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Resumo

Este trabalho descreve o desenvolvimento de um programa de simulacio da
transmissao e recep¢ao de sinais no sistema de telefonia mével digital D-AMPS e 0 estudo
detalhado, por meio de simulagio, dos mecanismos de operagao do equalizador adaptativo
com decisdo realimentada (DFE) em tal sistema, identificando os fatores determinantes de
seu desempenho. Inicialmente é feita uma descrigao tedrica do DFE baseada no trabalho
pioneiro de Austin, extendendo o resultado para o caso de sinais complexos, Posterior-
mente, a analise dos resultados de desempenlo do DFE nao-fraciondrio e fracionario,
principalmente quanto a capacidade de acompanhamento do algoritmo adaptativo RLS
(Recursive Least Square) e & influéncia dos erros de decisio na adaptacdo, motivou o es-
tudo de métodos alternativos de equalizagio, conhecidos como equalizacdo bidirecional.
Em tais métodos, sdo feitas equalizacdes no sentido direto e reverso, resultando em um
melhor desempenho, comparado com o da equalizagio convencional.
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Capitulo 1

Introducao

1.1 A telefonia médvel digital

No infcio dos anos 80, entraram em operac¢io comercial nos Estados Unidos e alguns paises
da Europa, sistemas analégicos de telefonia mével que utilizavam o conceito celular. Tais
sistemas apresentavam um ganho de capacidade em relacio aos sistemas méveis até entiio
utilizados, devido ao re-use de canais de comunicacio, possivel com a técnica celular.

Passados poucos anos, o servigo de telefonia mével mostrou ser uma das prin-
cipais fontes de receita para as empresas operadoras de telecomunicac¢ées, com o mercado
14 exigindo novos e melhores servicos em comunicagdo movel em geral. Tal demanda le-
vou ao rapido desenvolvimento da segunda geracio de telefonia mével celular, utilizando,
agora, técnica digital, para entrada em operacao em meados da década de 90. Varios
sistemas foram propostos, dentre os quais destacamos:

»

Digital Advanced Mobile Phone System (D-AMPS) - proposta norte-americana uti-
lizando a técnica de acesso TDMA ( Time Division Mulliple Access);

o CDMA - Qualcomm - proposta da empresa Qualcomm utilizando a técnica de acesso
CDMA (Code Division Multiple Access) e espalhamento espectral;

o Global System for Mobile (GSM) - proposta européia utilizando técnica TDMA;
¢ Japanese Digital Cellular (J1)C) - proposta japonesa semelhante ao D-AMPS.

Este trabalho se situa no contexto da proposta D-AMPS, a qual pretende ser
uma evolugao do sistema analégico AMPS, em operacio nos Estados Unidos e em outros
paises, inclusive o Brasil.

A utilizacao de técnicas digitais em sistemas méveis traz ndo apenas uma série
de vantagens (aumento da capacidade, robustez, novos servicos, reducio de custos, etc),

mas também problemas inerentes a transmissao digital, como, por exemplo, a interferéncia
inter-simbolica.

1.2 A interferéncia inter-simbédlica em sistemas méveis

Devido as caracteristicas do sistema {mobilidade do transmissor/receptor) e do ambiente
de propagacdo (receptor e transmissor estdo entre prédios, obstaculos méveis, ambientes
fechados, etc), o canal de propagacio em sistemas méveis é caracterizado por multiplos
percursos e desvanecimento seletivo, que resultam em interferéncia inter-simbélica.



Objetivos 2

Técnicas de equalizacio vém sendo estudadas e utilizadas a décadas na redugao
dos efeitos dessa interferéncia em transmissfio digital via cabo telefonico ou rdadio. No en-
tanto, as caracteristicas dos canais de propagag¢ao encontrados em sistemas moveis apre-
sentam um novo desafio a tais técnicas.

O desvanecimento seletivo, presente em tals canais, exige que a ifécnica de
equalizacdo tolere vales profundos na faixa de frequéncias do sinal. Porém, é a variagao
rapida das caracteristicas do sinal, provada pelos miltiplos percursos e velocidade do
mével, que representa o grande desafio, exigindo grande capacidade de adaptac¢io do equa-
lizador.

1.3 Objetivo

Duas técnicas vém sendo estudadas nos dltimos anos para aplicacdo em sisternas movels
digitais que utilizam a técnica de acesso TDMA [1} - [16]: a equalizaciao com decisio
realimentada (DFE - Decision Feedback Equalization) e aquela baseada na estimacao de
seqiiéncia por maxima verossimilhan¢a {MLSE - Mazimum Likelihood Sequence Estima-
tion). '
' Neste trabalho analisamos a aplicacio do DFE adaptativo no sistema de te-
lefonia movel celular digital D-AMPS pois é a opcdo que vem recebendo a malor atencao
até entdo, por representar um melhor compromisso entre complexidade e desempenho. A
estimacdo de seqliéncias por maxima verossimilhanca, empregando o algoritmo de Viterbi,
pode oferecer, teoricamente, um desempenho superior freate as condicoes adversas do ca-
nal de transmissdo. Entretanto, sua complexidade e a sua dificuldade de adaptacio do
receptor resultante ndo motivaram, até entio, um esfor¢o de desenvolvimento que a colo-
casse a um nivel competitivo com o receptor empregando DFE, no sistema D-AMPS. Tal
ndo € o caso na proposta GSM para a segunda geracdo do sistema europeu, uma vez que
as especificacdes deste sistema prevém um intervalo de tempo menor enire as seqgiténcias
de treinamento periddico do receptor, atenuando, assim, as exigéncias em fermos de ca-
pacidade de adaptacio.

(s objetivos principais deste trabalho consistiram no desenvolvimento de um
.programa de simulacdo da transmisséo e recepcdo de sinais no sistema D-AMPS e no
estudo detalhado dos mecanismos de operagdo do DFE adaptativo em sistemas méveis,
identificando os fatores determinantes de seu desempenho. Realizamos tal estudo por meio
de simulagao, devido a dificuldade de obtencao de modelos matemdticos que traduzam o
comportamento dinamico do DFE e possibilitem a obtencdo de figuras de desempenho que
nao sejam apenas limites inferior e superior.

Conseguimos elaborar a plataforma de simulacao e estudar detalhadamente
o desempenho do equalizador DFE nesta aplicagdo, identificando todos os parametros
importantes na determinagao deste desempenho, como a ordem dos filtros das partes direta
e realimentada, o algoritmo de adaptacio, a capacidade de acompanhamento das variagdes
do canal em funcao da velocidade do mével, o ruido aditivo e as caracteristicas de atraso
do canal. Analisamos alternativas para melhorar o desempenho mapeado, estudando a
estrutura fraciondria para o DFE e equalizagbes no sentido direto e reverso. Encerramos

esta etapa do trabalho enumerando uma série de alternativas a serem exploradas na busca
de melhor desempenho.
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1.4 Resumo dos capitulos seguintes

No capitulo 2 apresentamos uma descri¢io da operagao de um sistema de telefonia mével,
particularizando para o sistema D-AMPS quando conveniente. Apresentamos, também,
uma descrigdo matematica do canal de propagagio variante com multiplos percursos, vi-
sando a posterior modelagem deste canal para o caso de sistemas méveis.

No capitulo 3 é apresentada uma divisho das técnicas de equalizacio con-
nhecidas, segundo o tipo de estimagéo feita pelo equalizador. Em seguida, é descrita
formalmente a equalizagdo com decisdo realimentada, empregando estrutura transversal
com espagamento entre os coeficientes ignal ac intervalo de simbolo. Apresentamos uma
exten¢ao para o caso complexo, da dedugao apresentada pela primeira vez por Austin em
1967. Mostramos, também, como os valores 6timos dos coeficientes do DFE podem ser
obtidos, conhecidas as caracteristicas do sistema de transmissao. Além disso. descrevemos
as caracteristicas e o mecanismo de opera¢do do DFE fraciondrio, ou seja. empregando
estrutura transversal com espagamento entre os coeficientes menor que o intervalo de
simbolo.

No capitulo 4 € descrito o sistema de transmissao simulado, juntamente com
detalhes da implementagio do programa de simula¢io desenvolvido. Mosiramos, também,
resultados de validacdo deste programa.

O capftulo 5 relata os resultados de simulagio do DFE nio fracionirio e fra-
cionario e de técnicas de equalizagio alternativas que empregam o DFE, bem como as
discussdes e andlises de tais resultados.

Por fim, as conclusées gerais e sugestoes de prosseguimento deste trabalho
compodem o capitulo 6:



Capitulo 2

Conceitos basicos em Telefonia

Movel Celular

Desde que foram colocados em operacao comercial, no inicio dos anos 80, os sistemas de
telefonia movel celular tém experimentado um grande aumento de demanda em todo o
mundo. O sistema em operagao nos Iistados Unidos (AMPS - Advanced Mobile Phone
Service) possuia 15,5 milhdes de usuarios [18] no inicio de 1994 e a projecdo para o final
dos anos 90 é de 30 milhdes de usuirios. Com o objetivo de atender esta demanda e
melhorar a qualidade dos servicos, tém sido propostos segundas geragdes de sistemas
de telefonia celular utilizando tecnologia digital. Uma proposta em desenvolvimento nos
Estados Unidos é o sistema D-AMPS (Digital Advanced Mobile Phone Service), compativel
com o sistema AMPS em operagiao. Ja na Europa e no Japao, os novos sistemas, GSM
{Global System for Mobile) e JDC (Japanese Digital Cellular), sdo incompativeis com os
sistemas atualmente em opera¢ao. Um ponto em comum entre estes trés sistemas digitais
é a utilizagdo de acesso por divisdo de tempo (TDMA - Time Division Multiple Access).

Ja estd em operagdo em algumas cidades brasileiras o sistema AMPS e a
tendéncia para a segunda geracac ¢ acompanhar as padronizagbes norte-americanas. Deve-
se ressaltar, entretanto, que apesar do sistema D-AMPS jd estar padronizado e estar sendo
testado em campo, outros sistemas de telefonia celular digital vém sendo estudados, como,
por exemplo, sistemas utilizando espalhamento espectral e acesso por divisio de cédigos
(CDMA - Code Division Multiple Access).

Neste capitulo descreveremos os conceitos hasicos de um Sistema Mével Celu-
lar (SMC). Serdo feitas referéncias aos sistemas AMPS, pois € aquele adotado no Brasil,
e ao D-AMPS, pois as técnicas de equalizacho estudas neste trabalho destinam-se a este
sistema.

2.1 Telefonia Mével Celular

Um Sistema Mdvel Celular ¢ composto por trés elementos bésicos [26, 27] como mostrado
na figura 2.1:

¢ Estacio Movel (EM),
» Estacio Radio-Base (ERB) e
¢ Central de Comutagio e Controle (CCC).

A regido onde um usudrio pode utilizar os servicos do SMC é denominada
Area de Servigo. Esta drea é dividida em regides conhecidas como células. Cada célula
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Figura 2.1: Bistema Movel Celular

possue uma ERB, através da qual a EM pode se conectar com qualquer outro usudrio do
Sistema Mdvel ou da rede fixa. As ERB’s conectam-se com a CCC da drea de servico, que
controla todo o sistema e as conecta a rede fixa. A seguir descreveremos resumidamente
cada elemento de um SMC.

¢ Estagao Movel (EM)

E composta por uma unidade de controle, um transceptor e um sistema de antena.

¢ Estagio Rddio-Base (ERB)

Composta por unidades de controle, transceptores e sistemas de antenas. a ERB serve
de interface entre as EM’s localizadas na sua célula e a CCC da drea de servigo.

¢ Central de Comutagao e Controle (CCC).

A CCC é basicamente uma Central Telefonica com algumas fungdes especiais, ne-
cessarias para o controle e coordenagio do SMC. A CCC estd conectada, via cabo
ou radio, as ERB’s de uma determinada area. Dentre as fungdes da CCC, pode-se
destacar o controle da aloca¢do de canais e o controle do deslocamento das estagoes
méveis.

A divisdo da drea de servigo em células permite o uso mais eficiente do espectro
alocado para o SMC, através do reuso de freqiiéncias. Por exemplo, o sisterna AMPS utiliza
a técnica de acesso FDMA (Frequency Division Multiple Access) e ocupa a faixa de 824
MHz a 894 MHz. Os canais possuem uma largura de faixa de 30 kHz, o que resulta em
666 canais. No entanto, a divisdo da drea de servico em células permite atender mais de
666 usudrios simultaneamente. Para isso, células préximas utilizam conjuntos distintos
de canais e células que estejam suficientemente distantes entre si podem utilizar o mesmo
conjunto de carais, como exemplificado na figura 2.2. A distincia entre células que utilizam
o mesmo conjunto de canais deve ser tal que evite a interferéncia co-canal.

Os canais de um SMC podem ser divididos em duas classes: canais de trafego
e canais de controle. Quando se inicia um estabelecimento de chamada, originada
da estagdo movel (usudrio mével) ou do usudrio da rede fixa, os canais de controle sio
utilizados na troca de informacoes entre a EM e a CCC, através da ERB. Dentre estas
informagbes podemos citar a identifica¢io da EM, a procura da EM chamada e a designacio
de canal do trifego alocado para a conversagdo. Uma vez estabelecida a chamada, a
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AB, ..., G - Conjuntos de canais de RF que cada celula pode utilizar

Figura 2.2: Reuso de canals de RF

corunicacao entre a EM e a ERB é feita exclusivamente através de um canal de tréfego,
usado para a conversagao e para a troca de algumas informacoes de controle entre a EM
e a CCC. Através destas informacgoes é possivel controlar a qualidade da conversacio,
medindo-se a relagdo sinal-ruido e a intensidade do sinal recebido. Estas informagoes,
permitem monitorar se a EM estd se distanciando da sua ERB original, ou seja, estd saindo
da sua célula. Nestes casos, a CCC providencia a troca de canal de trifego, ordenando que
a EM sintonize um canal da célula adjacente e que a ERB desta célula passe a receber o
sinal daquela EM. Este processo é denominado "hand-off”, e possibilita ao usuidrio maével
deslocar-se por toda a area de servico sem que a sua ligagio telefénica seja interrompida.

O sistema AMPS permite ainda que um usuirio inscrito em uma drea de
servico utilize o sevigo mdvel de uma outra drea de servigo. Essa facilidade é denominada
“roaming”. Ao adquirir um telefone mével, o usudrio é inscrito em uma drea de servico
da sua regiao de trabalho ou residéncia. Caso ele se desloque até uma outra regiio ende
esteja implantado o servigo mével AMPS, ele poderd também utilizar o servico, ou seja,
originar ou receber chamadas.

Todos os Sistemas Méveis Celulares analGgicos (primeira geracio) em operacio
comercial utiizam o FDMA como técnica de acesso. No entanto, com o objetivo de atender
a demanda destes sistemas e de oferecer mais e melhores servicos, sistemas digitais de
segunda geracao tém sido proposto.

O sistema D-AMPS foi padronizado nos Estados Unidos e estd passando por
teste de campo. Este sistema utiliza 0 TDMA como técnica de acesso e foi projetado para
operar em conjunto com o sistema AMPS atualmente em operacio, Além do D-AMPS,
um sistema digital que utitiza o CDMA como técnica de acesso foi proposto pela empresa
norte-americana Qualcomm. Este também estd passando por teste de campo e é uma
opgao para o sistema de segunda geracao.

Na Europa atualmente existem virios sistemas analégicos em operacio, sendo
todos incompativeis entre si. Com o objetivo de adotar um tnico sistema para toda a
Europa, foi proposto e estd sendo testado o sistema GSM, que também utiliza o TIIMA.
Ao contrario do que ocorrerd nos EUA, o GSM néo é compativel com nenhum dos sistemas
€In OPeTagao.
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Por fim, no Japio estd sendo proposto um sistema celular digital (JDC) pa-
recido com o D-AMPS, utilizando também o TDMA.

Na tabela 2.1 estdo resumidas as caracteristicas principais dos sistemas de
segunda geragao que utilizam técnica de acesso TDMA mencionados acima [22].

caracteristica GSM D-AMPS JDC
técnica de acesso TDMA TDMA TDMA
espacamento entre canais 200 kHz 30 kHz 30 kHz
nim. de usudrios por canal 8(16; 3(6) 3
modulagdo GMSK r/4DQPSK | a/4DQPSK
codif. de voz RPE 13 kbps | VSELP 8 kbps "
~ codif. de canal convolucional | convolucional | convelucional
duragao do quadro TDMA 4,6 ms 40 ms 20 ms

Tabela 2.1: Sistemas Mdveis Digitais

A seguir descreveremos com mais detalhes as caracteristicas do sistema D-

AMPS.

2.2  Sistema Mével Celular Digital D-AMPS

2.2.1 Caracteristicas do Sistema D-AMPS

Como mencionado acima, o aumento da demanda do servico de telefonia mével celular
provocou o desenvolvimento de sistemas mais eficientes e com mais e melhores servigos.
Com este objetivo, em 1988 a CTIA (Cellular Telecommunications Industry Association)
preparou o documento UPR (User’s Performance Requirements) [19] onde sao especificadas
as necessidades de capacidade e de novos servicos dos sistemas de telefonia madvel celular
de segunda geragio. A partir deste documento, elaborou-se um conjunto de especificacdes,
denominado 1S-54 [20], de um sistema que atenda as necessidades descritas no UPR. A
principal caracteristica desejada é o aumento da capacidade, que no sistema especificado
pela IS-54 é obtido através de [21]:

¢ Compartilhamento no tempo do canal de RF

Através do uso da técnica de acesso miltiplo por divisio no tempo {TDMA), os
canais de RF sdo compartithados no tempo por virios usudrios que transmitirio
e receberao suas mensagens por um curto intervalo de tempo, como mostrado na
figura 2.3.

Um canal de RF, entdo, pode ser compartilhado por 3 a 6 ususrios. dependendo da
taxa de transmissdo do sinal de voz, como serd visto adiante.

» Reuso de freqiiéncia

Como j4 mencionado, 2 divisao da 4rea de cobertura em células possibilita o reuso de
canais RF, o que aumenta a capacidade do sistema. Porém, o reuso de canais pode
provocar a interferéncia co-canal, o que degrada o desempenho do sistema. Esquemas
de modulagio por deslocamanto de fase, como a modulagac 7 /4 DQPSK especificada
na IS-54, sio menos suceptiveis a este tipo de interferdncia, possibilitando o reuso
de canais RF mais frequente [21).
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Figura 2.3: Transmissio TDMA

s Diminuicao do tamanho das células

Outra forma de se anmentar a capacidade de um sistema é dividir células ja existentes
em células menores com o devido reuso de canais RF e diminuicio da poténcia
de transmissdo. O sistema especificado pela 15-54 permite o uso de poténcias de
transmissio menores, o que possibilita a diminui¢do do tamanho das células sem o
aumento da interferéncia co-canal. '

¢ Codifica¢do do sinal de voz

O uso de técnicas de codificacdo do sinal de voz permite a transmissao do sinal
digitalizado com taxas menores que 64 kbps, empregada em telefonia fixa. A técnica
de codificacido de voz adotada na 15-54 é a VSELP (Vector Sum Excited Linear
Prediction) a 7950 bps [20].

2.2.2  Acesso multiplo por divisio de tempo

O acesso miiltiplo por divisdo de tempo baseia-se na alocagao de um dado canal de trans-
missado por varios usudrios, cada um ocupando-o por um intervalo de tempo pré-estipulado.
Emprega-se uma estrutura de quadros para se ordenar esta uatilizacio do canal de trans-
missao, onde fica estipulado quando cada usudrio pode transmitir e receber mensagens.
Estes quadros repetem-se indefinidamente, caracterizando-se assim a transmissio por sur-
tos.

Na figura 2.4 esta mostrada a estrutura de quadro do sistema D-AMPS, que
possue uma duragio de 40 ms. ,

0 quadro é formado por 6 intervalos, denominados time-slots, o que significa
que o compartithamento de um dado canal de voz poderd ser feito por até seis usudrios.
Este nimero depende diretamente da taxa de codificacio de voz utilizada. A IS-54 especi-
fica um codificador & taxa 7950 bps (full rate), o que permite o compartithamento por, no
maximo, trés usudrios. Pesquisas tém sido conduzidas com o objetivo de se atingir a taxa
de 4 kbps (half-rate), elevando o nimero de usudrios para seis. Quando se utiliza a taxa
de 7950 kbps, cada usudrio utiliza dois time-siots do quadro, como se este fosse divido pela
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Figura 2.4: Estrutura de quadro TDMA do D-AMPS

metade. Neste trabalho consideraremos o caso com taxa de 7950 bps. Em cada time-slot,
que corresponde a 6,67 ms ou 324 bits a 48,6 kbps, a EM e a FRB transmitem e recebem
dados de informagao e de controle. Os blocos SYNC {Synchronization), SACCH (Slow
Associated Control Channel) e CDVCC (Coded Digital Verification Color Code) sdo usa-
dos para transmitir infermacoes de controle, enquanto que no bloco DATA transmite-se o
sinal codificado de voz e eventualmente dados de controle rdpidos, denominados FACCH
(Fast Associated Control Channel). Os blocos G e R correspondem ao tempo de guarda
entre os time-slots e o tempo de rampa, para a ativagao dos amplificadores de poténcia dos
transmissores, respectivamente. O bloco RSVD possue bits de reserva, para aplicacoes
futuras.

2.2.3 Caracteristicas basicas de transmissao do Sistema D-AMPS

Neste item descreveremos as caracteristicas de algumas etapas do sistermna de transmissio
do D-AMPS.

¢ Codificagdo de voz

O uso de codificadores de voz permite a redugio da taxa de transmissiao do sinal de
voz. Esta redugao vem da caracterizacio do mesmo como sendo o sinal de saida de
um filtro representando o trato vocal, excitado convenientemente. O sinal realmente
transmitido sao os pardmetros deste filtro e da sua excitagdo. O codificador especifi-
cado pela I5-54 é o VSELP {Vector-Sum Excited Linear Prediction), o qual processa
um trecho de voz de 20 ms, gerando 159 bits a 7950 bps. Estes bits sdo, entio,
protegidos contra erros, como veremos a seguir, resultando nos 260 bits transmitidos
dentro do time-slot.

¢ Codificagio corretora de erro
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Os 159 bits de salda do codificador VSELP sio divididos em duas classes, dependendo
da sua importdncia. Os 82 bits menos importantes, denominados de classe 2, nio
sao protegidos com codigos corretores de erros. Os 77 bits restantes, de classe 1,
sao codificados com cddigo convolucional de comprimento de restricao 6 e taxa 1/2,
resultando em 178 bits. Além disso, 12 bits de classe I recebem uma protecao
adicional com um cédigo ciclico redundante, gerando mais 7 bits de paridade. O
resultado da codificagdo é um bloco de 260 bits. Metade destes bits serd entrelacada
com a metade do bloco codificado do quadro de voz anterior, formando, finalmente,

o bloco DATA.

Os dados do blocos FACCH e SACCH sao codificados com cédigos convolucionais
de comprimento de restricio 6 e taxas 1/4 e 1/2, respeciivamente.

Os bits do CDVCC séo protegidos com codigo de Hamming(12,8).
Modulacao 7/4 DQPSK

O equivalente complexo em banda-bésica de um simbolo 7/4 DQPSK pode ser te-
presentado por:

I, = Aeit (2.1)

onde A ¢ a amplitude e #, é a fase instantdnea do simbolo dada por:

6, = 0,1 + AG, (2.2)

com A#, determinado pelo dibit (byy,byny1) a ser transmitido por cada simbolo,
como mostra a tabela 2.2, onde b;, é o (2n)-ésimo bit transmitido.

b2n. 6211-%1 &871
00 z
01 ==
10 &

=37
11 :

Tabela 2.2: Simbolos 7 /4 DQPSK

A 15-54 especifica que o sinal modulado 7 /4 DQPSK deve ser filtrado na transmissio
por um filtro com caracteristica raiz quadrada do cosseno levantado com fator “roll-
off " igual a 0,35 [17]. Um filtro igual é utilizado na recepcio, resultande, no caso de
canal ideal, em uma resposta impulsiva do tipo Nyquist.

Na figura 2.5 estd mostrada a constelagio da modulacio #/4 DQPSK com algumas
transicbes, enquanto que na figura 2.6 temos a representacio em fase e quadratura
de um sinal r/4 DQPSK filtrado por um filtro com a caracteristica de Nyquist.
Podemos notar através da figura 2.5 que a constelagdo da modulacio 7 /4 DQPSK

pode ser decomposta em duas contelagdes de 4 simbolos, sendo que a cada periodo
toma-se o simbolo de uma das constelacbes, alternadamente.

A escolha da modulagio 7 /4 DQPSK para o sistema D-AMPS deveu-se a uma série
de caracteristicas deste tipo de modulagio, as quais serio discutidas a seguir,

Os canais especificados na IS-54 possuem uma largura de faixa de 30 kHz, como no
sistema AMPS. Para acomodar sinais digitais a 48,6 kbps nestes canais, a eficiencia
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espectral da modulacdo deve ser de 1,62 bits/Hz, a qual pode ser obtida com mo-
dulagdo 7/4 DQPSK. Além disso, este tipo de modulagio propicia uma reducio
da interferéncia co-canal, permitindo maior eficiéncia no reuso de freqiiéncia. Outra
vantagem do 7 /4 DQPSK é a possibilidade de se usar um discriminador na recepcio,
como ocorre no sistema AMPS para a detec¢io do sinal modulado em FM. Desta
forma, torna-se mais simples a concepgio do receptor dual, ou seja, apto a operar
nos sistemas AMPS e D-AMPS [23].

Outra caracteristica importante da modulacdo 7/4 DQPSK é a possibilidade de se
usar detecgao diferencial, o que também simplifica o receptor. Este tipo de deteccao
é preferido em comunicagbes mévels, pois a recuperacio de portadora, necessaria em
detecgao coerente, € dificultada pela rdpida variagio das caracteristicas do canal de
propagacao.

Atraves da figura 2.5 podemos observar que as transicoes do sinal 7/4 DQPSK néo
passam pela origem, fazendo com que a envoltéria do sinal nao apresente grandes
variagoes. Portanto, a linearidade dos amplificadores de poténcia ndo serd um fator
critico.

2.3 Canal de propagacao em Sistema Mdbvel Celular

2.3.1 O ambiente de propagaciio em Sistema Mdvel

O ambiente de propagacio em Sistema Mdvel Celular é bastante complexo devido s
caracteristicas intrinsicas deste tipo de comunica¢io, como, por exemplo, a mobilidade
da estagio mdvel. Na figura 2.7 temos uma esquematizacio simplificada deste tipo de
ambiente.

estaglo Rédio-base

Figura 2.7: Ambiente de propagagé,o em SMC

Counsiderando-se o caso do ambiente urbano, o sinal transmitido pela estacio
Ridio-Base chega & estagio moével diretamente e através de reflexdes em construgdes,
solo, automéveis, etc (miltiplos percursos). Desta forma, o sinal recebido é formado pela
composicao de réplicas do sinal transmitido com atrasos e atenuacdes diferentes. Esta
composicao pode ser construtiva ou destrutiva, quando o sinal transmitido sofre uma forte
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atenuagdo. Tais atenuagbes podem aparecer espacadas em até 1/2 de comprimento de
onda do sinal transmitido aproximadamente. Para sinais na faixa de 900 MHz, X é
ordem de 30 cm, o que faz com que o sinal recebido apresente uma rapida variacao quando
o movel se desloca, mesmo a baixa velocidade.

Além disso, o movimento da estagdo mével faz com que esta atravesse regies
onde o sinal transmitido e suas réplicas sdo mais ou menos atenuados. Estas variacoes sao
mais lentas que aquelas provocadas pelos miltiplos percursos e também podem degradar
o desempenho do sistema. Porém, seus efeitos podem ser atenuados com o uso de con-
trole antomdtico de ganho no receptor, ou deixando uma margem na poténcia do sinal
transmitido.

Na figura 2.8 temos um exemplo da variagio que o sinal recebido sofre enquanto
o mével se desloca,

10.0 ¢
%‘ media
S
3
& 0.0
B
=
3
&
3
:‘§ —10.0 t
-.g veloe. do movel = 100 km/h
e freq. da portadora = §00 MHz
-20.0 : . : : '

g.0 1.0 2.0 3.0 4.0 8.0 6.0
distancia {m)

Figura 2.8: Variacdo do sinal recebido em ambiente mével

Nesta se¢do trataremos da modelagem do canal de propagacio encontrado em
Sistema Mdvel Celular. Para tal é necessdria a caracterizacio estatfstica destes canais de

propagacao. Nos preocuparemos apenas com os miltiplos percursos e seus efeitos, pois é
a degradacao por eles provocada que exige o emprego de equalizadores adaptativos.

2.3.2 Caracterizagao do canal de propagacao em Sistema Mével Celular

Consideremos o sinal transmitido s(t) !:

s(t) = Refu(t)e??™ I (2.3)

onde u(t) é a representacéio complexa em banda-bdsica de s(t) e f, é a freqiiéncia da
portadora. .
Supondo que existam muitos caminhos para este sinal chegar & antena recep-

tora, o sinal recebido r(t) serd a soma de réplicas de s(t) atrasadas e atenuadas diferente-
mente, ou seja,

'A andlise apresentada ¢ vdlida para ambos os sentidos de comunicagio: estagdo mével — estacio
radio-base ou estagio rddio-base - estacio mével
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r(t) = Za,l(t)s[i — (1)) (2.4)

onde o, (1) e 7,(t) sdo a atenua¢do e o atrase do n-ésimo caminho. Substituindo (2.3} em
(2.4), temos que a representacéo em banda-basica, x({), do sinal recebido é dada por:

2(t) = Y an(t)e 2yt - 7 (1)) (2.5)

Da equacio (2.5), concluimos que a representacio ¢(7;?) em banda-bdsica
equivalente da resposta impulsiva do canal de propagacao pode ser expressa por:

efrit) = Zayl(f)e"jﬁ”(t)é[r ~ ()] (2.6}

onde:

ﬂn(ﬂ = 27rfc7mn(f) (2.7‘)

. Deve-se observar que na equagao {2.6) 7 representa a varidvel atraso do canal,
enquanto que ¢ representa a variagio no tempo dos atrasos e atenuacoes dos percursos.

Tanto a,{t} como 7,(?) variam a medida que a estacdo mével se desloca. As
variacoes de 7, (1) estdo associadas as varia¢oes dos comprimentos dos percursos realizados
pelo sinal e, dado que o valor de f. é em torno de 900 MHz, pequenas variages em
To() produzirdo grandes variagoes em 5,{t). Os sinais que chegam & antena receptora se
compdem de forma construtiva ou destrutiva, dependendo das fases 3,(¢). Quando esta
composicao é destrutiva, levando a amplitude do sinal recebido a quase zero, diz-se que o
sinal sofreu um desvanecimento. Devemos observar que apenas a fase 3,,(1) participa deste
mecanismo, Por outro lado, o deslocamento do mével deve ser ordens de grandeza malor
que o comprimento de onda para que o, (1) apresente variacdo significativa. Temos, assin,
dois mecanismos de variagao da amplitude do sinal recebido: um, mais rapido, devido as
variagoes de 7,(1); e outro, bem mais lento, devido as varia¢oes de amplitude associadas
a deslocamentos relativamente grandes da EM. Admitindo que esse segundo mecanismo
seja compensado por um adequado controle automatico de ganho, resta tratar apenas das
flutuagdes rapidas. '

Em geral, ndo existe um caminho direto (sem obstrucao) entre as antenas
transmissora e receptora. Como temos a soma de muitos sinais que chegam 4 antena
receptora, com fases e amplitudes diferentes, podemos nsar o teorema do limite central
e afirmar que o capal ¢(7;1) pode ser modelado como um processo gaussiano complexo
de média zero na varidvel ¢ [17]. Consequentemente, |c(7,1)| terd uma distribuicio de
Rayleigh 2, caracterizando o canal com desvanecimento Rayleigh.

Um canal variante com miltiplos percursos pode ser caracterizado por diversos
parametros, como, por exemplo, a sua velocidade de variacio, o quanto ele pode distorcer
um sinal em fun¢do da largura de faixa ou do intervalo de simbolo do sinal, etc. A seguir,
descreveremos alguns destes parametros, que serio tteis na modelagem do canal. Fsta
descrigio foi baseada nas referéncias [17], [25], [26] e [27].

Fungdo perfil de intensidade de multipercurso e espalhamento multipercurso

A funcdo de autocorrelagao da resposta impulsiva ¢(7;¢) na variavel t e 7, é definida como:

o1, 723 A0) = S (s et + A1)} (25)
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c{r;t)

c{Tit4+AL)

- .

T

Figura 2.9: Respostas impulsivas ¢(7:1)

Na figura 2.9 temos representada dois exemplares da funcio c{7;1).

Assumindo que a atenuacido e o deslocamento de fase que ocorrem em 7y
néo apresentarm correlagdo com aqueles que ocorrem em 7, a funcio de autocorrelacio
del T3, 725 At) fica:

Pel(T1, T2y B) = {1 AL)S(T1 = T2) (2.9)

O perfil de intensidade de multipercurso ¢.(r) é definido como sendo a funcio
de autocorrelagdo ¢.(7; At) para At = 0, ou seja:

8(r) = 3 E{le(mi ") (2.10)

A determinagdo do perfil de intensidade de multipercurso é uma forma de ca-
racterizagao do canal de propagagao. Muitos trabalhos tém sido realizados com o objetivo
de se determinar este perfil. Para tal, transmite-se um pulso bastante estreito e calcula-se
a correlagao cruzada entre o sinal transmitido e o recebido (veja, por exemplo [24]). Na
figura 2.10 temos um exemplo da fungdo ¢.(7).

¢.(v

(LAY

1o

T

Figura 2.10: Exemplo de perfil de intensidade de multipercurso

A fungéo perfil de intensidade de multipercurso, como o préprio nome sugere,
fornece a poténcia média da componente com atraso 7. A faixa de atraso onde esta

*Caso haja um caminho direto entre as antenas, a distribuicio de fe(r,€)| serd de Rice [26)
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poténcia ndo é nula é denominada espalhamento multipercurse T, do canal. T., pode ser
entendido como o espalhamento que o canal provocard em um pulso estreito que passar
por ele. Consideremos uma transmissiao digital & taxa 1/7 em um canal com multiplos
percursos com espalhamento multipercurso T5,. Isto significa que o pulso transmitido serd
espalhado e, se T for menor que T,,, este canal provocard interferéncia inter-simbélica.

Faixa de coeréncia do canal

Consideremos agora a autocorrelaciio da fungio de transferéncia do canal Cifith

DSy S ) = S ELCf 0C(fait + AD) (2.11)
2

Dado que C(f;t} e ¢(7;1) sio relacionados pela transformada de Fourier, podemos rees-
crever (2.11) como [17]: ‘

[we)

P f1. f21 AL) ,,-,—,/

—

bl AT = @A [ AL (2.12)

com Af = f; — f;. Vemos, entdo, que o fato das atenuagdes e deslocamentos de fase
nao apresentarem correlagdo para atrasos diferentes [equagio (2.9)], levou a funcéo de
autocorrelagao de C'(f;1) a depender apenas da diferenca de fregiiéncia Af. A funcéo
®(Af;Al) é chamada fungdo correlagio espagada no tempo e na fregiéncia. Fazendo
At = 0, chegamos a fungio ®.(A[f), que se relaciona com a funcio ¢.(7) através da
transformada de Fourier: '

(AL A0 = @A) =0AN) = [ ore e (21)

Na figura 2.11 temos exemplos destas fungoes.

Qeaf
(an 6.9
L ’ | af |° J T
Ll 1 1 i
(AF), Tan

(AN, D 1/7,

Figura 2.11: Fungoes ®.(Af) e ¢o(r)

A fungao correlagdo espagada na fregiéncia ®,(Af) indica o grau de correlacio
das varia¢ées que ocorrem em tons cujas freqiiéncias estio espagadas Af. Define-se, entéo,
a banda de coeréncia (Af). do canal como sendo o valor maximo de Af para o qual ¢.(Af}
¢ nao nulo. Como o perfil de intensidade multipercurso e a fungao correlagio espacada
na freqiiéncia estdo relacionadas através da transformada de Fourier, temos a seguinte
aproximacio:

(Af) = (2.14)

1
Ty
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Quando a largura de faixa do sinal for maior que a banda de coeréncia do canal, dizemos
que o canal é seletivo em freqiéncia ou com desvanecimento seletivo. Isto porque porgoes
do sinal em freqiiéncias distintas serdo afetadas de forma distinta pelo canal. Caso a
largura de faixa seja bem menor que a banda de coeréncia, o canal é dito nde-seletivo em
fregiéncia ou com desvanecimento plano.

Espalhamento Doppler do canal e tempo de coeréncia

Consideremos a transmissao de uma portadora nio modulada de fregiiéncia f. através de
um canal multipercurso variante no tempo. A envoltéria do sinal recebido sera igual a
C(feit) e a sua autocorrelagio serd dada por @.(0; At) = ®.(Al). Portanto, a densidade
espectral de poténcia S.(v) do sinal recebido é dada pela transformada de Fourier de
o .{Al), ou seja: :

S0 = [ ddanedimian (2.15)

Esta fungdo 5.(7) € também conhecida como Doppler power spectrum do canal ¢(;1).

A fungao correlagdo espagada no tempo ®.(At) fornece o grau de correlacio
entre as variagOes sofridas por um tom nos instantes t e 1 + At. Entio, observando a
expressao (2.11), conclufmos que, se o canal for invariante no tempo, a fungio $.(At)
sera constante, Nesie caso, S.{7) serd um impulso, ou seja, em um canal invariante nio
ocorre o alargamento espectral de um tom transmitido. Por outro lado, quando o canal for
variante no tempo, ®.(At) ndo serd constante e §.() apresentard um forma qualquer. A
forma nédo impulsiva neste caso indica que as varia¢bes no tempo do canal resultaram em
um alargamento em freqiiéncia do tom transmitido, denominado efeito Doppler. Define-se
espathamento Doppler By do canal como sendo a faixa de valores v para a qual S.(7) é
nao nulo. O tempe de coeréncia (At), de um canal ¢ o intervalo de tempo maximo para
o qual as variagoes sofridas por um tom sdo aproximadamente correlatadas. Dado que
Se(7) e ®.(At) sdo relacionados através da transformada de Fourier (expressio (2.15)),

entao (At), pode ser dado por:

1
(At)en 2 (2.16)

Na figura 2.12 sdo apresentados exemplos das fungdes S.(7) e ®.(At).

[an| S.(2)

(A1}, Bg

(any, D 1/ By

Figura 2.12: Funcoes S.(y) e ®.(At).
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A forma da expressdo (2.15) em funcfio também do espagamento de fregiiéncia

(D'\

S(Af;y) = BAAT; At)e™ VALY (2.17)

—ONCE

Fungao espalhamento do canal

Para completar esta breve caracterizagio estatistica do canal multipercurso, tomemos a
transformada Fourier da Tungao de antocorrelagiao ¢.(; At) com relagio & variavel Af:

S(riv)= / b5 At)e T2 TTALGAY (:2.'18)

Esta fungdo S{7; v}, conhecida como func¢do espalhamento do canal, fornece o
espalhamento Doppler em funcio do atraso 7.
Subsiituindo (2.12) em {2.17), temos:

Sc(&f;’y)xf / Be(T; Aty I2NBIT o IBTVAL YA g (2.19)
—o0 0

Usando a expressido (2.18), podemos verificar que as funcbes S{Af;7) e S(r;v) estio
também relacionadas pela transformada de Fourier:

SC(Af;'y)m/ S(T;'}')e“;jZTrAdeT (2.20)

Fazendo Af = 0 em (2.20), verificamos que 5.{7) é a soma das contribuicoes
de espalhamento Doppler de cada atraso 7;

SUATy L= Selr) = [ S(rinyir (2.21)

2.3.3 Modelagem do canal de propagacao em ambiente mével

Até este ponto foram apresentadas algumas caracteristicas de canais de propagacio com
miltiplos percursos. Neste item vamos descrever uma modelagem para este tipo de canal,
aplicado & sistemas moveis, baseado na caracterizagao feita anteriormente.

Muitos traballos que estudam o desempenho de sistemnas de telefonia mével
através de simulagdo [2, 30, 7, 8, 51, 9, 10] utilizam a modelagem da resposta impulsiva
do canal através da discretizacio de ¢(7,1) na varidvel 7, ou seja:

N
érit) = Zai(t)é(r ~ T} (2.22)
p=xl
onde N é o nimero de amostras, 7; sdo os instantes de amostragem e a;(t) sio varidveis
aleatorias, Para a modelagem de ¢(7;1) através de é(r;1) devemos especificar as carac-
teristicas estatisticas e a variacio com o tempo das varidveis u;( t).

Como mencionado acima, ¢(7;t) pode ser modelado como um processo gaus-
siano complexo de média zero. Consequentemente, ¢;(t) deverao também ser variaveis
aleatdrias gaussiana complexas.

Escrevendo a;(t) como:

a;(t) = p{1)e”i ), (2.23)
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entdo p;(1) terd distribui¢ao de Rayleigh e ¢;(1) terd distribuigao uniforme:

Pp.(x) = -{%f“mz/z”? para T >0 (2.24)
e
/27 para —-rw<a<nr )
Pe,(x) = { 0 caso contrdrio (2.25)

onde 26% é 0o momento de seg;unda ordem de p;(t}. Usando o perﬂl de espalhamento de
multipercurso, 20? deve valer ¢.{(7;), ou seja,

a? = ¢ (1)/2 (2.26)

Para completar esta modelagem, resta especificar a variacao de a,{t) com o
tempo. Para tal, usaremos a funcdo correlacao espacada no tempo ®.(At) e sua transfor-
mada de Fourier S.(+). '

Intuitivamente, podemos observar que a variacio no tempo do sinal recebido
por uma estagdo movel depende da velocidade de deslocamento da EM. Consideremos,
entio, o caso onde uma estacdo mével, que se desloca com uma velocidade v, recebe 3
uma portadora nao modulada de freqiiéncia f, transmitida por uma estacio radio-base,
como mostrado na figura 2.13. O sinal recebido na EM terd uma velocidade de fase

U T T T LU
v

Figura 2.13: Efeito Doppler devido ao deslocamento da EM

aparente vy ., dada por:
Vfap = Vf =~ v.cosl (2.27)

onde # é o dngulo entre o plano de deslocamento da EM e a direcéio de propagacio da onda
recebida na EM. Sendo vy = A [, onde X é o comprimento de onda e f, é a fregiiéncia do
sinal transmitido, entdo a freqiiéncia aparente f, ., do sinal recebido é:

foap = fo = fpcost (2.28)

onde fp = v/A é conhecida como a freqiéneia Doppler mdzima. Observamos, entio,
que a freqiiéncia do sinal recebido pode sofrer um deslocamento méximo de até fp Hz

devido ao movimento do mével. Este efeito, como ji mencionada, é conhecido como efetto
Doppler [27]. Consideremos, agora, que a antena receptora seja monopolo direcional no
plano horizontal e que o dngulo 6 & uma varidvel aleatéria com distribuicio uniforme entre
0 e 27. Devido ao movimento do veiculo, o sinal transmitido sofrerd o efeito Doppler, ou

*A mesma anilise é vdlida para o caso de sinal recebido por uma ERB proveniente de uma EM
deslocando-se.
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seja, a freqiéncia do sinal recebido apresentard deslocamento, caracterizando-se, entio,
um alargamento no tom recebido. Nestas condi¢des, a densidade espectral de poténcia,
Pgr(7), do sinal recebido, é dada por (ver {26, 27] para maiores detalhes):

IWo/wp
(T

o

Prly) = (2.29)

onde Wy ¢ a poténcia média que o sinal recebido teria se a antena fosse isotrépica e wp é
a reqiiéncia angular Doppler maxima. Na figura 2.14 temos a funcio de Pr{y).

P. (%) it
x
k W,

-1.0

Figura 2.14: Densidade espectral de poténcia de um sinal desvanecido

Como ji observado, quando transmitimos uma portadora nio modulada, a
envoltoria do sinal recebido serd igual & C{f.;1), cuja variacio temporal é medida através
das fungoes ®.(At) e S.(v). Portanto, tais variacbes temporais sao iguais as do sinal
recebido pelo mével, como sugere a figura 2.15 Concluimos, entdo, que, nestas condigdes,

Ci0
t=0
’_ £ —"\
i L S Y
s A
L t
L Al
+ 1
t +
i 1
1t 1
' 1
) 1
+ 1]
[} 1
CiHat) 8 f
E=A i TR
",—"'“ "4 -:‘\;'; ’,"-.. “
: \‘ : - |‘ ’l :
N ‘r Ly '
[ R 1}
¥ d L]
¢ . i
1 ‘,’ 1
. ? :
3 2o
fe f

Figura 2.15: Varia¢io de C{f;1) com o tempo

S7) = Pr(7). Retornando a modelagem indicada em (2.22), Se(v) serd a densidade
espectral de poténcia das varidveis ¢;(t), correspondentes aos atrasos ;.
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Uma das formas de se obter as varidveis a;(1) é através da conformacio de
varidveis aleatorias £;(1) com densidades espectrais uniformes S () utilizando-se filtros
cujas respostas em freqiiéncias H;(y)} sejam tais que:

[Hi(1)]? = S(7) (2.30)
como mostra a figura 2.16
Assim,

Sy = Se(v)|H{7)P
AS(7) (2.31)

il

g a;(t)

. H{v) b~

Figura 2.16: Conformacao das variaveis a;(1)

Observe-se que, desta forma, estao especificadas a fungéio densidade de proba-
bilidade e a densidade espectral de poténcia das varidveis a;(1).

A norma 15-55 [28], que especifica o desempenho minimo do sistema D-AMPS,
sugere o uso do modelo descrito por (2.22) com N = 2 e varidncias e densidades espectrais
de poténcia iguais para os dois raios:

é(rit) = ay(18(r) + ax(1)é(r — 10) (2.32)

O atraso 7y entre os dois raios deve ser no maximo igual ao intervalo de simbolo 7. No
capitulo 4 serdo apresentados mais detalhes sobre tal modelagem.



Capitulo 3
Equalizacao Adaptativa

No capitulo 2, observamos que a transmissdo de pulsos por um canal multipercurso provoca
o espalhamento dos mesmos. Dependendo da magnitude deste espalhamento comparada
com o intervalo de tempo reservado a cada pulso, os pulsos recebidos poderdo fnvadir os in-
tervalos adjacentes, caracterizando a interferéncia inter-simbolica (11S). Durante a decisio
dos simbolos na recepgio, esta interferéncia pode provocar erros, devido a prépria inter-
feréncia ou devido a redugéo da margem contra rufdo provocada pela 1S, Para diminuir a
ocorréncia destes erros, devemos otimizar o receptor de modo a minimizar a probabilidade
de erro devida & agao conjunta do ruido e da IIS. Antes de verificarmos o funcionamento de
alguns tipos de receptores dtimos, descreveremos mecanismos de geracio da interferéncia
inter-simbdlica e a condigdo para a sua eliminacio.

3.1 Interferéncia Inter-simbdlica e o Critério de Nyquist

Consideremos a transmissio de um sinal modulado digitalmente s(1):

s(t) = Re‘{ i Lap(t — ni’")ejzwfcz} {3.1)

[{etaad & v]

” .

onde [, € o n-é&simo simbolo transmitido, T' é o intervalo de simbolo, f, é a fregiiéncia da
portadora e p(t} é o pulso de transmissdo. Para modulagio de fase M-dria, I,, é dado por:

I, = Ael?tnlt) parg nl <t<{(n+1)T (3.2)

onde A é a amplitude e #,(t) vale:

2
(1) = ——A-;—n com n=1,.,M (3.3)

Definindo o sinal u{t} complexo como

o
w(t)= > Lp(t—al) (3.4)
TR e £
entdo o sinal s(t) pode ser representado pelo seu equivalente complezo em banda-bdsica u(t}
[17]. Deste ponto em diante representaremos todos os sinais através do seus equivalentes
complexos em banda-bdsica. Considerando gue a resposta impulsiva em banda-bésica do
canal seja ¢(7), entdo o sinal recebido sers: '

o0

r(t)= Y Lih{t - nT)+ u(t) (3.5)

N=—=00

22



Interf. Inter-simbdlica e o Critério de Nyquist 23

onde

h(r) = p(r) * {7} (3.6)
com o simbolo x indicando convolugio e v(f) representando o ruide aditive. Considerando
que o sinal recebido passa por um filtro de recepgdo com resposta impulsiva ¢(7), como
mostra a figura 3.1, o sinal na saida deste filtro serd:

y(t)= Y Lt —nT)+ (1), (3.7)
onde
z(r) = h{r)*q(r) {(3.8)

e z(t) é o ruido aditivo filtrado pelo filtro de recepgio.

fiitro de canal filtro de
transmisso recepsio amostragem
(t=nT)
SnIﬂﬁ t=nT (L) (1) v (1) ),
—= pit)  c{T) q{1} P
h(t)=p(xise(t =kt
v{l)
ruido aditivo

Figura 3.1: Sistema de transmissao digital

Denominando y; as amostras de y(t) nos instantes { = kT, podemos escrever:

o simbolo  desejado I1s
e e,
Mq\ )
yp = Y InTpent 2z = lpzg + 3 IaTpen 2k (3.9
n=—00 n#0

Supondo que ndo ha atraso entre a transmissdo e a recepc¢io de um dado simbolo, a
interferéncia inter-simbdlica serd nula se as amostras z;, de z(7) forem iguais a zero, exceto
para k = 0, ou seja:

)1 para k=20 .
= { 0 para k#0 (3.10)

Pode-se mostrar {ver, por exemplo. [17] e [29]) que para 2(r) satisfazer a condigao (3.10},
a sua transformada de Fourier, X(f), deve obedecer o critério de Nyquist para o controle

de 115
1

7 (3.11)

o0
k
Z X(f + ;jr":) = Xeg( f) = constante parae |f] <

ke o0
A faixa |f] < 1/2T é conhecida como faiza de Nyguist.
Muitas respostas X(f) obedecem o critério de Nyquist, porém aquela comu-
mente utilizada na pratica é a resposta cosseno levantado dada por:

T para |f] < L,
X(fy=1{ H{r-sen[Z(1f1- )]} para e <ifi< B, (3.12)
0 ] > S,
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4 XO

B PP

1- a 1 1+ a f
2T 2T 27

Figura 3.2: X(f) com resposta cosseno levantado

onde «, conhecido com fator roll-off, indica quanto a resposta X{f) excede a faixa de
Nyquist, como mostrado na figura 3.2.

Na figura 3.3 temos ilustrados dois exemplos de z(7) com resposta cosseno
levantado. '

a =10
o = 0,25
TN TN

Figura 3.3: Resposta impulsiva do cosseno levantado

Vimos , entdo, que fazendo P(f).C(f).Q(f) satisfazer o critério de Nyquist,
garantimos que o sinal na saida do filtro de recepgio é livre de IIS. Considerando que
apenas C{f) € dado, este critério deixa ainda um grau de liberdade, que pode ser utilizado
para otimizar o sistema quanto a influéncia do ruido aditivo. Uma outra alternativa &
tentar minimizar a probabilidade de erro na decisdo, levando em conta coljuntamente a
IIS e o ruido aditivo. Este serd o tema das préximas secdes.
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3.2 Recepcao 6tima de sinais corrompidos com IIS e ruido
aditivo gaussiano

Nesta segao discutiremos formas de recepgio dtima de simbolos quando estes sio corrom-
pidos durante a transmissao nao apenas por IS mas também per ruido aditivo, supendo
que este seja branco e gaussiano com densidade espectral de poténcia 2Ng.

Consideremos a amostra ry = r{t){;=x7, supondo que nao haja atraso entre a
transmissdo e a recepgao: '

‘ stmbolo desejado 115
o0 N ——
Ty = Z Ihgp o = Ikhs + Z Lhyen + 1 (313J
Fomm— 0 ni

Observamos, entdao, que ry € uma combinagio linear entre o simbolo correspondente de-
sejado, fi, e simbolos passados e futuros, ponderados por hji_,. além do ruide aditivo.
Portanto, podemos afirmar que a 1S correlaciona os simbolos na entrada do receptor.
Assim, devemos observar foda a seqiéncia recebida r{1) para decidirmos sobre
os simbolos transmitidos, de forma a minimizar a probabilidade de erro na recepcdo. Essa
decisdo pode ser feita sobre cada simbolo separadamente, ou sobre a seqiiéncia inteira
transmitida. Portanto, podemos estabelecer dois critérios étimos de recepcio:

¢ maximizar a probabilidade de uma dada seqiiéncia de simbolos ter sido transmitida,
observando-se toda a seqiiéncia recebida (estimagdo de seqiiéncia).

P{IU) transmitido | r(t) -~ oo <1 < oo} {3.14)
onde IU) representa a j-ésima possivel seqiiéncia transmitida:

10 = {1919 19, (3.15)

¢ maximizar a probabilidade de um dado simbolo ter sido transmitido, observando-se
toda a seqiiéncia recebida (decisdo simbolo-a-simbolo),

P{IY transmitido | (1), ~o0 <t < o} (3.16)

onde It ¢ o j-ésimo possivel sitmbolo transmitido.

A seguir descreveremos tais técnicas, conhecidas genericamente como esti-
macdo pelo critério da mdzima probabilidade o posteriori, considerando as hipéteses:

¢ (1) o ruido »(1) é branco gaussiano,

¢ (2) os simbolos transmitidos sdo independentes e equiprovaveis.

3.2.1 Estimagao 6tima de seqgliéncia

Considerando a expressao (3.14), pode-se mostrar, usando-se a regra de Bayes [17], que
esta maximizacdo corresponde a maximizar a probabilidade da ocorréncia da segiiéncia
recebida r(t), dada a seqiiéncia transmitida 1) ¢ supondo que o sinal transmitido seja
descorrelatado do ruido. Consideremos que no sistema de transmissio da figura 3.1 tenha
sido transmitida a seqiiéncia (Ip, Iy, ..., Iy 1) de comprimento L, representada pelo vetor
I; e recebida a seqiiéncia {rg,ry,...,75-1), indicada por r. As varidveis 7, sao amostras
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do sinal de safda do canal, 7(t}, dado pela expressdo (3.5). Indicaremos por I(Lj) a j-ésima

seqiiéncia das ML possiveis. Devemos, entao, calcuiar a probabilidade de ocorréncia de

I([f) dada a seqiiéncia r, indicada por p(I{Lj) ir), para j = 0,1,..., ML~ 1. Pode-se mostrar

(17, 29, 33] que p(igj} | r) é proporcional & quantidade M(Ig)), denominada métrica da
(2) :

seqiiéncia I;’, dada por:

MI) = 2 R {Z 2 yn} DML - (3.17)

n T m

onde ®{.} indica a parte real do argumento e y, e r, sio amostras das respostas do filtro
casado com h(t}, h*(~T), para as entradas r(¢) e h(1):

Yn = /'r(t_}h*(t— nT)dt (3.18)

oy = /h(i)h*{t — nT)dt (3.10)

As varidveis {y, } formam um conjunto de informagées suficiente para o cileulo
das métricas. Observamos, também, que para este calculo necessitamos do conhecimento
da resposta impulsiva h(r), obtida através de um estimador. Portanto, o detector étimo
para o caso de presencga de IIS e ruido aditivo branco gaussiano é composto por um filtro
casado, um processador para o cdlculo das métricas e um estimador de canal, como mostra
a figura 3.4.

filtro

casado amostragem
A A A
r{1) N y(13 Yi processador para Ig Iy dgemn
gl N (T} s ocdleulo das métricas o=
¢ seieglo da soqiidneia

Figura 3.4: Receptor timo canal com 1S

Estimacéo 6tima de seqiiéncia utilizando o algoritmo de Viterbi

Para se estimar a seqiiéncia pela técnica descrita acima seria necessario o caleulo de M1
probabilidades. Mesmo para valores de M e L moderados, a quantidade de cdlculo seria
muito grande para uma aplicagéo prética. Com a utilizagio do algoritme de Viterbi [33]
este cdlculo pode ser feito recursivamente, reduzindo o esfor¢o computational,
Consideremos a expressio da métrica da seqiiéncia IE) dada por (3.17). Esta

métrica pode ser calculada recursivamente através de [17, 29]:

«

Mu(ID) = Moy (B21) + RO (290 — 20 19 =2 52 1801, (3.20)

ma<n—1

Supondo, agora, que z, = 0 para |n} > J, os valores de m utilizados no somatério de
(3.20) sao m = 1,...,J. Portanto, podemos considerar o sistema de transmissio como uma
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mdquina de estados, cujos estados, o, sao definidos pelos simbolos (1,1, 1,2, .., [ g).
Como o objetivo é maximizar a métrica M, podemos considerar esta estimacio como wm
problema de maximizacao de uma grandeza (M), obedecendo uma seqiiéncia definida de
estados (o,,). Desta forma, podemos utilizar o algoritmo de Viterbi nesta maximizagéio.
Pelo exposto acima, observamos que este estimador de seqiléncia é composto por um filtro
casado com o pulso recebido e um processador que, empregando o algoritmo de Viterbhi,
calcula o valor das métricas M,. Além disso, é necessario um estimador de canal para
se obter as quantidades x,, utilizadas em (3.20). O diagrama de bjocos de um receptor
utilizando esta técnica de estimagao é mostrado na figura 3.5. Devido ao uso do algoritmo

filtro de
recepgio amostragen
casade
. _ R
(1) ¥ ¥n Processador ity
hi-v s algoritmo >
de Viterbi

Figura 3.5: Estimador de seqiiéncia por maxima verossimilhanca
de Viterbi, este receptor é também conhecido como equalizador de Viterbi,

Desempenho em canais moveis

A andlise de desempenho deste tipo de receptor em termos de probabilidade de erro de
simbolo é bastante dificil. No entanto, estudos através de simulacio mostram que esta
técnica possue desernpenho superior ao desempenho do equalizador com-decisao realimen-
tada [17], embora este melhor desempenho se dé as custas de um maior esforco com-
putacional. Com o desenvolvimento das técnicas de processamento digital de sinais e
de circuitos integrados dedicados a este fim nestes iltimos anos, a técnica da estimagio
por maxima verossimithanca usando o algoritmo de Viterbi tornou-se vidvel para varias
aplicacbes prdticas. ‘

Muitos estudos tém sido feitos sobre o equalizador de Viterbi em sistemas de
comunicacoes moéveis {3, 5, 6, 7, 8] mostrando que esta técnica possue methor desempenho
que o de outros receptores também para este tipo de canal. Apesar deste melhor desempe-
nho, outras técnicas com complexidade menor tém sido enfatizadas, como, por exemplo,
a equalizacdo com decisido realimentada, objeto de estudo deste trabalho.

3.2.2 Estimacao 6tima simbolo-a-simbolo

Dependendo das hipSteses adotadas, existem trés formas bdsicas para receptores étimos
baseados na estimacao simbolo-a-simbolo:

s estimacio probabilistica
¢ estimagao pela maximizagdo da razio de verossimilhanga

¢ estimagdo pela maximizagao da razdo de verossimilhanga assumindo simbolos pas-
sados conhecidos
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Descreveremos a seguir as duas primeiras formas do receptor. A terceira forma,
que resulta na Fqualizagdo com decisdo realimentada (DFE - Decision Feedback Equalizer),
“sera tratada na préxima segdo com mals detalhes.
Estimagao probabilistica

Consideremos a expressdo (3.16). Usando novamente a regra de Bayes [17], podemos
reescrevé-la da seguinte formas

74 tmnsmitido] p{ o)
p|r(t)

p[r(t)

P{I,ﬂj) transmitido I r(t)} = (3.21)

Considerando que o denominador da expressao acima é comum a todas as probabilidades a
(7)

posteriori, e supondo que os simbolos I sejam eguiproviveis, entao esta técnica consiste
em escolher o simbolo Iy tal que:

]-?gk) i?"a?m?m'tido} (3.22)

U) transmitidol =
I tmnsmztzda] = {T‘?ﬁ {p[r(t)

plr(®)

Pode-se mostrar [29] que a maximizacio de (3.21} equivale a minimizar a
probabilidade de erro de simbolo.

Para o calculo de (3.22) é necessirio o conhecimento do canal e das carac-
teristicas estatisticas do ruido aditivo e um grande esforco computacional, o que torna
esta técnica de pouco interesse pratico. Para maiores detalhes, ver referéncias [17] e [32].

Maximizagao da razdo de verossimilhanga

Observamos no item anterior que a expressao (3.16) pode ser escrita como mostra (3.21).
Escrevendo a probabilidade p[r(z‘) COIMO:

p[r('f)] = ﬁp[r(t} J,M P[I,Ef‘}} (3.23)
k=1

onde M ¢é a dimenséo do alfabeto dos simbolos transmitidos, podemos reescrever
P{I,(;") transmitido [ r(i)} como:

()
P{1Y) transmitido | r(1)} = ST i{fnﬁﬂm} (3.24)
: k=1 kg n

onde Ay;j, (4, & = 1,..., M), conhecida como razdo de verossiminhanga, ¢ dada por
)

- p[r(f) fff)]

plr(t

(3.25)

O processo de estimacdo consiste, entio, em determinar os valores de tais
razoes e selecionar o simbolo cuja probabilidade P{L(f; } transmitido . r(t.)} for a maior.

Por questao de simplicidade, consideraremos que o sistema de transmissao é
binario (M = 2, I, = £ A) (para o caso genérico M-drio o procedimento é andlogo). Além
disso, sem perda de generalidade, consideremos que estamos decidindo sobre o simbolo /;.
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Neste caso, e admitindo a hipdtese de que os simbolos transmitidos sdo equiprovdveis, a
estimacao resume-se a calcular

plr(ffo = +4]

A= (3.26)
p[T(i)'Ig = WA}
e decidir:
seA>1 = fgm—}A'
se A<l = j{} = -4
Devemos, entdo, determinar as fun¢ées densidade de probabilidade p{r(1)|1y],
dadas por:
r(Oo) = > 3 plr(tT-, 14, Io] p[T-. 1] (3.27)
I I,

onde I_ e I sdo vetores compostos pelos simbolos passados e futuros, respectivamente:
7
ID =1, 15, (3.28)

o= 141, Lyg. ] (3.29)

e pl1-,1;] é afungio densidade de probabilidade conjunta dos simbolos passados e futuros.
Os somatdrios de (3.27) sdo feitos sobre todas as seqiiéncias possivels de I_ e I;. Usando
a hipbtese de que o ruido (1) é branco e gaussiano de varidncia Ng/2, podemos escrever
plr(t)|1-, 1+, Iy] como:

plr{Io Iy Iyl = K,y ex.p{ - :NET_L {r(t)m Z I.h( t—nf)} di}

TLTT

ng‘exp{z{ﬂ Y — ZI . (3.30)

onde Ky e K3 incorporam varidveis independentes de [, e y; e x4 s3o redefinidos aqui

como: 1 _
. NO /r(t)h t — KT)di (3.31)
=T / W(OR(t ~ kT)dt (3.32)

Podemos interpretar estas variaveis como sendo amostras nos intantes ¢t = k7 do sinal
de saida de um filtro casado com A(t) para as entradas r{t) e h(1), respectivamente. As
variaveis y; sdo consideradas as informacées suficientes do sinal r(¢) para posteriores

calculos. _
Aplicando (3.30) em (3.27), obtemos:

pir(tlld] = znum{zyyw» zfumnq

I_ 1,
=.mmﬁhmm2ﬁmb

ZZEXP{ZIn ynwzzfn I -73nwk} (3.33)

I 1, A0 n kdn

onde usamos a hipétese de que os simbolos transmitidos sio independentes e Ky =
K plI_,1;] é um fator normalizador independente de I_ e I,, segundo a hipétese {2).
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Substituindo (3.33) em (3.26), obtemos a razao de verossiminhanca:

21 ZI+ exp { Zn;&() Loy = 30 Zk:;én In Ji mn—k}

hetd 0 (3.34)
21 21, 50 { Toto Fn b~ Lo S T I T

fo=~A

A = exp{2y0}

Calculando-se, entdo, L = In(A), o receptor 6timo usa agora a seguinte regra de decisio:

seL>0 = Ih=+A
se L<0 = fyg=—A

Analisemos agora esta estrutura quando a IIS é nula. Neste caso, as varidveis
T, serao nulas, exceto para & = 0, levando a L = 2y,. Portanto, o receptor se reduz a um
filtro casado seguldo por um amosirador e um circuito de éeusa@ como esperado.

Obtivemos, assim, um receptor étimo para sinais corrompidos por 115 e rufdo
branco gaussiano. Como um exemplo, consideremos o caso onde a seqiiéncia transmitida
é de comprimento 3 (/_y, 1o, I41} e desejamos decidir sobre Iy. A figura 3.6 apresenta um

desenho para a estrutura desse receptor, onde:

04) = Z?; Loy wos |, (3.35)
EO.) =SS I Iy 2as I;GZMA (3.36)
n hafn

Podemos observar que esta estrutura ¢ complexa, sendo, portanto, invidvel para aplicacio
préatica.

o Recepgdo sub-otima simbolo-a-simbolo

A complexidade da estrutura do receptor étimo apresentada acima pode ser reduzida
adotando-se uma terceira hipétese:

* (3a) os simbolos passados e futuros (...,1_3, 1 1,1;1,1,2,...) sdo varidveis
aleatdrias independentes com dlstr;bmgao gaussiane de meédia zero e
varidncia unitdaria

Esta hipdtese é falsa em uma aplicacdo prética, pela prépria definicio dos simbolos trans-
mitidos. No entanto, sua adogio simplificard a estrutura do receptor, o qual, posterior-
mente, devera ter seus parametros ajustados para as condicdes reais da transmissio digital.

Usando tal hip6tese, a fungao densidade de probabilidade condicionada plr(1)|/)
é dada por:

r(l = [ [ plr L Tl 1] AL a1, (3.37)

onde, agora, p{I_,1,] é

P L] = Ky exp { - %ZZIJ"%&} (3.38)
J ok

com
1 te= g

bij = { 0 i#j (3.39)
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filtro casado
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Figura 3.6: Receptor étimo simbolo-a-simbolo
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Portanto, (3.37) é reescrita como:
- : i
p[r{)|le] = Iigfig,//exp { SN hivn =35 In (@n-k + i) Iy } dI_dl, (3.40)
T T k
Usando notagdo matricial, temos (ver referéncia [34] para maiores detalhes):

plr(t)fo] = exp{loyo} //exp{ - glug+ 2gT(%v - Iep) }dg (3.41)

onde os vetores g, a e p sdo dados por:

g = [T don Loy Ty, (3.42)
VT = {---*ywﬁn Y-1.¥4+1: Y42, ]- (343}
PT fesd [...TC_Q,C_1,C+1,C+2, ] (344)

com ¢ = T4 + %(ﬂgg e a matriz U = {u;;} tem seus elementos dados por:

' 1
Uij = Tjey + 561'3' (3.45)

Na expressao {3.41} desprezamos os fatores que serdo comuns entre o numerador e o
denominador da razdo de verossiminhanca {3.26).
Aplicando a decomposicao de Cholesky [37] e lembrando que:

/~ ,exp{ -2}z = K {3.46)

o0

pode-se mostrar [34] que:
plr(t) o] = exp {IQ Yo + i viu-tv + 2pfu-ip-1 pTU“}'V} (3.47)
Aplicando, entdo, (3.47) em (3.26), obtemos: |
A=exp {2 Yo — 2 pTU“]V} (3.48)
Tomando o logaritmo de A, temos a variavel de decisao J:

J = Z Wk (3.49)
k

onde os coeficientes wy, sdo definidos como:
Tyr=~1
~p' U™ = [ wog woy, wyg, Wi, ] {3.50}
e wp = 1, tal que a regra de decisido torna-se novamente:

seJ >0 = fg:«i—A
seJ <0 = Ih=-A

Portanto o receptor étimo, para a hipdtese dos simbolos passados e futuros apresentarem
distribuicao gaussiana, é formado por um filtro casado seguido por um amostrador na taxa
1/T e um filtro transversal, como ilustra a figura 3.7. Os valores étimos dos coeficientes w;
do filtro transversal sao dados pelas expressoes (3.32), {3.44), (3.45) ¢ (3.50). No entanto,
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1)
e h(~7) o

Io

Figura 3.7: Receptor étimo sob a hipdtese dos simbolos passados e futuros apresentarem
distribuicdo gaussiana.

como uma das hipéteses assumidas ndo ¢ véalida em um sistema real e o nimero de coefi-
cientes do filtro transversal deve ser igual ao nfimero de simbolos transmitidos, deveremos
utilizar outro critério de otimizacio destes coeficientes, como discutirernos adiante.

Analisemos este receptor quando a IIS é nula. Neste caso o vetor p sera nulo, -
pois @ = 0 para k # 0, e, consequentemente, w; = 0 para ¢ # 0, fazendo J = yo.
Portanto, esta estrutura também se reduz a um filtro casado seguido por um amostrador
e um circuito de decisio quando a IIS é nula. Assim, podemos concluir que, enquanto
que o filtro casado reduz os efeitos do ruido aditivo sobre o sinal recebido, a estrutura
transversal procura eliminar a IIS.

E possivel chegar a esta mesma estrutura de receptor através de outra for-
mulagao. como aquela mostrada na referéncia {35]. Consideremos o sistema de transmissao
mostrado na figura 3.8. Considerando a hipétese de que na auséncia de rufdo aditivo nio

filtro de
transmissio canal
zn}uﬁ(t“nT) - n{t} r(t) {fﬂ]
et D (T} c(t) RiHh i

receptor

v (i}
refdo branco

Figura 3.8: Sistema de transmissao digital

ocorrem erros de decisdo, otimizaremos o filtro de recepgio R{f) tal que a poténcia de
ruido na sua saida seja minimizada. Procedendo desta forma, mostra-se (ver referéncia [35]
para maijores detalhes) que a estrutura 6tima de recepgio é composta por um filtro casado
com o pulso do sinal de saida do canal seguido por um amostrador e um filtro transversal.
No entanto, apesar de nio existir nesta formulacio a hipdtese da distribuicdo gaussiana
dos simbolos passados e futuros, os valores étimos dos coeficientes do filtro transversal
sdo de dificil obtencao, pois envolve a resolucio de um sistema de equacio nao-lineares,
além de necessitar um niimero de coeficientes igual ao nimero de simbolos transmitidos.
Portanto, também nesta formulacéo devemos utilizar outro critério de otimizacio para a
estrutura transversal.

¢ Critérios para a determinagdo dos coeficientes do filtro transversal

Como j& mencionado, a estrutura mostrada na figura 3.7 é invidvel em uma
aplicagdio prética devido & néo validade da hipétese da distribuicio gaussiana dos sfmbolos
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passados e futuros e & presenca de um filtro transversal com um nimero de coeficientes
igual ao comprimento da segiiéncia transmitida.

Para contornar estes problemas, deveremos imitar o niimero de coeficientes a
um valor compativel com a complexidade desejada do receptor e utilizar outro critério de
otimizagao para tais coeficientes. Devemos ressaltar, no entanto, que assim procedendo, o
receptor serd sub-6timo quanto ao critéric da minimizagao da probabilidade de erro [29].

« Critério da anséncia de IIS

Consideremos o receptor mostrado na figura 3.9, supondo agora transmissao
de simbolos complexos e que o filtro transversal possua 2N + 1 coeficientes. A estimativa
vy, do simbolo I, é dada por:

_[V
Un =) Wi Yo - {3.51)
1=-N :

o

e ] ht(—-:) S PV -

[

Figura 3.9: Receptor sub-étimo

Observando a expressao (3.9}, notamos que a IS pode ser construtiva ou
destrutiva, dependendo do valor dos sinais de I, e de 24_,, onde z; sio amostras nos
instantes v = nT da resposta x(7) = h(r)x h*(7). Como ji mencionado, o objetivo do
filtro transversal é reduzir ou, eventualmente, eliminar, a IIS. Supondo inicialmente que o
nimero de coeficientes do filtro transversal ¢ infinito, pois assim poderemos visualizar as
caracteristicas deste critério mais facilmente, a resposta impulsiva amostrada do sistema
completo é dada por:

O

fom Y wika; (3.52)
j=—o0
Desta forma, a estimativa do simbolo transmitido I,, é dada por:
IIs
X0 &)
vpo= foln+ Y filnej+ > Wiz (3.53)
Jr—oo J=meeo

A IIS destrutiva serd méxima quando todos os elementos do primeiro somatério de (3.53)
contribuirem destrutivamente. Assumindo que fy seja normalizado para a unidade, o valor
de pico da IS, denominado distor¢do de pico D, é dado por

D= A% |fi | (3.54)
1#£0

O critério consiste em ajustar o valor dos coeficientes do filtro transversal de tal forma a
minimizar o valor de D. Quando 2N + 1, tende a infinito, podemos fazer D = 0, ou seja,
podemos eliminar totalmente a interferéncia inter-simbdlica. Neste caso, pode-se mostrar
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[17] que a transformada z dos coeficientes w,, W(z), serd igual ao inverse da transformada
z da resposta impulsiva z;, X (z}, ou seja,

W(z) = (3.55)

X{z)
Baseados na expressao (3.55). podemos conciuir que o critério leva o filtro transversal
a compensar as distor¢bes na resposta em freqiiéncia do sistema de transmissio. Porém,
produz degradacao na relacao sinal-ruido (RS R) do sinal de saida do filtro transversal, em
relagao & relacao sinal-ruido de saida do filtro casado. Para verificarmos esta degradacio,
consideremos a expressio da relacio sinal-ruide de saida do filtro transversal. Pode-se
mostrar [17] que esta relagéo é proporcional a:

-1
~mfT du

RSR ~ (3.56)
-/"*/T S0 [H (w4 ) 2
onde H(w) é:
H{w) = F{p(T)*c(7)} (3.57)

com F{.} indicando transformada de Fourier. Observamos, entiao, que caso o somatdrio
do denominador de (3.56) possua nulos ou faixas de freqiiéncia com magnitude reduzidas,
haverd uma redugao em RSR, degradando o desempenho do sistema. Deve-se notar que
estes nilos podem aparecer devido a nulos na resposta em freqiiéncia do canal ou devido 4
escollia incorreta do instante de amostragem do sinal (1) quando a resposta X (f) excede
a faixa (-1/27,1/2T) [29], como serd visto quando tratarmos de estruturas fracionarias.

Para o caso onde o numero de coeficientes é finito, em geral ndo é possivel eli-
minar totalmente a IIS, caracterizando-se entdo como uma técnica sub-otima de detecgio.
Pouco se pode afirmar sobre o desempenho do receptor nesta condicio, a nio ser que
dependera da forma do pulso de entrada, h(7), da variancia do ruido aditivo e do ndmero
de coeficientes 2N 4 1.

¢ Critério do erro guadritico médio

Neste tipo de critério, os coeficientes do filtro transversal sdo ajustados a fim
de minimizar o erro quadrédtico médio, indicado por E, entre a estimativa do simbolo feita
pelo receptor e ¢ seu valor correto:

E=&{l - v} (3.58)

Considerando novamente que o nimero de coeficientes do filtro transversal é infinito,
pode-se mostrar [17] que a fungéo de transferéncia otimizada do mesmo, W(z), é expressa

por:
1

onde Np € a densidade espectral de poténcia do ruido v{t). Receptores que obedecem
este tipo de critério também tém seus desempenhos degradados quando existem nulos na
resposta em freqiiéncia do sistema de transmissao. Para verificarmos esta caracteristica,
analisemos a expressdo do erro quadrédtico médio minimo, E,,;,, que é proporcional a [17]

Wiz) = (3.59)

-7 T
Eoin & / ) ) No dw D) (360)
T oo |[H(w + B2)] 4 No

N=m 00
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Observamos, entao, que E,,;, tende a crescer quando o somatério do denominador de 3.60
possue nulos, indicando uma degradagéo no desempenho do receptor.

Quando este critério ¢ utilizado, o filtro transversal pode ser substituido por
uma estrutura trelica. Este tipo de estrutura é composto por estégios (as trelicas) que
lazem a predigdo "forward” e “backward” do seu sinal de entrada [31]. Na figura 3.10
temos um destes estdgios, onde f,,(n) e b,,(n) sao os erros de predicio "forward” e "ba-
ckward” de m-ésima ordem, I'y, é o coeficiente de reflexdo e 27! representa atraso de uma
amostra. O receptor com estrutura trelica de ordem M estima o sinal transmitido através

fmafmy |
&

By (1)

Figura 3.10: Estagio trelica

de uma combinagdo linear dos erros de predi¢do "backward” de ordens m = 0,1,..M,
como mostrado na figura 3.11 [17, 31]. Uma caracteristica importante deste tipo de es-

EAL 5 tn)

———— AR
¥n eslagio estagic estagic
(YIS b, (n} 2 M

b, (n}

L/

Figura 3.11: Estrutura trelica

trutura é que a inclusao ou a retirada de um estdgio nio afeta o valor dos parimetros dos
outros estagios {17]. Isto ndo ocorre com a estrutura transversal, onde o valor étimo dos
coeficientes depende do nimero dos mesmos.

Desempenho em canais méveis

Observamos no capitulo 2 que canais de propagacio em sistemas de transmissio mével
sao caracterizados por mitltiplos percursos, resultando em desvanecimento seletivo. Estas
fortes atenuagOes em certas porgoes da faixa do canal resultam em degradacio no desem-
penho de receptores utilizando estruturas transversais com os critérios descritos acima.
Desta forma, tais receptores ndo sdo normalmente empregados em sistemas méveis.
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3.3 Estimacao pela maximizacao da razao de verossimi-
lhanca assumindo simbolos passados conhecidos

Na secdo 3.2.2 observamos que os receptores que empregam filtro casado seguido por
uma estrutura transversal fazem a estimacao do simbolo transmitido utilizando o simbolo
recebido correspondente mais os simbolos passados e futuros recebidos, como indicado na
expressdo {3.49). Admitindo que ndo haja atraso entre a transmissio de um simbolo e a
sua detecgdo, para o sinal amostrado usado para detectar I temos:

v = -+ woyy + Woyo -+ wiy—r + - {3.61)

Usando a expressdo {3.9) em (3.61), sem a componente ruido z,, obtemos:

IlSem I
et i,

Vg = .o w_q ($011 -+ ZI}_I'{.{T{) -+
170
+wo(xelo + -+ 21 li + 2zl + - } +
IiSem Iy
-1 (11,‘0]__} 4 ZIM;M-Q;%-) 4o (362)
[ESE
o
IS em I,

Vamos supor que os coeficientes sejam ajustados tal que o erro quadratico
médio entre o simbolo transmitido e a sua estimacdo seja minimizada. Observe-se, no
entanto, que para fazer tal estimacio estamos utilizando as amostras do sinal recebido
{voes¥=1, Y150 ), correspondentes a {...,/.1,f1,...), que também estdo corrompidos por IIS.
Desta forma, a eliminacdo da IS de J serd total somente se o niimero de coeficientes do
equalizador for infinito {17].

Consideremos um caso hipotético: as IIS nas amostras passadas e futuras
recebidas (...,y—1,¥1,..-) sdo nulas. Entdo, a expressio (3.62) pode ser reescrita como:

Up = .ok Wog (:r@h) +
+WO(XOIQ + k o $m;.11 - le——l + - J) +
IS em Iy
+un (3«‘{}[—1) e (3.63)
Ajustando os coeficientes w; para
=Wk
w; = , (3.64)

Lo
verificamos que as interferéncias sobre [y serao canceladas totalmente.

Em uma situagao real, esta hipdtese nao é vilida quanto aos simbolos futu-
ros. Porém, ela pode ser verdadeira quantos aos simbolos passados. Para isto, basta que
as derivacgbes da estrutura transversal da figura 3.9 correspondentes aos simbolos recebi-
dos passados sejam alimentadas com os simbolos passados ji decididos, supondo que estas
decisdes tenham sido corretas. Esta técnica é conhecida como Equalizagdo com deciséo rea-
limentada ( Decision Feedback Equalizer - DFE) e estd mostrada na figura 3.12. Portanto,
na equalizagdo com decisao realimentada, os simbolos recebidos futuros sio ponderados e
somados na etapa direta para reduzir a ISS provocada por eles, enquanto que os simbolos
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circuito de
decisiio

-

elapa direta

etapa realimentada

Figura 3.12: Equalizador com decisio realimentada

passados ja decididos, ponderados e somados na etapa realimentade, atuam para reduzir,
e eventualmente eliminar, a IIS provocada pelos simbolos passados.

Michael E. Austin obteve pela primeira vez esta estrutura em 1967 [34]. A
seguir mostraremos a deducgdo desta estrutura utilizando como base o trabalho de Austin.

3.3.1 O receptor com decisao realimentada como estrutura sub-6tima
para estimagao simbolo-a-simbolo

A estrutura do receptor com decisio realimentada pode ser obtida através do critério da
maximizacdo da probabilidade a posteriori de transmissao de um dado simbolo, dado que
se conhece os simbolos transmitidos passados e assumindo-se algumas hipéteses. Esta
deducéo, para o caso de transmissio bindria, ou seja, real, foi feita por Austin. Estende-
remos aqui esta deducgdo para o caso de sinais complexos.

Consideremos um sistema de transmissao M-dria como o da figura 3.1, cujo si-
nal recebido é dado pela expressio {3.5). Os simbolos I, pertencem ao alfabeto
{A1,Aq, ..., Am}. Na recepgio decidiremos pelo simbolo que apresentar a maior proba-
bilidade a posteriori, fazendo a deciséo simbolo a simbolo. Sem perda de generalidade,
consideraremos que estamos decidindo o sfmbolo Iy. Usando a regra de Bayes, mostra-se
[29] que este critério de estimagio corresponde a calcular a razio de verossimilhanca A IR
dada por:

o Bl = 4]

T plr(t)lo = Ao)

onde Iy = Ag € uma hipGtese auxiliar com Ap = 0 ndo pertencendo ao alfabeto {4},
e decidir:

(3.65)

o = A; se A; = max {A,-} : (3.66)

Para calcularmos estas razdes, assumiremos, além das hipétese (1) e (2) men-
cionadas na se¢do 3.2, mais duas hipdteses auxiliares:

e (3) os simbolos futuros (144, I, ...) sdo varidveis aleatérias com distribuigao gaus-
siana de média zero e varidncia unitaria,
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¢ (4) os simbolos passados (1.1, I..9,...) 80 conhecidos,

Observe-se que, enquanto a hipdtese (4) é, em geral, verdadeira em um sistema real,
a hipétese (3) é falsa. Ela é assumida para simplificar o tratamento matematico deste
problema e, portanto, a estrutura do receptor obtida serd sub-dtima em um sistemna real.
Mostramos no Apéndice A que esta regra de decisao pode ser reformulada

para: _
Io=A; se L;= max{L;} (3.67)

onde a nova varidvel de decisdo L; é dada por:
py=w{a[d? y+eH L]} -0 s (3.68)
onde:

¢ vy é um vetor de comprimento infinito cujos elementos sdo amostras em { = n7T

do sinal y(t) de saida do filtro casado, cuja entrada é o sinal r{1), com a seguinte
COMPOsi¢ao:

T .

y' = {90, 41, ] (3.69)

com y; correspondendo ao simbolo transmitido I
e I é o vetor composto por todos os simbolos passados, ou seja,

17 = [1q,1.,,..] (3.70)

s os vetores r e d contém os fatores de ponderacio para a soma dos simbolos passa-
dos e amostras do sinal de safda do fiitro casado, respectivamente. Os valores dos
elementos de r e d dependem da forma do pulso recebido h(?)

5 é uma grandeza que depende da resposta impulsiva do canal

Portanto, o receptor otimo para a detecdao simbolo-a-simbolo, observadas as
hipéteses, é composto por um filtro casado com o pulso recebido, seguido por duas estrutu-
ras transversais, uma para as amosiras do sinal de saida do filiro casado, correspondendo
aos simbolos atual e futuros, e outra para os simbolos passades. Em principio, todos os
simbolos passados e futuros devem ser tratados pelos filtros transversais, o que resulta
em nriumeros elevados de coeficientes dos filtros transversais. Trataremos mais adiante das
restrigdes sobre tais nimeros de coeficientes.

Os valores 6timos para d; e r; sdo fornecidos pelo procedimento que resulta
em (3.68). Porém, como j& mencionado, a estrutura do DFE deduzida acima é Stima (sob
o critério da minimizagao da probabilidade de erro de simbolo) sob a hipdtese de que os
simbolos futuros sédo varidveis aleatorias com distribui¢ao Gaussiana. Como esta hipdtese
nao é valida para um sistema real, a estrutura serd apenas sub-étima e deveremos utilizar
um ouiro critério para obter o valores de d; e r;. '

Para o caso de simbolos QPSK, mostramos no Apéndice A que a decisio do
simbolo transmitido ¢ feita com base no sinal algébrico da parte real e imagindria da
variavel de decisio U, dada por:

U=d a4 1, (3.71)
ou seja:

R{Iy} = sinal de R{U}

${fo} = sinal de S{U) (3.72)
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onde ${z} representa a parte imaginaria de x.

A estrutura do receptor para este caso é mostrada na figura 3.13. Compa-
rando tal estrutura com a da figura 3.12, observamos que nesta Gltima os simbolos pas-
sados transmitidos sdo tomados das decisdes ja feitas, ou seja, temos uma realimentagdo,
assumindo a hipdtese de que fais decistes sdo corretas. Poderiamos também estabelecer
tal realimentacio na figura 3.13.

{1y
— pr )

A
{Ea
combinador  Jrewegm

Figura 3.13: Receptor étimo para simbolos QPSK observadas as hipdteses (1) a (4)

A seguir trataremos da obtengdo dos valores 6timos de d; e »; para o caso
particular de simbolos QPSK e da regra expressa em (3.72), otimizagio esta que se torna
necessaria tendo em conta a validade da hipdtese gaussiana para os simbolos futuros e a
necessidade de trabalharmos com nimeros finitos de interferentes e ordem dos filtros da
parte direta e realimentada.

3.3.2 Otimizagao dos coeficientes do DFE

Observando a expressio (3.71) e a regra de decisdo (3.72), notamos que podemos ajustar
os valores dos coeficientes do DFE de tal forma que o valor da varidvel de decisao U se
aproxime do valor correto do simbolo estimado. Desta forma, U serd a estimativa I do
simbolo transmitido e nao apenas uma variavel através da qual a decisio é feita. Um
critério para se proceder este ajuste é o da minimizagio do erro quadratico médio
entre o valor correto do simbolo e o seu valor estimado Iy. Este critério corresponde 4
minimizagio da probabilidade de erro de simbolo quande ndo hd erro na decisio de um
stmbolo na auséncia de ruido aditive [35].

Apesar da estrutura do DFE ter sido derivada com infinitos coeficientes d; e r;,
deveremos empregar um numero finito destes coeficientes em uma aplicagao prética. Para
a etapa direta, em geral quanto maior o nimero de coeficientes, meihor serd o desempenho
do DFE, como ocorre com o equalizador linear. Por outro lado, basta que o nimero de
coeficientes da etapa realimentada seja igual ao nimero de simbolos passados que provocam
11S.

Através deste critério obtemos os valores 6timos dos coeficientes d; e r; em
fungio das caracteristicas do sistema de transmissio e do DFE. Consideremos, entio,
o sistema de transmissao mostrado na figura 3.14, onde utilizamos um equalizador com
decisao realimentada com ( Ny + 1) coeficientes na etapa direta e N, coeficientes na etapa
realimentada. Este equalizador serd designado por DFE/Ny + 1,N,).
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Figura 3.14: Modelo de sistema de transmissao
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O canal equivalente é composto pelo filtro de transmissio p(7), o canal de
propagacio c¢(7) e o filtro de recepgio ¢(7). Nao faremos qualquer restricio ao filtro de re-
cepcan. Representaremos este canal equivalente por um filtro transversal cujos coeficientes
T} sao amostras da resposta impulsiva 2(7) = p(7) % c(7) % q(7) nos instantes 7 = k7. As-
sumiremos que rj serd nao nulo apenas para —L; < k < Lo, Os simbolos de transmitidos
I, sdo aleatérios independentes com média nula e varidncia of, ou seja:

E{T Iy} = oféro | (3.73)

onde _
1 = ‘
b= _ N
{3
O ruido aditivo #, corresponde & saida do filtro de recepc¢io ¢(7) cuja entrada é o ruido

aditivo gaussiano branco z(t) de média nula e variancia ¢2. Desta forma, a média de v,
serd nula e sua varidncia sera dada por [36]:

E{vnge ) = a2 pi (3.75)

onde
Pr= Qe xqly (3.76)
com gy sendo amostra de ¢{7) nos intantes » = k7.
Utilizando o critéric da minimizacio do erro quadritico médio, os coeficientes
d; e r; sdo ajustados de tal forma que a quantidade

J = E{|ea|?} (3.77)

seja minimizada, onde e, é definido como o erro de estimacio entre o valor estimado e o
valor correto do simbolo. Considerando que o equalizador causa um atraso de Ny periodos
de simbolos, pois sua parte direta tem Ny coeficientes, e supondo que o modelo equivalente
do canal nao provoca atrasos, o erro e, ¢ escrito como:

en = 8n = I, (3.78)
COIIl:
Ny Ly Ny
S, = Z dz‘ ( Z ijnnim{_,}vl_j <+ Vn-{-:'.-Nl) + Z'risnmi (379)
=i} FET Y FE=y ] ’

onde @, é a saida do canal equivalente e s, é a quantizacio de &,, pois estamos utilizando
o critério da minimizagio do erro quadratico médio. Observe que se ¢(r) é casado como o
pulso recebido, entao, seguindo a notagdo utilizada até aqui, a, = y,.

O valor 6timo de cada coeficiente é obtido derivando J em funcio dos coefi-
cientes ¢ igualando o resultado a zero:

g% =0 para i=0,1,...,N; {3.80)
aJ .
5= 0 para i=1,...N, (3.81)

Mostramos no Apéndice B que minimizar J desta forma equivale a ter:
E{en afy, } =0 para i=0,1,..,N; (3.82)

E{e, s i} =0 para i=1,..,N, (3.83)
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As expressoes (3.82) e (3.83) equivalem a dizer que J serd minimo quando o erro de
estimagao for ortogonal aos sinais de entrada dos filtros transversais, ap+; € sp—; [31, 38].
Usando, agora, estas expressoes (3.82) e {3.83) e assumindo que nao houve erros na decisio
dos simbolos recebidos, ou seja, &, = I,,_n,. e que o nimero de coeficientes da etapa
realimentada, N;, é maior ou igual ao nimero de interferentes passados, Lo, mostramos
no Apéndice B que os valores 6timos d,; e 7,; sao dados por:

) f\’} m
07 v = Y dop (02 pirkomi + Y Te Thgphemes) i= 001N (384)
ke ke Ly
Ny
Poi = =Y dojtis; 1= 1,7y (3.85)
L

Observamos, entio, que os coeficientes d, ; sao obtidos a partir de um sistema de Ny + 1
equacoes, sendo fungdo das caracteristicas estatisticas do ruido aditive e do sinal trans-
mitido e também da resposta impulsiva completa do sistema de transmissio, ou canal
equivalente, zx. Este sistema de equagoes de 3.84 pode ser escrito na forma matricial,
onde a matriz da equacdo é hermitiana, como mostramos no Apéndice B.

Por outro lado, os coeficientes r, ; sao obtidos a partir dos préprios coeficientes
d.:, mas sao também fungao de ;.

3.3.3 Resposta impulsiva de um sistema de transmissio usando DFE

Utilizando as expressoes {3.84) e (3.85), podemos determinar a resposta impulsiva de um
sistema de transmissdo com um equalizador com decisdo realimentada e verificar que,
dependendo do ndmero de coeficientes da etapa realimentada. a ISS devida aos simbolos
passados pode ser eliminada totalmente.

Considerando a figura 3.13, a resposta impulsiva do sistema de transmissao
incluindo o DFE para o caso Ny > L, é dada por:

ho = pxdoy + 1y (3.86)

Observe-se que provocamos a inversdo do sinal dos indices de d,, pois a etapa direta do
DFE utilizard as amostras do sinal de entrada atual e futuras. Consequentemente, os
indices dos coeficientes desta etapa devem ser negativos.

Observando a expressao (3.85), notamos que a resposta impulsiva da etapa
realimentada é a convolugio entre o canal equivalente e a etapa direta para indices posi-
tivos:

re = { N para 1 gln .g N (3.87)
a caso contrario
Portanto, a resposta impulsiva h,, resulta em:
_— T
b, :{ gn*_an para (_?_:1"”‘}”’ Ny+2<n<0 (3.88)
caso contrario

ou seja, a etapa realimentada do DFE anula completamente a parte passada da resposta
impulsiva completa do sistema.

Como exemplo, consideremos a resposta impulsiva mostrada na figura 3.15,
cujos coeficientes z,, sao fornecidos pela tabela 3.1.

Supondo que néo ha ruido aditivo e que ¢ = 1, os valores 6timos dos coefi-
cientes de um DI'E com 5 coeficientes na etapa direta e 3 na realimentada, obtidos através
das expressdes (3.84) e (3.85), estao mostrados na tabela 3.2.
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Figura 3.16: Respostas impulsivas das etapas direta e realimentada do DFE
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2_3=+0,3
T_g = %—0,5
.y = wi“O,S
rgo = -I'-E,O
Ty = +0,8
ra = +0,5
ra = -|-O,3

Tabela 3.1: Coeficientes do canal equivalente

do = +1,8570 | ry = —0,7411
dy = —1,1550 | ro = —0,5818
dy = —0,5559 | rz3 = —0,5570
ds = 40,6769
ds = —0,1309

1l

Tabela 3.2: Valores 6timos do DFE do exemplo

Na figura 3.16 temos as respostas impulsivas das etapas direta e realimentada
do DFE. Observe-se que se trata de duas respostas distintas superpostas na mesma figura.

Finalmente, na figura 3.17 temos a resposta impulsiva completa do sistema,
como representada pela expressdo 3.86, onde podemos observar que a IIS devido a simbolos
passados sera nula, pois h, = 0 para ¢ > 0. B

3.4 Equalizadores adaptativos

Nas segoes 3.2.2 e 3.3.2, mostramos que os coeficientes de um equalizador podem ser ajus-
tados de tal forma a minimizar o valor quadrdtico médio do erro de estimac@o. Para
o caleulo do valor dos coeficientes 6timos segundo este critério, necessitamos do conheci-
mento das caracteristicas estatisticas do sinal de entrada do equalizador, que dependem do
canal de propagacio, e das caracteristicas estatisticas do ruido aditive. Estas informacoes
sao, entao, aplicadas em expresstes que fornecem os valores diimos dos coeficientes.
Porém, este procedimento para o ajuste dos valores dos coeficientes nao é
possivel ou é impreciso em certas aplicagbes praticas. Por exemplo, em transmissao via
cabo telefénico, conhecemos a resposia impulsiva média do canal, e com esta podemos
calcular o coeficientes do equalizador. No entanto, este procedimento pode gerar desajustes
que podem ser intoleraveis. Em outros tipos de transmissdo, como em sistemas moveis,
nio se tem qualguer informacio sobre o canal de propagacio, uma vez que elas variam
aleatériamente com o tempo. Para essas situagdes, existem basicamente duas solucdes:

¢ estimagao das caracteristicas estatisticas do sinal de entrada do equaliza-
dor e cilculo dos coeficientes de forma nfo recursiva:

guando as caracteristicas estatisticas do sinal de entrada sdo invarianies com o
tempo, este procedimento pode ser conveniente, apesar de, em geral, necessitar uma
quantidade de cdlculo elevada; por outro lado, guando tais caracteristicas sao varian-
tes com o tempo, devemos aplicar esta seqiiéncia de operagao (estimacdo e célculo)
seguidas vezes, tornando o método ineficiente.
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Figura 3.17: Resposta impuisiva do sistema completo

o cilculo dos coeficientes recursivamente através de um algoritmo adapta-
tivo:

para a situacio com as carateristicas invariantes, os coeficientes partem de uma
condi¢do inicial pré-determinada e atingem o seus valores 6timos segundo algum
critério recursivamente; para o caso variante com o tempo, os coeficientes sio ajus-
tados adaptativamente de forma a acompanhar tais variacdes.

Para o caso onde as carateristicas do sinal de entrada do equalizador sao
variantes com o tempo ou desconhecidas, a segunda solugao ¢ mais eficiente, pois os
cadlculos sdo feitos de forma adaptativa.

Os algoritmos adaptativos, aplicados ndo apenas a equalizadores mas a filiros
adaptativos de uma forma geral, baselam-se na minimizac¢io do valor de uma grandeza que
é fun¢ao do erro de estimagao do sinal de saida de filtro, como esquematizado na figura
3.18.

Duas classes de algoritmos t1ém merecido mais atencio devido ao seu desem-
penho e simplicidade {31]:

s baseado na Teoria da Filtragem de Wiener,
¢ baseado no método dos minimos quadrados.

A seguir, descreveremos estes algoritmos, aplicados para equalizacio com de-
cisdo realimentada, dispensando mais atengao a segunda classe, pois serd aquela utilizada
neste trabalho.

3.4.1 Algoritmo adaptativo baseado na Teoria da Filtragem de Wiener

Consideremos um filtro transversal linear como ilustrado na figura 3.19.
Na Teoria da Filtragem de Wiener, os coeficientes wy, ¢ = 1,..., N sdo ajustados
de tal forma a minimizar o valor quadratico médio P, do erro de estimacio e,,:

P = S{}en|2} (3.89)
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onde
en=d, -wly (3.90)
e os vetores (N x 1) w e y sao definidos como:
T #® * *
W, = [why why e wp N ‘ {3.91)
e
Y2 = [Un Yne1 - Yn-n) (3.92)

Derivando P, com relagao aos coeficientes do filtro e ignalando a zero, obtemos
a equagdo normal que fornece o vetor w, com os valores 6timos dos coeficientes [31]:

Rw,=p _ (3.93)
(40}
w,=R"p (3.94)

onde p é o vetor de correlacdo cruzada entre o sinal desejado d,, e o vetor do sinal de
entrada y:
p=E&yd;} (3.95)

e R é a matriz de autocorrelacio do sinal de entrada, isto é:
R =y y) | (3.96)

Uma forma alternativa para o calculo de w, é a utilizacdo do algoritmo do gradiente
(também conhecido como “steepest descent”™) [31]. Este algoritmo permite o cdlculo re-
cursivo dos coeficientes , partindo de um valor inicial arbitririo, até atingir o valor 6timo
w,. Na n-ésima interacio, o valor de w, é calculado através da recursio:

1 ' ,
| WT!, = anl %’ 5!1 i:vnw]} . (397)
onde V, 1 é o gradiente de P,,_y com relacdo a w,_y, ou seja:
apﬂ.-—l
Vg = o = — - R i .
w1 = G = —2(p — Rw,) (3.95)

e i1 é o passo do algoritmo.

Observe-se que o algoritmo do gradiente supbe o conhecimento da matriz R e
do vetor p. No entanto, em geral, podemos apenas estimar R e p a partir dos dados de
entrada do fitro. Quando esta estimativa é feita através de:

Ro1 = yno1 y9 | (3.99)

Pno1 = dpq ¥n-1 {3.100)

resulta o algoritmo do minimo quadrado médio (" Least-Mean Square” - LMS) ou algoritmo
do gradiente estocdstico. Aplicando tais estimativas em (3.97), obtemos:

=

wn = ﬁrn_] + {¥n-1 {dnw'} - wf_l Yn.—l} (3101)

Identificando o resultado dentro dos colchetes como sendo o erro de estimaco no instante
n — 1, temos a expressido de atualizagido do algoritmo LMS:

Wn = Wnot + U¥no1€ny (3.102)
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Observando a expressido (3.102), notamos que o LMS é um algoritmo bastante simples
de se implementar. No entanto, pode-se mostrar que a sua velocidade de convergéncia
depende do espalhamento dos auto-valores da matriz R [31], o qual é medido por:

A :
x(R) = &= (3.103)
Armin
onde Apmar € Amin 530 08 valores maximo e minimo dos auto-valores de R (ver [31] e {37]
para maiores detalhes a respeito de auto-valores). Quanto maior o valor de x(R), mais
lento serd o algoritmo, tornando-o inadequado para algumas aplicacoes.

3.4.2 Algoritmo adaptativo baseado no métoedo dos minimos quadrados

Enquanto que o algoritmo LMS baseia-se em conceitos estalisticos, os algoritmos baseados
no método dos minimos quadrados baseiam-se em conceitos deterministicos. Consideremos
novamente a figura 3.19. Pelo método dos minimos quadrados, os coeficientes w, ; sdo
ajustados de tal forma a minimizar a soma § dos quadrados dos erros de estimagéo e, ou
seja:
Ti
S=3lal® (3.104)
k=0

Observe-se que a minimizacao ¢é feita sobre a soma dos erros eg, €y, ..., €,. Porém, se as
caracteristicas estatisticas do sinal de entrada z,, forem variantes com o tempo, deveremos
previlegiar os etros €, mais recentes, em detrimento dos mais antigos, de forma a acom-

panhar tais variacoes. Isto é feito ponderando os erros e; na soma § através de um fator
de esquecimento #(n, k). Desta forma, redefinimos & como:

1
S= Z n(n, k) lex)? {3.105)
k=0
Pode-se mostrar (ver, por exemplo, [31] para maiores detalhes) que os valores
4timos dos coeficientes para este critério sio dados pela equagdo normal deterministica:
@n Wn = Kn (3~106)

onde @, e kp sao as versbes deterministicas da matriz de autocorrelacdo do sinal de
entrada e do vetor de correlagio cruzada entre o sinal de entrada e o sinal desejado,
respectivamente:

P, = Z nin, k) yr y (3.107)
K==}

k= n{n k) di yi (3.108)
k=0

A forma mais comum para o fator de esquecimentc é a exponencial:
n(n, k) = A"~* (3.109)

com
0€A<l (3.110)

Qutras formas para o fator de esquecimento também tém sido estudadas, tais
como a do janelamento uniforme e a do janelamento exponencial. Nestas formas, o cilculo
da matriz @, e do vetor k,, levam em conta apenas os I vetores x; mais recentes, ponde-
rados exponencialmente ou nao:



Equalizadores adaptativos 50

n(n, k)= usz,L} Janelamento unt forme

_yn—k,, (L] . ] . (311])
nn, k)= A"""uy janelamento exponencial
com :
(ry_ )1 se 0<n<l-1 (
n { 0 caso contrdrio (3.112}

Estudos tém mostrado [39] que o algoritmo adaptativo resultante da utiliza¢do do janela-
mento exponencial possue maior capacidade de acompanhamento ("tracking”) em relagao
ao algoritmo com apenas a ponderagio exponencial. Este resultado pode ser entendido da
seguinte forma: quando usamos o janelamento (exponencial ou uniforme), as amostras de
erros anteriores ao intervalo definido pela janela, as quais correspondem as caracteristicas
estatisticas antigas do sinal de entrada, nao sio utilizadas nos cédlculos dos coeficientes,
permitindo que @, e &, representem mais fielmente as caracteristicas estatisticas do sinal
de entrada do instante ¢ = n7T. Por outro lado, a ponderagio exponencial apenas atenua
as amostras mais antigas, prodozindo uma maior.inércia na capacidade de adaptacio. Os
algoriimos com janelamento apresentam o dobro da complexidade do algoritmo sem ja-
nelamento [39], pois ndo apenas os elementos (v y,) e (d} y.) devem ser acrescentados
em ¢, e K, (expressdes (3.107) e (3.108)), respectivamente, mas também os elementos
(ynH_wL Yo-r) e (d;_; ¥yn-r) devem ser relirados dos mesmos. Neste trabalho utilizaremos
o algoritmo sem janelamento (apenas com ponderagao exponencial) (expressdo (3.109).
Em trabalhos futuros pretenderemos estudar os algoritmos com janelamento para verifi-
car sua eficiéncia em canais de propagacao movel.
As expressoes de ®,, e k,, que utilizaremos, entdo, sao:

n
.= > N Fyyf (3.113)
k=0
fn = 3 NTF dy i (3.114)
b0 '

e o vetor de coeficientes étimos no instante ¢ = T é dado por:
w, = &1 K, : (3.115)

Pode-se mostrar (ver {31]) que os coeficientes w,, podem ser calculados recursivamente
para n = 1,2, ... através das expressoes:

A1 q)mi Y-
& = T y;} ;Ml . (3.116)
n n-1 Jn
T = dy ~ mel Y (31£7)
Wiy = Wyt + 8n 7; ‘ (3118)
&1 =218 Al yH e, (3.119)

onde g, é o vetor ganho e v, é o erro de estimaciio a priori. A matriz &, e o vetor dos
coeficientes w,, sao iniciados com:

=67 (3.120)

Wo — 0 (3121)

onde & é um nimero positivo pequenc e 7 e 0 sdo a matriz identidade e o vetor nulo,
respectivamente,
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Comparagao entre o RLS e o LMS

As expressoes (3.116-3.119) compoem a chamada forma convencional do algoritmo RLS.
Esta forma requer um esfor¢o computacional da ordem de N? operagdes por interagio,
enquanto que o algoritmo LMS requer um nimero de operagées da ordem de N. Esta
caracteristica do RLS, a despeito da sua melhor capacidade de acompanhamento e con-
vergéncia mais rapida, comparados com a do LMS5, torna-o nao utilizivel em muitas si-
tuagdes priticas. Muitos estudos foram e continuam sendo feitos (por exemplo, [40] e [41])
para se obter algoritmos rdpidos baseados no método dos minimos quadrados, mas com
esforco computacional comparavel ao do LMS.

Outra caracteristica importante do algoritmos RLS é a sua forte tendéncia
3 instabilidade numérica quando a precisao utilizada no caleulo é limitada. Esta insta-
bilidade é malis marcanie nos algoritmos rdpidos, o que motivon muitos estudos com o
objetivo desenvolver métodos de estabilizacdo para estes algoritmos [31], [40], [42], [43].
No entanto, a forma convencional do RLS também apresenta instabilidade numérica [31],
principalmente quando o fator de esquecimento ¢ menor que a unidade, como verificaremos
no capitulo 5 deste trabalho.

Neste trabalho utilizaremos o algoritmo RLS na sua forma convencional, pois
estudaremos o desempenho do DFE apenas por meio de simulagdes, que nao serdo em
tempo real.

3.4.3 Aplicagao do algoritmo RLS na estrutura do DFE

Descrevemos acima as expressoes do algoritmo RLS para um filtro transversal genérico.
Para aplicd-las a um equalizador com decisdo realimentada, devemos apenas redefinir
algumas varidveis das mesmas. ‘

Consideremos o equalizador com decisio realimentada da figura 3.14, onde,
agora, 0s coeficientes do equalizador sdo fun¢do do tempo, representada pelo indice n.
Entao;

d; — dn,i

TP T
Sob o ponto de vista do algoritmo de adaptagdo, o equalizador com decisao realimen-
tada pode ser visto com sendo dois filtros transversais {o direto e o realimentado) cujas

saidas sio somadas. Portanto, devemos redefinir os vetores do sinal de entrada y,, e dos
coeficientes w,, coma:

T .. . PR
Yo = {yn Yp—1 oo Yn—Ny fn—] Sn—2 - 'Sn——l\’;g] (3122)
etapa direta etapa realim.
T . % ® * = * #
W, = {dn,N] d‘n,n»N;+2 d‘ﬁ,U L% Tn,i! Tn,f\"g] (3123)
estapa direla efapa realim.

Além disso, o sinal desejado é redefinido como:
Ay = Loy -1

pois a etapa direta provoca um atraso de Ny — 1 amostras.
Procedendo desta forma, aplicamos diretamente as expressbes (3.116-3.119)
do algoritmo RLS.
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3.5 Equalizadores fracionarios

Até entdo analisamos o funcionamento de equalizadores que processam amostras do sinal
recebido tomadas a cada instante t = nT". No caso do DFE, observando a descricao feita
no Apéndice A, o intervalo T entre as amostras {oi escolhido pois as decisées devem ser
feitas comn este intervalo. No entanto, tal intervalo pode resultar em efeitos indesejdveis,
COmMO MOStrareImos a seguir,

Dado que o intervalo entre as amostras do sinal recebido é T' ¢ que o pulso
cosseno levantado com roll-off a = 0,35 ocupa a faixa de freqiiéncia |f| < (14 @)/2T, 0
espectro do sinal amostrado apresentard sobreposicoes dos espectros originais. Devemos
lembrar, no entanto, que apos a amostragem do sinal recebido, e eventual equalizagio, nao
necessitaremos retornar & forma analdgica, pois as decisdes quanto aos simbolos {ransmi-
tidos utilizam as amostras do sinal recebido ou as safdas do equalizador. Portanto, nio
precisaremos nos preocupar com o teorema da amostragem quanto i questao da recons-
trugdo do sinal anaelogico.

Porém, a sobreposigao das réplicas do espectro do sinal analégico pode provo--
car efeitos que degradardo o desempenho do equalizador. Para observarmos como ocorrem
tais efeitos, tomemos o sinal y{f) de saida do filtro de recepgdo da figura 3.1, Conside-
remos, agora, gue y(t) fol amostrado nos instante { = nT 4 75 para ser processado pelo
equalizador. 7o é uma constante arbitraria que chamaremos erro de amostragem. Temos
entao:

Yn = y(i)ltmnT%‘m - gfk ok (3124)

0 espectro do pulso de entrada do equalizador,Y,( f), serd:

Y (f)= i X(f - %) exp [271' (f - ’;;)TO:I (3.125)

ko0

Apenas como ilustracao, consideremos que z(t) seja do tipo cosseno levantado com fator
roll-off & ndo nulo e com espectro de fase nulo, de forma que o pico de z(t) ocorra em
t = 0. Para erro de amostragem nao nulo, as réplicas de X{f) deslocadas terdo fases nio
nulas, como mostrada na figura 3.20 para 7o = —0,457. Como conseqiiéncia, o espectro
Y,(f) apresentard vales nos pontos f = k/2T k = £1,42, ..., como ilustrado na figura
3.21, correspondente & figura 3.20. Dependendo do valor de 7p, vales podem ser mais ou
menos pronunciados. ,

Consideremos, agora, que o sinal amostrado é enviado a um equalizador linear
transversal com 2N + 1 coeficientes espagados em T, com resposta em fregiiéncia W( f).
Portanto, o espectro do sinal equalizado é dado por:

S(f) = W(f)Ye(f)
= Zwkexp(—ﬁﬂfﬂ") X
k

ool

Z X(f - g;) exp [j?ﬁ(f — %—)Tg] (3.126)

k=—00

Observe-se, entéo, que, como W{(f) é peridédico com periodo 1/T, o equalizador atuara sobre
Y,(f), ou seja, sobre a versao de X(f) com sobreposigio, e nio sobre X{f)exp(327 fry)
diretamente. O vale que aparece em Y,(f) serd compensado no equalizador por um ganho
elevado [46] que provocard um aumento da poténcia do ruido aditivo, diminuindo a relagdo
sinal-ruido na saida do equalizador. Este tipo de enriquecimento do ruido pelo equalizador
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é também provocado por nulos na resposta em freqiiéncia do canal, como discutido na secao
3.2.2. Aqui, porém, a forte atenuagao apareceu devido ao erro de posicionamento dos
instantes de amostragem do sinal de entrada do equalizador, quando esta é feita na taxa
1/T. Este erro faz com que na porgao do espectro de Y,{ f) onde ocorre a sobreposicao,
denominada de porgdo de roll-off, as réplicas de X(f) se anulem, provocando os vales.

Como ilustracao, consideremos um equalizador linear transversal com 23 coe-
ficientes, ajustados para minimizar o erro médio quadratico de estimacdo. Na figura
3.22 temos a resposta em freqiiéncia deste equalizador quando o sinal de entrada corres-
ponde & pulsos com caracteristica cosseno levantado, amostrados & taxa 1/7T com um erro
g = —0,45T, como o da figura 3.21. '

5.0 — ,
equal. linear

’g 4.0+ 23 coefic. modulo ]
8 30} .
3
£ zo} ;
§ E

1.0
3
g 0.0 —
3
£ 0l Jase ]
§‘ _20 | erro de amostragem = ~0,45T
S ' taxa de amostragem = T

-3.0 : : , :
0.0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0

frequencia (normalizada com a freq. de amostr. fa)

Figura 3.22: Resposta em freqiiéncia do equalizador linear com intervalo 7" entre amosiras

Uma forma de contornar este efeito indesejavel provocado pelo erro no instante
de amostragem é aumentar a taxa de amostragem tal que nio ocorra sobreposicio de
réplicas em Yp(f). Usando o Teorema da Amostragern [48], devemos, entdo, amostrar o
sinal recebido & uma taxa f, maior que {1 + «)/7, ou seja, o perfodo de amostragem T,
deverd ser uma fragdo do perfodo de simbolo T'. Para ¢ = 0, 35, podemos usar

1 2
fo= =T (3.12?).
Como ilustragdo, o espectro Y,(f) do sinal z(1) amostrado com & taxa f, = 2/T com um
erro de amostragem 15 = —0, 457 é mostrado na figura 3.23.

Para a equaliza¢io deste sinal, os coeficientes do equalizador devem também
estar espagados em T, originando o nome equalizador fraciondrio. As amostras de saida
do equalizador continuam a ser tomadas na taxa de simbolo. Na figura 3.24 est4 ilustrado
um equalizador fracionirio linear.

A resposta em freqgiiéncia de um equalizador deste tipo com 22 coeficientes
para o sinal da figura 3.23 é mostrada na figura 3.25.

Notamos que néo existe mais o alto ganho na por¢io de roll-off apresentada
pelo equalizador com intervalo T entre amostras. Podemos concluir que o equalizador fra-
ciondrio atuard sobre as réplicas de X{ f) anfes da sobreposi¢io, podendo, entio, sintetizar
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uma fun¢do para a correcao do instante de amostragem, atuando apenas sobre a resposta
de fase [46]. Como o pulso de entrada do equalizador era do tipo cosseno levantado, nao
havendo, portanto, II5 para eliminar, o equalizador fracionario apresentou a resposta em
freqiéncia:

P 1 ' .
Z{TG} para 0 < f < tta) (3.128)

Crolf)~ exp | 7

0 equalizador com decisao realimentada também possue sua versio fraciondria,
Porém, apenas a etapa direta tera estrutura transversal fraciondria, pois a etapa realimen-
tada é alimentada com os simbolos decididos e ndo com amostras de algum sinal. Na figura
3.26 temos o DF'E fracionério.

circuito de
decisfo

clapa direta fraciondria

einpa realimentada

Figura 3.26: Equalizador com decisdo realimentada fracionario

3.5.1 Adaptacao dos coeficientes do equaﬁzador fracionéario

Como observado no item anterior, o sinal de saida do equalizador fraciondrio é amostrado
a taxa de simbolo para se fazer a estimacao do simbolo transmitido e calcular o erro
de estimagdo. Portanto, seria natural que em um equalizador fraciondrio adaptativo, a
adaptagdo fosse feita na taxa 1/7. No entanto, a adaptagio pode também ser feita na taxa
de amostragem do sinal de entrada do equalizador. Neste caso, é necessdrio o uso de um
filtro interpolador para se determinar o valor do sinal desejado nos instantes intermedidrios.
Muitos estudos tém sido feitos [17],[47] propondo algoritmos de adaptacgio usando filtro
interpolador, onde se verifica que esta esiratégia aumenta a velocidade de convergéncia do
algoritmo, ao custo de uma maior quantidade de cdlculo por intervalo T.

Neste trabalho empregaremos a adaptacio na taxa 1/T, deixando para traba-
thos futuros o estudo do desempenho do equalizador com adaptacio na taxa de amostra-

gem.



Capitulo 4

Sistema de transmissao simulado

Neste capitulo apresentaremos o sistema. de transmissio utilizado no estudo do desempe-
nho do DFE quando aplicado na equalizacio de sinais de telefonia mével digital no sistema
D-AMPS. Mostraremos alguns detalhes da implementacio deste sistema através de um
programa de simulagao e resultados de testes de validacio desta implementacio.

4.1 O sistema de transmissao digital do Sistema de Tele-
fonia Celular Digital D-AMPS

Como ja mencionado anteriormente, utilizaremos em nossos estudos o sistema de telefonia
celular digital D-AMPS que utiliza a técnica de acesso TDMA, por ser este a evolucio
do sistema AMPS, empregado no Brasil. Restringindo-nos ao canal de voz do D-AMPS,
o sistema de transmissio bdsice é mostrado na figura 4.1, segundo a norma 1S-54 da
EIA/TIA {20]. Embora o equalizador ndo tenha sido normatizado pela IS-54, seu uso é
necessario para que o sistema de transmissao atinja o desempenho minimo especificado
pela IS5-55. Consequentemente, muitos estudos como este tém sido feito nos dltimos anos
sobre métodos de equalizacao para o sistema D-AMPS.

Deste sistema de transmissdo basico, apenas as etapas assinaladas na figura
4.1 foram implementadas no programa de simulagéo, as quais correspondem  configuracio
minima para o estudo do desempenho do equalizador. As etapas de modulagio e filtragem
de transmissao e recepcdo estdo rigidamente definidas pela IS-54, conforme ja citado no
capitulo 2, enquanto que a forma de demodulagio é livre.

O canal de propagagio utilizado estd especificado na norma IS-55, correspon-
dendo a um modelo de dois raios para o canal com desvanecimento seletivo variante no
tempo.

4.2 Implementagao do sistema simulado

Descreveremos a seguir alguns detalhes da implementacio do sistema de transmissio si-
mulado.

4.2.1 Modulagiao 7/4 DQPSK

Como descrito no capitulo 2, a modulagio empregada no sistema D-AMPS é n /4 DQPSK.
Usando a representagao em equivalente complexo em banda-basica, um simbolo « /4 DQPSK,
carregando dois bits de informacao, é representado por:

I = A% (4.1)
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Implementacio do sistema simulado
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O = Oy + Ay ' (4.2}

com Ag¢y determinado pelo dibits (bag, bory1) 2 serem transmitidos pelo simbolo, como
mostrado na tabela 2.2, onde by, é 0 (2k)-ésimo bit de informacdo transmitido:

bok € bopty & Iy (4.3)
Para implementarmos esta modulagdo, utilizamos uma tabela como a 2.2, cuja entrada é
o dibit a ser transmitido e a saida é a fase Ady.

4.2.2  Filtros de transmissdo e recepgao

Como j& mencionado, tais filtros possuem a caracteristica raiz quadrada do cosseno le-
vantado com fator "roll-off” o igual a 0,35. Usando a notacdo empregada no capitulo 3,
representaremos os filtros de transmissio e de recepcio por p(r} e ¢{7), respectivamente:

861'?.[7?(1 - Q')T/T} + 41 /T jcos {7."(1 + a*)r/T]
’.'T[l — (@CHT"/T)E}T/T

(4.4)

onde 7' é o periodo de simbolo quaterndrio. Observe-se que para o caso do canal ser ideal,
o filtro de recep¢io serd casado com o pulso do sinal recebido.

Estes filtros foram implementados através de filtros transversais de resposte
impulsiva finita (FIR), dadas por:

L.

ﬁn = Zpk 6ﬂmk (45)
-5
L

Gn = Dk bn (4.6)
-k .

onde py e gx 80 amostras de p(7) e ¢(7), respectivamente, com M amostras por periodo
de simbolo T

pr = p(7) g = g(7) (4.7)

r=kT/M r=kT/M
e 2L 4 1 é o nimero de coeficientes destes filtros. A taxa de amostragem T, = T/M
deve ser escolhida de forma a n3o provocar sobreposicio espectral. Usando o critério de

Nyquist para a amostragem [48], devemos ter:

T,< L

G .3 m (48)

Além disso, quanto maior o nimero de amostras M, maior serd a flexibilidade da si-
mulagao, como, por exemplo, no estudo da questio do instante de amostragem. Por outro
lado, aumentando M, aumentaremos também o tempo de processamento da simulagio,
tornando-a, muitas vezes, proibitiva. Em nossas simula¢ées adotamos M = 4 como um
- compromisso entre velocidade de processamento e flexibilidade.

4.2.3 Canal de propagacao

No capitulo 2 estudamos as caracteristicas do canal de propagacio encontradas em um
sistema de transmissdo mével e apresentamos uma modelagem para tal canal dadas pelas
expressoes (2.22) a {2.26) e repetidas aqui por conveniéncia, para N = 2:

é(r31) = ag (1)6(r) + az(t)6(r ~ 7o) (4.9)
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onde a;(t), i = 1,2, sdo varidveis aleatérias gaussianas complexas que podem ser escritas

Comao,
a;(1) = pi(t)e” M i=12 (4.10)

As varidveis p;{t) e p;(t) sdo varidveis aleatérias com distribui¢ao Rayleigh e uniforme,
respectivamente:

z
PplT) = gz_e—mz/za? para x>0 (4.11)
?
) Y2r para ~7w<z <7
Pe.(@) = { 0 caso  contrario (4.12)

onde, como jd citado, 207, i = 1,2, sd0 0os momentos de segunda ordem de p;(), os quais,
segundo a 15-55, devem ser iguais. Em nossas simulages, fizemos ainda:

E{pin)} + B{idn)} =1 REY

de forma que o ganho médio do canal seja unitério, como utilizado na referéncia [51].

Mencionamos também no capitulo 2 que as varidveis a,{) podem ser obtidas
através da conformacio da densidade espectral de poténcia de varidveis aleatérias gaus-
sianas complexas £;(t) brancas; através de um filtro Doppler H{~), tal que sna densidade
espectral adquira a forma de S.(v}, indicada pela expressao (2.29).

Como nas simulagbes tratamos com sinals amostrados, implementamos tal
filtro através de um filtro digital Chebyshev de segunda ordem cuja resposta em freqiiéncia
é dada por:

Hw) =G Al 4 e + e'jz“') '
1~ Be~w — (g—itw

(4.14)

onde

Ao 0.8026476 w7
44 1.97905 w, + 0.9895998 w?
B 8 — 0.9895998 w?
44 1.97905 w, + 0.9895998 w?
_ 4= 197905 w, + 0.9895998 w?
T 441.97905 w, + 0.9895998 w?

_ 27 fn v ‘
We = - f_g E fD - :\‘ (4";‘5)

sendo fp a freqiiéncia Doppler mdxima, f; a taxa de amostragem do sinal de entrada do
filtro, v a velocidade do mével e A o comprimento de onda da portadora, que, em nossas
simulagdes, assumiremos estar centrada em 900 MHz. Considerando também que o canal
varia apenas uma vez a cada periodo de simbolo 7', entéo, f, = 1/T. O fator G ajusta o
ganho do filtro, de forma a obter os valores desejados de ¢?. Na figura 4.2 estio ilustradas
a resposta |H(7)|* resultante do filtro fmplementado e 5.(y) para fp = 100H z.

A I8-55 estipula que os desempenhos devem ser medidos para velocidades 8,
50 e 100 km/h

Esta modelagem é proposta pela norma IS-55 para a medicao do desempenho
das diversas etapas do sistema de transmissdo. Alguns autores [24, 30] criticam este
modelo, alegando se tratar de um modelo rigoroso, correspondendo a situacdes dificilmente
~ encontradas na pritica. Nao obstante tais criticas, este modelo & largamente utilizado em
estudo de desempenho de sistemas celulares, possibilitando a comparacio de resultados.
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300.0
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fp= 100 Hz
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Figura 4.2: S.(v)e |H(7)|? correspondente ao filtro implementado

Neste modelo foi incorporado também o ruido térmico aditivo complexo v(t),
gaussiano de média nula e varidncia E{{v(1)I*} = 2N, correspondendo a um ruido térmico

aditivo real de varidncia igual a No/2 [29].

Na figura 4.3 temos o diagrama de blocos da implementacio do modelo do

canal,

saida

entrada
—— e c{z):aié(“c)«r» azf)('r--:o) *—@\\ oo
= iy " j v( 1)
BEX Y, BF XY, 9
gerador de
V.. gaussianas
fiftro filtro
complexas
Doppler Doppler b
ruido aditivo
gerador de gerador de
V.3, gaussianas ¥.4. gaussianas
complexas complexas

4.2.4 Detecgao do sinal modulado /4 DQPSK

Figura 4.3: Modelo do canal mével variante

Um sinal modulado = /4 DQPSK pode ser detectado basicamente por duas técnicas {49],

[50]:

¢ detecgao diferencial em banda-bésica

¢ deteccio diferencial em FI
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Detecgao diferencial em banda-basica

Em um receptor usando detec¢do diferencial em banda-bdsica, utilizamos um oscilador
local centrado na fregiiéncia da portadora f., porém ndo necessariamente coerente com
a fase do sinal recebido ry(t). Na figura 4.4 temos o esquema de blocos desta detecgdo
em sua forma banda-passante, onde { indica o erro de fase do oscilador local com relacio
4 fase de ry(t). Este erro de fase é compensado apds a demodulagao pela utilizagdo do

A
FPR -~ ba
o e k l: "
t=k'F i

cost ogt+ L)

rpiD) ' e B TR N
N Y M
ssen{@gt+ )
decodificagio B ane;
diferencial )
—» FPB by R :§: e
2%1) - :

=xT

Figura 4.4: Detec¢io diferencial #/4 DQPSK em banda-bdsica

decodificador diferencial, como veremos a seguir.
Consideremos que o sinal r,{t}, banda-passante, seja dado por:

ro(t) = Acos(2n fit + ;) para kT <t <{k+1)T {4.16)

onde 8 é a fase da portadora dependente dos dibits transmitidos naquele intervalo e no
anterior, segundo a tabela 2.2. Os sinais w'(t) e 2/(t) sdo, entdo, dados por:

w(t) = Acos(2mfit+60) cos(2mft+ ()

= -g cos(dnft + 8+ () + 124— cos(8r — () (4.17)
e
Z(t) = —Acos(2nft+0) sen(2x fut + ()
= —é‘ sen{dn fot + 8, + () + g sen{f ~ () (4.18)

Apéds a filtragem e amostragem, temos os sinais em banda-bdsica:
w = cos(f; — () (4.19)
2 = sen(f — () (4.20)

Aplicando wy e z; nas expressoes da decodificacdo diferencial, temios:

Pk = Wk Wk-1t 2k 21
= cos(fr — () cos(Br..; — ) + sen(B; — () sen{fr_1 — ()
= cos(f — Ory) = cos{Ady)
(4.21)
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e = 2k Wiy — Wi 2pt
sen{f; — () cos(fr.1 — () — cos{By — () sen{fp1 — ()
sen(fx — 0p_;) = sen(Agy)

(4.22)
Portanto, as varidveis p; e g correspondem aos bits transmitidos bz e byrrq, respectiva-
mente, conforme a tabela 2.2:

Prebap € gi & bopi (4.23)

Observe-se que a decodificacdo diferencial € feita em banda-bdsica, ou seja,
apds a demodulacéo.

Detecgio diferencial em FI

O uso de oscilador local pode ser indesejdvel em algumas aplicacoes devido aos circuitos
necessarios ou & dificuldade de aquisi¢do do sincronismo de fregiiéncia deste oscilador.
Uma alternativa para a detecgdo de sinais ©/4 DQPSK é a deteccdo diferencial em FI
[17, 29], mostrada na figura 4.5. Como os simbolos de informacio foram codificados

WY w(l} w
% b
FPB e > = e 2P

._,f

Im’z
=(X)- FPR - - ® 201

ey

&

)

20 A1 7y

Figura 4.5: Deteccio diferencial em F1

diferencialmente no transmissor, a observa¢io da diferenca entre as fases da portadora nos
intervalos (k — )T < t < kT, e kT < t < (k + 1)T permite a recuperacio do sfimbalo
- transmitido. Para verificarmos o mecanismo desta técnica de deteccio, consideremos o
sinal 7,(f) na saida do canal dado pela expressio (4.16). O sinal na saida do atrasador
serd, entdo: .

ro(t =T} = A cos(2m ft + 6_y) (4.24)
onde supomos que o produto f..7 é inteiro, por questio de simplicidade. Portanto, os
sinais w'(t) e 2'(t) sio dados por:

w'(t) = A? cos(2nft+ ;) cos(2nf,t + Or—1)

A? - A?
= - COS(‘lﬂ"fci + 6, + gk—l) + o3 cos(fy — 9k—1) (4.25)
e
(1) = —A® cos(2mfot + 6)) sen(2nf.t + Oy_q)
A? AT
= —‘—é— 8871(47ch1 + 9],; -+ gk—l) -+ -“é- 5672(8]; - gk-—l) (426)
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Eliminando-se as componentes centradas em 2f. através dos filtros passa-baixas e proce-
dendo a amostragem, obtém-se wg € z;:

2 2
wg = —é— cos(fr — Or_y) = %—— cos(Agy) (4.27)
¢ A A? :
Zp == —2—— sen(é‘k - 9k—1) = ——i— .sen(At,‘bk) (4.28)

que correspondem aos bits by e byyyq transmitidos, segundo a tabela 2.2. Neste tipo de
detecgao, diferentemente do tipo anterior, a decodificagio diferencial € iniciada em FI.

O desempenho destes dois tipos de detecgio em comunicacbes moveis tem
sido estudado nos dltimos anos {30, 49, 50, 51}, devido & sua simplicidade, gracas a nio
necessidade de uso de recuperador de fase.

A equalizagdo em sinais modulados diferencialmente

As duas técnicas de detecgao para o sinal modulado 7 /4 DQPSK descritas acima influen-
ciardio na pesi¢do do equalizador no receptor.

Para compreendermos esta influéncia, devemos inicialmente lembrar que a
IIS pode ser entendida como uma distor¢do linear provocada pelo canal sobre o sinal
transmitido, e, baseado nesta linearidade, o equajuador atuard sobre o sinal recebido de
forma a minimizar tal distorcao.

Retornando & decodificacao diferencial, notamos que em ambos os tipos de de-
tecgdo apresentados, ela é feita através da multiplicagdo das amosiras atual e anterior do
sinal de saida do canal, criando, entao, uma caracteristica quadratica no sinal decodificado.
Esta natureza ndo-linear do sinal de saida do decodificador diferencial o torna invidvel &
equalizagéo através dos métodos estudados no capitulo 3. Portanto, a equalizacio deverd
ser feita antes da decodificagdo diferencial [52]. Observando as técnicas de deteccio des-
critas acima, conchiimos que para a detec¢io diferencial em handa-bésica, o equalizador
atnara sobre o sinal em banda-bdsica, enquanto que para a deteccio diferencial em FI, a
equalizagdo serd em banda-passante, conforme mostra a figura 4.6. £Em ambos os casos, o
sinal de entrada do equalizador carrega simbolos codificados n /4 DQPSK.

Neste trabalho estudaremos os equalizadores em banda-bésica e, consequen-
temente, deveremos utilizar a detecgio diferencial em banda-bisica.

Equivalente complexo em banda-basica do detector diferencial em banda-basica

Os esquemas de detecgdo apresentados acima estdo na suas formas em banda-passante,
como mencionado. Porém, para utilizé-los em simulagdes, devemos usar suas formas equi-
valentes complexas em banda-bisica.

Usando este tipo de representagao, o sinal r,(t) pode ser escrito como:

= R{r(t) exp(2r f.1)} | (4.29)

Entéo, o equivalente complexo em banda-bésica do detector diferencial é mostrado na
figura 4.7, onde h{r} € o equivalente complexo do filtro passa-baixas e { representa o erro
de fase do oscilador local com relagio & fase do sinal r,(t).

Discutiremos a questdo do instante de amostragem na préxima segao a0 tra-
tarmos da implementacdo dos equalizadores,

,‘__W,«g
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Figura 4.6: Equalizacdo de sinal modulado diferencialmente: {a) detecgao diferencial em
banda-bésica; (b) deteccao diferencial em F1
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Figura 4.7: Representagio em banda-bisica complexa do detector diferencial em
banda-bésica
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4.2.5 Equalizadores estudados

Em nossas simulagdes estudamos o desempenho do equalizador com decisio realimentada
com as estruturas fraciondria e nio-fraciondria, mostrados nas figuras 3.12 e 3.26, res-
pectivamente. Vimos no capitulo 3, que equalizadores com decisao realimentada utilizam
simbolos j4 decididos como entrada, caracterizando, entdo, uma realimentacdo. Desta
forma, podemos posicionar a decodificagdo diferencial dentro ou fora do elo de reali-
mentagao, COmMo VereInos a Seguir.

Decodificagdo diferencial dentro do elo de realimentacido do DFE

Nesta configuragdo o decodificador é posicionado na safda ndo decidida do DFE, operando
com sinals analdgicos, como ilustra a figura 4.8. Desta forma, o circuito de decisio terd

simbolos

codificados sfbolos

ago codificados
—

/_;\ decodificador

diferencial

circuito da decisiio

codificador
diferencial

ctapa

- i
> realimentada 3

Figura 4.8: Configuragio do receptor com o decodificador diferencial dentro do elo de
realimentacdo do DFE -

quatro regides de decisdo, pois a deciso é feita diretamente com os dibits. No entanto,
como os simbolos de entrada da etapa realimentada do DFE devem ser também codifica-
dos, estes simbolos decididos deverdo ser recodificados. Esta configuracio tem sido usada
quando se utiliza a detegdo nao-coerente para o 7 /4 DQPSK, como é o caso das referéncias

2] e [9]

Decodificagdo diferencial fora do elo de reaiimeﬁtagéo do DFE

Nesta configuragao, o decodificador diferencial é posicionado apds o circuito de decisdo,
ndo sendo necessaria a recodificagio do sinal de entrada da etapa realimentada do DFE,
como mostrado na figura 4.9.

Observe-se que agora a decisio & feita sobre os simbolos /4 DQPSK, sendo
necessdrio, entdo, oito regides de decisfo, como se pode concluir da constelacio do 7 / 4
DQPSK, mostrada na figura 2.5

Nas simulagbes apresentadas neste trabalho, utilizamos a configuracio com
o decodificador dentro do elo de realimentagdo, exceto quando especificado ao contririo,
deixando a outra configuragio para estudos futuros.
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Figura 4.9: Configuragio do receptor com o decodificador diferencial fora do elo de reali-
mentacio do DFLE

Propagacao de erros na etapa realimentada

Para possibilitar a verificagao do efeito da propagacdo do erros de decisao na etapa rea-
limentada do DFE, implementamos a opcio de alimentar esta etapa com os simbolos
corretos, como mostrado na figura 4.10.

entrada ctape i___ safda
> direta + = =
v
COM PROPAGACAQ
DE ERROS
: ““““ 1
etapa ! :{“ y
realimentada : :
3
“““ t sfmboios
SEM PROPAGACAO transmitidos
DE ERROS

Figura 4.10: Opcao para nao haver propagacao de erros

Instante de amostragem

O sinal de entrada do equalizador deve ser amostrado na taxa de sfmbolo 7', para o caso
de equalizador nao fraciondrio, ou taxa T/N, para o caso de equalizador fracionario. Por
questao de simplicidade, faremos tal amostragem sincronizada com o primeiro raio do
modelo do canal e o sincronismo de quadro serd considerado perfeito.

4.2.6  Algoritmo de adaptacéo

Como mencionado no capitulo 3, utilizaremos em nossas simulagdes o algoritmo RLS para
a adaptacio dos coeficientes do equalizador.

No capitulo 2 mostramos as estruturas do quadro TDMA do sistema D-AMPS
(figura 2.4), cujos "time-slots” possuem um bloco de 14 simbolos, denominado SYNC,
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destinado ao sincronismo do sistema e treinamento do equalizador, conforme a norma I§-
54 {20]. Adotaremos neste trabalho o sentido de transmissao estagao rédio-base ~ estagio
rddio-mével, utilizando a respectiva estrutura de quadro.

Existem 6 seqiiéncias de treinamento especificadas pela 1S-54, sendo desig-
nado uma delas a cada time-slof. Portanto, a cada novo time-slot recebido, o equalizador
utilizard os simbolos do bloco SYNC, conhecidos pelo receptor, para o seu treinamento.
Este perfodo inicial serd denominado de TREINAMENTO, apés o qual, os coeficientes
do equalizador continuardo a ser adaptados, porém agora com o erro de adaptagdo sendo
calculado utilizando-se o simbolo decidido, admitindo que este foi decidido corretamente.
Este novo perfodo sera denominado de REGIME. A figura 4.11 ilustra este procedimento
de adaptacio.

coeficiente do DFE
sdaptsdos

X seqiéneis de
erro de TR{I‘T’.}A}?’E?O l freinamento
algoritmo estimaglio v
de adaptagio e - '
RLS v Orbrasfow
simbolo REGIME simbolo
estimado decidido
codificade codificado
simbolos f .
codificrdas simbolos
X I.m n#o codificados
: ctapa decodificador
i direta diferencial 4
circuito de deisdo
etaps codificador
realimentada diferencisl

Figura 4.11: Estrutura de adaptacio do DFE

4.2.7 O sistema simulado e o programa de simulacio

O programa de simulagdo, escrito em linguagem FORTRAN 77 para estacao de trabalho
SUN, implementou o sistema mostrado na figura 4.12 com os blocos descritos acima.

O principal resultado da simulacio é a taxa de erro de bit (BER - Bit Error
Rate) em func¢do de alguns pardmentros do sistema, mostrados na figura citada e listados
a seguir:

¢ variancia do rufdo Ny
¢ velocidade do mével v (ou freqiiéncia Doppler fp)

e atraso do segundo raio g

s relagio P;/P; entre os momentos de segunda ordem das amplitudes dos primeiro e
segundo raios do modelo de canal

Além desses, o programa admite outros parametros para a simulacdo, tais
como: :

+ nimero minimo de erros contados para estimar BER
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Figura 4.12: Diagrama de blocos do sistema simulado
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s nimero de amostras por simbolo M (fixado em M = 4}
e fator "roll-off” o dos filtros de transmissdo e recepgao (fixado em « = 0,35)

e comprimento da resposta impulsiva dos filtros de transmissao e recepgao (fixado em
11 T)

¢ nimero de coeficientes do equalizador
¢ nimero de amostras por simbolo no equalizador fracionario

¢ fator de esquecimento A e iniciagdo é do algoritmo adapiative RLS

(s sinais aleatérios utilizados na simulagio {simbolos transmitidos, ruido
térmico aditivo gaussiano e os sinais gaussianos complexos para a modelagem do canal)
foram todos obtidos a partir de am gerador de rufdo branco com distribuicao de amplitude
uniforme. Para a transformacao da distribuicio uniforme para a gaussiana utilizamos a

seguinte transformagao [53}:
4B

by = V=2lnzi.cos(2rzsy) (4.30)
by = ~2lnzy.sen(2rzy) (4.31)

onde 2 e 7 sao varidveis aleatérias de distribui¢io uniforme entre —1 e +1, e by e by sdo
as varidveis gaussianas de média nula e varidncia unitdria.

Na figura 4.13 temos a fun¢do densidade de probabilidade estimada do ruido
gaussiano gerado através dessa transformagao, juntamente com a curva tedria.

0.50 r

0.40 ¢

0.80 ¢

0.20 1

010 t

0.00
—4.0 -2.0 0.0 2.0 4.0

Figura 4.13: Funcao densidade de probabilidade estimada do ruido gaussiano utilizado
nas simulagbes: média nula e varidncia unitdria (estimativa utilizando 40.000 amostras).

4.3 Validagao do sistema simulado

Para se verificar a validade de alguns blocos implementados no programa de simulagio
descrito acima, foram feitas algumnas medidas de taxa de erro de bit em alguns tipos
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de canais, considerando apenas as etapas de filtragem de transmissio/recep¢io e mo-
dulagdo/demodulagiao 7 /4 DQPSK, e comparadas com resultados encontrados na litera-
tura. A seguir mostraremos tais resultados.

Canal plano fixo com ruido térmico aditivo

Considerando canal plano (a; = 1 e a; = 0 na expressao (4.9}), a taxa de erro de bit
em funcdo da relagdo Ey/Ny é mostrada na figura 4.14, onde 2V, é a variincia do ruido
térmico e Ey € a energia de bit dada por [17]:

By = -Q-f I h(7)[2dr (4.32)

—

onde I; é o simbolo 7/4 DQPSK. Deve-se ressaltar que para este tipo de canal o filtro de

10° — — S
2 0 e
© -
<] o
o e
E 1o AN
- g
S
s 107 A
a X
wn SPTVILEAT0 X
— medido
10™ ; : : :
0.0 2.0 4.0 6.0 8.0 10.0
Eb/No (dB)

Figura 4.14: Taxa de erro de bit x E;/Ny da modulagdo /4 DQPSK em canal plano fixo
com dete¢ao diferencial

recepcao € casado com o pulso na saida do canal. Na mesma figura estd tracada a curva
tedrica para este caso [51].

Canal plano variante com ruido térmico aditivo

Assumindo, agora, canal plano variante (ou seja, com desvanecimento nio seletivo - gy =
0), medimos a taxa erro de bit para velocidade do mével de 50 km/h e variancia de g,

igual & unidade. A figura 4.15 apresenta os valores obtidos juntamente com os resultados
da referéncia [51].

Canal variante com desvanecimento seletivo

Para canal com desvanecimento seletivo, obtivemos a taxa de erro de bit em funcio da

relacio Ey /Ny, do atraso do segundo raio 7y e da relacio entre os momentos de segunda
ordem do primeiro e segundo raios Py /P;.
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Figura 4.15: Taxa de erro de hit x E;/Ny da modulagido #/4 DQPSK em canal plano
variante com detecdo diferencial e velocidade do movel de 50 km/h

e BER x Ey/Ng
Fixando ro = 0,0777, v = 120 km/h e Py/P, = 0 dB, os valores obtidos da taxa

de erro de bit estao mostrados na figura 4.16, em conjunto com os resultados da
referéncia [51].

s BER x 70

Na figura 4.17 temos os valores de BER em fungio do atraso do segundo raio 70/ T,
para v = 120 km/h, P1/P; = 0 dB e sem ruido térmico. No mesmo grifico temos
os resultados apresentados em [51].

¢« BER x P}/Pz

Finalmente, obtivemos os valores de BER em fungdo da relacio entre os momentos de
segunda ordem do primeiro e segundo raios do canal para v = 120 km/h, 75 = 0,57
e sem ruido térmico. Os resultados estdo mostrados na figura 4.18, juntamente com
os valores apresentados na referéncia [54].

Consideramos que os resultados alcangados validam as etapas de ﬁitragcm de
transmissdo/recepgio e modulagao /demodulagio 7 /4 DQPSK
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Figura 4.16: Taxa de erro de bit x E;/Ny da modulacdo 7/4 DQPSK em canal com
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Figura 4.17: Taxa de erro de bit x 7y da modulagio 7/4 DQPSK em canal com desva-

necimento seletivo com detegao diferencial, v = 120 km/h e P,/P = 0 dB e sem ruido
térmico
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Figura 4.18: Taxa de erro de bit x P /P, da modulagio =/4 DQPSK em canal com
desvanecimento seletivo com detecio diferencial, v = 120 km/k, 7 = 0,5 T e sem ruido
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Capitulo 5

Resultados da Simulacéo

Neste capitulo serio apresentados os resultados das simulagbes realizadas com o DFE
em canal mével no sistema D-AMPS. Os resultados da otimiza¢io do equalizador nio
fracionario mostram que tal estrutura ndo atende aos niveis de desempenho exigidos pela
norma IS-55. Sdo, entdo, identificadas as principais causas que limitam tal desempenho e
analisadas duas alternativas: o DI'E fraciondrio e esquemas de equalizacao bidirecional.

5.1 Otimizacao da estrutura DFE

Como se sabe, o desempenho de equalizadores discretos, como o DFE, depende do namero
de coeficientes utilizado. No entanto, a complexidade, consumo de poténcia e tamanho
do receptor dependerdo deste nimero. Assim, devemos buscar um compromisso entre
desempenho e complexidade.

Nas figuras 5.1 e 5.2 estdo mostradas as poténcias de erro de estimagao para
diversas estruturas de DFE(Ny N, ), onde Ny é o niimero de coeficientes da parte direta e
N, é o da parte realimentada. Sdo apresentados resultados para varios valores de atraso 7
do segundo raio do canal de propagac¢ao. Os demais pardmetros da simulagio para estes
resultados sdo:

* velocidade do mével » = 20 km/h

* erros de estimagao para o algoritmo RLS calculados
com relagdo os sfmbolos transmitidos

*  sem propagacdo de erros na etapa realimentada do DFE

* sem rufdo aditivo

Além disso, nestas simulagOes e nas outras apresentadas neste capitulo adotaremos que os
momentos de segunda ordem das ampiivudes dos primeiro e segundo raios sdo iguais a 0,5.

O fator de esquecimento A e a iniciagio ¢ da matriz de autocorrelacio do algo-
ritmo RLS foram ajustados para os valores 0,90 e 0,10, respectivamente, e serao justificados
na proxima secio.

Analisando tais figuras, observamos que, como esperado, quanto maior o
nimero de coeficientes, melhor o desempenho do equalizador. Além disso, os melho-
res desempenhos ocorrem quando o atraso 7 do segundo raio é miltiplo do periedo de
simbolo T'. Isto pode ser justificado observando-se, na figura 5.3, a resposta impulsiva
amostrada do conjunto filtro de transmissdo, canal e filtro de recepedo quando /T = 0,5
e /T = 1,0. Quando 7 ndo é miltiplo de T, o niimero de interferentes presentes exige
um nimero maior de coeficientes do equalizador para se reduzir a poténcia de erro de
estimagdo, comparando-se ao caso onde 7 é miltiplo de T'.

75
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Respostas impulsivas

fo. rete fo. raio
%o. rato o raio
P / /
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Figura 5.3: Respostas impulsivas para 7/T = 0,5 (a) e 7/T = 1,0 (b)

Observamos, no entanto, que para Ny > 3 e N, > 2 nao h4 melhora signifi-
cativa no desempenho do DFE no intervalo 0 < 7/T < 2,0, exceto quando 7/T = 1,5
¢ aumentamos N,. Como a norma especifica apenas /T < 1,0, usaremos em nossas
simulagdes o DFE(3,2).

5.2 Otimizacao dos parametros do algoritmo RLS

No capitulo 3 verificamos que o algoritmo RLS possue dois parametros, o fator de esque-
cimento A e a iniciacdo da matriz de autocorrelagio 6, que controlam o funcionamento do
mesmo. Antes de procedermos & otimizacio de tais coeficientes, verificaremos como eles
atuam no algoritmo.

Na figura 5.4 temos ilustrada a poténcia média de erro de estimacio na saida
de um DFE(3,2) em fungdo da posi¢io do simbolo no time-slot (ou em funcio do tempo)
para diversos valores de A. As condigdes de simulacio sio:

v =8 km/h

atraso do segundo raio 7/T = 1,0

14 simbolos de treinamento

sem propagacao de erros na etapa realimentada do DFE
sem ruido aditivo

6=0,1

* ok ok ok A %

Observamos inicialmente que a velocidade de convergéncia é praticamente in-
variante com A. Por outro lado, quanto menor A, menor serd a poténcia de erro de
estimago apds a convergéncia, indicando maior poder de acompanhamento do RLS. Ob-
servamos que para A = 1,0 tal poder é reduzido, levando a um crescimento continuo da
poténcia de erro de estimagio. Porém, um valor reduzido de X pode levar 3 divergéncia
do RLS, como ocorreu para A = 0, 85.

Utilizando, agora, vérios valores de 6, como mostrado na figura 5.5, observa-
mos primeiramente que quanto maior o valor de §, menor serd a velocidade de convergéncia
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Figura 5.4: Influéncia de A na RLS

do RLS. No entanto, é nio influencia na capacidade de acompanhamento do algoritmo,
como pode ser observado no intervalo entre as posi¢des 40 ¢ 90. No final do time-slot,
observamos que § controla o instante de divergéncia do RLS, pois quanto menor seu valor,
mais "cedo” ocorrerd a divergéncia. Deve-se observar também que a divergéncia é também
controlada por A, como mostrado na figura anterior.,

Da andlise sobre as figuras 5.4 e 5.5, podemos concluir:

¢ a velocidade de convergéncia depende apenas de é: quanto menor o valor de &, mais
rapida sera a convergéncia,

e 2 capacidade de acompanhamento das variagdes do canal depende somente de A
quanto menor A, melhor serd o acompanhamento das variagdes e

e 2 divergéncia do RLS é controlada pelos valores de A e §.

Portanto, a escolha dos valores de 6 e X deve ser feita conjuntamente, de tal
forma a obedecer a wm compromisso entre:
¢ rapida convergéncia — & reduzido,
¢ boa capacidade de acompanhamento — A reduzido e
o estabilidade — & e X elevados.
Para realizarmos tal escolha dos valores de compromisso, determinamos, através
de simulagiio, a poténcia de erro de estimagio do DFE(3,2) para diversos valores de ) e &
nas seguintes condigoes:

v=8, 50 e 100 km /h

Ey/Ny = 10 dB e sem ruido térmico
/T =1,0

sem propaga¢dc de erros

14 simbolos de treinamento

* % % k%
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Nas figuras 5.6 e 5.7 estao mostradas as curvas de poténcia de erro de estimaciio em fungio
de A e § sem e com ruido aditivo, respectivamente.

Analisando a figura 5.6, observamos que quanto menor o valor de §, maior
sera o valor de A que fornece a menor poténcia de erro de estimacao e que os melhores
valores para o caso sem ruido sdo A, = 0,90 ¢ &, =~ 0, 10.

Para o caso com ruido, observamos que, de uma forma geral, a poténcia de
erro de estimacio decresce com o aumento de A, Este comportamento é devido ao fato de
A indicar o nimero de amosiras do sinal recebido (ruidoso) utilizadas pelo algoritmo para
estimar a matriz de autocorrelagéo e o vetor de correlagdo cruzada, empregados no RLS.
Desta forma, quanto maior for este niimero (A maior}, menor serd a influéncia do ruido
nesta estimagao, e melhor o desempenho.

ov=>50e 100 km/h

Nas figuras 5.8-5.9 e 5.10-5.11 estdo mostradas as curvas correspondentes a v = 50 ¢ 100
km /h, sem e com ruido.

Observamos que o comportaments do DFE om fungio do ) o 8 noctac velo-
cidades é andlogo ao para v = 8 km/h. Os valores que resultam em melhor desempenho
sem ruido sdo A, &= 0,90 e &, =~ 0, 10. Para o caso com ruido, quanto maior for A, melhor
serd o desempenho.

o Conclusao
Analisando os resultados acima podemos observar que:

e quando o ruido aditivo nao est4 presente, os valores de A e ¢ gue resultam no melhor
desempenho sdo A, = 0,90 ¢ §, ~ 0, 10;

¢ por outro lado, quando Ey/Ng = 10 dB, os melhores desempenhos ocorrem quando
As & 1,00, independentemente do valor de é.
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Temos, entdo, dois valores de A que resultam nos melhores desenipenhos com e
sern ruido, No entanto, podemos observar também, que na auséncia do ruido, a diferenca
de desempenho, em termos de poténcia de erro de estimacio, nos casos A = 0,90e A = 1,0,
é de = 13d B, para v = 8km/h. Para o caso com ruido, esta diferenca cai para =~ 4dB. Este
mesmo comportamento ocorre para as outras velocidades. Desta forma, previlegiaremos
o caso sem ruido e adotaremos os valores A, = 0,90 e é, = 0, 10

5.3 Desempenho em funcao do atraso 7/7T
Analisaremos, agora, o comportamento do DFE em funcio do atraso do segundo raio, em

diversas situagoes. Os resultados serdo apresentados na forma de curvas BER x7 /7, onde
7/T é o atraso do segundo raio normalizado e BER é a taxa de erro de bit.

o (a) Desempenho nas condicbes especificadas pela I5-55

Segundo a norma [S-53, a taxa de erro de bit ndo codificado deve ser menor que 3 %, nas
seguintes condigbes:

v =8, 50 e 100 km /h

0<r/T<1,0

Ey/N, =16 dB para v =8 km/h

Ey/N, =19 dB para v =50 ¢ 100 km/h

14 sfmbolos de treinamento

com propagacao de erro na etapa realimentada

b S

Nestas condigoes, as simulagdes com o DFE(3,2) apresentaram os resultados
mostrados na figura 5.12. Embora a norma trate de 7/T < 1,0, aqui trabalharemos com
7/T < 2,0 objetivando explorar o comportamento do DFE numa faixa mais ampla de
possibilidades de atraso.
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0.00 0.50 1.00 1.50 2.00

atrase do 2o. raio (t/T)
Figura 5.12: Desempenho do DFE(3,2) em funcio de 7/7" com ruido aditivo

Inicialmente observamos que o desempenho para v=50 km/h é melhor do que
para v=8 km/h, pois a varidncia do ruido no primeiro caso é menor do que no segundo.
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Analisando esta figura, identificamos algumas caracteristicas do comporta-
mento do DFE em canais de dois raios:

e 0 DFE aproveita o sinal correspondente ao simbolo a ser equalizado presente nos
dois ralos do modelo de canal {diversidade no tempo) ¢ melhora sev desempenho
guando ¢ atraso do segundo raio é muktiplo de T;

o a presenga do DFE degrada o desempenhio do sistema quando 7/7 < 0,3, evi-

denciando a incapacidade do equalizador em se tornar transparente ao sinal nestas
condi¢oes.

No entanto, observamos que a norma nao ¢ obedecida para nenhuma veloci-
dade. Devemos, entdo, identificar as causas desse desempenho insatisfatério, de forma a
vislumbrar alterages no esquema de equalizagio que levem a um melhor desempenho.
Para procedermos tal identificacdo, isolaremos as possiveis causas.

o (b) Desempenho sem ruido aditivo

Na figura 5.13 temos o desempenho do DFE(3, 2) nas mesmas condigoes da figura 5.12,
porém sem ruido aditivo.
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Figura 5.13: Desempenho do DFE(3,2) em funcio de 7/7 sem ruido

Notamos inicialmente que o aproveitamento da diversidade temporal pelo DFE
estd mais evidenciada nestes resultados, principalmente para =8 km/h. Notamos também
que o desempenho minimo exigido pela norma é atingido apenas para v <50 km/h.

Comparando-se as curvas das figuras 5.12 e 5.13, observamos que o ruido
aditivo degrada fortemente o desempenho do equalizador, principalmente 3 baixas veloci-
dades. A medida que a velocidade aumenta, a influéncia do ruido no desempenho do DFE
diminue, o que indica que outras causas tornam-se preponderantes. Para identificarmos
tais causas, medimos os desempenho do DFE em outras situagoes, mostradas a seguir.
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¢ (c¢) Desempenho sem propagagio de erros na etapa realimentada do DFE

O desempenho do DFE quando a sua etapa realimentada é alimentada com os simbolos
transmitidos, ou seja, sem propagagio de erros, é mostrado na figura 5.14. As condicdes

das simula¢oes sao as mesmas do item (a), porém sem rufdo térmico e sem propagacio de
erro.
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Figura 5.14: Desempenho do DFE(3,2) em fun¢io de 7/T sem ruido e sem propagacio de
erros

A comparagao destes resultados com aqueles apresentados na figura 5.13 nos
leva & conclusdo de que a propagacio de erros no DFE, nesta aplicacdo, ndo consiste em
um fator importante para o desempenho. Nos casos onde a BER é elevada (~ 10 %),
quando normalmente a propagacao de erros seria um fator importante na degradacao do

desempenho, outros fatores sio mais preponderantes, come o nio acompanhamento das
variagoes do canal.

o (d) Desempenho em fungiio da adaptacio RLS

Para analisar o efeito da adaptacio dos coeficientes do DFE no seu desempenho, foram
determinadas as taxas de erro de bit em fungao de 7/T na auséncia de propagacio de
erros e de ruido, para os seguintes casos:

> adaptagéo com os simbolos transmitidos (162 simbolos de trein.) (caso I)
> adaptagao apenas se o simbolo decidido for correto (caso 1I)
> adaptago apenas durante o treinamento e manutencio dos

coeficientes obtidos ao final do treinamento (caso 1)

Nas figuras 5.15, 5.16 e 5.17 estdio mostrados os resultados para v =8, 50 e 100
km/h, respectivamente. Para fins de comparacio, estio também mostradas as curvas agui
denominadas referéncia nas seguintes condigbes: treinamento de 14 simbolos, adaptacio
posterior baseada nos simbolos decididos, sem propagacao de erros e auséncia de ruido.

Analisando as curvas referentes ao caso III, verificamos que, como esperado, a
adaptacdo do DFE apds o treinamento torna-se cada vez mais importante & medida que a
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velocidade v aumenta e que para v > 50 km/h o desempenho do caso III é praticamente
igual a desempenho sem DFE.

Comparando as curvas referentes ao caso IT com as curvas referéncia, con-
cluimos que a adaptagio dos coeficientes utilizando simbolos errados degrada o desempe-
nho do DFYE, a ponte de ser melhor nao adaptar naquele instante.

Outra conclusdo importante que podemos obter da analise destes resultados é
que a adaptagao utilizando simbolos transmitidos diminue a taxa de erro em até uma ordem
de grandeza. Porém, mesmo neste caso, a BER aumenta com o aumento da velocidade do
movel. Este resultado mostra que um fator importante no desempenho do DFE é a baiza
capacidade do RLS em acompanhar as variagées do canal quando estas forem rdpidas, ou
seja, para altas velocidade do mével.

Observamos, também, que, para o DFE operando no caso II, o desempenho
exigido pela IS-55 nao é atingido quando v > 50 km/h. Por outro lado, para o caso I
tal desempenho minimo é atingido para qualquer velocidade. Quando, ainda no caso 1,
introduzimos o ruido aditivo especificado pela 18-55, observamos, através da figura 5.18,
que o desempenho da IS-55 é atingido para todas as velocidades.

a lpnmahigan
N s Bl ke e L

Da anélise dos resultados mostrados nesta secio, podemos enumerar as seguintes con-
clusdes importantes (ver quadro na préxima péagina):

5.4 Desempenho em funcdo da variancia do ruido aditive

Nesta se¢ido mostraremos resultados de desempenho do DFE em funcio de Ej /Ng.
Na figura 5.19 estdo mostradas as curvas BER x Ey/Ng nas seguintes condicbes:
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Figura 5.18: Desempenho do DFE(3,2) em func¢fio de 7/7 com rufdo térmico e no caso I

CONCLUSOES
o ruido aditivo é um fator importante no desempenho do DFE;
a propagacao de erro na etapa realimentada do DFE nio
provoca forte degradacao, nesta aplicacio;
a adaptagio do DFE com sfmbolos errados produz degradacio
significativa de desempenho
um fator importante no desempenho do DFE é a capacidade de
acompanhamento do algoritmo de adaptacio.

ool

v =8, 50 e 100 km/h

/T = 1,0

14 simbolos de treinamento
€om propagacao de erros

E e O

Os resultados mostram, como j& observado, que quanto maior a velocidade,
menor a influéncia do rufdo aditivo no desempenho do DFE. Para verificar isto, basta

notar que quanto maijor for v, menor serd o valor de E,/Ny a partir do qual BER serd
constante:

v=8km/h - BER = cle para E;/Ny > 50 dB
v=50km/h — BER = cte para E,/Ny > 30 dB
v =100 km/h — BER = cte para £E,/Ny > 30 dB

Estes valores de taxa de erro de bit, denominados tazas de erro trredutiveds,
crescem com a velocidade.

Notamos, ainda, que para qualquer valor de E3/N,, quanto maior for a ve-
locidade, maior serd BER. Isto indica que, mesmo na presenca de ruido aditivo, a baixa
capacidade de acompanhamento do equalizador para acompanhar as variagdes do canal é
uma fonte importante de degradacio de desempenho.

Realizamos ainda testes para verificarmos a degradagio provocada pela
adaptacio utilizando-se simbolos decididos, em comparagio aguela feita com simbolos
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Figura 5.19: Desempenho do DFE em funcio de E;/Ng

transmitidos, ou 162 simbolos de treinamento. Os resultados estao mostrados na figura
5.20. Adotamos 7/T = 1,0 e ndo hi propaga¢io de erros. Observamos que a adaptagao
apds o treinamento baseada em simbolos decididos {(curvas frein. 1) provoca uma de-
gradagio de cerca de uma ordem de grandeza nas taxas de erro irredutiveis em relagio
aquelas obtidas com adaptacio baseada em simbolos transmitides (curvas trein. 162),
Observamos também que a IS-55 é atendida para qualquer velocidade e atraso r = T
quando utilizamos simbolos transmitidos para a adaptacio.

Também forarm feitos testes com o DFFE otimo, isto é, aquele resultante do
ajuste dos seus coeficlentes, a cada alteragdo do canal, através do algoritmo de deter-
minacdo de coeficentes dtimos, apresentado no apéndice B. Os resultados para v=8 km /h
e 7/T = 1,0 estio mostrados na figura 5.21, juntamente com as curvas correspondentes
a treinamento com 14 e 162 simbolos. Notamos que, mesmo uiilizando-se simbolos trans-
mitidos para a adaptagio, o DFE nac atingird seu desempenho mdéximo obtido quando
os coeficientes sdo ajustados para os seus valores dtimos. Observamos uma degradacao
de 2 dB devido ao ndo acompanhamento perfeito das variacoes do canal. Este resultado

confirma as conclusdes da segdo anterior quanto & capacidade de acompanhamento deo
RLS.

5.5 Desempenho em funcao do instante de amostragem

No capitulo 3 verificamos que o desempenho da estrutura do DFE empregada até agora
é sensivel ao instante de amostragem. Analisaremos neste item esta sensibilidade em um
canal mével.

Como ja mencionado anteriormente, as simulacbes apresentadas neste trabalho
supOem sincronismo do relégio de amostragem com o sinal recebido do primeire raio,
como exemplificado na figura 5.22(a). Considerando que os sinals até a equalizagio sio
amostrados a uma taxa de M amostras por simbolo, o erro de amostragem minimo possivel
nas simulagtes serd T/M. Na figura 5.22(b) temos um exemplo de erro de amostragem
de T/4 para M = 4. Observe-se que ¢ erro de amostragem serd positivo quando esta for
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feita apds o ponto de referéncia.

Sinais recebidos do 7o. raio
erro de
amostragem

iy

H?H%V

amostragens amostragens

(a) (%)

Figura 5.22: Processo de amostragem: (a) sincronizada com o primeiro raio; (b) amostra-
gem com erro de T'/4

Na figura 5.23 estdo mostrados os resultados das simulacdes para BER em
fun¢ao do erro de amostragem At. Os pardmetros da simulacio sio:

v=20km/h

/T =0,5e1,0

sem ruido aditivo

adaptacdo com simbolos transmitidos
sem propagacio de erros

L S . -

Observamos que erros de amostragem positivos provocam forte degradacao no
desempenho do DFE. Este comportamento é devido a dispormos de amostras do sinal a
cada 1/T, e & propria estrutura do DFE, Como um exemplo, consideremos o caso At = 1,0,
ilustrado na figura 5.24. A amostra do sinal recebido, correspondente ao simbolo que
sera decidido naquele instante, ndo estard mais presente na etapa direta, dificultando a
estimacdo do simbolo transmitido pelo equalizador.

Por outro lado, quando A? < 0, a amostra do sinal recebido, correspondente ao
simbolo que serd decidide, cstard-ninda proconte na etapa direta. Quando At for miltiplo
de T e negativo, o desempenho serd proximo do desempenho quando At = 0, pois a
amostra correpondente a simbolo que serd decidido estard presente em uma das entradas
da etapa direta.

Para7/T = 1,0, constatamos que o valor 6timo para o instante de amostragem
é At = 0 e que o desempenho ¢ sensivel a erros nesta posicio. J4 no caso r /T = 0,5,

o mefhor instante ocorre em At = -T/4 e o desempenho nio degrada para erros de até
+T/4 em relacio a esta posigio.

Concluimos, entdo, que o DFE é sensivel ao instante de amostragem, princi-
palmente quando o atraso r do segundo raio é miltiplo do intervalo de simbolo T.

Os resultados apresentados até aqui mostram que o DFE nio satisfaz a norma
I5-55. Através das analises, identificamos vérios fatores importantes para o desempenho,
entre os quais a baixa capacidade de acompanhamento pelo equalizador das variagdes do
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canal e o rufdo aditive. Torna-se, entéo, necessaria a busca de alternativas que levem ao
desempenho minimo exigido. Iniclaremos com o egualizador fraciondrio, o qual, conforme
analisado no capitulo 3, tende a ser mais imune ao erro de instante do amostragem,
comparadoe como o DFE naoe fraciondrio ou convencional.

5.6 Desempenho do DFE fracionario

Antes de apresentarmos os resuitados de desempenho, descreveremos um estudo sobre a
escolha da complexidade do DFE fraciondrio, em termos de niimeros de coeficientes e dos
parametros do RLS.

5.6.1 Otimizagao da estrutura do DFE

Da mesma forma que foi realizado para a estrutura DFE, determinamos, por meio de
simulagdo, o desempenho de vérias estruturas de DFE fraciondrio em canal mével. Os
parametros utilizados nas simulagbes foram:

v =20 km/h

adaptacéo com simbolos transmitidos
sem rufdo aditivo

A= 0,90 e & = 1,0 (justificados adiante)

* % % o

Na figura 5.25 estd mostrado o desempenho de DFE(4,2) e DFE(8.2) para
espacamento T'/2 e T'/4, respectivamente, ou seja, ambos processando dois simbolos na
suas etapas diretas. Observamos que o uso de 4 amostras por periodo de simbolo nao apre-
senta melhora significativa. Desta forma, adotaremos em nossas simulagoes o espacamento
T/2.
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DFE(Nd,Nr) intervalo entre amostras

Figura 5.25: Desempenho de DFE fraciondrios em fun¢do do intervalo entre amostras na
etapa direta

Nas figuras 5.26 e 5.27 estio mostrados os desempenhos de DFE fracionarios
com diversas quantidades de coeficientes nas etapas direta e realimentada.
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Figura 5.27: Desempenho de DFE fraciondrios em funcdo do ndmero de coeficientes na
etapa realimentada
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Como no case do DFE, observamos que guante maior o nimero de coeficientes
melhor é o desempenho do DVE fracionario. Porém, o ganho proporcionado por estru-
turas mais complexas que DFE(4,2) nao justifica o aumento da complexidade. Portanto,
utilizaremos nas proximas simulagoes o DFE(4,2) com espagamento T/2 para as amostras
do sinal da etapa direta. o

5.6.2 Otimizacgao dos pardmetros do algoritmo RLS

Devemos determinar, inicialmente, os valores de compromisso para o parametros fator de
esquecimento e iniciacdo da matriz de autocorrelacao do algoritmo RLS para a estrutura
do DFE fraciondrio. Baseado no fato de que os valores de compromisso encontrados para
a estrutura DIFE nas diversas velocidades foram aproximadamente iguais, por questao de
simplicidade analisaremos aqui apenas o caso de v = 50 km/h, assumindo gue o compor-
tarmento seri o mesmo para as outras velocidades.

Nag figuras 5.28 e 5.29 estdo mostrados os desempenhos do DFE fracionério
sem ruido e com Ep/Ny = 5 dB, respectivamente, para as seguintes condigdes:

*x v =>50km/h
* 17/T=1,0
* 14 simbolos de treinamento
% sem propagacio de erros
~ 150 , .
% sem ruido
A 50 km/h
g 100} ]
(53
g 6=1.0 _
= 50 0=0,001 ]
73]
Q
3 AN \<
0.0
O
£
[
,g -5.0
kS
& —10.0 : ' :
0.80 0.85 0.80 0.95 1.00

Jator de esquecimento

Figura 5.28: Desempenho do DFE(4,2)T/2 a 50 km/h em funcio de A e § sem ruido

Observamos que o algoritmo RLS no DFE fraciondrio possue comportamento
semelhante aquele no DFE. Para o caso sem ruido, os valores que resultam no melhor
desempenho sao A, ~ 0,90 e §, ~ 1,0. Por outro lado, para o caso onde o ruido estd
presente, notamos que os melhores desempenhos ocorrem para A, > 0,92, com qualquer

valor de &, embora a degrada¢do nio seja significativa para A, = 0,90. Desta forma,
usaremos A, = 0,90 e ¢, = 1,0 em nossas simulagoes.




Desempenho do DFE fraciondrio 96

~a
o
<

Eb/No=65 dB
50 km/h

10.0 t

<
<

pot. de erro de estimacao (dB)

o
o

0.80 0.85 0.90 0.95 1.00

fator de esquecimento

Figura 5.29: Desempenho do DFE(4,2)T/2 a 50 km/h em funcio de A e é a E/Ng = 6
dB

5.6.3 Desempenho em fungao do atrase /T

Na figura 5.30 estao mostrados os desempenhos de DFE(4,2)T/2 e DFE(3,2) nas condi¢des
da I5-55, ou seja:

v =8, 50 e 100 km/h

Ey/N, =16 dB para v =8 km/h

Ey/N, = 19 dB para v =50 e 100 km/h

14 simbolos de treinamento

com propagacio de erro na etapa realimentada

* ok % o %

O comportamento do DFE fraciondrio € semelhante ao do nao-fracionario, nio satisfazendo
também o desempenho minimo especificado pela 15-55. '

Eliminando-se o rufdo aditivo das condigbes de simula¢io acima, obtemos os
resultados mostrados na figura 5.31, juntamente com os resultados do DIFE nao-fraciondrio.
Inicialmente observamos que o DI'E fraciondrio também aproveita a diversidade no tempo
no sinal recebido guando o atraso 7 do segundo raio é préximo do intervalo de simbolo.
Além disso, estes dois tipos de equalizadores possuem desempenhos semelhantes nas trés
velocidades, ainda que o fraciondrio seja menos sensivel ao atraso do segundo iaio para
/T > 1.

Quando sao utilizados os simbolos transmitidos para a adaptagao, como mos-
tra a figura 5.32, novamente observamos que os dois equalizadores possuem comporta-
mentes semelhantes, exceto pelo fato de que o DFE fraciondrio apresenta um desempenho
menos sensivel ac atraso 7 do segundo raio.

5.6.4 Desempenho em fungac da variancia do ruido aditivo

A figura 5.33 permite a comparagdo enire os desempenhos de DFE(4,2)T/2 e DFE(3,2)
na presenga de ruido aditivo para diversas velocidades. As condigbes de simulagio sdo:
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Figura 5.32: Desempenhos de DFE(4,2)T /2 e DFE(3,2) sem ruido e com adaptacio usando
simbolos transmitidos

v =8, 50 ¢ 100 km/h

/T = 1,0

14 simbolos de treinamento

com propagacdo de erro na etapa realimentada

* * ok %

Observamos que o DFE {raciondrio possue o mesmo comportamento gue o
DFE em relagéo ao ruido aditivo, exceto quanto & taxa de erro irredutivel a 8 km/h. Este
comportamento também é observado na figura 5.31 para 7/7 = 1,0.

5.6.5 Desempenho em func¢ao do instante de amostragem

Verificaremos agora a sensibilidade do desempenho do DFE fraciondrio ao instante de
amostragem, comparando-a com a do DFE. Na figura 5.34 estio mostrados os desempenhos
de DYE(4,2)T/2 e DFE(3,2) nas condigdes de simulagio da secio 5.5.

Como esperado através da andlise realizada no capitulo 3, os resuliados mos-
tram que o DFE {raciondrio é menos sensivel ao erro no instante de amostrager . Obser-
vamos que quando a amosiragem é feita antes do ponto de referéncia (At < 0}, o DFE
fraciondrio & praticamente insensivel ao erro de amostragem. Por outro lado, o desempe-
nho também degrada para At > 0, pelo mesmo motivo exposto na secio 5.5, mas com uma
intensidade menor do que ocorre no DFE. Isto se deve ao fato de que no DFE fracionério
podemos considerar que existem M amostras (M = 2) do sinal recebido correspondentes
a um simbolo transmitido. Desta forma, conforme mostrado na secio 5.5, o DFE fra-
ciondrio tolerara um valor maior no erro no instante de amostragem, até gue ndo esteia
mais presente na estrutura do equalizador nenhuma amostra correspondente ao simbolo a
ser estimado.

Analisando os resultados apresentados sobre o DFE fraciondrio, podemos con-
cluir (ver quadro na pagina seguinte):

Podemos afirmar que a estrutura do DFE fraciondrio aqui proposta nio repre-
senta uma alternativa competitiva: hi pouco ganho de desempenho em relagio ao DFE
nao-fracionario e um ligeiro aumento de complexidade. Torna-se, entdo, necessirio estudar



Desempenho do DFE fraciondrio 99

3
o
g~
[~
E 70
8 8 km/h

-
§ fo ws DFE(4,2) T/2
2 «~~DFE(83,2)

10"’6 ! F 5
0.0 20.0 40.0 60.0 80.0

Ebt/No (dB)
Figura 5.33: Desempenhos de DFE(4,2)T/2 ¢ DFE(3,2) na presenca de ruido aditivo

10.0 — .
—t/T=0,5
—t/T=1,0
DFE(3,2)

0.0

DFE(4,2)T,

—-10.0 }

pot. de erro de estimacao (dB)

~20.0 T : :
-1.00 —-0.50 0.00 0.50 1.00

erro na amostragem At

Figura 5.34: Desempenhos de DFE(4,2)T/2 e DFE(3,2) em fungio do instante de amos-
tragem



Equalizacao bidirecional 100

CONCLUSOES
o desempenho do DFE fraciondrio é menos sensivel ao atraso
do segundo raio, comparado ac do DFE nao-fracionario
os desempenhos do DFE nac-fracionario e fraciondrio sdo
semelhantes na presenga de ruido aditivo
o DFE fraciondrio ¢ menos sensivel ao erro no instante de
amostragem, comparado ao DFE
o DFE fraciondrio também nao atinge o desempenho minimo
exigido pela norma I5-55

byl

estruturas mais elaboradas, como, por exemplo, aquela que emprega adaptacio na taxa
correspondente ao intervalo entre as amostras presentes na parie direta do equalizador.
Optou-se aqui pelo estudo das técnicas alternativas que se seguem, postergando o estudo
proposto acima para um trabalho futuro.

5.7 Equalizagao bidirecional

As anilises realizadas na secio 5.3 apontaram dois fatores importantes, entre outros,
responsiveis pelo desempenho insatisfatério do DFE:

¢ baixa capacidade de acompanhamento das variacdes do canal
pelo algoritmo RLS e

o influéncia dos erros de decisao sobre o comportamento do
algoritmo RLS.

Os efeitos destes fatores podem ser melhor visualizados através de grificos que
mostram a BER média em funcéo da posicio do simbolo no time-siof. Nas fipuras 5.35 e
5.36 temos graficos deste tipo para o DFE(3,2) nas seguintes condigoes:

* v =50e100 km/k
* 17/T=1,0
*  sem propagacac de erro na etapa realimentada

Os resultados da figura 5.35 correspondem & adaptagio baseada em simbolos decididos.
Observamos que, indepentemente da velocidade do mdvel, a BER cresce continuamente
apss o periodo de treinamento, quando, entdo, a adaptacio ¢ baseada nos simbolos deci-
didos. Por outro lado, pela figura 5.36 constatamos que a wtilizacdo dos simbolos trans-
mitidos no RLS, em lugar dos decididos, permite valores menores para BER, e que esta
taxa se mantém constante apds o 302 simbolo do time-slot, aproximadamente.

Baseado neste comportamento e na estrutura de transmissdo empregada no
sistemna D-AMPS, a técnica de equalizagdo bidirecional, apresentada por vérios autores
(16, 11, 12], pode ser utilizada para minimizar o efeito da degradacio do desempenho do
DFE ao longo do time-slot.

A equalizagéo bidirecional utiliza o fato de que em um sistema de transmissao
que emprega a técnica de acesso TDMA, um time-slot é precedido e sucedido por outros
time-slots. Desta forma, apés o bloco de simbolos de informacao de usuirio de um dado
time-slot, existird o bloco de simbolos de treinamento do time-slot seguinte. Este bloco de
treinamento pode ser utilizado na equalizagdo do sinal do time-slot anterior, realizando-a
no sentido reverso, ou seja, do final para o inicio do time-slot, como mostra a figura 5.37.
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Equalizacido bidirecional 102
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Figura 5.37: Equalizagio bidirecional

Equalizando, entio, um time-slot nos dois sentidos, teremos dois conjuntos
de sfmbolos detectados, como mostra a figura 5.38 para v = 100 km/h e 14 simbolos de
treinamento. Como esperado, a BER correspondente 4 equalizagio reversa é alta no iniclo
do time-slot e baixa no seu final. Utilizando algum critério, selecionamos os simbolos
detectados pela equalizagio direta ou reversa. Desta forma, poderemos fazer com que a
BER seja constante por todo o time-slof, reduzindo o seu valor médio.
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Figura 5.38: Equalizagtes direta e reversa para v = 100 km/h

Neste trabalho analisaremos o desempenho da equalizacao bidirecional empre-
gando dois critérios, denominados aqui de método 1 e método 2.

o Método 1

Neste método, apresentado por Liu [10], inicia-se a equalizacio direta, calculando-se, para
cada simbolo, a poténcia média de curto-prazo de erro de estimagdo, Pes(n), definida
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comao:
(L~1)/2
Posi(n) = T >: lensil® 1 L = fmpar (5.1)
M imo(L-1}/2
onde:
€y = éA"rz.""“’ S (62)

e L é o comprimento da janela para o calculo da média. A equalizacio é interrompida
quando P,y (n) for maior que um pré-fixado limiar Prg sy, anotando a posicio de parada
Ndir.
Inicia-se, agora, a equalizagio reversa, calculando-se, também, P,u(n) e
interrompendo-a quando F.,(n) for maior que o mesmo limiar Puy mar, na posicio N,,.
Calcula-se, entao, o posicdo média N,,zq entre Ny e Ny

Ndi'r + Nrem
Ny = LS e

(5.3)
Retomam-se as equaliza¢bes direta e reversa para as posicdes de n = Ngqpy ooy Nppeq ©

n = Npmed + 1,..., Ny, Tespectivamente, equalizando-se, assim, todo o time-slof. Este
método de equalizacio bidirecional estd ilustrado na figura 5.39.

Pcsl ()

equalizagiio direta P estmix

N dir

Fest (m)

equalizagio reverss [ Tt 1 P esumax

Fost ()

equalizacio %
bi~direcionai *

diretn reversa

Figura 5.39: Equalizacdo bidirecional com esquema 1

Um exemplo simulado deste tipo de equalizagio usando DFE(3,2) estd mos-
trado na figura 5.40, para v = 70 km/h, 7/T = 1,0 e adaptacio utilizando simbolos
decididos apds o treinamento. Utilizamos neste exemplo Pestmsz = =4 dB e L = 3.
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Observe-se que a curva de P.u{n) da equalizacio bidirecional foi deslocada em —6.0 dB
para facilitar a sua visualizacao.
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3
- 0 S — . St . — ‘
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B
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3 ‘ ' W
o
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- —10.0}
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3
5 —20.0 m
18 bi—direc.
'g %)
© —30.0 -
s 0 162 324 486
s,
tempo

Figura 5.40: Exemplo do método 1 da equalizacho bidirecional: (*) para melhor visua-
lizagdo, Fey(n) da equalizagao bidirecional foi deslocada em —6,0 dB.

Na figura 5.41 temos a BER média em funcao da posigao do simbelo no time-
slot para a equalizacdo bidirecional empregando o esquema 1 para:

v = 100 km/h

/T =1,0

14 simbolos de treinamento

semn propagacdo de erro na etapa realimentada

* % k%

Comparando as figuras 5.35 e 5.41 notamos que a BER na equalizacio bidire-
cional com o esquema 1 nao apresenta crescimento ao longo do time-slot. Seu comporta-
mento é semelhante aquele conseguido com adaptacio baseada em simbolos transmitidos
(ver figura 5.36).

o Método 2

Eete métndo difere do método 1 quanto & forma de selecionar o sentido de equalizacio.
A escolha, agora, € feita simbolo a simbolo, tomando-se o sentido que resultou na menor
poténcia de erro de estimacéio.

O procedimento inicial consiste em realizar as equalizacdes direta e reversa
completas, calculando-se as poténcias médias de curto-prazo de erro de estimacdo Peg(n).
Posteriomente, para cada simbolo comparam-se as respectivas Pee(n), tomando-se o simbolo
equalizado do sentido que resultou na menor Py (n), montando-se, assim, o time-slot equa-
lizado. Na figura 5.42 temos uma ilustracio mostrando este esquema de equalizago.

Na figura 5.43 estio mostradas as curvas P.y(n) em funcio da posicdo do
simbolo para este método, empregando o DFE(3,2) nas condicbes da figura 5.40.

Este método também torna a BER constante por todo o time-slot, como mostra
a figura 5.44, nas mesmas condi¢des da figura 5.41, usando L = 19.
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Figura 5.41: Equalizacio bidirecional empregando esquema 1
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Figura 5.42: Equaliza¢ao bidirecional com esquema 2
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Figura 5.43: Exemplo do método 2 da equalizacio bidirecional: (*) para melhor visua-
lizagdo, Py(n} da equalizacio bidirecional foi deslocada em ~2.0 dB.
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Figura 5.44: Equalizacio bidirecional empregando esquema 2




Equnalizacao bidirecional 107

Uma questdo importante nas técnicas de equalizacao bidirecional apresenta-
das acima ¢ o conhecimento, por parte do equalizador, da segiiéncia de treinamento do
iime-slot seguinte, que serd utilizada na equalizacdo reversa. A norma 15-54 especifica 6
seqiiéncias de treinamento, sendo cada uma designada a cada um dos, no maximo, seis
usudrios pertencentes aquele quadro. No caso do equalizador ndo possuir a informacao
de qual seqiiéncia de treinamento o time-slot seguinte estd wtilizando, algum método de
identificagao devera ser utilizado. Um deles, baseado em tentativas [10], realiza a equa-
lizagdo reversa até um certo pontoe do lime-slot com cada uma das possiveis seqiiéncias de
treinamento. A seqgiiéncia selecionada serd aquela que resulton no menor valor de Py (n)
em um dado ponto. Em nossas simulacdes suporemos que tal seqliéncia de t(reinamento é
conhecida pelo equalizador.

Outra questdo importante é a decodificacio diferencial durante a equalizacio
reversa. Na secdo 4.2 verificamos que a fase de um sinal modulado 7 /4 DQPSK no instante
t = kT & escrita como:

O = Ok + Ay (5.4)

onde A¢, depende do dibit transmitido no instante. Na decodificagao, ou seja, na de-
terminacao de Ay, calculamos a diferenga ; — 03_1, fazendo uso do sinal equalizado no
intervalo anterior.

Na equalizacdo reversa, os simbolos mais novos sio equalizados antes dos
simbolos antigos e, portanto, ndo é possivel realizar a decodificaggo a cada sfmbolo deci-
dido. Para contornar esta dificuldade, podemos decodificar os simbolos somente quando o
time-slot equalizado estiver montado e com os simbolos posicionados na ordem cronoldgica
correta. Desta forma o decoficador diferencial deve estar fora do elo de realimentacao do
DFE, como foi mostrado na secdo 4.2.5.

Como mencionado anteriormente, métodos de equalizagdo bidirecional tém
sido propostos por viarios autores, porém com motivagdes diversas daquela aqui apresen-
tada. Em [10], Liu e outros propuseram este método com o objetivo de indentificar, no
time-slot, a posi¢do de um forte desvanecimento do sinal. Segundo tais autores, o equaliza-
dor divergiria apos este ponto, sendo necessario realizar a equalizacio pelo outro sentido.
Por outro lado, Kamio, Higashi e outros [11, 12] propuseram a equalizacio bidirecional
visando contornar a degradagdo no desempenho do DFE quando, no modelo de canal de
dois raios, a amplitude do segundo raio é maior que a do primeiro.

Nossa motivagdo se assenta em um fato mais béasico que os citados acima. A
taxa de erro média cresce ao longo do time-slot, como mostra a figura 5.35, indicando
que o eqgualizador nao consegue acompanhar as variagdes do canal a partir da referéncia
estabelecida pelos simbolos decididos. Logo, é naturar explorar a seqiiéncia de treinamento
existente apds o time-slot para, em geral, melhorar o desempenho na sua segunda metade,
como mostrado na figura 5.38.

5.7.1 Otimizagao dos pardmetros da equalizagao

Nos dois métodos de equalizagao bidirecional encontramos dois parametros, o comprimento
L da janela para o calculo de Pey(n) e o limiar L, cujos valores devem ser otimizados.
Para os valores dos parametros X e § do RLS, testes, nio apresentados aqui, mostraram
que os melhores valores séo A, = 0,85 e §, = 0,1. A possibilidade de se utilizar um valor
de A menor do que aquele utilizado na equalizagio convencional deve-se ao fato de que,
em geral, o final da equalizacio do time-slot nao é importante nos métodos bi-direcionais,
momento quando pode ocorrer a divergéncia do RLS para A < 0, 90.
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o Método 1

Neste método devemos otimizar os valores de L e Fog mar. A figura 5,45 apresenta curvas
de BER X P.gt masr para varios valores de L, nas seguintes condigdes:

DFE(3,2)

v =50 km/h

14 simbolos de treinamento
sem ruido aditivo

A, = 0,85 ¢ 6, = 0,10

L S .

107% — . . . .
Q)
3
Cr
5
=
B
3
=11
[ =13
10°% :

0.00 0.20 .40 0.60 Q.84 1.00
P est,maz

Figura 5.45: BER X Py mar com vdrios valores de I para equalizador bidirecional com
métedo 1

Observamos que quanto maior for o comprimento da janela para o cédlculo
de Pestmaz, O s€ja, quanto mais Pe;(n) levar em conta o comportamento do canal nas
adjacéncias do instante ¢ = n7’, menor devera ser o valor limiar F,y nar. No entanto,
os pontos 6timos para os varios valores de L sdo todos proximos entre si. Assumiremos
em nossas simulacoes os valores L = 3 e Ppgy mar = 0,40. Testes com velocidades maiores
mostraram que tais valores também proporcionam os melhores desempenhos. Por outro
lado, o melhor valor para L para velocidades menores é aproximadamente sete. Como
estamos mais interessados em melhorar o desempenho do equalizador a altas velocidades,
optamos pelos valores mencionados acima.

o Método 2

No caso do método 2, necessitamos otimizar apenas o valor de L. Na figura 5.46 te-
mos as curvas de desempenho do equalizador bidirecional em fungio de I para diversas

velocidades nas mesmas condigbes da figura 5.45. Observamos que o desempenho para

qualquer velocidade ¢ praticamente independente de I para [ > 10. Usaremos em nossas
simulagoes o valor L = 19.
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Figura 5.46: BER x [ para equalizador bidirecional com método 2

5.7.2 Desempenho da equalizacio bidirecional

o Desempenho em fun¢do de 7/T

Apresentaremos, inicialmente, os desempenhos em termos de BER xr /T dos dois métodos
de equalizacao bidirecional estudados, sob as condicoes da IS-35, ou seja:

v =8, 50 e 100 km/h

0<7/T<1,0

Ei/N, = 16 dB para v =8 km/h

Ey/N, =19 dB para v =50 e 100 km/h

14 simbolos de treinamento

com propagagao de erro na etapa realimentada

L A B

Os resultados estio mostrados nas figuras 5.47 e 5.48 para o método 1 e 2, respectivamente.

Observamos que, a rigor, os dois métodos de equaliza¢io nao satisfazem a
norma. No entanto, comparados com os resultados da equalizacio convencional, mosirados
na figura 5.12, ambos os métodos apresentam ganhos nos desempenhos. Além disso,
observamos também que os métodos 1 e 2 possuem desempenhos aproximadamente iguais.

Para analisarmos o5 mecanismos de funcienamenta destes métodos de equa-
lizagao e seus potenciais, verificaremos, a seguir, os seus desempenhos sem ruido aditivo.
Consideraremos os casos em que as poténcias médias de curto-prazo Pog(n) e a adaptacio
sao calculadas com relagdo tanto a simbolos transmitidos como a simbolos decididos. Na
figura 5.49 temos os resultados para v = 100 km/h.

Observamos que quando todo o processamento é baseado nos sfmbolos trans-
mitidos, o método 2 apresenta melhor desempenho do que o método 1. Por outro lado,
quando utilizamos os simbolos decididos, o método 2 é melhor. Este comportamento estd
baseado no fato de que, quando utilizamos o simbolos decidido para o cilculo do erro
de estimacdo, e o simbolo tiver sido decidido com erro, o erro de estimacio serd menor
do que aquele baseado no simbolo transmitido, como ilustra a figura 5.50. Desta forma,
as grandezas (erros de estimagio) que compdem as varidveis de decis3o sobre o sentido
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Figura 5.47: Desempenho do DFE(3,2) bidirecional com método 1 em fungéo de r/T com
ruido aditivo
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Figura 5.48: Desempenho do DFE(3,2) bidirecional com métedo 2 em fungéo de /T com
ruide aditivo
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Figura 5.49: Desempenho do DFE(3,2) bidirecional com método 1 e 2 a 100 km/h, utili-
zando simbolos transmitidos e decididos para calculo de Peg(n) e adaptagio

simbolo transmiﬁdo

erro de estimacio "correto”

sfmbolo decidido

erro de estimagfio "errado”

sinal estimado

Figura 5.50: Erro de estima¢ao quando o simbolo decidido é errado
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e

de equalizagao a ser escolhido, P..(n), ndo possuirao informagao correta sobre em qual
sentido de equaliza¢@o estd o simbolo decidido mais confidvel.

No método 2, apesar de ser feita uma média com os erros de estimagdo dos
simbolos adjacentes, a decisao sobre o sentido de equalizacao é feita simbolo-a-simbolo,
comparando-se os valores de Pog(n). Mesmo que um dos sentidos de equalizacio apresente
um surto de simbolos decididos de forma errada, ainda assim o valor correspondente de
P.q(n) poderd ser semelhante aquele associado ao outro sentido. Por outro lado, no
método 1, a varidvel P,y (n) é utilizada apenas para decidirmos quando parar a equalizagao,
de forma que os efeitos da imprecisio de P.g(n) sdo menos danosos.

Quando utilizamos os simbolos transmitidos para o calculo de Pey{n), temos
informagbes corretas sobre a confiabilidade das decisbes sobre os simbolos equalizados.
Desta forma, obtemos melhores resultados quando a decisdo sobre o sentido de equalizagao
é feita sfmbolo-a-simbolo (método 2).

Estes mesmos comportamentos se repetem para v = 50 km/h, como mostra a
figura 5.51
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Figura 5.51: Desempenho do DFE(3,2) bidirecional com método 1 e 2 a 50 km/h, utili-
zando simbolos transmitidos e decididos para calculo de P.u(n) e adaptagédo

Podemos concluir desta andlise que, apesar dos dois métodos de equalizagao
bidirecional analisados aqui apresentarem methor desempenho que aquele obtido com o
equalizacao convencional, as estratégias de escolha de sentido de equalizagido necessitam
de aperfeicoamentos de forma a obtermos desempenhos que compensem a complexidade
requerida em tal equalizacao.

E importante observar que estes métodos fazem uso de um equalizador com a
decodificagio alocada fora do elo de realimentacdoe. Alguns testes preliminares sugeriram
que o desempenho desta arquitetura resultante de tal alocagdo ¢ inferior aquela adotada
na maior parte deste capitulo. Serd necessdrio, também, quantificar a parcela de parti-
cipagio desta arquitetura na determinacio do desempenho dessas técnicas bi-direcionais,

tentando guantificar seu real desempenho em sistemas sincronos, sem o uso da codificacio
diferencial.



Capitulo 6

Conclusoes

6.1 Retrospectiva e conclusoes

Este trabalho apresentou o desenvolvimento de um programa de simula¢io da transmissao
de sinais em um sistema de telefonia mével celular digital, bem como os resultados de estu-
dos, utilizando este programa, sobre a aplicagdo da equalizagio com decisao realimentada
em tal sistema de comunicacio. Enfatizamos o sistemna D-AMPS por ser este um candidato
4 segunda geragio de sistemas celulares no Brasil e nos Estades Unidos.

Inicialmente, foi apresentada uma caracterizagao dos canais de propagacao en-
contrados neste tipo de transmisso, seguida de uma modelagem, prépria para simulagdo.
Tal modelo segue a norma IS-55 e consiste em dois raios separados por um intervalo de
tempo 7 e representados por varidveis aleatérias gaussianas complexas filtradas por filtros
Doppler.

Realizamos a descricio das principais técnicas de equalizacdo e deduzimos o
equalizador com decisio realimentada através de um critério de minimizacao da proba-
bilidade de erro supondo os simbolos passados conhecidos. Esta deducdo se baseou no
trabalho pioneiro de Austin, em 1967 [34], e apresentou uma extensdo dos resultados de
modo a abranger os sinais complexos. Tratamos também da equalizacdo com decisao rea-
limentada utilizando intervalo de tempo entre os coeficientes da etapa direta menor do
que o intervalo de simbolo. Mostramos que este equalizador DF'E fraciondrio proporciona
malor robustez s imperfeicoes no posicionamento do instante de amostragem.

No capitulo 4 descrevemos o programa de simulacio desenvolvido, envolvendo
filtro de transmissao, modelo para o canal, filtro de recepcao. equalizador, ruido branco
aditivo, algoritmo RLS para a adaptacdo do equalizador e sinais de informacao aleatérios
utilizando a modulacdo 7 /4 DQPSK. O programa admite a entrada de pardmetros para a
flexibilizacio de configurac@o e fol validado através da comparagio dac taxas de erro em
diversas situagdes, com resultados teéricos, bem como praticos correspondentes, presentes
na literatura.

O capitulo 5 foi dedicado & apresentagio dos resultados das simulagGes. Ini-
cialmente, verificamos que, como esperado, o desempenho do DFE depende do nimero de
coeficientes empregados, mas que, nesta aplicagio, equalizadores mais complexos do que
o DFE(3,2) nao apresentam ganhos significativos.

Testes indicaram que os melhores valores para o fator de esquecimento A e
iniciacio § da matriz inversa de autocorrelagio do algoritmo RLS séo A, = 0,90 e &, =
0,10. Estes testes ainda mostraram que, na auséncia do ruido aditivo, valores reduzidos de
X (X < 0,85) aumentam a capacidade do algoritmo em acompanhar as variagdes do canal,
tornando-o, no entanto, instavel. Por outro lado, quando o ruido aditivo estd presente,
valores de A préximos da unidade reduzem o efeito do ruido na adaptagdo, melhorando

113
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o desempenho do equalizador. Verificamos também que o valor da inicia¢io é indica a
inéreie do RLS, atuando na velocidade de convergéncia e na instabilidade do mesmo.

Em seguida, analisamos o desempenho do DFE(3,2) em funcéo do atraso r/T
do segundo raio. Observamos, inicialmente, que este equalizador ndo atinge o desempenho
exigido pela 1S-55. Através de vérios testes, pudemos verificar que:

s o ruido aditivo é um fator importante no desempenho do DFE, porém apenas nas
velocidades menores,

¢ a adaptagio baseada em simbolos errados produz degradacao significativa no desem-
penho,

s a capacidade do RLS em acompanhar as variagdes do canal ndo é satisfatoria em
altas velocidades,

e a propagacao de erros na etapa realimentada do DFE nao é um fator importante
nesta aplicagdo.

Verificamos, também, que o DFE aproveita a diversidade no tempo presente no sinal
de safda do canal, de tal modo a apresentar um desempenho consideravelmente melhor
quando 7 é préximo de multiplos do perfodo de simbolo T

Testes na presenca de ruido aditivo mostraram que a utilizacdo de sfmbolos
decididos na adaptagdo provoca uma degradacao de até 6 dB, em termos de Ey/Ng, com
relacio ao desempenho com adaptagio utilizando sfmbolos transmitidos. Além disso,
devido a incapacidade do algoritmo RLS em acompanhar perfeitamente as variagoes do
canal, existe uma degradagio de 2 dB no desempenho do DFE com adaptagio baseada
nos sfmbolos transmitidos, em relacio ao desempenho do DFE com coeficientes 6timos.

Verificamos, também, a forte sensibilidade do desempenho ao erro no instante
de amostragem, principalmente quando a amostragem ¢ feita apos o instante 6iimo.

Em seguida, iniciamos os estudos com o DFE fraciondrio. Verificamos, primei-
ramente, que, para esta aplicagio, bastava a estrutura DFE{4,2) com espagamento 7'/2
entre as amostras. Além disso, os valores A, = 0,90 e §, = 0,10 também resultariam nos
melhores desempenhos. Novamente os testes mostraram que esta estrutura nao satisfaz a
1S-55. Mostramos que seu desempenho em fungéo do raido aditivo e do atraso do segundo
raio sio semelhantes aos do DFE nao fracionario, exceto pelo fato do DFE fracionario ser
menos sensivel ao erro no instante de amostragem, como era esperado. De uma forma
geral, exceto por esta dltima questdo, o DFE fraciondrio ndo apresenta vantagens sobre o
nio fracionério nesta aplica¢io. Tal conclusido também foi obtida por Baum e outros [13].

A analise dos resultados até entdo apresentados, principalmente quanto & ca-
pacidade de acompanhamento do RLS e 3 infludnria dos errns de decisio na adaptagao,
que provocam o constante crescimento da BER no decorrer do time-slot, levou-nos a estu-
dar métodos alternativos de equalizacio, conhecidos como equalizagdo bidirecional. Nestes
métodos, propostos por vérios autores, sio feitas as equalizagbes no sentido direfo e re-
verso. Dois métodos foram apresentados, segundo a forma de selecionar o melhor o sentido
de egualizacao. Ambos baseiam-se no erro de estimagao, definido como a diferenga entre o
simbolo estimado e o simbolo decidido. Testes mostraram que ambos os métodos apresen-
tam desempenhos superiores ao da equalizagio convencional, porém, ainda, sem atingir
o desempenho minimo exigido pela 15-55. Verificamos que as estratégias de selecio do
sentido de equalizagio baseadas nos erros de estimagao calculados a partir dos simbolos
decididos n#o sao eficientes, particularmente quando se pretende um nova selegio a cada
novo simbolo, Isto deve-se ao fato de que simbolos decididos de forma errada provocarao
erros de estimagdo semelhantes dqueles relativos & decisdes corretas. Concluimos, entao,
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que as estratégias de escolha do sentido de equalizagao devem ser aperfeicoadas, de forma
que o desempenho de tais métodos de equalizacio compensem a complexidade requerida.

6.2 Sugestoes para prosseguimento do trabalho

Os testes apresentados no capitulo 5 e descritos resumidamente acima cumpriram seus
papéis, no sentido que, através da analise de seus resultados, pudemos identificar varias
questoes a serem abordadas, visando melhorar o desempenho da equalizagdo DIFE em
sistemas de telefonia mével.

Uma primeira sugestao para prosseguimento do trabalho é a utilizagio do bloco
de simbolos de controle CDVCC, presente na regiao central do fime-slof, como seqiiéncia
de treinamento para o DFE. A utilizacdo deste bloco como treinamento corresponde a
reduzir 0 comprimento do time-slot, podendo levar a reducio do crescimento constante
da BER ao longo do mesmo. O nimero reduzido de simbolos peste bloco (6) exige a
realizacao de simulacdes para andlise do ganho a ser proporcionado. Dependendo deste,
poder-se-a combinar esta proposta com as técnicas de equalizacao bidirecional.

A necessidade de conseguir melhor capacidade de acompanhamento das va-
riagbes do canal em altas velocidade, sugere o emprego do algoritmo RLS com janelameénto
[39]. A elimina¢do da participacdo de simbolos passados na matriz de autocorrelagio do
RLS, pode agilizar a capacidade de adaptagio, mas provoca forte tendéncia 2 instabilidade.
Serd necessario, entio, buscar mecanismos de estabilizagdo e, eventualmente, combinar
esta proposta com o treinamento no bloco CDVCC, quando, entdo, poder-se-a reiniciar o
algoritmo.

Nesta mesma linha, cumpre experimentar o DFE fracionario com adaptagio a
intervalos iguais aqueles correspondentes as amostras da parte direta. Também aqui existe
o grave problema da instabilidade, demandando pesquisa na busca de maior robustez.

Alguns autores tém sugeride a combinag¢do entre a equalizagdo e a decodi-
ficagao de codigos corretores de erros utilizados no sistema D-AMPS. Uma possibilidade
é o auxilio, por parte do equalizador, ao algoritmo de Viterbi utilizado na decodificacao
de cddigo convolucional. Neste caso, o equalizador fornece ao decodificador nao apenas o
simbolo estimado (quantizado ou néo}), mas também informages a respeito da qualidade
do quadro e simbolos equalizados. Tais informages, também conhecidas como Channel
State Information - CSI, poderiam ser baseadas, por exemplo, no nimero de erros de
decisfio na seqiiéncia de treinamento. Este método 34 foi estudado por Muratore e outros
13] no sistema de telefonia mével digital europeu (GSM), apresentando 6timos resultados.
Sugerimos, entdo, verificar o desempenho deste método no sistema D-AMPS com o DFE.
Este método ja foi estudado por Liu no D-AMPS [10], porém com algumas variagoes.

Bascade aindz no trabalho coninnto entre o equalizador e o decodificador e nas
observacdes sobre a degradacio provocada pela adaptagio utilizando-se simbolos decididos
com erro, a outra possibilidade é o auxilio, por parte do decodificador, ao equalizador.
Neste caso, o decodificador informa ao equalizador quais sdo os simbolos decodificados sem
erro e a adaptagéo é feita somente nestes casos. Este método foi estudado por Sharma [14]
para o sistema D-AMPS, utilizando o DFE e codificagdo em blocos. Sugerimos estudar
tal método, porém para codificagao convolucional, como a existente no D-AMPS. Neste

caso, outras questoes aparecerao, como, por exemplo, o atraso intrinsico a decodificacao
utilizando algoritmo de Viterbi, o que podera exigir a memorizagao das amostras de sinal
para a realizacio de re-equalizacdo, num processo interativo.

Técnicas de equalizacdo combinada com técnicas de diversidade de antenas
também vém sendo largamente estudada para aplicaciio em telefonia mével [16], apresen-
tando bons resultados.



Apéndice A

Receptor sub-6timo com decisao
realimentada

Descreveremos neste apéndice a deducio do receptor com deciséo realimentada a partir de
um critério de minimizacio da probabilidade de erro de simbolo, apresentada pela primeira
vez por Austin para o caso bindrio [34]. Realizaremos, simultaneamente, a extensao do
tratamento para o caso M-ario.

Consideremos um sistema de transmissdo digital cuja representagao em banda-
bésica complexa do sinal recebido é:

r(t) = i Lh(t — nT) + v(t) (A1)
h(r) = p(T)*c(T) (A.2)

onde p(7) e ¢(r) sdo as respostas impulsivas do filtro de transmissdo e do canal, res-
pectivamente. Os simbolos I, sao M-drios, podendo assumir os valores Ay, Ay, ..., Ay €
v(t) corresponde ao ruido branco gaussiano de variancia No/2. Para a detecgdo do si-
nal recebido, utilizaremos o critério da minimiza¢io da probabilidade de erro na decisao
dos simbolos transmitidos. Sem perda de generalidade, assumiremos que estamos deci-
dindo o simbolo Iy. Pode-se mostrar (ver capitulo 2 de [29]) que, se os simbolos I} séo

equiprovaveis, este critério corresponde a decidir pelo simbolo que maximiza a razdo de
verossimilhanga Aj, ou seja:

Ip= A, se A, =max<A; A.3)
j J ;

onde Aj e dado por:
o, Hr(0llo = 4]
T plr(t)lo = Ad]

e Iy = A; é a estimagio de Iy. A condigio Iy = A no denominador de (A.4) é uma
hip6tese auxiliar, que corresponde 3 transmissdo do simbolo Ag = 0 n3o pertencente ao
alfabeto {4;}M,. Vamos agora supor que para se fazer a estimacio de Iy, os simbolos
passados sdo conhecidos. Entao, a razao de verossimithanga é alterada para:

Ao PO Io = Aj]
J P[T(t)il_,_[g e AU}

(A4)

(A.5)

onde:
17 ={14,1,,..] (A.6)
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Devemos, entdo, calcular as fungdes densidade de probabilidade plr{t)|I-, Iy = A;], para
j=1,2,..., M, dadas por:

P To = A} = [ plr(OT o o] plhs] Ll s, (A7)

onde I, é composto pelos simbolos futures, ou seja,
I = [T41, 442, ] (A.8)

e p{I4] é a fungio densidade de probabilidade conjunta dos simbolos futuros. Para resol-
vermos esta integral faremos trés hipdteses:

¢ (1) o ruido (1) é gaussiano,
¢ (2) os simbolos transmitido sdo independentes e equiprovaveis e

* (3) os simbolos futuros (I;1,142,...) sfo varidveis aleatérias com distri-
buicio gaussiana de média zero e variancia unitaria.

Enquanto que as hipéteses (1) e (2) sao, em geral, verdadeiras em um sistema real, a
hipétese (3) é falsa, pela prépria defini¢ao dos simbolos transmitidos. Utilizamos tal
hipétese para facilitar o desenvolvimento desta dedugao. Como veremos a seguir, a adogao
desta hipStese faz com que a estrutura obtida torne-se apenas sub-dfima nas condigoes
reais.

Com a hipdtese (1}, temos:

{

RO T o) = Kyesp{ = = [ [0 S Ikt - ur)[dt)}
= Kiexp{- E\%fl'r(tﬂgdt»im
_ _;_D ; ); LI / h(t — KT)R™(t ~ §T)dt +
+ W%a%{ ij I / r(0)"(t - 5T) }dt} (A.9)

onde 52{3:} representa a parte real de 2.
Definindo as variaveis

1 -
g = E%j[r(t)h (t - kT)d! (A.10)

25 = "'"jﬁli.” f R(ER*(t - KT)dt (A.11)

podemos reescrever {A.9) como:
Pl L, Io] = Kaexp {2R{ Y Time} - 33 Iiljajon} (A.12)
' k ko J

onde o valor da primeira integral em (A.9) foi incorporado em K.
Como desejamos integrar esta fungdo na varidvel 1, e ter como resultado
wma funcio de Iy, vamos eliminar de (A.12) os termos que nao sao dependentes destas
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duas varidveis e que serdo cancelados quando escrevermos a razao de verosimithanca.
Procedendo desta forma, obtemos:

plr(I-, Iy, Jo] =
= Kaexp { - 23%{[5 Z Lie_p + 13 Z fez ) +

k<O k>0
+ 2D Iedia; o~ Iy - Zfifyk} +
k<0 >0 E>0
— |lof*zo - }:kaf;ﬂ?j_k} (A.13)
kx>0

onde foi utilizada a propriedade z; = z2;.
Pela hipétese (2) e (3), a fungio densidade de probabilidade de 1, ¢é dada por:

X 1, 1 .
plls] = Ky exp{ -5 Z lj‘kﬁ} = Kgexp { -3 Z Z I éjkfk} {A.14)
k>0 i>0k>0
onde:
N I .
8ij = { 0 ifj (A.15)
Substituindo (A.13) e {A.14) em (A.7), obtemos:

pir(t)ll—alﬂ = A.?] =
= .ﬁ%/ exp{—Qﬁ{ISZIk.’E_k—i-IgZIkE_k-f-

k< k>0
L - K- Y Gy +
k<0 3>0 k>0
1
— iIDiQQ:D — Z ka(xj_k + iéjk)fg}dz+ligwﬂ (A,I{)’)
7

£>05>0

onde a integracdo indicada é miltipla.
Para resolvermos esta integral vamos inicialmente reescrever {A.16) na forma

matricial:
Pr I = Aj) = Kyexp {2 %{yo g - 5 xZ T — | 1o} 7o} b
/ exp{ ~TI T1, +20{1f g} ar| (A.17)
oo =4,
onde:
¥E = [y41, Yeze o), (A.18)
xP =z y,2_9,.., (A.19)
XE = [$+1937+2a ]a (A'QU)
o vetor g é dado por
E=¥4 —-f() X+-FI_ (A21)
e as matrizes F = {fi;} e T = {ti;} tém seus elementos dados por:
fis = ®ix; (A.22)



Apéndice A - Receptor sub-6timo com decisdo realimentada 119

ti; = { oty parai=) (A.23)

Tiej para i # j

Observando a expressdo (A.23), notamos que T é a soma de uma matriz
identidade real com uma matriz cujos elementos sao amostras de uma funcao de auto-
correlaciao determinfstica. Portanto, T serd hermitiana e definida positiva [31, 37]. Assim,
a integral de (A.17) pode ser resolvida usando a seguinte identidade matricial:

o Seja R uma matriz n X n definida positiva € a e b dois vetores quaisquer de com-
primento n. Usando a decomposicdo de Cholesky de R mostra-se que:

a’ Ra-28{a" b} + b R b=
= [Pa-@™)¥ b]H [Ta- (@b
= ||[Fa-@"]||, (A.24)
onde R = THT, a e b sdo vetores quaisquer e |Iv]l, € a norma Euclidiana de v

[97].

[

Completando o quadrado no integrando de {A.17) e usando a relagio (A.24),
obtemos:

plr()L-, To = Aj] = Ksexp {2 R{yo I; — Iy x7 1~ |Io| 20} +

H
+(ve-Toxe —FL) T (yy—loxy -FL)} %
0=y
[ e {~iivil, (A.25)
onde:
v=T1 —(I")g (A.26)
e
T=THT (A.27)
A integral de (A.25) é do tipo:
/_OO exp{—z*}dz = K (A.28)

resultando em:

Plr(OIL- To = Aj} = Ksexp {2 R{yo I§ — I x7 1~ |l 20} +

+ (y+ ~Ipxy ~F 1__)H - (y +=Toxp~F L)}l&% (A.29)
Substituindo (A.29) em (A.5), obtemos a expressdo de A;

Aj = exp {2 ER{yg A ~ A] x71_ —|4;)% 2o+

I‘AJ]2 H -1 —- A" H Twl -¥F1
+ X T xy ~ Afxy T (yy -»)}} (A.30)
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onde {oi usada a identidade matricial:

(p-a)"R(p-q)-p"Rp =
= g"Rq- 23?{(1”11;)} {A.31)

Definindo 2 L; = In(A;) e substituindo:

H g1 _ 34T
x? 1 =dl,
T H T

obtemos a nova variavel de decisao L;:

Li=R{A4;[dT y+eT |} - 4,2 8 (A.32)
onde os vetores y e d e o escalar § foram definidos como:
Yo

= A33

y [ V. ] (A.33)
da=| ! (A.34)

=| _a, .
H T-1 .
S = X“*"—Q—-—Xi (A.35)

Portanto, para a decisdo do simbolo Iy, determinamos o valor de L;, para j = 1,2,..., M,
e aplicamos a seguinte regra de decisdo:

Iy = A; se L; =max{L;} (A.36)

Na figura A.1 temos a estrutura deste receptor onde os vetores d e r foram
escritos como:

d? = [do, dy, .., (A.37)

o = [ry, 72,0, (A.38)

Vemos, entao, que a estrutura deste receptor consiste de dois filtros transver-
sais: o primeiro, chamado de etapa direfa, com coeficientes d;. trata das amostras do sinal
de safda do filtro casado; o segundo filtro, chamado de etapa realimentada, com coeficientes
r;, trata dos simbolos recebides 32 decididos,

Concluindo, devemos ressaltar que a estrutura obtida é otima quando as
hip6teses assumidas sdo verdadeiras . Como j& mencionado, a hipétese (2) é falsa
em um sistema real e, neste caso, a estrutura serd apenas sub-6tima.

Caso particular: simbolos QPSK

Consideremos, agora, que os simbolos transmitidos sao da modulagao QPSK, ou seja:

Ay = +1+4 31
Agzml%jl
Aam—l—jl

Ag=+1-71 (A.39)
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i
Figura A.1: Receptor étimo observadas as hipéteses (1) e (2)
Desta forma, as variaveis de decisao ficam:
Ly = +R{U} + S{U}
Ly = —R{U} +S{U}
Ly=-R{U} - S{U}
Ly=+R{U} - S{U} (A.40)
onde U/ é um escalar dado por:
U=dl y+rl 1. (A.41)

e desprezou-se o termo |[A4;]* S, pois é igual para todos os simbolos. A notagdo F{z}
indica parte imaginaria de z.

Portanto, decidir pelo maior L; corresponde a fazer a decisio bindria das
partes real e imagindria de U, ou seja:

R{lo} = sinal de R{U}

${lp} = sinal de ${U7} (A.42)

Iy = Aj se L; = max{L;} & {

Com dois comparadores com o nivel scio podemos realizar a detec¢iio a partir de L. A
estrutura para este caso € mostrada na figura A2 .
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Figura A.2: Receptor 6timo para simbolos em quadratura de fase e observadas as hipoGteses

(1)e(2)



Apéndice B

Coeficientes 6timos do
equalizador com decisao
realimentada

Neste apéndice determinaremos o valor étimo dos coeficientes do DFE usando o critério
da minimizacio do erro quadratico médio entre o valor correto do simbolo transmitido e
sua estimativa feita pelo equalizador.

Consideremos o sistema de transmissao da figura B.1. Utilizaremos aqui wmn
modelo equivalente para representar o filtro de transmissao p{7), o canal de propagacao
() e o filtro de recepgio ¢(7). Nao faremos qualquer restri¢io ao filtro de recepgéo.
Como o sinal de entrada do equalizador deverd ser amostrado, representamos este modelo
equivalente por um filtro traunsversal com coeficientes 2, com ~Ly > |kl > Lq, onde z é
amostra da resposta impulsiva {7} = p(1)* c(7) % ¢(7) nos instantes 7 = k7.

Os sinais que utilizaremos na dedugéo a seguir sdo (ver figura B.1):

L
o= Y Tilpitvn (B.1)
P
N;
Gn = Z dianmiuiwf\f; {BQ)
=0
N;
fn = Zrisn—i (Bd)
i=1

onde s, é a quantizacio de 3,. Considerando os atraso provocados pelas estruturas trans-
versais, os sinais da figura B.1 obedecem as seguintes correspondéncias:

ay « I,
On & Qp N,
Sp “ Gn

Sn e In-—N;[

(B.5)

Portanto, z para —L; > |k| > 0 corresponde as IIS devido aos simbolos passados, en-
guanto que zx para 0 < }k] < L, corresponde is I1S devido aos simbolos futuros.

Consideraremos também que os simbolos transmitidos sao aleatérios indepen-
dentes com média nula e varidncia o%, ou seja:

E{l. I;-t-k} = f’%lco (B.6)
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etaps direta

Figura B.1: Modelo de

circaito de
decisldo

5o -

{5l

..%

etaps realimentads

sistema de transmissio

124



Apéndice B - Coeficientes étimos do DFE 125

onde
1 1= :
b = { 0 it (B.7)
O rujdo aditivo v, corresponde 4 safda do filtro de recep¢io ¢(7) cuja entrada

é o ruido aditivo gaussiano branco z{t) de média nula e variancia o2, Desta forma, a média
de v, serd nula e sua variancia sera dada por [36]:

E{Vi iy i} =02 pi (B.8)
onde
Pk = Gk * gy, (B.9)
com g sendo amostra de ¢(7) nos intantes 7 = kT

Pelo critério da minimizagio do erro quadratico médio, ajustamos os valores
de d; e r; de tal forma a minimizar J = £{|e,|?}, onde €, é o erro de estimagéo dado por:

en = Ine N, — 8n (B.10)

Para facilitar a numeclatura, denominaremos genericamente os coeficientes d; ou r; de
w; = wk 4 yw! . Definiremos o vetor gradiente V(J) cujas componentes Vi(.J) sdo as
derivadas de J com relagdo a w;, ou seja:

aJ aJ
Vt(J) = W ”i‘”j‘c;)‘;u‘f (811)

t

Portanto, este critério equivale a fazer tais componentes nulas. Empregando (B.10}, (B.2),
(B.3), (B.4) e (B.11), obtemos:

Elenan ;3 =0 pare i=10,1,2,... Ny (B.12)

Eleg st ;=0 para 1=1,2,... 0, (B.13)
ou seja, os sinais de entrada das estrutura transversais cujos coeficientes devem ser otimi-
zados devem ser ortogonais ao erro de estimagao e, [31]. A partir das expressdes (B.12) e
(B.13) podemos obter os valores 6timos dos coeficientes da parte direta, d, i, e da parte
realimentada, 7, i, respectivamente.

Coeficientes da parte realimentada

Para determinarmos o valor 6timo dos coeficientes da parte realimentada assumiremos que
os sfmbolos decididos sdo corretos, oun seja:

8 = In—N] {814)
Usando esta hipétese e as expressoes (B.10), {B.3), (B.2) ¢ (B.4) em (B.13}, obtemos:

E{lon Iy, i} +
1

N Ly
-2 2 dojmE{TN4it Loy, -3+
F=0l=mLy Y
Ny
- Zi?‘ozj?{fnme'wm Iioj-i} =
pe -

3
= 0 para i=1,..,Ng (B.15)
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Usando a expressao {B.6), concluimos que as esperangas de (B.15) séo

o, Ly oi} =0 para i=1,2,.,N-2 (B.16)
E{neNy it Taony i} = 01 2814 5) (B.a7)
E{dnmsny Inony i} = 0 85 (B.18)

Portanto, a expressao (B.15) pode ser reescrita de modo a fornecer os valores
6timos dos coeficientes da parte realimentada:

Ny

Toi = — Z dy; Tiy; para i=1,.., Ny {B.19)
J=0

Coeficientes da parte direta

Novamente, assumindo que as decisdes dos simbolos passados estdo corretas e usando as
expressoes (B.1-B.4) em (B.12), obtemos:

Lo
> wi f{lnem i} +
=Ly e
N L I

..}_: Z Z doy @ wmf{InJrk Ny—m dne 2—3}+

k= OJ"—-L; mw—L1

Ny Lp
- Z Z Tol LE; S{Iﬂ—N1—f I:—i——k} +

=1 k=—1Is

3
Ny
- Z Aot E{Vnpk-nN; Vpoit =
k=0 h
4
= 0 para t=0,1,...,N; (B.20)

Aplicando a expressio (B.6) e (B.8) nas esperancas da expressio (B.20), temos:

E{Inan, Li_i 1} = 07 §yimy—iy (B.21)
E{lnsk-ny—m Li_ij} = 0F 85Ny 4m—k—i) (B.22)
E{Tnopy -t iy} = 07 8y (my 41-i) (B.23)
E{vnik-ny Vi) = 02 pirk-n, (B.24)

Entao, usando tais expressdes e mais a expressdo (B.19), (B. 20) resulta:

N Ly
2 * 2 *
OF TN i ™ 07 Z Z do,k Tm TN, Lm—k—i +
k= Qm’”’“—L]
N Ny
+ 0} Z Z ok Eik N, 41-i -0} Z dok Pitk-N, =
{=1 k=0 k()

= 0 para i=0,1,...,N; (B.25)
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No terceiro termo do lado esquerdo da expressio (B.25) faremos a seguinte
substituicdo de varidveis para o indice de x4k

l+k=m — Iz=zm-k (B.26)

Usando esta substituicdo e colocando alguns termos de (B.25) em evidéncia,
podemos reescrevé-la como:

Nl L2 ﬂ1+N2
ol Zdo,k [ Z p(m,i, k) — Z p(m,i._k)}«}«
k=0 ko Ly ks=m+1
Ny
+al Y dog pisk-n, =0F Th,_; pare i=0,1,.., N (B.27)
k=0
onde:
p(m, i k) = T TN, smekei (B.28)

Observamos, entdo, que entre os colchetes de (B.27) temos dois somatérios
onde alguns elementos poderdo se cancelar, dependendo do valor de m.

Quando apresentamos o modelo do sistema de transmissdo usado neste de-
senvolvimento, mencionamos que os coeficientes zy para k > L, correspondiam as IS
provocadas por simbolos passados, que, como sabemos, deve ser eliminada pela etapa rea-
limentada do DFE. No entanto, para que isto ocorra, o namero de coeficientes da parte
realimentada, Ny, deve ser maior ou igual ao niimero de interferentes devido aos simbolos
passados, L. Portanto, para o prosseguimento deste desenvolvimento, suporemos que

No > Ly (B.29)

Desta forma, reescrevendo (B.27), obtemos a expressao que fornece o valor
6timo dos coeficientes da etapa direta do DFE:

Ny m
2 2 .
OF Th,—i = Z dok (03 Pisk—N; T z T T_\‘}énkmmui) (B.30)
k=0 ke —T

para 1=0,1,.., N

As (Ny + 1) equagdes de (B.30) podem ser reescritas na forma matricial como

segne:
B="Tan (B.31)
onde os vetores J e a sao deiusdos como:
of o, ] don, ]
2
UI :ENl——l do,N;—l
B = ) o= {B.32)
ofzo | | doo

e 0s elementos 1,; da matriz ¥ sdo definidos como:

Ny—ji+1
’(j)nj frues 0'3 Pn“j + Z jﬂk (E;c+j_n n,j jussy }-12, vavy Nl + 1 (B-33)
ke — Ly
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Desta forma, os valores 6timos dos coeficientes da parte direta do DFE podem ser obtidos
pela equacgao matricial:

a=¥"14 (B.34)

Como W é hermitiana, o que pode ser mostrado facilmente através de (B.33), a solucao da
equacio (B.34) é obtida de forma simples com a utilizagéo de decomposi¢ao de Cholesky.
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