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Resumo

Esta tese trata do problema de equalizag#o adaptativa autodidata ou cega de um
canal de comunicag8es digitais. Neste tipo de equalizagiio nfio dispSe-se no receptor de
uma seqtiéncia de treinamento previamente conhecida.

Inicialmente, s#io revistas as principais técnicas de equalizacio autodidata
propostas na literatura, a saber: a técnica de Bussgang, as técnicas que utilizam as
estatfsticas de ordem superior do sinal de safda do canal e aquelas baseadas nas estatisticas
ciclicas de segunda ordem do sinal de safda do canal amostrado a uma taxa superior a de
simbolos.

Em seguida, propde-se duas novas técnicas de equalizaciio autodidata baseada na
teoria de predi¢#o linear. Na primeira, o equalizador € formado pela cascata de um
retropreditor, um preditor IIR e um controle automético de ganho. O retropreditor
compensa os zeros fora da circunferéncia de raio unitdrio e o preditor, os zeros internos. E
proposta uma fungdo objetivo nfo-linear para ajustar os coeficientes do equalizador, onde
a sua nfo-linearidade ¢ controlada, isto €, pode-se passar de uma forma continua de um
critério de branqueamento/descorrelagio para um critério de decisfio direta. As andlises
teéricas e os resultados de simulagdes demonstram a condicio de unimodalidade deste
critério. Esta técnica possui um excelente desempenho na equalizagio de canais altamente
distorcivos porém sem nulos espectrais.

Na segunda técnica, propde-se um equalizador autodidata como uma cascata de
um preditor IIR e um equalizador de fase ndo-linear, também, IIR. O preditor equaliza a
distor¢io de magnitude provocada pelo canal e o equalizador de fase equaliza a distorcéo
de fase provocada pela cascata do canal e do preditor. O equalizador de fase é um filtro
passa-tudo com um quantizador colocado na sua malha de realimentagdo. Mostra-se que 0
critério de decisfo direta utilizado para ajustar os coeficientes deste equalizador é
unimodal se o sinal de entrada do quantizador for gaussiano. Mostra-se também que esta
condigdo de gaussianidade € satisfeita quando o canal possui uma resposta ao impulso
longa ou quando a constelagdo transmitida é composta por diversos simbolos. Diversos
resultados de simulagfes demonstram a eficdcia desta técnica, que possibilita ainda a

equalizacfo de canais com nulos espectrais.



Abstract

This thesis deals with self-learning (or blind) adaptive equalization of digital
communication channels. In this type of equalization a training sequence it is not available
at the receiver,

The main self-learning equalization techniques proposed in the literature are
reviewed. The Bussgang technique, techniques using higher order statistics of the channel
output signal and techniques based on the second-order cyclostationary statistics of the
channel output signal sampled at a rate higher than the baud rate are discussed.

Two new self-learning equalization techniques based on the linear prediction
theory are proposed. The first technique uses an equalizer formed by the cascade of a
backward predictor, an IIR forward predictor and an automatic gain control. The
backward predictor compensates the zeros outside the unit circle and the IIR forward
predictor the zeros inside the unit circle. A non-linear objective function is proposed for
adjusting the equalizer coefficients. The non-linearity is controlled by a smooth automatic
transition from a whiteness/decorrelation criterion to a decision-directed criterion. The
theoretical analysis and the simulation results leads to demonstrate that this non-linear
criterion is unimodal. This technique leads to excellent results for highly distorted channel
without spectral nulls,

The second technique uses a self-learning equalizer as a cascade of an IIR forward
predictor and a non-linear IIR phase equalizer. The forward predictor equalizes the
magnitude distortion caused by the channel and the non-linear phase equalizer
compensates the phase distortion caused by the cascade of the channel and the forward
predictor. The non-linear phase equalizer is an all-pass filter with a quantizer in the
feedback path. It is shown that the decision-directed criterion used to adjust the equalizer
coefficients is unimodal if the quantizer’s input signal is gaussian. It is also shown that this
gaussian conditions is satisfied when the channel has a long impulse response or when the
transmitted constellation is composed by several symbols. Simulation results demonstrate
the efficacy of this technique in several situations, including the equalization of channels

with spectral nulls.



CAPITULO 1

INTRODUCAO

“Adaptar.[do lat. adaptare] v. 1. d. ....7. Adequar ou acomodar uma coisa a outra:
Adaptou a lente ao bindculo. P.8. Harmonizar-se, acomodar-se, adequar-se.
9. Acomodar-se, ajustar-se, conformar-se: Procurou adaptar-se as exigéncias do patrdo.
10. Ambientar-se, aclimar-se.

Adaptdvel [do lat. adaptabile] Adj. g. Que pode ser adaptado.

Autodidata [do gr. autodidaktos] Adj. 2g. es. 2g. Que ou quem se instruiu ou se instrui
por si, sem auxilio de professores.

Egqualizagdo [do ingl. equalization] s. f. Eletron. Diminuicdo da distorcdo de um sinal
por meio de circuitos que compensem as deformagoes, refor¢cando a intensidade de
algumas frequéncias e diminuindo a de outras.

Equalizador s. m. Dispositivo que permite a equalizacdo.” (Novo Diciondrio Aurélio da

Lingua Portuguesa, 2* edicdo, Editora Nova Fronteira, 1986)

O ESTUDO e a proposicio de novos equalizadores adaptdveis autodidatas

inseridos dentro de um contexto de sistemas de comunicagBes digitais sdo os



objetivos desta tese.

A forma de comunicagfo digital mais comum atualmente consiste de pessoas em
terminais (p. ex. um computador pessoal) comunicando-se com outros terminais ou com
um computador de propésito geral de grande velocidade (mainframe), como mostra a
Figura 1.1 [1]. Uma comunidade de usudrios em uma 4rea limitada é interconectada
através de uma rede local (LAN') oferecendo uma variedade de Servicos tais como:
comunica¢io de voz, teleconferéncias, correio eletrdnico, etc. Essas LAN’s podem trocar

mformagdes com outras redes distantes através de “links™ de telecomunicaces.

...........................................

LAN
D.....{g ‘.....
!m\ RO

© 0
mainframe 2 eeese 3| |servidor de comunicagfo
e L

Figura 1.1 - Rede de comunicag#o local

O objetivo principal de um projetista de um sistema de comunicagfio digital

ponto-a-ponto € assegurar uma transmiss&o de alta confiabilidade entre o transmissor € o

! do inglés Local Area Network (LAN)



receptor. O sucesso de uma transmissfio de dados em altas taxas depende principalmente
da capacidade do receptor em remover o efeito indesejével da interferéncia entre simbolos
(IES) provocada pelo canal de comunicacdes nfio ideal. Basicamente a IES & a extensdo
de um simbolo (ou dado) transmitido sobre um intervalo de tempo maior do que sua
duracdo original. Propagagio por multipercurso, como em sistemas de comunicagdes
moéveis, e largura de faixa limitada, como em canais telefonicos, sdo exemplos de fatores
responsédveis pelo aparecimento da IES.

A remogio da IES € realizada pelo uso de equalizadores no receptor. Os
equalizadores s#o geralmente implementados através de filtros digitais que agindo sobre o
sinal de saida do canal de comunicagdes e com a ajuda de um dispositivo de decisgo (um
quantizador), recupera a seqiiéncia de dados originalmente transmitida.

Tipicamente o projeto de um filtro equalizador digital requer informagdes a priori
das estatisticas do sinal a ser processado. Porém, devido a nossa ignorincia em relacfo a
dindmica do canal de comunicagBes e sua possivel natureza variante no tempo tais
estatisticas ndo sdo completamente conhecidas. Assim, para operacfio em tempo real os
filros digitais adaptativos® s#o freqiientemente empregados como equalizadores que
identificam os paréimetros do canal desconhecido tio bem como seguem suas variagdes no
tempo.

Os algoritmos de adaptac8o tradicionalmente utilizados para ajustar os coeficientes
dos filtros adaptativos requerem o conhecimento da resposta desejada que serve como

sinal de referéncia a fim de formar um erro de estimagfio para minimizacio. A diferenca

* Apesar deste adjetivo nfio encontrar-se no dicionério Aurélio, ele ¢ largamente utilizado na literatura
como um sindnimo de adaptével e serd utilizado no decorrer desta tese.



essencial entre as vdrias aplicagles de filtragem adaptativa surge da maneira pela qual a
resposta desejada € obtida. Neste contexto pode-se distinguir trés classes bdsicas de
aplicacdes de filtragem adaptativa [2]: identificagdio, modelagem e desconvolugdo
(filtragem inversa).

O equalizador 6timo de um canal de comunicacdes, livie de ruidos, deve ser
aquele que possui uma fungdo de transferéncia que é exatamente a inversa daquela do
canal. Desta maneira, a equalizagfio de canais de comunicacfes € uma das aplicagdes de
filtragem inversa dos filtros adaptativos. E interessante observar que neste caso a resposta
desejada deve estar disponivel no receptor. Ora, mas a resposta desejada deve ser o sinal
originalmente transmitido. Portanto, considerar que o sinal transmitido esteja
constantemente disponivel no receptor nfio & razodvel, uma vez que a operacéo completa
de recepedo incluindo a equalizagfo do canal njo seria entfo necesséria.

O problema da indisponibilidade do sinal de referéncia no receptor ¢ resolvido
através da utilizagio de uma sess#io de treinamento do equalizador. Durante esta sess#o ou
periodo de treinamento transmite-se um sinal conhecido. Uma réplica deste sinal (a
resposta desejada) € gerada no receptor e apropriadamente sincronizada com o sinal
transmitido. Ajustam-se entfo os coeficientes do equalizador de acordo com o algoritmo
adaptativo utilizado no seu projeto. Ap6s a sintonia adequada do equalizador, este
fornecerd como safda uma aproximagfo do sinal de entrada do canal. Um dispositivo de
decisfio poderd entdo ser aplicado & sua saida para recuperar os simbolos transmitidos
como a resposta desejada. S6é ap6s este periodo € que inicia-se a transmissio dos dados

propriamente dita, utilizando-se como resposta desejada o sinal de safda do dispositivo de



decisdo. O erro entre o sinal de safda do dispositivo de decisfio e o sinal de saida do
equalizador € conhecido como erro de decisdo direta e este modo de operagdo do
equalizador como modo de decisdo direta.

Infelizmente existem situacg@es prédticas onde uma sessfo de treinamento € custosa
e algumas vezes até impossivel de ser realizada. Por exemplo, em uma rede de difusfio
onde diversos receptores sfo servidos por uma dnica estagfio central, a necessidade de
treinar ou retreinar um Gnico receptor requer que a estacio central envie uma seqiiéncia de
treinamento, interrompendo o fluxo normal da transmissfo. Outre exemplo prético onde
seria desejado evitar-se um perfodo de treinamento, é o sistema rddio-digital em linha de
visada de alta capacidade [3]. Neste sistema de comunicacBes a ligaciio entre o
transmissor e o receptor pode ocorrer através de diversos trajetos. Diferentes trajetos de
propagacdo podem provocar um fenémeno conhecido como desvanecimento por
multipercurso. Nesta situacdo, a poténcia do sinal recebido pode ser tdo baixa que o
receptor néo consegue smcronizar o sinal gerado localmente com aquele transmitido
durante o periodo de treinamento, impossibilitando desta maneira uma sintonia adequada
do equalizador. A necessidade de se evitar as dificuldades deste tipo de procedimento em
certas aplicagBes préticas levou os pesquisadores a investigarem uma classe nio
convencional de equalizadores adaptativos: os equalizadores autodidatas ou cegos” .

Os equalizadores autodidatas operam sem dispor da resposta desejada durante o
periodo de treinamento. Somente o sinal recebido e alguma informac#o adicional na forma

de um modelo probabilfstico da seqiiéncia de dados transmitida sfio necessdrios.

* O termo cego & pejorativo e serd preterido pelo termo autodidata



Geralmente, os dados transmitidos sfo considerados independentes e identicamente
distribuidos (i.i.d.), de média nula e com uma distribuigdo uniformef8].

Eliminando-se a necessidade do sinal de treinamento, um equalizador pode
comegar sua auto-adaptacdic sem a necessidade de interromper o fluxo normal da
transmissfo. Pode também recuperar-se de uma falha na comunicagfio durante a qual o
equalizador perde sua condigiio de otimalidade como filtro inverso do canal de
comunicagdes.

O trabalho pioneiro que despertou o interesse dos pesquisadores sobre o problema
de equalizacio autodidata foi proposto por Y. Sato em 1975 [4]. Seu esquema
heuristicamente justificado, foi posteriormente generalizado por Godard [5], Benveniste-
Goursat [6], Picchi e Prati [7] e outros. Sem a disponibilidade da resposta desejada, estes
algoritmos de adaptacfio utilizam um sinal de erro modificado para ajustar os coeficientes
do equalizador. Este sinal de erro é formado utilizando-se uma estimativa nfo-linear dos
simbolos transmitidos a partir do sinal de saida do equalizador. Estes algoritmos t8m sido
visualizados como tipos especiais dos algoritmos de “Bussgang”[7-9], desde que apés a
convergéncia estes algoritmos satisfazem a propriedade estatistica de Bussgang. Por

defini¢o, uma sequéncia y; € de Bussgang se existe alguma funco nfo-linear I'(.) tal que

E(yk yk+m) = E(ku(YK+m))[IO}~

Qutras técnicas de equalizacio autodidata baseiam-se nas estatisticas de ordem
superior ( os cumulantes ou sua transformadas de Fourier, conhecidas como
poliespectros) da sequéncia de safda do canal {11-21]. Essas técnicas t8m a capacidade de

identificar um canal de fase nfo-minima utilizando apenas a sua saida, devido &



propriedade dos poliespectros em preservarem as informagdes de fase e magnitude deste
canal. As diversas técnicas poliespectrais propostas na literatura diferenciam-se uma das
outras pela maneira como estas informagdes sfo retiradas dos poliespectros. Um sistema
de fase nfo-minima € aquele cuja funcfo de transferéncia (FT) possui zeros tanto dentro
como fora da circunferéncia de raio unitdrio (CRU).

E interessante esclarecer neste ponto que, se um canal de comunicagdes é de fase
minima (todos os zeros de sua FT estfio dentro da CRU) ou de fase médxima (todos os
zeros de sua FT estio fora da CRU), entdo a equalizacio autodidata é realizada
utilizando-se apenas as estatfsticas de 2° ordem dos sfmbolos de saida do canal. Tais
sistemas sfo caracterizados completamente pela sua fungfio de magnitude ou de fase. A
relacio biunivoca entre fase e magnitude € obtida através do par de transformada de
Hilbert [22].

Uma terceira familia de técnicas de equalizagio autodidata explora a caracteristica
cicloestaciondria dos sinais de comunicagiio super-amostrados. Apés o trabalho de
Gardner [23], que investigou e propds o uso do espectro ciclico de 2* ordem para a
identificagio de um canal de fase nfio-minima ( a proposta original de Gardner envolve o
uso de um perfodo de treinamento), diversas extensdes deste trabalho apareceram na
literatura [24-30] sem a necessidade de um sinal piloto. Em [24] é mostrado que para uma
classe de canais com variagbes de fase limitada, tais como aquelas de funcBes de
transferéncia racional, a dinimica do canal pode ser identificada através do uso do

espectro ciclico do sinal cicloestaciondrio de saida do canal.



O objetivo primordial dos algoritmos adaptativos autodidatas é recuperar os
simbolos transmitidos a menos de um retardo e uma possivel ambigiiidade de fase, além de
garantir convergéncia global, isto &, seus parfimetros sempre deverfio convergir para
valores tais que a IES na safda do equalizador seja minima. Os algoritmos de Bussgang
sfio baseados em fungBes objetivas ndio-convexas e portanto nfio existe a garantia de
convergéneia global [31-34]. Em contrapartida, possuem baixa complexidade
computacional. Os algoritmos autodidatas obtidos a partir das técnicas Poliespectrais e
Cicloestaciondrias s#o globalmente convergentes mas com uma complexidade
computacional muito superior a das técnicas de Bussgang [14.24]. As trés técnicas
geralmente implementam o equalizador autodidata através de um filtro com resposta ao
impulso finita (FIR*).

No Capitulo II desta tese formulamos o problema da equalizagio autodidata e
introduzimos formalmente as trés técnicas acima mencionadas, a saber: a técnica de
Bussgang, a Poliespectral e a Ciclostaciondria. Uma maior &nfase & dada & técnica de
Bussgang.

Nos Capitulos III e IV s#o propostas novas técnicas de equalizagio autodidata. A
estrutura utilizada para implementar os filtros equalizadores é a IIR” |,

O equalizador proposto no Capitulo III baseia-se nos principio de predicio e
retropredigio. Um filtro de erro de predigfio reverso (o retropreditor) ¢ utilizado para
compensar os zeros fora da CRU, enquanto que um filtro de erro de predicfio direto IIR

(o preditor) € utilizado para compensar os zeros dentro da CRU de um canal de fase nio-

* do inglés: finite impulse response (FIR)
* do inglés: infinite impulse response (IIR)



minima [35-39]. E proposto também um novo critério de otimizago nfo-linear para
ajustar os coeficientes deste equalizador [35,39]. Este critério possui a vantagem de que
sua nfo-linearidade pode ser controlada, isto &, pode-se passar de uma forma continua de
um critério de branqueamento (ou descorrelagio) para um critério de decisdo direta. Isto
aumenta consideravelmente a velocidade de convergéncia. As andlises tedricas e os
resultados de simulacdes demonstram a condicdo unimodal deste critério. O erro de
decisio direta apés a convergéncia pode ser diminuido pela introdugdo do dispositivo de
deciséo na malha de realimentag#o do preditor, apés a convergéncia dos coeficientes do
equalizador para a proximidade de seus valores 6timos. Um controle automético de ganho
(CAG) ¢ utilizado para ajustar a poténcia dos simbolos de saida do preditor aquela dos
simbolos transmitidos. Esta nova técnica de equalizacho autodidata possui uma
complexidade computacional de mesma ordem de grandeza daquela da técnica de
Bussgang e a capacidade de equalizar canais severos semelhante aquela das técnicas
poliespectrais. Possui também uma velocidade de convergéncia superior, quando
comparada a das duas técnicas anteriores. Sua tnica desvantagem & a maior sensibilidade a
ruidos aditivos, devido evidentemente & sua estrutura IIR. O preditor IIR & estédvel BIBO
(Bounded Input-Bounded Output) devido ao fendmeno de autoestabilizagfo, como
demonstrado em [40,41].

Baseado na decomposigdo da FT de um canal de fase nio-minima como um filtro
de fase minima e um filtro passa-tudo, propde-se no Capitulo IV um equalizador
autodidata realizado pela cascata de um preditor IIR e um filtro equalizador de fase ndo-

linear também IR [42-45]. O preditor deve compensar a distorcdo de magnitude
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provocada pelo canal e o equalizador de fase deve compensar a distorcfio de fase
provocada pelo conjunto formado pelo canal e preditor. A estrutura do equalizador de
fase € aquela de um filtro passa-tudo IIR com o dispositivo de decisdo colocado na malha
de realimentacfo. Desta maneira, este equalizador pode ser visto como um equalizador
realimentado por decisio (DFE®). Os critérios de otimizacfo utilizados para ajustar os
coeficientes do equalizador sfo: o critério de branqueamento (a minimizagfo da poténcia
do erro de predicio), que ajusta os parimetros do preditor, € o critério de decisfio direta,
para ajustar os pardmetros do equalizador de fase. Uma anélise detalhada sobre a
unimodadlidade do critério de decisfio direta aplicado & estrutura do equalizador de fase &
realizada, onde demonstramos que para certas condig8es este critério é unimodal mesmo
quando as decisdes nfio sdo inicialmente corretas. O desempenho deste equalizador é
muito semelhante aquele do Capitulo II, com a vantagem de equalizar canais que
apresentem nulos espectrais.

No Capitulo V concluimos esta tese com um resumo do trabalho realizado e

listamos algumas questdes importantes para pesquisas futuras em equalizacfo autodidata.

% do inglés: decision feedback equalizer (DFE)
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CAPITULO NI

O Problema da Equalizacéio Autodidata e as Técnicas
Conhecidas

2.1 - Introducio

INTERFERENCIA entre simbolos (IES) causada por um canal com distor¢Zo
linear € o principal fator limitante no desempenho de sistemas de comunicacdes
digitais. A remocfo da IES é geralmente realizada através do uso de equalizadores
adaptativos no receptor. Tradicionalmente, estes equalizadores utilizam uma sessfo de
treinamento, durante a qual o sinal transmitido é conhecido no receptor. Deste modo, os
coeficientes do equalizador sfio ajustados de maneira a minimizar o valor quadrético
médio do erro entre o sinal de saida do equalizador e a réplica do sinal transmitido.
O problema da equalizagio adaptativa autodidata surge da necessidade da
recuperacdo "on-line” do sinal transmitido através de um canal com distorcéio linear
desconhecida, baseada apenas na observagio do sinal de saida do canal e no conhecimento

de algumas caracterfsticas estatisticas dos dados transmitidos.
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Neste capitulo, descrevem-se inicialmente a a¢do do equalizador em um sistema de
comunicagio digital e a técnica de equalizagdo adaptativa cldssica. Em seguida,
apresentam-se as principais técnicas de equalizagio autodidatas conhecidas com énfase na
técnica de "Bussgang" e seus algoritmos especiais: Decisgo Direta, Sato, Benveniste-
Goursat, Stop-and-Go e os algoritmos de Godard. Um resumo das principais definicdes
utilizadas no estudo das estatisticas de ordem superior (EOS) proporciona os
conhecimentos mateméticos necessdrios para uma breve discussdo sobre os algoritmos de
equalizacgo autodidatas baseados nos Cumulantes ou em suas transformadas de Fourier,
conhecidas como Poliespectros. Finalmente, as bases teéricas do uso da
cicloestacionaridade, inerente aos sinais digitais modulados linearmente para a equalizagdo

autodidatas de canais de comunicagGes, sdo brevemente exploradas.

2.2 - Representacio em Bandabase de um Sistema de Transmissio de Dados Digitais

Um sistema tipico de comunicagfo digital € mostrado na Figura 2.1.

BITS | SIMBOLOS | SINAL rRUIDO
; “ ‘ N(t
bk ' k MODULADOR - S() CANAL % L%
——.> CODIFICADOR ~ |——» m(t) _¢9....,. (1) n
L. _ ... _ TRANSMISSOR ,
A a DISPGSITIVO :
by k nE Xy x(t g
. 5 U R k /
<«<—{DECODIFICADOR [ DECISAQ <] FQ M’z‘;{m < N, DESMO};E(I;ADOR =2

__________________________________________________

Figura 2.1 - Sistema de comunicacgfio digital
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O codificador converte a seqliéncia de bits b, de entrada em uma seqiiéncia de

simbolos a, de saida. Enquanto um bit pode assumir somente os valores “0" ou "1", um

simbolo assume valores de um alfabeto JA previamente definido. Por exemplo, o

codificador pode mapear pares de bits do conjunto {00, 01, 10, 11} em um dos quatros

niveis do alfabeto {-3, -1, 1, 3}. Um outro codificador pode mapear o conjunto { 00, 01,

10, 11} nos simbolos complexos {+1, +j, -1, -j}. O alfabeto A & também denominado de

constelacdo devido & semelhanca do conjunto discreto a um grupo reconhecivel de

estrelas. As constelagBes sfo classificadas segundo o nimero M de simbolos ¢ o tipo de

modulagfo utilizada. Alguns tipos de constelagdes s#o mostradas na Figura 2.2.

4-PAM 16 - QAM

Figura 2.2 - Diferentes tipos de constelag@es

4 -PSK

Os simbolos sfo aplicados ao modulador, o qual produz um sinal contfnuo no

tempo que € transmitido através do canal ¢(?). No caso de um canal passa-faixa, este sinal

€ transladado para uma freqiiéncia portadora conveniente.
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O canal € o meio fisico que liga o transmissor ao receptor onde o sinal & submetido
a degradagBes devido s ndo-linearidades e/ou imperfeigSes de sua resposta em fregiiéncia
e ao ruido aditivo N(z).

No receptor o sinal degradado pelo canal & convenientemente desmodulado e
amostrado, geralmente na taxa de simbolos. Teoricamente o par modulador/desmodulador
deve ser transparente. Contudo, é comum um canal introduzir "offsets” de freqiiéncia e
flutuagBes na fase da portadora responsdveis por erros na desmodulacio. Portanto, é
desejdvel compensar estas variagOes de fase de forma a nfo degradar a performance do
sistemna. Existem diversas técnicas de recuperacdo da fase da portadora propostas na
literatura [46-49].

O modulador, o canal e o demodulador da Figura 2.1 , podem ser modelados
como um tnico filtro analégico. Como a entrada deste filtro é discreta e o sinal de saida &
amostrado na taxa de simbolos, entfio podemos substituir este filtro € o amostrador por
um filtro equivalente discreto. Esta nova representagfo € conhecida por modelo em

bandabase do canal discreto equivalente ¢ é mostrada na Figura 2.3.

k
x
a, Jj; ~>%_;k

Figura 2.3 - Representaco do canal discreto equivalente em bandabase
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O canal equivalente F é geralmente modelado como um filtro linear com resposta
ao impulso finita (FIR) de fase ndo-minima e invariante no tempo. Da Figura 2.3, pode-se

escrever a seqiiéncia x, como uma fungio dos simbolos de entrada a,

x, = ): Folo, + 1, (2.1)
nrwd}

onde f, sfo os coeficientes (resposta ao impulso) do filtro F e n; sfo as amostras do
ruido N(?) ap6s a fase de demodulacfo. A equagio (2.1) pode ser reescrita como
Xe=fy s+ ) Fuly, +1y (2.2)
o
O termo f; a,_, representa a informagio desejada a menos de uma atenuag@o f; e um

atraso O, enquanto o termo

o

IES = ) f.a., (2.3)

n=0
D

representa a interferéncia entre stmbolos (IES) que é a causa principal da degradagfio no
desempenho de sistemas de comunicagles digitais. Assim, nas andlises seguintes,
desconsidera-se o efeito do rufdo #, isto é, apenas canais com relagdo sinal/fruido (RSR)
infinita sfo analisados, a menos que explicitado o contrério.

O efeito da IES € evidenciado na expressdo (2.2): o simbolo transmitido em um
determinado instante de tempo sofre a interferéncia daqueles transmitidos em instantes
diferentes. Uma ferramenta prética para caracterizar a IES no sinal recebido & o diagrama
de olho. Este diagrama consiste no tracado do sinal analégico recebido na tela de um

osciloscGpio com a base de tempo igual A taxa de simbolos. A figura resultante para sinais
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bindrios € denominada de diagrama de olho pela sua semelhanca ac olho humano. As
figuras 2.4 e 2.5 ilustram alguns exemplos deste diagrama. A abertura do olho no instante
de amostragem caracteriza o efeito da IES. A condigfio de olho aberto (Figura 2.4) é um
caso favordvel & uma decisio correta. Quando a IES & severa os tragos superiores e
inferiores se sobrepSem e o olho fecha (Fig.2.5). Nesta condigdo, apenas uma adequada

equalizago do canal garante decis@es corretas.

Figura 2.5 - Diagrama de olho do sinal recebido com forte IES (olho fechado)
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Quando o canal ¢ ideal, sem nenhuma IES, existe apenas um elemento nfio nulo na

seqliéncia f, e a safda do canal é dada por
X = fs @y fo #0, 0 €27, (2.4)

0 que corresponde simplesmente a uma vers#o escalonada da entrada com um atraso finito
d. Nesta condigdo ideal, a seqiiéncia original (atrasada) pode ser recuperada removendo-se
o fator de escala f; através de um dispositivo de controle automético de ganho (CAG) em
cascata com um dispositivo de decisdo ndo-linear sem meméria (um quantizador). A
dificuldade surge quando o canal € imperfeito, de forma que mais do que um elemento n#o
nulo existe na resposta ao impulso do canal. Assim, IES indesejdvel ¢ introduzida na saida
do canal x, e, neste caso, a cascata acima nfio é capaz de recuperar a seqiiéncia de dados
original.

O objetivo do receptor € recuperar corretamente os sfmbolos emitidos a partir do
sinal recebido com, eventualmente, algum atraso. Entfo, um filtro equalizador deve ser
aplicado a safda do canal para eliminar sua IES através, essencialmente, do cancelamento

da dindmica do canal, como mostra a Figura 2.6.

1
PISPOSITIVOD | A
& | EQuALIZADOR \3.’5 DE a,.

—>f§3{/“_j§—>

_________________________

Figura 2.6 - Equalizagfio de um canal em um sistema de comunicagdes de dados.
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Assim, a operagio de equalizacfo consiste em introduzir um bloco no receptor

cujo objetivo € inverter o efeito do canal F. Toda a IES & removida se
FzMWH(E Y =xz?, 0#x e C,de 7* (2.5)
de forma que a saida do equalizador torna-se y, =«xa, ,. A partir de (2.5), a resposta
desejada do equalizador pode ser escrita como
H(z ) =xzF'(z7) (2.6)
o que significa que o equalizador tenta encontrar a inversa da funcfio de transferéncia do

canal, com uma possivel diferenca de ganho e/ou um atraso constante,
2.3 - A Técnica de Equalizacio Cldssica de um Canal de Comunicacio de Dados

Quando a resposta ao impulso f, do canal é conhecida, é possivel projetar um
filtro equalizador de modo a minimizar o erro quadrético médio entre o sinal de saida y . ©
a resposta desejada a,_,. Tal procedimento corresponde a obtencdio do filtro étimo de
Wiener [2].

Geralmente, o equalizador ¢ implementado por um filtro com resposta ao impulso

finita (FIR). Considere o filtro equalizador mostrado na Figura 2.7. O erro quadritico

médio (EQM) € dado por

7, =BQM =E{e, )= B}y, - ,.,[') @.7)
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Figura 2.7 - Filtro Equalizador FIR

O sinal de safda & dado por

N1
Ve = Zhjxk_j, hyex, €C (2.8)
=0

onde consideramos que a entrada do filtro x, e a resposta desejada a,_, S0 processos
aleatdérios estaciondrios no sentido amplo de média nula. Os simbolos transmitidos a,
serdo considerados como varidveis aleatdrias independentes e identicamente distribufdas

(i.i.d) com distribuicio uniforme e de média nula em todo o decorrer desta tese.

Definindo os vetores

H  =(n ny ... hy_) (2.9a)

X, = (x.fc Kt - kaml)’ (2.9b)

entdo de (2.7) e (2.8), tem-se

J, = E(I(H*)T X, ~a,_ 2) =

E(]aM |2) - H"Ela; 5 X, )~(1") Bla,, x}) +(H*)TE[Xk(X*)T]H

(2.10)

Definindo-se, também



20

o2 = Ela, ). @.11a)
Pra =Ela,4 X;) (2.11b)

e
R, =E[X,(x;)"] (2.11¢)

onde o’ é a varidncia do sinal desejado, p_, é o vetor de correlagdes cruzadas entre o
sinal desejado e o sinal de entrada do equalizador ¢ R, € a matriz de auto-correlacio do

sinal x,, entdo podemos reescrever a equacgfo (2.10) como:

Upw+(H) RLH (2.12)

J, =0z —H'p,, ~(H’) -
Da equagfio (2.12) verifica-se que J, é uma fung@io quadrética dos pardmetros /,'s
do filro e pode ser visualizada na forma de um paraboldide multidimensional
(hiperparaboloide), possuindo assim, um dnico ponto de minimo. Neste ponto o vetor
gradiente V,,J/, é identicamente nulo. Calculando-se V ,.J, e igualando a zero!
Vyl,==2p_ +2R_H=0 (2.13)
obtemos assim o ponto de minimo da fung#io custo J,, dado por
H,=R]p. (2.14)
A solugéo (2.14) € conhecida como equagdo de Wiener-Hopf.,
A partir da resposta ao impulso do canal f, e da varifincia dos simbolos

transmitidos o, considerados conhecidos, obtém-se a matriz de auto-correlacio, o vetor

de correlagfo cruzada e, portanto, H

of*

1 Veja o apéndice A sobre as operages de derivagio em relaco a vetores complexos.
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Alguns aspectos importantes deste problema de filtragem 6tima podem, ainda, ser

considerados. Por exemplo, da equacgfio (2.7) o vetor gradiente pode ser reescrito como
de, .de de;
VHJg:E{engm;{m-}-ekaH = ek—g"g" (2.15)

e *
como —=% = X, entfo:

oH

Vi, =E{e,X;) (2.16)

igualando a equacgfo (2.16) a zero conclui-se que
Ble,x;)=0, i=12,..,N-1 2.17)
A equagdo (2.17) diz que a condigdo necessdria e suficiente para a funcao custo
J, atingir seu minimo ¢ que o correspondente valor do erro e, seja ortogonal d cada
amostra do sinal de entrada do equalizador. Esta afirmacio constitui o chamado
principio da ortogonalidade. Utilizando as equages (2.8) ¢ (2.17) pode-se concluir,
também, que
Ele,v;) =0 (2.18)
Portanto, € também verdade que quando o equalizador opera em sua condicdo
6tima, a estimativa da resposta desejada produzida em sua saida y,, e o correspondente
erro de estimaco e, sfo ortogonais [5].
O projeto de um filtro equalizador de Wiener requer informages a priori das
estatisticas do sinal x, a ser processado. Quando esta informaco nio é completamente

conhecida (p. ex., a resposta ao impulso do canal € desconhecida efou & varidvel com o

tempo) outras técnicas de projeto devem ser utilizadas. Uma delas ¢ a utilizacdo de um
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filtro adaptativo. Neste filtro, os coeficientes evoluem no tempo segundo algum algoritmo
recursivo. O algoritmo parte de um conjunto pré-determinado de condicdes iniciais,
desprovidas em geral de um conhecimento a priori acerca do ambiente de comunicago.
Em um ambiente estaciondrio e tendo o conbecimento exato do erro e,, apés sucessivas
iteragdes do algoritmo, o valor do vetor de coeficientes converge para a solugfio 6tima de
Wiener-Hopf. Em um ambiente nfo estaciondrio, o algoritmo deve possuir a capacidade
de seguir as variag@es estatisticas do sinal de entrada x,. A técnica cldssica utilizada para
ajustar os coeficientes deste tipo de equalizador & descrita a seguir.

Inicialmente, € gerada no receptor uma seqiiéncia de treinamento d, idéntica a
sequéncia a, transmitida. A sequéncia gerada no receptor estd sincronizada com os dados
recebidos, de maneira que d, = a,_,, onde J é o atraso causado pelo canal de transmissdo
em conjunto com o filtro equalizador. Assim, um sinal de erro verdadeiro e, = y, - a_s €
formado e utilizado pelo algoritmo de adaptagio a fim de levar o vetor de coeficientes H i
ao seu valor 6timo de Wiener-Hopf. O intervalo de tempo necessério para o vetor de
coeficientes H, convergir para um valor préximo do 6timo (suficiente para abrir o olho) &
denominado de periodo de treinamento. S6 ap6s esta convergéncia é que a transmissio
normal dos dados € iniciada € o erro verdadeiro & entdo comutado para o erre falso:
€ = ¥, —d;, onde 4, € o dado obtido na safda do dispositivo de decisdo, cujos valores
estdo definidos no mesmo alfabeto do sinal a,. Este modo de operagéo do equalizador é
conhecido como modo de decisao direta e o erro €, & chamado de erro de decisdo direra.

Nesta fase, o equalizador deve ser capaz de seguir as variagdes do canal; daf sua
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denominagdo de periodo de rastreio. A Figura 2.8 mostra a estrutura de um equalizador

adaptativo.

DISPOSITIVO

Xy BQUALIZADOR Ye PEUSAO a,
H

Y

/ + _ ref

ALGORITMO g,
DE <
ADAPTACAQ

\

Figura 2.8 - Equalizador adaptativo

O valor atualizado do vetor de coeficientes do filtro no instante k+1 é determinado
utilizando a seguinte relagfo recursiva

Higa=H,-1/2.uy (2.19)

onde 4 € uma constante real ¢ positiva denominada de passo de adaptacfo e ¢ € uma

fungio que depende do tipo de algoritmo e da fungfo custo utilizada (no nosso caso

J, = E(feklz)).

Da equacfo (2.19) verifica-se que a cada iteraco os coeficientes s&o modificados

pelo fator 1/2 1.y . Como o objetivo de (2.19) & levar o vetor de coeficientes ao ponto

de minimo da fungfo custo, basta utilizar y como

y ==V ,J, (2.20)
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de maneira que, através de incrementos sucessivos do vetor H, no sentido contrério ao do
vetor gradiente e utilizando um passo de adaptagio adequado, H, atingird o valor 6timo
de Wiener-Hopf ap6s algumas iteragBes. Para isto, evidentemente, é necessdrio o
conhecimento a priori do vetor V,.J, a cada iteragio. Devido a esta caracteristica, este
algoritmo € conhecido como algoritmo do gradiente deterministico.

Como a resposta ao impulso do canal é desconhecida, a matriz de auto-correlagéio

R, e o vetor de correlagfo cruzada p,, ndo sdo conhecidos exatamente. Portanto, o vetor
. 2
gradiente da funcfo custo J, = E(]ekl ) dado pela equagio (2.13) nfo pode ser

determinado precisamente. Para contornar este problema, pode-se utilizar o algoritmo do
gradiente estocdstico que € largamente conhecido como algoritmo LMS ( do inglés,
“Least-Mean-Square™).
O algoritmo LMS caracteriza-se por uma funcfio w que € uma estimativa do vetor
gradiente V,.J_, ou seja
Y=V, (2.21)
A escolha mais simples e ndo polarizada do estimador V g/, € usar uma estimativa
instantinea que ¢ baseada nos valores do vetor X, e do erro e, . Assim, da equagiio (2.16)
obtém-se
Vi, =2eX, (2.22)
onde e, = X ,}‘H" —d, 5 e I;’k € a estimativa do vetor H,. Desta maneira, pode-se obter

uma nova relagfo recursiva para atualizar o vetor de coeficientes, isto é

H,, =£’k t e X, (2.23)
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Retirando-se o simbolo #, a equacfo (2.23) pode ser reescrita em sua forma convencional
Ho =H, +l.e.X,. (2.24)
Deve-se ter em mente que neste caso H,, obtido a cada iteracfio, 6 uma estimativa
ruidosa do seu valor verdadeiro. No algoritmo LMS, a sua prépria dindmica media o seu
comportamento, ou seja, com o decorrer das iteragdes o vetor de coeficientes H, tende,
de uma forma ruidosa, ao valor 6timo de Wiener-Hopf.
Algumas propriedades do algoritmo LMS s#o apresentadas a seguir [2]:
i) a média do vetor de erro 9, = H, ~ H_, converge a zero quando o niimero de iteragdes

tende ao infinito se

O<ux (2.25)

(N +DE(x,[)

ii) o algoritmo LMS produz um erro quadrético médio J¥, quando k — %, que é sempre
superior ao erro quadrético médio minimo J_, , produzido pela solucfio 6tima de Wiener-
Hopf.

iit) quanto menor & o passo de adaptagfio |, menor é a velocidade de convergéncia do
algoritmo, mas em contapartida o erro J” —J . é menor.

iv) quanto maior for [, respeitando o limite dado equacdo (2.25), maior € a velocidade de

convergéncia, porém, o erro J_ —J . é maior.
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2.4 - Equalizacio Autodidata

O procedimento cldssico de enviar um sinal de treinamento é fregiientemente
custoso, dificil e algumas vezes impossivel de realizar. Por exemplo, em um sistema rddio-
digital o sinal recebido sofre de um fendémeno conhecido como multipercurso, que surge
do fato do sinal transmitido alcancar o receptor através de uma multiplicidade de
caminhos. A presenca deste fendmeno pode produzir uma atenuacfo severa na poténcia
do sinal recebido resultando em uma perda de sincronismo entre o transmissor € o
receptor. Caso isto ocorra durante o processo de treinamento, o equalizador adaptativo no
receptor € privado de sua resposta desejada, e o processo de filtragem adaptativa é
seriamente prejudicado. Em tal situacfo, somos induzidos a procurar alguma forma de
equalizagdio que nfo necessite de uma seqiiéncia de treinamento para ajustar os
coeficientes do equalizador. Um outro exemplo prético que restringe o uso de tal sinal,

sfo as redes multipontos para comunicagio entre computadores, mostradas na Figura 2.9

[5].
MODEM DE
CONTROLE
UNIDADE > TX >
UCP - DE "
CONTROLE < RX <
N v N v
MODENS
SECUNDARIOS X RX 5.8 RX
TERMINAIS TERMINAIS
DE DE
DADOS DADOS

Figura 2.9 - Rede multiponto tipica
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Um problema particular destas redes é o retreinamento de um receptor secundério
que, devido a mudangas drésticas nas caracteristicas do canal ou simplesmente por ndo
estar inicialmente ligado durante o perfodo de sincronizagfo inicial, € incapaz de
reconhecer os dados enviados. Como as linhas s#o compartilhadas, o modem de coatrole &
obrigado a interromper a transmissdo dos dados e consegiientemente retreinar, nfio apenas
umi, mas todos os receptores secundarios.

O monitoramento de sistemas multipontos torna-se mais fécil se os receptores
secunddrios sZo capazes de se auto-ajustarem sem ajuda da estacfo de controle e,
portanto, sem interromper a transmissdo normal de dados para outros receptores.

Sem a disponibilidade de uma seqiiéncia de treinamento, alguma forma de
estimagfio dos dados transmitidos € necesséria a fim de que um erro de estimagfo seja
formado e utilizado para adaptaco dos coeficientes do equalizador via equacdo (2.24).
Veremos a seguir que a estimativa de a, ; pode ser realizada através de uma
transformagfo néo-linear dos sfmbolos de saida do equalizador y,, como ilustra a Figura
2.10. Esta técnica de equalizagio € conhecida como Equalizacdo Autodidata (ou Cega).
Os equalizadores autodidatas tentam identificar uma seqiiéncia de simbolos transmitida na
presenga de IES sem a utilizagdo de uma seqiiéneia de treinamento. Estes equalizadores

ndo assumem qualquer conhecimento do dado de entrada, exceto de suas caracteristicas

estatisticas.
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ESTIMADOR
Y, NAO-LINEAR | &=T0)
SEM MEMORIA

I'C)
> <

sinal de err ‘If(}’k)* Y-TO)

Y

Figura 2.10 - Estimador n#o-linear dos simbolos transmitidos

Note que, enquanto o erro em (2.24) é uma func#o linear dos coeficientes do equalizador,
0 eITo \p( ¥ k) € uma funcio ndo-linear destes coeficientes. Isto, evidentemente, implica em

que o algoritmo de adaptacfo nfio mais minimiza uma fungdo custo quadritica (uma
hiperparabol6ide) mas sim uma func#io nfo-linear de ordem maior do que 2. Neste caso a
condigdo de convexidade pode ser perdida, podendo resultar no aparecimento de pontos
de minimos locais nos quais a condigBio de otho aberto nfio seja atingida. Note também
que enquanto a fungfo custo de Wiener-Hopf (equagfio 2.12) envolve apenas o uso de
estatisticas de 2% ordem do dado de saida do canal, as fungdes custo nfo-lineares
autodidatas deverfo envolver estatisticas de ordem superior a 2.

A equalizagfo autodidata de qualquer canal envolve, evidentemente, a equalizacdo
tanto da sua resposta de magnitude quanto da sua resposta de fase. Como os sfmbolos
transmitidos s&o do tipo ruido branco, a utilizagdo de um filtro branqueador é suficiente
para equalizar a distor¢do de magnitude. Veremos no préximo capitulo exemplos de filtros
branqueadores, baseados na teoria de predicio linear, que podem ser utilizados como

equalizadores autodidatas desde que os canais envolvidos sejam do tipo fase mfnima ou
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fase méxima® . Neste caso, chega-se ao equalizador 6timo através das equacdes de Yule-
Walker [2] que supBe o conhecimento das estatisticas de 2° ordem do sinal. Por outro
lado, a informagdo de fase do canal também estaria contida nessas estatisticas de 22 ordem
obtida a partir da transformada de Hilbert [22)].

No entanto, para uma seqiiéncia genérica em um canal de fase nfo-minima, os
métodos de prediglo linear convencionais baseados nas estatisticas de segunda ordem séo,
até o momento, incapazes de resolver o problema de equalizacfio autodidata. Por esta
mesma razfo, o problema nfo pode ser resolvido se os simbolos fransmitidos obedecem a
uma fungdo de densidade de probabilidade Gaussiana. Se a seqiiéncia de entrada do canal
linear € Gaussiana, sua saida também o é. Como as estatisticas de segunda ordem
caracterizam completamente um sinal Gaussiano, a equalizagio autodidata néio é possivel
sob tal entrada. Felizmente, na grande maioria dos sistemas de comunicages, os dados
transmitidos s#o ndo-Gaussianos, o que faz a equalizagfio cega teoricamente possivel.

Com base nas consideragies acima, cabe enfatizar aqui alguns aspectos
importantes sobre a equaliza¢o autodidata:

- As estatisticas de segunda ordem da seqiiéncia estaciondria em sentido amplo x, sfo
insuficientes para equalizagio autodidata uma vez que a informac#o de fase da funco de
transferéncia do canal de fase nfo-minima desconhecido nfo estd contida na funcio de

autocorrelacdo (ou na densidade espectral de poténcia) de x, .

2 Canais fase minima (méxima) possuem todos os zeros de sua fung3o de transferéncia dentro (fora) da
circunferéncia de raio unitdrio (CRU).
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- Como o sinal de safda de um sistema linear excitado por um processo aleatério
Gaussiano € Gaussiano, entdo um canal de fase nfo-minima & identificdvel somente se a
entrada estaciondria x, for um processo ndo-Gaussiano.

- A inversa exata de um canal de fase ndo-minima & instdvel. Contudo, a parte anti-causal
de sua expansdo pode ser truncada para que a FT do equalizador aproxime-se da resposta
desejada (eq. 2.6). Um atraso finito 8 & necessério para tornar causal o sistema obtido
pelo truncamento.

- Estruturas lineares de equalizagfo (p. ex., o filtro FIR da Figura 2.7) séo inadequadas
para equalizar canais que provocam severa IES (canais com nulos espectrais ou com zeros
préximos 3 CRU). Na tentativa de compensar a distor¢8o causada pelo canal, os
equalizadores lineares colocam um ganho elevado na vizinhanga do nulo espectral e como
consequéncia, aumenta significantemente o ruido aditivo presente no sinal recebido. Para
uma equalizacfio adequada, estruturas ndo-lineares deverfio ser utilizadas (p. ex, ©
equalizador realimentado por decisdo (DFE) [46]).

- Se a distribuiciio de probabilidade dos simbolos transmitidos & invariante por rotacio,
entdo um deslocamento de fase dos simbolos detectados é inevitdvel. Por exemplo, uma
entrada QAM realista é geralmente considerada como uniformemente distribuida sobre sua
constelagio A €C, a qual tem propriedades simétricas tal que exp{ jkm / 2).?1 =A,ile,a
constelagdo € invariante para uma rotagdo proporcional a 7/2. Desde que o dado de
entrada seja independente e identicamente distribuido (i.i.d.), uma constelacdo rotacionada
ndo causard qualquer mudanga estatistica na safda do canal. Assim o dado recuperado da

equalizagfo autodidata estard sujeito a uma ambigiiidade de fase de 4m/2. Se por outro
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lado, o simbolo transmitido pertence a uma constelagio PAM (A€ R) e a resposta ao
impulso do canal € real, entfio a ambigiiidade de fase serd 0 ou 7. Em outras palavras,
devido 4 natureza de fase nfo-minima do canal, o melhor resultado que podemos esperar
com equalizacio autodidata é

H(z)YF(z ) =¥y (2.26)

onde ¢ ¢ a ambigiiidade de fase.

2.4.1 - Algoritmos Adaptativos de Equalizacio Autodidata

Algoritmos de equalizagio autodidata atualizam os pardmetros do filtro
equalizador de maneira a minimizar alguma fungfo custo nio-quadrética que nfo envolva
o uso dos simbolos transmitidos @, mas que reflita o nivel de IES na safda do equalizador.

No restante deste capitulo consideraremos a equalizacfio autodidata de sinais reais
PAM (salvo quando dito o contrdrio) onde a seqtiéncia transmitida estaciondria é i. 1. d. e
uniformemente distribuidas sobre os seguintes niveis:

{-(M-1), -(M-3),....., -3, -1, 1, 3,......, M-3, M-1}, M par (2.27)
Isto simplificard a notagio e nossa apresentacdo. A extensio dos algoritmos de
equalizago autodidata de sinais reais para o caso de sinais complexos (constelacdes
QAM), pode ser encontrada em [6].

Define-se uma funcgio custo como

J(H) =Ef¥(y,)} (2.28)
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onde ¥:R—R & uma fungfo custo escalar ¢ y, = X H. O vetor H que idealmente
minimiza a fungdo J(H) deverd ser tal que y, =d, =a,_;, Vk. Devido 2 simetria na

distribuicfio de a, sobre A, tem-se

E[¥( X #)] = E[M(-x T H)| (2.29)
Conseqiientemente a fungfio W dever4 ser par, isto &
W(—x) =¥(x) (2.30)
O que significa que a fungfio custo média & igualmente minimizada para y, =4, = ~y 5.
Ambos, y, =d; = a5 & Y =@, =—a,_; caracterizam a resposta desejada da funcio
J(H).

Para a fungfo custo definida em (2.28) o algoritmo LMS & dado por

9
Hy = Hy = W 5 H(X[H) (2:31)

Definindo-se y{x) como a primeira derivada de W(x), isto é

y(x)=%(x)= %T(x) (2.32)

o algoritmo de equalizacfo cega resultante pode ser escrito como:

Hyy=H - py(X{H)X, (2.33)
Portanto, um algoritmo de equalizago autodidata pode ser definido pela fungfio custo W
ou, equivalentemente, pela sua derivada w a qual chamaremos de Juncdo de erro desde
que ela substitui 0 termo de erro de estimagfio e, no algoritmo LMS tradicional (veja

equacio (2.24)).
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Assim, o projeto de um algoritmo de equalizagfo autodidata fundamenta-se
principalmente na selecfo adequada da funciio W (ou ) tal que os minimos locais de J(H)

(ou os equilfbrios localmente estdveis do algoritmo (2.30)) corresponda a uma remocio

significativa da IES.
A DISPOSITIVO] 4,
CANAL | ¥ EQUALIZADOR ¥ DE _
% | ~ ¥ DECISAQ |
F(z ) H (z' -
/ sinal de
~ | ALGORITMO | erro
= < o Tve)
LMS vy,

Figura 2.11 - Sistema de equalizacfo autodidata utilizando um sinal de erro modificado

2.4.2 - As Principais Técnicas de Equalizacio Autodidata

Diversas s3o as técnicas de equalizagfio autodidata propostas na literatura dentres
as quais podem-se distinguir as seguintes categorias de equalizadores:
4 Os que utilizam a técnica adaptativa dita de "Bussgang" [4-9], na qual o sinal de erro

xy(y k) € gerado a partir de uma transformagfo nfo-linear sem meméria como mostra a

Figura 2.10, onde F( yk) ¢ a estimativa do sfmbolo transmitido «,_;.

Uma caracteristica da técnica de Bussgang é sua baixa complexidade
computacional devido & utilizacfo das técnicas do gradiente para a obtencdo dos

algoritmos adaptativos. Embora simples de implementar, estes algoritmos, nos casos de
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severa interferéncia entre simbolos, requerem um perfodo de convergéncia muito maior do
que os convencionais (ndo-autodidatas). Além disso, podem convergir para um minimo
local indesejdvel pots minimizam funcionais ndo-convexos [31-34].

@ Aqueles que utilizam explicitamente cumulantes de ordem superior do sinal recebido x,
ou suas transformadas de Fourier conhecidas como Poliespectros [12-21]. Esta técnica
tem a capacidade de identificar um canal de fase nfio-minima devido a propriedade dos
Poliespectros de preservarem a informac#o de fase do canal. Os algoritmos baseados nesta
técnica necessitam realizar as estimagBes destes cumulantes. Isto aumenta
consideravelmente a complexidade computacional, além de exigir estimadores
confiavelmente ndo polarizados € um perfodo reservado para as suas inicializaces, onde
ndo € realizado o ajuste do equalizador [3]. Uma propriedade fundamental dos
equalizadores autodidatas baseados nos Poliespectros é que eles garantem convergéncia
global para a solugdo desejada.

4 E, finalmente, aqueles que exploram a cicloestacionaridade do sinal recebido, quando
amostrados a uma taxa superior & de sfmbolos, para equalizar canais de fase ndo-minima.
Esta técnica tem sua origem no trabatho de Gardner [23] que apresentou um novo
esquema de identificagio de canais usando funcBes auto-correlagdes ciclicas de segunda
ordem envolvendo o uso de um perfodo de treinamento. Posteriormente, diversas
extensdes a este esquema foram propostas na literatura [24-30] dispensando a necessidade
de um sinal piloto. Estas solucles tém duas vantagens bésicas com relagfio as técnicas

anteriores [30]:
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1 - Usa somente momentos de segunda ordem (estimados) com favordveis propriedades
de convergéncia.

2 - N#o existem restricBes impostas sobre a distribui¢do de probabilidade da fonte de
simbolos, podendo mesmo ser Gaussiana.

As técnicas Poliespectrais e as Cicloestaciondrias estimam geralmente o filtro
inverso do canal (o equalizador) e depois determinam a sua saida, enquanto que as
técnicas de Bussgang estimam o sinal transmitido € com este obtém-se os coeficientes do
equalizador.

A seguir, serfio desenvolvidas as teorias relacionadas as técnicas acima, com énfase

4 de Bussgang.

2.4.3 - Algoritmos de "Bussgang"

A técnica de Bussgang € uma técnica de equalizacio autodidata iterativa, aplicdvel
a identificacio da resposta ao impulso de um canal de comunicacdes, que usa o
conhecimento da densidade de probabilidade (ndo-Gaussiana) da seqtiéncia transmitida a,,
iid. de média nula, e a seqiiéncia de saida aproximadamente desconvolvida y  18]. O sinal
de erro qf(y k) € formado utilizando-se uma estimativa de médxima verossimilhanca de a,,
baseada na suposigfio de uma certa distribuicio de probabilidade da satda do equalizador
Y,

Considere a resposta ao impulso do conjunto canal+equalizador dada por:

5, = f, *hy (2.34)
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onde * significa a operac#io de convolugio.

Entdo, pode-se escrever a saida do equalizador como:

Ve = Z 8y (2.35)
=0
ou
Y =Sy 5 + Zsfak—i (2.36)
i=0
i3

onde s; € o termo de maior magnitude da seqiiéncia s, € a parcela
UVES Zsialc-—i (2.37)
i=0
i¥0
€ o denominado ruido convolucional, representando a IES que resulta do uso do filtro
inverso aproximado (o equalizador).
Se a distribui¢io de probabilidade de 1), é conhecida, entfo o estimador de

méxima verossimilhanga (MLLE? ) de a, ¢
(3,5 1" = arg, max Pyays (yk[akwt‘)) (2.38)
onde p Peltis (.I.) € a distribuigfo condicional da safda do equalizador dada a entrada a s -

Como a distribuigio de 7, depende do canal desconhecido e do equalizador, entdo N €
também desconhecido. Portanto, a derivagio do MLE depende, principalmente, de nossa

capacidade em caracterizar adequadamente a distribuicdo do ruido convolucional,

3 do inglés MLE - maximum likelihood estimator
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Como os simbolos transmitidos a, sfo varidveis aleatérias (v.a.) reais i.i.d. e de

média nula, entfio, 1, e q;_; sfo v.a’s independentes e da equagdo (2.37) segue que:
E(,) =0, o*=E(n})=E(a})} s (2.39)
i#d

Considera-se entfio, que 1, é um ruido branco, Gaussiano e independente de a, , [5,11].
Quando 1, € Gaussiano, com média nula e varidncia O‘i, o MLE torna-se

simplesmente o estimador de varifincia minima [50] dado por:
[Grs " = (¢ ) = E(a,s|7:) (2.40)

onde 1"( ¥ k) € um dispositivo nfo-linear sem memoria.

A fungfo densidade de probabilidade do ruido convolucional é

S S I P
py () = T, exz{ 20;} (2.41)

O sinal de saida y, € a soma de s,a, 5 € T, ; sua densidade de probabilidade & portanto

igual a convolugdo da fungdo de densidade de probabilidade de s, a,_; € 7, , entio

M
p(v)=Y oy +2i-M-1s ] (2.42)

i=1

onde o sinal transmitido g, € o sinal M-PAM uniformemente distribuido sobre {~(M-3), -

(M-1),...,-3, -1, 1, 3,...,(M-1), (M-3)}. Da regra de Bayes, tem-se

P, (ak—t‘: |}’k ) = by (yk lak? )Pa (ak“B ) (2.43)
py yk)

onde p, (yk ia k_ﬁ) ¢ a fungo densidade de probabilidade condicional de ¥, dado q,_ .

De (2.36) e (2.41) encontra-se:
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Pyilars) = py (v —s.0,5) (2.44)
entdo

Py (Ve — 858,50, (@5 )

Zj;pﬁ [y +(2i- M- i)sﬁ]

Pal@rs|ye) = (2.45)

Substituindo-se (2.45) em (2.42) e apés algumas manipulacdes mateméticas obtém-se
para o estimador (2.40), levando-se em conta as hipéteses anteriores, a seguinte

expressio[31]:

2in: 2] .
M2, s (2i-1) 5 (2i-1)
o (2i-Dex —Wm_sen - an Vi

M s§ (28 -1 85 (2i 1)
Zi=1 €Xp — 2% Ti“z cos 77 Vi

On

r(yk) =

(2.46)

Esta func8o € determinada pelo tamanho M do alfabeto A, pela varifncia do ruido

convolucional cs; » € pela relagdo sinal-rufido (SNR) na saida do equalizador, isto é:

2

Efis.a 2(ar2

SNR = [(5 ;—6)]=SS(M2 1)
Gq 3oy

(2.47)

A determinacdo da varidncia 0',21 € da SNR € a principal dificuldade no projeto da

funcio F( yk). Se a poténcia do sinal de saida do equalizador € necessariamente a mesma

do sinal transmitido, pode-se entfo calcular a SNR a partir da varidncia do ruido e vice-

versa.
As Figuras 2.12 e 2.13 mostram diversas fungdes de erro \;r(y)m y—ﬂy) sob

diferentes condigles para as quais o estimador sem meméria 1'( yk) ¢ derivado. Dessas

figuras pode-se concluir o seguinte:
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1 - Quando a relagfo sinal-ruido ¢ elevada, o algoritmo de Bussgang tende ao algoritmo
de decisfio direta.

2 - Quando a relagio sinal-ruido é baixa e M =8, o estimador nfo-linear parece ser
independente da estrutura fina do dado modulado em amplitude como evidenciado na
Figura 2.13a. Isto sugere que o uso de uma distribuico uniforme para sistema de
modulagfio multinivel é uma aproximagdo adequada [2]. E interessante notar que neste
caso a caracteristica entrada-safda do estimador nfo-linear aproxima-se de uma nfo-

linearidade do tipo sigméide:
1—e P
by == tann(m] (2.48)
e

Para a situagdo descrita na Figura 2.13a, as constantes o e 3 podem assumir os seguintes
valores aproximados:a.=7.0 ¢ f =0.36. Esta aproximagfo foi obtida por stmulacfo e sua
validade pode ser verificada na Figura 2.14.

Uma néo-linearidade do tipo sigméide é usada no projeto de redes neuronais. Em
particular, a combinagfo de um filtro transversal € uma nfo-linearidade sigméide constitui
um neurdnio. Assim, pode-se visualizar o equalizador autodidata mostrado na Figura 2.8
como sendo essencialmente um newurdnio. O sinal de erro para controlar os valores dos
par@metros nos terminais de entrada do neurdnio é obtido comparando-se os sinais de

entrada ¢ de safda da nfio-linearidade sigméide.
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SNR:=

SNR=10d4B, 4-PAM

2048, 4-PAM
SNR=20dB, 4-FPAM

10dB, 4-PAM

SNR=

(b)

(a)

Figura - 2.12 - O estimador ndo-linear sem meméria I( y) ¢ a fungfo de erro \|f( y) para os
algoritmos de Bussgang para uma entrada 4-PAM
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Figura 2.14 - Comparagfo entre a nfio-linearidade sigmoide com aa=7.0e B=0.36¢ a
funcéio nfo-linear I’( y) da Figura 2.13a.

De posse da expressdio (2.46) do estimador de Bussgang, podemos empregé-lo
num contexto adaptativo em substituicdo ao sinal de treinamento. Assim, da equagfio
(2.33), pode-se escrever o algoritmo LMS de equalizacfio autodidata utilizando a técnica

de Bussgang;
Hyw = Hy = 1 {3 - T(30)) X, (2.49)
A condigo de convergéncia na média para este algoritmo é:
E(y X,) =E{T(v.) x,). (2.50)

Multiplicando-se ambos os lados por H, e lembrando que y, = H} X,, temos

B(y}) = E(3:I(»)) @.51)
Devido & relagfio (2.51), foi considerado em [7,9] que a saida do equalizador ¥, € um
processo aleatério de Bussgang. Na realidade, um processo aleatério & definido como

sendo de Bussgang {10] se e somente se para alguma funcfo nfo-linear sem meméria ()
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B4 Vi) = B3 T (veam)) (2.52)
De (2.51), observa-se que a saida do equalizador y, somente satisfaz a condigio de
Bussgang (2.52) para m = 0. Esta € a razo para considerar os algoritmos de Sato [4],
Godard [5], Benveniste-Goursat [6], Stop-and-Go [7], como casos especiais dos
algoritmos de Bussgang [7].

Os algoritmos de Bussgang sio globalmente convergentes para um equalizador de
comprimento infinito como provado em Beveniste et al. [51], o qual fornece as condigdes
suficientes para a convergéncia. O Teorema de Benveniste-Goursat-Rouget diz que a
convergéncia dos algoritmos de Bussgang € garantida se a distribui¢#o de probabilidade da
seqtiéncia a, € sub-Gaussiana e a segunda derivada de W(y)=T(y)~y é negativa no
intervalo (0,0).

Uma varidvel aleatdria x € dita ser sub-Gaussiana se sua fungio densidade de

probabilidade é

px(x) =P 2.53)
onde K ¢ p sdo constantes e v >2. No limite quando v — o0, a fun¢fo de densidade de
probabilidade p, (x) reduz-se aquela de uma varidvel aleatdria distribuida uniformemente,
tal como foi assumido para a seqiiéncia transmitida a,. A segunda parte do teorema &
também satisfeita pelo algoritmo de Bussgang desde que

o

d7y
3 y?

<0, para0< y<» (2.54)

Isto € prontamente verificado ao se examinar as curvas mostradas nas Figuras 2.12 e 2.13

ou analisando-se a nfo-linearidade sigméide definida na equacio (2.48).
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Infelizmente, para equalizadores de comprimento finito a convergéncia global dos
algoritmos de Bussgang nfio ¢ garantida. A fun¢fo custo desses algoritmos operando com
tais equalizadores € nfo-convexa e, portanto, podem ter minimos locais [9]. Benveniste,
Goursat e Rouget concluiram ainda que, caso se tenha uma boa idéia da localizagio do
maior coeficiente do equalizador truncado, o procedimento de inicializd-lo com valor
unitdrio, anulando-se outros, garante na prdtica a convergéncia para o minimo global.
Embora existam exemplos de equalizadores autodidatas de comprimento finito que
mostram minimos locais outros do que o desejado [31-34] (mesmo utilizando a técnica de
inicializag#o acima), eles sdo um pouco artificiais € t8m pequena (ou nenhuma) relevancia
pritica.

A seguir, desenvolve-se sucintamente os principais casos especiais dos algoritmos
de Bussgang, a saber: Decisdo Direta, Sato, Godard, Stop-and-Go ¢ Benveniste-Goursat-

Rouget.

2.4.4 - Os Principais Casos Especiais dos Algoritmes de Bussgang

2.4.4.1 - O Algoritmo de Decisdo Direta (DD)

A Figura 2.15 ilustra o algoritmo adaptativo de Decisfio Direta com o qual os

pardmetros do equalizador s§o adaptados segundo a seguinte expressfo:

Hiy=Hp ~p [J’k ~Q(y, )]Xk (2.55)
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onde g, =y, — Q( yk) ¢ o erro de Decisfo Direta

7\ DISPOSITIVO

A
DE -4
i~ EQUAL&/)OR Ve o Q¥ )=a,
P T
Hk I
/ .9% -
ALGORITMOQ £
S DE o k
/ ‘\
ADAPTACAQ

Figura 2.15 - Esquema de equalizagio autodidata por Decisdo Direta

Naturalmente, a performance do algoritmo de DD depende da precisio da
estimativa Q( yk), enquanto esta depende de quio préximo estd H do seu valor étimo
H,=e*z7"F~(z). Quanto mais préximo H estiver de H_, menor serd a IES e maior a
probabilidade de Q(y,)=4d, =a,_, e, consequentemente, do algoritmo (2.55) convergir
para H . Este argumento intuitivo foi demonstrado em [52] onde foi mostrado que se no
inicio da adaptagdo Q(y,)=4d, =a,_, (condigio de olho aberto), entdo o algoritmo DD
converge para o entorno de H ,. Se as condi¢@es iniciais corresponderem aquelas de olho
fechado, o algoritmo (2.55) pode convergir para uma situagfo de IES elevada com
consegliente aumento da taxa de erro (Q(v:) # di..)

A capacidade do algoritmo de DD convergir rapidamente para a solugfio desejada

quando inicializado com pouca IES € o ponto chave deste algoritmo em equalizacio

autodidata de canais de fase nfo-minima. Algoritmos autodidatas mais robustos sdo
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projetados para levar o vetor A, 4 um valor que corresponda a condigdo de olho aberto, a

partir do qual o algoritmo € chaveado para o modo DD.

2.4.4.2 - O Algoritmo de Sato

A primeira técnica de equalizacfio autodidata para sistemas de transmiss3o digital
multinivel foi apresentada por Sato [4] em 1975. O algoritmo proposto baseia-se na idéia
de que um sinal multinfvel pode ser decomposto em um sinal de polaridade
(correspondente ao bit mais significativo) e um sinal "restante”. Este dltimo € tratado
como sendo um ruido e a adaptagfio € baseada na polaridade do sinal. A Figura 2.16

mostra o diagrama conceitual do algoritmo de Sato.

i Fonte de %+ | Equalizador 2 ‘
Dados Canal > Adaptativo b—>>-
Bindrios Bindrio

81,8y .83= 41 Fonte de Rufdoj -

Figura 2.16 - Diagrama conceitual do sistema de equalizago autodidata proposto por
Sato.

O algoritmo foi definido com um sinal de erro dado por

w(y) =y~ senly,), (2.56)

e sendo a express#o para adaptacdo dada por:
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Hk+1:Hk_u(yk“'Ysgn(yk))Xk (2.57)
onde y = E(lak Iz) / E(Iakl) ¢ um fator de ajuste do nivel do sinal que pode ser obtido

considerando o estado estaciondrio em (2.57) e tendo o vetor de coeficientes H,
convergido para o seu valor étimo.

Note que para uma constelagfo bindria com baixa IES, a funcfo sgn(y) aproxima-
se do estimador I (y), o que justifica a aproximacfo de Sato em (2.56).

No seu trabalho original, Sato ndo justificou esta escolha. Mais tarde, Benveniste
et al.[36] mostraram que a fun¢fo custo do algoritmo de Sato, dada por:

Js(H) = E[$yH(H) —y |y (1) + 3v2), (2.58)
admite como tnico minimo global H , para um equalizador de comprimento infinito. Os
efeitos do truncamento da resposta ao impulso do equalizador foram estudados em [34],
comprovando-se o aparecimento de minimos locais indesejdveis.

As anglises executadas por Sato foram tteis para entender porque o algoritmo DD
usado para modulagio bindria 2-PAM (ou BPSK), geralmente convergia quando
inicializado em condico de olho fechado. De fato, nesses casos os equalizadores DD e de
Sato s#o iguais. Na realidade, este bom desempenho do algoritmo DD parece ser verdade
ndo 56 para constelagdes bindrias mas também para qualquer constelagio do tipo médulo

constante (modulag#o de fase pura) [53]. A Figura 2.17 mostra os correspondentes sinais

de erro para uma constelacio 4-QAM.
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Figura 2.17 - Erros de Sato e DD para uma constelagio 4-QAM

Convém lembrar que a fungfio sgn(y)= y/] y{ denota a projecio de um escalar
complexo sobre a CRU, mantendo o seu dngulo. Os erros DD e Sato sfo préximos um do
outro e, neste caso, os algoritmos sfo similares. Quanto mais simbolos existirem sobre a
circunferéncia de raio v, mais préximos serfo os dois erros, e no caso assintético de uma

constelacfo infinita de simbolos sobre o circulo, os dois algoritmos sfo idénticos.

2.4.4.3 - O Algoritmo "Stop-and-Go".

Um grande aumento na velocidade de convergéncia dos algoritmos de equalizaggo
autodidata foi obtido com a introdugfo da técnica de adaptagfio autodidata "Stop-and-Go"
por Picchi e Prati em 1987 [7].

Esta técnica utiliza o algoritmo de Decisfo Direta tanto na fase de treinamento

quanto na de rastreio. Picchi e Prati introduziram uma condigéio de adaptacio que garante



49

o ajuste dos coeficientes do equalizador somente quando o sinal de saida em um instante k
¢ considerado probabilisticamente confidvel, caso contrdrio o equalizador do instante &
utilizado sem adaptacfio no instante k+1. Assim, um fator f (0 ou 1) ¢ introduzido na
equacgo (2.55) da seguinte maneira:

Ho=H,—-W.f.g.X,, (2.59)

onde

1 = s
f= Sgn(sk) Sgﬂ(gks) ’ (2.60)
0, Sgﬂ(gk) ia Sgﬂ(sk )

sendo que &, = ¥, —d;.5 © g,f =y, —[ sgn(yk) ¢ um erro tipo Sato e B é um valor real
usado para determinar os intervalos do eixo y, sobre os quais o erro de decisfo direta
pode ser usado para a adaptagBo, conforme ilustrado na Figura 2.18. Assim, o fator f
proporciona ao algoritmo (2.59) uma operagdo em uma regifo de maior confiabilidade e
garantindo um desempenho satisfatério.

Os autores também utilizaram o critério "Stop-and-Go" em um equalizador
realimentado por decisfo (DFE), obtendo os mesmos beneficios em termos de velocidade

de convergéncia para essa estrutura.
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4 3 2 -1 1 2 3 4 ¥

Figura 2.18 - Regies dos valores de y, (constelagdo 4-PAM) sobre os quais o algoritmo

DD € utilizado para atualizar os coeficientes do equalizador para B=3 e B=1.

2.4.4.4 - O Algoritmo de Benveniste-Goursat

A fim de aumentar a velocidade de convergéncia de um equalizador autodidata, é
pritica comum chaved-lo para o modo de decisfio direta uma vez que o nivel de erro
(@ # a,_;) esteja razoavelmente baixo. Portanto, é fundamental determinar o ponto no
qual este chaveamento deve ser feito com a finalidade de se evitar os efeitos de
propagagfio de erros associados 2 técnica de equalizagdio por decisfo direta. Se o
algoritmo € chaveado para 0 modo DD muito cedo, pode resultar em elevados erros apods
sua convergéncia ou mesmo na divergéncia deste. Por outro lado, um chaveamento tardio

para o modo DD pode resultar em um longo atraso no processo de convergéncia.
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Em 1984, Benveniste-Goursat [6] propuseram um algoritmo que fornece
chaveamento automético e com transi¢io suave do perfodo inicial de adaptacfio autodidata
para o modo DD, sendo que o algoritmo de Sato é utilizado na primeira fase. Por outro
lado, um chaveamento no sentido contrdrio é efetuado quando ocorrem mudangas
abruptas nas caracterfsticas do canal, provocando um maior nimero de decisdes
incorretas. Esses chaveamentos se ddo automaticamente devido ao critério utilizado, sem
necessidade de procedimento de teste.

A expressdo para a adaptagfio do algoritmo de Benveniste-Goursat é:

H.,=H -us’X, (2.61)
onde £,° =K., +x,[¢, ¢ , K, e «, sAo constantes escolhidas de forma ad hoc e ¢, e €’
sfo os erros DD e de Sato respectivamente.

O algoritmo (2.61) tem o seguinte comportamento: no infcio da adaptagio ]ekl é
grande e assim, £, assegura a robustez do equalizador; de outro modo para H préximo a
solugéo de Wiener-Hopf, o segundo e o primeiro termo de £2° so de mesma magnitude e

e;° —>0para H - H,,, 0 que reduz o ruido devido ao erro de Sato &
2.4.4.5 - Os Algoritmos de Godard

A fungfio custo de Sato J (H) (equaglo 2.58) pode ser reescrita como:

75 () =5 Blly, |-y )’ .62
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Esta fung¢fo foi generalizada por Godard em 1980 [5] através de uma classe de algoritmos

especificados pela fungdo custo

JG(H)=i—g—E«:(]yk(H)l*”---Rp)2 ,p=12,... (2.63)
onde
o)
R = (2.64)
" Efla)

Essa classe de algoritmos de Godard é indexada pelo inteiro positivo p. O algoritmo para
p = 2 foi desenvolvido separadamente como o "Algoritmo de Médulo Constante” (CMA)
por Treichler et al. [54]. Estes autores generalizaram a funcfio custo (2.63) indexando-a

através de dois par@metros inteiros e positivos p e ¢ (CMAP?):

Jp,q(H)=;,%]{

As fungBes custo (2.63) e (2.65) penalizam o desvio do médulo do sinal de safda

v (B pr[q) (2.65)

do equalizador y, em relagfo ao raio de equalizacio R,. A equacgio de adaptagio do

CMA™ ¢ obtida tomando-se uma aproximagfo estocdstica do gradiente do critério
(2.65):

Hi=H,~ ﬁyklykip—z lyklp “"Rp -

sgn(‘yklprp)Xk (2.66)

parap =1e q=2 o algoritmo (2.66) reduz-se aquele de Sato. Para p = ¢ =2 (CMA*? ou

simplesmente CMA) a expressio para a adaptaco é

Hiy=H - f»‘(!)’klz ‘RZ)J’ka (2.67)
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A extensfio desses algoritmos para o caso complexo € realizada apenas substituindo o
vetor X, pelo seu complexo conjugado X, .

Os algoritmos de Godard tém a vantagem de convergirem mesmo na presenca de
defasagem de freqii€ncia ¢ de erros de fase entre o emissor e o receptor, isto gragas a
independéncia de sua fungio custo em relagéo a fase do sinal.

Treichler et al. empregaram o CMA para sinais modulados em fregiiéncia ou em
fase os quais possuem a propriedade de médulo constante. Contudo, 0 CMA foi também
utilizado com sucesso para o caso de sinais QAM [49].

A Tabela IL.1 com a Figura 2.19 ilustram as fungdes de erros especificas para os
cinco algoritmos aqui abordados: Decis#o Direta, Sato, Stop-and-Go, Benveniste-Goursat
e Godard, para uma modulagio 4-PAM. Na Figura 2.20 comparamos os estimadores
destes alogoritmos com o de Bussgang para uma modulagfio 4-PAM.

O desempenho desses algoritmos foi comparado por diversos autores conforme
mostram as referéncias [49,77,78].

Tabela IL.1 - Estimadores e fungdes de erro dos principais algoritmos

Algoritmo Estimador I'(y) Funcdo de erro w( y)
DD Dec(y) & = y—Decly)
Sato ysgn(y) e’ =y-vsgn(y)
Stop-and-Go y-f.(y-Dec(y)) J-(y-Dec(y))
Benveniste-Goursat Y- (K. +%, .Isls S ) K{.E + K, e IS s
Godard (CMA2?) y-sisf -R,) s(” - =)
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Figura 2.19 - Fungdes de erro (\p( y)) dos algoritmos DD, Sato, Stop-and-Go, Benveniste

e Godard para uma modulagdo 4-PAM
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Figura 2.20 - Comparagfo entre o estimador de Bussgang (---) e os de DD, Sato, Stop-
and-Go, Benveniste-Goursat ¢ Godard para uma modulagfo 4-PAM.
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2.4.5 - Equalizacdo Autodidata Baseada nas Estatisticas de Ordem Superior (EOS)

Um considerédvel esfor¢o de pesquisas tem sido realizado na érea de estimacéo e
equalizagfo autodidata utilizando as estatisticas (cumulantes) de ordem superior do sinal
recebido x, [12-21]. As razdes para esse interesse nos cumulantes ou nas suas
transformadas de Fourier conhecidas como poliespectros, sdo basicamente trés:

1 - Os poliespectros t&m a capacidade de indentificar canais de comunicacfo de fase ndo-
minima a partir da seqiiéncia de safda devido a sua caracteristica de preservar as
informagdes de fase ¢ magnitude do canal.

2 - Todos os poliespectros de um processo gaussiano de ordem maior do que 2 s#o nulos
{14]. Conseqiientemente, esta técnica nfo serd afetada por ruidos aditivos gaussiano que
podem estar presentes nos sistemas de comunicacdes. Este é também o motivo que impde
aos simbolos ransmitidos uma funcio densidade de probabilidade nio gaussiana.

3 - Os equalizadores autodidatas baseados nos poliespectros garantem convergéncia
global para a solugo desejada [14].

Apesar das vantagens mencionadas acima, as técnicas de equalizacio autodidatas
baseadas nas EOS’s necessitam realizar estimacSes dos cumulantes. Isto aumenta
consideravelmente a complexidade computacional, além de exigir estimadores
confiavelmente nfo polarizados e um periodo reservado para suas inicializacdes onde nfo

€ realizado o ajuste do equalizador [3].
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Consideremos um canal de fase nfio-minima com resposta ao impulso f, excitado
pela seqiiéncia i.i.d. de média nula a,. A rela¢fo entre os cumulantes de ordem superior da

safida do canal x, e da seqiiéncia i.1i. d. de entrada & [11]:
Cn,x(TE Ta, ""Tn—l) = ’Yn,a Zﬁf!-{-‘tl : “f!-é—'cn_L (268)
]

onde v,, € o cumulante de n-ésima ordem se a;. O poliespectro € a transformada de

Fourier de (n-1)-ésima ordem de C, J(t 13T 00T n—l) e € dado por

. e sy ]
S,.le™, o)=Y ) (ywz Fifram, - fl{_Tn_l}xp(-- j;m{cr} (2.69)

T =R T, 7% i
1 hwl

Ap6s algumas manipulagfo algébricas, obtém-se a partir da expressio (2.69)
Sn,x(ej“’l L yn’aF(ej“’1 JE{eh2)... F(e—j{m‘“‘)z+"'+(°”‘1}) (2.70)
Assim, por exemplo, o Biespectro de {xk} é:
Saule™ e#2) =y, 1o (e )F(e o)), 2.71)
onde v, = E(a}). Desta forma, a fase e a magitude de S,..(e7,e™) estio associadas

diretamente & fase ¢ & magnitude de F (ejm) - Assim, temos entdo:

Fase[Sm(ej“’l ,el@ )] = Fase{F(ej‘”‘ )] + Fase{F(@j‘*’2 )] + Fase[F(e'j(m‘MZ))]

(e*j(mi'””z)) @72

Iog|S3,x(e“"‘“1 ez}

=1lo ysﬂfﬂog}ﬁ"(ejwl)!HO F(ijz)

+log|F

Existem diversos métodos [19,21] para extrair as informaces de fase ¢ magnitude do
canal desconhecido a partir do Biespectro. A extensfo para um poliespectro qualquer é
direta. Lembre da necessidade do dado de entrada @, ser n3o-Gaussiano, pois caso

contrério todos os poliespectros (n>2) serfo identicamente nulos.
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Em [55,57] Shalvi e Weinstein demonstraram que a condicfio suficiente para a
equalizacdo autodidata de um canal de fase ndo-minima sem zeros sobre a CRU & que a
varincia e algum cumulante de ordem superior (Chy» Vi >2) ndo nulo de y, seja igual
aos da seqiiéncia q,. Esta técnica se sobrepde as demais que utilizam EOS,

principalmente, pela simplicidade do critério de otimizagfo utilizado.

2.4.6 - Identificacio de Canais de Comunicaces Baseada nas FEstatisticas

Cicloestaciondrias de Segunda Ordem

Enquanto o uso (explicito ou implicito) das EOS & necessério para a identificagiio

de canais de fase n&o-minima baseada na saida do canal x, amostrada na taxa de simbolos,
a saida real do canal x(r) & cicloestacindria em vez de estaciondria. Portanto, a
impossibilidade de identificar-se o canal usando as estatisticas de segunda ordem do sinal
de safda x, estaciondrio, necessariamente nfo invalida o uso das estatisticas de segunda
ordem do sinal de saida do canal cicloestaciondrio x(f) ou da safda amostrada com uma
taxa maior do que a de simbolos. E de interesse fundamental saber se ou nfio um canal
pode ser identificado com base nas estatisticas de segunda ordem da saida do canal x(¢)
cicloestaciondria ou da safda amostrada a uma taxa maior do que 1/7'. A resposta a esta
questdo € o objetivo de diversos trabalhos propostos recentemente na literatura [24-30].

O sistema de comunicacSes da Figura 2.1 pode ser redesenhado como mostra a

Figura 2.18.
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Figura 2.18 - Sistemas de comunica¢do com o canal equivalente analégico f(t)

onde f(¢)=m(t)*c(t)*d(z) e (1) é o rufdo desmodulado, estaciondrio, branco de
média nula e independente da entrada do canal a, (suposta, aqui complexa), mas nio

necessariamente Gaussiano. O sinal de saida anal6gico é dado por:

x@y=a*fO+n@) =Y a,f(t-nT)+n() (2.73)

onde T é o perfodo de simbolos.

O valor médio de x(7) é dado por

E[x()] = E{Zan f(t=nT) -m(:)}: Ela, )Y fz—nT) (2.74)
o qual & periédico com perfodo 7. A fungfo autocorrelagio de x(¢) € dada por

Rxx(tlfl?.) = E[x(ﬁ)x(tz)} = Ezﬁ(anﬂ; )f(fz “'”1T)f*(fz _”zT)"‘ R, (fz —fl) (2.75)

By

que também € periddica com periodo 7. Isto &

R (t,+ T 8, +xT) =R (1,,1,) (2.76)
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Portanto, o sinal recebido (antes da amostragem) é cicloestaciondrio com perfodo
fundamental igual ao intervalo de transmiss&o de simbolos 7 [23].

Um processo cicloestaciondrio x(#) com periodo fundamental 7, tem funcfio
autocorrelagio ciclica (FAC) e densidade de correlagiio espectral (DCE) definidas,

respectivamente, como [27]:

R ()= Rn(t+'c/2,tm'c/2)exp(-j2na )dt

st |

1
T

w2

- (2.77)
5% ( jw) = j:Rg (t Yexp(— joot )dx
onde o =n/T .
A DCE de x(¢) relaciona-se com a densidade espectral de poténcia (DEP) do sinal

de entrada e a resposta em freqiiéncia do canal por

Sﬂ(j(n-!-jna)

$: lw)=="—=

Fljo+ jna)F (jo- jro)+ S jo) (2.78)
onde F ( jco)-—- _E; f (z‘)exp(— Jjo r)dt € a resposta em freqiéncia do canal,

- 2 -
S, (jo)= E(]akl ) © STTIT(JO)) =N (k).
Note de (2.78) que existe uma ambigliidade de fase inerente 2 identificagio de
F(jo), isto &, (2.78) também § satisfeita para F{ jo)e™, com um ¢ qualquer. Portanto,

um canal € dito identificdvel se pode ser determinado de (2.78) a menos de uma constante

de fase.



61

Uma caracterfstica importante desta técnica é que ela aplica-se & canais com
entradas correlacionadas deste que esta correlagfo seja conhecida. Note que nas técnicas

anteriores a condicfio i.i.d. € imposta para o sinal transmitido.

2.5 ~ Conclusbes

Neste capitulo foram abordadas as principais técnicas de equalizagio autodidata
(cega) propostas na literatura.

Inicialmente, foram apresentados os principais aspectos e definicSes relacionados a
um sistema de comunicagdes de dados digitais. Posteriormente, a técnica cldssica de
equalizagfio do canal de comunicagdes (i. e., utilizando-se uma sequéncia de treinamento)
foi estudada.

Dentre as diversas técnicas de equalizagfio autodidatas propostas na literatura
foram abordadas aquelas de maior interesse, a saber: a técnica de Bussgang, a técnica que
envolve o uso explicito de estatisticas de ordem superior (EOS) e a técnica baseada na
caracteristica cicloestaciondria do sinal de safda do canal analdgico ou do sinal de saida
amostrado a uma taxa superior a de simbolos.

A técnica de Bussgang foi analisada com mais detalhe, sendo apresentados os
principais casos especiais dos algoritmos de Bussgang: Decisdo Direta, Sato, Benveniste-
Goursat, Stop-and-Go e o algoritmo de Godard.

Foram introduzidas as principais defini¢des utilizadas no estudo das EOS de forma

a assegurar uma compreengdo minima das técnicas de equalizagfio autodidata baseadas nas
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EQOS. Foram apresentadas as relacGes entre a fase e a magnitude do Biespectro do sinal de
safda do canal e a fase e magnitude da resposta ao impulso do canal.

Finalmente, foi abordada a técnica de equalizagio autodidata baseada nas
propriedades cicloestaciondrias do sinal de saida do canal e nas definicSes de funcdo de
autocorrelagio ciclica e de densidade de correlaggo espectral.

A grande vantagem da técnica de Bussgang é a de ser uma técnica intrisicamente
adaptativa com baixa complexidade computacional. As principais desvantagens sdo a baixa
velocidade de convergéncia inicial quando o diagrama de olho ainda estd fechado e a ndo
garantia de convergéncia global quando equalizadores praticos, de comprimento finito,
sdo utilizados. Porém, os exemplos de convergéncia para minimos locais dados na
literatura séo mais de natureza did4tica do que prética. Exemplos de utilizacio prética com
sucesso sfo reportados na literatura [7,49].

Por outro lado, as técnicas Poliespectrais (EOS) possuem alta complexidade
computacional, mas garantem convergéncia global [14] com uma rdpida taxa de
convergéncia inicial [2]. Esta técnica necessita estimar os cumulantes de ordem superior
do sinal recebido. A estimativa dos cumulantes envolve alguma forma de janelamento, o
que produz estimativas polarizadas[9,11]. Assim, estas estimativas podem ser bastantes
ruidosas, e uma estimacfo confidvel requerird uma longa seqiiéncia de dados. A situagdo

piora proporcionalmete com a ordem do cumulante a ser estimado. As técnicas de
Bussgang fazem uso de termos do tipo I‘( yk)yk_i que contém as informacdes a cerca do

canal e introduzem uma quantidade minima de ruido [9]. Para canais que provocam fortes
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IES as informagfes contidas em F( yk) ¥,_; n#o sdo suficientes para uma equalizacfio

adequada. Neste caso, as técnicas Poliespectrais s#o mais robustas.

As técnicas baseadas nas estatiticas cicloestacionérias possuem a vantagem de
utilizar uma seqii€ncia com um ndmero menor de dados para estimar a funcio
autocorrelagio ciclica quando comparada as técnicas que utilizam EQOS. Geralmente, a
estimac&o de cumulantes de ordem superior a dois requer longas seqiiéncias de dados. Por
outro lado, o Biespectro € nulo para constelagdes QAM simétricas. Assim, a identificacio
de um canal de fase nfo-minima requer, no minimo, estatisticas de quarta ordem. Este
problema torna-se mais grave quando esquemas de formatagfio de constelagBes provocam
cumulantes de quarta ordem nulos do sinal de saida do canal [47], resultando na
necessidade da estimagdo de estatisticas de ordem ainda maior que sfo mais dificieis de
serem obtidas.

A técnica baseada nas estatisticas ciclicas € uma técnica ainda emergente e mais
esforgos de pesquisas sfo necessdrios para se desenvolver esquemas mais eficazes de
equalizacfio e identificagfio de canais de comunicagBes e mostrar as reais vantagens dos
algoritmos baseados nas estatisticas ciclicas de segunda ordem, encontrando-se

covergéncia rédpida e global dos equalizadores adaptativos autodidatas.
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CAPITULO III

Equalizacio Autodidata por Predicédo e Retropredicio

3.1 - Introdugio

O CAPITULO anterior estudamos os fundamentos tedricos do problema de
N equalizagdo autodidata de canais de comunicagBes e as principais técnicas
propostas na literatura. Vimos que para canais cuja saida analégica é amostrada na taxa de
simbolos, a equalizagfo autodidata s6 & possivel a partir da utilizaglio, seja de forma
implicita (Técnica de Bussgang) ou explicita (Técnicas Poliespectrais) das estatisticas de
ordem superior deste sinal. Quando o sinal analégico de saida do canal é amostrado a uma
taxa superior a de simbolos, o sinal amostrado resultante € cicloestaciondrio e, neste caso,
€ possivel a utilizagdo das fungdes de autocorrelaggo ciclicas estimadas (estatfsticas de 22
ordem) para equalizar de forma autodidata certos canais de comunicagdes [24].

Quando a equalizagfio do canal € realizada de forma adaptativa, utilizando-se as
técnicas acima, 0 equalizador € geralmente implementado através de um filtro com

resposta ao impulso finita (FIR). Filtros com resposta ao impulso infinita (IIR), quase n#o
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sfo utilizados e, quando o sfo, utiliza-se uma estrutura ngo-linear como a do equalizador
realimentado por decisdc (DFE).

Dentre as desvantagens apresentadas pelos equalizadores autodidatas FIR

baseados nos algoritmos de Bussgang, como os de Sato, Godard, Stop-and-Go e
Benveniste-Goursat, destacamos as seguintes :
1) Seus desempenhos s3o muito sensfveis a proximidade dos zeros da FT do canal 4 CRU.
2) Eles admitem um grande nimero de pontos estaciondrios de maneira que o vetor de
coeficientes do equalizador pode saltar de um ponto para outro o que implica em uma
mudanga aleatéria do retardo e do sinal de restitui¢io dos dados equalizados.

Neste capftulo propde-se uma nova técnica de equalizacio autodidata baseada nos
principios de predic8o e retropredigio.

Sabe-se que a minimizagfo do erro quadritico médio de prediciio de um sinal a
partir de seus valores passados corresponde a aplicar o principio da ortogonalidade entre o
erro de estimacdo e essas amostras passadas. A partir dai, é fdcil mostrar que o préprio
erro de predigio tende a ser um sinal descorrelacionado na medida em que aumentamos a
ordem do filtro preditor [2].

A mesma propriedade se verifica quando se trata da operagio de retropredicio,
que consiste em estimar uma determinada amostra passada a partir de valores conhecidos
das amostras subseqilentes. Assim, é resultado conhecido [2] o fato de que tanto o
preditor como o retropreditor tendem a ser filtros “branqueadores”, sendo que o primeiro

¢ necessariamente de fase minima e o segundo de fase méxima.
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Essas propriedades sfo de grande interesse para o problema aqui tratado uma vez
que se supde que a seqiiéncia o transmitida é 1.i.d. e, portanto, o equalizador serd também
necessariamente um filtro branqueador.

Entretanto, o preditor e o retropreditor fornecem uma solugio de fase minima e
méxima, respectivamente, enquanto que geralmente o canal € de fase mista. Em outras
palavras, os filtros preditores aplicados isoladamente fornecem uma seqiiéncia de saida
branca mas diferente da seqiiéncia transmitida a;, ou ainda, equalizam a resposta em
magnitude do canal mas n#o sua resposta de fase.

Surge entfio, numa primeira abordagem, a idéia da utilizagfio conjunta do preditor
e do retropreditor para se chegar a equalizagfo correta como veremos neste capitulo.

O equalizador proposto, atenua bastante o primeiro inconeviente dos
equalizadores do tipo Bussgang enunciado acima, ¢ resolve completamente o segundo
gragas a sua nova estrutura preditiva nfo mais transversa (FIR), porém recursiva do tipo
IIR. Um novo critério no-linear para a adaptagéio dos coeficientes é também proposto.
Este critério possui a vantagem de que sua nfo-linearidade pode ser controlada. Assim,
pode-se passar de forma continua de um critério de branqueamento/descorrelagio para o
critério de decisio direta (DD). Isto aumenta consideravelmente a velocidade de
convergéncia.

A segdo 3.2 deste capitulo aborda a teoria bésica sobre predigfo linear. Na se¢do
seguinte definem-se alguns tipos de canais conforme a localizagio dos zeros em relacio a
CRU. Em seguida, € desenvolvida a nova técnica de equalizacio autodidata e realizada a

andlise sobre a unimodalidade do critério de otimizagfio proposto. Finalmente, sfo
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apresentados alguns resultados de simulagBes que demonstram a eficiéncia do novo

equalizador.

3.2 - Predicio Linear

Entre as operag¥es efetuadas no tratamento de sinais digitais a filtragem linear é
talvez a mais usual e importante tornando-se uma ferramenta fundamental com o
aparecimento dos computadores digitais.

Embora a teoria de filtragem linear date do século XVIII, tendo Gauss como um
dos seus primeiros precursores, parece contudo que foi Wiener o primeiro a fazer uso
especifico de predigfo linear na década de 40 para aplicagBes em engenharia [2]. Desde
entdo, a teoria de predicfo linear nfo somente tem sido estentida por vérios pesquisadores
mas também tem sido largamente utilizada em estimagdo espectral, processamento de voz,
modelagem de sinais, radar, sonar, etc.

O objetivo deste capitulo & aplicar as técnicas de predigfo linear em equalizacio
autodidata de canais de comunicagdes. A primeira tentativa de se utilizar as técnicas
preditivas para equalizagfo autodidata foi proposta por Macchi e Hachicha em 1986 [37]
e posteriormente por Macchi e Gu em 1987 [38]. A técnica apresentada nestes trabalhos
néo se aplica a um canal de comunicagio qualquer, mas é limitada basicamente aos canais
de fase minima e de fase méxima. Diferentemente, a técnica apresentada neste capftulo

aplica-se a canais de fase nfio-minima, exceto aqueles com nulos espectrais.
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Basicamente, o problema de predicfo linear consiste em estimar uma determinada
amostra de um processo estaciondrio em algum instante futuro (ou passado), dado um

conjunto de amostras diferentes do processo.

-1 -1 -1 -1

-1
e al zZ 11z - 7z 7
d1<7 2 d3% %dN-Z N-1 xk
by

(ST
(ST

(S
H>z

k+ef

Figura 3.1 - Filtro de predig#o linear direto

Considere o filtro FIR mostrado na Figura 3.1. Através do ajuste de seus

coeficientes deseja-se minimizar o valor médio quadritico do erro

N
ef =%~ d x 3.1)
jez]

e . 2 - N - o
isto €, minimizar a fungfo custo J, = E(e,{ l ), onde X, = ZH d; x,_; € uma estimativa da

amostra x,. Assim, a operagfo de filtragem linear acima tenta predizer a amostra x, a
partir das amostras x, ;,x, ,,...,X,_,. Esta operagfio corresponde a predicfio de um passo
no futuro com relago ao instante £-1, dai a denominacfo dada a este filtro de filtro de
predicdo linear de um passo na diregdo direta. Em uma outra forma de predicfio utilizam-
S€ as amosiras X, ,X,_,...,X;_;,; para fazer a predicdo da amostra passada x,_,, como
ilustra a Figura 3.2. Neste caso a predigio é chamada de predicdo linear de um passo na

dire¢do reversa, com o erro de predigfo reversa e; dado por
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L
e = Xl ™ Zl,bi X it (3.2)
i=

-1 -1 -1 -1
s V4 z . 7 zZ
bl b2 b3 %L-l bL
h

Figura 3.2 - Filtro de predig#o linear reverso

Utilizando o desenvolvimento feito na se¢io 2.3, conclui-se que a minimizag#io das

poténcias dos erros de predigio direta e reversa implica em:

D=R]p;, (3.3a)

B=RIpE (3.3b)

onde (D)T =(d;,...dy), (§)T = (51 ,...,5L) sdo os valores étimos dos coeficientes,

sendo p’ e pfx os vetores de autocorrelagio direto e reverso, dados respectivamente por
T
(pL) =(rmr@,....r (V) (3.42)

(p2)" =(r@.r(L=1).....r(@)) (3.4b)
onde r(i)=E(xkxk_i), i=0l,.. ,N=L. Note que, por conveniéncia estamos
considerando a ordem dos filtros de predigo iguais, isto é, N = L. De (3.3) e (3.4)
constata-se que revertendo a ordem dos elementos do vetor D encontrariamos um vetor

igual a B. Portanto, pode-se modificar um filtro de prediggo direta em um correspondente
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filtro de predigiio reversa, revertendo a seqiiéncia na qual os coeficientes s&o posicionados

e vice-versa. Assim podemos escrever que

o~ —~

d, =by_,, k=12, ,N=L (3.5)

As equagdes (3.1) e (3.2) podem ser reescritas como:

N
e =¥ dx,_, (3.6)
* WZ() k
I+1
e =Y DX (3.7
i==]
onde
,1’ m=10
d,={-d,, m=1,..,N (3.8a)
kO, m>N
~5;, m=1,...,L
b,=11, m=L+l (3.8b)
0, m>L+1

ou simplesmente em forma vetorial como:;
el =D'X, (3.9a)
e, =RB"X, (3.9p)
T T T
onde D=(d0 dy - dN) , B"—“(b1 b2-=-bL+§) e X, 2(xk xk,I---kaN) . Estas equacdes

conduzem a implementac#o dos filtros de predi¢do, como mostra a Figura 3.3.
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Figura 3.3 - (a) O preditor e (b) o retropreditor transversal

Suas FT's s80 dadas por:
N =
D(z) ml+;diz (3.10)
e
L
B()=z""+Y b (3.11)
i=1

Estes filtros, assim obtidos, s§o chamados de filtros de erro de predi¢do direto e reverso,

ou simplesmente de preditor e retropreditor, respectivamente [2].
2
A condicfio para que o vetor gradiente da fungfio custo J . = E.(ef i ) se anule,

pode ser determinada como:
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Ele/ X;,)=0 (3.12)

T .
onde X, , =(xk_i xk_z---ka) . A expresso (3.12) corresponde ao principio da

ortogonalidade aplicdvel ao filtro preditor. No caso ideal de um preditor de comprimento

infinito, pode ser reescrita como:

Ble/ X;_,)=0, m=123,.... (3.13)
Multiplicando-se ambos os lados de (3.13) por D" = (a‘1 dy....... ) T, obtemos

E(ei(DTXk_m)*)= E(e,f(e{_m)*)=o, m=12,...... (3.14)

O mesmo procedimento pode ser utilizado para demonstrar que, no caso de um

retropreditor de comprimento infinito, temos
E(e;(e;a-m)*) =0, m=12,... (3.15)

Os sinais cujas amostras satisfazem a condigfio de ortogonalidade definida pelas
equagdes (3.14) ou (3.15) so conhecidos como sinais tipo ruido branco. Tais sinais
possuem um espectro de freqiéncias plano. Isto caracteriza os filtros preditores e
retropreditores como filtros branqueadores. Na prética os filtros de predicdo e
retropredi¢dio t8m comprimentos finitos e esta caracteristica é apenas aproximadamente
satisfeita, porém quanto maior for sua ordem mais descorrelacionado seré o sinal de erro.

Quando um rufdo branco de poténcia o” excita um filtro linear estdvel com uma
funcio de transferéncia H(z), a fungdo densidade espectral do processo resultante € dada
por

o>l (3.16)
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Uma vez que a forma do espectro de poténcia depende somente da resposta em magnitude
do filtro, qualquer processo aleat6rio com uma desejada caracteristica das estatisticas de
2% ordem pode ser produzido aplicando-se um ruido brance & um filtro linear estdvel
apropriado. O projeto de filtros para representar processos aleatérios que tém alguma
funco correlagiio ou espectro de densidade de poténcia desejado é designado como
modelagem de sinal. Existem trés tipos de modelos: o mode:lo gutoregressivo (AR), o
modelo média mével (MA) e o modelo média mével autoregressivo (ARMA). O filtro do
modelo AR ¢ recursivo do tipo TIR com a caracterfstica de possuir s6 pélos (todos os
zeros estio na origem). O modelo MA envolve um filtro FIR e portanto possui apenas

zeros. O dltimo modelo envolve tanto zeros quanto pélos. A Figura 3.4 ilustra os trés

tipos de modelos.
w X _ 2
Sy e st e
r =5 |_A® | A

(a)

w

k ma xk jo ma, ;.12
—=> A@m [—=> S )=IA (e )l

(b)

Py x ma gl 2
Mol AT@ | Sk ey A E )

A) | AEf

(c)

Figura 3.4 - Tipos de modelos lineares: (a) AR, (b) MA, {c) ARMA
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A partir das definigBes dos modelos acima, podemos visualizar o preditor FIR da
Figura 3.3a como o modelo inverso de um processo AR a menos, possivelmente, de um

ganho constante. Esta situagfio € mostrada na Figura 3.5.

W 1 xk’

ek =W

&

modelo AR Preditor de
de ordem N ordem N

Figura 3.5 - Predic8o linear aplicada a um processo AR.

Do mesmo modo, um processo MA com os zeros dentro da CRU possui um
modelo inverso que ¢ um filtro TIR estdvel composto apenas de pélos. A implementagiio
possivel para este tipo de filtro é mostrada na Figura 3.6. Note que este é um filtro

preditor IIR onde a amostra predita
N
X = Zcie{—i (3.17)
i=l

¢ uma combinagdo linear dos erros de predigdo em instantes de tempo anteriores. O erro

de predicfo no instante k ¢ dado por:

N
e mxk—zcie,{“i. (3.18)
i=1
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Figura 3.6 - Filtro de erro de predig#io direto recursivo do tipo ITIR

Uma caracteristica importante do preditor & ser um filtro de fase minima, isto &,
todos os zeros de sua fungfo de transferéncia estdio dentro da CRU. Para demonstrar esta
caracteristica, considere a fungo de transferéncia do preditor transversal (equacdo

(3.10)), cujo coeficientes sdo calculados pela equacio (3.3a). Neste caso, a poténcia do

2
erro de predicfo E(ej: l ) € minima. Expressando esta poténcia em termos da densidade
espectral de poténcia Sx(ef"’) do sinal x,, tem-se

VI
i =3[ |Dle™) 8, (" )doo (3.19)
Considere um filtro D;(z) obtido a partir de D(z) através de reflexdes de zeros para fora

da CRU em posigdes reciprocas conjugadas daquelas de D(z), isto ¢, um zero z, de D(z)

€ refletido para a posicio 1/z; formando um zero de Dy(z). Definindo-se entdo
D(z) = D'(2)1+z2,27) (3.20)

onde Izgl <1, ofiltro Dy(z) é dado por:

0

D\(z)= D’(z)(w;l:z‘l] (3.21)
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Dividindo-se (3.21) por (3.20), deduzimos facilmente que:

(3.22)

D) 1|zg+z™
D(z) mz; 1+zoz'1

Esta expressdo corresponde a FT de um filtro passa-tudo, a menos de um ganho

constante, dado por x = ]/]z;] Podemos concluir entfo que

D,(2)| = x|D(2)], onde x > 1 (3.23)
de modo que:
=<, (324)
Portanto, dentre todos os filtros com mesma resposta de magnitude, a menos
possivelmente de um ganho constante, aquele com todos os zeros dentro da CRU
fornecerd a menor poténcia de erro de saida.

Da equacio (3.5) concluimos que:

B(z)=z""C(z™). (3.25)
Como D(z) possui seus zeros dentro da CRU entfo, ¢ evidente que B(z) possul todos os
seus zeros fora da CRU, nas posigBes que sdo simétricas conjugadas as dos zeros de D(z).
Desta maneira, o retropreditor é um filtro de fase méxima.

Devido & caracterfstica de fase méxima do retropreditor este nio pode ser
visualizado como um modelo inverso exato de qualquer processo. Contudo, veremos, no
decorrer deste capitulo, que este pode inverter aproximadamente sistemas de fase méxima
onde o sinal de salda serd uma versfio aproximada e atrasada do sinal de entrada do

sistema. J4 vimos que o retropreditor FIR tenta estimar uma amostra passada x ¢ @ partir
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de um conjunto de amostras futuras x,,x,_,,...,X,.,,,.Umn filtro com resposta ao impulso
infinita (IIR) sempre terd disponfvel qualquer informacfo passada. Desta maneira a
operagfo de retropredicfio ndo tem sentido numa estrutura IIR. Assim, o retropreditor
sempre serd implementado através de um filtro FIR.

No restante desta tese denominaremos como zeros de fase minima Aqueles dentro
da CRU e de zeros de fase mdxima aqueles fora da CRU.

As definigdes de filtro de fase minima e filtro de fase médxima serfo utilizadas no
préximo item para definirmos trés tipos de canais de comunicagéio, a saber: o canal de fase

minima, o canal de fase méxima e o canal de fase mista.
3.3 - Tipos de Canais

Um canal de comunicages de dados T ¢ dito de fase minima se sua fungdo de

transferéncia € do tipo
N N )
Fi(z)= fH(l-z;’ )= f[1+2 filz (3.26)
i=1 i=1

onde izfl <1, f € um ganho constante ¢ cada f;' ¢ uma soma de produtos dos z’, de

maneira que a seqiiéncia [ F f‘f,] tende a decrescer. Este canal serd designado

como sendo do tipo "T" (de interior). De outra modo, F € do tipo "E" (de exterior) se é

de fase méxima, com sua fungfio de transferéncia

Q -1 Q—I .
Fg(z)= fH[z’l —(zf) )m f(z"Q + fogﬂz’"g”ﬂ ), ’zfl >1 (3.27)
=1 i=0
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tendo todos os seus zeros zf fora da CRU. Note que, neste caso, 0s ﬁ-E 's t8m tendéncia

a crescer. Geralmente, os canais de transmiss#o F s@o do tipo "M" (de misto) com uma
fung8o de transferéncia

Fyl2) = f5 F(2)Fp(2) (3.28)
Assim, o canal equivalente da Figura 2.3 pode ser modelado como uma cascata de dois
sistemas lineares, um de fase minima e outro de fase méxima, e um ganho constante. Tal
modelo estd representado na Figura 3.7. Pode-se demonstrar ainda, que a resposta ao
impulso deste canal tem uma frente de subida de duraggo Q+1 seguido de uma frente de
descida de duragio N [35].

Canais de fase mista com zeros de fase minima préximos 3 CRU (zeros
dominantes) e com zeros de fase méxima longe da CRU s#o dito dominantemente de fase
minima. Estes canais possuem uma frente de subida desprezfvel. De outra maneira, se o
canal de fase mista possui zeros de fase minima longe da CRU e zeros de fase mdxima
dominantes o canal & dito dominantemente de fase mdxima. Neste caso a frente de descida

€ desprezivel. Assim, nos dois casos a IES & quase que exclusivamente devida aos zeros

mais préximos & CRU.

a

e E(z) > Fl2) s

Figura 3.7 - Representacéo equivalente do canal da Fig.2.3
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Considerando-se ainda que a fungfo de transferéncia do canal pode ser escrita em
termos de suas respostas de magnitude e de fase, tal como:

F(2) =|F (2)lexp(a(2)), (3:29)
quanto mais préximos estio os zeros de F(z) da CRU mais nfio linear é ®(z) e mais
distorciva € sua resposta em magnitude |F (z)| correspondendo a uma maior IES. Isto é
exemplificado através de dois canais de fase minima mostrado a Figura 3.8. Para o canal
com os zeros mais préximos da CRU as distorgdes de fase e magnitude sfo visivelmente
mais significativas.

A equalizagfo de canais severos requer equalizadores mais longos e algoritmos
adaptativos mais elaborados. O ajuste dos coeficientes do equalizador devers ser o mais
preciso possivel, de maneira a levd-los para préximo de seus valores ideais. 86, assim o

erro serd pequeno o suficiente para que a safda do canal equalizado satisfaca a condicio

de olho aberto.
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3.4 - Equalizacio por Predigiio e Retropredicio: Principios

Considere um sistema de comunicages digital onde a seqiiéncia transmitida a,
possui amostras que s#o independentes e identicamente distribuidas (iid), o que
corresponde a transmisséo de uma seqiiéncia do tipo ruido branco. Considere também que
o canal € corretamente modelado por um filtro FIR de fase minima descrito pela equagfio

(3.26). Entdo o processo x, de saida do canal é MA, de modo que o seu modelo inverso &

um filtro preditor IIR cuja fung&o de transferéncia & dada por:

P(2)=—5—. (3.30)

Portanto, o preditor 1IR equalizard adequadamente as distorgBes de fase e magnitude
provocadas por um canal de fase minima, a menos do ganho constante f.

O ajuste da varidncia da seqiiéncia de safda y, do equalizador & realizado
colocando-se em cascata um CAG apés o preditor, de tal forma que o seu ganho g seja
dado por:

g=r"" (3.31)

Quando os sinais transmitidos séo complexos, a constante f é complexa e dada

por
f=|rle? (3.32)
modelando néo s6 a atenuagfo do canal (| f]) como também possiveis erros de fase (9). A

Figura 3.9 ilustra o efeito de um erro de fase constante na recuperaco da portadora,

provocando uma rotagfo na constelagfo recebida.
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*

Figura 3.9 - Efeito de um erro de fase constante, os @'s sdo os stmbolos transmitidos e os

*‘s s80 os simbolos recebidos.

Assim, o CAG complexo deve ser capaz de ajustar a poténcia dos simbolos recebidos
aquela dos simbolos transmitidos e de compensar e seguir as variag8es do erro de fase.

A Figura 3.10 ilustra o preditor recursivo em cascata com o CAG complexo.

\ z—l 3 -1 -1 -1 s
Q z YA A :
k e e e L
C
L Cra C, €y ¢
X

Figura 3.10 - Preditor recursivo em cascata com o CAG complexo

Apos a convergéncia dos pardmetros do preditor e do CAG, a saida v, deve ser tal

que

v = (vl e a, (3:33)
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onde vy ’CI f ‘z ledp -0, =2xm, « =0,1,.... Constelacdes complexas invariantes sob

rotagdo estfio sujeitas a uma ambigliidade de fase. Por exemplo, uma rotagcdo de /2 na
constelacfio da Fig. 3.9 é imperceptivel. Esta ambigiiidade pode ser compensada através
do uso no transmissor de um codificador diferencial [47].

Evidentemente, a implementagfio transversa do preditor como aquela da Figura
3.3a poderia ser utilizada. No entanto, enquanto que numa implementac#o IIR os zeros do
canal sdo compensados pelos pélos do preditor, numa implementagdo FIR os zeros do
preditor compensarfio os zeros do canal. A compensagio de um zero do canal através dos
zeros do equalizador € realizada, quando os zeros deste ocupam posi¢Bes igualmente
espagadas em torno do zero do canal. Neste caso a fungfo de transferéncia do canal
equalizado é dada por

F(z)=1-b"z"" |pl<1 (3.34)
com os zeros dado por
Z, =b.e® N =0, ,N-1 (3.35)

A resposta ao impulso correspondente é {1, 0,---, 0,~b" } Assim, quanto maior for a

ordem N do preditor transverso mais esta resposta aproxima-se de um impulso (6 k).

Enquanto preditores FIR com longas respostas ao impulso sfo necessdrios para uma
inversfio satisfatéria de um canal de fase minima, preditores IIR de baixa ordem

conseguem desempenhos superiores.

Considere, agora, um canal de fase maxima com FT dada por (3.27); sua inversa é
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Y !

Fil(z)=f122 H(i—(zf) z) (3.36)
j=t

A condigéo de estabilidade ou nfo de (3.36) depende da regifio de convergéncia (ROC)

utilizada para se especificar completamente F,'(z) [22]. Assim, a equagfo (3.36) é

instdvel se a ROC for

(£)4>1 = L5 |2 =10 (3.37)

Neste caso a ROC nfio contém a CRU. De outra maneira (3.36) & estdvel, mas nfo causal

se a ROC for

()4 <1 = H<[2] j=1..0, (3.38)

onde, neste caso a CRU esta contida na ROC.

A expansfo em série de (3.36) sujeita a ROC (3.38) € dada por:
_ . .
Fil ()= 2 1+Y b7 (3.39)
i=}

onde os £ 's sdo combinagdes entre as inversas dos zeros.

Um equalizador prético deve ter comprimento finito, assim (3.39) serd truncada a

L+1 termos, isto é

o L
Fol () = f}w[n ):b,.z"] (3.408)

i=l

ou

ZQ+L L )
Fi(z) = 7 [Z-HZQ.Z“L} (3.40b)
i=1
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Comparando (3.40b) com (3.11) verifica-se que a menos do fator zQ”“/ fr e da ordem

reversa dos coeficientes, as duas equagdes s3o idénticas. O fator z2** em (3.40b)
caracteriza a nfo-causalidade de F;'(z). Logo, a fim de tornd-la causal, deve-se incluir

um atraso O = Q+ L, tal que

L
Fili(2)z° = f“‘[z*f‘ + Zbizi"l‘:| (3.41)
inel

Assim, o filtro inverso comporta-se como um retropreditor transverso R. Como no caso
do preditor, o ajuste de poténcia e fase da portadora € realizado através do CAG
complexo. A Figura 3.11 mostra a estrutura completa. Evidentemente, o retropreditor é o

equalizador autodidata 6timo para um canal de fase méxima.

...........

x : v
s 5 O >
-N . .
-1 -1 -1 ' '
Z Z ...... Z l_ L :
b b b
’ # 2% %’“ %H
E -

Figura 3.11 - Retropreditor + CAG complexo para a equalizagio autodidata de um canal
de fase mdxima.

Um canal fase mista pode ser decomposto nas suas componentes de fase minima e
de fase maxima conforme (3.25). Desta maneira, propde-se uma estrutura de equalizaco
autodidata como uma cascata de um retropreditor (R), um preditor (?) e um CAG
complexo (G), ilustrada na Figura 3.12. Quando R e P sfo filtros FIR, a ordem de

implementag@o € irrelevante. Contudo, quando P for IIR existe a opgdo de se incluir o
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dispositivo de decisio na malha de realimentacio de P a fim de suprimir rufidos. Desta
forma, este sistema pode tornar-se o clédssico equalizador realimentado por decisdo
(DFE)} mostrado na Figura 3.13. O chaveamento da estrutura linear para a nio-linear

quando as decisdes sdo corretas (condigdio de olho aberto) aumenta a velocidade de

convergéncia e diminui o erro de DD final [36].

Figura 3.12 - O novo equalizador: cascata de um retropreditor e um preditor mais um
ganho complexo.

Figura 3.13 - O novo equalizador com o dispositivo de decisfo colocado na malha de
realimentac#o do preditor.
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3.5 - Critério de Otimizacio para Adaptacio dos Parimetros do Preditor e

Retropreditor

No trabalho proposto por Macchi ¢ Hachicha em 1986 [37], um preditor recursivo
do tipe IIR com o dispositivo de decisfo na malha de realimentagdo, em conjunto com
critérios de otimizagfo nHo-lineares, foi utilizado como um equalizador autodidata.
Evidentemente, a estrutura do equalizador proposta limitava a aplicagdo desta técnica
para, apenas, canais de fase minima (tipo I} ou canais dominantemente de fase mfnima. Em
1987, Macchi ¢ Gu [38] utilizaram uma estrutura semelhante Aquela da Figura 3.12. A
adaptaciio dos coeficientes do preditor e do retropreditor foi realizada utilizando apenas
critérios de branqueamento o que limitou a aplicago desta técnica a canais do tipo I ou E
e a canais dominantemente do tipo I ou E.

A seguir, prop8e-se um novo critério de otimizagio para a adaptacio dos
parmetros do equalizador da Figura 3.12 de forma que a estrutura, juntamente com o
critério de otimizagio, seja capaz de equalizar um canal de comunicagdo qualquer, seja do
tipo I, E ou M [39]. O novo critério envolve, apenas, minimiza¢des de erros quadriticos
médios (os erros de prediglo e de decisfo direta), o que assegura um 6timo desempenho
em termos de velocidade de convergéncia quando comparados a outros métodos. Além
disso, esta nova técnica de equalizagio autodidata & robusta o suficiente para equalizar
canais que provocam elevadas IES tal como aquele de [12], onde outras técnicas falham

[36].
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3.5.1 - O Critério de Otimizacio

Uma condigBo necessdria para uma perfeita equalizagfio € que a seqiiéncia de saida

do equalizador, vy, (e, portanto e, ) seja do tipo ruido branco. Isto é obtido minimizando o

critério E(}eklz). Em principio o critério de branqueamento por si s6 ndo € suficiente para

garantir decisGes corretas (condigdo de olho aberto), mas, em contra partida, alguma
redugdo da IES € obtida, pois o branqueamento de y, corresponde & equalizagio da

magnitude do canal equivalente (o canal propriamente dito mais o retropreditor). O
critério DD, dado por E(fe‘,klz), apresenta uma capacidade de convergéncia autodidata

semelhante ao algoritmo de Sato para constelages de moédulo constante [53]. Para
constelagbes com muiltiplas amplitudes a convergéncia para uma condicfo de olho aberto
ndo € garantida, isto €, o algoritmo pode convergir para um ponto de minimo local
indesejdvel [53]. Uma forma de melhorar esta convergéncia foi proposta em [11]. Em [52]
demonstrou-se que o algoritmo DD converge para o valor 6timo de Wiener-Hopf, quando
a condicio de olho aberto € satisfeita.

Baseado nestas considerages, vale a pena explorar a possibilidade de reter as
vantagens de simplicidade e robustez dos critérios acima conjugando-os em um tnico
critério de otimizagio e tentando melhorar substancialmente suas capacidades de
convergéncia autodidata. A idéia bésica deste novo critério é a utilizagfio de um fator de
ponderagho tal que durante a fase de adaptagfo inicial, quando a probabilidade de uma
decisdio correta € baixa, pondera-se mais fortemente o critério de branqueamento e, a

medida que a IES for diminuindo, aumenta-se a influéncia do critério DI até que, durante
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a fase final de adaptacfio, quando a condig¢fo de olho aberto for alcangada, o critério DD
passe a ter maior ponderagfo. Esta idéia ¢ semelhante aquela usada por Benveniste-

Goursat [9] (veja secdo 2.4.4.4),
Considere o vetor H= (BT ,CT)T contendo os L coeficientes de R ¢ os N
coeficientes de P. O novo critério proposto ¢ dado por
J(H) =y J ., (H)+(1-a)J (H) (3.42)

onde a componente
1p(H)=E(e, ) (343)

é minima quando e, for branca (branca também ser4 a safda y, =ye™ ¢,). Por sua vez a

componente
Jo () =E{fe, [ (3.44)

€ minima quando a saida y, se identificar com a,. O fator y* assegura a homogeneidade
do critério e o € inicialmente préximo de 1, diminuindo progressivamente até valores
préximos de zero. Assim, o critério (3.42) passa gradualmente de um critério de

branqueamento para o critério cldssico de equalizagdo adaptativa, o critério DD,

3.6 - Algoritmo de Adaptacgio dos Preditores

A minimizacfo adaptativa da equagfo (3.42) € bastante simples. Enquanto que as

expressdes de filtragem (3.2) para R e (3.1) para P s#o respectivamente implementadas

T
com B=B, e U=C, ,, as adaptacdes de B:(bl,bz,...,bL) e C=(c1,cz,..,,cN)T
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seguem o gradiente do novo critério. O algoritmo do gradiente estocdstico (LMS) se

C8CIreve para B como
By =By =V 5o (H) 5o, (3.45)

onde V,J, (H) ¢ a estimativa instantanea do vetor gradiente complexo de (3.42), dado

por
Vado (H) =0y 2V . J p(H) + (1—a)V ,J, (H) (3.46)
2 2
N dle N dle
eonde V,J,(H) =—El)—§|m e VgJ, (H) =_EL_;L'

No Apéndice A definimos a derivada de uma fungéo real em relacfio a um vetor

complexo, de onde concluimos que:

Vil p(H) =,V ze, (3.47)

Vol (H)=¢,V,e;. (3.48)
Na determinagio do gradiente da equagfio (3.48) assumimos que Dec(y,) &
constante, ou em outras palavras, assumimos que o sinal y, nunca serd extamente igual a
um limiar de decisfo. Note que a probabilidade da ocorréncia de um dos limiares é nula.
Como o equalizador € linear, a ordem do preditor ¢ do retropreditor para a
determinagfo de e; na cascata da Figura 3.12 ¢ indiferente. Entfio, podemos escrever que:
e = P(R(x,)) =R(P(x,)). (3.49)

Definindo-se entdo P (x;) como:

N
?(xk) =& =x, — ;Cﬁm‘ , (3.50)
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obtemos para R(&;) a seguinte expressio:

L
R(&k) =g, =84, — Zlbjgk-—bbj . (3.51)
=

E interessante notar que &; é independente dos coeficientes b;’s. Desta maneira, utilizando
a equacfo (3.51), concluimos que:
Ve, =5y =~(Ei_pu £)) (3.52)
Considerando-se, entfio, no célculo do gradiente \v RE ; que Dec(y:) é constante, obtemos:
VBE;: :VB(yk mDec(yk))* =V, (3.53)
Como y, = ye"je“ , temos entdo que
Ve, =ve”4V o] (3.54)
Desta forma, de (3.45), (3.46), (3.47), (3.48), (3.52) e (3.54) decorre finalmente que:
B, =B, +e” (yk)vejﬁ"‘lai (3.55)
com a fungfio £ () definida como
e (y)=ay+(-ak(y) (356)
Para o preditor recursivo, o algoritmo do gradiente estocéstico é dado por:
C, =Cy ~A Vo, (H) (3.57)
Considerando, inicialmente, apenas o cdlculo de V.J,(H), do Apéndice A, verifica-se
que
Vol p(H)= e (& e;) (3.58)

Da Figura 3.12, obtemos para o sinal ¢, a seguinte expressio:



92
N
e = Pr = Y Gt (3.59)
i=1
Entfo, a derivada de e, em relagio aos coeficientes ¢;’s & dada por:

a * * N ES
e == Yo é%ek_i (3.60)
i i=1

As derivadas parciais do lado direito de (3.60) surgem devido ao preditor ser IIR. Deste
modo, uma seqiiéncia de saida em um instante de tempo qualquer depende dos valores dos
coeficientes anteriores que, por sua vez, sfo relacionados aos valores dos coeficientes
correntes via equago (3.57). Assim, o preditor P possue dois niveis acoplados de
realimentagdo: a prépria estrutura e a equacfo (3.57). Neste caso o risco de instabilidade é
grande. Uma maneira de tentar contornar este problema € quebrar um dos nfveis de
realimenta¢fo. Como o objetivo ¢ utilizar um equalizador IIR, a estrutura do preditor

permanece inalterada, porém a equagio (3.60) é simplificada para

~

a % ® . '
'"é““ek :_ek—j’ J= 1,...,N (361)
€

O algoritmo obtido a partir desta aprozimago é conhecido como algoritmo de

regressdo pseudo-linear (ARPL) [54] porque o sinal de saida do preditor é uma funcfo

n#o-linear dos seus coeficientes ¢ na dedugdio do algoritmo, supde-se que o vetor

Ei = (e,,(,,1 P )T(regresséo) ndo depende dos coeficientes ¢;’s.

Em processamento de sinais, principalmente em sistemas de transmissdo, a tarefa
do controle da estabilidade ¢ deixada a cargo do algoritmo adaptativo. Como o algoritmo
de predi¢io € projetado para minimizar a poténcia do erro de prediciio, o sinal de saida

e, (ouy,) nfo deveria crescer indefinidamente. Assim, nfo seria necessério um controle
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externo sobre a localizagio dos pélos do preditor. Isto é o que realmente acontece gracas
ao fenémeno de auto-estabilizacdo, o qual é uma caracteristica comum do algoritmo
LMS-ARPL [40-41].

De (3.61), uma expressio andloga a (3.55) pode ser obtida para a adaptagio do

vetor C e € dada por:

Co=Coy +28% (3, )7 (3.62)

T

onde Y, =(Y;c-1»--»}’k~~) .
O coeficiente o serd definido de maneira que no inicio da adaptago, quando o
erro DD e( yk) ndo € capaz de inicializar corretamente o equalizador, ele seja préximo a

1. De outra parte, quando o equalizador comegar a inverter corretamente o canal, ele deve

se aproximar de zero. Propomos entfo a seguinte regra

a =o, =(tantle, |)’ (3.63)

a qual assegura que a. €[0,1].
Como todos os outros erros utilizados por outros autores em equalizagfio
autodidata (veja a Tabela IL.1), £* ( y) ¢ uma fun¢do ndo-linear de v. Porém, este erro

tem a vantagem de que sua nfo-linearidade € controlada gracas ao coeficiente ¢r. Assim,

passa-se de uma maneira suave:
- de um erro linear; ¢ =1, z«:l(y)m ¥, que € o erro de predigdo associado ao simples
critério de branqueamento/descorrelagiio. Neste critério os niveis assumidos por a, ndo

interferem na regra de adaptacfo, o que o torna ttil para a inicializacfio do equalizador,
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- para um erro o mais nfo linear possivel: o =0, 50( y) 28(}?), que € o erro cldssico de

decisdo direta, associado ao critério de equalizagfio. Neste critério os niveis tomados por

a, interferem plenamente na adaptagfo, o que € o objetivo final.
A funcfo de erro ndo-linear £ (y) € mostrada na Figura 3.14 para diferentes

valores de o.
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Figura 3.14 - A fungfo de erro nfo-linear £ (v)

A comparagfo entre o estimador utilizando retropredicio e prediggo

I (y)=y-€"(y) (3.64)

e aquele de Bussgang € mostrada na Figura 3.15 para o = 0.3,
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Figura 3.15 - Comparagfo entre o estimador I"* (y) e aquele de Bussgang para uma
constelacfio 4-PAM.

Baseado na constatagdio de que para [ ykl > Iak |m, onde Iak me ¢ o méximo valor
em magnitude assumido pelo dado ., a probabilidade de uma decisdo correta é elevada
[11] (técnica do nivel de erro médximo) a funcfo de erro ndo-linear &® (y) ¢ modificada
(apenas nestes casos) para

e”(y) =ay+e(y) (3.65)
Assim, no inicio da adaptagio onde a probabilidade de ocorrer o evento |y,|>|a,| &

maior, sua ocorréncia implica em manter-se plenamente o critério DD sem alterar o
critério de branqueamento. Os resultados de simulacSes demonstraram um aumento na
velocidade de convergéncia do algoritmo quando tal critério & utilizado. Neste caso, a
melhora do desempenho implica em um pequeno aumento na complexidade computacional
pela necessidade do uso de um “IF”. Isto €, na técnica do nivel de erro médximo utiliza-se o

fato de “SE” |y,|>|a,|  entio o simbolo decidido possui elevada probabilidade de ser

coIreto.
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Um resultado interessante, comprovado através de simulagdes, foi obtido quando
utilizamos o critério oo/, (H) associado apenas & técnica do nivel do erro méximo. Este
novo critério mostrou-se capaz de compensar a IES provocada por um canal de fase nfio-
minima com o olho inicialmente fechado. Neste caso a equacfo (3.56) é modificada para:

e®(y)=ay+Ke(y) (3.66)

onde

K=0, se }yk|<]aklmﬂ
(3.67)
K=1, se ]yklzlak[max

Desta maneira, o critério DD ¢ utilizado apenas quando as decis@es possuem elevada
probabilidade de serem corretas. Os resultados de simulagSes apresentados demonstram a

eficiéncia deste método.

3.7 - Adaptaciio do Ganho Complexo

Sabemos que o equalizador 6timo de um canal de fase minima é um preditor
seguido de um CAG. Porém, um equalizador que utilize um critério autodidata qualquer,
p. ex., do tipo Bussgang, também equalizarf corretamente tal canal. E interessante notar
que, no conjunto formado pelo preditor e 0 CAG, a poténcia do sinal de safda € ajustada
independentemente do critério de branqueamento. Por outro lado, nos esquemas de
equalizagdo autodidatas tradicionais, o coeficiente responsdvel pelo ajuste da poténcia

segue o critério de otimizac&o escolhido.
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As Figuras 3.16a e b apresentam a resposta ao impulso de um canal equalizado por
um equalizador FIR. A técnica de adaptacdo autodidata utilizada foi a stop-and-go [7]. A
diferenga observada nas respostas ao impulso deve-se tnica e exclusivamente a utilizagio
de diferentes sementes para gerar o sinal transmitido ;. Note a comutagfo na polaridade e
o atraso diferente na restituicio dos dados a;. A comutagfo deve-se ao fato da polaridade

do coeficiente responsdvel pelo ajuste da poténcia, nfio ser fixada; podendo mudar
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Figura 3.16 - Respostas ao impulso do conjunto canal +equalizador para o mesmo canal
mas com diferentes geradores de «, .

aleatoriamente. Enquanto que, a aleatoriedade no atraso de restituicio dos dados
transmitidos deve-se a nfo fixagdo tanto do ntdmero de zeros do equalizador que
compensam os zeros de fase mdxima do canal quanto do ndmero daqueles que
compensam os zeros de fase minima.

Na estrutura de equalizaggio por retropredigio e predicio da Figura 3.12, a ordem

do retropreditor e do preditor fixam os nimeros dos zeros fora e dentro da CRU. Isto
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fixa, sem nenhuma ambigiiidade, o atraso de restituicdo dos dados. A comutagfio na

polaridade dos simbolos equalizados pode ser evitada fixando-se a polaridade do
pardmetro ¥ do CAG. Como o objetivo deste pardmetro é equalizar a poténcia dos
simbolos de saida aquela dos sfmbolos transmitidos, propomos entfio o seguinte algoritmo

de adaptacio

G, =G, +ﬂ(E(lak|2)m1yk[2), Yo =4lGd n>0 (3.68)

com o qual y; deverd ter a mesma poténcia de a;, ap6s a convergéncia de (3.68).

No que diz respeito ao ajuste de fase, o algoritmo do gradiente estocdstico de

J, (H) produz
0, =0, +v(l-a,_)imle,y;), v>0 (3.69)

O diagrama em blocos da Figura 3.17 mostra o principio de operago da técnica de

recuperacio da fase da portadora.

A
X ualizador | %
_f.>. EqT T >
(B.c ~
+ 8"
- ak—]
Eq.(3.59) |&—

Figura 3.17 - Diagrama em blocos da técnica de recuperacio da fase da portadora.

O termo (1——-oc H) € responsdvel por um atraso no ajuste de 8, quando «,_, = 1.

Na realidade este termo proporciona um maior grau de confiabilidade na adaptacéo de O, .
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Como o ruido de adaptacio é, geralmente, proporcional ao valor do passo, esta técnica
deve diminuir significantemente o efeito deste. Ruidos de adaptacio elevados foram
responsdveis pela falha das técnicas de recuperaco da portadora propostas em [5] e [6],

quando usadas para desmodular constelacdes 64-QAM e 128-QAM em laboratério [49].

3.8 - Unimodalidade

Como dito anteriormente o critério de otimizagio J, (H) (equcio (3.42)) passa

gradualmente do critério de branqueamento J p(H ) para o critério de decisio direta

J, (H) gragas ao pardmetro o. Note porém, que esta passagem s6 é possivel se o erro de
decisdo direta diminuir durante o processo de adaptagio dos parametros do equalizador.
A elevada probabilidade de uma decis#io errada no inicio do ajuste dos vetores Be C é a
responsdvel pela dificuldade de convergéncia do algoritmo DD. No entanto, no critério

J (H) este efeito € atenuado pelo fator (1-¢).
E interessante enfatizar que a utilizagdo do critério J ,(H) ndo ¢ suficiente para

eliminar completamente a IES provocada por um canal distocivo de fase ndo-mfnima. No
entanto, a utilizagio do critério oJ,(H) mostrou-se capaz de compensar a IES
provocada por um canal de fase nfo-minima com o olho inicialmente fechado. Este é um
resultado interessante, pois demonstra que este critério é robusto o suficiente para
possibilitar uma transigio continua para o critério DD através da funciio de erro da

equagio (3.56).
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Em vista do exposto, é razodvel supor-se que durante o perfodo de treinamento as
decibes erradas terfo pouca influéncia sobre o processo de convergéncia do critério J,(H).
Desta maneira, considera-se que o critério J»(H) € o tinico responsdvel por uma possivel
convergéncia para um ponto de minimo local durante a fase de treinamento, onde a
condicéo de olho aberto n#o seja satisfeita. Apés a abertura do olho, a convergéncia para
o ponto de minimo global é garantida pelo critério DD. Assim, a andlise sobre a
unimodalidade do critério J.(H) se restrige a andlise de convergéncia do critério Jx(H), a
qual serd realizada a seguir.

A minimizagfo do critério J,(H) equivale 3 minimizago da poténcia do erro de

predicdo, conforme a estrutura de equalizag@o proposta na Figura 3.12. O gradiente

VJ ,(H) é dado por
Vel \H)==2E(e e} ), j=1,...N (3.70)
onde utilizamos a aproximaco (3.61). Nos pontos de gradiente nulo temos
Elece;_;)=0, j=1,..N (3.71)
Assim, para /V elevado o sinal ¢ serd aproximadamente do tipo ruido branco.
F interessante enfatizar neste ponto que o critério Jp(H) é unimodal em relacdo aos
coeficientes do retropreditor pois este 6 uma fungfio quadrética do vetor de coeficientes B.

Resta-nos demonstrar, entfio, que este critérioc é também unimodal em relagio aos

coeficientes do preditor.
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Considere, entfio, que o passo de adaptago no algoritmo de ajuste do vetor B de
coeficientes do retropreditor € pequeno o suficiente para que este vetor seja praticamente
constante dentro de um intervalo de tempo igual ao seu comprimento, isto &,
By = Byy=.....= By, Isto assegura uma variagfo lenta nas estatisticas do sinal de saida
do retropreditor, de maneira que podemos considerar o canal de fase nfo-mfnima FoR,
visto pelo preditor, como aproximadamente estaciondrio [58].

Resultados de simulagBes demonstram que a condigio de descorrelacdo (3.71)
pode ser obtida com preditores de mesma ordem do canal equivalente FoR. Na
realidade, € suficiente apenas que os pélos do preditor compensem os zeros internos a
CRU e que outros pélos sejam colocados em posicdes simétricas conjugadas a dos zeros
externos. Neste caso, o canal equalizado resultante deverd ser um filtro passa-tudo. A
Figura 3.18 mostra a posi¢do dos zeros de um canal fase nfo-mfnima e a dos pélos do
preditor apés a convergéncia dos seus pardmetros. O canal equalizado € claramente passa-

tudo.

parte imaginara

s -1 0.5 o 05 1 15
parie real

Figura 3.18 - Posi¢#o dos zeros de um canal fase nfio-minima e dos pélos do preditor ap6s
a convergéncia de seus coeficientes.
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Considerando entfio que o canal equivalente visto pelo preditor é estacionério,
podemos afirmar, deste modo, que a fungio objetivo J p(C)zE (lekIZ) € unimodal se o

segundo termo do lado direito da equacgo (3.60) for desprezivel e a condicfio de gradiente
nulo corresponda a um sinal de erro de predigio branco. A demonstragfio desta afirmacio
é simples ¢ € dada a seguir.

Ja vimos que neste caso, o canal equalizado resultante deverd ser obrigatoriamente
um filtro passa-tudo. Como as posi¢gdes dos zeros sdo fixadas pela FT do canal
estaciondrio FoR, entfio o posicionamento dos pélos do preditor que transformam este
canal de fase nfo-minima em um canal passa-tudo é Unico, entdo, dnico também serd o
vetor C. No caso de um canal de fase minima a inversfo serd exata, isto &, os pélos do
preditor compensaram os zeros internos & CRU. Uma demonstragio formal da

unimodalidade de J p(H ) para um canal fase minima e sinais reais ser4 realizada a seguir,

Considere o seguinte esquema de filtragem inversa

cane)nl‘ preditor

fase minima
a, 1 e,
~ N
>— B > Tm >

Figura 3.19 - Esquema de filtragem inversa.

onde a; é uma seqiiéncia de varidveis aleatérias independentes de média nula e varifincia

unitéﬁa(E(a,%) = 1), F, (z) e C(z) sdo polindmios de fase minima dados por:



M
Fi(2)=1+) fiz”

i=]
N .
Ci=1+Y ¢z
=l
Entdo, podemos demonstrar que:
E (ef) =1

onde a igualdade € verificada se e somente se

Fr(z)=C(2)
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(3.72)

(3.73)

(3.74)

(3.75)

Evidentemente, (3.75) implica na inversdo exata do canal, A demonstracfo é realizada a

seguir e € baseada nos resultados obtidos em [59].

Considere a seguinte desigualdade

1 [sz)_l]{m::"l)_l}dz.a(,

2ni§ C(z2) ciz™H Z

onde o contorno de integraciio € a CRU. Expandindo-se a integral tem-se:

11—12_13‘[']420

onde

_ L TRV FED]d o,

11”2751-.?!:6'(2):!{6‘(2—1):{2 _E(e}c)
_ 1 g fie)dz
Iz“zni{{c'(z)}z‘l

__Lg[RED]a_
"3”2ni§[C(z"l)L'l

(3.76)

(3.77)

(3.78)

(3.79)

(3.80)

(3.81)
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A integral /5 é igual a 1 porque z = 0 € o tinico pélo do integrando em (3.80) e seu residuo

em z = 0¢ 1. Lembre que C(z™) tem todos os seus zeros fora da CRU. Reescrevendo-se

Is como
I = %jﬂ(eﬂ"“ )i (3.82)
onde
H(z) = {% (3.83)

e fazendo-se a simples troca de varidveis ® = —@ , pode-se concluir que
I,=1,=1 (3.84)
Inserindo-se (3.78), (3.79), (3.80) ¢ (3.81) em (3.77), (3.74) ¢ obtida. Contudo, a
igualdade em (3.74) € obtida se e somente se o lado esquerdo de (3.76) for nulo. Este é o

caso quando o integrando desaparece, isto €, quando (3.75) for satisfeita.
A igualdade (3.75) caracteriza o minimo global da fungdo E(e?). Resta-nos,

entdo, analisar a existéncia ou ndo de minimos locais.

A fim de caracterizar os pontos de minimos locais, devemos analisar os pontos
onde o gradiente da funcfo objetivo E(e,%) se anula. O cdlculo do gradiente de (3.78)

conduz a

ol 2§ FEY) F@ d

oc,  mlcEeE o -z 0 ATl (3.85)

Definindo-se
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__FREY R
F &= e ¢

(3.86)

entfio podemos escrever, de (3.85) e de (3.86), a condigio para que o gradiente se anule

cOmo
1 . dz
_— N Je=1 . .
2Rj§f(2)z . 0, j=L...,N (3.87)

O seguinte lema demonstrado em [59] € necessério para seguirmos com nossa an4lise.

Lema: Considere a fungio

Fo=—r=52 (3.88)

:!;I(Z_“f)ti

onde g(z) é uma funcfo analitica dentro e sobre a CRU; os niimeros u; sio distintos e

A

I

Assuma que
1 ,dz
_— ‘i"—"'_— .=
anfff(z)z - 0, j=1....m (3.89)

onde o contorno de integraco é aCRU ¢
i
m=Y 1 (3.90)
i=1
Entdo f(z) é analitica dentro da CRU.

Evidentemente

F[(Z)F{ (Z_E)

&= e

(3.91)
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€ analitica dentro e sobre a CRU. m é o mimero de pélos de f(z) dentro da CRU que
obviamente € igual a N. Assim, aplicando o Lema , f{z) deve ser analitica dentro da CRU.
Para isto € necessdrio que os zeros de F, (z) sejam casados com os de C(z), isto é

F (z)=C(z) (3.92)
Portanto, podemos concluir que nfo existem outros valores para os coeficientes de C(z)
que ndo sejam aqueles de F, (z).

Considere agora o esquema de equalizagio completo mostrado na Figura 3.20

a i e

1> F@ > F@ [+ B@) > EIE""S e
' L Z )
777777 Canal | Equalizador -

Figura 3.20 - Invers#o do canal por retropredigfio ¢ predicio

onde o CAG foi omitido. Utilizando um procedimento semelhante ao anterior [59],

podemos demonstrar que a fungio J p(H ) € unimodal onde, no ponto de minimo global, as
seguintes igualdades s3o satisfeitas

C(z)=F,(2) (3.93)

B(z)F (2)=1, (3.94)

Em um sistema de transmissio de dados, a utilizagio de um dispositivo de decisdo

(o quantizador) no receptor é necessdria para a recuperacdo exata dos simbolos

transmitidos. A fim de que as decisBes sejam corretas, basta que a condicio de olho aberto

seja satisfeita. Portanto, uma inversfo exata do canal nfo é necessdria. J4 vimos que na
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prética (3.94) poderd ser apenas aproximadamente satisfeita, porém a aproximacfio
B(z) = F;'(z) ndo é suficiente para levar 2 uma perda de unimodalidade de J ,(H) pois,
independentemente do comprimento do polinémio B(z), J P(H) sempre serd uma funcéo

quadrética em relaco aos coeficientes do retropreditor, € portanto unimodal. Como vimos
anteriormente, para o preditor branquear e; é necessério que o canal equivalente visto por
este seja estaciondrio ou varie lentamente e independentemente deste canal ser de fase

minima ou néo, J P(H ) sempre serd unimodal em relacdo aos coeficientes do preditor.

Existem certos canais de comunicagfio que possuem zeros internos 3 CRU em
posigles regularmente espagadas (ou quase). A IES provocada por estes zeros & baixa,
assim tais zeros ou ndo precisarfo ser compensados ou serfo compensados apenas
parcialmente, isto € a ordem do preditor poderd ser menor do que o nimero de zeros
dentro da CRU. Neste caso a condicfo (3.93) também seré violada, porém nenhuma perda
de unimodalidade foi verificada através de diversos resultados de simulagdes. Como um
exemplo, a Figura 3.21 mostra o resultado de duas simulagdes utilizando-se o equalizador
da Figura 3.12 e os algoritmos (3.55), (3.62), (3.65) e (3.66), onde a tnica diferenca entre
elas estd na ordem do preditor (N =5 e N = 3); e onde "x" sdo os pélos deste, "+" sdo os
zeros do retropreditor e "o" sdo os zeros do canal. O canal é de fase nfio-minima com um
zero interno & CRU dominante. Note o posicionamento dos outros zeros dentro da CRU
em posi¢cdes quase que igualmente espacadas e de mesmo raio. Note também que para o

caso de N = 3, os dois p6los préximos ao centro da CRU n#o compensam exatamente

nenhum zero, mas nos dois casos a condicio de olho aberto foi satisfeita (para N<3 a
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equalizagfio falha). Outros resultados de simulag@es com condices iniciais diferentes dos

vetores B e C, nfo mostraram nenhuma alteragdio na posicio dos pélos.

2 2
a o
t5 E * s] 15 * * £
o} 0
1 * 1 ¥
* 24 ¥ %
05 o ™ © @ 05 o o o o4
ATt * parte xe *
P ¥ o o * o o
reat 0 o mat U C xg
{15 8o A5 o0
* o o
At o * ; o ¥ *
* -
15 " 5 o 1.5 * " * o
o 0
2 o 2F o
2 2 1 0 1 2 3 2 2 -1 g 2 3
paric imagindria parte imagindria
(a) (b)

Figura 3.21 - Posig#o dos zeros do canal ("0"), dos zeros do retropreditor ("*") e do
pélos do preditor ("x") para duas simulagdes do equalizador proposto com: (a) N=5 e (b)
N=3.

Na préxima se¢do sfo apresentados diversos resultados de simulacdes que

confirmam toda andlise te6rica realizada neste capftulo.

3.9 - Resultados de Simulagées

Os resultados de simulages apresentados nesta segio foram obtidos utilizando-se
uma seqiiéncia de stmbolos transmitida 1.i.d. de média nula a, e uma modulacdo 16-QAM.
Um ruido gaussiano branco de média nula e independente de «, foi somado ao sinal de
saida do canal x, de maneira a satisfazer uma determinada relaco sinal ruido (RSR). As

curvas que mostram o decréscimo da poténcia do erro de decisdo direta representam a
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média sobre 100 repetigdes da simulacBo, onde para cada simulacfo uma semente
diferente para o gerador de @, foi utilizada. Todos os coeficientes do equalizador foram
iniciados com o valor zero.

Inicialmente, comparamos o desempenho do critério J.(H) utilizando os erros das
equagdes (3.56), (3.66) e o erro €™ =a. y que corresponde a utilizagio apenas do critério
aJp(H). A localizagdo dos zeros do canal utilizado e a constelagio obtida na saida sem

equalizacdo sfio mostrados nas Figuras 3.22 e 3.23.

& o
iy =) ih
.

parte imaginaria

parie real

Figura 3.22 - Localizagio dos zeros do canal equalizado pelo critério J o (H).
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parte imagindria

parte real

Figura 3.23 - Constelagfio de saida do canal da Figura 3.22.

As curvas da Figura 3.24 mostram o decaimento da poténcia do erro de decisdio. A
curva 1 foi obtida utilizando-se a fungfio de erro da equagfo (3.56) em conjunto com o
critério do nivel de erro méximo. A curva 2 foi obtida com a utilizagio apenas da funcio
de erro (3.56). Obteve-se a curva 3 utilizando-se a fungfo de erro da equacgiio (3.66) e a
curva 4 fot obtida utilizando-se apenas o critério at.J»(H). Note que este ltimo critério
possue um desempenho autodidata suficiente para abrir o olho, como mostra a
constelacio equalizada da Figura 3.25. Os resultados de simulagdes apresentados a seguir

utilizam o método usado para obter-se a curva 1.
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Figura 3.24 - Decréscimo da poténcia do erro DD: (1) utilizando o critério J,(H)yea
técnica do nivel do erro méximo, (2) utilizando apenas o critério J,, (H), (3) utilizando a

funglo de erro da equagfo (3.66) e (4) utilizando apenas o critério o./p(H).

parta imagindria

parte real

Figura 3.25 - Constelag8o de saida do equalizador utilizando-se o critério o J pUH)

A seguir, ilustra-se, através de trés exemplos, o desempenho da estrutura de
equalizacio e do critério de otimizag#o propostos. No primeiro exemplo foi utilizado o
canal de {60] com resposta ao impulso dada por {0.184+j0.132, -0.346+j0.303, 0.62-

j0.30, 0.36+j0.285, 0.145-0.174}. Este canal possui dois zeros préximos da CRU que
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geram desvanecimentos ¢ uma fase ndo-linear como mostra a Figura 3.26. Todas as curvas
que mostram respostas em freqiiéncias, foram tracadas para a freqiiéncia normalizada em

relacfio a freqiiencia de amostragem.

MAGRITUDE FASE

H H b 3

B 1 S ek LR T LT PP TS D PN NSRRI S ——.
H H ] 3
H H i H

0z a4 0B 0.8 t 02 04 06 a3 1
frequéncia frequéacia

Figura 3.26 - Resposta em freqiiéncia do canal de [60].
O esquema de modulagfio utilizado para a seqiiéncia a, iid. foi 16-QAM. Um ruido
gaussiano branco de média nula independente de a, foi somado ao sinal de saida do canal
x, de maneira a satisfazer uma relagfo sinal (RSR) de 50dB. Os valores dos parametros

do equalizador utilizados na simulag#o estdo mostrados na Tabela ITI-1.

Tabela ITI-1
L u N A n v

11 0.001 2 0.001 0.001 0.001
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A Figura 3.27 mostra o decaimento da poténcia do erro de decisfio direta (Eﬂs klzD

ao longo do tempo. Note a maior velocidade de convergéncia da técnica proposta quando
comparada aquelas de Benveniste-Goursat e Stop-and-Go. Estes resultados foram obtidos
para valores de parmetros que correspondem &s maiores velocidades de convergéncia

dentre todas as simulagdes realizadas

] 100 200 300 400 500
iteragies(®20)

Figura 3.27 - O decréscimo do erro DD: (1) IIR por Retropredicio e Predicio; (2) FIR
Stop-and-Gol7], (3) FIR Benveniste-Goursat [6].

A Figura 3.28 mostra o posicionamento dos zeros do canal (o), dos zeros (*) e dos
polos (x) do equalizador. O preditor compensa os zeros de fase minima de forma precisa.
O zero de fase mdxima mais préximo da CRU foi compensado através de outros zeros

igualmente espagados do retropreditor,
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parie imaginéria

parte real

Figura 3.28 - Posicionamento dos zeros do canal (0) e dos pélos e zeros do equalizador
para o primeiro exemplo.

A Figura 3.29 mostra a resposta em freqiéncia do canal antes e apés a
equalizacio. Enquanto a resposta de fase do canal equalizado (canal+equalizador) § linear,
a resposta de magnitude € aproximadamente plana, verificando-se a existéncia de
pequenas oscilagdes. Note que, de fato uma inversdo exata do canal nfio & necessdria, mas
o que se pretende € que a safda do canal equalizado seja tal que ndo exista erro de decisdo.

E isto pode ser conseguido sem uma inversfo exata.
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Figura 3.29 - (—) Resposta em freqiiéncia do conjunto canal+equalizador; (--) resposta
em freqiiéncia do canal
Finalmente, a Figura 3.30 mostra a constelacfo de simbolos x; e y; antes e apés a
equalizagfio do canal pela técnica preditiva. Note que a constelagdo de simbolos na saida
do canal estd completamente “"embaralhada” (“olho fechado™) e que apés a convergéncia
do equalizador os sfmbolos sfo restituidos corretamente (“olho aberto”). Note também
que ndo existe nenhuma rotagfo de fase aparente na constelacio equalizada, isto deve-se

ao eficiente circuito de recuperagfo da fase da portadora apresentada na Figura 3.17.

parts imagingriz
parte Fnagindria
ey La @ - [N 0y
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'
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T

parte real

(a) (b)

parte taal

Figura 3.30 - Constelac@es de entrada (a) e saida (b) do equalizador.
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Os coeficientes de um equalizador linear transversal (como em [4,6,7,12]) ou os de
um equalizador linear recursivo (como o da Fig.3.12) sfo ajustados de maneira a forcar a
resposta ao impulso do conjunto canal+equalizador a ser a mais préxima possivel de um
impulso unitdrio atrasado. Assim, zeros muito préximos da CRU s#o compensados através
de ganhos elevados proporcionados por pélos ou conjuntos de zeros igualmente
espacados. Isto, evidentemente, pode aumentar excessivamente o nivel de ruido,
inviabilizando uma equalizagfio correta do canal. Note que, para constelagdes maiores,
como as do tipo 64-QAM ou 128-QAM, a RSR torna-se um fator ainda mais limitante
(RSR maiores sdo requeridas). Um grande nimero de autores ([6, 7, 12, 55] e outros),
utiliza ou canais pouco distorcivos ou constelagdes mais simples do tipo QPSK. Nestes
casos, relagdes sinal-rufdo menores podem ser utilizadas.

E verdade que a técnica aqui proposta, em principio, tem uma sensibilidade a
ruidos maior do que as técnicas transversais, pois estas compensam, apenas, parcialmente
os zeros do canal através de zeros igualmente espagados, enquanto que o equalizador IIR
da Fig.3.12 compensa de forma precisa os zeros de fase minima do canal através dos pélos
do preditor. Note que para canais com zeros de fase méxima dominantes, a sensibilidade a
ruidos das duas estruturas tornam-se equivalentes. Porém, para canais altamente
distorcivos, onde o equalizador aqui proposto consegue bom desempenho, os transversais
do tipo Bussgang podem falhar, mesmo com elevadas RSR [36]. Por outro lado, as
técnicas de equalizac@o autodidata mais robustas, como as baseadas em EOS, necessitam

de equalizadores longos (como em [12]), o que os tornam tHo sensiveis a ruidos quanto o
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equalizador IIR aqui proposto, mas com uma complexidade computacional muito mais
elevada.

Para o canal deste exemplo e para uma RSR=30dB o equalizador preditivo falha,
enquanto as outras técnicas conseguem bom desempenho. Contudo, em [12] foi utilizado
um canal severo com resposta ao impuiso {2-0.4j, 1.5+1.8j, 1, 1.2-1.3j, 0.8+1.6j} e uma
RSR igual a 40dB para validar o critério proposto. A modulag#o utilizada foi a 4-QAM. O
método conseguiu a convergéncia de um equalizador FIR de comprimento 65, apés 15000
iteragOes. Para estas mesmas condigSes de simulagio e utilizando-se o equalizador
preditivo com L. = 11 ¢ N = 4, obteve-se a curva de decréscimo da poténcia do erro de
decisdo direta da Figura 3.13, com o chaveamento para a estrutura ndo-linear apés 9000
iterag8es. Verificamos, assim, que a técnica por retropredicdo e predi¢dio leva vantagem

tanto em complexidade computacional quanto em velocidade de convergéncia.

ﬁ [lskiz] !

T T,

L L E T T TR AU SUpip,
o i i i A reohdaaria
0] 100 200 300 400 50
iteracdes(3$30)

Figura 3.31 - O decréscimo do erro DD: (1) utilizando-se estrutura linear; (2) chaveando-
se para a estrutura ndo-linear apés 9000 iteragdes.
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No segundo exemplo utilizou-se um canal discreto de transmissdo rédio-digital na
faixa de microondas cuja modelagem é estudada e apresentada em [3]. O canal tem
comprimento M=21 e sua resposta em freqiiéncia é apresentada na Figura 3.32. Devido &
presenca de um zero de fase minima muito préximo da CRU este canal apresenta um
desvanecimento profundo com uma atenuagfio maxima em torno dos 35dB. A modulagiio
utilizada foi 16-QAM com uma RSR de 60dB. Os valores utilizados dos parametros do

equalizador sdo aqueles da Tabela I1-2.

MAGHNITUDE

. 131
fragnfincia

113 0.8 H
freqizéneia

o 0z 04

Figura 3.32 - Resposta em frequiéncia do canal radio-digital na faixa de microondas com
um zero de fase minima préximo a CRU.

Tabela HI-2

L n) N A n v

11 1E-4 5 5E-4 SE-4 SE-4
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A Figura 3.33 mostra o decréscimo da poténcia do erro DD. A curva 2 foi obtida
sem utilizar-se a técnica do nivel de erro méximo. Note o pequeno decréscimo na

velocidade de convergéncia.
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Figura 3.33 - Decréscimo da poténcia do erro DD com (1) e sem (2) a utilizacfo da
técnica do nivel de erro méximo.

Foram realizadas diversas simulagbes utilizando-se as técnmicas de Godard,
Benveniste-Goursat e Stop-and-Go e para nenhuma delas obteve-se convergéncia
compardvel a da Figura 3.33.

A Figura 3.34 mostra a localizagfo dos zeros do canal (o) e dos polos (x) e zeros
(*) do equalizador apés a convergéncia dos pardmetros. Note o zero de fase minima do
canal muito préximo da CRU compensado por um pélo do preditor. Note, também, que o

niimero de pélos do preditor ¢ inferior ao nimeros de zeros de fase minima do canal. Este
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fato deve-se ao posicionamento dos zeros do canal ser bem comportado, isto é, os zeros
sdo posicionadas quase que de uma forma circular provocando baixa IES.

Observe na Figura 3.35 que a resposta em magnitude do conjunto
canal+equalizador € quase plana, exceto pela pequena depressdo na sua resposta de
magnitude.

As constelagBes de simbolos de entrada e saida do equalizador s3o mostradas na
Figura 3.36. Novamente, a utilizagdo da técnica de recuperagio da fase da portadora é

imprescindivel para a recuperagéio correta da constelacfo.
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Figura 3.34 - Diagrama pélo-zero do conjunto canal+equalizador.
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Figura 3.35 - (—) Resposta em freqiiéncia do conjunto canal+equalizador; (--) resposta
em freqiiéncia do canal
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Figura 3.36 - Constelagdes de entrada e saida do equalizador para o canal rddio-digital.

No terceiro e dltimo exemplo utiliza-se, novamente, um canal rddio-digital na faixa

de microondas onde, agora, um zero de fase mé4xima proximo a CRU € o responsével pelo

profundo desvanecimento na resposta em magnitude do canal, como mostra a Figura 3.37.
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Figura 3.37 - Resposta em frequéncia do canal rddio-digital na faixa de microondas com
um zero de fase maxima préximo a CRU.

Os valores dos par@metros utilizados para o equalizador estfo na Tabela ITI-3.

Tabela ITI-3
L u N A n v
15 0.0007 5 0.0001 0.001 0.001

A Figura 3.38 mostra o decréscimo da poténcia do erro DD para uma RSR=60dB.
Novamente, esta curva representa uma mediagfo de 100 repetices da simulagfio para o
equalizador proposto. Aqui, também, nfio obteve-se uma velocidade de convergéncia

comparével para algoritmos de [5], {6], e [7].
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Figura 3.38 - Decréscimo da poténcia do erro DD

A Figura 3.39 mostra os zeros do canal (o), os pélos (x) e os zeros (*) do
equalizador ap6s a convergéncia dos seus pardmetros. Note que apenas o zero de fase
méxima do canal mais préximo da CRU & compensado pelos zeros do equalizador. Note
também o posicionamento quase circular dos outros zeros do canal responséveis, assim,
por uma baixa distor¢fo no sinal transmitido. Neste ponto, é oportuno enfatizar que a
utilizagdo, apenas, de um retropreditor ou de um preditor para equalizar, respectivamente,
o canal dominantemente de fase médxima deste exemplo e o canal dominantemente de fase

minima do anterior, nfo é suficiente para obter-se uma correta equalizacgo.
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Figura 3.39 - Padrdo p6lo-zero do conjunto canal+equalizador
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A Figura 3.40 mostra a resposta em freqiiéncia do canal antes e apés a

equalizaclo. A resposta em magnitude do canal equalizado mostra pequenas oscilacSes

devido & inversdo "ndo-exata” do canal.

Finalmente, na Figura 3.41 mostra-se

equalizador.
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Figura 3.40 - (—) Resposta em freqiiéncia do conjunto canal+equalizador; (--) resposta
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Figura 3.41 - Constelagdes de entrada e saida do equalizador.
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3.10 - Conclusoes

Neste capitulo foi desenvolvida uma nova técnica de equalizacdo autodidata para
quaisquer canais de comunicagfo sem zeros sobre a CRU (i.e., sem nulos espectrais).

O novo equalizador proposto tem resposta ao impulso infinita e & basicamente
realizado por predicfio. Ele € constituido por uma cascata de trés sistemas lineares: um
retropreditor FIR, um preditor IIR e um CAG. E proposto um novo critério de otimizagio
para a adaptacio dos coeficientes do equalizador. Através deste critério o equalizador
passa de uma maneira continua de uma fase inicial de branqueamento/descorrelaciio para
aquela de decis#o direta.

Note que a estrutura da Figura 3.12 € um filtro IIR que foi decomposto em
trés sub-sistemas PoGoR. Na realidade, R nfio é um retropreditor "stricto sensu" (filtro
de erro de retropredigiio), visto que o critério J*(H) utilizado para a adaptacfo dos seus
parametros néo descorrelaciona (branqueia) o sinal de erro de retropredicfio. Assim, nio
existe garantia de que os zeros de R serfio todos de fase mdxima. Resultados de
simulag@es demonstraram que, apenas para canais com zeros de fase méxima muito
préximos da CRU, alguns zeros de R penetram no circulo de raio unitdrio ( por exemplo,
o canal M de [53]). Nestes casos o preditor 7 deve ter uma ordem suficiente para
compensar tais zeros. Uma maneira de tornar todos os zeros de ‘R de fase méxima e
melhorar o desempenho do equalizador, é chavear da estrutura linear da Figura 3.12 para
a estrutura nfio-linear da Figura 3.13, apés a abertura do otho. Isto melhora o ajuste dos

pardmetros do filtro e diminui o erro de decisgo direta final.
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E conveniente enfatizar que nenhum resultado de simulagio utilizando-se um
preditor FIR foi apresentado devido & muito grande superioridade do preditor IIR em
relagfo ao FIR, além do que o objetivo deste capitulo foi a proposi¢do de um equalizador
IIR.

Os diversos resultados de simulagdes demonstraram o excelente desempenho do
equalizador proposto. O algoritmo utilizado possue baixa complexidade computacional,
semelhante aquela dos algoritmos de Bussgang, porém o equalizador preditivo equaliza
canais severos onde os outros métodos (Sato, Godard, etc) falham, como demonstram os
dois altimos exemplos da seco anterior e os resultados de {36]. Em termos de velocidade
de convergénecia o método autodidata proposto € superior aqueles de Bussgang (veja
Figura 3.16 e [39]). Os resultados de simulagdes demonstraram também um desempenho
superior em relagio aos métodos baseados em EOS, particularmente o proposto em [12]
(veja [36]).

A desvantagem do equalizador preditivo reside em um relativo aumento da
sensibilidade & rufdos em relagdio aos outros métodos acima mencionados. Esta maior
sensibilidade deve-se, evidentemente, a sua estrutura IR,

Os equalizadores de Sato, Godard, Stop-and-Go e Benveniste-Goursat, assim
como qualquer outro do tipo Bussgang, pode ser implementado utilizando-se a estrutura
retro-preditiva, com um preditor FIR. Isto fixa o nimero de zeros de fase méxima e
minima do equalizador fixando, portanto, o retardo de restituicio. O CAG evita a

comutacéio da polaridade.
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Finalmente, podemos colocar em evidéncia os seguintes aspectos desta nova
técnica de equalizagio autodidata:

- 0 equalizador € um filtro TIR formado por uma cascata de um retropreditor FIR, um
preditor IIR e uma estrutura de controle automitico de ganho;

- o critério de otimizag#o passa gradualmente de um critério de branqueamento para um
critério de decisfo direta;

- o desempenho muito bom do equalizador para canais que provocam fortes IES e
possuem baixo nivel de ruido;

- a caracteristica de unimodalidade do critério de otimizagéo;

- a baixa complexidade computacional.

Como dito anteriormente, equalizadores lineares nfio conseguem equalizar canais
que apresentem nulos espectrais. A utilizagio da estrutura de retropredigfio e predicfio
nfio-linear da Figura 3.13, ¢ adequada apenas quando a condigdo de olho aberto &
satisfeita. Veremos no Capitulo IV que um preditor realimentado por decisfio, como o da
Figura 3.13, é unimodal quando certas restrigSes sdo satisfeitas. Neste capitulo, propde-se
um novo equalizador ndo-linear adequado para equalizar quaisquer tipos de canais,

incluindo os que possuem nulos espectrais.
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CAPITULO IV

Equalizador Autodidata como uma Cascata de um
Equalizador de Magnitude, um CAG e um Equalizador de

Fase Realimentado por Deciséo

4.1 - Introducio

EQUALIZADOR autodidata proposto no capitulo anterior é um filtro IIR linear
Obaseado na decomposi¢do de um canal fase nfo-minima nas suas partes de fase
minima e fase méxima.

Em geral, equalizadores lineares nfio sfo eficientes para equalizar canais que
provocam severa IES, independentemente da técnica utilizada. Um dos fatores que
restringem sua aplicagfio nestes casos ¢ a necessidade de se utilizar equalizadores com
resposta a0 impulsc longas (veja p. ex. [12]), o que aumenta consideravelmente o esforco
computacional. A técnica proposta no capitulo anterior nio sofre desta limitacio e ainda
possui um melhor desempenho ém termos de velocidade de congervéncia, como

demonstraram os diversos resultados de simulagSes. Uma versfo nfo-linear desse
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equalizador pode ser obtida através da introdugdo do dispositivo de decisdo na malha de
realimentacfo do preditor. Entretanto tal esquema apresenta bom desempenho somente
quando os simbolos decididos s#o corretos. J4 o esquema proposto introduz o quantizador
na malha, e o equalizador nfo-linear assim obtido apresenta algumas melhorias,
especialmente no que se refere 4 equalizagdo de canais com nulos espectrais.

PropSe-se entdo, uma nova técnica de equalizagio autodidata baseada na
decomposi¢o de um canal de fase nfio-minima em um filtro de fase mfnima, um ganho e
um filtro passa-tudo [42-45]. Desta maneira um equalizador de magnitude
(preditor) poderd ser utilizado para compensar a distorgio de magnitude provocada pela
parte de fase minima e um equalizador de fase (filtro passa-tudo) compensaré a distorgio
de fase provocada pelo conjunto canal + preditor. Novamente, um CAG faré o ajuste de
poténcia e um PLL o ajuste de fase da portadora.

Da mesma forma que anteriormente, optamos por um preditor TIR ¢ um CAG
adaptado pela equacfo (3.62).

O equalizador de fase € implementado através de um filtro passa-tudo com o
dispositivo de decisfio colocado na sua malha de realimentagdo. Isto assegura a
estabilidade do filtro, porém o transforma em uma estrutura de equalizaco altamente n&o-
linear, do tipo DFE. Esta estrutura nfo-linear garante a equalizaclio de canais severos
inclusive aqueles com nulos espectrais, tal como ilustrado pelos resultados das simulagdes.

Diversos trabathos publicados na literatura [61-71] estudam os efeitos de decisdes
erradas na dindmica dos equalizadores realimentados por decisfio. Decisdes erradas podem

dar origem a um fendmeno conhecido como “propagagio de erros”, que pode degradar
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completamente o desempenho deste equalizador. Uma répida discussfo deste fendmeno
serd realizada na préxima se¢fo. Andlises sobre a convergéncia para pontos de minimos
locais desse tipo de equalizador sfo realizadas em [61] e [62].

Uma andlise inovadora sobre o problema de convergéncia dos DFE’s é proposta
neste capitulo. Visualizando-o como um preditor realimentado por decisdo,
demonstraremos que os critérios da minimizacfo da poténcia do erro de predigfio e da
minimizag¢io da poténcia do erro de decisfio direta sfo unimodais, desde que os simbolos
de entrada do dispositivo de decisio obedegam a uma distribuigfo gaussiana e que o ajuste
da poténcia destes simbolos seja realizado independentemente dos critérios acima, Como
veremos, todos os resultados desta andlise sdo estensfveis ao equalizador de fase néo-
linear proposto.

De modo a bem fundamentar as contribuicdes deste capftulo, formulamos o
problema na se¢do 4.2 e, na se¢fo seguinte, propomos a estrutura de equalizagio de fase
linear. Na seco 4.4 analisamos alguns critérios de otimizagio ¢ propomos o novo
equalizador de fase nfo-linear que utiliza o critério DD. Os algoritmos de adaptacdo que
ajustam os coeficientes do equalizador, composto pelo preditor IIR, pelo CAG e pelo
equalizador de fase-ndo linear, sdo deduzidos na segio 4.5 Na secBio 4.6, fazemos a andlise
do equalizador de fase ndo-linear quando o erro DD tende a zero, demonstrando que neste
caso a distorgio de fase do canal equivalente (canal propriamente dito+preditor) &
corretamente compensada. Na seclo 4.7, realizamos a andlise de unimodalidade do
critério DD quando associado 2 estrutura de um DFE. Finalmente, diversos resultados de

simulacdes s#0 apresentados e discutidos.
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4.2 - Formulagio do Problema

No capitulo anterior representamos um canal FIR de fase ndo minima T através

do sistema equivalente mostrado na Figura 3.5, que por conveniéncia € mostrada

novamente na Figura 4.1

fase fase ganho
maxima minima cgmplexg

o | F@ F @ X,
> I ((z)" ) > (-2, 2") 9—{@9
3=

i=1

a

Figura 4.1 - Representagfo de um canal fase n#o-minima como uma cascata de suas partes
de fase médxima e fase minima e um ganho complexo.

A funcfo de transferéncia do canal se escreve como

F(z) = fFo(2).F; (2) (4.1)

com |z/ I <le |Z?] > 1. Uma outra representagfio possivel para este canal é mostrada na
Figura 4.2.

fase ganho filtro
minima real passa-tudo

a X
k E () k
—>-{F@E ™) e
Ee™

Figura 4.2 - Representago alternativa de um canal de fase nfo-minima.

A partir desta representacdo, define-se:
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B(z) = Fiz).Fo(z") (4.2)

como um filtro de fase minima e
4.3)
como um filtro passa-tudo, de forma que

F(2) = f.D(2).B(z) (4.4)

Esta representagfo alternativa de um canal de fase nfo-mfnima pode ser

visualizada em termos de um diagrama de pélos e zeros, como mostrado na Figura 4.3.

A s
NNV,

Figura 4.3 - Diagrama de p6los e zeros : (a) canal de fase nfio-minima, (b) filtro de fase
minima e (c) filtro passa-tudo

O equalizador linear 6timo Z, na auséncia de ruido, deverd implementar a inversa
do canal ‘F, a menos de um retardo. Sua funcio de transferéncia é
E(z) = 2°F(z) = H(z).g.P(z) (4.5)
com P(z) = B(2), H(z) = .0 (z)e g= ', onde o atraso & deve ser tal que H(z) seja
estdvel e causal.

A expressfio (4.5) representa um equalizador £ através de uma cascata de trés

filtros lineares:
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F = HoGo?, (4.6)

como mostra a Figura 4.4.

%, [reditor |7, E20red  [Equalizador] y
- recursivo .}.’ P > de fase |~
P G 3

Figura 4.4 - O equalizador como uma cascata de um Preditor P, um CAG G e um
equalizador de fase 7 .

Devemos enfatizar aqui que a ordem é irrelevante na cascata (4.6), devido ao fato
da estrutura ser linear. Contudo na seqiiéncia desta tese iremos utilizar os simbolos
decididos para controlar /. Esta é a raz&o de termos colocado o equalizador de fase na
safda e exatamente ap6s o CAG.

J& vimos que o preditor P tem a propriedade de ser um filtro branqueador. Como
o sinal transmitido € branco, entfio, o preditor equaliza a distorcio de magnitude
provocada pelo canal F. Desta maneira, o canal equivalente FoP serd um filtro passa-
tudo apés a convergéncia dos coeficientes do preditor. A Figura 3.18, que por
conveniéncia € novamente reproduzida abaixo, mostra um diagrama pélos-zeros do
conjunto formado pelo canal FIR (o) em cascata com o preditor IIR (x), apés a adaptacio
de seus coeficientes. Note que os zeros internos 3 CRU sdo cancelados pelo preditor TIR e
os zeros externos sfo acoplados com um correspondente pdlo para formar um filtro passa-

tudo.
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Figura 4.5 - O preditor IR cancela os zeros internos e acopla aos zeros externos pélos a
fim de formar um filtro passa-tudo.

Portanto, o filtro #{ deve ter a propriedade de compensar a distorgdo de fase
causada pelo canal equivalente Fo?’, a menos de um retardo 8. Por outro lado, o0 CAG
faz o ajuste da poténcia de s, de acordo com a entrada a;.

Os algoritmos de adaptagfo dos pardmetros do preditor e do CAG, de maneira que
o primeiro branqueie x; € o segundo equalize a poténcia, j4 foram apresentados no
capitulo anterior. A dificuldade que se apresenta agora é propor uma estrutura para H e,
principalmente, especificar um critério de otimizag#o para a adaptacdo de seus coeficientes
que possua baixa complexidade computacional, alta velocidade de convergéncia e que
garanta a efetiva equalizagdo de fase. Seu desempenho deve ser também
independentemente da inicializac@io de 7, isto é, busca-se de fato propor um critério que

seja unimodal.
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4.3 - O Equalizador de Fase

De modo a compensar as distorges de fase do filtro passa-tudo formado pelo
conjunto FoP, sem introduzir novas distor¢des de amplitude, o equalizador de fase H
deverd também ser um filtro passa-tudo. Assim, sua forma mais geral, passivel de tratar

seqliéncias reais € complexas, ¢ dada por:

L
-
1;1 -
(1 + Zhiz”‘}
i=1

onde L € a ordem do filtro e o vetor de coeficientes H = (hI ,h, ,---,hL)T pode ser tanto

H(z)=¢e¥

4.7

real como complexo. A Figura 4.6 mostra a estrutura linear de equalizacdo de fase
associada 2 equacfo (4.7). Nesta estrutura a parte transversal de H{ é rotacionada pela

fase estimada da portadora 0. A saida y, de F{ & relacionada a segiiéncia de entrada s;

segundo as seguintes equacdes:

- parte transversal:

L
r, :[sk_L +Zh?sk_b=i]ejﬂ (}[T) (4.8)

=]

- parte recursiva

L
Ve =ri= Y hyes (H) (4.9)
=]
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Figura 4.6 - Equalizador de fase linear

Definida a estrutura de equalizagfo de fase, resta-nos agora encontar um critério
de otimizag&o que satisfaca todas as caracteristicas desejadas mencionadas anteriormente.
Este critério deverd ser utilizado para adaptar os coeficientes do equalizador através de

um algoritmo do tipo LMS.

4.4 - O Critério de Otimizacio e o Equalizador de Fase Nio-Linear

E interessante notar que para o filtro passa-tudo formado pelo conjunto FoP, a
energia do sinal de saida do equalizador de fase y; € igual aquela do sinal transmitido e
portanto independente de seus coeficientes. Desta maneira, a utilizacfio de critérios de
otimizagio que envolvam apenas estatisticas de segunda ordem do sinal de safda do
equalizador y; néo seriam adequados. Tais critérios envolvem a minimizaco da energia do
sinal y;, que, como j4 vimos, € independente do vetor de coeficientes H do equalizador de
fase. Portanto, qualquer critério de otimizagdo utilizado para ajustar o vetor H de maneira
autodidata, devers envolver estatisticas de ordem superior a dois do sinal y.

Geralmente, as constelagBes utilizadas nos sistemas de comunicagbes de dados
possuem seus pontos ordenados simetricamente em relagdo ac eixo imagindrio, conforme

pode-se visualizar na Figura 2.2. Em vista disso, os métodos de equalizacfio autodidatas
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que se baseiam na utilizacio explicita das estatfsticas de ordem superior evitam o uso das
estatisticas de ordem impar, visto que para as constelagdes simétricas a seguinte igualdade

¢ satisfeita:
E(a;)=0, paralimpar. (4.10)

Isto significa que nenhuma informagfo acerca das caracterfsticas de fase nfio-mfnima do
canal poderd ser obtida através dessas estatisticas. Por outro lado, as estatisticas de 42
ordem sdo largamente utilizadas na literatura.

Em seu primeiro trabalho [55] Shalvi e Weinstein demonstraram que se a variincia

do sinal de saida do equalizador for igual a varifincia do sinal transmitido, isto &, se

Ey.[") = 2(a.[) (4.11)

entdo, pode-se demonstrar que:
k()] <|K(a,) (4.12)
onde K(a, )= E(}a o )m 2[}3(]51 ka)]z - !E(aﬁf é a curtose associada ao sinal a; e onde a

igualdade em (4.12) € verificada se e somente se a resposta ao impulso do conjunto

canal+equalizador € da forma

T
s=el? [,..0...0110...0...) (4.13)

onde / € um atraso ¢ 6 um deslocamento de fase. Isto corresponde, evidentemente, a ter-se

equalizado o canal. A partir desses resultados Shalvi e Weinstein propuseram o seguinte

critério de otimizag#o
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Maximizar IK ( Vi )l
sujeito a E('yklz) = E(Iaklz) (4.14)

Se yr € a sdo sinais reais ou se a; € um sinal complexo de maneira que E(a,f) =0, isto &,

quando a parte real e imagindria de ; s#o descorrelacionadas, entfo o critério (4.14) pode

ser simplificado para

Maximizar Eﬂyk !4)

sujeito a E(lyklz) = E(Iaklz) (4.15)

A utilizacHo deste critério para adaptar os pardmetros do equalizador de fase

parece adequada, visto que a restricio em (4.15) € imediatamente satisfeita. Além disso,
para a grande maioria das constelagdes complexas a ignaldade E(af) =0 ¢ satisfeita. No

entanto, este esquema mostrou um baixo desempenho quando utilizado para equalizar
canais que provocam severa interferéncia entre simbolos, conforme demonstraram os
resultados de simulag@es apresentados em [42].

Como uma tentativa de melhorar o desempenho do equalizador de fase, foi
proposto em [42,43,45] a transformagfo da estrutura linear passa-tudo do equalizador em
uma estrutura nfo-linear através da introdugiio do dispositivo de decisio na malha de
realimentacfio. A estrutura deste equalizador juntamente com o preditor IIR e o CAG é

mostrada na Figura 4.7. Devido & semelhanga entre as referéncias [43] e [45]; apenas as
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refer€ncias [42] e [43] estdo mostradas no apéndice B no intuito de justificar a estrutura

final da Figura 4.7.

Figura 4.7 - Equalizador autodidata ndo-linear.

O novo equalizador de fase é agora um equalizador realimentado por decisio
(DFE), onde os simbolos decididos s#o utilizados para formar o sinal y; Uma
caracteristica importante deste DFE ¢ que o vetor de coeficientes da parte transversal e

recursiva (IIR) sdo relacionados por

(H,)" =H, (4.16)
onde T e R significam transversal e recursivo, respectivamente, e B significa ordem
reversa e conjugacfo complexa. E interessante notar que serd necessério apenas um
algoritmo de adaptagdo para os parmetros do filtro equalizador de fase. Note também
que o critério (4.15) ndio pode mais ser aplicado para a adaptacfio dos coeficientes deste
equalizador, visto que a restrigio em (4.15) nfo é mais satisfeita. Desta maneira devemos
buscar um novo critério.

Como a estrutura do equalizador de fase ¢ realimentada por decisfo, parece 16gico

que o critério que minimiza a poténcia do erro de decisgo direta (o critério DD) é o mais
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adequado. Isto foi, realmente, comprovado através do excelente desempenho deste
esquema mostrado pelos resultados de simulacBes apresentados em [42,43,45]. Desta
maneira, o algoritmo de adaptag@io a ser utilizado para ajustar os coeficientes do

equalizador de fase, deverd minimizar o critério DD dado por:

2
7 () =Ele, ). (4.17)
Note que as estatisticas de ordem superior de y; estdo implicitamente embutidas na
nio-linearidade do critério J.(H). A explicagio do desempenho altamente satisfatério

deste critério quando associado ao equalizador de fase nfo-linear da Figura 4.7 serd dada

na seqiiéncia desta tese.

A seguir, iremos apresentar os algoritmos adaptativos do tipo LLMS utilizados para

ajustar os coeficientes do preditor IIR, do CAG e do equalizador de fase.
4.5 - Os Algoritmos de Adaptacio

Como dito anteriormente, o preditor deve branquear o sinal p; a fim de compensar

a distor¢&o de magnitude provocada pelo canal. Para isso devemos adaptar os coeficientes

do preditor de maneira a minimizar a energia do erro de predigdo dada por
2
7,40 =E(p,[*). 4.18)

Os passos para a obtencfio do algoritmo de adaptacdo é semelhante Aqueles do

capitulo anterior. Utilizando entfo o mesmo procedimento, obtemos a seguinte equagdo

T
de adaptagfio do vetor C = (cE, cz,...,cN) :



C,=C + }\‘pkpk*-—l

T
onde Pk-—-I =(p;cu1, pk_gs'“»pk—N) :
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(4.19)

A adaptacfo do CAG também segue a mesma técnica do capitulo anterior. Seu

algoritmo de adaptagdo € dado por:

G, =G, M [E(lakll)“lsklz]’ 8 =\/]—§J

(4.20)

O algoritmo LMS de adaptagfio do equalizador de fase utiliza uma estimativa

instantinea do vetor gradiente da funcfo custo J.(H), dada por:

. de, .0
VI, (H)=¢, af; +e, ahf'

Conforme a Figura 4.7, o erro de decisfo direta é dado por:
€ =V —d,

onde

L
Ye =l — Ehiakmi
=]

Da mesma maneira, como no capitulo 3, vamos considerar que

da, _aDec(yk)”O
dH  9H

Definindo-se entfo o vetor gradiente vJ . (H) como:

8, =VJ, (Hy=(ELE2,...81)

onde

(4.21)

(4.22)

(4.23)

(4.24)

(4.25)
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. de., ,0e
El =gy +e, =%, j=1,..,L (4.26)
FY ALY

e utilizando a defini¢fio da derivada de uma fungfio em relagfo a um vetor complexo dada
no Apéndice A, obtemos:

&l =epels, . -y, j=1,.,L. (4.27)
Assim, o algoritmo do gradiente estocdstico associado ao critério J.(H) que ajusta

os coeficientes do vetor H é dado por:
Hi,=H,—HE,, x>0 (4.28)
A utilizagfio do critério DD para adaptar os coeficientes do equalizador de fase
exige que a recuperagfo da fase da portadora seja realizada em paralelo com a adaptacio
do vetor H, visto que erros de fase nfo proporcionais a 7t ou a 7/2 podem ocasionar erros

DD elevados. O algoritmo LMS para a recuperagfo da fase da portadora é dado por:
0, =0, ~v Vol (H,0) (4.29)

onde enfatizamos a dependéncia da fun¢8o custo em relago & fase estimada 8. O cdlculo

deste vetor gradiente € bastante simples, de onde concluimos que:
0,0 =0, +vIm(e;r, ) 1>0. (4.30)

Apesar do 6timo desempenho mostrado tanto pelo equalizador de fase nfo-linear
quanto pela estrutura completa de equalizagfo, nenhuma andlise sobre a unimodalidade do
critério DD associado a estrutura de equalizagfo nfo-linear foi apresentada em [42,43,45].
Na seqiiéncia desta tese, além de abordamos em detalhes as caracterfsticas de

convergéncia desta estrutura, demonstraremos também o porqué da minimizagéio do erro
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DD garantir a efetiva equalizacio de fase do canal passa-tudo formado pelo conjunto

FoP.

4.6 - Andlise do Equalizador de Fase Nido-Linear

Nesta seg#o iniciamos uma andlise detalhada do equalizador de fase ndo-linear,
com o intuito de justificar teoricamente o seu desempenho, sempre satisfatério, mostrado
através dos resultados de simulagBes apresentados em [42,43,45]. Demonstraremos, aqui,
que quando a poténcia do erro de decisfio direta se anula, isto é, quando & = 0, a
distor¢do de fase provocada pelo canal passa-tudo Fo” é corretamente equalizada. Em
outras palavras, demonstraremos que, quando g = 0, a resposta ao impulso do conjunto
(FoPoG)oH édo tipo da equagio (4.13). Demonstraremos também que a condigfo de
descorrelagiio do sinal de safda y, isto &, E(y y;) = O para i = 1,....L, implica
necessariamente em g; = 0, e portanto na invers#o correta do canal passa-tudo FoP.

Considere entfo o equalizador de fase n#o-linear da Figura 4.7. Podemos mostrar

que o sinal de safda y; € dado por:

L L
| q L +Zh;‘q“l;+t Zhl q--l
v, =e¥ = S+ & (4.31)

i=1 e

ou ginda

Yo = H(q)s, +H°(q)g, (4.32)

onde g” é o operador de retardo, isto &, ¢” y; = ye..
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De posse da equacio (4.32), o equalizador de fase pode ser representado pelo

esquema da Figura 4.8.
Filtro
Linear &
a° + i -
vk
Filtro + ¥y A
S Li 2 : a
>~ passa-tudo 7, > Dec (y) ‘
H

Figura 4.8 - Representagfio equivalente do equalizador de fase nfo-linear.

Através dessa figura € interessante observar que quando o erro DD tende a zero, o
equalizador de fase nfio linear tende a um filtro passa-tudo linear com o dispositivo de
decisfio fora da malha de realimentagio. Resta-nos mostrar entdo que esta linearizacio

garante a equalizacfo correta da distor¢io de fase.

Com esta finalidade, note que quando & se anula, o sinal v; também anula-se. Isto
leva o sinal de saida y; a pertencer ao mesmo alfabeto A dos simbolos transmitido, isto &,
y; € A. Note também que quando esta condigfo § satisfeita, o conjunto FoPoGoH &

um filtro passa-tudo. Daf obtém-se que:

M
q-M + Zbi*q—M-i-i
—

M .
1+) bq™
i=]

¥, =e® a, (4.33)

Esta expressdio corresponde a uma filiragem linear ¢ portanto, se v, €A, devemos

forcosamente ter
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bi=0 e p=xn/2,x=0,1,-- (4.34)

o que conduz &
yr=e%agy, (4.35)
que corresponde a ter-se equalizado o canal, a menos do retardo M e de uma ambigiiidade

de fase proporcional a % Para x impar, esta ambigtiidade pode ser resolvida através da
utilizacfo de uma modulagio diferencial [1].

Uma forma alternativa de se demonstrar rigorosamente o resultado anterior baseia-
se no seguinte teorema;
Teorema IV-1 - Considere um sistema linear invariante no tempo com resposta ao
impulso s, = {Sg R } excitado por uma seqiiéncia de varidveis aleatérias ii.d.
a, €A, onde A ¢ um conjunto complexo e onde [Re A, Im Ale {1-M, 3-M,....M-1}
com M par. Se a resposta y; deste sistema pertence a A, entfo 5, =e’*d,_, onde T &
um atraso.
Prova: Seja um sistema linear S com entrada a, € A e saida y; €.4, como ilustra a
Figura 4.9,

Sistema Linear

(/) S o Vi

Figura 4.9 - Sistema linear com entrada e saida pertencente ao 4

O sinal de saida y; € obtido pela soma de convolucfio v, = a; * ¢, isto é

Y = Zsiakw«é . (4.36)



Como, por hip6tese, y: € A, tem-se necessariamente que

n< <N

Zsiak-—i
i

onde N e n sfo, respectivamente, os médulos méximos e minimos existentes em .4 ,
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(4.37)

Considere agora uma seqiiéncia de entrada arbitrdria tal que a, =+n, Vk. A

partir da equacgo (4.37), podemos entdo obter:

<

Alternativamente, se a, = *N, Vk , chega-se a:

<
Desta maneira, pode-se concluir de (4.38) e (4.39) que:

-
i

A equacfo (4.40) pode ser reescrita como:

ks, isj
it
= Zisi -85
i#]

1<

Zisi

<1

):isi
i

= 1.

De onde concluimos que:

Ztsi +3;
i®f

(4.38)

(4.39)

(4.40)

(4.41)

(4.42)

Assim, ap6s manipulages matemdticas simples, a seguinte igualdade pode ser obtida
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Zisi

i#j

2
2
+s;| =1 (4.43)

Temos entfo, necessariamente, que s; = 0 para satisfazer (4.40). O mesmo
procedimento pode ser considerado para todo indice i, de forma que podemos finalmente
concluir que:

5;=0,i#1
(4.44)

s.=lous, =¢®
Com base neste resultado enuciamos entfo o seguinte teorema;
Teorema IV-2 - Se E( ey k-—z‘) =0, i=12,...,L, entio o canal estd corretamente

equalizado.

Prova - Seja

£, (4.45)

o termo associado & estrutura néo-linear do equalizador de fase responsivel pelo espectro

néo-plano de yi, conforme pode ser verificado através da equacéio (4.31). Deste modo
Bygyk-i)=0, i=12,..,L (4.46)
se e somente se € =0 para h; # 0. Ora, mas o Teorema IV-1 diz que se £; =0 entdo o
canal estd equalizado. Este resultado nfio é verdade para os outros tipos de equalizadores
autodidatas, onde a condiciio de descorrelagio dos simbolos de saida do equalizador
necessariamente nflo implica na independéncia entre eles ¢ portanto na inversdo correta do

canal.
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Contudo, y; nunca serd verdadeiramente branco pois ao sinal colorido v, nunca se
anula completamente. Por outro lado, o objetivo da equalizacio autodidata ndo é
encontrar uma identificaclio exata dos parfimetros do canal, mas sim a menor varidncia
entre a fungio de transferéncia inversa do canal e a funcio de transferéncia do
equalizador, de maneira que um quantizador possa ser utilizado para recuperar os dados
transmitidos a menos de um atraso ou de uma ambigiiidade de fase.

Os resultados tedricos obtidos nesta segdo justificam plenamente a utilizacio do
critério DD para a adaptagio dos coeficientes do equalizador de fase. Falta ainda uma
andlise sobre a convergéncia deste critério quando associado a estrutura ndo-linear de

equalizagfo de fase. Este € o objetivo da préxima secio.

4.7 - Unimodalidade

O principal problema com a operacio do DFE é o efeito conhecido como
propagacdo de erro que serd descrito a seguir. O DFE opera realimentando os dados
decididos 0s quais, geralmente, ndo corresponderfio a seqiiéncia de entrada se erros de
decisdes anteriores forem cometidos. Como as decisSes passadas sdo usadas para cancelar
a IES do dado transmitido, qualquer erro de decisdo pode levar a uma deteriorizagio na
operagéo de cancelamento desta interferéncia em um instante de tempo futuro. Portanto,

erros de decisdes presentes aumentarfio a probabilidade de erros futuros, e assim por

diante.
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Diversas técnicas de andlise do mecanismo de propagacéio do erro foram propostas
na literatura [62-71]. Geralmente, estas técnicas envolvem modelos estatfsticos deste
macanismo, além de diversas consideragdes simplificadoras a fim de tornar a andlise
matemdtica tratdvel. Porém, mesmo assim, os trabalhos propostos sfo no minimo de
leitura tediosa. Note, por exemplo, o seguinte trecho traduzido do segundo pardgrafo da
pégina 522 de [62]: Nosso trabalho tem o valor de mostrar o qudo dificil teria de ser wma
teoria geral deste tipo que levasse a informagdes prdticas titeis e talvez mostrar quais
suposicoes simplificadoras poderiam ser validas.

Nos pardgrafos seguintes propomos uma anélise inovadora sobre o problema da
convergéncia de um DFE. O ponto de partida desta anslise é visualizarmos o equalizador
ndo como um equalizador realimentado por decisdo, mas sim como um preditor
realimentado por decisdo (DFP). Esta maneira de se visualizar este equalizador nos levard
a caminhos mais simples para a andlise da unimodalidade desta estrutura n#o-linear.

Evidentemente, a extens@io desta anélise para o equalizador de fase ndo-linear é imediata.

4.7.1 - Consideragdes Iniciais

Considere 0 modelo de um sistema de comunicagdes em banda base mostrado na
Figura 4.10, onde o canal € um filtro FIR com resposta ao impulso (1, f;,..., f;) € onde

um equalizador realimentado por decisdo (DFE) € utilizado com o objetivo de eliminar a

IES.
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.....................

Figura 4.10 - Modelo do DFE e do canal de comunicagdes

A formulagéo algébrica do sistema da Figura 4.10 é dada por

M N
a, = De{ak +Y fa, - dedk_i} (4.47)
i=1

j=1
onde, idealmente, devemos ter N = M e f; = d; para i = 1,....,N. Sob estas condi¢es a

equaclo (4.47) pode ser reescrita como:

N
4, = De:{ak +Y f,-ukm,.) (4.48)
fued
onde i, = a, —d,. Evidentemente, quando as decisdes s#o corretas temos:
G, =a, ©u, =0 (4.49)
que € a condigdo ideal esperada apds a convergéncia do equalizador.

O modelo do DFE mostrado na Figura 4.10 pode ser visualizado como um

preditor realimentado por decisdo, onde a amostra predita é dada por
N
X, =Y did,, (4.50)
i=1

e o erro de predigio por
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N
i=1
Sob este ponto de vista, a primeira ddvida que se apresenta é se o critério de

otimizagfo

N 2
J,(D)=Ele?) = E{[xk - Zdi&kmi] } (4.52)
i=1

€ ou ndo unimodal, ou em outras palavras, se a minimizacio da energia do erro de
predi¢do levard ou nfo 4 descorrelagfo entres as amostras de ;. Esta ddvida serd dirimida
a seguir.

A obtengéo do algoritmo LMS de adaptagio dos pardmetros do DFP & direta e é

dada por
D, =D, +de A, (4.53)
onde Dy = (dr,eveersdn)’ € Ars = (Gegenen o i)
Sob a condigfio de F ser de fase minima, € quando D~ F, a relagdo entre e; e ax

torna-se claramente linear, visto que €, = dy, desta maneira, (4.53) pode ser reescrita

comao:

Dy =D, +0 e E,, (4.54)

onde E, = (e PRI PR - N)T. Este € o algoritmo de ajuste dos pardmetros da versio
linear do preditor IIR. Assim, no ponto de minimo global de J.(D) o sinal de erro ¢; terd
suas amostras descorrelacionadas entre si.

No inicio do ajuste do vetor Dy, a condigo D=~ F' est4 longe de ser verdadeira,

de modo que decisdes erradas podem ocorrer com freqiiéncia elevada. A fim de
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demonstrarmos que o critério de otimizagfo J.(D) garante um sinal de erro e branco,
mesmo quando as decisGes sdo inicialmente erradas, a seguinte hipétese a cerca da
distribuic@o de probabilidade de e; dever4 ser considerada:

Hipoétese: A segiiéncia de varidveis aleat6rias {e;} obedece a uma fungfio de densidade de
probabilidade gaussiana, quando a condigio de otho fechado € satisfeita.

Consideracdes: O sinal de erro de predigdo é dado por:

N M
e, = ;hiak_i - ; filp; ho=1. (4.55)

O primeiro termo do lado direito de (4.55) é uma soma de varidveis aleatérias
(v.a.’s) i.id. de média nula e densidade de probabilidade uniforme. O segundo termo é
uma soma de v.a.’s com densidade de probabilidade nfo-uniforme e onde as v.a.’s 4, sio,
provavelmente, correlacionadas entre si e com a;, quando a condigio de olho fechado ¢
satisfeita. Contudo, parece também intuitivo supor-se que a correlaciio entre as amostras
de & e destas com a & baixa, principalmente, quando a constelagio transmitida é
composta por diversos simbolos ou quando o canal de comunicagdes tem uma resposta ao
impulso longa. Desta maneira, com a aplicacdo do Teorema do Limitie Central, a hipétese
de gaussianidade de ¢, ndo parece de toda absurda. A fim de validar esta hipdtese foram
levantados diversos histogramas da seqiiéncia {e;}. A Figura 4.11 mostra um desses
histogramas e a func#o distribuicdo de probabilidade obtidos para e; comparados com a

distribui¢@o gaussiana para um desvio padrfio igual a 2,0458.



153

-t
=

D - R W R @ e W
. ] 1 T | S
= B A I

(a) (b)
Figura 4.11 - O histograma e a fungio de distribui¢io de probabilidade obtidos para
ex (—) comparados com a distribuigio gaussiana para oz = 2.0458 (---)

Estas curvas foram obitidas da seguinte maneira: foram realizadas 5 simulacdes,
onde para cada simulagfo, foram utilizadas diferentes inicializagdes do DFP, diferentes
sementes para gerar ¢ com uma modulagio 4-PAM e um canal de comprimento 5.
Obteve-se, entfio, 5 vetores do tipo E=(e;,....,e500)", com a condicgo de olho fechado
assegurada. O histograma da Figura 4.11a € a média dos 5 histogramas obtidos para cada
vetor E. A partir dos 5 vetores calculou-se o desvio padrio médio o = 2.0458 e com este
tragou-se a gaussiana da Figura 4.11. Verifica-se entdo que a aproximagfo gaussiana para
sa distribuicfo de {e;} € bastante aceitdvel. A méxima diferenca absoluta obtida entre as
duas curvas da Figura 4.11.b foi de 0,0415. Com isso, a aplicagdo de um teste de hip6tese
do tipo Kolmogoroff-Smirnov [74] apenas confirmar4 a hipétese assumida.

A partir das consideraces acima assumiremos, entdo, que a sequéncia de v.a.’s ¢
do modelo de comunicagdes da Figura 4.10, possui uma funcio de densidade de

probabilidade gaussiana quando a condicio de otho fechado € satisfeita desde que o canal
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de comunicagdes seja suficientemente longo ou a constelagdo transmitida seja composta
por diversos simbolos.

Para um canal curto (p.ex., 2 ou 3 amostras) e uma constelago binéria a hipétese
de gaussianidade dos simbolos de entrada do dispositivo de decis@o ndo se aplica. A
Figura 4.12 mostra o histograma da seqiiéncia e; para o canal f; = [0,5 1,0] ¢ uma
constelagio bindria. Evidentemente, a varidvel aleatéria {e;} nfio obdece a uma

distribui¢fo gaussiana.

T
.
I

L
I .
0

A5 4 05 o 95 1 15
Figura 4.12 - Histograma de ¢; para o canal f; = [0.5 1.0] e constelacdo bindria,

Na prédtica, as condigBes de canal curto e constelacio bindria se restringem a
alguns casos especificos. Desta maneira, nas andlises que faremos a seguir, assumiremos
que {e;} possui uma fungfio densidade de probabilidade gaussiana quando a condigio de

olho fechado & satisfeita.
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4.7.2 - Andlise da Unimodalidade do Critério J.{D) = E(e;))

O dispositivo de decisfio da Figura 4.10 pode ser convenientemente definido como

M 21
Dec(e) = Z sgn(e +2g) (4.56)
g=1-M/2

onde M € o nimero de niveis e sgn(e) = +1 para >0, sgn(e) = -1 para e<0 e sgn(0) = 0.
O teorema de Bussgang [72] assegura que se a entrada de um sistema sem-
meméria d; = Dec(e;) é um processo estaciondrio, normal e de média nula, a correlagdo

cruzada de ¢, com a saida resultante d; é proporcional 3 autocorrelacio de ¢, isto é

E(é‘k dk-i) = K.E(E’k 8},.1), i= 0,1,2 ..... (457)
onde
K= E(ﬁm Dec(e )) (4.58)
de k ‘
De (4.56) temos que:
d M2
— Dec(e) =2 Z‘(‘)(e-i- 29) (4.59)
de g=1-M /2
entfo
© M-l
k=2[ Yb(e+29)f(edde=2. +f(-1)+ F(O)+ F(D)+.] (4.60)
o gl M2
onde
__ 1 o2 a2
f(e)mce\/ig—t-exp( 8/20'9) (4.61)

Assim, p.ex. para a condigfio de olho fechado e M = 2, a seguinte igualdade é

valida:
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E(e; d;.;) =2 fl0).E(erer.) . i=1,2,...,N (4.62)

2
onde 2 f(0) = 5.
T

€

Sabemos que a condi¢fio de gradiente nulo para J(D) € dada por
E(e;dy.)=0, i=1,...N (4.63)
Entdo, supondo-se um canal de fase minima e que (4.63) ocorre para uma condi¢go de
olho fechado, de (4.57), temos que:
E(erer.;) =0, i=1,.. N (4.64)
0 que, evidentemente, € um contrasenso visto que (4.64) implica em uma inversdo correta
do canal. Assim, considerando-se um canal de fase minima e partindo-se inicialmente de
uma condi¢fo de olho fechado e gradiente nulo, onde a condigo de gaussianidade de {e;}
¢ satisfeita, concluimos que a seqii€ncia de saida {e;} ¢ do tipo ruido branco. Ora, mas o
fato de as amostras {e;} ndo serem correlacionadas entre si, implica em inversdo correta
do canal e portanto na condi¢fio de olho aberto. Desta maneira, as condicdes de olho
fechado e gradiente nulo jamais ocorrerfo conjuntamente para este tipo de canal.
Podemos concluir, portanto, que o critério /(D) é também unimodal para a estrutura de
predicdo ndo-linear da Figura 4.10.
Note que a mesma conclusfio aplica-se para um canal de fase nfo-mfnima, visto
que a condi¢do de gradiente nulo sempre implicard em (4.64), isto & no branqueamento de
{ex}. A tnica diferenga € que para este tipo de canal a condi¢8o de olho aberto jamais serd

satisfeita.
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Finalmente, podemos concluir que o critério J.(D) sempre garante o
branqueamento do erro de predicéo independentemente do tipo do canal e da estrutura do
preditor, seja ela linear ou ndo. Evidentemente, a hip6tese de gaussianidade de ¢; deve ser

satisfeita para a estrutura nfo-linear.
4.7.3 - Andlise da Unimodalidade do Critério J(D) = E(s{).

A condicdo de gradiente nulo do critério J.(D) € dada por:
E(stdr.) =0, i=1,.. N (4.65)
mas & = ¢ - di e (4.65) pode ser reescita como:
Eleide.;) = E(dydy.p), i=1,...N (4.66)
Supondo que esta condigio ocorra antes da abertura do olho, entfio de (4.57),
temos que
E(did,.;) = KE(erer.)), i=1,....N (4.67)
Assim, as autocorrelagdes dos simbolos de entrada e saida do dispositivos de decisfo sio
iguais a menos de uma constante de proporcionalidade.
Um contra-exemplo & equago (4.67) é obtido a partir do seguinte resultado
conhecido como a lei do arcoseno [72]. Considere d; = Dec(e) = sgn(ey), onde e; € um
processo estaciondrio normal, entfio a autocorrelagfio da safda d; do quantizador é dada

por

2 Ele,e,;
E(a,d,. ;)= Earcser{—(—;"éml], i=0,1,2,... (4.68)

€
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e de (4.62), (4.67) pode ser reescrita como

2
Eld,d,. )= n—g;E(ekek_i) i=1,2,.N (4.69)

Desta maneira, as equacdes (4.68) e (4.69) nos leva ao seguinte impasse: a relagfo entre
as autocorrelagdes, para a condicfo de gradiente nulo, é linear ou segue a lei arcoseno
quando { = 1,...,N7 Este impasse &, evidentemente, resolvido se e somente se

Eleier ) =B )=0,i=12,.....N (4.70)

Assim, a utilizago do critério de otimizagfo J.(D) implicard na descorrelacdo do
erro de predicdo e; independente do canal ser fase minima ou ndo. Desta maneira,
realizando uma andlise semelhante aquela da secfio anterior, concluimos que o critério
J{D) é unimodal.

Para uma constelagiio nfo bindria, a relagio entre as autocorrelacdes torna-se
ainda mais complexa [72] do que aquela da equacfio (4.68) e, também, longe de uma
relacdo linear como a da equacdo (4.69).

A extensfo desta andlise para o equalizador de fase H da Figura 4.6 ¢ imediata.
As Figuras 4.13 e 4.14 mostram os histogramas e as fungdes distribuicdes de
probabilidade para a parte real e imagindria da seqiiéncia de entrada do dispositivo de
decis@o para um dado transmitido a; com modulagiio 4-QAM.

Em todas as andlises anteriores consideramos que a seqiiéncia de entrada do
dispositivo de decisfo era estaciondria em sentido amplo. Note que as conclusdes

anteriores foram obtidas considerando a condigio de gradiente nulo, desta maneira a
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estacionaridade de {e;} € garantida se o canal for também estaciondrio, o que é o caso. De
outra maneira, mesmo quando a condi¢io de gradiente nulo ndo for satisfeita, é razodvel
considerarmos {e;} estaciondria se o passo de adaptacfo é pequeno o suficiente para que
dentro de um intervalo igual & ordem do DFE as caracteristicas estatisticas destes
simbolos ndo tenham mudangas relevantes. Como, geralmente, o valor dos passos de

adaptagdo utilizados nas simulagdes s3o pequenos, esta suposicio € aceitdvel.

o = ; H ; ;

. - -3 -2 -1 ] 1 2 3

Fxgura 4.13 - Histograma e fung#o distribuigfo de probabilidade da parte real da segiiéncia
de v.a.’s de entrada do quantizador do equalizador de fase para um sinal transmitido

modulado em 4-QAM.
i E T a ! 1
10r * 7 ra? : .
gl : ua— A — 4
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Figura 4.14 - Histograma e fung#o distribuigio de probabilidade da parte imagindria da
sequiéncia de v.a.’s de entrada do quantizador do equalizador de fase para um sinal
transmitido modulado em 4-QAM.



160

Alguns autores, como em [62] e [64], demonstraram a existéncia de minimos
locais outros que ndo o global em suas andlises sobre 0 DFE. A seguir demonstraremos
porque estes minimos locais aparecem.

Em [62] Kennedy et all. demonstraram que a fungfo custo
0 1 -1 n \2
J{ (D) == (dy) (v, —d,) (4.71)

apresenta minimos locais quando associada ao DFE mostrado na Figura 4.15, onde d,, é
utilizado para ajustar a poténcia de y. aquela de a;. Este pontos de minimos locais podem
ser previstos utilizando-se as mesmas técnicas de andlise anteriores. Assim, considerando
que a seqliéncia y, na Figura 4.15 € gaussiana quando a condicBio de olho fechado é

satisfeita, as seguintes equagdes podem ser obtidas:

E( v, a k_i) = E(& A4 k_,-), i=0,,...,N (condigio de gradiente nulo) (4.72)

E(v,4,.)=K.Ely,y,,), i=0L..,N (Teorema de Bussgang)  (4.73)

e considerando-se o caso de uma transmissio bindria (a, =%1), onde Dec(y) = sgn(y),

femos:

B .
(4,4, )= -?E- arcse-\{—w(-?’é‘%-‘?‘;)], i =01,.,N (Leidoarcoseno)  (4.74)
y
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Figura 4.15 - O equalizador realimentado por decisfo de [62]

Note que, agora, a condigfo de gradiente nulo inclui o termo para i = 0. Assim,
para a, =*1, concluimos facilmente que para a condi¢do de olho fechado e gradiente

nulo devemos ter obrigatériamente

B(y?2) =o> =5[2~— (4.75)
Como O‘&E =1 independentemente do olho estar aberto ou fechado, concluimos que
mesmo para canais fase minima, o DFE da Figura 4.13 pode admitir pontos de minimos
nos quais a condigfio de olho aberto (g, =0 = ¢} zof) ndo é satisfeita. Esta conclusgo
serd comprovada através de alguns resultados de simulagBes a serem apresentados na
préxima se¢Ho,

Considere agora o DFE mostrado na Figura 4.16, onde g é um CAG adaptado

através do algoritmo da equagdo (3.62). Como o ajuste de g é independente do critério

DD, a andlise sobre a unimodalidade desta estrutura ¢ idéntica aquela da Figura 4.9. Desta
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maneira, a minimizagio do erro de decisfo direta sempre resultard na descorrelacdo dos

simbolos yi e d;.

=¥ 2
+ A—
AN
+ .
g -~ =
Xk " Ve e
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F 3

Zdi(k)z_i

/
Figura 4.16 - O DFE com um controle automético de ganho (g) independente do critério

Db.

Finalmente, alguns pontos da andlise realizada nesta secio serfio enfatizados. Nas
consideragbes iniciais utilizamos um canal onde o coeficiente associado & resposta
desejada a; € unitdrio. Os resultados tedricos obtidos demonstraram a condico unimodal
dos critérios J.(D) e J.(D) quando o sinal de entrada do quantizador for gaussiano. Em
geral, o coeficiente associado a resposta desejada n#o é unitério e precisamos entfio de um
CAG para ajustar a poténcia dos simbolos na entrada do quantizador aquela da resposta
desejada. Neste caso, vimos que para garantir a condigio unimodal é necessédrio que o
ajuste do CAG seja feito independentemente do critério DD.

E interessante enfatizar ainda, que o canal equivalente visto pelo equalizador de

fase nfo-linear da Figura 4.7 é um canal TIR. Desta maneira, a restricfio de canal curto
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imposta para que os simbolos de saida y; nfo sejam gaussianos, nfio se aplica neste caso.
Assim, a hipétese de y; ser uma varidvel aleatéria gaussiana sempre serd razodvel,

independentemente do tipo de constelago utilizada.

4.8 - Resultados de Simulagoes

Inicialmente, serfo apresentados resultados de simulagSes que comprovam as
andlises tedricas, realizadas na se¢io anterior, sobre as caracteristicas de unimodalidade
dos DFE’s das Figuras 4.15 e 4.16. Em seguida serfio apresentados diversos resultados
que demonstram o 6timo desempenho do equalizador de fase ndo-linear H e do
equalizador autodidata completo (magnitude e fase) da Figura 4.6.

A seguir, mostraremos que quando a condi¢fo de gaussianidade da segiiéncia de
entrada do dispositivo de decisdo nfio € satisfeita, os DFE’s das Figuras 4.15 ¢ 4.16
podem convergir para pontos de minimos locais. Para isto a resposta ao impulso do canal
utilizado nas simulagSes € composta por apenas dois coeficientes f; = [0,5; 1,0] [61], e os
simbolos transmitidos sfo bindrios a; = *1. As Figuras 4.17, 4.18 e 4.19 mostram a
convergéneia do pardmetro d; destes DFE’s para diferentes situagdes. A Figura 4.17
mostra que utilizando-se o critério J.(D) e o DFE da Figura 4.16 o parametro d; pode
escapar de um ponto de minimo local (d; = 0) aumentando-se, apenas, o valor do passo de
adaptago. Este fendmeno deixa de ocorrer quando utilizamos o critério J.(D). Neste

caso, d; permanece no entorno do ponto de mfnimo local mesmo aumentando-se o valor
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do passo como mostra a Figura 4.18. A Figura 4.19 mostra que este fendmeno volta a

ocorrer para 0 DFE da Figura 4.15 (critério J EO (D)).
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Figura 4.17 - Convergéncia do parimetro 4, para o DFE da Figura 4.16 utilizando o
critério Jo(D) : (a) 3 =0,L e (b) B =0,01. Canal £, =(0,51,0) ¢ a, =%1.
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Figura 4.18 - Convergéncia do pardmetro d; para o DFE da Figura 4.16 utilizando o
critério J.(D) : (a) 9 =001 e (b) 0 =0,1. Canal f, = (0,5;1,0) ea, =%l
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Figura 4.19 - Convergéncia do parimetro d; para o DFE da Figura 4.15 utilizando o
critério J(D) : (a) =001 e (b) ®=0,1. Canal f, =(0,51,0) e g, = *1.
Em [73] Ye Li et al. mostraram que para uma seqiiéncia a; i.i.d e uniformemente

distribuida sobre o conjunto {-3,-1,1,3}, o canal com resposta ao impulso dada por:

37

1, :ié—o—[ﬁk_nl £8, ., +5,., | (4.76)

apresenta pontos de minimos locais inerentes & (4.71) para qualquer n;, n, e n; diferentes,
nos quais a condicfo de olho aberto nfo € satisfeita.

Uma maneira simples de simular o efeito destes minimos locais € inicializar o vetor
de pardmetros dos DFE’s através de um vetor com todos os seus elementos nulos exceto
do para aquele da Figura 4.15, ¢ utilizar um canal de fase minima cuja resposta ao impulso
satisfaca (4.76). Para um canal de fase minima poderemos tragar o decréscimo da poténcia
do erro DD, além da convergéncia de um dos seus pardmetros, para melhor ilustrar o
efeito de um ponto de minimo local. Assim, as Figuras 4.20 ¢ 4.21 mostram a

convergéncia do pardmetro dy € o decréscimo da poténcia do erro DD para o canal
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37

=30 (6 g1 T3 +6k-—5) (4.60)

Tr

e uma constelacio 4-PAM. E interessante enfatizar que, neste caso, os histogramas dos
simbolos de entradas do dispositivo de decisfo sfo semelhantes aqueles das Figuras 4.13 ¢
4.14, isto €, a condiglo de gaussianidade de y; 6 satisfeita. As simulacGes foram realizadas
para uma DFE de ordem 4 e um passo de adaptagfo de 0,002. A tnica diferenca entre as
estruturas realimentadas por decisfio simuladas estd, exatamente, na adaptaciio do CAG,
como j4 comentado anteriormente. Os resultados das simulagdes, portanto, confirmam as
andlises tedricas da segfio anterior, onde demonstramos que os critérios de otimizagdo
J«D) e J.D) sfio unimodais quando associados ao DFE da Figura 4.16 (com
gaussiano). Note que um erro DD menor pode ser obtido, quando da utilizag#o do critério
JD) (curva (a)) bastando para isso, a utilizagio de um passo de adaptacio menor
implicando em uma menor velocidade de convergéncia.

b

0.4r
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Figura 4.20 - Convergéncia do parametro d4 para os DFE’s das Figuras 4.15 (curva (c)) e
4.16 (curvas (a) e (b)). Critério J«(D) para (b) e (c) e J.(D) para (a). § = 0,002, canal fase

37
mfnima f, :—8—6(0,0; 1,0; 0,0; 1,0; 0,0; 1,0) e @, =#1, 3.
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Figura 4.21 - Decréscimo da poténcia do erro DD. As curvas (a), (b) e (c) possuem
correspondéncia direta com aquelas da Figura 4.20.
A Figura 4.22 ilustra o desempenho do equalizador de fase nfo-linear da Figura
4.6, tendo 15 coeficientes adaptados pelas equag8es (4.28) e (4.30) e agindo sobre o

seguinte canal passa-tudo:

07 -z

F - jﬁ/4
(@)=e 1-07z71

(4.61)

com um erro de fase constante igual a 7 /4, usado em [74]. Os dados @ s#o
independentes ¢ uniformemente distribuidos em uma modulagio 4-QAM. Esta figura
mostra o decréscimo da poténcia do erro de decisfo direta mediada sobre 100 repeticGes
da simulagfio usando diferentes valores de semente para o gerador de a;. Em [74] o olho
de saida € aberto ap6s 10000 iteragSes. O novo equalizador de fase abre o olho apés,

aproximadamente, 2000 iteragSes usando um passo de adaptagio (L e v) de 0,005.
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Figura 4.22 - Evolugo do critério DD para um canal passa-tudo.

Para demonstrar a capacidade do novo equalizador IIR nfo-linear H 0Go®P em
equalizar canais severos, alguns resultados de simulagdes serfio apresentados utilizando os
seguintes canais:

Canal 1 - E o canal usado em [12], cuja resposta ao impulso € dada por {2 - 04, 1.5+
L8j; 1.0; 1,2 - 1,3j; 0,8 + 1,6j} e cuja funcio de transferéncia apresenta quatro zeros
préximos a circunferéncia de raio unitdrio, que criam duas fregiiéncias com

desvaneicimento profundo e uma fase nfo-linear como mostra a Figura 4.23.

Figura 4.23 - Resposta em freqiiéncia do canal 1.
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Canal 2 - E um canal discreto de microondas [3] com resposta ao impulso e em
freqiiéncia mostradas na Figura 4.24. Observe que este canal tem um nulo espectral, que &

muito diffcil de equalizar com um filtro linear.
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Figura 4.24 - Resposta ao impulso e em frequéncia do canal 2.

As condigles de simulag@es serfio as mesmas do caso do canal passa-tudo, a saber:
ax 1.1.d. e modulagio 4-QAM.

As Figura 425 ¢ 4.26 mostram o desempenho sempre superior do novo
equalizador comparado com o DFE proposto em [7] que usa a técnica “stop-and-go”. Na
Figura 4.23 evidenciamos também o desempenho deficiente de um equalizador transversal
utilizando o algoritmo de Godard. Na Tabela IV-1 estéio alguns valores dos parémetros

utilizados.
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TABELA IV-1

0 novo equalizador DFE stop-and-go

A 1 U v L NI|B| «a D o I i M

Canal 1 10,00015/0,001{0,005 D,0005! 21 4 | 1 10,001/0,001|0,0005] 15 |21

Canal 2 | 0,002 {0,0020,002|0,002] 21 6 1 10,002i0,002| 0,002 | 15| 21

&, p, € O s0 os passos de adptacéo, M a ordem da parte recursiva, J a ordem da parte

transversa e B a constante tfpica da técnica stop-and-go.
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Figura 4.25 - Equalizacio autodidata do canal 1: (1) com o novo equalizador, (2) com o
DFE proposto em [7] e com um filtro transversal utilizando o algoritmo de Godard.

iteragBes

Figura 4.26 - Equalizag#o autodidata do canal 2: (a) com o novo equalizador, (b) com o
DFE proposto em [7].
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Uma comparacfio entre as duas técnicas propostas nesta tese foi apresentada em
[59], onde utilizou-se um o canal FIR severo de fase nfo-minima com dois pares de zeros
complexos conjugados localizados em p, =0,9; ¢, =460°; p, =11, @, =+120°. A Figura
4.27 mostra esta comparacfo, juntamente com outros resultados obtidos utilizando-se as
técnicas autodidatas das referéncias [5], [6] e [7]. Estas curvas mostram os melhores
desempenhos, em termos de velocidade de convergéncia, para cada técnica. Para este caso
em particular, foi possivel obter-se uma maior velocidade de convergéncia para o
equalizador proposto neste capitulo, porém com um erro final maior quando comparado
aquele do capitulo anterior. Por outro lado se o canal a ser equalizado for aquele da

Figura 3.26, o equalizador do capitulo III leva uma leve vantagem, como mostra a Figura

4.28.

1.00 1: Novo equalizador IR nio-linear
ﬁ (el ) 2: Técnica retro-preditiva
k 3: Equalizaderes FIR das referéncias [5], (6], {7]

0.60

©.40

Q.20

iterapBes(X50)

Figura 4.27 - Comparagfo do equalizador autodidata deste capitulo com aquele do
capitulo anterior e outros equalizadores.
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Figura 4.28 - Comparagio entre os dois equalizadores propostos nesta tese utilizando o

canal da Figura 3.26.

Outros resultados de simulagBes podem ser encontrados nas referéncias {42], [43]

e [45].
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4.9 - Conclusoes

O equalizador autodidata proposto neste capitulo & constituido pela cascata de trés
sistemas: um preditor IIR, um CAG e um filtro equalizador de fase nfio-linear. Esta
estrutura de equalizagfo aplica-se para quaisquer canais de comunicagfo, mesmo aqueles
que apresentem nulos espectrais.

Os resultados obtidos através da andlise sobre as caracterfsticas de convergéncia
do DFE e o novo esquema de equalizagfo autodidata sdo as contribuic@es principais deste
capitulo.

Na realidade, a contribui¢fo principal em termos da estrutura de equalizacio estd
no uso do quantizador na malha de realimentagéo do filtro passa-tudo, que ndo tinha sido
tentado anteriormente. Isto devido, provavelmente, ao fendmeno de propagagio de erro
que invibializaria uma convergéncia adequada. Porém, através da visualizacdo do DFE
como um preditor realimentado por decisfio e através da hipétese de gaussianidade dos
simbolos de entrada do quantizador, demonstramos a caracteristica unimodal dos critérios
Je(D) e J(D).

A partir dos resultados das simulagBes (Figs. 4.17, 4.18 e 4.19) é interessante
enfatizar a perda da caracterfstica unimodal do DFE da Figura 4.16 quando a seqliéncia
{v} néio obedece a uma distribuicio gaussiana. J4 o esquema da Figura 4.15 permanece
nfo-unimodal mesmo se {y;} for gaussiana, como mostram as Figuras 4.20 e 4.21. Note

que um canal com apenas trés coeficientes ndo nulos (equagfio 4.59) e uma modulagdo 4-
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PAM j4 foram suficientes para garantir a condi¢do de gaussianidade de {w} ¢ a
unimodalidade dos critérios J.(D) e J.(D) associados ao DFE da Figura 4.16.

Os demais resultados de simulagBes apenas confirmam o 6timo desempenho do
equalizador autodidata proposto.

E interessante observar que os coeficientes de cada um dos sistemas que compdem
o equalizador proposto sdo adaptados independentemente um dos outros. Por outro lado,
no equalizador proposto no capitulo anterior, a adaptacio dos parimetros do

retropreditor depende dos valores dos pardmetros do preditor.
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CAPITULO V

Conclusoes

BUSCA de uma solugfio para o problema de equalizacio autodidata de um canal
Ade comunicagtes de dados tornou-se intensa ap6s o trabalho de Sato [4], devido
principalmente ao rédpido desenvolvimento das tecnologias de comunicacdes nas dltimas
décadas.

Diferentes esquemas de equalizacio autodidata tém sidos propostos e testados. A
grande maioria utiliza a estrutura linear de um filtro digital FIR. Um esquema de
implementaco IIR foi proposta por Benveniste ¢ Goursat [6]. No entanto, tal esquema
apresentou um desempenho inferior ao de uma estrutura FIR convencional,
principalmente, durante o periodo de treinamento autodidata.

Em [38], Macchi e Gu introduziram a utilizagio das técnicas preditivas para
equalizagfio autodidata, onde o equalizador é implementado como uma cascata de um
retropreditor ¢ um preditor IIR. Porém, tais técnicas mostraram-se inadequadas para
equalizar um canal fase nfo-minima qualquer. No Capitulo ITI, a proposicéo de um novo
critério de otimizacfo para ajustar os parimetros do equalizador tornou possivel a

utilizagdo da estrutura proposta em [38] para equalizar quaisquer canais de fase ndo-
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minima, sem zeros sobre a circunferéncia de raio unitdrio. Esta nova técnica de
equalizacfo autodidata possui as seguintes caracteristicas:

a) complexidade computacional de mesma ordem de grandeza da técnica de Bussgang;

b) velocidade de convergéncia superior as técnicas de Bussgang;

c) robustez para equalizar canais bastante severos para os quais a técnica de Bussgang
falha;

d) uma maior sensibilidade & rufdos aditivos devido & sua estrutura IIR;

¢) apresenta uma superficie de desempenho unimodal

Uma caracteristica importante desta nova técnica é o chaveamento automético de
um perfodo de branqueamento ou descorrelago para um perfodo de decisfio direta ou de
independéncia dos simbolos de saida do equalizador. Este chaveamento é o responsdvel
pela sua alta velocidade de convergéncia.

Diversos autores simplesmente desqualificam o uso de equalizadores realimentados
por decisfio (DFE) como uma solugfo para o problema de equalizacio autodidata devido
ao fendmeno da propagacio do erro. O Capitulo IV mostra que sob certas condicdes é
possivel a utilizag&o dos DFE’s para solucionar tal problema. Ao visualizarmos o DFE
como um preditor realimentado por decis&o seguimos através de um caminho de anslise
bem mais simples e completamente diferente daqueles apresentados na literatura. O ponto
chave desta andlise estd em considerarmos que o sinal de entrada do dispositivo de decisio
€ gaussiano e de média nula quando a condicfio de olho fechado é satisfeita. Esta hipétese
de gaussianidade torna-se mais verossimil quando o canal € longo e a constelagio &

composta por diversos simbolos. Partindo entdo desta hipétese, provamos que tanto o
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critério de minimiza¢fio da poténcia do erro de predigdo quanto o da minimizacfio da
poténcia do erro de decisfo direta garantem a descorrelagio dos simbolos de entrada do
dispositivo de decisdo, garantindo assim, a condigfo unimodal de tais critérios. Esta
condig@o pode ser perdida em duas situagBes: a primeira ocorre quando a resposta ao
impulso do canal € curta e a constelagio € bindria, a segunda quando o parimetro do CAG
¢ adaptado através da utilizagio do critério DD. A primeira situagio tem pouca
significancia prética e a segunda pode simplesmente ser evitada através da utilizagio do
critério de adaptacdo (3.62).

Esta andlise nos levou a justificar teoricamente o desempenho sempre satisfatério
do equalizador de fase nfo-linear, demonstrado através dos diversos resultados de
simulagfo. A minimizac8io da poténcia do erro de decisfo direta, ao descorrelacionar os
simbolos de entrada do dispositivo de decisfio, faz com que o equalizador compense
adequadamente a distorc8o de fase provocada pelo canal passa-tudo devido ao que foi
estabelecido no Teorema IV-2. Note também que como o canal visto pelo filtro
equalizador € um filtro passa-tudo IIR, a condigfio de gaussianidade dos sfmbolos de
entrada do dispositivo de decisfio ndo é perdida mesmo para uma constelacio bindria,
como mostrado através das Figura 4.13 e 4.14, garantindo sempre uma convergéncia
satisfatéria. O desempenho deste equalizador é semelhante aquele do Capitulo I e
apresenta também uma maior sensibilidade a ruidos aditivos quando comparado as
técnicas de Bussgang e Poliespectrais, devido A estrutura TIR do preditor.

As solugBes para o problema da equalizacio autodidata evoluiram bastante desde

o trabalho apresentado por Sato. Porém, este ainda é um tépico aberto para pesquisas. A
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partir do trabalho de Gardner o interesse de diversos pesquisadores voltaram-se para a
utilizagfo das técnicas cicloestaciondrias. Porém, os esquemas apresentados na literatura
utilizando esta técnica ainda n%o sfio adaptativos. Desta maneira, as pesquisas devem
evoluir para a proposi¢o de algoritmos baseados nas estatisticas ciclicas de 2* ordem que
garantem convergéncia rdpida e global dos equalizadores autodidatas adaptativos. E
esperado também que as pesquisas evoluam para a utilizacio das estatisticas ciclicas de
ordem superior que potencialmente podem fornecer maior precisfio na estimativa do canal
de comunicagdes.

Trabalhos mais recentes [75-76] combinam o uso de estisticas de ordem superior
com a técnica de redes neurais para a identificagio e equalizacio autodidata. Um outro
campo que parece bastante promissor para o desenvolvimento de novos métodos de
equalizagdio autodidata € o da utilizagdo das técnicas de inteligéncia computacional
aplicada. Nestas técnicas incluem-se, além das redes neurais, os algoritmos genéticos e a
légica nebulosa. As técnicas algoritmicas nebulosas efou genéticas podem ser usadas para
a otimizagio em tempo real da estrutura de filiragem baseada em redes neurais.

Finalmente, tendo em vista a diversidade de propostas que se encontram hoje na
literatura, somos levados a considerar que a tarefa de apontar uma solucfio que apresente
um desempenho naturalmente superior, em todas as situagBes em que o problema da
equalizagdo autodidata possa se por, é extremamente dificil. No contexto de transmissdo
digital, parece certo o interesse de técnicas computacionalmente mais simples, como as do
tipo Bussgang e os dois métodos baseados em predigéo linear sobre os quais esté centrada

esta tese. Dentre os algoritmos de Bussgang, o que tem até hoje apresentado melhor
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desempenho pritico € o de Godard. Os resultados comparativos apresentados neste
trabalho, ilustrando a superioridade das técnicas preditivas aqui propostas, deixam-nos
entfo otimistas quanto & contribuiciio que pretendemos fornecer ao problema, ainda tdo

atual e aberto a novos idéias
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Neste apéndice, através da defini¢io da derivada de uma funcfo real em relagéio a

um vetor complexo, deduzimos em detathes a obtengdo dos algoritmos (3.47) e (3.48).

A fungfo custo nfo-linear, proposta vo Capftulo III, que deve ser minimizada é

dada por:
Jo (H) = oy 2J ,(H)+ (1~ )J, (H)

onde

7,0y =Ele, )
J. (H)= E(lgkfz)

O vetor gradiente V 5 J_ (H) é definido como

VBJ‘*(H);( db, b,  ob,

onde cada elemento deste vetor é dado por:

oJ, (H)  ,dJ,(H) e aJ, (H)
A T Y

e onde

a.f (H) aE(‘gkl) aEekek)-
ab, = db, ~  ab,

utilizando a estimativa do valor esperado como o seu valor instantineo, temos:

O, (H) dJ,(H) aJ, (H))T

(A1)

(A2)

(A3)

(Ad)

(A5)

(A6)
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8fp(H)_8(ekeZ) de, eaek
ab  ab, kb " %3p

(A7)

Definindo-se a derivada de uma fungfio real em relago as componentes de um

vetor complexo como [2]:

o 18
ot =5{a bE ”ab.f] (49

onde b, =bF + jbf . Podemos concluir apés algumas manipulagBes matemética, que

9e 9

d
b é—“{ Zb Kp—Lai ™ Eclek-—I]"" Zci e“ (A9)

t

Observe que as derivadas parciais em (A9) sdo relativas aos valores presentes do
vetor B, (isto €, no instante de tempo k), de forma que esta expressfio n&o é recursiva.
Portanto ela nfio pode ser expressa na forma de um filtro usando a operacdo de retardo
(@”'y, = ¥,_,). Contudo se o passo de adaptagfio € escolhido suficientemente pequeno de
maneira que os coeficientes adaptam-se lentamente, entfio a seguinte aproximac#o pode
ser feita: B, =B, ~ --- B,_ L4+ 1880 € uma suposi¢do razodvel em muitas aplicacBes,
particularmente quando L ¢ pequeno [58]. Em algumas simulagGes, ndo apresentadas
nesta tese, utiizamos L=28 e nenhuma degradagiio aparente foi observada. Assim,

podemos reescrever (A9) como:

de, _ de,,
ab (k) _),:C*’ ab (k-1 (A10)

onde os instantes de tempos relativo aos elementos do vetor B, foram enfatizados.

Definindo-~se
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¢ = aabie(’}{), (A1)
podemos reescrever {(A10) como:
S =201k (A12)
Mas (A12) ¢ a safda do preditor para uma entrada nula, entfio
& =0 (A13)

A partir deste resultado, podemos concluir que a estimativa instantéinea do vetor gradiente
Vi ,(H) € dada por:
Vad ,(H) = e,V ze; (Al4)

Andlise semelhante pode ser realizada para

Vad (H)=V 4 (e.6;.) (A15)
Como a probabilidade de y; ser igual a um dos limiares de Dec(y;) é nula, podemos
assumir que Dec(v,) € uma constante, desta maneira conclufmos facilmente que:

Vol (H)=¢, Ve, (A16)
A obtengio do algoritmo (3.44) &, agora, imediata,

De maneira completamente andloga podemos deduzir o algoritmo de ajuste do

vetor (.
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Apéndice B

Neste apéndice sédo apresentados os trabalhos relativos as referéncias [42] e
[43].

Referéncia [42]: An Adaptive Nonlinear IIR Filter for Self-Learning
Equalization

Referéncia [43]: Self-Learning Deconvolution Using a Cascade of
Magnitude and Phase Equalizers
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ABSTRACT For a data transmission
channel ‘T we propose a new nonlinear
equalizer structure which can be easily
coupled with a self-learning optimization
criterion. The equalizer is the cascade of: (i)
a linear predictor P which equalizes the
channel attenuation. P is a classical device,
except that improvement is reached by an
IIR structure, (ii} an adaptive gain control G
which regulates its own output power at the
nominal data level; (iii) an IR all-pass
filter H intended to equalize the phase
distorsion of the ensemble P oF. To ensure
independence of the outpur sequence, one
can adaptively minimize its fourth order
power. However, with severe channels, it is
necessary 1o improve the struture by
introducing a  hard-limiting  decision
Jfunction in the loop path of the all-pass
filter 3. Adaptivity is realized by
minimizing the decision error power. The
resulting adaptive nonlinear IIR equalizer
brings a  considerable  improvement
compared to other known self-learning
equalizers.

I - Introduction

Equalization of a linear channel F which
transmits a sequence @, of unknown data is
classically done with a preamble period
where the data a, are known to the receiver.
This permits estimation of the channel and of
the associated inverse filter  (that is the
optimal equalizer). In multipoint networks,

for instance in broadcasted digital TV or in
mobile digital radio communications, this
preamble period is too constraining because
it means interrupting the whole transmission
whenever one single receiver has to be
equalized. The purpose of self-learning
equalizer is to avoid this preamble. Then, on
the basis of the observed signal sequence x,=
F(a,) at the channel output(receiver input)
one wants to jointly estimate the channel ¥ -
or equivalently its inverse F - and the
transmitted data sequence a, .

There are two major self-learning
approaches. In the block approach, one
observes a long block of x,'s and estimates
some moments of order higher than 2
(moments of order 4 in general). This
permits to identify both the magnitude and
the phase distorsion of ¥ and consequently
of its inverse Z. For an example of this
approach see [1]. This technique is usable
with independent data aq,, either analog or
discrete. But it requires a high computational
complexity and a blank initial period.

The alternative approach is the adaptive one,
used only when the a,'s are discrete. At time
k, the vector H, of estimated parameters for
the optimal equalizer Z is recursively
updated according to

Hy,=H,-Be(y)X,, B>0 (1)



where X, =(xk,...,xk_M+1)T is the vector
of inputs to a transversal (FIR) equalizer ,
y,=H; X, being the equalized output
ande(y) = y~Dec(yv) being the classical
decision error. In this approach the sequence
a, needs not be independent. But this

procedure fails when the eye is closed. It has
been improved, beginning with the
pionneering work of Sato [2]. The idea is to
modify the nonlinear error function ¢ (y)
Hence the errors of Godard [3], Benveniste
and Goursat [4], Picchi and Prati [5] and
Hilal and Duhamel [6]. The algorithms are
stochastic gradients. They asymptotically
minimize a certain quality criterion at a low
computational cost. Unfortunately, these
algorithms have slow convergence speed. A
different adaptive approach has been initiated
by Shalvi and Weinstein [7] which does not
necessitate the assumption of discrete data
a,, but requires independence of the

sequence. The adaptation of the FIR

equalizer is
Hk+lmHk_Yy:Xk9 y>0 (@
Again convergence speed is slow. Finally
recent papers {8]-[10] haved introduced a
non FIR equalization structure, based on a
prediction principle. This approach takes

advantages of both assumptions of discrete
and independent data a, to improve

convergence speed. The corresponding
equalizer is a linear IR filter, decomposed in
a cascade of three adaptive filters which are
jointly coupled by adaptation. In this
contribution, we present a new equalizer
structure £ which retains both ideas of using
a cascade and of choosing IIR filters. It is
also decomposed into three adaptive filters:
T=HoGoP, P and J{ being IIR filters. The
major difference with the approach in [9],
[10] is that the three filters are uncoupled,
each one being controled by its own output.
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In turn, this permits to replace y, by the
detected data in the feedback path of the
third filter {, without affecting adaptation
of the preceding filters P and G when
detected data are false. This threshold
detection switches #{ into a nonlinear filter
H. It removes noise and interference in the
feedback path of ., and thus greatly
improves convergence speed.

The physical idea which allows this
decomposition is to separate in two steps the
corrections of amplitude and phase
distorsions. Amplitude correction is first
realized by P, which is an IIR predictor.
Phase correction is then realized by an all-
pass filter #{, the difficulty being to design
an optimization criterion for #{. This is the
major contribution of the paper. Finaly G is
an automatic gain control (AGC). We now
present the linear cascade structure based on
this principle and then we improve the
method thanks to the decision function in the
loop path of the third filter.

2 - The Linear Structure

It is well-known that the transfer function
(TF) of a nonminimum phase channel ¥, can
be written

Ly

Fz) = f!i[(l— zz.‘:rl)]”l((z;?)"i - z*lj 3)

2

where it is supposed that 7 is a linear FIR
filter of order N = d + s and where !Z}I <1

and ]z;’l >1 respectively correspond to the

zeros inside and outside the unit circle (U). Tt
is assumed the existence of no zero on (U).
Clearly the TF in (3) can be equivalently
written ~ with  three  factors  along
F(z)= fA(z)B(z), where



IT.(()" =)
IT,.(1-(e5)")

is the TF of an ali-pass filter A and

Alz) =

Ay

B(z) = i[(lw zilz'i)H(lw(z;’z)mi) (5)

j=1

is the TF of a minimum phase filter B which
has all its zeros inside (1J). The optimal linear
equalizer, in the absence of noise, should
implement the inverse of F(z), up to some
delay 8. The delay is necessary when the
number s of zeros outside (U) is non zero.
The equalizer TF is

E(2)=z2F(2) = H(2).g. P(2) (6)

where P(z)=B~'(z) (because B is causally
invertible) and where H(z)=z"A"(z)
(because A can be inverted only up to a
delay ). Expression (6) splits the equalizer
¥ into the cascade of three linear filters:F=
HoGoP. The first filter P should compensate
the amplitude distorsion caused by B(z).
Thus P is a well-known prediction filter
(actually it is an innovator). In this way PoF
reduces to the all-pass channel A. It creates
no amplitude distorsion. The filter # should
compensate (with a delay) the phase
distorsion caused by A. Thus # is an all-
pass filter, i.e, #=H » 0 H y,where H 5 and
H g are the recursive and transversal paths
of 7 respectively. G is an adequate gain
which should implement g= 7. § is the
sum of the delays caused by F and #.
Figure 1 displays the corresponding linear
equalization struture.

It is worth emphasizing that the order is
urelevant in the cascade (6), because the
struture is linear. However in the sequel we
will use the recovered data levels to control
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J{. This is why we have put the all-pass filter
at the output and the gain just before.

3 - Optimization Criteria

The three stages can be optimized one stage
after other, thanks the following optimality
criteria:

Predictor 7: It is well-known that an
optimal prediction filter equalizes the
amplitude of a transmission channel, when
the cost function to be minimized is
J, =E(p}), where p, is the output of P as
depicted in Fig.1. This criterion is intended
to achieve second order decorrelation of the
output sequence p,. It makes the filter PoF
to have a flat magnitude transfer function.
But phase distortion cannot be corrected by
P. This is the task of the all-pass filter #
that follows.

Gain G: The filter G has a single coefficient
& which should be such that the sequence g,
at the output of G has the same power as a, .
Indeed afterwards, power remains unaffected
by the all-pass filter 3{. Like p,, the
sequence g, is uncorrelated. Yet it might not
be independent.

All-pass filter 7{ : This is the main results of
the paper: to discover a criterion which
allows equalization of the phase of the all-
pass filter PoF. Two minimization criteria
are proposed, namely

Tsw =E(y{) 7

and
Jp = ]%3;3), € =V _Dec(.Vk) (8)

The criterion (7) has been proposed for the
first time in [7], and used to update a FIR
filter that acts as the equalizer of an all-pass
channel. Shalvi and Weinstein showed that



the high order moment involved in it
improves the second order decorrelation
property of the input sequence, into a true
independence. This is necessary to restore
the independent sequence a,. The criterion
(8) is the classical adaptive equalization
criterion whose objective is to restore the
known data levels.

4 - Adaptation Algorithms

Predictor P: According to (5) the TF of
the optimal amplitude equalizer is

P(z) = ,N=d+s, (9)

1
1+ 2‘2;1 ¢z

where the ¢,'s are obtained by convolution of
the two sequences z; and z{. The filter P

thus corresponds to a purely recursive filter
with time equation

N
Pe=X % X = chpk—-ls (10
I=]

where x, is the receiver input. P is an IIR
innovator and X, is the predicted sample.
Recursive implementation of the predictor
corresponds to a significant reduction of the
computational complexity, as is well-known.
Unfortunately with an IIR filter the
adaptation is awkward, especially if the
channel has dangerous zeros close to (U).
Few adaptive algorithms garantee global
(BIBO) stability. In particular consider the
MSE criterion: J , = E(p}) and its associated

simplified gradient algorithm below

Cop=C +Up P, U>0 (11)

T
where Cm(cl,cz,...,cN) is the

characteristic vector of P and where
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Pk«l=(pk—1spku2’-"9pk—N)T- It has been
shown in [11] that this adaptive filter is
indeed stable, even with dangerous zeros.
Algorithm (11) is obtained thanks to the
approximation

Vep,, =0, i=L1L..,N, (12)
used in the evaluation of the gradient V. p, .
For an adequate equalization, the overall
channel Pof should be an all-pass filter after
convergence of the predictor.

Gain G - This filter performs the
multiplication g, =gp,. The gain g is
controled so that the power of the output
sequence ¢, matches the nominal power
level of the data a; Therefore g is an AGC.

For this sake, one can use the adaptation

Gy =G, +1) [E(af)—qﬂ, (13)
g =+/G,, M >0.

All-pass filter H: The general form of an
all-pass filter that can handle real sequences
is

~L L ~L+
zZ "+ E C hz
H(z)=a =1~

l+z‘f;I h‘-z“i

where the #4's are real-valued and o =21,
The sign change in o will correspond
eventually to the recovery of the sequence
opposite to the emitted sequence a,. This
sign reversal is generally irrelevant and we
omit the case o = —1 in the sequel.

T
Let H=(h,h,,...,h;) be the characteristic
vector. The output y, of # is related to the

input sequence g, according to the following
equations;

(14)



a - transversal part (H 1)1

L
ho=4q, +Zthk-L+i (15)

1=1

b - recursive part (H )
L
Yp=r “Zhiyk-f (16)
f=]
Consider the column vector

Ay=(al,a b)) 17)

which will be an approximation of the
gradient

= , j=1..L . 18
an, J (18)

From the egs. (15) and (16), one gets
Ai“Qk-L-&jmyk—j’ j=L..,L, (19)

where the same simplification was used as in
(12), that is
Vv, =0, i=1,..,L. (20)

The stochastic gradient algorithm associated
to the criterion (7) thus reads

H, =H ~yyiA, v>0. (21)
Similarly the criterion (8) yields the updating
H.,=H,-BgA,, B>0. (22)

Figure 2 illustrates the performance
(averaged over 100 traials of sequences a,)
with the adaptation (22) for an all-pass filter
having 21 taps and acting over the all-pass
channel used in [7]. To get a comparative
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view, we have also depicted the result of the
FIR all-pass filter in [7] having 21 taps. The
data a, are independent and uniformly

distributed on the four levels +1, 3. The
new all-pass filter has much better steady-
state achievement because of its IIR
structure.

Note that the all-pass channel used is not
severe, in the sense that its zeros and poles
are far enough from (U). Unfortunately, the
simulation results also show that for severe
channels (dangerous zeros) the algorithms
(21) and (22) fail to provide a satisfactory
phase equalization.

5 - The Non-Linear Structure

For severe channels we propose to put the
decision function in the loop path of the all-
pass filter (H 4).

The output y, of the nonlinear all-pass filter
H  is now related to the input sequence 7,

of this part according to
L
Ve =1~ Y Mo (23)
i=1
The overall filter becomes nonlinear and is
denoted H(Fig.3). The new simplified
gradient vector is
" o ~ T
Ay=(R1,.x1L), (24)

where
A i =‘]k—L+j""5’k~j’ i=Lo, L. (25

The new adaptive algorithms respectively
associated to the criteria (7) and (8) are
clearly

Ho=H,~yyA,, y>0 (26

and



Hy,=H,~BeA,, B>0. 27)

6 - Simulations Results - Conclusion

The Figures 4 and 5 display the decrease of
the decision error power (E[y, — Dec(y,)]*)
averaged over 100 ftrials. Figure 4 gives a
comparative view of the adaptation in (26)
and (27) for a one-order all-pass channel
with a zero in p=0.9. The superiority of
(27) is obvious. Therefore, we have retained
the non-linear structure with the latter
updating as our best choice.

Finally, in Fig 5, we have compared this best
choice, with other known self-learning
algorithms, using a severe fourth-order
nonminimum phase FIR channel with
conjugated complex zeros located in
p, =0.9,@, =160°, p, =11, =%120°.
The other systems are: (2) - The recent IIR
forward/bacward predictor of [9],[10];
(3),(4),(5) - The FIR structures as studied in
[3], (4] and [5]. 1t is evident that the novel
equalizer is always faster than the others.

A more detailed theoretical analyses of the
proposed structure is now in course.
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Abstract - In this work, we propose a non-Hnear structure for self-
learning equalization, which can be easily updated using the direct-
decision error criterion. Such a structure consists in three different
systems: an IR predictor that provides the magnifude equalization,
an automatic gain control and & non-linear phase equalizer. The
paper presents a theoretical analysis for the proposed structure and
some simulation results with severe channels,

I- INTRODUCTION

ELF-learning or blind equalization consists in retrieving

the input data of an unknown channel when we have
only some statistical information about these data. The
typical real-time constraints of the communications systems
lead to adaptive solutions. Therefrom the majority of the
proposed approaches is derived from Bussgang techniques
and based on a FIR filter structure.

An alternative approach using linear prediction
techniques and IR structure has been proposed in [I] and
{2]. It consists in a cascade of forward and backward
predictor and uses an adaptation criterion that allows an
automatic switching from a first period of prediction of the
input data to the period of correct retrieval of the transmitted
sequence.

The present work considers an alternative approach
[3]. based on a cascade of magnitude and phase equalizers.
The magnitude equalizer is composed of an IIR adaptive
predictor with an antomatic gain control (AGC), for output
power adjustment. The phase equalizer is also an IR
structure with decision feedback. The whole system is
updated by a LMS-based algorithm using the direct-decision
E1TOr,

In order to well establish the proposed approach,
the basic principles are presented first and the two cascaded
filters are analyzed. Concerning the preliminary results in
[3], the approach is now extended to the complex case and
the mathematical analysis is improved. Finally some results
Hllustrate the good performance of the method.

IT - FROBLEM FORMULATION

The transversal model of a non-minimum phase
channel 7 is represented by the system of Figure 1.

complex
phase phase eain
iﬁ? 8 F"(z) =] 4 Fl(z) Xy
() 2) na-z ) [> |> >
i= i=

Figure 1 - A model for non-minimum phase channgls

The transfer function is given by F(z)= fF(z)F,(z}, with
’z_‘,rl <1 and

Another representation is shown in Figure 2, where

il
zj]>1,

B(2)=F;(Z}F@(ZWI.} (I)
mimmum complex all-pass
phase gain filter

a, F (z) Xy
—_ E@FE, 'I) x| —
Kk )

Figure 2 - Alternative model for the non-minimum phase channel.

is a minimum phase filter and
D{z)=Fo{z)[Fy(z™") @
is an all-pass filter, such that

Flz)=fD{z)B(z) 3



The optimal equalizer T is the inverse of the
channel, with a delay 5, and its transfer function is given by
E(z) =z F Y (z) = H(z).4. P(2) €))
with P(z)=B""(z), H(z)=zD"'(z) and g= ', where &
provides H(z) be stable and causal,

Equation {4) expresses the equalizer F as a cascade
of three linear filters: £ = H oG0P, as shown in Figure 3.

real gain
X, Recursif | P, S, Phase Y
- Predictor b Equalizer | >
Vi G H

Figure 3 « Proposed Cascade implementation of the equalizer F.

The filter P is implemented by an error prediction filter
which works as a whitening filter and corrects the
magnitude distortions caused by B(z). As a consequence, the
ensemble PoF reduces the problem to the equalization of
D), which provides only phase distortion.

The transfer function of P and # are written as
foliows

(5)

L L
H{z}=e® [Z'L + Zh;z”’:""i]/(l-l- Ehiz'i) 6)

iml

where N is the predictor order and L is the all-pass filter
order.

Although the linear structure of the Figure 3
corresponds to the optimal equalizer, this is not tree in
adaptive implementation, where linearity is reached, only in
the stead-state.

In fact, it is shown in [3] that a linear structure does
not converge with severe channels and it becomes necessary
to introduce a decision feedback structure for the phase
equalizer. Next, the adaptation algorithm is derived for each
section of cascade equalizer.

I - PREDICTOR AND AGC ADAPTATION

It is well known that the minimization of the mean-
square error of a linear predictor leads to the uncorrelation
of the output error, or rather, innovators are whitening
filters. According to Figure 3, this means that the sequence
p: 1s uncorrelated.

In order to reduce the computational complexity, an
IR structure is used for . Such a filter is globally stable
during the adaptation by the following LMS technique:
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Cu=C #+ Flka:..p u>0 7

where C=(c,.c,....cp )T is the coefficients vector of 7,
Py ={Pocs Pecyrorns Py N)T is the vector containing the output

data p, and i is the step-size.

The output power of P must also be equalized to
that of the input sequence a, . This can be accomplished by
the AGC G, whose parameter is real and can be updated by

Gy =G, "'Y[I*‘}’z - E(taklz)]: & = IGkI ¥ >0 &

with a step-size y > 0. In (8), s, is the output signal of the
magnitude equalizers, such a signal has a flat spectrum and
the same power of the sequence @, . This power level
remains unchanged when applied to the all-pass filter which
aims to correct the phase distortions.

IV - NON-LINEAR PHASE EQUALIZER

The linear all-pass filter 7{ could be easily updated
since it presents a symmetrical relation between their TIR
and FIR parts. However, in order to provide blind
equalization a non-linear device must be introduced such
that the output filter can approach the Bussgang estimation.

By employing the guantizer into the filter feedback,
it can be shown from (6) that the output data become

L
L h: oL

L
AR Ehi 7
4=

k] im 1

L Sk L
L+ ) R 1+ Z@ z

jmi imi

Ye=e e O)

or rather
Ye=H(z)s, +H (z)e, (10)
where g is a delay operator and the coefficient ¢ ® allows to
translate the data constellation in order to provide phase
recovery. The sequence g, is the direct decision (DD) error.
From (1) and (10), it comes that the phase equalizer
can be represented by the scheme of Figure 4.

Linear £,

Filter

3 ° + -

Ve
Linear + N/
3 + k A
% All-Pass — a
> Filter r =y Bec(y) x
af K

Figure 4 - The non-tinear phase equalizer



The minimization of DD error criterion E[le klzl . leads to the
following adaptation algorithm:

(1D

Hoa=H -xE, >0

Ho=(nl, 02, b)), Bo=(E) £ E)

.:F - * jﬁk ~¥ -
&l =¢0 Spraj ki, =L, L.

It can be observed that the whole scheme of Figure
4 becomes linear when the DD error g is negligible. It
means that, in a steady-state condition, the phase equalizer
can be approached by the all-pass filter #{. On the other
hand, it is appropriate to investigate if that linearization
procedure always leads to the correct equalization. In this
sense, it is interesting to observe that, if & = 0 we have y,
€A where A is the alphabet of transmitted signals. Since
the phase equalizer is reduced to the linear all-pass 4, it
comes

L
M * o M
z7 o+ be z
i o]
Y, =€

L .
L+Y bz

o}

a, (12)

which corresponds to a linear filtering. In order to satisfy

Ve €A in (12), a necessary condition is »; = 0 and
p=na,n=012,.., whichlead to

Ve =,y (13)

Such a condition corresponds to channel

equalization. As a conclusion, the minimizing the DD
criterion in the phase equalizer after the data whitening
procedure allows the self-learning equalization.

Finally, a theoretical analysis concerning the
possibility of convergence to a local minimum remains to be
done. However, global convergence has been reached is all
the simulated cases and the dynamic behavior of the
algorithms seems to indicate that the DD criterion associated
with the proposed structure is unimodal.

V - RESULTS AND CONCLUSION

The whole equalizer structure proposed in this work
is shown in Figure 5. The first simulation concerns only the
phase equalizer with 15 coefficients and an all-pass channel
expressed by [4]

wi
mra 07—z
=e —m—

Fiz) ™
1-07z

(14)
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The input a; is assumed to be i. i. d. with a 4-QAM
modulation. Figure 6 shows the evolution of the MSE
criterion considering the average of 100 simulation with
different input sequences. The proposed equalizer provides
an open eye pattern in 5000 iterations whereas the approach
in [4] needs over 10000. The algorithm in (7), (8) and (11)
is complemented by the phase recovery procedure given by

8, =6, +1Im{e, 1, ) (15)
where 1 > 0 is the step-size.

In order to illustrate the performance of the
technique with severe chanoels, we consider now the radio-
communication channel with frequency response presented
in Figure 7. The channel has a spectral pull and in sich
conditions transversal equalizers usually fail.

Figure 8 presents a comparison between our
approach and the “stop-and-go” technique proposed in [5].
We can remark the improvement achieved by the proposed
technique in terms of convergence rate. Comparisons with
other approaches encountered in the literature are presented
in [3].

Finally, it is worth point out the following
characteristics of this new predictive technique of self-
fearning equalization:

- The decomposition in a cascade of magnitude and phase
equalizer,

- The permanent utilization of a DD criterion which leads (o
a simple LMS-based algorithm.

- The convergence to the optimal solution observed in all
simulated cases with the phase equalizer.

Further works, concern theoretical analysis on this
last aspect, it is necessary. In any case, the proposed
approach opens interesting perspectives in the blind
equalization filed.
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