)ak+hah_1ak+1+nkha+7nk_1h_1+



NJ-}-]
Z (hgh,‘ “}* Vhwihg.,;}(ak%,' o &k“,-) (224}

i1
com hx,;3; = 0. O calculo da probabilidade de erro levando-se em conta os residuos resultantes
da realimenta¢io de decisbes erradas no equalizador é complexo, 4 medida de que nzo dispomos da
distribuigac de probabilidade dos mesmos. Nesta segio nos limitaremos ao calculo da probabilidade de
erro supondo gue nao haja erros de decisdo se propagando, e na se¢do 2.5 abordaremos este assunto.
Considerando que nic haja propagacao, o termo envolvendo o somatoric na expressio {2.24) é des-

cartado, ou seja:

Ne4l
> (hohi +vh_1hi_1)ak_i — x_;) =0 (2.25)

fa]
O termo envolvendo ¢ na expressao (2.24) contém a informacio desejada e os demais termos sao

perturbagdes a decisio, aos quails associaremos a variavel aleatdria v. Reescrevendo I'y:

'k (residuo nulo) = (k3 + vh% | Jar + vx (2.26)
sendo
v = hoh_sappt +nehe + ynp_1hy (2.27)
Tomando Pr(a; = —1) = Pr{ay = +1) = §, a expressao (2.22) pode ser reescrita da seguinte forma:
1 2 1
Prie)= —Q—PT(V}; > hi+ R+ §Pr(pk < —hi — k%)) (2.28)

A fungdo densidade de probabilidade da varidvel aleatdria v é dada a seguir, levando em conta que

Gp41, R € Tp—1 530 independentes entre si.

1 { { —(z — h_1hg)? } { —(z + h_1ho)? }}
p(z) = exp = - exp 2.28
) 2 oyt Ry o & LK K)o 2T 7 + W) (2.29)

A expressido acima corresponde & sobreposi¢io de duas distribui¢des gaussianas com E{v] = 0, pois a
distribuicao é simétrica em torno de zero. Com isso a expressdo {2.28) € expressa de forma mais simples

por:

Pr(e) = 2Pr(vg > hi + vh2}) C(2:30)

Avaliando a expressao (2.30) obtemos a expressio final de probabilidade de erro:
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Figura 2.6: Pr{e) do detector proposto: v = 1;hy = 1

1 h317+hg_h‘—lh0 ‘I‘Q hil’)‘"‘f'hg‘i"h_;}.:

Jn\/h317’2+h§ Un\fhz—ﬁ?'!'ﬁ%

(2.31)

COTn

1 oo +2
Qz)= EL e” T dt {2.32)
A expressac (2.31) apresenta ¢ comporiamento indicado pela superficie da fi£.2.6, onde variou-se A_;
e a relajdo sinal-ruido, tomando fig = 1 e ¥ = 1. Definimos a relacdo sinal-ruido pela relacio de poténcia
do sina’ Gtil 4 decisio e a poténcia do rufdo: SNR = g_;:;
A expressao de probabilidade de erro para o detector de limiar de cruzamente de zero € dada a seguir

{9], e representada na fig.2.7 onde comparamos o desempenho dos dois detectores.

oo = 3 {0 [(2222] 1 o [ h)) 23)

T bl

Observamos que a probabilidade de erro para o detector proposto nio € sempre crescente com Jh_;|
como ocorre com o detector de limiar de cruzamento de zero e, a menos do pozio onde h; = 0, o seu
desemp=nho € sempre superior.

Ests comportamento em rela¢@o ao valor da pré-cursora (menor sensibilidade 4 sua variagio) é um dado
imporiante para o detector propoesto quando o objetivo € o funcionamento conjurio com um recuperador

de reldzio. No caso do detector de limiar de cruzamento de zero valores grandes de h.; podem significar
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Figura 2.7: Pr{e): detector proposto versus detector de limiar de cruzamento de zero « v = I;hg == 1 -

SNR: (a) 13 dB; (b) 10 dB; (¢) 7 dB; (d) 0 dB

um desempenho catastréfico do detector. Além disso, o ajuste de fase é mais critico e deve exigir ajustes
mals complexos e exatos , &4 medida que o valor de h_; é fundamental. Para o detector proposto, a
taxa de variacio da Pr(e) com h_; é mais suave, permitindo regides de operagao adequada mais amplas,
principalmente quando ¢ valor da pré-cursora € grande e ndo hi possibilidade de reduzi-lo por um ajuste
de fase adequado, sem que com isso a reiacdo sinal-ruido seja comprometida de forma significativa.

O ganho de realimentagao v pode ser escolbido de maneira a otimizar ¢ algoritmo de detecgdo proposto,
obtendo-se resultados superiores aos mostrados na fig.2.7. Para cada conjunto de valores de h_; e SN R
deve existir um valor de v que minimnze a probabilidade de erro para aquele ponto.

Seja a probabilidade de erro fungdo dos seguinies parametros:

Pr{e}) = f{y,h1,SNR) (2.34)

Deseja-se obter inf, Pr{e), tomando 7 uma outra fungio dos parametros acima, tal que:

v = g{h-1,SNR) = arg {in.j.,.}:’r(e).} (2.35)

Determinar esta fungio g() analiticamente é uma tarefa dificil, senfo impossivel, dada a dificuldade

em se isolar ¥ que zere a derivada da expressio {2.31) (suponde ainda que ela fosse convexa). Desta

forma partimos para uma solu¢do numérica aproximada.
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A superficie da fig.2.8 a seguir ¢ solugdo numérica para a equagao {2.35), tomando-se hg = 1.

Uma aproximacado para esta superficie é conseguida com a equacio seguinte, obtida por interpolacio:

W = exp {—.(2_1366 o2 - 47813 o + 3.4309)ih_11%} (2.36)

A expressac acima apresenta erros maiores de aproximacio para valores de ¢, pequenos, ou seja, para
altas relagoes sinal-ruido. Dentro do intervalo adotado para o célculo da superficie na fig.2.8 obtém-se
erros de aproximacao inferiores a 12%.

A expressdo (2.36), apesar de estar proxima do valor ideal de 4, ndo é de utilidade pratica por
dois motivos: primeiro, sua implementa¢do exige um esforgo considerével de calculo e, segundo, valores
grandes de v podem levar a um aumento significativo do valor dos residuos provenientes da propagagio
de erros, na medida em que o termo envolvendo ¥ no somatéric da expressao {2.24) se torna majoritdrio.

Um valor de 7 constante e que mantenha os ganhos obtidos para a maioria dos casos pode ser
encontrado. Ao tragarmos as curvas da probabilidade de erro em funcio de v, fixando-se h.; e SNR
observamos que o valor minimo da probabilidade de erro obtida com ~ étimo se aproxima muito dos
valores obtidos para v = 2, como pode ser visto na fig.2.9 para diferentes conjuntos de h_y,0,, com
ho = 1. Podemos concliir que o ganho em termos de probabilidade de erro obtido com o valor étimo nio
¢ significativamente superior ao obtido para vy = 2.

Finalmente, na fig.2.10 tracamos novamente as curvas de probabilidade de erro do detector proposto

para 7 = 2, comparado com as curvas para v da expressdo (2.36) e para v = 1. Verifica-se que a adogio
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Figura 2.9: Probabilidade de erro em fungaode y: (2) ho; = 0.3; SNE=13dB;(b) h_; = 0.3; SNR =T
dB; (¢) Aoi =08, SNR=13dB; {d) h.1 = 0.8; SNR =T dB;

de v > 1 implica em melhoras significativas no desempenho do detectcs, principalmente para a regido em
que |h_y! é grande {|h.;| > 0.8}.

Daqui para frente adotaremos ¢ = 2 e o detector é reescrito da sepuinte forma:

az ::sgn{rkhg-+~2h_1(rk_4 — hplg_:} (2.37)

2.5 Efeitos da Propagacao de Erros de Decisdo

Na segdo anterior preocupamo-nos com a andlise do detector propcsic supondo que nac ocorresse a

propagac¢ao de erros, e desta forma, nio existiriam residuos, ou seja:

Ny
P = Z hi{agp.i=az_;) =0, Vk (2.38)

i=1 :

Esta aproximagdo ¢ valida para relacoes sinal-ruido altas e identif :agfio eficienite do canal, guando a
taxa de erros é bastante reduzida e, portanto, os efeitos da propagaci: de erro sio minimos.

O efeito da propaga¢io de erro, porém, nao pode ser descartad: dado a natureza do equalizador
com decisdo realimentada. Um erro de decisiio influencia as decisde: futuras, durante todo tempo gue

leva para se propagar pelo equalizador, sendo mais danoso quardc Za convolugdo com os coeficientes
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Figura 2.10: Probabilidade de erro tedrica para o detector proposto - SN R: (a) 13 dB; (b) 10 dB; (¢) 7
dB: (d) 0 dB '

de maior amplitude do equalizador {geralmente os primeiros). Portanto, um erro em um dado instante
eleva a probabilidade de um novo erro ocorrer logo em seguida. Este efeito ndo ¢, porém, catastrofico,
conforme observa Qureshi em [4], ocorrendo em "rajadas” de duragfo pequena em relagdo ao tamanho
da transmissdo em situagbes de relacio sinal-ruido adequadas.

Analisar os efeitos da propagacido de erros sobre a probabilidade de erros de decisfo nfo é uma
tarefa facil e resultados exatos nio foram ainda conseguidos. Na literatura existem exemplos deste
tipo de analise [10].[11], onde aproximacdes de grande monia sdo adotadas. Nestes trabalhos chega-se
a limitantes superiores e inferiores para a probabilidade de erro, com validade resirita a situacoes de
relagdes sinal-ruido altas.

A dificuldade de cilculo vem basicamente do fato de nao dispormos da distribuicao de probabilidade
dos residuos.

No presente trabalho nos Hmitaremos a uma abordagem 1nicial com o objetivo de prever o compor-
tamento aproximado do detector proposto quandd hi alguma realimentagdo de erro. Esta questdo serd
também observada posteriormente através de simulacio.

Imaginando inicialmente um canal hipotéiico que seja representade apenas por duas amostras, h_q e
he e as demais nulas, podemos reescrever a equagao {2.24) do detector da seguinte forma, considerando

a realimentagéo de erros {N; = {0 para este caso ):



ar = sgn{Te} = sgn{(hg + vhZ)ar + v]} (2.39)

onde

vl = Vo + Vi, {2.40)
e v, e Vi, sdo tais que
v, = hpohojapg + nphe 4 yne.ha,y (2.41)
Vg, = ‘Yh..;hge‘k_l (242)
com €1 dado por
Cp—1 = ap—1 — fl};_l (243)

O termo de ruido presente na decisio ¢ formado pelos termos de ruido considerados até a secio
2.4 (vio), que nio levam em conta a propagagao de erro, e um termo novo, resultante da propagacio
de um erro. Este novo termo, v, depende estatisticamente da amostra de nz_;, presente também
na equacao {2.41) e, portanto, o cilculo da probabilidade de erro envolvera probabilidade condicional.
Podemos, porém, assumindo um certo erro de aproximagao, supor que estas varidvels (eg—1,mp—1) sdo
independentes. A funcio de distribui¢do da varidvel vy, discreta, dado que Pr{ez) = Pr(ex_1) em regime
(assumindo estacionariedade) seria dada por:

Pr(e)

Pr{e
pykl{"":) = 5 5($ — 27h-—1h0) + T( )

2

e, assumindo-se 1, independenie de vy, teremos:

8(z + 2vh_1ho) + (1 ~ Pr(e))6(x) - (2.44)

Po(E) = Puyy (@) Py, (2) (2.45)

Puy,(2) dado pela expressio (2.29) e » denotando a convolugao. Sendo a probabilidade de erro sem

realimentacio de erros dada por:

hg—l‘y—}hg_h—lhﬂ +Q h317+hg+h_1h0

JRE R o, Ry RS oy

¢ efetuando-se a convolugao de (2.29) com (2.44) chegamos a uma aproximacao para a probabilidade

Pri®e) = % Q (2.46)

de erro copsiderando a propagacio de um erro de decisdo:
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Pr(o)(e)

Prit{e) =~
1
P = 3Q
1
3¢

1+ Pr®(e)— P

hZ,y 4+ hg — h_3ho(1 — 27)
\/hil'}’z -+ h% O

hZ 1y + hg + ho1ho(l — 27)

\/h:il'yz + hi oy

..i_

Q

Hen | gt

Q

|

h2 1y 4+ hg — hrho(1 + 27)
VALY + hE on |

B2 (v + ki + h_1ho(1 + 27)

] 4/ h?.,l'fz + hg Orn

(2.47)

(2.48)

Na fig. 2.11 avaliamos a expressao anterior sobreposta & curva obtida com a expressdo {2.31) com

v =2 e hp = 1. A figura apresenta também resultados de simula¢iio para um canal com duas amostras

apenas, onde variamos a amplitude da pré-cursora.

As curvas referentes & aproximacio obtida na expressio {2.48) sio uma aproximagio melhor para a

probabilidade de erro, tomando-se como referéncia a média das taxas de simbolos errados obtidos por

simulagio.

Agora, numa segunda aproximacdo, consideramos um canal hipotético composto por trés amostras:

h = {h_1, ho, h1]. Novamente vamos supor a independéncia dos dois erros realimentados , entre si, e com

relagiio as amostras de ruido. Com Ny = 1 a equagio (2.24) nos fornece:
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a; = sgn{ls} = sgn{(hi + vh> )ay + v} } (2.49)

onde

Vi = Uk, + Vi, + Vi, (2.50)
comm o8 seguintes termos:
Vi,- = (hohy +vh_1holer1 (2.51)
Vi, = h.ihieg_s (2-52)
com
€2 = 8p_2— Bp_> * (2.53)

e com Vi, dado por (2.41}).

Supondo a independéncia entre v, ¥k,, ¥, a densidade de probabilidade de v} serd dada por:

pz/;(z} :p”ke(z)*pukl (I)*pukz(x) (2.54)

Com Prieg) = Pr{es_1) = Pr{ez_z) em 1egime, temos que:

Do, {2’3) = {::“-1-,2&6—}-{((:{“ — 2hphy — Qj’flmlhg) ot %*(ﬂé(ﬂf + 2hoh; + 27}2_1]1{)) -+
(1= Pr(e))s(z) (2.55)
pykz(x) = PTT(e)(g{;L’ — 2‘(}2_1}11) -+ P?‘Q(E) ¢z + Q‘Thmlhl) “+ (1 — P?‘{é})é(i‘) (256)

A express@o obtida avaliando-se (2.54) € um polindmio de segunda ordem da Pr{e). As raizes des-
te polinémioc, reais positivas e menores ou iguais a um, fornecem os valores da probabilidade de erro.

Definindo-se:
X = 4B, + k2 (2.57)

Y = ea/yRL, + R {2.58)

a expressdo de probabilidade é dada por:
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s Y B
1 :X——th — (14 2v}h.1 b 1 X + 2hoh -1+ 2v}h.1hy — 2h. 1 h;
1o oh1 — ( Y)h..1ho +10 + 2hohy + ( rT) 1ho LY
271 Y 4 ¥
1 [X +2hchy 4+ (14 29Vh_thy +2h_sh,y 1 X+ 2hohy + {1+ 2v)h_1kg
Q@ . - 5@ - +
471 Y 2 b
X o h_}hg 1 X - Zhghi - h..,lhg
o e B L e
1 n)(—zhohim («-1+27)h._1hg—2h_1h1
a¥ | v +
1Q X — 2hoh, — (—1 +2'}’)h_1hg + 2h_1hy _ —l—Q X 4 hohy — 2h_1hy _
471 Y 2 Y :
1 [ X —2hohy —~ (=14 29h_1h 1 X+ 2hoh 14 2vYh_1hg—2h_1h
1o ah (;+'r) 19+~Q + u1+(+_’)’) 1ho b ]
271 ¥ 4 Y
1 -X -+ 2h0h1 + (1 R 2 )h_lho + Qh_lhl 1 X +2h0h1 -+ (1 +2’f)h_1ha
e ,, —1q -
47 Y 2 Y
1 FX h_i1hg+2h_ihy i X 4 2hoh — h._]hg X + hohy
| Y } - §Q[ % e +
1 X —2hohy — (14 29)Vh_1h 1 X - 2hoh -1+ 29 1k
Pr(ey. o+ lg oh1 — (14 29)h_s ko A + o1-§-(’ + 27)h_1ho n
2 Y 2 ¥
1 X —2hhi — (~1+29)k_1h 1 X 4+ 2hoh 14+ 2vA_h
5@ af1 (Y + 27) 10]%%@[ + 2hohy + (1 4+ 2) 10}+
] 2 Y
1 [X —~2h_ihy—h_jhg 1 X+ 2h b1 — h..ihg X —h_1hg
29 % ] *”iQ{ % R s ot s
1 -X—Q}lm1h1*~}~hgh_1 1 X+ 2h_1hy + hoh X+h.hy
591 v t3e % t | — *
X —h_1h X +h_1h
Q {—Y"Lﬂj +Q {—"”W*}“,i—o:t =0 _ {2.59)

Nas curvas das figs. 2.12 e 2.13 verificamos a validade desta aproximagiio para dois canais em simu-
lagao. Na simulagio 1 usamos um canal com h; = 0.5 e na outra, h; = —0.5. Observa-se agora uma
pequena assimetria da curva de probabilidade de erro teérica em relagio a h_;, que acompanha com
certa precisao os resultados de simulagao.

Os resultados indicam que had uma relagio direta entre os sinais de by e k.., (positives ou negativos)
com o compertamento da probabilidade de erro. Ela € maior no semi-plano em que k; e h_; possuem
o mesmo sinal. Isto jé era esperado dado as caracteristicas do detector proposto, em particular sua
sensibﬂidadé aos residuos de erro de decisio. O termo envolvendo os erros realimentados na expressao

(2.24) para o caso estudado (N; = 1) é dado por:

39



Pr{a)

ie-06 . L L L
.

Figura 2.12: Pr(e): aproximacdo da expressdo (2.59) para dois erros

13 dB; (b) 10 dB; {c) 7 dB; (d) 0 4B

-

realimentados; h; = 0.5 - SNR: (a)

For

3
b
b
I
1
& ﬁ
FoiALlges

T
£
[»¥}
le-06 : ! : ' : : : L L
-1 ~0.8 0.6 =0.4 0.2 0 0.z 2 5.6 6.8 1
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Figura 2.14: resposta mmpulsiva 1

(hohs + vh_1ho} (a1 — @k-1) +7hoyhy (Gke2 — Gk-2) (2.60)
_ €kl Ck—

O termo que multiplica e; _; tende a tornar o detector menos sensivel aos efeitos do erro ex_; quando
hy e h_; tém sinals opostos. Nesta sttuagdo os termos hphy e vh_1hg estardo se subtraindo. J4 quando
os sinais de hy e h_y forem 1dénticos eles se somardo, amphando os efeitos do erro realimentado.

A andliise da probabilidade de erro considerando a influéncia de outros erros realimentados nio €,
porém, levada adiante, pois a suposigio de independéncia comega a provocar erros grandes de aproximagao
e o nimero de termos envoividos numa solugio analitica torna seu cdleulo extremamente dificil.

Os resuttados obtidos até aqui, no que diz respeito & propagagdo de erros raostram que o desempenho
do detector depende basicamente da forma do canal. As assimetrias observadas nas curvas da fig.2.13
confirrnam esse comportamento. Porém, este comportamento nio deve desestimnular o uso do detector
proposto, visto que seu desempenho continua superior ao detector de limiar de cruzamento de zero. O
detector proposto, bem como o proposio por Peters apreseniam comportamentio semelhante, como sera
visto em simulagbes a seguir.

As curvas das figuras seguintes foram obtidas simulando o funcionamento do médulo receptor com as
resposta impulsivas das figs.2.14-2.16. Estas respostas impulsivas sdo amostras dos canais apresentados
no capitule 1, resultados de simulagtes de linhas telefénicas.

As figuras 2.17-2.19 comparam o desempenho dos irés detectors para diferentes relagtes sinal-ruido.
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Figura 2.16: resposta impulsiva 3
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Figura 2.17: comparaca: dos 3 detectores - resposta impulsiva 1

Os detalhes das simula¢Oes sao apresentado: ne Apéndice C.

O detector proposto mostrou-se bastani= superior ao detector de limiar de cruzamento de zero e seu
desempenho se equipara ao detector de Petes, principalmente para os canais das figuras 2.15 e 2.16. Isto
mostra que o desempenho do detector proposmo estd fortemente relacionado com a amplitude da amostra
pré-cursora. O melhor desempenho do detei:r proposto relativo ao detector de limiar é obtido guando a
pré-cursora € grande, como ja havia sido previsto quando da avaliacio da expressao de probabilidade de

erro.

2.6 Detetor Insensivel a Propagacaoc de Erros: Conformacao

do Canal

O detector proposto apresenta um compomamento peculiar em relagfio aos residuos provenientes da
propagacao de erros. Enquanto o detector o: limiar de eruzamento de zero ou o de Peters nfo permitem
nenhuma manipulagio algébrica dos residuos zara que os efeitos destes possam ser minimizados, o detector

proposio apresenta um comportamenio difersnte.

Da expressio (2.24) indicamos a parcel: o sinal recebido correspondente zos residuos causados pela

propagacio de erros. Supondo h; = h;:
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N_r-]-]
Z (hoh; + vhothio W ag~s = Gk-:) {2.61)

i=1
Podemos propor uma conformagao adequada do canal que permita zerar os residuos, tornando o
detector inseunsivel {ou menos sensivel) & propagaciio de erros passados. O canal, cujas amostras da

resposta lmpulsiva tornam isto possivel deve satisfazer o seguinte conjunto de equagbes:

hohl -+ "Yh_}h(; = 0
hohy +vh_1hy =0
{2.62)
h(}hhrj+1 -+ ‘yh_lh,\'f =10
Um canal que satisfaga o conjunto de equacoes acima possul as amostras da resposta impulsiva dadas

pela expresséo:

b N
himhu( 7}; 3) i=1,2,-, Ny (2.63)
-0

Fazendo Ny — oo e dispondo de estimativas corretas de h; a equagdo (2.61) é zerada. Desta forma
teriamos a situagio ideal, em que as vantagens do equalizador com decisdo realimentada seriam aprovei-
tadas semn o problema da propagagio de erros e, consequentemente, o detector operando em uma situagao
Stima. Em termnos priticos um canal conformado ainda permitird algum residuo se a resposta impulsiva
do canal considerado € finita. O valor remanescente vh_1hn, , porém, serd em geral pequeno, podendo
ser desprezado. Além deste fator, as estimativas das amostras do canal nio s3o exatas, resultando em
residuos.

A expressio {2.63) sugere dois canais bésicos: se hi_; < 0, as pds-cursoras deverfo ter um decaimen-
to exponencial, caracteristica comum dos canais estudados; com h_; > 0 as pds-cursoras deverfio ter
comportamento oscilatério com decaimenio exponencial, o que néo é usual.

Ao adotarmos alguma estratégia de conformagio do canal deve-se ainda obedecer a seguinte relacao:

Yho1
ho

para que o canal ideal nio seja na forma exponencial crescente.

<1 (2.64)

Por exemplo, assumindo-se 7 = 2 e A_; = 0.3 o canal da fig.2.20 seria um canal ideal.

Adotando-se 7 = 2 o canal ideal que tenha sentido pritico s ¢ obtido para |h_ 1| < 0.5

Pode-se tomar 7 com a finalidade de minimizar o termo causador de propagacio em (2.81), alternati-
vamente a 7 = 2 estabelecido para minimizar a probabilidade de erro na maioria dos casos. Para que este

procedimento seja aplicdvel, basta entfo que o canal apresente queda exponencial (apresentandoc amostras



o) ;illn

/T

Figura 2.20: -znal ideal para h_y = —0.3, vy =2

pds-cursoras com queda geométrica) e ura pré-cursora de valor negativo, o que nao ¢ inteiramenie fora
do comum para um canal do tipo telefor <o

Para ilustrar o desempenho do det:ctor proposto com um canal ideal, simulamos o exemplo da
fig.(2.20), commparando-o & curva de pro:abilidade de erro tedrica, sem a parcela de erro de propagagio
dada pela equagio {2.31). Observa-se 1z fig. 2.21 a perfeita sintonia entre os resultados praticos e
tedricos.

A expressio (2.63) sugere a conformas:is do canal para que os residuos de erros de decisio nio tenham
efeito sobre o detector. A conformagio 130 €, porém, fundamental ao bom funcionamento do detector.
Por outro lado, permite o seu funcionam:nto em uma regiao étima.

A seguir analisaremos uma alternati*: para conseguir-se a conformagio do canal. Esta solugio con-
siste na mudanca do cddigo de pulso n: transmissfio de maneira a forgar uma pré-cursora negativa, e,
desta forma, conseguir uma aproximaci: para o canal ideal, aproveitando também a caracteristica de

decalmmento exponencial dos canais estucidos.

2.6.1 Conformagao do Canal com Mudanga do Cédigo de Pulso

Uma solugdo pouco dispendiosa para a 7:sstdo da conformacio do canal e que nao altera as estatisiicas
do ruido € a escolha de um novo cdédigr 2 pulso que insira uma pré-cursora negativa no canal. Como

visto na segdo 2.6 a pré-cursora megatit: aproxima o canal a um canal étimo, em termos do detector
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Figura 2.21: Pr(e) para o canal ideal da fig.(2.20)

proposto sem propagacio de erros.

Em [12] adota-se este tipo de solugBo para minimizar-se o efeito da interferéncia intersimbdlica, in-
| clusive com pulsos de transmissao ajustados adaptativamente de acordo com as caracteristicas do canal
{(a transmissao bidirecional permite o retorno de inforinagdes sobre o canal). Cédigos multisegmentados,
como Wall 1 e Wall2 {12} fazem uso deste principio.

Aqui adotaremos um pulso fixe, de forma estabelecida de acordo com as caracteristicas dos canais
estudados. Iste pulso é do tipo mostrado na fig. 2.22.

A escolha de 7 e das amplitudes 4; e A; determina o pulso adequade. A resposta impulsivaequivalente
seria a superposi¢do das respostas impulsivas de dois pulsos retangulares de ampiituéé Aj e Ay e larguras
7 e T — r, respectivamente, como mostrado na fig.2.23.

Para os canais estudados, o pulso com v = (.57 ¢ amplitudes A; = —0.3 e A3 = 1 foi o suficiente
para o nosso ohjetivo de criar uma pré-cursora negativa. O valor de 7 ndo deve ser grande o suficiente
para aumentar o nimero de pré-cursoras.

Nas figs. 2.94-2.26 mostramos as respostas impulsivas globais obtidas considerando o pulso da fig.2.22
sendo propagado pelos canais 1,3 e 4 (vide capitulo 1).

O codigo de pulso proposto apresenta densidade espectral de poténcia dada na fig.2.27

Nas figs. 2.28-2.30 seguintes apresentamos resultados de simulagio para os trés canals, comparados
com 0% casos em que ndo hd conformacao.

Observa-se que o desempenho do detector com ¢ novo cddigo de pulsos foi superior em todos os
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Figura 2.22: pulso que introduz pré-cursora negativa

Figura 2.23: sobreposicio de respostas impulsivas
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Figura 2.25: resposta impulsiva: ca:
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Figura 2.29: Probabilidade de erro comparada - canal 2 : {(a) com conformacao; (b} sem econformacao
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Figura 2.30: Probabilidade de erro comparada - canal ! - (2) com conformagao; (b) sem conformagio

casos, mésmo que ligeiramente. A fase de amostragem i resposta impulsiva adotada foi uma fase dtima
(amostra central de maior amplitude), levando a pré-curs:ras pequenas, o que favoreceu o desempenho do
detector. Deve-se observar que durante um précesso de z;uste de fase, mesmo havendo uma regifio de pré-
cursoras negativas, pode-se obter amostras positivas dz m=sposta impulsiva, de acordo com a fase usada.
Portanto, em termos do detector proposto, o critéric o= ajuste de fase a ser adotado deve privilegiar

regides com valores negativos da pré-cursora.

2.7 Detetor Proposto para Cana’s com duas Pré-Cursoras

No caso de existirems duas pré-cursoras significativas ne wznal, utilizando os mesmos argumentos da secio

2.3, o detector proposto deve assumir a seguinte forma-

ay = sgn{rpho+ yih_o1(rr—1 — ho@k.1) ~ vah_2(rk—2 — Aolr-2 — h_18x_1)}

= son{I'"} (2.65)

onde agora,

T = hoar + h_i1dpq1 +Fionarq0 + pr + ng (2.66)

9 - .
I‘i ) pode ser escrito, entfo, como:




M3 = (R + k%, + k% )ar + (hohoy + Tborhog)arss +

h_shpapys+nphy + yineihog +12hoonp o+
N’_f—i—‘l

2 {(hoh; + Yiho1h;_; + ‘}’ghhghg_g)(ak_g — ék_,'); com hN!.{,g = hNJ+1 =0 (2.67)

i=1
O termo envolvendo 42 da expressao do detector descrito pela equacio (2.65) tenta subtrair da amostra
T3 —2 as parcelas que n3o contém informagao sobre o simbolo a;. Isto é feito conhecendo-se as estimativas
de h_y e hg e dos simbolos ax_; e ;2. O termo envolvendo v; efetua operagio semelhante sobre r4_1.
A anilise aqui é feita de forma ansdloga & da se¢ao 2.4 para o caso de uma pré-cursora.

Desconsiderando-se os erros de decisao propagados, teremos:

.N:f+2
Z (hohi + yihoyhioy + voh_shio){agei ~ ki) = 0 (2.68)
i=1
L
U5 = (B3 + 1%, + ph? )ax + vy (269)
com
V;: = (hoh—1 +mhorh_s)agsr + hoshoarys + npho + yime—1ho1 + vohoong_y (2.70)

e, usando-se a expressio (2.22) obtemos :

1 t 1 i
Pr(e) = gPr(vy > hi + y1h%; +y2h%5) + g Prin < —hg — 1Rkt —2hl,) (2.71)

Como os termos de v;. 5§80 varidveis aleatdrias independentes, a funciio de densidade de probabilidade

€ dada por:

p(z) = 1 {exp {"(-’5 ~h_shy—h..1hy ~ 7111—11‘1-2)2} 4
v 2\/27(})’2_1712 + h% 4 h‘iz'}’%) On Q(h‘il-):l2 + hg =+ hi??’%)gﬁ

exp "-“(33 —h_sho+h_yho+y1h_1h_2)?] +
2(h% \vi + h2 + h? 72 )o2 |
[ —(z+ h_shg — h_t1hg —y1h_1h_y)*
exp 5 +
TR T R D
exp [—(2 4 hosho+h_1hg + yihothog)*] (2.72)
2(hZ 9% + A3 4 h2 ,v3 )0l b

e a probabilidade de erro é dada por:



S h? W, — h_shg—h_1hy— y1h_i1h_
Prie) = 2;1_ o hy -+ y1hZy + vk, 2hg tho = mhoiho2 |
2,0E + B+ b2 03) e
h%+11h%y +792h% 5 — hosho + hoqho+ yihoghos
0 + B+ k2 0d) o,
i+ vih?, + 920254 hogho = h_yho ~ yih_1h_y
V23 + 1+ h202) o
h% + 7 h.z_1 -+ 'YQh?,z +h_sho+ h_1ho+ Tlh..lh_g
V29E + B+ b2 ) o

Q (2.73)

Para um detector de limiar de cruzamento de zero, a expressao de probabilidade de erre quandoe

existem duas amostras pré-cursoras € dada por [9]:

N s e
o [(hg +hoy- h_2>} 40 [azo +hoit h—a)]} (2.74)
On On

Na fig.2.31 avaliamos a expressio {2.73) para v1 = y2 = 2,S5NR = 10dB e hy = 1 e na fig.2.32
comparamos o desempenho teérico do detector proposto com o de limiar para duas amostras pré-cursoras.

Na fig. 2.31 observa-se gue valores negativos de A.» levam a probabilidades de erro menores, inde-
pendentemente de h_;.

O cdlculo.dos valores de 71 e 72 que minimizam a expressao {2.73) é mais complexo, dado a presenca
de uma nova varidvel (h_s). Adotamos, com bons resultados, os valores 13 = 2 e 4, = 2.

Observando a fig. 2.32, concluimos que o detector de limiar nio consegue igualar o desempenho do
deiectof proposto nos casos (a) e (b); iguala somente num ponto no caso (¢) ¢ pode ter desempenho um
pouco superior no caso (d) numa pequena regido em torno de h_; = 0.

Nas figuras 2.35 e 2.36 seguintes apresentamos resultados de simulagio para os canais das figs. 2.33
e 2.34.

Os resultados de simulagio mostram um desempenho superior em relagio ao detector de limiar, nos
dois casos, sendo maior a diferenca de desempenho quando h..y € negativo, principalmente com SNR
altas.

Comparado ao detecior proposto com canal de apenas uma pré-cursora os resultados obtidos sdo
bastante inferiores, em termos de ordem de grandeia.

Quanto aos efeitos da propagacio de erros, o canal ideal que torna o detector imune deve satisfazer

ao seguinte conjunto de equagdes:
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Figura 2.31: Pr(e) para duas amostras pre-cursoras; SN R = 10 dB
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Figura 2.33: resposta impulsiva 1 com duas pré-cursoras
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Figura 2.34: resposta impulsiva 2 com duas pré-cursoras
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Figura 2.36: Pr(e) para o detector proposto versus detector de limiar: canal 2 da fig. 2.34
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hohy +vikh_-hg+vh_sh 1 =0
hohy + Yyoh_-hy Yoh_sho =0
hohg + ysho:fiz + yoh_ohy =0 (2.75)
| Rofin,qo 4+ hothag s +yehoohy, =0
Por exemplo, pata hoy = —0.3,h_2 = —( .l e 73 = 92 = 2 0 canal ideal seria o da fig.2.37 a seguir.

Na fig.2.38 apresentamos resultados de sizmula¢do para o canal da fig.2.37, ideal.

Nesta figura confirma-se através de simuls:do que o detector é insensivel 2 simbolos decididos incor-
retamente, quando usado frente a um canal ¢:nformado adequadamente.

Finalmente, para um canal com N amostris pré-cursoras, o detector proposto é descrito pela seguinte
equacio:

AW

ap = Sgn{hg'f‘k -+ E Yihoilrg_; — Z hj...,ffzk_j)} (276)
oo} =1

2.8 Conclusao

¢ o esquema de detecglo proposto é simy s e de facil implementagdo;

e a estrutura ¢ passivel de analise;
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Figura 2.38: Pr(e) para o canal ideal com 2 amostras pré-cursoras

resultados de simulagdo demonstram que seu desempenho é bastante superior ao detector de limiar

de cruzamento de zero e similar ao detector proposto por Peters, com menor complexidade;

canais com pré-cursora negativa e pds-cursoras em sequéncia de decaimente exponencial tendem a

tornar o detector imune & propagacao de erros;

a conformagéo do canal através da mudanga do cédigo de pulso pode aproximar o desempenho do

detector a regido 6tima:

o seu funcionamento em conjunto com o filtro de realimentagio é bastante adequado, com aspectos

de complementaridade;

permite maior fiexibilidade no ajuste de fase.




Capitulo 3
Recuperador de Relogio

3.1 Introducao

A escolha da fase de amostragem do sinal recebido é uma das etapas criticas em um sistema recep-
tor/repetidor digital, tendo relagio direta com a etapa de decisdo dos simbolos e, portanto, com o
desempenho do sistema. Em canais altamente dispersivos e com poténcia de ruido alta, o problema do
ajuste de fase é ainda mais critico, influenciando diretamente a relacdo sinal-ruido.

Adicionalmente, o receptor deve ajustar continuamente o seu reldgio de forma a otimizar os instantes
de amostragem do sinal, procurando compensar derivas de fase ocorridas na transmissao [13].

A fase apropriada deve ser determinada a partir de um critério de ajuste a ser otimizado e que possa
ser obtido diretamente do sinal recebido. Por exemplo, pode-se adotar o critério de minimizacio da
probabilidade de erro diretamente (se esta for conhecida a priori), ou a maximizac¢do da relagio sinal-
ruido, ou ainda, a minimizagio da interferéncia intersimbélica.

Os métodos de ajuste de fase podem ser analdgicos ou digitais. Os analdgicos podem ser classificados
em trés grandes grupos [13]: os que utilizam linhas espectrais; os baseados na derivada do sinal recebido;
e os que empregam a informacio de cruzamento de zero do sinal.

Os métodos que usam linha especiral se baselam na extragiio de uma linha espectral na frequéncia

de transinissdo ou uma de frequéncia miltipla desta, através de um filtro passa-faixa estreito, como em

[14]. Caso o sinal a ser tratado nao apresente tais componentes, introduz-se wma nao-linearidade para
crid-las artificialmente, como por exemplo, a lel quadrética. Pstes métodos, apesar da simplicidade e
da capacidade de operagio a altas taxas de transmissdo (corho em PCM), tém seu desemperho bastante
prejudicado em sistemas de faixa estreita {proximas & faixade Nyquist) e a poténcia do jitter é diretamente
relacionada com a largura do filtro passa-faixa e a nao-linearidade adotada.

No segundo grupo temos os métodos que se baseiam na dete¢io de cruzamento de zero do sinal
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recebido, como em [15]. A fase determunada pelo instante do cruzamento de zero é comparada com a
fase de amostragem, gerando um sinal o+ erro, que determina a nova fase de amostragem. A fase étima
determinada apds um certo periodo de a1ste se refere ao limiar de cruzamento de zero e, portanto, supoe-
se que a fase Stima de amostragem devs sstar deslocada meio periodo em relagao a esta {imagina-se aqui
que o pulso recebido tenha certa simetrii. de forma que o pico deva se localizar a meio periodo de dois
cruzamentos de zero consecutivos). DEsias métodos possuem bastante imprecisio e dio origem a jitter
consideravel quando o sinal possui gran:e distor¢ao ou nao ¢ simétrico em um periodo.

Nos métodos baseados na derivadsz ic sinal, o erro é determinado através da comparacio de um
sinal de referéncia com a derivada do szl no instante de amostragem [16]. A fase 6tima é determinada
minimizando-se o erro quadratico médic:. desta forma a fase correspondente ao pico da resposta impulsiva
do canal é obtida. Este método é o mais :omplexo entre os citados acima, devido ao edlculo ou estimativa
da derivada do sinal e seu comportameni: pede ser critice quando niveis elevados de ruido sio observados.

Estes métodos determinam um pré-rrocessamento analdgico do sinal, em seguida ao qual, é feita a
amostragem com a fase determinada per este processamento.

Nos métodos digitais ocorre uma irrsrséo nas etapas do processamento. Primeiramente ¢ feita a
amostragem do sinal, seguida do processamento digital. O critério de ajuste da fase é determinada dire-
tamente deste processamento. H4, porteito, uma realimentacio do sinal processado para a determinagio
da fase, o que nio ocorre com os métou:s analdgicos (fig.3.1).

No processamento digital da fase, a fise dtima é determinada através de uma funcio de fase construida
com estimativas da resposta impuisiva o canal. Na fig. 3.2 acrescentamos o médulo Recuperador de
Reldgio ao receptor estudado no capitui: 2.

Como o objetivo aqui é a integragét figital dos modulos do recepter, nos deteremos neste trabalho &
abordagem de uma solugdo digital pars : recuperador de relégio.

Na segao seguinte tratamos as funcies de fase em recuperadores de reldgio digitais encontradas na

literatura, e na se¢do 3.3 propomos um: fungio adequada ao detetor estudado no capitulo anterior.

3.2 Funcoes de Ajuste de Fase

O trabalho de Muller e Mueller [13] i um marco divisor na forma de tratamento do problema da
recuperacdo de reldgio. Até entao, os reruperadores baseados em {éenicas analégicas eram dominantes.
Miiller e Mueller propuseram uma famila de fungdes que podem ser usadas para determinar a fase étima
de amostragem, construidas com estimz:ivas das amostras da resposta impulsiva do canal.

Esta familia de curvas ¢ representac: genericamente por uma funcao de fase, dada por:
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Figura 3.3: critério de méxime: distor¢do de pico: (a) canal 1; (b} canal 2; (c) canal 4

HOE Zughg(r) (3.1)

onde {wu;} é wm conjunto de fatores :dimensionais.
Estas fungdes representam aproxim:ides aos critérios de mdxima distor¢io de pico D{r), e maxima

distor¢ao RMS £(r), propostas por Lucty e Salz [9], dados a seguir.

H

P ; (o .
P = s S o) (2)

cay = 127

A fase deve ser determinada por m:=io de um processo de otimiza¢io sobre (3.1), quer seja a sua
minimizacio, quer seja a determinagic do zero da mesnﬁa} de acordo com as caracteristicas da funcao
f(r) adotada. Num sentido prdtico, a fase determinada tenta minimizar a interferéncia entre simbolos, ja
que as fungdes sao uma aproximagac ao: critérios ém (3.2} e (3.3). A fase 6tima deve valorizar a amostra
hg, responsavel pela informacao desejz::.

A fig. 3.3 mostra ¢ comportameniz da funcio de méxima distor¢do de pico para os canais 1, 2 e 4
apresentados no capitulo 1, e a fig. 3.4 : critério de méxima distorcao RMS. A fase 6tima é determinada

encontrando-se o minime destas fungoes
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Figura 3.4: critério de maxima distorgao RMS: {(a) canal 1; (b} canal 2; (¢) canal 4

Na literatura encontramos diversas fun¢oes de fase, que podem ser classificadas genericamente em

dois grupos:
1. Tipo [ fungées de fase fmpares - a fase Stima desejada € aquela que zera a fungio de fase;

2. Tipo II: fungdes de fase unimodais - a fase 6tima é obtida através da minimizacio ou maximizagas

da fungio de fase.

De acorde com esta classificagfo, os critérios de Maxima Distorgio RMS e Maxima Distorgao de Piro

se enquadram no Tipe IL

Fmn [13] as seguintes funcdes de fase sdo propostas:

) = i)~ ha(r)] (3.4
F(r) = hi(r) (3.5

Estas funcoes tém o comportamento mostrados nas figuras 3.5 e 3.6 seguintes, para os canals 1,2 e 4
(veja capitulo 1), e para um canal de Nyquist com fator de "roll-off 7 a = 0.5.

A fase 6tima utilizando {3.4) é determinada for¢ando-se by = h_;; e em (3.5), procura-se a fase qu=
anule ;. Ambas as fung¢des sio classificadas como Tipo 7. Com excegdo da funcio de fase da equagic
{3.4) aplicada ao canal 4 e do canal de Nyquist, estas funcdes nao tém sentido para os canais analisados

pois ndo apresentam cruzamento de zero adequado.
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Figura 3.5: funcdo de fase em (3.4): (a} canal 1; (b) canal 2; (¢) canal 4; {d) canal de Nyquist com
a=0.>5

i

Figura 3.6: fun¢ao de fase em (3.5): (a) canal 1; (b) canal 2; (¢} canal 4; {d) canal de Nyquist com
a=0.5
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As estimativas de (3.4) ou (3.5) podem ser feiias de varias maneiras. Uma delas seria as estimagao
das amostras da resposta unpulsiva do canal atraves de um algontmo de identificagio. QOutra maneira,
proposta em [13], é obté-la diretamente do sinal recedido. Para as fung¢des (3.4) e (3.5), adota-se a seguinte

representacao:

fi{ri= E|z) {3.6)
Para a equacao {3.4), z; ¢ dado por:
1. . - u
Zp = ;2'(1‘1;%-: — zp_1a; )/ Ela;] (3.7
e para a equagao (3.5):
Zh = :Crix_le{&z] (38)

onde z; é o sinal recebido e amostrado, dado = seguir como fungao da fase v, num instante kT + 7 .

(1) = cxpihoi(r) + ni (3.9}

i

O sinal resultante de (3.6) é um erro de fase minimizado através da seguinte recursao:

Tet1 = T + Ye2k(Th) : (3.10)

onde 7; € o ganho de adaptacao.
Em [22] a seguinte fung¢io de fase é proposta, ¢ corresponde a uma aproximagio ao critério de maxima

distorgao de pico.

£y = o) 4 Jha ()] | | (3.11)

Na fig. 3.7 esta funcdo é avaliada para os cazzis 1,2 e 4. As curvas apresentadas nesta figura sio
hastante parecidas com as mostradas nas figs. 3.3 ¢ 3.4, correspondentes aos critérios de maxima distor¢ao
de pico ¢ maxima distor¢ao RMS, sendo uma boz aproximacdo para as mesmas. Esta fungdo de fase é
do Tipe II, onde a minimizacgio de tal fun¢io detzsmina a fase dtima.

As estimativas das amostras h..) e h; sio feitas por um identificador da resposta impulsiva, baseado
ern um algoritmo RLS (que pode ser implementad: sem maior complexidade nesie caso, dado que apenas
duas amostras s20 necessarias}.

A funcdo em (3.11) é em geral unimodal, o qu: permite a determinagao do ponto de minimo através

de um algoritmo de busca unidimensional. Em [22] adotou-se o ajuste por quadraticas (onde a fungao
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Figura 3.7: fungdo de fase em {3.11): (a) canal 1; (b) canal 2; (<) canal 4

¢ aproximada por parébolas, vide secao 3.4.1} como método de minimizagdo de tais curvas, obtendo-se,
assim, a fase desejada.

Em [17] e {18] duas estruturas distintas de recuperador de relégio funcionando em conjunto com um
filtro de realimentacao como equalizador sho propostas. Supde-se, nestes trabalhos, que o equalizador
é eficiente para eliminar as amosfras pos-cursoras da resposta impulsiva do canal, restando apenas os
termos de interferéncia intersimbdlica das amostras pré-cursoras. A fungdo de fase, nestes casos, deve

envolver estas amostras. Em [17] usa-se a seguinte funcio de fase:

1) = ohoa(r) = o) | (3.12)

que ¢ do Tipo /I, segundo a classificagio adotada. A fase tima é obtida minimizando-se (3.12), através
de (3.10), adotando-se o fixo. As estimativas de h_; e hy sao extraidas diretamente de um algoritmo de
identificacio do canal.

Em [18] adota-se a seguinte funcio de fase:

F(7) = h_y(7) (3.13)

Esta fungio é do Tipo I, e h_y ¢ estimado pela equagio (3.7), onde z; é dado por:
pof ék(.’ﬂk_; - i}:wl) (3.;.4}
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Figura 3.8: Probabilidade de erro em fungdo da fase: (a) canal 1; (b) canal 2; {c) canal 3; (d) canal 4,

o2 =1/20

A fase otima é aquela que zera (3.13) e € determinada via algoritmo da equagao (3.10).

As funcoes de ajuste de fase apresentadas nesta se¢lo tém uma caracteristica em comum: procuram,
de uma forma ou outra, determinar a fase 6tima que minimize a influéncia de algumas amostras pré ou
pos-cursoras, aquelas consideradas de maior importéncia pela sua magnitude. A necessidade de aproximéa-
las a zero tem relagio direta com o algoritmo de decisao dos simbolos adotado, principalmente se o detetor
¢ do tipo limiar de cruzamento de zero, para o qual qualquer amostra que nio seja a amostra principal
hp é uma perturbacio & decisdo.

Para verificarmos a utilidade das fun¢Bes de fase apresentadas até o momento. tendo em vista o funci-
onamento do i‘ecuperadoz de relégio com o detetor proposio no capitulo anterior. calculamos inicialmente
a probabilidade de erro do detetor em funcao da fase para os canais apresentados no capitulo 1, com
respeito & qual se irda medir o desempenho dos critérios. As curvas resultantes da aplicacio da expressio
(2.31), com o2 = 1/20, sio mostradas na fig. 3.8.

Estas curvas apresentam pontos de minimo e em geral sfio ununodais, assemelhando-se mais com as
curvas obtidas a partir das funcdes de fase do Tipo 1.

As fungbes de fase do Tipe I n&o apresentam o mesmo comportamento, apesar de indiretamente
também procurarem minimizar a probabilidade de erro através da reducio da interferéncia intersimbélica
e a maximizacao da SNR.

Como ja viste, a aplicagio das fun¢des de fase do Tipo I nos canais analisados ndo é adequada, por
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nao haver cruzamento de zero garantido. A var.zgem da utilizagao deste tipo de fungao de fase {quando
possivel} ¢ verificada no momento da escolhz <> algoritmo que determina a fase desejada a partir dos
valores estimados destas fun¢des. Neste caso, ¢ algoritmo da expressao (3.10) é eficiente para zerar o erro
de fase (ou seja, o valor da fun¢@o de fase), cor um custo de implementagao bastante baixo. As funcdes
do Tipo II tém a vantagem de um comportarn:ato mais préximo ac determinado pela probabilidade de
erro, porém com custos de otlmizagho maiores 4 medida que a procura ¢ pelo ponto de minimo de tais
fungoes.

Na secao seguinte apresentamos o recuperacar de reldgio proposto, sob a ética do detetor apresentado
ne capitulo 2, em que a minimizacic de A.- ndo é uma questo crucial. As funcbes de fase a serem

analisadas so do Tipe II e sdo uma aproximagio da expressic de probabilidade de erro do detetor

proposto.

3.3 Funcoes de Ajuste de Fase Propostas

O recuperador de reldgio ideal deve ser aquel: tal que minimize a probabilidade de erro de decisic do
modulo receptor como um todo. Mesmo dispindo da expressio analitica para a probabilidade de erro
do detetor, esta tarefa em geral ndo pode ser realizada diretamente, dado que ndo existe uma relagio
analitica direta da probabilidade de erro com: funcio da fase de amostragem. Se esta relacio pudesse
ser obtida, bastaria derivar a expressio de pr:babilidade de erro em relagio A fase, e assim teriamos o
resultado desejado e imediato.

No capitulo anterior desenvolvemos uma expressio para a probabilidade de erro do detetor proposto

(2.31), supondo gue ndo haja propagacao de eros ao longo do equalizador com decisfio realimentada. A

expressao € do tipo:

P?‘i{f mg{hGah——i: gn) (315)
com
hoe = hoq(r) (3.16)

As fungbes h_3(7) e ho(7) néo sio conhecizas a priori, pois dependem da natureza do canal, ou seja,
da forma especifica da resposta impulsional. A > mudarmos a fase, estaremos determinando novos valores

de h_1 e fip, como ilustrado na fig. 3.9.

Desta forma, um algoritmo de ajuste de fase baseado na derivada da fungio g(-), como o algoritmo

da secante ou algoritmo de Newton nio é vigv:],
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Figura 3.9: efeito da mudanga de fase sobre h_y e Ay

Figura 3.10: Pr{e) em func¢do de h_; e hy com 0, constante - a trajetéria de um ajuste de fase é

desconhecida: (a} superficie de probabilidade de erro genérica; (b) fungio de fase para um canal particular
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Na fig. 3.10 avaliamos a expressao {2.31) de uma forma diferente para ilustrar o processo de busca
da fase Stima. Variamos hp e h_; {efeito da mudancga de fase), mantendo-se fixe um certo nivel de ruido
(o2 =1 /20, constante). A trajetéria descrita pela curva superposta a superficie de probabilidade de erro
genérica ¢ desconhecida a priori, e cada ponto desta curva representa wma nova fase, ou seja, valores de
h.1 e hg diferentes, pois cada canal tem um comportamento préprio em relagdo a estas varidveis. Para
cada canal ha uma trajetdria particular sobre a superficie. No caso mostrado, o ponto de minimo da
curva estd localizado na regifo de probabilidade de erro também minima da superficie.

O fato de nao conhecermos a dependéncia das varidveis com a fase de amostragem, porém, nio impede
uma solugdo adequada para o problema. Dispondo de amostras da resposta impulsiva de um dado canal
podemos, em vista da expressio (2.31), caleular a probabilidade de erro do mesmo, variando-se a fase.
Isto ¢ feito da seguinte forma: uma fase qualquer ¢ escolhida, determina-se os valores de ho(7) e h_q(7)
para esta fase e, para uma dada variancia de ruido, calcula-se a probabilidade de erro via equagao (2.31).
Desta forma definimos uma funcio de fase, determinada pela expressio de probabilidade de erro do

detetor proposto no capitulo 2:

F(m) = Pr{e) (3.18)

Esta funcao de fase s6 pode ser calculada caso a caso, isto ¢, dispondo-se da resposta' impulsiva do
canal.

As curvas de fun¢ao de fase obtidas via (3.18) e mostradas na fig. 3.8 para os canais analisados,
nac sao convexas, mas apresentam a caracteristica de unimodalidade, com excegio do canal 4 (fig. 3.8
{d)). A fase étima € determinada pelo minimo de tais fun¢des e pode ser enconirado via algoritmos de
busca unidimensional. O método de ajuste quadratico [19], onde o ponto de minimo é determinado como
aproximagoes sucessivas por meio de pardbolas é uma boa solugio, por apresentar grande rapidez de
convergéncia. Qutro método bastante rapido e eficiente é o algoritmo de Fibonacei [20], capaz de reduzir
o intervalo que contém o ponto desejado de maneira diima, na razio dos niimeros da série de Fibonacei.
Istes serao apresentados na se¢fio 3.4.1 e 3.4.2, respectivamente.

A adogio da fungio de fase (3.18), porém, implica em complexidade, j4 que ela envolve o calculo da
equacio (2.31), que por sua vez necessita de integracdo. A variancia do ruido ndo precisa, entretanto,
ser necessariamente estimada, pois o ponte de minimo varia pouce comn esta, nos canais estudados.
Verificamos este comportamento através do cilenlo do ponto de minimo em relacio & varidncia do ruido,
e apresentamos estes resultados na fig. 3.11 para o canal 1.

Para evitar-se o céleulo da probabilidade de erro a cada nova fase, procuramos uma outra funcao de
fase, além daquelas apresentadas na se¢do 3.2, que consiga aproximar a expressiio de probabilidade de
erro em funcao da fase com baixo custo de implementagio. Assim poderemos minimizar a probabilidade

de erro indiretamente. Esta aproximaglo é baseada em amostras da resposta impulsiva do canal, da
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Figura 3.11: Probabilidade 2= erro (3.18) com varidncia de ruido distintas: canal 1

mesma maneira que as fungbes de fas: apresentadas na segdo anterior. Supomos também aqui que o

equalizador ¢ eficiente para cancelar as amostras pds-cursoras da resposta impulsiva do canal.
Recuperando a expressdio {2.1) dc capitulo 2, verificamos gue o sinal resultante da equalizacio é

composto de apenas duas amostras da r=sposta impulsiva (o canal equivalente, desta forma, possul apenas

duas amostras), dado a seguir:

ril{7) = apprho1(7) + arho(7) + nx + pi {3.19)

com pr sendo os residuos resultani=s da propagacio de decisdes erradas pelo equalizador, conforme
viste no capitulo anterior e que serd c:sconsiderada para efeito desta andlise. Portanto, uma funcio de

fase deve envolver no miximo as duas amostras A_q e hy.

A primeira fun¢do de fase propostz tenta maximizar diretamente a relacio sinal ruido, e consiste em

maximizar hg:

fil7) = ho(r) ' (3.20)

Na fig. 3.12 avahamos esta funcac para os canals 1,2,3 e 4.
Observa-se que a func@o f1{r) apresenta caracteristicas semelhantes as fungdes de probabilidade de
erro, ou seja, mantém a unimodalidad: nos casos correspondentes e contém um ponto de méximo préximo

a fase que determina o ponto de miniro da probabilidade de erro (compare as figs. 3.8 e 3.12).
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Figura 3.12: fun¢do de fase da equazdo (3.20): (a) canal 1; {(b) canal 2; {c) canal 3; (d} canal 4

Uma outra fun¢do que apresenta carasteristicas semelhantes ¢ que leva em conta h..; ¢ a funcio falrk

Je(7) = ho(7)] ~ Tho1(7)] (3:21)
Na fig. 3.13 avaliamos esta fungio para os canais 1,23 e 4.

Como visto nas figuras 3.8,.3.12 e 3.13 as duas funcdes de fase apresentam ponto de maximo préximo

ao pontc que minimiza a probabilidade de erro, ou seja;

arg{m}nf{r}} ~ arg{mraxfg(r)} ,i=1ou 2 (3.22)

As duas fungdes propostas para aproximar a fungao de fase dada pela probabilidade de erro apresentam
caracteristicas semelhantes para os canzis estudados. Ambas apresentam ponto de méximo préximo
4 fase que minimiza a probabilidade d= erro, sfio facibmente calculadas e mantém a earacteristica de
unimodalidade.

Nas figuras seguintes comparamos as duas fungdes propostas, com relacdo ao erro de fase e a conse-
quente perda percentual com respeito & probabilidade de erro teérica. Nas figs. 3.14 e 3.15 comparamos
o valor relativo do erro de fase. Este erro ¢ calculado tomando-se a diferenca absoluta entre a fase que
minimiza a probabilidade de erro tedricz para o dado canal e a fase que maximiza a funcio de fase em
questio, dividida pelo intervalo total, 1510 é, T,

Nas figs. 3.16 e 3,17 comparamos a perda em termos de probabilidade de erro resultante dos erros
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Figura 3.13: funcio de fase da equagiio (3.21): (a) canal 1; (b) canal 2; (c) canal 3; (d) canal 4
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Figura 3.13: Erro de fase versus potéz ria do ruido para a fungao de fase em (3.21): (a) canal 1; (b) canal

2; {c) canal 3; {(d) canal 4

de fase mostrados nas figuras anterior:s. Estes valores sdo calculados tomando-se a diferenca da proba-
bilidade de erro calculada com a fase fuze minimiza a expressio de probabilidade de erro tedrica ¢ a fase
determinada ao maximizar-se uma das fungées de fase. Sendo 7* a fase que minimiza a probabilidade de

erro e ¢ a fase que maximiza a funga: de fase, a perda em dB ¢ dada por:

Ferda = 20logy, |f(8) — £(r°)] (3.23)
com f{7) = Pr{e).

Observando estas figuras, podemes concluir que a fun¢do de fase dada em (3.21) é uma aproximacio
melhor para as curvas de probabilidaZ: de erro em funcio da fase e, além disso, apresenta caracteristica
de unimodalidade para todos os canais estudados, mesmo aplicada ao canal 4 (veja fig. 3.13), o que ndo
ocorre para a funcio em (3.20).

Quando o receptor- estd em operz;io nio dispomos das amostras exatas da resposta impulsiva, e
sim de estimativas da mesma. Desta forma espera-se que as curvas de funcio de fase apresentem um
comportamento raidoso (com a formz:do de intmeros minimos e méximos locais), mas que em média
terdo o comportamento mostrado at< aqui. Na se¢io seguinte analisaremos o comportamento pratico
destas fungdes na condigio de operagiz por estimativas.

O métedo para a otimizagdo destz: fungdes {determinacio de ponto de maéximeo) pode ser o mesmo,
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dada as caracteristicas comuns. As fungdes propostas sdo do Tipo II, conforme classificacao da secao
anterior.

Na segao seguinte apresentamos dois métodos para a determinacgio da fase dtima maximizando-se as
fungoes de fase propostas (equag¢des (3.20) e (3.21)). S&o eles: o método de ajuste por formas quadraticas

e o algoritmo de Fibonacci.

3.4 Meétodos de Busca Unidimensional para a Determinacao

da Fase Otima

3.4.1 Algoritmo de Ajuste Quadrético

O método de ajuste por formas quadriticas é usado para determinar o ponto de minimo ou de maximo
de uma fungao. Em [22] temos a aplicagio do algoritmo de ajuste quadratico A recuperagio de relégio,
com uma funcao de fase ligeiramente diferente das propostas na segao anterior, mas com caracteristicas
idénticas.

O funcionamento do algoritmo é bastante simples. Escolhem-se trés fases iniciais distintas. O pro-
blema de maximizac¢io é resolvide por aproximagbes, tomando-se a fase que maximiza a parabola que
interpola estes trés pontos, e assim um quarto valor de fase é determinado. Para a préxima iteragfo,
um destes pontos é descartado (de acordo com algum critério}, e novamente a fase que maxirmiza a nova
parabola é calculada, assim sucessivamente, até a convergéneia.

Seja uma fung¢do de fase f(r), unimodal, que se deseja maximizar, com § = arg{max; f(v)} e ¢ a

expressao da pardbola que nterpola trés pontos dados de f(r):

pry=ar’+br+ec , a<l {3.24)

A expressédo que determina o ponto onde ¢'(r) = 0 ¢é dada por:

b
= —— : 2
7 {3.25)
e, sendo 71, Tz e T3 trés fases distintas, tal que 71 < 72 < 713, a equagio {3.25) € expressa da seguinte

forma [22]:

b= _1_7'1252 +1iez -+ The

= 3.26
2 1ieg -+ Toeg + e ( )

onde

¢ = flm)— f(n) (3.97)



€2 = f(73)— f(r2) (3.28)

ez = f(r)— f(r3) {3.29)

Para que a convergéncia do método seja garantida, a fungao deve ser unimodal e 0s pontos escolhidos

a cada iteragao devem cercar o ponto de maximo [19]. Se o méximo nao for cercado, um ponto de minimo

pode ser obtido do céleulo de (3.26), quando a procura era por um ponto de maximo, e vice-versa. Se a
func¢io nao for unimodal, pode-s= chegar a solucdes locais.

Para que o ponto determinado em (3.26) seja um méximo, devemnos ter a < 0 em (3.25). Isto ocorre

quando s3o satisfeitas as seguinies desigualdades:

f(r) < Hm2) e f(r2) > f(rs) (3.30)

Existem varias estratégias para que o ponto de maximo seja cercado [20], ou seja, que a equagao (3.30)
seja satisfeita. Um destes métodos consiste emn encontrar um intervalo que englobe o maximo, a partir

dos pontos dados. Descrevemos z seguir um destes métodos.

Sejam 7g, Th41 € Thtz, tal quz 7 < Teg1 < Trgo € f(7k) < f(r41) < f(7e42) {ordenagio crescente)
;ﬁara os quais (3.30) néo ¢ satisfzita. Com #; > 0 sendo algum intervalo pré determinado, avalie f(-} em
Tega + 1o,

Se

Flmese) < f(Thg2 + o) . (3.31)

faca 7p43 = Trpo Ho ey = aty, o > 1 e caleule frpga +11).
Se

frisa) < flress +11) ' {3.32)

faga Thye = Thaa + 11 e 12 = oy, Continue desta forma até que se verifique:

F(Tisa) > f(Tean + 1n2) (3.33)

Por outro lado, se dados 75 Th41 € Trgo, tal que 7, < sy < TRin e fln) > flmesr) > Flmese)

(ordenacio decrescente), primeiramente reordene os pontos, fazendo:

(Tidos Tet1, T8) = {Th, Th1s Than) (3.34)

Entdo avalie f(-} em 1332 — 15. Se

FTrs2) < flregn — o) (3.35)
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faga resa3 = Teap —fpet) = Blp, 0 < 3 < 1 e caleule flriyes —t.) Se

F(re43) < fmhaa = 11) (3.36)

faga Thyaq == Tpyq —#1 € {2 = t;. Continue desta forma até que se verifique:

f(7e4n) > f(Tegn ~ tans) (3.37)

Quando as equagoes (3.33) ou (3.37) forem verificadas teremos finalmente cercado o maximo. Basta
adotarmos os tres 1iltimos pontos {Tk4n—1, Tk4n, Tk4nt1) Para que a convergéncia do algoritmo esteja
assegurada.

A seguir apresentamos o algoritmo adotado que determina o ponto de méaximo e usa uma estratégia

serncthante & citada acima para assegurar o cerco do ponto procurado:

ALGORITMO DE AJUSTE QUADRATICO

{determinag¢&o do ponto de maximo de uma fungdo)
PASSO 1: Inicializagio
® Definesem, mem,talquen < m<me maz; ;|7 — 7| < T e caleula-se f{r), f(r), f(ma)
o Faz-se k= {
PASSO 2: Calcula-se:
e e1 = f(Teqr) = f(mh). e2 = f{moga) ~ flres1)es = F(me) — flTiga)

e erro =€} + € + 5. Se erro < £, entdo PARE, o algoritmo convergiu.

e koo kb1
PASSO 3: Verifica-se os pontos atuals cercam o maximo
e Se f{7rs1) > f(m) e flmeq1) > f{7e40), vd para o PASSO 5

PASS0 4: Determina-se novos ponios que cerquem o maximo

e Se f{me) < f(mea1) < f(712), descarta-se o ponto (75. /{:)) e escolhe-se um novo ponto:

1. Escolhe-se 7 € [rp42,7/2], fazendo-se 7 = 135 + A7, AT > 0
. Calenla-se f{7}

2
3. (e, megr, Tes2) — (Tea1, Thea, T)
4

. Volte ao PASSO 2
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e Se f(71) > f(7r41) > f(re42), descarta-se o ponto (Tp4a, f{Tes2)) € escolhe-se um novo ponto:
1. Escolhe-se 7 € [~T/2, 7], fazendo-se 7 = 7 — A7, A7 > (-
2. Calcula-se f{+)
3. (e, T 1, Tez) == {7, Tr, Tha1)
4. Volte ao PASSO 2
PASSO 5: Célculo do ponto que minimiza a parabola

. 0= 1Tf£2+rf+lf3+rz+gfl
T TrtadTrgr st Tapa€

e Se < —T/2 faca 1pq3 = ~T/2

e Se#>T/2 faga 715 = T/2
e Caso contrario, faga 443 = @

s Calcula-se firiys)

PASSO 6: Escolhe-se o ponto redundante a descartar

e Se f(reg3) > fl7rer) ,

1. Se 7 < Tiy3 < Teg1, Tagas (7o, 7Tr41, Tha2) < (7k, Tkea, Te41); V4 para o PASSO 2

2. Se Thy1 < Tita < Tz, Tagar (7h, Tegy, Teg2) = (Thtt, Thaa, Tetn); VA para o PASSO 2
e Se f{rp4s) < flmesr) -

1. Se 1 < Tiys < T, facar (7a, Togr, Tego) = (Thts, Tod1, Tet2)

2. Se Te+1 < The3s < Thya, faga: (Tk,?‘k+1,Tk+g} — (Tk, Tk+177k+3)

3. V4 para o PASS0 2

A fig. 3.18 ilustra o funcionamento do algeritmo acima. Cada iteragdo é representada por uma
pardbola (numerada) e o ponto de maximo desta determina o proximo ponto a ser acrescentado i busca.

O algoritmo apresentado acima prevé os casos em que o maximo nao esté cercado e reajusta os pontos
de forma gue isto acontega. Porém, no caso da fungdo nio ser unimodal e apresentar algum ponto de
maximo local (o que implica na existéncia de um ponto de minimo entre eles) o algoritmo pode convergir
para este maximo local. Na fig. 3.19 apresentamos uma situa¢io em que isto acontece. Neste caso
os pontos iiciais foram tomados de tal forma que os valores da fun¢fio nestes pontos estio ordenados
de forma crescente, levando o algoritmo a supor que o méximo estd localizado & direita destes pontos.
Assim, cada nova iteragio levard a uma nova fase cada vez mais préxima do maximo local, enganando o
algoritmo.

Poderiamos acrescentar algum teste ao algoritmo que facilmente detectaria a situacio apresentada.

Porém, seria dificil decidir qual opera¢io executar para que o algoritmo saia desta situacio, sem envolver
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fase/T

Figura 3.20: (a) fungdo de fase; (b) fungao de fase estimada

a avaliacdo de novos pontos maiores que 7 ¢ menores que 7. Isto tornaria o algoritmo ainda mais
complexo. Desta forma, ndo podemos garantir a convergéncia para as funcdes de fase que nio sgjam
unimodais com um algoritmo simples.

Outre ponto importante a ressaltar € sobre o funcionamento conjunto com os dernais médulos do
receptor. Os valores da fun¢io serfo obtidos a partir de estimativas de amostras da resposta impulsiva,
via algoritmo de identificacic. Como estas esilmativas nao sac necessariamente corretas, esses erro
aparecerdo na funcdo de fase estimada. Isto significa que em média a funcio de fase terd a forma
mostrada nas figuras anteriores de fungio de fase, porém intimeros maximos locals serfo formados por
conta dos erros de estimacao. Existe, portanto, uma certa probabilidade de que dados trés pontos, que na
verdade descrevern uma pardbola com ponto de miximo, tenham como estimativas pontos que venham
a descrever um pardbola com ponto de minimo. Isto pode ser visto através da fig. 3.20.

Estes casos n&o devem ocorrer quando os pontos estao distantes uns dos outros, ou seja, no inicio de
funcionamento do algoritmo, pois o panto de minimo da fun¢io deve ainda estar distante. A medida que
a solugao se aproxima este risco é maior. E de se esperar, porém, baixa sensibilidade deste algoritmo em
reiagéo as flutuagdes dos valores da fungio de fase estimados, pois sempre sio computados trés pontos
de cada vez.

Comparando este efeito agora, ao caso de um algoritmo apropriado & busca de fungdes de fase do Tipo

I, como por exemplo:
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The1 = Tk + AT fl7) (3.38%)

vemos que a fungao de fase é usada como um sinal de erro. Neste caso o problema descrito acima nao
existe, pois o algoritmo procura zerar a fungio de fase. Podem ocorrer situagdes onde estimativas erradas
da funcao levam o algoritmo a seguir em uma diregio oposta & correta. Estes casos devem ser rapidamente
corrigidos pela prépria dinamica do algoritmo, resultando apenas num acréscimo no nimero de iteragbes
para determinar-se o ponto de zero desejado, Por outro lado, espera-se mais ”Jitter” resultante do uso
deste algoritmo, pois o zero nunca ¢ determinado exatamente, a menos que A7 tenda a zero. Na prética

a fase fica oscilando em torno da fase que zera a fun¢io, numa amplitude proporcional a Ar.

3.4.2 Algoritmo de Fibonacci

Com o objetivo de tornar o ajuste de fase mais simples propomos o uso do algoritmo de Fibonacci para
maximizagao da funcdo de fase.

O algoritmo de Fibonacci [20] tem funcionamento bastante simples, em comparagio ac ajuste qua-
dratico, e baseia-se em redugdes sucessivas do intervalo adotado inicialmente, obtidas & razdo entre
elementos subsequentes da série de Fibonacci. O ponto de maximo a ser determinado deve estar cercado
pelo intervalo resultante a cada iteragdo, [, 7¥]. Sob o aspecto da rédugﬁo dos intervalos de avaliagio,
o algoritmo de Fibonacci adota uma sequéncia de redugdo 6tima [20].

A cada iteracdo avalia-se a funcio em duas fases distintas dentro do Intervalo. Q novo intervalo de fase
é aquele que engloba ¢ ponto de maior valor da funcdo, entre os dois avaliados. Porém, dada a natureza
do algoritmo, uma fase (e consequentemente o valor da fun¢ao de fase na mesma) é reaproveitada na
iteragdo seguinte e, na pratica, a cada iteragdo € necessario o calculo da funcdo de fase em apenas um
novo ponto.

A seguir apresentamos o algoritmo de Fibonacei. Seja [+, 7] o intervalo inicial e f(} a fungio de

fase a maximizar-se:

ALGORITMO DE FIBONACCI

PASSO 1 Intervalos iniciais:
efacak=1 =7 ro=17
3 Tll = l(} o+ %ﬂ%ﬁ*(?"g — 50)

o TH =10+ Ffs (o~ Io)

PASSO 2 calculam-se os novos intervalos:
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o Se f(rF) < firk), faga:
i. Pryi = f‘f‘;
2. Tf_i_l = T}k
f FI(N-k
3. = e+ prngregy (e - )

Se f(rf) > f(7}), faga:

x

Lo dgyy =7,

E+1 _ _k
2.7 -

3. THH = L+ R (e = )

Se f(le) = ‘f(_Tf), faga lis+1 e T;k € Tepl = Tf;

faca kb — £ I
PASSO 3 Se k < N va para o PASSO 2;

PASSO 4 Fase otim=: e lk-iz-rk :

3

No algoritmo acizma N é o pumero de tteragdes desejadas e F é a sequéncia de Fibonacel, com
Flk+2y=Fk+1)— F(k).
ste algoritmo apresenta uma caracteristica interessante: podemos escolher ¢ tamanho do intervalo

final adotando-se um valor de N adequado. Em N avaliagbes teremos o intervalo final dade por:

o g — Io
¥ RN (3.39)

Por exemplo para que o intervalo final seja aproximadamente 1% do intervalo inicial {reducao de cem

T‘N—I

vezes), adota-se N = 12

A sua convergénciz ¢ garantida para fungbes unimodais.

O algoritmo da Fazdo Aurea, derivado do aigoritmo de Fibopacci, tem implementacio ainda mais
simples, mas tem a c:svantagem de necessitar a cada iteragdo de duas fases distintas, enquanto o algo-
ritmo de Fibonacci, somo vimos, permite a reutilizagio de uma das fases da iteragho anterior. Isto é
decisivo na escolba pzca o receptor, pois para cada fase ha a necessidade de estimacfo da funcio de fase
correspondente, com zlto custo.

Na segdo seguintc apresentamos resultados de simulagfio do receptor completo com os algoritmos
propostos, onde se verifica que ambos apresentém desempenho satisfatério, mesmo em situagdes em que

ha nivel alto de ruidc. implicando em estimativas pobres da funcio de fase.



3.5 Resultados de Simulagoes do Receptor

Nesta segao apresentamos alguns resultados de simulagdo do médulo receptor proposto, incluind: o
recuperador de relégio funcionando com o algoritmo de ajuste quadratico e o algoritmo de Fibonacci. A
fig. 3.21 apresenta um fluxograma das etapas realizadas nas simulagdes.

O bloco referente & maximagao da funcio de fase corresponde a um dos dois algoritmos propostos

Os canais usados nas simulagbes sio os mesmos canais telefénicos apresentados no capitulo I e uili-
zados na se¢io anterior. Para cada canal simulamos o funcionamento do médulo receptor para as duas
funges de ajuste de fase apresentadas na secdo 3.3 (equagdes (3.20) e (3.21)), para diferentes poténcizs
de ruido. As caracteristicas das simulagbes sdo mostradas no Apéndice C.

Com os dados resultantes da simulagio analisamos o comportamento do recuperador de relégic oo

servando os seguintes aspectos de desempenho:
e evolugdo das estimativas das amostras da resposta impulsiva com variacdes na fase: fig. 3.22 -
e convergéncia dos algoritmos de maximizagao: figs. 3.23 e 3.24;

» evolugdo da probabilidade de erro ao longo do processo de ajuste de fase. Para cada nova fase

calcula-se a probabilidade de erro tedrica para a poténcia de ruido atual e as estimativas de .- e

hp respectivas: fig. 3.25;

¢ evolugae do erro de fase a cada itera¢do. Toma-se como fase Stima a fase determinada pa Wiima

iteragdo do algoritmo de ajuste quadrético e calcula-se o erro de fase nas iteracdes anteriores a

partir desta fase: figs. 3.26 e 3.27;

e perda em termos de probabilidade de erro. Calcula-se o médulo da diferenca entre o valor da
probabilidade de erro para a fase étima e o valer da probabilidade de erro obtida com a fzse

fornecida no ajuste de fase: figs. 3.28-3.31;

e poténcia do jitter. Calcula-se a poténcia média quadrética do erro de fase durante o periodc de

regime: figs. 3.32-3.35;

Dada a grande quantidade de dados obtidos nas simula¢des com os quatro canais apresentados m ss-
traremos apenas os resultados mais ilustrativos. O comportamento do médulo receptor a ser mostrzio
nas figuras seguintes para alguns casos se repete para todos os canais simulados.

Na fig. 3.22 mostramos o comportamento do identificador do canal com as mudangas de fase. O
funcionamento do médule receptor com recuperador de relégio para o canal 4 foi simulado, usando-s: a
fungdo de fase f1{7) = hy € 0 algoritmo de ajuste quadratico.

Na fig.3.23 € mostrado a convergéncia do algoritmo de ajuste quadritico (para o caleulo de cada nova

fase o algoritmo dispde da informacio de trés outras fases), usando-se a fungio de fase filr) = - .
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ESTIMA O CANAL

A
h= LMS(fase,sfmbolos)

|

FUNCAO DE FASE EQUALIZACAO

f(fase) <- g(h()’ h, ) E DECISAO

MAXIMIZA (1 )

R ESTIMA O CANAL
NOVO RELOGIO

S N

Aprendizado

Figura 3.21: esquema para simulagéo com o algeritmo de recuperagio de relégio
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Figura 3.22: evoluc¢io da estimativa de hp para o canal 4, com o2 = 0.05 ¢ fi(r) = hy e algoritmo de

ajuste quadrético: (a) estimativa; (b) valor ideal
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Figura 3.23: convergéncia do algoritmo de ajuste quadratico para o canal 1, com a2 =0.1e fi{r) = ke
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Figura 3.24: convergéncia do algoritmo de Fibonacci pata o canal 1, com o2 = 0.1 e fi{7) = ko

Observa-se grande rapidez de convergéncia,.em torno de 7 iteragoes. Na fig.3.24 repete-se esta mesma
situacio, porém para o algoritmo de Fibonaccl, monitorando-se os extremos do intervalo determinado
pelo algoritmo a cada iteracio. _

U exemplo da evolugio da proberilidade de erro tedrica ao longo da convergéncia do algoritmo é
mostrada na fig. 3.25 para o canal I e fungéo de fase fo(7) = |ho|— |h -1}, onde foi empregado o algoritmo
de ajuste quadratico. Observa-se que rzpidamente a probabilidade de erro atinge um valor préximo do
otimo. |

Nas figs.3.26 e 3.27 mostramos a evolugio do erro de fase, calculado tomando-se a diferenca entre a
fase atual e a fase para a qual o algorizmo convergiu, para os dois algoritmos estudados. Neste caso, a
funcio de fase fo(r) = kol — h.1]| fol usada.

Nas figuras seguintes apresentamos resultados comparando o desempenho do recuperador de relégio
para as duas fungdes de fase propostas f;{7) e fo(r) ¢ comparando os dois algoritmos de maximizacio.

Aqui apresentaremos o erro de fase calculado em termos da perda de probabilidade de erro, de acordo
com a equagio (3.23). Na equacdo (3.23) ¢ assume o valor da fase para a qual o algoritmo convergiu e 7*
a Tase que minimizaa probabﬁidade de erro para o canal analisado. Nas figuras 3.28 e 3.29 mostramos a
perda de probabilidade de erro para as fungbes de fase fi(7) e fu(7) respectivamente, para o algoritmo
de ajuste quadratico. Nas fig.3.30 e 3.31 obtém-se os mesmos resuitados para o algoritmo de Fibonacei.

Para as duas fungdes de fase as perdss em termos de probabilidade de erro foram da mesma ordem de

grandeza, ocorrendo variagbes com a potincia do ruide. Em geral, as perdas sio diretamente proporcionais
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Figura 3.25: evolugao da probabilidade de erro para o canal 2 com fo(7) = |ho! — |h_1| com poténcia do

ruido variada e algoritmo de ajuste quadratico: (a) simulagao; (b) assintota tedrica dtima
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Figura 3.26: evolugio do erro de fase para o canal 4, com 02 = 0.1 e fo(r) = |h:]~ |h_y| - algoritmo de

ajuste quadratico
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Figura 3.27: evolugdo do erro de fase para o canal 4, com o = 0.1 ¢ fo(r) = |y — [h_;] - algoritmo de

Fibonacc:
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Figuza 3.28: Perda de probabilidade de erro f;(7) = hy - algoritmo de ajuste quadratico: (a) canal 1; (b)

cana: 2: {c) canal 3; (d) canal 4
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Figura 3.31: Perda de probabilidade de erro fo(7) = lho| — |h—1| - algoritmo de Fibonacci: (a) canal 1;
(b) canal 2; (c} canal 3; (d) canal 4

& poténcia do ruido, mas para a funcio fi(7) = hy existe uma melhoria para poténcias de ruido mais
altas, quando aplicada ao canal 4.

Nas figuras 3.32 e 3.33 mostramos a poténcia do jitter para as fungdes de fase fi(7) e fo(7) respectiva-
mente, para o algoritmo de ajuste quadratico. Nas figs. 3.34 e 3.35 os mesmos resultados sao mostrados,
porém para o algoritmo de Fibonacei. A poténcia do Jitter é calculada tomando-se a média quadratica

dos erros de fase durante o funcionamento ern regime do recuperador de reldgio (apés haver convergéncia

da fase):

0'3‘-3 = {1 - T ) {3.40)

onde Tx ¢ a fase para onde o algoritmo convergiu na iteracio N e 73 sio todas as fases estimadas no
processo em regime, com k < N (tomamos N = 10000). O ajuste de fase é feito a cada 250 simbolos,
repetindo-se 40 ajustes para N = 10000.

Observa-se que para as duas fung¢Ges de fase a poténeia do jitter é pequena e praticamente independe
da fung¢ao de fase e mesmo da poténcia do ruido. Isto mostra que os dois algoritmos de ajuste sdo bastante
robustos e o ponto de maximo, quando estéd cercado, nao é abandonado, resultando em oscilagdes pequenas
em torno da fase obtida. A poténcia do jitter tende a zero se considerarmos um niimero de amostras de

fage bastante grande, em regime, pois os intervalos determinados pelos algoritmos de busca vao sendo
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reduzidos gradativa e constantemente.

Em geral o algoritmo proposto apresentou desempenho bastante satisfatorio, mesmo nas situagoes de
poténcia de ruido alta. Alguns pontos devem, porém, ser ressaltados. Quando o ponto de maximo é
cercado a convergéncia do algoritmo é rdpida e garantida, ndo havendo excursdes para outros intervalos.
Esta rapidez de convergéncia, no entanto, pode levar a maximos falsos se alguns cuidados nao forem
tomados (devido s estimativas das amostras da resposta impulsiva usadas na estimativa da fungio de
ajuste de fase}. Para minimizar-se ainda mais as oscila¢bes decorrentes das estimativas deve-se melhorar
o desempenho do identificador, como por exemplo, pela adogdo de uma etapa de aprendizado mailor,
com passo de identificagao reduzido gradualmente (minimizando-se, assim, a poténcia do erro residual de
estimagao).

Na seg@o anterior mostramos que fo(7) era urma aproximagdo melhor para a curva de probabilidade
de erro em funcao da fase. Nas simulagGes, pelas razdes acima mencionadas, verificamos que as duas
fung¢bes apresentam desempenho muito préximo, e que a fungio fi(7) eventualmente temn convergéncia
mais segura quando as estimativas das ambétras da resposta impulsiva nio sio boas, como em sitnacdes
de baixa relacao sinal-ruido.

As fases de inicializagdo do algoritmo também merecem consideragbes. Como visto na secio 3.3, o
canal 4 apresenta funcdes de fase nio unimodal, o que significa que existe pelo menos um méximo local.
Nas simulag¢des adotamos pontos de partida do algoritmo pertencentes ao intervalo [-T/4,T/4] o que
evitou a convergéncia para estes maximos locais. Numa situacao mals geral, porém, isto nao pode ser
feito por néo se conhecer a resposta impulsiva a priori, e, portanto, a convergéncia nio é garantida para
o maximo global. Este aspecto, porém, ndo deve desmerecer o algoritmo proposto, visto que mesmno
guando todas as fungdes de fase iedricas so unimodais durante o funcionamento do médulo receptor,
elas deixam de sé-lo, num sentido exato, quando passam a ser representadas por estimativas. A funcgio
deixa de ser deterministica e passa a ter um comportamento estocastico. Outros algoritmos de otimizacio
de fungtes deterministicas enfrentariam os mesmos problemas, nfo se podendo garaniir a convergéncia
para os mesmos. Neste aspecto o algoritmo de ajuste quadratico tende a ser mais robusto por eavolver 3
pontos em cada iteragao, a seguir ¢ algoritmo de Fibonacci e por tltimo o algoritmo usado para ajuste de
funcoes do tipo I (equacio 3.38). Algoritmos estocasticos totalmente adequados & solugio do problema
proposto n&o sdo conhecidos.

Na tabela seguinte fazemos uma comparagio entre os dois algoritmos propostos, quanto ao esforgo
computacional dispendido por cada um a cada iteragio. Nio levamos em conta o niimero de iteragdes
necessarias a convergéncia, pois ambos convergem em um niimero de iteragdes bastante préoximos. No
caso do algoritmo de ajuste guadritico assume-se que o ponto de minimo ja esteja cercado, para efeito de
comparagdo. Os niimeros apresentados nesta tabela para representar as somas, multiplicacdes e t-est-es.,

sdo nlimeros maximos, significando que podem haver custos menores em alguma iteragao no processo de
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convergencia.

pardimetro Fibonacci | Ajusie Queirdtico
multiplicacdes 2 iz

somas 2 £

testes 2 7
memorias 1G &

trocas de pos. memoria 3 &

relagdo de grandeza

da memoria ocupada* 1 1.z

*codigos em ASCIL

Tabela 3.1

3.6 Conclusao
+ as fungoes de fase podem ser classificadas em dois grupos gerais:

1. Tipo I: afase 6tima € aguela que anula a funglo de fase {fungies impares). Exemplos:
= flr} = 3 (7)) = hoa(7)]
= flr) = hi(7)
= fir) = h_oa(7)
2. Tipo II: a fase 6tima ¢ aquela que minimiza a fungao de fase -fung¢bes unimodais). Exemplos:
= f(r) = faam)] + [ha(7)]
— f(‘?‘) = 0.’}2._1(7') — hg(?’)
() = g T IR
= flr) = fg‘ PO

¢ propomos duas fungdes de fase do Tipe II, bastante simples:
1. fl(T} s hg{'f)
2. folr) = fho(T}| — [hoa(7)]

s as duas fun¢des propostas sao uma boa aproximacio para curva de 7 :obabilidade de erro de detecao:

a fase determinada pela maximizacao destas fungdes leva a perdas {-S3mas de probabilidade de erro,

comparado cormn a fase dtima obtida com a minimizagio direta da c:rva de probabilidade de erro;
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s a maximizagio das fung¢des é feita via algoritmos de busca unidimensional, de baixo custo de im-
plementagao, tendo sido testados com sucesso o algoritmo de ajuste par quadraticas e o aigoritmo

de Fibonacci;

e resultados de simula¢io demonstram rdpida convergéncia para os dois algoritmos, e poténecia do

“jitter” inferior a —110dB, independentemente da relacao sinal-ruido.
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Capitulo 4
Equalizacao com Retropredicao

4.1 Introducao

A solucao apresentada no capitulo 2 para o problema da dete¢io mostrou-se bastante satisfatéria quando
o receptor opera associado a um canal com poucas amostras pré-cursoras, comeo foi o caso dos canais
telefonicos estudados. Se o ndmero de amostras pré-cursoras for grande, como por exemplo, em canais de
enlace de microondas ou em canais de Nyquist com sincronismo alterado, o desempenho do detetor fica
prejudicado. Nesta situagao ocorrem dois fatos indesejados: a complexidade do filtro detetor aumenta
proporcicnalmente & quantidade de amostras da resposta impulsiva do canal nao equalizadas, assim como
a taxa de erros de detecdo. O mimero de erros aumenta, pois o proprio detetor fica sensivel & propagacio
de erros, & medida que ele se utiliza de decisdes anteriores para efetuar umna nova decisio.

A equalizacao das pré-cursoras € a solugo natural para este problema, porém uma ponderagao entre
custos e beneficios de sua aplicaciio deve ser feita. O uso de um filtro transversal para este fim, como ja
discutido no capitulo 1, pode ser bastante prejudicial ¢ ineficiente para determinados canais, em particular
aqueles que apresentem nulos em sua resposta em frequéncia, tornando o ruido colorido e deteriorando a
relagdo sinal-ruido.

Neste capitulo apresentamos um método de equalizacio alternativo ao filtro trénsversal, baseado em
predigao linear. Um retropreditor € utilizado com a funcdo especifica de eliminar as amostras pré-cursoras
do canal, gerando come saida, um sinal descorrelacionado: o resultado é um canal equivalente formado
basicamente por amostras pés-cursoras, evitando maior complexidade do detetor proposto. Estas amos-
tras restantes sio eliminadas pelo processo de equalizagdo adotado nesta tese (filtro de realimentagio).

Desta forma tratamos seletivamente as amostras pré e pds-cursoras com filiros distintos.
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4.2 Canal de Fase Maxima e Retropredicao

Seja h um canal com N; amostras pré-cursoras e N; pds-cursoras, com fu-;io de trasferéncia discreta

h{z), dada por:

Ny
h(z)= 3 hiz™ (4.1)

i=—N,

O canal h € definido como de fase minima se todos os zeros de Ai(z) exiverem dentro do circulo de
raio unitario e de fase mdrima se todos os zeros estiverem fora do circuls. Caso contrério, definimos o
canal de fase ndo minime ou ndo mdrima [6].

Como exemplo, seja o canal da fig. 4.1, com os zeros mostrados na fig. 42,

Parte dos zeros deste canal estao dentro do circulo unitdrio e outra pari= “ara do circulo, configurando
um canal de fase néo minima. Neste exemplo podemos imaginar que o canz. < formado pela superposicio
de dois canais, h; e hy, o primeiro formado pelas amostras pré-cursoras < a amostra central, hq, ¢ o

segundo pelas amostras pds-cursoras. Da equagao (4.1):

2 Ny .
R(z)= 3 hiz 7 4y b (4.2)
i=1

i=—N,
e, —S— i
hifz} ho(z)
Graficamente, decomnpomos o canal da fig. 4.1 de acordo com as £zz. 4.3 ¢ 4.4, com os zeros
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Figura 4.2: zeros do canal da fig. 4.1

correspondentes nas figs. 4.5 ¢ 4.6,

Observando os zeros dos canais by e hy verificamos que o primeiro é de fase mdzime e o segundo de
fase minima.

Farendo esta decomposi¢io relacionamos diretamente os zeros fora do circule unitario do canal h
com as amostras pré-cursoras, e os zeros dentro, com as amostras pés-cursoras. Os zeros das figs. 4.3
e 4.6 nao correspondem, porém, aos zeros da fig. 4.2, pois nfo sio obtidos pela superposicio das figs.
4.5 e 4.6. Esta relacio nio pode ser generalizada, mas é valida para canais com borda de subida (pré-
cursoras) crescente e borda de descida (pés-cursoras) decrescente. Canais éue apresentam oscilagdes entre
-amplitudes negativas e positivas ndo podem a principio ser decompostos desta forma. A verificagio da
caracteristica de fase maxima de canais formados apenas por borda de subida {amostras ordenadas de
forma crescente), pode ser vista no Apéndice B.

O processo de equalizagdo pode entdo ser visto desta mesma forma: a equalizacio das pds-cursoras e a
equalizagdo das pré-cursoras, por filtros independentes. Supondo a eliminago das amostras pés-cursoras
por algum proceso de filiragem, como através do filtro realimentado, o canal equivalente resultante de-
vera conter apenas pré-cursoras. Se este canal resultante for de fase maxima (como no caso de amostras
ordenadas de forma crescente em amplitude), podemos usar técnicas de predigiio linear com o objeti-

vo de equalizd-las, mais especificamente, o retropreditor linear [3} serd eficiente para esta tarefa. Na
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Figura 4.7: retropreditor

se¢ao seguinte usaremos um retropreditor em conjunio com o filtro de realimentacio usado nos capitulos
anteriores, para equaliza¢io completa do canal. Na sequéncia desta se¢io apresentamos o retropreditor,
Seja um canal de fase méxima com funcdo de transferéncia g{z). O filtro retropreditor da fig. 4.7
equaliza este canal, fornecendo como saida um sinal descorrelacionado se a ordem for adequada [3].
O ajuste dos coeficientes do filtro retropreditor ¢ feito através do algoritmo do gradiente estocastico.
O erro a ser minimizado é ¢ préprio sinal de salda do filtro. Seja By o vetor contendo os coeficientes do

filtro de tamanho L e X; o vetor contendo as observagdes no instante k7

Bk = [blsbza'”be]T (4-3)
Xp = [Zeerar, ozl
O sinal de erro, zp, € dado por:
Iy = i — Tpol. :mkMLmBg’Xk (44)

O ajuste dos coeficientes é feifo da seguinte forma:
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Figura 4.8: canal equivalente - SN R = 104 B, 1000 iteragdes

Bk+1 = B + azn X (45)

com « constante,

Definindo:

L
B(z) = Zbgz"f‘ (4.6)

a func¢do de transferéncia do filtro retropreditor serd dada por:

C{zy=—-B(z)+ 1 : (4.7)

Portanto, a fungdo de transferéncia giobal entre canal e filtro é dada por:

G(z) = C(z)g(z) (4.8)

Para ilustrar o funcionamento do retropreditor, simulamos o seu funcionamento frente ao canal ki
ilustrado na fig. 4.3, de fase méxima. Aplicamos a este canal a estrutura da fig. 4.7, com filtro retropre-
ditor de 7 coeficientes e SN K = 10dB. Apés 1000 iteragdes, com a = 0.005 na expressio (4.5}, obtivemnos

o canal equivalente, (7, da fig. 4.8,

105



A resposta impulsiva equivalente obtida aproxima-se de urr ympulso unitdrio, mostrando o bom de-
sempenho do retropreditor sobre o canal simulado. Este desem;=nho, porém, néo se verifica para canals
que nao sio de fase maxima.

Na segao seguinte aplicaremos o filtro retropreditor sobre ur- canal de fase p2o maxima. em conjunto

com o filtro de realimentacao usado nos capitulos anteriores.

4.3 Equalizacao com Decisao Realimentada e Retropredicao

Retomando a estrutura de equaliza¢do da fig. 1.13, adotada m=sta tese, verificamos que o canal global
equivalente, resultante da equalizacdo, é formado apenas por amostras da borda de subida do canal
original {pré-cursoras, mais amostra central). Isto é verificado fz-ilmente. Seja h um canal com funcao de
transferéncia h(z} dada pela equacio {(4.1), decomposto em h, ¢ 45, conforme a expressio {4.2). Supondo
que ha identificacio correta do canal, o filtro de realimentacao >ve possuir funcao de transferéncia hg.(z)
para eliminacdo das pds-cursoras. Sﬁpondo ainda que 4 = c.. podemos recompor a estrutura da fig.
4.9{a) de acordo com a fig. 4.9(b}, o que fornece um canal szuivalente global G (fig. 4.9{c)), com a

segninte fungio de transferéncia, formada por pré-cursoras, ms a amostra central:

Gz) = h(z) — hy(z) = b 2) (4.9)

Compondo a estrutura da fig. 4.10(a) temos a situagio e que o Tetropreditor é usado em conjunto
com o filtro de realimentagao. O canal equivalente até o poris em que o retropreditor ¢ aplicado tem
fungio de transferéncia G(z) da equacio (4.8), situagio ideal para apiicaééo deste filtro, como discatido na
secio anterior. Esta estrutura, porém, é irrealizévei, devido acs atrasos introduzidos pele retropreditor.
Para que o filtro de realimentacao fique sincronizado com o sin:! sobre o qual deve atuar seria necessério
a introducao de um avango proporcional ao nimero de atrasos i--roduzido pelo retropreditor. Uma forma
realizdvel é mostrada na fig. 4.10(b), obtida pelo rearranjo da Zz. 4.10{a).

Seja C(z) a funco de tranferéncia do filtro retropreditor, zonforme a equagao (4.7}, e h(2) a funcio
de transferéncia de um canal de fase nao mfnima, decomposto <m h1(z) € ho(z), como na equagao (4.2).
A passagem da estrutura da fig. 4.10(a) para 4.10(b) exige qus o filtro de realimentagao tenha uma nova

fungdo de tranferéncia, d{z), dada por:

d(z) = ha(2)C(2) (4.10)

Repetindo o procedimento feito na fig. 4.9 para a determizz 3o do canal equivalenie global, e suponde

que & = g para a compensagac correta do filtro realimentac:. determinamos a fungio de tranferéncia

global, G{z), da fig. 4.10{d}):
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Gz} = hiz)C(zy—d(z} (4.11)
=  h{z)C(z) ~ ho(=:04{z)
= hi(2)C(z)

Este resultado ¢ equivalente ao obtido na equagdo (4.8) parz o retropreditor sem filtro de realimen-
tagdo. Assim demonstra-se que as amostras pds-cursoras sac equalizadas e as amostras pré-cursoras
sofrem a compensac8o do filtro retropreditor.

O ajuste dos coeficientes do retropreditor é feita através da minimizacio do sinal de erro extraido no
ponto {2} dafig. 4.10{b), ou seja, minimiza-se o sinal com a parczia de IIS devido as amostras pos-cursoras

j4 extraida. O ajuste € feito pelo seguinte algoritmo:

Bk+1 = B; + ary X; (412)

Desta forma conseguimos "enganar” o retropreditor, fazend--o comportar-se como se estivesse diante
de um canal formado apenas pela borda de subida. Se esta borda é crescente, o canal visto pelo retro-
preditor ¢ de fase méaxima, e , portanto, a equalizagio é garantidia. Caso o sinal de erro fosse extraido do
ponto (1} da fig. 4.10(b}, o retropreditor sé funcionaria caso ¢ cana) fosse de fase maxima. Em resumo,
a extragio do sinal de erro no ponto (2) torna maior a probabilidade de obtermos, neste ponto. um canal
" equivalente de fase mdxima, porém nlo garante que isto aconi=ca, a nio ser, por exemplo, que a frente
de subida seja monotonica, '

Os coeficientes do filtro de realimentacio da fig. 4.10(b) poZzm ser obtidos de duas formas, descritas
na fig. 4.11(a) e 4.11(b).

Na primeira forma os coeficientes do polinémio d{z} do filtr: de realimentagio sio obtidos através do
calculo da convolugao entre as amostras estimadas do canal e os coeficientes do filtro retropreditor. Assim
obtém-se um novo polinémio, R(z), cujos coeficientes sao as amostras da resposta impulsiva equivalente

a convolugdo do canal com o filtro retropreditor:

R{z) = h(2)C(z) (4.1%)

C(z) da equacgio (4.7) pode ser Teescrito como:

L
C(z) = — Z bz (4.14)
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h(z) = hyzF | (4.15)

com by = —1 e hy = 0 para —N; > k > Nj.
Substituindo as equagdes {4.14) e (4.15) em (4.13) obtém-se:

L)

Ny+L L
R(z) = > (z_bL-fﬁ.n_i) 2" (4.16)

ne— N, i=Q
1] L Nyl I
SEp S IRV o s N B
n=-N; \f=0 nel =l
pré«-.cuvr.soras pés—curseras
= f(z)+d(z)

onde f(z) é o canal equivalente, jd descrito na equagio (4.11).
Os coeficientes do polindmio d{z} correspondem as amostras pds-cursoras de R(z) e sdo repassados ao
filtro de realimentac¢do para serem eliminadas. O filtro de realimentacio, portanto, tem a seguinte funcéo

de transferéncia:

Neg+l ¢ L |
d(z): Z (Z_bL—iﬁn—i) " (4.17)

=l =0
As amostras pré-cursoras que eventualmente restarem, sio obiidas pelo mesmo processo, e assim
repassadas ac detetor. Iistas amostras sdo os coeficientes do polindmio no primeiro somatério da equacio

(4.18), com exce¢iio da amosira central e s3o representadas pelo seguinte polindmio:

-1

fzy= > (Z—bx,..;fzn_;) 2" (4.18)

n=—N,

Este processo de obtengio das amostras por convolugio € factivel, a um custo razoavelmente elevado,

pois o caleulo dos coeficientes do polindémic da expressio (4.17) deve ser feito a cada novo simbolo
transmitido.

A segunda forma de obter os coeficientes do filtro de realimentagao e do filtro detetor € mais econdmica

e implementada por um algoritmo de identifica¢io. Isto ¢ feito da mesma forma que o identificador usado

até o capitulo anterior, simplesmente considerando um novo canal. resultado da convelugio do filtro

retropreditor com o canal original. Os coeficientes do filtro identificador sao ajustados por um algoritmo

do tipo gradiente estocastico, onde o sinal desejado é o préprio simbolo transmitido (vide esquema da

fig. 4.11(b}}. Seja Ry o vetor contendo os coeficientes deste filiro, representando as seguintes amostras

o tnstante kT
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ka[f—.l\;i:"':fﬂadi- ";dN_f+L]T (419)
De acordo com a decomposigao do canal equivalem= R feita na expressac (4.16), as amostras f;

representam as pré-cursoras deste canal e as amostras d; as pds-cursoras. A adaptacio destes coeficientes

€ fetta da seguinte forma:

Rpyr = R+ fla; — 1) Ax . (4.20)
onde zi € 0 sinal na saida do retropreditor (equagic +14)), e Ay = lar_n, 52, -, 0k, -, Gean,)’ -
As amostras d; sao repassadas ao filtro de realimentz:3o e as amostras f; n&o nulas, ao detetor.

O filtro retropreditor deve ter no minimo o mesmo nimero de coeficientes que representem o canal de

forma significativa:
L>Np+ X =1 (4.21)

4.4 Resultados de Simulacoes

Nesta secdo avaliamos o comportamento do equalizador resropreditor, simulando a estrutura dafig.4.1 1(a}
frente a um canal com borda de subida de fase maximae a sutro, com borda de subida de fase nio maxima.
Comparamos o desempenho desta estrutura com o equa.zador com decisdio realimentada convencional,
operando com filtro transversal (DFE), e com um esgu:ma de equalizacio onde apenas as amostras
pés-cursoras da resposta impulsiva do canal sfo eliminadss.

As respostas impulsivas dos canais usados nas simulas’es sio mostradas nas figs. 4.12 e 4.13. Seguindo
a expressdo (4.2}, os canais 1 e 2 podem ser representz-:s, cada um deles, por dois canais, ky e ha, 0
primeiro formado pelas amostras da borda de subida, ¢ - segundo pelas amostras da borda de descida.
A borda de subida do canal 1 constitui um canal de {2+ méxima e a borda de subida do canal 2 um
canal de fase no maxima. As demais amostras ndo sac mportantes, pois no esquema de retropredicio
da fig. 4.10 assumimos gue tais amostras sdo eliminadas ;=lo filtro realimentado, resultando em wm canal
equivalente formédo apenas pela borda de subida.

Nas figuras seguintes (4.14-4.17) mostramos as resposias impulsivas resultantes no ponto anterior 4
eliminacao das amostras pds-cursoras, ou seja, apds o fili>z de retropredigiio no equalizador retropreditor
(ponto (1} da fig. 4.10(b}), e apds o filtro transversal, nc DFE. O canal equivalente neste ponto é obtido
através .COEY()}BQ&O do canal (canais 1 e 2} com o filtrc retropreditor e transversal para o equalizador
retropreditor e DFE, respectivamente. A convolugio é ::tuada apds o periodo de aprendizado. Tanto
o filtro retropreditor guanto o filtro transversal sio ccostituidos de 10 "taps”, garantindo uma boa

equalizacao dos canals propostos, formados por apenas 17is amostras pré-cursoras.
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Nas figs. 4.14 e 4.15 temos o canal equivalente obtido frente ao canal 1. Ambos os casos apresentam
trés amostras pos-cursoras que serao equalizadas pelo filtro realimentado. As pré-cursoras sofreram
“uma redug¢ao considerdvel, sendo equiparavel nos dois casos, restando, porém, pelo menos uma amostra
pré-cursora de amplitude significativa. O canal resultante da filiragem pele retropreditor apresenia
uma particularidade interessante: a primeira amostra pré-cursora ¢ a de amplitude mais significativa e
apresenta sinal negativo. Esta particularidade beneficia no funcionamento do detetor proposto no capituio
2, fazendo com que este opere em uma regiao de probabilidade de erro menor do que seria obtido cont uma
amostra pré-cursora de mesma amplitude e sinal positivo. Estes resulfados incentivam o uso conjunto
dos dois equalizadores com o detetor proposte no capitulo 2, tendo em vista que o canal equivalente
apresenta ainda uma amostra pré-cursora {a primeira) com amplitude significativa. Q valor da amostra
principal também é importante, pois determina a nova relacio sinal-ruido resultante da equalizagao.
O canal resultante do filtro retropreditor apresenta amostra principal de maior amplitude, porém, em
compensagao, apresenta a primeira amostra pré-cursora com amplitude maior do que a obtida com o
DFE classico.

Os canais das figs. 4.16 € 4.17 correspondem ao canal equivalente obtido frente ao canal 2, com borda
de subida de fase néio maxima. Neste caso o filtro transversal resultou em uma redugac mais significativa
das pré-cursoras do que o retropreditor, porém o resultado geral nfo ¢ satisfatério. O canal resultante
da aplicagao do retropreditor apresenta amostra principal com boa amplitude, porém mais de uma pré-
cursora apresenta amplitude elevada. No caso do DFE ocorre o mesmo problema se observamos a relacio
de amplitude entre a amostra principal resultante e as amostras pré-cursoras.

Para compararmos melhor a qualidade de equalizacao obtida com as duas estruturas verificamos a
altera¢ao na poténcia do ruido apds a passagem pelos filiros retropreditor e transversal ¢ a poténcia das
amostras pré-cursoras resultantes, em relagfio & amostra principal. Seja & o vetor contendo as amostras
pré-cursoras ¢ amostra principal da resposta impulsiva equivalente obtida apds o filtro retropreditor ou
apds o filtro transversal do DFE, e C o vetor contendo os coeficientes do filiro transversal equivalente ao
filtro retropreditor {obtido de acordo com a equagéo (4.7)} ou os coeficientes do filtro transversal do DFE,
conforine o caso. A relacdo sinal-ruido éfetiva, medida apds a passagem do sinal pelo filiro transversal

equivalente ao retropreditor ou pelo filtro transversal do DFE € definida da seguinte forma:

R 2
R ={R(—N)},R(~N +1),---R(0)] (4.23)
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CI? = Cli)? (4.24)

A relagao de poténcia das amostras pré-cursoras com respeito 4 amostra principal do canal resultante

R é definida da seguinte forma:

~1 N
__n REY
i=—N :
= =Ens 4.25
L (4.25)
Para o canal k original, sem equalizacao, esta relacdo é dada por po:
-1
N B2
po = __-i_l;‘_ (4.26)
]

A relagdo p/po indica a eficiéncia do processo de equalizagio em reduzir a poténcia das amostras

Pré-cursoras.

Para os dois canais estudados obtivemos os dados da tabela 4.1, avaliando as equagdes (4.22), (4.25)

e (4.26) para SNE = 16dB.

Tabela 4.1
canal reiro DFE
SNRef{SNR | p/po | SNRef/SNR | p/po
canal 1 0.21 0.71 0.50 (.56
cenal 2 0.54 1.6l 0.87 1.66

Observando os dados da tabela acima verificamos que os dois métodos de equalizagio sdo mais efici-
entes na minimizagao das amostras pré-cursoras quando operando sobre o canal 1. A relagio sinal-ruido
- efetiva, porém, tem um comportamento diferente, resultando em atenuagdes menores guando operando
sobre o canal 2. O retropreditor apresenta maior sensibilidade & condiciio de fase da borda de subida
do canal {fase maxima ou minima}, resultando em variagio maior na relacio sinal-ruido efetiva, como
ocorreu para os canais 1 e 2 de fases distintas.

" Nas figuras 4.18 e 4.19 seguintes avaliamos a prbbabili&ade de erto de deteglo para as duas estruturas,
ambas empregando o detetor proposto no capitulo 2. Uma terceira curva é acrescentada, representando
a probabilidade para o DFE sem o filtro transversal (somente filtro de realimentagio), ou seja, quando
apenas as amostras pés—cmseras do canal s3o equalizadas.

As curvas da fig. 4.18 referentes ao canal 1 mostram que o equalizador retropreditor apresenta
- desempenho semelhante ao DFE, com alguma superioridade em relagdes sinal-ruido altas. Com relacio
ac DFE sem filtro transversal ocorre um ganho mais significativo, porém menor do que 5 dB na régiéo
observada. Comparandoe as curvas da fig. 4.18 para o retropreditor com os dados da tabela 4.1 referentes &

reduggo da relagio sinal-ruido efetiva para o canal 1, concluimos que o retropreditor é mais robusto nesta
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situagao, pois apesar da redugao sensivelrnsnte maior da relacao sinal-ruido efetiva apresenia desempenho
em termos de probabilidade de erro em nada inferior aos outros dois equalizadores.

O fraco desempenho dos dois equalizadores em comparagao com o equalizador sem filtro transversal se
deve principalmente & redugao da relacac sinal-ruido efetiva, fato este que naoe ocorre quando ndo usamos
filtro transversal ou retropreditor.

Quando o canal 2 é empregado o reiropreditor deixa de funcionar, levando a altas taxas de erro,
mesmo para relagao sinal-ruido alta. A poténcia das amostras pré-cursoras resultantes é grande, como
visto na tabela 4.1 e podem ser vistas mais de uma amostra residual de grande amplitude (fig. 4.16).
Este ultimo fato aumenta consideravelmente a taxa de erros, principalmente porque a amostra residual de
maior amplitude nio se localiza no primeiro periodo pré-cursor, impedindo alguma vantagem na utilizagio
do detetor proposto {que justamente utiiiza-se desta amostra para melhorar as estimativas). O DFE, ao
contrario, mantém praticamente as mesmas taxas de erro observadas para o canal 1. A amostra residual
de maior amplitude se localiza no primeiro periodo anterior & amostra principal (fig. 4.17), justificando,
assim, a utilizacdo do detetor proposto. As taxas de erro drasticamente inferiores obtidas para este canal
com o equalizador formado apenas pelo filtro de realimentagao, justificam-se pelos motivos acima, quais
sc¢jam, a redu¢io da relacao sinal-ruido efetiva e, principalmente, amostras residuais de maior amplitude
nos dois outros esquemas.

A partir destes resultades concluimos que o uso do filtro retropreditor é adequado apenas para canais
cuja borda de subida constitua um canal 4= fase maxima. Tanto o retropreditor quanto o filtro transversal
do DFE nao eliminaram completamente as amostras pré-cursoras, porém o filtro retropreditor fornece
a amostra residual de maior amplitude z2gativa e no primeiro perfode pré-cursor. o que favorece o uso
conjunto com o detetor proposto. A grazde atenuag¢do do sinal 1til, refletido na redugdo significativa da
. relagio sinal-ruido efetiva é o principal Emitante ao bom desempenho do retropreditor. Quando o canal
nao apresenta borda de subida de fase mixima a melhor solucio é adotarmos o DFE como equaﬁzaé@t, a
menos que o numero de amostras pré-cursoras do canal seja pequenc {como o caso simulado com o canal

2}, quando o uso do filtro transversal prejudica o desempenho.

4.5 Conclusao
+ o retropreditor equaliza de forma ¢fciente canais de fase maximas

¢ o retropreditor funciona em conjunto com o filiro de realimentacio, mesmo sobre canal de fase

nao-maxima, desde que o canal apresente borda de subida de fase maxima;

¢ o retropreditor pode efetuar a equalizacio seletiva das pré-cursoras nioc equalizadas pelo filiro de

realimentacgio;

119



¢ nos canais analisados o resultado da equalizaclo com o retropreditor é um canal equivalente com

pré-cursora negativa, auxiliando o algoritmo de detegao;

® canals coln amostras pré-cursoras em ordem sempre crescente constituem canais com borda de

subida de fase maxima, portanto equalizaveis pelo retropreditor;

e resultados de simulagdo compararando o retropreditor com o filiro transversal mostram que ambos
apresentam desempenho equivalente, com ligeira vantagem para o retropreditor, quando o canal
apresenta borda de subida de fase mdxima; no caso em que o canal nio apresenta esta caracteristica,
o retropreditor deixa de funcionar ¢ o uso do filiro transversal resulta em probabilidade de erro maior

do que obtido sem retropreditor ou filtro transversal;

¢ quando o canal ndo apresenta borda de subida de fase maxima, o desempenho melhor foi obtido

com o equalizador formado apenas por filtro de realimentacio e o detetor proposto.
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Conclusao Geral

Neste trabalho apresentamos um receptor completo que possul vérias caracteristicas desejéveis para im-
plementagao digital: fanciona com amostras tomadas & taxa de simbolos; todos os médulos componentes
do receptor operam a partir de amostras estimadas da resposta impulsiva do canal, compondo uma estru-
tura versatil, robusta e de grande integracar dos modulos; apresenta bom desempenho, principalmente
frente a canals com poucas pré-cursoras. FEstas caracteristicas sio obtidas sobretudo, mantendo-se a
sirnplicidade de implementacao.

O detetor proposto utiliza amosiras ou residuos de pré-cursoras nio equalizadas e decisbes passadas
para tomar a decisdo sobre o simbolo atual. o que estimula o seu uso em conjunto com o filtro de decisio
realimentada. Este filtro é bastante eficiente na eliminagao das amostras pds-cursoras. O detetor proposto
apresenta desempenho sempre superior ac detetor de limiar de cruzamento de zero e é equiparavel ao
detetor proposto por Peters, com a vantagem da maior simplicidade de implementacio. Este detetor pode
ser anahisado facilinente, obtendo-se a expressio analitica de probabilidade de erro em funcio das amostras
do canal, quando nao consideramos os erros propagados. Analisamos os efeitos da propagacio de erros
sobre o detetor, obtendo-se boas aproximacé=s para as expressdes de probabilidade de erro quando estas
decisdes erradas sao levadas em conta. Demonstramos a existéncia de uma classe de canais que tornam
¢ detetor imune & propagagio de erros de decisiio, fazendo-o operar numa regido 6tima. Fstes canais
devern apresentar pré-cursora negativa e pés-cursoras decaindo exponencialmente. Para aproximarmos
a tesposta impulsiva do canal a esta forma 4tima, propomos o uso de um cddigoe de pulsos alternativo,
conformador do canal. Este novo cddigo introduz uma amostra pré-cursora negativa, proporcionando,
com bons resultados, a operagao do detetor numa regifio mais préxima da 6tima. Analisamos, também,
a forma e o comportamentoc do detetor frents a canais com mais de uma amostra pré-cursora. No caso
de muiias pré-cursoras, mesmo operando sobre um canal conformado, o detetor torna-se sensivel a erros
passados, na medida de que necessita destas decisdes para produzir uma nova.

O mddulo recuperador de relégio € implementado usando o conceito de funcbes de fase. Virias
destas fungbes, presentes na literatura, séo verificadas. Concluimos que as fun¢des de fase unimodais

{com pontos de minimo ou méximo) sio mazis adequadas & aproximacio da curva de probabilidade de
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erro, a qual se deseja rninimizar através do ajuste de fase. Propomos duas fungdes béasicas deste tipo.
construidas com amostras da resposta impulsiva do canal equivalente, obtido apés a equalizagio. O canal
equivalente ¢é constituido por duas amostras, permitindo fungoes simples. Mostramos que as funcdes
propostas sao uma boa aproximaclo & curva de probabilidade de erro. O recuperador de relogio usa
idéias de otimizagao para determinar a fase 6tima. Ele é impfementado por métodos simples de busca
unidimensional, minimizando indiretamente a probabilidade de erro de decisio, através da maximizagio
das fungoes de fase. Dois métodos sdo testados, o ajuste por quadraticas e a busca de Fibonacci. ambos
de implementacao simples (particularmente o de Fibonaccl). As simulagdes demonstram que os métodos
produzem otimos resultados na determinacdo da fase tima, medido pela poténcia do "jitter” resultante
e erro de fase, ambos minimos.

Para generalizar o uso do receptor frente a canais sem restrigdes de niimero de pré-cursoras, usamos
um filtro retropreditor em conjunto com o filtro de realimenta¢ao para efetuar a equalizacio completa
do canal. Demonstramos que o retropreditor pode ser usado desta maneira, mesmo para canals de fase
nac-maxima, desde que o canal possa ser decomposto em dois canais: o primeiro formado pela borda
de subida, que deve ser de fase maxima, ¢ o segundo, formado pela borda de descida, cuja fase nio
influi no funcionamento do retropreditor, tendo em vista que ¢ eliminado com eficiéncia pelo filtro de
realimentacéo. O retropreditor atua seletivamente sobre as amostras pré-cursoras. Canais que apresentem
borda de subida monoténica crescente satisfazem a condigio acima. Através de simulactes comparamos
o desempenho do retropreditor com o filtro transversal. A partir dos resultados obtidos, concluimos que
o uso do filtro retropreditor ¢ adequado apenas para canais cuja borda de subida constitua um canal de
fase maxima. Tanto o retropreditor quanto o filtro transversal em conjunto com o filiro de realimentacio,
nac eliminaram completamente as amostras pré-cursoras, porém o filtro retropreditor fornece a amostra
residual de maior amplitude negativa e no primeiro perfodo pré-cursor, oque favorece o uso conjunto com
o detetor proposto. A grande atenuac¢do do sinal til, refletido na redugéo significativa da relacao sinal-
ruido efetiva € o principal limitante ao bom desernpenhe do retropreditor. {Juando o canal nao apresenta
borda de subida de fase maxima a melhor solugio é adotarmos o filtro transversal como equalizador para a
interferéncia devido as amostras pré-cursoras, a menos que o ntimero destas amostras seja pequeno. Nesta
situagdo, o uso do filtro transversal mostrou ser prejudicial ao desempenho, reduzindo consideravelmente
a rela¢o sinal-ruido efetiva. _ '

Na continuidade deste trabalho, pretendemos implementar o médulo receptor proposto usando uma
placa de DSP (Digital Signal Processsor), placa esta programavel, dedicada ao processamento digital de
sinais. Desta forma testaremos o funcionamento do receptor numa situacio mais préxima da realidade,
principalmente verificando sua capacidade de funcionamento quando os sinais amostrados sdo represen-
tados com precisio limitada, e o tempo de processamento envolvido a cada nova adaptacdo do receptor,

podendo-se chegar a valores limite de taxa de transmissio.
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Apéndice A

Caracteristicas Fisicas dos Cabos

As caracteristicas fisicas dos cabos telefonicos usados para a simulagio dos canais no capitulo 1 sdo dadas

na tabela a seguir.

Tabela A1

bitola [AWG] 19 22 24
R[] 0.053 | 0.106 | 0.171
L [mH] 0.62 0.62 0.62
G ImMHO] 0.00137 | 0.0013 | 0.00118
CnF] 52.0 51.0 45.0
ag [km1] 0.12318 | 0.2447¢ | 0.40163
oy [km~1(rad/us)" 4] | 0.27154 | 0.38461 | 0.69436
oz [km™trad/ps] 0.17444 | 0.21278 | 0.13271
B [(radusy™% [km] 0.27150 | 0.38460 | 0.60440
By Lus/km] 5.04400 | 5.202 4.68
1Zeoo] [KQ) 0.087 | 0.102 | 0.104
FA[MHZ] 0.05 0.05 0.05
FBIMHZ 0.01 0.01 0.01

O modelo matematico dos cabos descrito pelas grandezas acima, bem como os valores da tabela,

podein ser encontrados nas referéncias [1] [2].
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Apéndice B

Canais Monotonicos Crescentes de

Fase Maxima

Seja h o vetor contendo a resposta impulsiva discreta de um canal, cujas amostras h; € R obedecem a

- seguinte restrigao:
1 T
hmil-g\',---,h_l,l] (Bl)

0<hy<honni < -<h_s<hoy <1 (B.2)

com h; € K.

Para todos os valores de h; obedecendo & restrigio acima, k forma um canal de fase maxima.

A demonstracao desta propriedade para o caso geral envolve conceitos de algebra abstrata, e nao é
feita neste trabalbhe. Demonstramos analiticamente esta propriedade apenas para os casos mais simples,

com até {rés amostras pré-cursoras, e numericamente para canais com até dez pré-cursoras.

Seja h(z) a transformada Z de h, dada por:

N
h(zy=14 h_i2f (B.3)
izl .

e seja fl o vetor contendo os zeros de h{z):

Re=Iry,ro, -,y (B.4)

com 7y €E C.

Desejamos demonstrar que:
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rilz1 i=12,- N (B.5)

e Canal com I pré.cursora - N = 1. neste caso existe apenas uma raiz para (B.3), dado por:

o= —-— (BS)

Portanto:

mi>1, Yhoi <1 (B.7)
o gue obedece a restrigio.

o Canal com 2 pré-cursores - N = 2: existem duas raizez para (B.3), dadas por:

—h—14/h2, ~4h_,

= B.8
1,2 % (B.8)
1. raizes reais: para serem reals, as amostras devem obedecer a seguinte relacio:
B2
hog< -2 B.9
< Z (8.9
Manipulando as raizes para determinar as condigdes que satisfacam (B.3), chegamos a:
~ para que |ry] > 1, as amostras devem satisfazer:
h_g—h-1 >-1 ou h.s4+h_y < -1 (BIO)
~ Iro| > 1, as amostras devem satisfazer:
h ot h-12-1 ou h_o-h.3 <1 (B.11)

Manipulande as desigualdades acima, concluimos gue nio existern amostras que satisfagam

{B.9), (B.10) e (B.11), com as restri¢des impostas em (B.2).

2. Raizes compleras: as amostras devern obedecer a:

hz
hos > @1 | (B.12)

Manipulando as raizes, supondo que s&o complexas, concluimos que para que sl > 1, as

amostras devem satisfazer a seguinte condigio:
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h2_1 h-] .
h.oy <1l ou T < h. s < T (B13)

A condigdo h_y < 1 é sempre verdadeira. Portanto, as restrighes emn {B.2) garantem que as

raizes complexas geradas sempre terdo modulo maior do que um.

o Canais com § pré-cursoras - N = 3. existem 3 raizes para (B.3), ri, 72,73, sendo uma real e as

outras complexas conjugadas (pois os coeficientes do polinémio (B.3) sao reais [21]).

As raizes devem obedecer as seguines equagdes [21]:

ritrodry = e (B.14)
h_s
h_y -
T17e + Firg < rary 5= o (BIO)
h_s
gy = b - (B.16)
h_s
Supondo 71 € R e r3 = T3, reescrevemos a equagao (B.16):
2 1
r|ral® = (B.17)
h.s
Como h%ﬂ > 1, conclufmos que:
r <0 (818)
Assim, a partir de (B.18) e de (B.2), reescrevernos (B-14)-(B.16):
h.o
—l?"lf-i—QRefrg} = m"il"“m- < -1 - (Big)
3 _
2 hos :
=2 Relra] ol = > (B.20)
_ -3
1
ralfraf* = e (B.21)
de (B.20) tiramos que:
ire] > /14 ri{~2Re[rs)) (B.22}

Substituindo (B.19) em (B.22):
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iral > VP = Imi+1 (B.23)

O valor minimo da parabola dentro da raiz quadrada em (B.23) é dado por:

3

min {|ry[* = |ra|+ 1} = 3 (B.24)
Portanto,
3
|r2] > % (B.25)
De (B.21), para que lry| > 1 devemos ter:
hosiral® <1 (B.26)
hmgé < 1 (B.27)
4
obtido da substitui¢ic de (B.24) em (B.26). Isto implica que:
fri|>1 (B.28)
pois h_s < % SeImpre.
Substituindo esta designaldade em (B.23) e (B.14), concluimos, finalmente, que:
lr2] 21 € frs|> 1 (B.29)

Para os canais com 4 até 10 pré-cursoras mostramos numericamente que possuem zeros fora do circulo
de raio unitério ou no mdximo sobre a circunferéncia. Nas figuras seguintes tragamos o lugar das raizes

aproximado destes polinomios, fazendo-se variar a amplitude das amostras, obedecendo a restricio em

(B.2).
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Apéndice C
Caracteristicas das Simulacoes

1. Cepflulo 2:

o Mddulos considerados: Identificador, Filtro de Realimentacao, Detetor;
o Caracteristicas da Simulagdo:

— 10.000 simbolos transmitidos em cada experimento em regime;

— 10 experimentos repetidos;

~ 1.000 simbolos na etapa de aprendizado com ganho de adaptagio do identificador de 0.01;
2. Capiiulo 8:

o Modulos considerados: Identificador, Filtro de Realimentacao, Detetor, Recuperador de Relégio;
o Caracieristicas da Simulacdo:
— fases iniciais:
{a) m = ~T/4, 72 =0 e 75 = +T/4 para o ajuste quadritico;
(b} 77 =-T/2, 7} = T/2 para o algoritmo de Fibonacci;
- etapa de aprendizado dos algoritmos de maximizagao:
(a) b iteragdes para o algoritmo de ajuste quadritico - geram-se 5 fases distintas;
(b) T iteraghes para o algoritmo de Fibonacci - geram-se 7 fases diétintas;
— etapa de aprendizado do identificador: para cada nova fase gerada pelos algoritmos de
maximizagdo , o algoritmo de identificaciio usa 1000 simbolos para estimar as amostras
da resposta impulsiva do canal, com ganho de adaptacio de 0.01;

— etapa de regime: a cada 250 simbolos transmitidos faz-se um ajuste de fase (o que implica
readaptagio das estimativas do canal) , repetindo-se o processo 40 vezes {total de 10.000

simbolos};
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3. Capitulo 4:

e Mddulos considerados: identificador, Filtro de Realimentagao, Detetor, Retropreditor;
o Caracleristicas da Simuizgdo:

— 10.000 simbolos trazsmitidos em cada experimento em regime;
~ 10 experimentos repetidos;

— 4.000 simbolos na etapa de aprendizado com ganho de adaptagio do identificador de 0.005;
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