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In this work it is presented a series of mathematical models for
eliminating the intersymbol interference and for cancelling the echo on
data transmission systems. The former technique is applied to mnarrow-
band channels whereas the latter to full~-duplex transmission.

One assumption is that the channels are time~varying for the models
in consideration. As a consequence, adaptive technigues are employed in
order to achieve the proposed goals.

All the adaptive techniques in this study make use of the transversal
filter structure. The optimality criteria used either to eliminate or to
cancel the interference are the mean square or the least square errors,

The existing similarities din the solution of both problems receive
special attention since some of these techniques may be used in the sol-
ution of either one of the previously mentioned problems. As a result the
Kalman algorithm is adopted in the analysis.

Finally, it is presented two schemes to solve the combined problems
of eliminating ISI and cancelling the echo all together. We also show that
these schemes may lead to better system's overall performance as well as

easier implementation.
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Neste trabalho é apresentado uma série de modelos matematicos para a
solucac dos problemas de eliminacdo da interferéncia intersimbilica e de can
celamento de eco, ambos relacionados com a transmissio de dados: o primeiro
decorrente de utilizacao de canais de faixa estreita e o segundo, da trans-
missdo "full-duplex" a dois fios.

Em todos os modelos, os canais envolvidos sao supostos variantes no
tempo, razao pela qual é utilizado o enfoque adaptativo. As diversas téeni-
cas de adaptacao analisadas estao ligadas a estrutura de processamento digi-
tal conhecida por filtro transversal e compreendeﬁ, entre outras, a do erro
quadrado médio e a dos minimos quadrados recursivo (algoritmo de Kalman).

As.similaridades existentes na solucao dos dois problemas recebem uma
atencao especial, sendo enfatizado que determinadas técnicas normalmente u-
tilizadas na solugao de um, também se prestam & solucac do outro. Nesse sen-
tido e proposto o algoritmo de Kalman aplicado ao problema de cancelamento
de eco.

0 trabalho culmina com a apresentacac de duas formas para a elimina-
gao da TIS simultaneamente com o cancelamento de eco, onde é mostrado que ©
tratamento conjugado dos dois problemas pode representar nao apenas uma mai-
or simplicidade na implementacao, mas também melhorias no desempenho do sis—~

tema.



1y

£ impossivel uma concepcao do mundo atual sem a presenca massiva de
tudo © que se convencionou chamar "maquina'. Elas sao uma constante em nos-
sas vidas e sua existencia estd fortemente ligada 3 idéia de eficiéncia e
desenvolvimento. Assim e que, sem nos apercebermos, a sofisticacao tecnolo-
gica trouxe naturalmente a necessidade de "didlogo" entre estes elementos.
Ao contrario do que ocorre na comunicacao entre nds, seres humanos, as maqui
nas parecem ansiar cada vez mais por rapidez e confiabilidade mna troca de
informacoes.

No estdgio atual da ciéncia, a comunicagdo digital constitui a forma
mais apurada de transmissao/recepcao entre as maquinas. A teoria da infor-
‘macao, estabelecida nas publicacgoes de Shanmnon ha 40 anos, € quem delimita as
fronteiras do verossimil no processo de evolucao das comunicacdes digitais.
Por cutro lado, as fronteiras representadas pela limitacdo tecnoldgica sao
ainda restritas e encontram-se em constante expansao.

O trabalho que ora apresentamos se inclui nesse contexto e pretende
oferecer uma maior aproximacao de algumas areas de pesquisa com o desenvol-
vimento dos sistemas de comunicacao digital. Ele aborda os problemas de E-
qualizacao adaptativa e Cancelamento de Ecos em seus aspectos tedricos e
prdticos, e também procura estabelecer um paralelo entre as técnicas utili-
zadas na solucao de ambos os problemas. Uma enfase muito grande é dispensa-

da na exposicao dos assuntos, especialmente no tocante a notacao, podendo o



texto ser também recomendado como um vefculo de introducac aos topicos abor-

dados.
Ao longo de gquase todo o trabalho, os canais de comunicacao sao con-

siderados desconhecidos ou variantes no tempo de forma indefinida. Para se
contornar o problema da nao definicao desses canais sao aprgsentadas diver-
sas técnicas e modelos matematicos., Isso tudo confere ao tratamento o cara-
ter generico e abrangente que morteou nossos esforcos desde a sua proposicao.

Quero expressar aqui meus sinceros agradecimentos ao Prof. Reginaldo
Palazzo Jr. pelo incentivo e constante orientacao que, sem duvida, foram e-
lementos fundamentais na realizacio desse trabalho.
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dedicacdo com que efetuaram as tarefas de datilografia, desenhos e "lay-out',
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TRANSMISSAO UNIDIRECIONAL DE
SINAIS DIGITAIS

i

1.1 - INTRODUCZO

Com o objetivo de melhor situarmos os problemas envolvidos neste tra-
balho, apresentaremcs neste capitulo o tratamento clissico dado ao  problema
de transmissao de sinais digitais. Ainda que o leitor ja tenha suficiente co-
nhecimento do assunto, sugerimos a leitura deste capitulo como uma boa oportu-
nidade de rever o bonito tratamento matematico envolvido neste importante to-
pico da teoria de comunicacdes.

"0 principal objetivo do sistema de comunicagoes € transmitir informa-
¢ao entre dois pontos com a maxima confiabilidade possivel. Neste capftulo
nos ateremos a0s sistemas unidirecionais, adiando para o capitulo trés a abor
dagem de sistemas que possibilitam comunicacdo nos dois sentidos. Visto de
uma forma extremamente simplificada um sistema de comunicacdo pode ser repre-
sentado por um transmissor localizado em um ponto A, um receptor localizado
em um ponto B, e um meio de transmissac ligando esses dois dispositivos, como
mostra a Figura 1.1.

0 papel do transmissor é processar a informacao de modo a adapta-la ao
canal enquanto o receptor tem a funcio de reaver a informacao desejada atra-
ves de um tratamento adequado do sinal recebido, podendo este ter ou nao so-
frido degradacoes oriundas do meio de transmissao. Vemos entao que tanto o

transmissor como o receptor sao construidos com o objetivo de otimizar a co-
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Figura 1.1 - Representacao de um sistema de

comunicagao unidirecional

municacio em funcao do canal., Ou seja, para um dado canal deve haver um recep
tor e um transmissor que, sob certos eritérios, operem otimamente. Contudo,
a natureza dos problemas envolvidos na aplicacao desses critérios € deveras
complicada inexistindo praticamente uma condicdo de otimalidade, motivo que
justifica a grande quantidade de estudos nesta area.

A grande motivacao de nosso trabalho se deve ao fato de existirem ca-
nais cujo comportamento pode variar ao longo do tempo de forma alheia ao nos—
so controle, trazendo dificuldades adicionais na escolha dos equipamentos ter
minais. Nossa abordagem sera mo sentido de propor modelos matematicos cujas
caracteristicas variem no tempo de forma a compensar as variacoes no canal,
Neste capftulo entretanto, iremos considerar unicamente canais invariantes no
tempo e cujos parametros sao perfeitamente conhecidos.

Com referéncia ainda ao sistema representado na Figura 1.1, podemos
observar que tanto o transmissor como o receptor se configuram de uma forma
muito genérica, uma vez que nao definimos absolutamente a espécie nem a natu-
reza da informacac a ser processada. Entretanto, como estamos interessados
na tranémiﬁséo de sinais ma forma digital, e sendo que nosso estudo se concen
trara unicamente nas partes do transmissor e do receptor que se acoplam dire-
tamente ac canal, ou seja, o "codificador'" e o "decodificador" de canal, po-
demos configurar no sistema somente a parte gque nos interessa, ficando o res-
tante deste, para nosses propésitos, imaterial.

Na Figura 1.2, a_ representa um simbolo da sequencia que constituil a

!
informacao digitalizada que deve ser entregue ao canal. A forma como essa se-
quéncia foi gerada no transmissor nao tera qualquer importancia, assim  como
o destino dado a mesma apos a estimacdo no receptor. Dessa forma, tomaremos
a liberdade de utilizar os termos "transmissor” e "receptor" para _ designarem
respectivamente o codificador e o decodificador de canal, sem que isso possa

trazer qualquer confusao.
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Figura 1.2 - Representacio de um sistema

de comunicacdo digital.

1.2 - REPRESENTACAO DE SINAIS DIGITAIS

Um resultado bastante conhecido em teoria de comunicacdes € o teorema
da modulagao. Ele mostra que o efeito produzido pelo processo de modulacio de
um sinal em banda base limitadc em faixa e o de deslocar seu espectro de fre
quencia para a regiao de interesse, resultando em um sinal que denominamos
passa~faixas. Como extensao deste resultado, demostra-se também que as opera-
coes de filtragem destes sinais por filtros lineares tipo passa~faixas podem
ser tratadas utilizando-se as correspondentes representacoes desteé sinais em
baixas frequencias [1]. Desse fato advém a grande importdncia do estudo da
transmissac de sinais em banda-base que faremos a seguir.

Um sinal em banda-base pode ser representado por

w
s{t) = Z a, p(t -nT) {(1.1)
TY S e
onde p(t) € a forma do pulso no tempo, T é o intervalo de tempo existente en-
tre pulsos sucessiveis e {a,} representa a sequéncia de simbolos,

A representacdo de sinais na forma dada por (1.1) & muito interessante,
uma vez que sinails modulados dos tipos PAM, PSK, QAM, além de outros {1}, po-
dem ter facilmente suas representacoes em banda-base colocadas pessa forma.

Para isso os simbolos de informacao a, devem ser dados por valores complexos

onde

a, = a,. + 3 a,; (1.2)



As componentes a .

as amplitudes de duas portadoras em quadratura coswt e sen wt. Supondo que

e a.y devem assumir valores discretos e estao associadas
=

possam ocorrer M poss{veis valores para a , teremos que cada simbolo a,
transmitido leva comsigo logyM bits de informacao. Assim, a taxa de bits pa-

ra o sistema & igual a log,M vezes a taxa de simbolos.

Nao pretendemos nos aprofundar demasiadamente nos esquemas de modula-

cao digital. Apenas ilustraremos o exposto nesta secao com um breve exemplo.

Exemplo 1.1

Vamos representar na forma da expressao (1.1) o sinal correspondente
em banda-base para uma sequéncia modulada em 8~PSK (Phase Shift Keying). Nes
sa forma de modulacao temos uma onda senoidal cujo Unico par@metro que varia
é a fase, podendo esta assumir em cada intervalo de tempo T, um dos oito pos-
siveis valores correspondentes aos simbolos associados a cada intervalo. As-
sim, um sinal PSK pode ser escrito matematicamente como

[=+]

st (t) = Z p(t ~nT) cos{wt + en) (1.3}

T — O
onde p(t) é um pulso de valor unitario para o intervalo de tempo que vai do
instante 0 ao instante T e de valor nulo caso contrario. 8, é a fase associa-
da ao n-ésimec intervalo de tempo e pode assumir os valores

m=20,1, ..., 7 (1.4)

A equacao (1.3) pode também ser colocada na forma

- o 3 e .

s'(t) = Re [ Z ed p(t -nT) e3wt] {(1.5)
nm-m

onde evidenciamos a portadora., Assim, a representacao desse sinal em banda -

base & dada por

oo

sty = 7 e gt -nm) (1.6)

i
Esta equacao estara na forma (1.1) se

_ J8n
R (1.7)

ou equivalentemente se

a ,.=cos b (1.7a)

nr

AT



a,; = sen 8, {(1.7b)

Na parte (a) da Figura 1.3 ilustramos como ficaria o sistema 8-PSK utilizando
portadoras em quadratura enquanto que na parte (b) representamos a decomposi-
cao dos simbolos 8~arios, a,, em suas componentes reais’e imdginarias.

Como este sistema possui M= 8 possiveis simbolos, temos que cada sim-
bolo carrega uma quantidade de informacac equivalente a log28==3 bitg, A Fi~
gura 1.3b ilustra também como poderia ser transmitida uma sequéncia bindria
utilizando-se este sistema. A cada simbolo 8-ario estao associados 3 digitos

binarios. Observe que nesta representacido utilizamos o codigo de Gray.
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Figura 1.3 - a) Transmissao digital com portadoras
em gquadratura
b) Constelacao de sinais para um

sistema B-~-PSK



1.3 - LIMITACOES DOS SISTEMAS DIGITAIS

£ interessante observar como tudo a nossa volta atende auma solucaoc de
compromisso, principalmente quando fatores economicos estao envolvidos. Por
exemplo, € dificil imaginar um bem de consumo que apresente tanto mais  van-
tagens quanto menor o seu preco, ou entao um automovel que oferega tanto mais
poténcia quanto menor o seu consumo em combustivel., Assim também ocorre quan-
do queremos transmitir informacao através de um canal. Os varios fatores con-
flitantes envolvidos na transmissao de sinais digitais sao : aumentar a taxa
de bits, diminuir a faixa espectral do sinal, diminuir a potencia do sinal,
reduzir a probabilidade de erro e reduzir a complexidade do sistema. Dificil-
mente algum desses itens pode ser melhorado sem o conseqliente prejuizo de um
ou mais dos outros. Na literatura pode ser encontrado sob o topico de Modula-
cdo Digital [2], um tratamento mais detalhado do assunto, onde sao encontra-
das relacoes segundo as quais alguns dos {tens de desempenho podem ser permu-
tados; por exemplo: o aumento da taxa de bits acarreta um aumento proporcio-
nal na faixa espectral necessaria; ou entac: podemos reduzir a faixa pela me-
tade se duplicarmos a poténcia do sinal; etc.

A seguir, consideraremos os principais fatores que limitam o desempe-

nho dos sistemas de comunicacao digital.

1.3.1 -« Ruido

0 ruido é um processo aleatdrio que é "adicionado" ao sinal gquando es~
te atravessa o melo de tramsmissao. Sua origem pode ser muito diversificada e
seu efeitc pode causar decisdes erroneas no receptor.

Os receptores no processo de decisio em geral, utilizam regices em tor
no dos valores discretos, estabelecidos a priori, dos simbolos transmitidos.
Quando o sinal "adicionado™ € suficiente para levar o sinal recebido a uma
regiao nao correspondente ao simbolo transmitido, temos um erro na deteccdo.

Obviamente, para uma mesma intensidade de sinal, quanto menor o nivel
de ruido, menor seus efeitos danosos. Dessa forma, um receptor pode ser ava-
liado pela sua capacidade de operar satisfatoriamente a uma dada relacao si-
nal/ruido, sendo tanto melhor quanto menor for a probabilidade de erre para
uma mesma relacao sinal/rufdo.

Varias sao as formas de modelamento do rufdo. Uma delas estabelece que
ele & estacionario, com densidade de probablilidade gaussiana e distribuicao

espectral de poténcia uniforme. Esta forma constitui o chamado rufde aditiveo
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branco gaussiano (AWGN) e sua grande utilizacao se justifica pela simplicida-
de matematica e pelo solido embasamento estatistico fornecido pelo  Teorema
do Limite Central. Para reduzir a influéncia do rufdo nas decisces € interes-
sante aplicar primeiramente o sinal recebido a um filtro e a seguir amostra-
lo em instantes bem determinados. O filtro otimo, isto é, o filtro que maxi-
miza a relacdo sinal/rufdo nos instantes de amostragem, para o caso do ruido
AWGN tem uma resposta que depende somente do sinal e € conhecido como "filtro
casado". Em {3] pode ser encontrado um tratamento bastante detalhado deste as

sunto.

1.3.2 - Interferéncia Intersimbdlica

Quando enviamos a sequencia de simbolos através de um canal, desejamos
que as larguras dos pulsos utilizados sejam pequenas para que a taxa de s{m-
bolos possa ser alta. Sabemos no entanto que pulsos de curta duracao possuem
uma representacao espectral de faixa larga, o que contraria nossa expectativa
de adequa-los com facilidade ao canal, uma vez que este em geral possul uma ca
racteristica espectral do tipo passa-baixas. A atenuacao promovida pelo ca-
nal nas altas frequéncias produz un espalhamento nos pulsos do sinal transmi-
tido. Esses pulsos espalhados invadem os intervalos de tempo destinados aos
pulsos vizinhos, provocando o que chamamos de Interferencia Intersimbolica
(IIS). A IIS também pode provocar decisoes erroneas, uma vez que em cada pul-
so temos somadas as caudas dos pulsos vizinhos. Se a quantidade de IIS no insg
tante de amostragem for suficiente para levar o valor da ameostra a um  ponto
fora da regifo correspondente ao simbolo transmitido, teremos um erro. £ in-
teressante notar que a IIS sempre estara presente ainda que em niveis muito
baixos em um sistema limitado em faixa., Isso porque demostra~se que um pulso
cujo espectro de frequencias esteja restrito a uma dada regiao deve ter exis-
téneia temporal de ~ ® a + =,

Vamos agora supor que gueremos aumentar a taxa de informacao transmi-
tida por um sistema de comunicacoes em banda~base. Para isso temos duas al-
ternativas: a primeira consiste em diminuirmos os intervalos de tempo T exis—
tente entre os simbolos, possibilitando a transmissac de uma maior quantidade
de simbolos por unidade de tempo. A segunda implica em aumentarmos o alfabeto
de simbolos de formaa atribuir uma maior quantidade de informagao a cada sim-
bolo transmitido. Na primeira alternativa estamos comprimindo o sinal no tem-

po e portanto dificultando a detecgao dos simbolos devido ao efeito da IIS.



Na segunda, a faixa espectral do sinal permanece essencialmente a mesma, as-
sim o rufdo e a IIS se mantém constantes, porém ¢ aumento no nimero de pontos
na constelagao torna a decisao mais susceptivel a erros.

Assim como o rufdo impoe limitacoes quanto & potencia do sinal para
uma comunicacgao confidvel, a IIS impoe limitacoes quanto a faixa espeétral ne
cessaria. Dessa forma, um sistema pode tambem ser avaliado pela sua capacida-
de de operar a uma dada relacao de faixa de espectro por taxa de informacao,
sendo tanto melhor quanto menor for esta relacao para uma mesma probabilidade

de erro. Nas secoes 1.5 e 1.6 estudaremos algumas formas de combater a IIS.

1.4 - DIAGRAMA DE OLHO

Uma das ferramentas mais usadas na avaliacao de desempenho dos siste-
mas de comunicacao digital em banda-base é o diagrama de olho. A importancia
desta técnica se deve por um lado a simplificacao que ela representa no tra-
tamento matematico e por outro ao aspecto pratico que a ela esta associado,
uma vez que o diagrama é facilmente obtido na tela de um oscilosqépio. Para
isso aplicamos o relogio extrafdo de um sinal PAM em banda-base a varredura
horizontal do osciloscopio enquanto que no eixo vertical aplicamos o prépric
sinal PAM. O que se observa na tela é uma figura que lembra o olho humano com
posta pela superposicao de um nimero muito grande de pulsos recortados a cada
T segundos. Na parte (a) da Fig. 1.4 ilustramos um trecho de uma forma de on-
da PAM binaria tipica, enquanto que na parte (b) temos o seu diagrama de olho.

£ facil ver que € favoravel na recepcac ter o olho da Figura 1.4b bem
aberto, uma vez que o ruide e a IIS tendem a fecha~lo., Também & evidente que
o instante otimo de amostragem deve corresponder a maior abertura de olho.
Além disso, o limiar de decisao deve ser colocado a meio caminhe dessa aber-
tura maxima na vertical, por quanto € razoavel admitir que os simbolos sejam
equiprovaveis e o ruido tenha média nula.

Embora tenhamos apresentado o diagrama de olho para o caso de uma
transmissac bindria, € fdcil ver que essa analise pode ser generalizada para
o caso de transmissao m-dria, onde o diagrama apresenta um nimero de m-1
olhos no centro dos quais devem se situar os limiares de decisao.

Em [4] podemos encontrar um tratamento mais detalhado do assunto, onde
diversos parametros utilizados na avaliacao de desempenho dos sis~

temas digitais sao definidos a partir de medidas no diagrama de olho.



Ax (1)

.27 -T 0 \ T 2T 3T

(a)

N |

VA

(b}

Figura 1.4 - a) Forma de onda PAM binaria
b) Diagrama de olho para a forma

de onda PAM binaria

1.5 - PROJETO DE SINAIS PARA CANAIS LIMITADOS EM FAIXA

Vamos agora retomar a representacao do sinal em banda-~base introduzi-
da na secao 1.2. 0 sinal s(t) transmitido pode ser representado matematica-

mente por,

s(t) = Z a, p{t - nT) (1.8
T w0

Este sinal ao atravessar o meio de transmissac sofrera um processo de
filtragem além da adicao de ruido. No receptor poderd sofrer novas filtragens
antes de ser amostrado para o processo de decisao. Dentre os possiveis fii-

tros que podemos encontrar mo receptor temos o filtro casado, o filtro embran
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quecedor e o equalizador de canal que estudaremos adiante. Por enquanto, va-
mos apenas supor que todas as filtragens envolvidas sejam lineares, de tal

forma que o sinal resultante seja dado por

o

y(t) = X a, x(t-nT) + n(t) (1.9
N '
onde
e

x(t) = f p(7) h{(t-1) dr {1.10a)
ou, simplificadamente

x{(t) = p(£) * h(t) (1.10b)
onde h(t) e a resposta impulsiva da associacdo do canal com os filtros do

receptor e n(t) & o rufdo adicionado pelo canal apos a passagem pelos filtros
do receptor.
0 sinal y(t) sera amostrado a uma taxa 1/T, sendo gque na deteccao do

k—-ésimo simbolo teremos

y(kT+ty) = ] a, x(kT-nT+t) + n(kT+t) (1.11)

n=—o

Note que a constante t  figura na expressao (1.11) para garantir uma
amostragem no instante adequado, ou seja, o ponto que corresponde a maxima
abertura no diagrama de olho. Em nosso desenvolvimento vamos mudar a referéen-
cia temporal no receptor de tal forma que essa constante desapareca das ex-

pressoes. Assim temos

[s2]

y(kT) = ] a, x(kT-nT) + n(kT) (1.12)
Vamos agora investigar qual deve ser a forma dada ao pulso x(t) para
que nac exista IIS nos instantes de amostragem. Observando (1.12) vemos que

x(t) deve satisfazer

x{nT) = 0 se n#o0 (1.13)

As restricoes colocadas por (1.13) nio especificam x(t) para todos os

valores de t. Assim sendo, infinitas formas para x(t) sao possfveis. Como es=-
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tamos interessados apenas naquelas formas que atendam a determinadas carac-
ter{sticas no dominio da frequéncia vamos analisar essas restricoes do ponto

de vista espectral. Comegaremos por demonstrar o seguinte teorema:

Teorema 1.1

Parte A - Se x(t) satisfaz (1.13), entac a transformada de Fourier (TF) de

x{t), dada por X{(w), satisfa=z

+ o 2
I Xw-nF) =T (1.14)
T#t—co

Parte B - Se X(w) satisfaz (1.14), entao x(t) satisfaz as restricoes impos-

tas por (1.13).

Prova da parte A

Se x(t) atende a (1.13), podemos escrever

o
x(t) §  &(t-nT) = &(t) (1.15)
n=—co
onde §(t) & a funcao impulso unitario. Tomande a TF nos dois membros de
(1.15) temos
oo .
1 2% 2T
T [ X(w) * 5 n;p §{w=-n Tfﬁ} =1 (1.18)

Efetuando a operagao de convolucac em frequencia obtemos (1.14), e a

parte A do teorema estd demonstrada.

Prova da parte B

A parte B do Teorema 1.1 podé ser provada simplesmente seguindo-se o
caminho inverso da demonstracao feita na parte A. Uma prova mais formal em

termos matematicos da parte B pode ser encontrada em [2].

0 12 membro da Equacao (1.14) & bastante conhecido aos leitores fami-
liarizados com processamento dlgital de sinais e representa a transformadade
Fourier do sinal amostrado [5]. Observe que esta expressao corresponde & so-
matoria do espectro de frequéncias do sinal desleocado de n 27/T para todo n,

de forma a resultar em uma funczoc periddica no dominioc da frequencia. As-
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sim sendo, € suficiente um unico periodo para determinar totalmente essa fun

cdao. Daf definimos

wpeoo
2m w
Keg(®) = I,Z..m X(u-n ) lol s ¢ (1.17)
A grandeza definida acima ¢ tambeém chamada faixa equivalente de

Nyquist. Usando essa definicdo nos resultados do Teorema 1.1 podemos concluir
que a condicao necessaria e suficiente para que uma forma de onda PAM se
apresente livre de IIS nos instantes de amostragem € que o formato dos pul-

sos x{t) seja tal que

HA

"

X = T —— 1.18
eq () lo] = =% (1.18)
Note que em toda a discussac que fizemos até aqui, ndo consideramos as
restricoes sobre faixa de frequéncias. Esse é o aspecto que abordaremos a

seguir.

1.5.1 - Critério de Nyguist

Vamos agora voltar ao sinal y(t) e fazer a suposicao de que este so-
mente possua componentes espectrais na faixa !w' s Wy, ou de outra forma
l£] = f,- Também vamos supor que o ruido n(t) & nulo. Queremos entdo deter-
minar o menor valor de w_ para o qual é possivel uma deteccao livre de
115, _

Como estamos supondo y(t) limitado em faixa, podemos utilizar ¢ Teo-

rema da Amostragenm [6], e escrever

y(t) = |  ym——) Safu (t-n——)] (1.19)
L 00 mm mi!l

Onde Sa(t) = (sen t)/t

A Equacdo (1.19), ou o teorema da amostragem, diz que um sinal limi-
tado em faixa possui mm/ﬂ » ou 2f graus de liberdade por segundo., Uma vez
fixados estes graus de liberdade, teremos o sinal determinade univocamente,

Por outro lado, como

y(t) = ] a_  x(t-naT) (1.20)
nmq—m

A
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vemos que y{t) deve apresentar um grau de liberdade a cada T segundos, cor-

respondente a cada s{mbolo transmitido. Qu, de outra forma, que o sinal y(t)
B

deve apresentar 1/T graus de liberdade por segundo.

Fica entao evidente que o valor limite para w, deve ocorrer quando

1 _ "o (1.21)
T T
ou entéo
oy = %} {(1.21a)
=L
£ = (1.21b)

Substituindo o valor de W obtido acima na Equagéo {1.19), temos

oo

y(t) = [ y@D) Sal4 (t-nT) (1.22)

Ti=—ee

Os coeficientes y(nT) podem ser reconhecidos como os valores dos sim-
bolos a,, uma vez que queremos o sinal y(t) livre de IIS. Comparando entao

(1.22) com (1.20}, temos a forma dos pulsos
Tt
x(t) = Sa(“‘;:"i,"") {1.23)

Esta forma de pulso satisfaz plenamente as restricoes impostas por
(1.13), permitindo portanto a deteccao livre de IIS. Um sinal PAM empregando
esta forma de pulso utilizé o limite minimo de faixa espectral para uma dada
taxa de simbolos. Em tais condicoes a taxa de simbolos é igual a duas vezes
a componente de maior frequencia do sinal e & conhecida como taxa de Nyquist.

Existem dois sérios problemas apresentados por esta forma de pulso.
Um deles esta relacionado com sua reaiizabilidade, visto que x%x(t)} possui uma
caracteristica espectral retangular nao realizavel fisicamente. 0 outro re-
‘laciona-se com o decaimento das caudas de x{(t). Como x(t) decai com um fator
de 1/t, a somatoria das caudas dos pulsos pode atingir valores desastrosos,
uma vez que a série harmdnica é nao absolutamente convergente. Essa lentidao
no decaimento de x(t) também pode trazer quantidades imprevisiveis de IIS se
ocorrerem pequenos deslocamentos nos instantes de amostragem.

Iremos entao procurar outras formas de pulsos, que certamente utili-

zarao uma faixa espectral maior, e que apresentem um decaimento mais rapido.
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1.5.2 - Dependéncias temporal e espectral dos sinais

Vamos agora fazer algumas consideracoes a respeito do espectro de fre
quencias X(w) de um pulso genérico x(t). Sabendo que esse espectro esta res-
trito a uma regiao de frequencias préximas a origem, estamos interessados na
forma como ele deve se comportar nesta regido. Vamos admitir a priori que
esse espectro tem uma forma continua e limitada. Como o espectro é nulo a par
tir de certo ponto, & certo que este tera um numerc limitado de derivadas
continuas. Seja n a ordem da menor derivada para a qual ocorre uma descon-
_tinuidade. Entao, na derivada de ordem n+1 teremos a presenca de um ou mais
impulsos. A representacao no dominio do tempo dessa funcio tera existéncia
de - » a + = devido a presenca dos impulsos em seu espectro. Entretanto, po-
demos notar que essa representacao temporal é limitada em amplitude para
]t[ + =, Sabendo-se que derivar n+1 vezes a caracteristica espectral equi-
mjt]n+'l,

vale a multiplicar a representacao temporal por [ concluimos que

n+l

o sinal x{t) deve decair assintoticamente com 1/t . Assim, enunciamos o

seguinte teorema

Teorema 1.2

»~ Se as n primeiras derivadas de X(w) sao definidas e limitadas, entao

%x{t) decai assintoticamente com 1/tn+1.

Em outras palavras, esse teorema diz que quanto mais suave € a forma
do espectro de frequencias do pulso, mais rapidamente se di o seu decaimen-
to assintético, Na Figura 1.3a ilustramos o pulso de Nyquist descrite ante-
riormente e seu correspondente espectro de frequéncias. Vemos entao que sao
as descontinuidades existentes nas frequencias -7/T e n/T as responsaveis
pelo decaimento com 1/t. ‘

Nas Figuras 1.5b , 1l.5c e 1.5d ilustramos outras possiveis formas pa-
ra o pulso x(t) e seus correspondentes espectros de frequéncias X(w), onde
constatamos uma perfeita concordancia com o Teorema 1.2. O pulso da Figura
1.5d por exemplo possuil descontinuidades somente na segunda derivada de
X(w) e decai temporalmente com 1/t3.

Observe que os espectros de frequéncias de todos os pulsos represen~
tados na Figura 1.5 apresentam a propriedade colocada na Equacdo (1.18), ou
seja, que Xeq(m) = T para iml 2 /T, de forma que todos eles possibilitam

amostragens livres de IIS para o sinal y(t). De fato, essa caracteristica
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Figura 1.5 - Formas de pulsos para transmissio livre de IIS
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poderia também ser notada através das proprias formas temporais dos pulsos.

* Considerande que é desejavel uma forma de pulso que apresente uma re-—
lativa limitacaoc em faixa, e que por outro lado essa limitacdo em faixa nao
pode violar o critério de Nyquist, € razoavel supor que a conponente de ma-

xima frequencia do sinal @, se situe na faixa

S < 2m
7S oy (1.24)

Dessa forma, uma estrategia que simplifica o projeto no dominio da frequen-
cia de pulsos que eliminam a IIS consiste em se escolher uma funcao impar
em relagdo a 7/T e desloca-la para cima de um valor igual a T/2. Teremos
assim definido o espectro para os valores positivos de m, ou seja, para
0 < w < 2n/T. O espectro X(w) para valores negativos de w fica automatica-
mente determinado pelas propriedades de simetria em X(w) para um sinal real.
E bom notar que estamos considerando somente sinais com fase nula, os quais
possuem uma caracteristica temporal de simetria par, de forma que sua repre-
sentacao espectral pode ser dada por valores reais, Entretanto, esse desen-—
volvimento pode ser facilmente generalizado para sinais com representacao es
pectral complexa,

Podemos constatar que todas as formas espectrais da Figura 1.5 pos-
suem @ £ 21/T e atendem a estratégia de projeto apresentada acima. Essa es
tratégia apenas garante a isencao de IIS, nada dizendo a respeito do decai-
mento temporal dos pulsos. Para que este seja rapido, devemos escolher uma
funcao que permita a construcado de um espectro que apresente a maior suavi-
dade possivel., Uma série bastante conhecida de pulsos que atendem a essas

condicoes de projeto leva o nome de "cosseno levantado".

1.5.3 - Caracteristica espectral cosseno levantado

A caracteristica espectral cosseno levantado leva esse nome devido a
sua construcao utilizando arcos da funcao cosseno. Ela consiste de uma regi-
ao central plana ligada as regioes laterais de descida conhecidas como
regices de "roll-off" e pode ser especificada em termos do parametro B, onde

0 <8 < 1, como

i,
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( 0 lo| 2 ﬁ%~[1%-8}
S {l+sen[ox (w+—=)]}  -T[148] S ws - Tq1-¢]
2 28 T T Sre T
X(w) =
? T o] = F11-8]
\5_{1~sen{§% (-—2)1) —Fl1-8] 5w s T (14
2

(1.25)

Na Figura l.6a ilustramos X(u) para tres valores de B. Observe que B
representa a quantidade excedente de faixa em relacio a faixa minima neces-
saria. Assim, B = 0 representa a largura da faixa de Nyquist ]wl £ /T, en-
quanto que B = 1 representa um espectro com o dobro da faixa minima neces-
saria no qual ndo existe a porcdo plana central,

Como X{w) comeca a apresentar descontinuidades somente na segunda de-

rivada, concluimos que x(t) deve decalr com 1/t3, A forma de onda do pulso

x(t) & dada por

Bwt
cos (=)

x(t) = Sa(ﬂ,;’) T (1.26)
L {Z%t}z

Na Figura l.6b a ilustramos para trés valores de B.

b x(1)
lx(ga}

{a) {b}

Figura 1.6 - Caracteristica Cosseno Levantado

a) espectral , b) temporal
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1.5.4 - Sinais para IIS controlada

No inicio dessa secao estabelecemos as condicOes necessarias para uma
amostragem livre de IIS. Entretanto, vimos que por varias Tazoes € imprati-
cdvel a Implementacao de sistemas fisicos que operem nessas condicdes utili-
zando a largura minima de faixa, ou faixa de Nyquist. Surge entdo a idéia de
se permitir a existéncia de uma IIS controlada nos instantes de amostragenm
para viabilizar a transmissao digital nessa faixa,

O principio da IIS controlada implica em se saber a priori o quanto
um pulso deve interferir nos instantes de amostragem correspondentes aos de-
mais pulsos e se levar em conta essa quantidade no processo de deteccdo. Es-
sa teécnica é também conhecida com o nome de resposta parcial. .

Ilustraremos com um exemplo o caso particular do sistema duobindrio.

Exemplo 1,2

No caso do pulso ducobinario, queremos © sinal especificado no domi~

nio do tempo por

x{(nT) = ' (1.27)
0 caso contrario

‘Como queremos que X(w) seja restrito a faixa de Nyquist, temos no do-

minio da frequencia

[1+e739Ty ¢ lul s+
X(w) = . (1.28)
O iw‘ > —'f_
Ou, de outra forms
wT
wT o9
2T cos(miw) e lml < %?
X{w) = ‘ T; (1.29)
0 lo| > =

*A Figura 1.7a ilustra esta caracteristica espectral onde podemos mno-
tar a vantagem da utilizacao dessa técnica; o espectro de X(w) ndo possui
descontinuidades, o que simplifica sua implementacao fisica. A forma tempo-

ral do pulso esta representada na Figura 1.7b e é dada por

Sa (—Xt
x{t) = (1.30)

1 -

wl e i
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Podemos observar que as amostras do sinal PAM resultantes da utilizacao dos

pulsos duobinarios apresentam, na auséncia de rufdo, a seguinte formacao

y{nT) = a, +a,_q (1.31)

Vemos entao que o mumero de niveis na recepgao € aumentado em relacdo ao que
€ transmitido. Supondo que os ap assumam os valores +1 e -1, temos treés pos-
siveis nfveis para ¢ valor da amostra recebida v{nT): -2, 0 e +2. tma estraté
gia para a deteccao do s{mbolo ap no receptor consiste em se subtrair da
amostra recebida no instante n, y{(nT), o valor do s{imbolo an-.1s detectado mo
instante imediatamente anterior.

Essa estratégia possui o inconveniente de propagar o erro cometido na
deteccdo de um simbolo para todos os posteriores. Contudo, e possivel mostrar
que esse problema pode ser eliminado através de uma modificacao no sistema,que

inclui a pré-codificacao da sequéncia que se deseja transmitir,

‘ixm); b x (1)
27 : =
1
/ t
|
} .
§
p— 7N i i
- 0 X W -3t ENAT 0 T 2N\ SaT a1 I
(a) , {b)

Figﬁra 1.7 - Caracteristica duobinaria

a) espectral , b) temporal

Muitas outras modificacoes podem ainda ser efetuadas no sistema duo-
binario apresentado ~visando otimiza-lo [1]. Essas alteracoes no entanto
nao apresentam uma relacdo direta com o assunto de nosso estudo, motivo pelo

qual resolvemos omiti-las.

1.6 - EQUALIZACAO DE SINAIS EM BANDA~-BASE

Na secao anterior nos detivemos em analisar as caracter{sticas que
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devem apresentar os pulsos componentes do sinal a ser amostrado no receptor,
tanto no dominio do tempo, x(t), como no dominio de frequéncias X(w), nao
nos ‘preocupando com os processos intermediarios pelos quais devem passar es-
ses pulsos desde a sua geracao no transmissor. Isso parque o©s esquemas de
transmissao podem adquirir formas diversas, respeitando~se o diagrama basico
apresentado nas Figuras 1.1 e 1.2. Contudo, um estdgio que seguramente deve-
ra se configurar como intermedidrio nesse processo € o equalizador. Na Figu-
ra 1.8 apresentamos um esquema tipico de transmissao onde o equalizador apa-
rece como o ultimo estagio do receptor. Vamos descrever rapidamente a funcao

de cada bloco nesta figura:

FILTRO [ e e e e
TRANSM. CANAL | FILTRC RECEPTOR E
i {
— P {)) p——aq H{D) t o G (D) }———ud C{D) rveres
: g amosfrador
[

Figura 1.8 -~ Composicac de um sistema de

comunicacdao linear

P(w) representa a caracteristica espectral do pulso gerado no transmissor ,
H(w) é a resposta em frequencia do canal, G(uw) é um filtro casado cuja fun-
gZO € maximizar a relacdo sinal~ruido nos instantes de amostragem e {(w) € o
equalizador, que tem a funcao de compensar a resposta em frequencia do sis-
tema como um todo, de forma a eliminar a IIS.

Um leitor mais atento indagaria se apds o filtro casado G(w) nao deve
ria existir um amostrador, uma vez que ele maximiza a relacao sinal-rufdo pa
ra um "determinado” instante de tempo. A nio inclusdo do amostrador se deve
ao tipo particular de equalizador que pretendemos utilizar que consiste de
um filtro transversal, o qual, como veremos, pode dispensar essa amostragem

adicional,

1.6.1 - Filtro Transversal

0O filtro transversal ¢ um dispositivo constituido de uma 1linha de

atrasadores com derivagoes a cada T segundos, as quais sao aplicadas 2 mul-

g
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tiplicadores e a seguir somadas resultando assim na resposta do filtro, con-
forme ilustra a Figura 1.9.

A utilizacao de filtros transversais em equalizadores, deve-se a gran
de versatilidade que eles apresentam, uma vez que podemos obter uma grande
variedade de respostas simplesmente variando os coeficientes multiplicadores.
Esses filtros sao especialmente interessantes quando utilizamos processamen-

to digital de sinais, onde podemos implementar qualquer resposta finita.

T 1.3 T —— -
N C-N+1 C-Ne2 CN+3

Figura 1.9 - Filtro Transversal

mi{t)

y(t)

Considerando um filtro transversal com (28 + 1) derivagoes, sua res~
posta impulsiva é dada por
N .
c(t) = ] e, 8§(t-nT) (1.32)
n=-N
enquanto que sua resposta em frequéncia é dada por

N 2wnT
Clw) = ] ¢, ed (1.33)

n=-N

-

Devemos notar que essa fungdo é periddica em w sendo o perfodo igual a 2u/T.
Vamos agora demonstrar que uma resposta em frequéncia com essas caracteris-—
ticas permite que dispensemos o amostrador que deveria figurar 4apds o filtro
casado, G(w), na Figura 1.8. Isso equivale a dizer que a implementaczo do
equalizador com filtro transversal tanto pode ser analdgica como digital que
o resultado € o mesmo.

A resposta em frequencia do conjunto de filtros representado na Figu-

ra 1.8 e dada por

X{w) = P(») H(w) Gw) C(w) (1.34)
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fazendo
R{w) = P(w) H{w) G(w) (1.35)
temos
- X(u) = R(©) C(w) (1.36)
Considerando uma implementacao analogica do equalizador temos o instante
t=kT a amostra
i

Xk"’_’

® . jwkT
wrs LmR(w) C(w) e
onde Xy

dw (1.37)
representa uma simplificacao na notacao de x(kT). Para um tratamento
digitalizado a partir do equalizador temos

N
Xka Z

n Tk-n
N

(1.38)
onde Iy representa a amostra no instante k do sinal obtido na sajda do filtro
casado, ou seja

N JukT
Ty = 7?;-.£mR(m) e dw

(1.39)
Utilizando a definicac de faixa equivalente de Nyquist apresentada na Equacio
(1.17), podemos escrever

rk=

)
=

1
T JwkT
Req(w) e duw

)=

(1.40)

substituindo esse resultadoe em (1.38) temos

T
1 T g
% = | ¢

a e~ JjwnT Req(w) eJWKT 4.
I n=-N

-
T

T
wt (T jwkT

= <= J C{w) Req(w) e dw
Lembrando que C(w) € periddica, temos finalmente

(1.41).
1

Xk= '"'é"%"

f C(w) R(w) eJ@KT 4

(1.42)
que & igual ao valor da amostra obtida em (1.37) usando~se uma implementacao
analdégica para o equalizador. O filtro transversal pessui ainda outras

pro-—
priedades importantes. Uma delas reside na facilidade em se obter uma respos-
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ta em frequencia com fase linear. Veremos a segulr que essa propriedade encon
tra aplicacao imediata no equalizador em questao.
Vimos na secao anterior que para obter uma amostragem livre de TIS, de

vemos fter
ki
Xeq(®) = T lo] s & (1.43)

Convém notar que esse resultado constitui uma normalizacao, uma vez que bas-
taria ter Xeq(w) = gonstante para garantir a isencao de IIS. No entanto, essa
normalizacdo garante também que os valores das amostras serdo iguais aos dos

sfmbolos transmitides. Considerando a periodicidade de C(w), temos de {(1.36)

Keq(®) = Rgg (w) C(w) lo] s = (1.44)

dessa forma

S < I
Clw) = Koo (o) lw] = % (1.45)

determina univocamente a resposta em frequencia do equalizador.

De (1.33) vemos que a medida em que N + =, a resposta em frequencia do
filtro transversal torna-se uma série de Fourier e pode aproximar qualquer
funcao no intervalo - 7/T £ w S ©/T. Entretanto, a Equagao (1.45) mostra que

para uma aproximacac factivel utilizando o filtro transversal devemos ter

EA

il

Req(m) # 0 le T (1.46)
Sabemos que R{w) constitui a resposta em frequeéncia do sinal na saida

do filtro casado, o qual possui em geral uma caracteristica do tipo !G(w)]z e
portanto, real. Sendo esse um caso particular de resposta com fase linear, po-

demos obte-la através do filtro transversal fazendo €q = C_, em uma implemen-

- tacao com coeficientes reais.

Um método para se obter os coeficientes do filtro transversal pode en-

' tao passar pelos seguintes passos [4].

1 - Encontra-se Req(w) através das amostras r

n
Ryq(w) = T 7 I (1.47)
nm—wo
2- Encontra-se a resposta em frequencia do equalizador
Clw) = —0b lul s L (1.48)

Req(w)
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3 - Inverte-se C(w) para encontrar os coeficientes do filtro

-
1 F JwnT

¢, = s ] Clw) e dw (1.49)

I

T
A saida do filtro somente tera garantidamente X, = 0 pgran # 0 se as-
sumirmes N + =, ou seja, se o numero de estégios'do filtro transversal for
infinito. Esse aspecto pode ser melhor analisado através da utilizacao da

transformada Z. Desejamos uma resposta tal que

Xy = 5ko (1.50)
ou ainda
[= =]
L oey Tyen = Sio (1.51)
n=—o
Tomando a transformada 2 de (1.51) obtemos
C{z) R(z) = 1 {(1.52)

Para um filtro transversal com 2N+ 1 derivacoes temos a funcao de sistema

N
Cz) = ] ¢z ™ S (1.53)

n=~N
A gual pode ainda sér colocada na forma

2N
C@ =zN 1T (z-z) (1.54)

n=1
que evidencia a existencia de 2N zeros e nenhum polo no plano z excetuando-se
a2 origem. Concluimos entao que o filtro transversal pode equalizar perfeita~

mente sinais cuja transformada Z apresente um numero de polos menor ou .igual

a 2N e nenhum zero fora da origem. De (1.52) e (1.54) temos

B
o

1

) N
R{z) = z . ?Effzgi

(1.55)

1

n

Esta forma corresponde a uma classe bastante particular de resposta impulsiva
e, dada a presenga dos polos, podemos adiantar que possui um comprimento In-
finito [5]. Um sinal de caracteristicas diferentes, entretanto, poderia ser
equalizado com razoavel precisao alocando-se convenientemente no plano z os
zeros da fungéo C(z), obtendo-se assim a funcao de sistema do filtro. Os coe~-

ficientes seriam entao obtidos usando-se a Transformada Inversa de C(z).

Y

w
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0 = T <§C(z) 2" ay (1.56)

Em resumo, mostramos que um equalizador implementado com filtro trans-
versal pode ter seus coeficientes calculados a partir da resposta em frequen-
cia do sinal e esbocamos também a possibilidade de se utilizar a transformada
Z. Alem disso, mostramos que uma sequancia de amostras de comprimento finito
nao pode ser equalizada perfeitamente atraves de um filtro transversal
que tenha um numero limitado de estdgios. Iremos entdo estudar métodos mails
realisticos, que permitem obter os coeficientes do filtro usando-se direta~
mente o valor das amostras do sinal.

Utilizando a notacao simplificada para representar o sinal recebido

apos o amostrador, podemos escrever (1.12) na forma

<o

Yo = kuZw ay Xy (1.57)

onde novamente desprezamos o ruido n, adicionado pelo canal. O valor da amos-
tra no instante zero € entdo dado por
oo

Yo 7 Z ap X_y ' _ {1.58)

T vy

Que podemos colocar em termos do simbolo desejado mais uma parcela referente

a 118 1 o - .
Yo = %X lag+—— 7' ap x_] (1.59)
O keew
onde a apostrofe indica a delecdo do termo k=0 na somatdria. Normalizando
para x, = 1, temos
m!
Yo =85 % I ap x (1.60)
kﬂ-m

Vamos agora supor que a sequéencia correspondente ao pulsoc a ser equa-
lizado {y,} possuaum comprimento de L amostras. Usando um filtro transversal

com 2N+ 1 derivacles temos

N
]S Ty = X (1.61)

k=~5
onde notamos que o comprimento da sequ@ncia correspondente ao sinal equaliza-
do {Xn} é 2N+ L., Podemos entao enxergar (1.61) como um conjunto de 2N+1L equa

coes lineares com 2N+ 1 coeficientes ajustdveis. Dessa forma, é possivel fi-
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Xar somente 2N+ 1 componentes na resposta equalizada {xn}, 0 que nos impede
de .atender as condicoes necessarias para 1IS nula.

. A solucao para o conjunto de coeficientes ¢ deve entao emergir de um
processo de otimizacdo. Iremos considerar dois desses critérios: o da dis-
torcao de pico e o do erro quadradoe médio. Veremos que nenhum deles € otimo
no sentido de minimizar a probabilidade de erro, um problema tido como mate-—

maticamente intratavel.

1.6.2 - Critério da Distorcio de Pico

0 critério da distorgdo de pico consiste em se minimizar a grandeza
denotada por D, onde
l o3
T
D= ] x| (1.62)
O 11 == e 00
Devemos observar que essa grandeza guarda uma relacao direta conm a quantidade
maxima de IIS possivel no instante de amostragem. Esse critério foi exausti-
vamente estudado por Lucky [7], onde podemos encontrar as provas dos teore-

mas que vamos enunciar

Teorema 1.3 s

Se o conjunto de 2N+ 1 coeficientes cn em (1.61) é tal que x,=1 e a

distorcao de pico D é minima, entio Xq = 0 para 2N valores de n.

Esse teorema diz simplesmente que uma vez conhecida a localizacao das
ZN amostras que devem ser nulas em {x,}, poderiamos obter a solucio para os
coe%icientes ths pois teriamos 2N+ 1 equacdes linearmente independentes,
Veremos agora um caso para o qual a localizacao dessas amostras & conhecida.
Para isso definimos a distorcao inicial

oo

Dy = I' |rpl (1.63)
Io pmew

Teorema 1.4

Se D, < 1, entao o valor minimo da distorcio D deve ocorrer para

o conjunto de coeficientes c_ que resulta em xn = {0 para in] £ N, n# 0.

n

Vemos entao que para o caso em que Dy < 1 temos uma estratégia ele~

mentar para a obtencao dos coeficientes do filtro. Ou seja, substituimos na
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%
=

equagée (1.62) os valores das amostras conhecidas resultando

N
ook Thok = Sno ne=-N, ..., N (1l.64a)
k=~N

Ou, na forma matricial

Ty everess Toog C_y 0
: . . = 1 {1.64b)
Topn ereese T, Cy 0

De onde podemos obter os coeficientes {c_} que minimizam a distorcac de pico
para o caso em que D, < 1. Esse caso e bastante freqllente na pratica e abran
ge uma grande parte dos problemas de equalizacao. Ele equivale,no caso de
transmissdo bindria,a situacao em que o olho ndo se encontra totalmente fe-

chado para o sinal recebido,

1.6.3 ~ Critério do erro guadrado médio

Na secao anterior derivamos os coeficientes~dp filtro atraves da mini
mizacao da distorcao de pico. Agui iremos repetir esse procedimento, somente

que utilizando outro critério de otimizacao. Para isso vamos definir o para-

metro -
vV = z sg (1.65)
N oo
onde £, € o erro na resposta do pulsc equalizado, definido por
g = x_ - ¢ (1.66)

n n no

Queremos entao encontrar os valores dos coeficientes do filtro que minimizam

V. De {1.65), (1.66) e (1.61) temos

o N
V= ] [ I o 1y - 8.,1% (1.67)
== =N
No ponto de minimo temos BV/Bcj =0, j=«N, ..., N, assim

r 2l ZN Sk Tnok ~ Spol Tpog =0 F=oN. LN (1.68)
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N o
k=N = -y
Definindo a funcao de correlacae
b = ) Ty To (1.70)
nﬂmw
temos
N
z Ck ¢j"‘"k = r_j N = =N, +.. N (1-713)
k=N
Ou; em forma matricial
¢C = R (1.71b)
onde ¢ € a matriz de covariancia [2N+1] X [2N+1] cujo elemento da i-ésima
linha e Jj-esima coluna é a correlacio ¢i—j‘
do reerees booN
& =1{ . : (1.72)
$2N....... ¢O
€ € o vetor de coeficientes multiplicadores do filtro, definide como
C=fe_y «cneee cyl’ (1.739
onde o apostrofe denota transposicao e R é o vetor de amostras de pulso nao
equalizado
R=[ry «covnnn r_ﬁ]’ (1.74)
A solugdo de (1.71b), ou, o vetor de coeficientes otimos para o fil-
tro é entao dado por
c. . =23"1g (1.75)
opt .
As definicoes (1.72), (1.73) e (1.74) serao também utilizadas no ca-
pitulo 2 quando trataremos esse problema em um contexto diferente.
1.7 - CONCLUSAO

Neste capitule procuramos apresentar uma analise do problema de equa-
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lizacao quando sao perfeitamente conhecidos os parametros relativos ao meio
de transmissao deixando para o capitulo 2 2 abordagem de sistemas em que es-
te varia no tempo. Além disso, fizemos um breve relato dos varios aspectos en
velvidos no processo de transmissao de sinais digitais., Vimos que a utiliza-
cao de canais de faixa limitada resulta em IIS e também que uma escolha apro-
priada dos pulsos associados a esses canails pode resultér na eliminacao desta
nos instantes de amostragem. Finalmente, apresentamos o filtro transversal,
cuja aplicacao aos problemas de transmissao digital constitui o ponto central

deste trabalho,
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CARPITULO £

PROCESSOS ADAPTATIVOS PARA
ELIMINACAO DA 1IS

2.1 INTRODUCZAO

No capftulo 1 fizemos uma breve revisao dos aspectos envelvidos na
transmissac unidirecional de dados em banda base, onde colocamos o© problema
da IIS e apresentamos algumas formas de elimina-la quando saoc perfeitamente
conhecidas as caracter{sticas do canal. Vamos agora estudar métodos que per-
mitem eliminar a IIS quando utilizamos canais desconhecidos ou que variam ao
longo do tempo.

No tratamento desses canais, nossa abordagem sera sempre a seguinte: Ad
mitiremos que eles tenham uma resposta impulsiva genérica r(t) e tentaremos
ajustar os coeficientes do filtro transversal no sentido de minimizar a IIS
considerando essa resposta. Dessa forma, ¢ indiferente se o canal é desconhe-—
cido ou varia no tempo uma vez que o filtro esta constantemente sendo ajusta-
do para se adaptar as condicoes atuais do canal.“Esse processo de adaptacao é
feito atraves de um algoritmo que analisa de instante em instante a situacao
do canal e providencia os ajustes necessidrios nos coeficientes do filtro trans
versal,

A analise da situacdo do canal deve ser feita unicamente atraveés da ob
servagao dos sinais que estdo chegando ao receptor. Entretanto, para que al-
guma conclusao seja tirada acerca do canal 6 preciso que se saiba "o que" es~

ta sendo transmitido. Ao longo de uma transmissdo podemos utilizar os pré-
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prios simbolos obtidos no processo de decisao para avaliar o que esta sendo
transmitido. Assim sendo, € necessarioc que as variacdes docanal ocorram de
forma lenta o suficiente para que o algoritmo possa segui-las sem prejuizo da
decisao, pois de outra forma seria desastroso.

Um outro meio de se avaliar a situacao atual do canal,. que se aplica
principalmente a canais desconhecidos, consiste em se saber a priori o que
esta sendo transmitido. Neste contexto existe uma sequencia de treino que ¢
utilizada no inicio da tramsmissao para proceder a equalizacio inicial do ca-
nal. Ao final desta, inicia-se a transmissao dos dados e a adaptacdo passa
a ser feita através da decisao sobre estes.

Em nosso tratamento nao vamos nos preocupar com a forma pela qual o
receptor conhece a sequéncia de simbolos que esta sendo transmitida. Vamos
admitir simplesmente que as decisoes sobre os simbolos no receptor sao sempre
feitas corretamente,

Existe um numero considerdvel de técnicas adaptativas para a elimina-
cao da IIS. Entretanto, estaremos interessados somente naquelas que se apli-
cam aos filtros transversais. Antes de comecar a analisd-las, vamos apresen=-

tar um método computacional conhecido como '"steepest-descent" que serd larga-

mente utilizado adiante.

2.2 - METODO "STEEPEST DESCENT"

Consideremos uma funcic convexa de N variaveis G Cis veens Cn-—1}°
Queremos encontrar o ponto de minimo no dominio dessa funcao.

Definiremos uma funcao f{.) como sendo convexa sobre uma regiac R do
espaco vetorial se, para todo vetor ¢ e £ em R, e A , 0 g As 1, a funcao

satisfizer
fQat [1-218) = Af(a) + [1-2] £(B) (2.1)

Assim sendo, uma funcae convexa nao possui minimos locais, mas somente
um ponto de minimo global conforme ilustra a Figura 2.1 para o caso de duas

variaveis. A solugao para esse problema implica em se fazer

g

VE = 0 (2.2)

Essa expressao constitui um conjunto de N equacdes a N incdgnitas cuja solu-

cao simult@nea fornece o ponto de minimo desejado. Entretanto, uma solucao al
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gébrica para esse caso nem sempre € possivel e mesmo para um caso bem sim-
ples em que as componentes do gradiente resultam em equacoes lineares envol-
ve a inversao de uma matriz. 0 wmétodo "steepest~descent" representa uma

solucao computacional alternativa bastante pratica.

Figura 2.1 - Representacao de uma funcdo convexa

Esse método baseia-se no fato de que podemos obter o ponto de minimo
dessa funcdo partindo-se de qualquer ponto e caminhando-se sempre em direcdo
contraria ao gradiente, conforme pode ser intufdo pela Figura 2.1. Para isso
tomamos inicialmente um vetor arbitririo C, e efetuamos o seguinte calculo
recursivo

Cop1 = C, = aVf (2.3)

onde Vf é o vetor gradiente calculado no ponto C = C, ea € uma constante po
sitiva que deve ser pequena o bastante para garantir a convergéncia do pro-
cesso. E intuitivo que fazendo-se o valor de o pequeno teremos uma maior pre
cisac na solucdo, contudo um maior nimero de iteracoes sera exigido para a

convergencia,

#

2.3 - ALGORITMO "ZERO FORCING"

Descreveremos nesta secio o algoritmo ZF (zero forcing) que procura

equalizar os pulsos recebidos minimizando a distorcao de pico D. Esse algo-
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ritmo fei desenvolvide por Lucky ac longo de dois de seus trabalhos {1, 2].
0 tratamento gque dispensamos aqui representa nao apenas uma sintese do tra-
balho de Lucky mas também uma abordagem mais objetiva, uma vez que o prévio
conhecimento dos resultadosﬁbspermitiu obter simplificacoes na analise.
Como vimos na secao 1.6, o procedimento de minimizar a distorcao de
pico forgca o surgimento de 2ZN zeros na resposta impulsiva {xn}. Iremos aqui
nos restringir ao caso em que D, < 1, o que implica que a solucao 6tima de
problema ocorre para os coeficientes do filtro ¢, que resultam em x, = 0,
-N £n £ N, n# 0. Vimos também que D, < 1 significa uma transmissao bina-
ria com um olho nao totalmente fechado para o sinal recebido, possibilitando
a transmissao digital em doié niveis, porém nada podemos afirmar para o caso
transmissoes multiniveis. A equalizacgdo que pretendemos obter tem o mérito
nao apenas de aumentar a margem de seguranca nas transmissoes bindrias, mas
principalmente de permitir transmissoes multiniveis onde somente eram possi-

veis transmissoes bindrias [1], aumentando~se consideravelmente a taxa de

informacao.

mn i 1 | ——- -
T 1 LT T
C-N ;c-n+1 C-N+2 C-Ne+3

Figura 2.2 - Filtro Transversal

Vamos primeiramente relembrar a notacao utilizada no Capitulo 1 atra-
vés da Figura 2.2, onde esquematizamos novamente o filtro transversal, desta
vez utilizandc a representagao amostrada para os sinais. Na entrada do fil-

tro temos o sinal recebido, que no instante n e dado por
o
mo= ] ay To_j + Ly (2.4)

onde fan} constitui a sequéncia de informacao, {rn} € a forma do pulsc nao
equalizado e £ €& o ruldo adicionado pelo canal. Na saida do filtro temos o

sinal



34

Vo = ) Cy My g (2.5)
=N
sendo {cn} o conjunto de coeficientes do filtro transversal. Esse sinal tam-

bém pode ser escrito como

Yo = L a; x,_s +n (2.6)

onde {x_,} € a forma do pulso equalizado, que se relaciona com {r } através

dos multiplicadores do filtro, ou seia

(2.7}

N

in T Z €3 Tn-j
j==~N

e {n,} sdo as amostras do ruido na safda do filtro, que admitiremos inde~

pendentes, com distribuicao gaussiana e varidncia o2,

Em uma implementacao fisica os valores das amostras podem correspon-—
der a medidas de tensao, sendo que nesse processo um fator de escala certa-
mente estara presente. Por esse motivo é que usamos normalizar as amplitudes
dos pulsos. Vamos entao fazer r. = 1 e procurar os coeficientes do filtro

¢

que resultam em x_ = § ~N £ n £ N. Enquanto na Secao 1.6 esses coeficien-

n no?
tes eram calculados atraves de uma inye;s&o matricial, aqui teremos que ado-—
tar outra estratégia pois nem mesmo conhecemos os valores de {rn}. Felizmen—
te, a distorgao de pico D é uma funcdo convexa das variaveis cg e podemos
utilizar com sucesso o método "steepest-descent",

No caso presente queremos forcar a zero os valoresde X, para In[ £ N,
n # 0, e forcar a um o valor de X, - Temos entao um problema equivalente a
minimizar a distorcao truncada

N
Dk = ) |e] (2.8)
n=-N
onde €, € o erro na n-ésima amostra do pulso equalizado
®n = *n " Sno (2.9)
£ agora conveniente enunciar o seguinte teorema
Teorema 2.1
A distorcao truncada D* é uma funcao convexa das varidveis cj R

jt"N’ "oy N.
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Prova

Sejam E:: e —é vetores de dimensao 2N+1 e O0< » £ 1, entao

Dx(az + [1-218) = an | jjm [hog + (1= 2085Tr, 5 = 850
N N X (2.10)
= n=§N | A {ji}} g Thog = Spol + (1-?\)fj=ZN 85 Tpej = 800 |
(2.11)
< AD*(a) + [1-1] D*(8) (2.12)

Logo, D* atende a definicao de convexidade representada por (2.1} e o©
método "steepest-descent" pode ser utilizado. Vamos entao obter o gradiente de

D*,
* * %
VD% = E—-—~3D , 2D s wens Gll 1’ (2.13)

dcy  3Cy41 3¢y

Os componentes do gradiente sao

N
* .
ME Y r ., sen e k=-N, ..., N (2.14)
9,  p=-N
Como D, < 1, temos gque os valores de r, para n # 0 sao pequenos comparados a
r, = 1, assim vamos fazer a aproximagéo
* .
227 = sgn €x k=-N, ..., N (2.16)
Bck

E o vetor gradiente fica

vD* = [Sgn E_N? BEN E_Ng]r veeccce 8EN EN]’ (2.17)

A solucao iterativa para os coeficientes do filtro & entdo obtida atra

ves do algoritmo descrito na secdo anterior

Cyyq = Gy — aVD* (2.18)

onde Cy, representa um vetor com os valores assumidos pelos coeficientes do
filtro na v-ésima iteracao e o & a constante positiva que determina a conver-
géncia do processo.

E interessante notar que VD* possui uma forma bastante simples, peis
suas componentes consistem taoc somente dos sinais dos erros nas amostras do

pulse equalizado. Dessa forma, cada coeficiente Cy e ajustado a cada iteracao
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simplesmente somando-se ou subtraindo-se uma quantidade igual a a, conforme o
erro em x; seja respectivamente negativo ou positivo. Essa simplicidade fun-
cional € especialmente interessante quando implementacgoes digitais sao reque-

ridas.

Devemos observar que nao possuimos os valores dos erros {e} no recep-
tor e nem mesmo podemos obteé-los dada a presencga do rufdo. Contudo, verenes
que ¢ possivel estima-los de forma bastante simples. Antes porém, vamos de~
monstrar que o algoritmo representado pela equacao (2.18) converge para o mi-
nimo desejado. Para isso suporemos que na V-ésima iteracido os erros em Xj(v)
sao conhecidos e dados por Ej(V). Apds serem os coeficientes cx{v) incremen-

tados de -~ Osgn £, (V) , teremos os novos erros dados por Ej(v4—1), onde

Ej(v+-1) = Xj(v4—1) - Bjo (2.19)
N
= 1 lex(®) - asgn ex(M] rj - 840 (2.20)
k=-N
N
= xj(v) - éjo - Z sgn €y (V) Tk (2.21)
k=N
N .
= ej(u) ~ asgn sj(v) - kg:N sgn g1 (v) Tk (2.22)
k# 3
Mas como
N
] segn ex(v) ry.x £ Dp <1 (2.23)
=~N '
k#3

podemos egcrever

lEj(V+-l); < Hej(v)i - a' + o (2.24)
Dessa forma, sempre que IEj(v)| > o temos
les+D < ez ’ (2.25)

o que indica que o processo estd convergindo. Se por outro lado !aj(v)‘ < o,

entao
lejv+1)] < 20 (2.26)

Dessa discussao concluimos que o erro em cada amostra do pulso equali-
zado apos a convergéncia do processo estarad dentro de 2 a. Conforme fazemos o

tender a zero, temos que OS5 erros {ﬁj} tendem a zero e portanto a distorcgac
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truncada D* também tende a zero, o que implica em que a distorgio de pico D
estara minimizada.

Vamos agora apresentar uma forma de estimar os erros €, N0 equaliza-
dor., Considerando que estamos supondo a sequencia de simbolos {an} conhecida
no receptor, e que para um intervalo de tempo suficientemente longo o canal,
e portanto {xn} s podem ser tidos como constantes, temos que a probabilidade

de recepcao da sequencia {yk} s k=1, .....K, & dada em termos doc ruido gaus

siano por 1 -
K e[y - I ap Xgapl?
1 ZL7k _ n fk-~n
P(Y/X) = e 20 R (2.27)
{cx/?.w]x k=1

Queremos estimar por maxima verossimilhanca os erros €1 Substituimos
entao a definicao (2.9) em (2.27) e obtemos a funcao de verossimilhanca

L(Y/X), dada pelo logaritmo de P(Y/X). A menos de uma constante temos

K ®

1 2
L(Y/X) = - - - 2.28
(Y/X) kgl o2 e = 3 ;_m 8, €xep) (2.28)

A estimativa de verossimilhanca dos 2N+ 1 erros €, na resposta im~-

pulsiva equalizada é dada pela resolucao simultanea das 2N+ 1 equacdes

ALAY/X) _ § = =N, v..., N (2.29)

ng

Que resulta em

K o
- — € s = '=""‘N, o a2y ]
El {yk ag nzﬂm a, Ek“n} ak—g 0 N N {(2.30)

k
A diferenca {yk - ak] representa o erro entre o valor da amostra re~
cebida e o simbolo detectado mno instante de tempo correspondente. Vamos en-—

tao definir

ek = yk - ak (2531)
De (2.30) e {(2.31) temos
K X @
Z 8y 8y . = = . i =N, ..., N {2.32)
K 3 ) ! €k-n 2n k- j
k=1 N L
Ou, ainda
K o K
Z ep Ay = Z £ z Aen i j=-N, ...N (2.33)
=1 TR w0 =7

¥ aﬁg\»
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Lembrando que a funcao de autocorrelacdo dos simbolos é dada por

K

A . = 14m X
Any = IJ<_1m z kzl An ke (2.34)
o0 =

Ed
temos para um periodo K suficientemente longo
K o

Loepay = K [ & Ay jo=-N, ..., N (2.35)
k=1 N=—w

Vamos agora assumir que os simbolos transmitidos si3c ndao correlacio-

nados, de forma que

Anj - Sénj {2.36)

onde S é a potencia média dos simbolos. Substituindo (2.36) em (2.35) temos

finalmente
1 K
€5 7 KS Dok x5 J= N, ce.e N (2.37)
k=1
ENTRADA -
gy T - ST
"‘{E) —¢<$> h¢(%)
- \ yﬁ
C.2 C.4 co ¢y cs ///,/”'
UAc UAC VAC UAC VAC DETECTOR
X X
. e, t Gy

__l T T +
T - T -t T T

Figura 2.3 - Equalizador adaptativo

usando o algoritmo Z¥F
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A Figura 2.3 apresenta o diagrama de blocos de um equalizador adapta-
tivo que utiliza a estimativa do erro obtida em (2.37) para ajustar os coefi-
cientes multiplicadores do filtro. Os blocos designados por UAC (Unidade de
Atualizacao dos Coeficientes) sao responsaveis por obter as estimativas Ej
ao longo de um periodo de comprimento K e atualizar os coeficientes do filtro

segundo o algoritmo ZF wvisto no inicio desta secao. Para obter as estimativas

‘j e necessdrio correlacionar as amostras e, com os simbolos 3y para
j=-N, ..., N. Isto é conseguido atrasando~se as amostras e de N intervalos
de tempo enquanto que os s{mbolos a3 sao obtidos através de uma linha de

atraso com 2N+ 1 derivacoes.

0 fateo de obtermos as estimativas Ej através de uma média sobre K in~
tervalos de tempo sugere que os coeficientes do filtro somente devem ser atua
lizados a cada periodo de comprimento K. De fato, essa é uma possibilidade pa
ra o procedimento dos ajustes. Contudo, veremos que existem outras formas de
efetuar a média sobre as Gltimas amostras coletadas que resultam em diferen—
tes configuracoes para blocos UAC. Deixaremos essas consideragoes para a pro-
xima secao, apés a apresentacdo do algoritmo do erro quadrado médio.

- 0 bloco designado por DETECTOR no diagrama da Figura 2.3 € um estagio
que toma as amostras y, na safda do filtro transversal e decide pelo simbolo
a, cujo valor esta mais prdoximo. F facil concluir que uma decisao errada iso-
ladamente nao traria quaisquer consequeéncias ao funcionamento do sistema. De
vemos entao esperar que este se comporte normalmente, mesmo quando operando
com probabilidades de erro maiores que as normalmente aceitas em uma trans-—
missao digital [2]. Dessa forma, nossa suposigdo inicial de que os simbolos
deveriam sempre ser decididos corretamente torna—se desnecessaria.

E bom notar que o diagrama de blocos da Figura 2.3 constitui simples-
mente um modelo matematice do sistema e sua representacio nada diz sobre a
implementacao fisica, uma vez que nem mesmo a natureza dos sinais estd espe-
cificada (se digital ou analdgica, continuawu amostrada), Dessa forma assu-
mindo que os sinais nos varios pontos podem ter naturezas diferentes, € pos-—
sivel uma infinidade de implementacoes fisicas para esse sistema usando~se
conversores A/D, D/A, amostradores, filtros, etc. Vamos adiar essas discus-
soes para o Capitulo 5, quando entao ja teremos estudado os modelos matemiticos

referentes a outros sistemas adaptativos.
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2.4 -~ ALGORITMO DO ERRO QUADRADO MEDIO

Nesta secao descreveremos um algoritmo adaptativo que procura equali-
zar o sinal recebido minimizando o erro quadrado médio (MSE). Na Secao 1.6
apresentamos um método para se obter os coeficientes do filtro transversal
usando este critério quando sao perfeitamente conhecidos os parametros que
determinam a forma do pulso na entrada do filtro. Pudemos assim aplicar dire-
tamente o critério de minimizacao a forma do pulso {x,}. Adotaremos aqui uma
abordagem deveras diferente uma vez que trabalharemos com a sequencia equali-
zada {y,} . Assim, os coeficientes do filtro serao ajustados de forma a mini

mizar o valor quadrado médio do erro

e, = ¥n ~ 3, (2.38)

onde

Vo= ) e my (2.39)
k=N

Definimos entao o MSE como

vV = E{eg} (2.40)

e procuramos encontrar o ponto de minimo dessa funcao atraveés do metodo
"steepest-descent". Comecaremos mostrando que V € uma funcao convexa dos mul-

tiplicadores cy.

Teorema 2.2

0 valor quadrado médio V € uma fungac convexa das variadveis Cp»

]:C:“"N, LI LY ] Nc

Prova
De (2.38), (2.39) e (2.40) temos

N
V=E{l } o m_ -a,l? (2.41)
k=-N

3n > - .
Sejam agora @ ¢ B vetores de dimensao 2N+ 1 e 0 £ 251, entao

' N
VO + [1-a18) = E{ [ Qg + [1-1] 8 )m_ ~a 13} (2.42)
=-N
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Usando a desigualdade

{2 + (1~12z]% g ™2 + [1~-1] 22 (2.43)

cuja prova encontra-se no Apendice 2.1, temos

V(e + [1- 1B s
N N
SEML ] o myge-ap]? + [1-A00 B my - apl®)
k=~N k=-N
(2.44)
logo
V(o + [1-218) s aV(@ + [1-2a) V(B (2.45)
Ficando assim provado o teorema.
Vamos agora derivar uma forma recursiva baseada no metodo "steepest

descent" para obter os valores dos coeficientes do filtro. Para isso precisa-

mos encontrar o gradiente de V. Expandinde (2.41) temos

N N N
v = ela2} -2 ] o Elay, mp }+ ] J exciElmy_y m 4}
k=-N =N i=-N
(2.46)
Os componentes do vetor gradiente VV sao dados por
3V N
-——-—-—acj = --ZE{ELB mn!_j}%*.?, -ZN Ck E{mn_‘k mn“j} (2-47)
Usando (2.39) temos
2 - 2wl } + 2E{ } (2.48)
s, n Mooyt + 2E{y, m ] .
E de (2.38) temos finalmente
av_ _ .
g—P = 2E{e, mn-j} o= ~N, ..., N (2.49)
C.
J

Sendo Cv o vetor de coeficientes do filtro na v~ésima iteracao, pode~

mos atualizd~-lo da maneira apresentada na segio 2.2, ou seja

Coy1 = Cy = & W¥ (2.50)

e
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onde por conveniencia introduzimos um fator igual a 1/2. Assim, a cada itera-

cao os coeficientes cy sao ajustados através da relacio
cj(v—%l) = cj(v) - BE{e mn_j} i=-N, «o.., N (2.51)

onde cj(v) repregsenta o valor do coeficiente cj na v-ésima iteracao, a espe~
ranca matematica é a correlacao cruzada na v-ésima iteracao entre o erro na
saida do filtro e a amostra do sinal mais rufdo defasada de j intervalos de
tempo, e B € uma constante positiva pequena o bastante para assegurar a con-
vergencia do processo.

As correlacoes cruzadas existentes em (2.51) podem ser obtildas de di=-
versas maneiras, resultando em diferentes formas de adaptacao para os coefi-
cientes Cyn Mencionaremos aqui tres possiveis alternativas. A primeira ja
foi apresentadana secao anterior quando vimos o algoritmo ZF. Nessa forma de
adaptacao, que chamaremos de ajustagem por correlacao, a média ¢ aproximada

por um numero finito K de termos:
1 n
Blegmys) 2 g 1 ey myg (2.52)
: k=n-K+1
Os ajustes nesse caso ocorrem em geral a cada K intervalos de tempo, ou seja,
para v = 1K, 1 = 1, 2, 3, ... . Uma aproximacao mais grosseira consiste em se
fazer X = 1 na relacaoc acima. Assim temos a ajustagem estocdstica onde uma

nova estimativa € obtida a cada intervalo de tempo.

Ele mn»j} Ten Dy o (2.53)

Finalmente, uma aproximagao ainda mais grosseira constitui a ajustagem por

sinal onde apenas a direcao do ajuste em (2.53) & preservada:

Ele mn—j} T sgn (e mn—j) (2.54)

A escolha correta de uma dessas formas de ajustagem deve levar em conta
por um lado o desempenho desejado e por outro a quantidade de "hardware" exi-
gida. E de se esperar que a ajustagem por correlacac e a ajustagem estocas-—
tica apresentem Indices compardveis de desempenho se o valor de B 6 correta-
mente escolhido em cada caso. Entretanto, quando utilizamos a ajustagem por
sinal esperamos que o valor minimo do MSE somente seja alcancado apos um tem-—

po de convergeéncia demasiadamente iongo.
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A Figura 2.4 apresenta o diagrama de blecos do equalizador adaptativo
que utiliza o algoritmo MSE descrito por (2.51). Nesse esquema qualquer uma
das tres formas de ajustagem sugeridas acima pode estar sendo usada para es-

timar as correlacoes cruzadas nas componentes do VV nas UACs. A medida em que

LI T T T -
@;}— ®
luac] | [uac] | [uac] | [uac] | [uac]
L2 [iw g L L
\Yn

DETECTOR
¢ on
-+
el’! [ -
A\ )- @ -

Figura 2.4 - Equalizador adaptative

usando o algoritmo MSE

os coeficientes do filtro sao ajustados, tendem a assumir os valores otimos ,
isto €, que minimizam o MSE,

Na derivacao deste algoritmo estivemos assumindo como validas todas as
éondicaes'impostas na secao anterior quando derivamos o algoritmo ZF. Dessa
forma a sequeéncia de amostras recebidas, m,, € suposta estacionaria para efei
tos de analise da ajustagem dos coeficientes. Contudo, admitiremos que varia-
gaes ocorram na estatistica dessas amostras devido a variacoes no meio de
transmissao. E entdo necessario que B tenmha um valor nio muito pequeno  para
que possa seguir essas variacoes, atendendo assim a um compromisso entre .a

precisao nos valores dos coeficientes e a rapidez no processo de convergencia.
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2.4.1 - Comparacgdo entre os algoritmos ZF e MSE

£ interessante compararmos o diagrama do algoritmo MSE da Figura 2.4
com o do algoritmo ZF representado na Figura 2.3. A primeira diferenca obser
vada ¢ a maior simplicidade estrutural do algoritmo MSE que dispensa as 1i-
nhas de atraso referentes ao erro e, e aos simbolos detectados ap. Outra di-
ferenca refere-se a forma como sao obtidos os incrementos dos coeficientes
nesses dois algoritmos. Wo ZF o sinal de erro e, & correlacionado com os sim-
bolos detectados enquanto que no MSE este € correlacionado com as amostras do
sinal recebido. De fato, esses dois algoritmos poderiam ser derivados atraves
de uma argumentacac totalmente diferente da que fizemos aqui, usando-se o
principio da ortogonalidade. Esse principio diz simplesmente que a medida em
que os coeficientes do filtro aproximam-se dos valores Gtimos, o erro e, ten-
de a ficar ortogonal ao sinal. Dessa forma, o algoritmo ZF poderia ser deriva
do fazendo-se o erro e, ortogonal a sequencia de simbolos desejada {aj}, ou
seja

Efe_a_ .} =20 (2.55)

n “n-—j

enquanto que o algoritmo MSE seria obtido fazendo-se e, ortogomal a sequencia

de amostras do sinal recebido {mn}
E{en mn—j} = (2.56)

E facil ver que as condicoes impostas em (2.55) e (2.56) sao validas
respectivamente nos algoritmos ZF e MSE quando os coeficientes otimos sao
alcancados. Devemos lembrar que os coeficientes otimos para o algoritmo ZF
ndo sac 0S5 mMesmos que sao Otimos para o algoritmo MSE quando operandoc sob con
digoes identicas. Isso porque os critérios de otimizacdo sdoc diferentes., Sa-
bemos 1o entanto que ambos levam a solucdes muito proximas. Por esse motivo,
quando a questao € escolher entre um desses dois algoritmos, a simplicidade
torna~se o fator determinante e geralmente opta-se pelo algoritmo MSE. £ tam-
bem oportﬁno lembrar que o algoritmo MSE dispensa a exigencia de D, < 1 para

assegurar uma condicao de otimalidade.

2.4,.2 - Valor minimo do MSE

Dado o maior interesse pelo algoritmo MSE em relacao ao ZF, vamos es-—

tuda-lo mais detalhadamente. Veremos que a obtencio de resultados através da
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andlise matematica é algo trabalhosa.

Na Segﬁo_;.ﬁ vimos que para um equalizador implementado com um filtro
transversal com um numero finito de derivacoes & impossivel reduzir a zero a
presenca da IIS. Por isso & que estabelecemos os critérios de otimizacao. As
sim, quando os coeficientes do filtro assumem os valores otimos, temos para
o caso do algoritmo MSE, um limite minimo para o erro quadraéo medio V, gue
denctaremos Vpin. Comecaremos por obter esse valor para um filtro transver-
sal com 2N+ 1 derivagées. Para isso vamos retomar a Equacao (2.46) e obter
as trés médias nela envolvidas. A primeira delas representa a potencia média

dos simbolos e foi definida na Secaoc 2.3 como

E{aZ} = S (2.57)

Da equacao (2.4) temos para a segunda média

E{an mnwk} = E{an.{'z a3 Ty ye + cn_k}} (2.58)

J B e TG

it

L Blag ey} ry g+ Blag g0 (2.59)
3:—00

Admitindo que os simbolos a, sao nao correlacionados e o ruido L e do tipo

AWGN com meédia nula, temos
Ela, m ,} = ) S&nj ki (2.60)

(z.61)

it
n
4
i
ot

Para a terceira meédia podemos escrever

E{mn—k mn«i} = E{{‘Z 85 Tn-k-j + Lnli Z alrnwiml4mcn—i}

Jm-.—w 1:--00
L (2.62)
= I 1E Elay agry g Tpogoq + Elop g Cpog?
J:-—(n T -
(2.63)
= 5 'Z Ij_k rj"_i E s 02 61‘(3’;. (2‘6‘{’)
jw‘;—-m

onde 6% & a variancia do ruido. A somatoria em (2.64) € a autocorrelacio de-—

finida em (1.70), assim
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Efy g Ppog} = S0y g + 0% &y (2.65)

£l

Sﬁ%stituindo as EQuagSeé (2.57), (2.61) e (2.65) na Equacao (2.46) obtemos

N N N
V=8§ - 28 z Ck r__k + X z Ck ciES¢k“i + 02 61(1]
k:—N =wlN i=alN B
{(2.66)
Derivande (2.66) em relacao aos coeficientes Cj
N
v
== = 25 r_. + 2 ) ey [S $i_y + 02 8,1
- i -
acj 3 1—N j-i ji
=N, ...., N (2.67)
Fazendo BV/Bcj = O_temos os coeficientes Otimos
N
iEN cyls qs}.”i + g2 6ji] =Sr_, j=-N, ..., N (2.68a)

Este resultado € andlogo ao que obtivemos no Item 1.6.3 quando consi-
deramos.a equalizacao de sinaisperfeitamente conhecidos. A unica diferenca ¢

a presenca do rufdo. Colocando este resultado na forma matricial temos

FC = Q (2.68b)
onde

=8¢ +0%1 _ (2.69)

Q = SR (2.70)

Sendo I a matriz identidade, ¢ a matriz covariancia, C o vetor de coeficien~
tes € R o vetor de amostras do pulso, todos definidos no JItem 1.6.3., Assim
temos, de (2.68), a solucao para os coeficientes do filtro

Copt = I1Q (2.71)

Podemos agora escrever (2.66) usando a notacio vetorial definida aci-

ma
V=S8S-2Q'C+cC'TC (2.72)

Fazendo C = C em (2.72) temos finalmente o valor mfnimo de V para o erro

opt
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guadrado medio

1

Vmin =5 - Q" I"7 Q (2.73)

Este resultado mostra-se ainda um tanto abstrato uma vez que envolve parame-
tros desconhecidos. Contudo, adiantamos gque ele encontrara utilidade na deri

vagao de outros resultados.

2.4.3 - Convergéncia do algoritmo MSE

Vamos agora considerar o parametro B. Sabemos que quanto menor o va-
lor deste, maior sera a aproximacao do resultado &timo desejado para o caso
em que o processo se mantém estaciondrio. Entretanto, quando variacoes ocor-
rem no meio de transmissao, € desejidvel que B seja grande o suficiente para
permitir uma rdpida adaptacdo [3). £ também intuitivo que se B for demasia-
do grande, a convergencia do processo ficara comprometida. Procuraremos aqui
encontrar a faixa de valores sob os quais 8 pode operar garantindo a estabi-
lidade do processo.

Comecaremos por escrever a Equacao (2.67) usando a notacao matricial

definida no item anterior

YV = -« 20+ 21 C : (2.74)
Substituindo esse resultado em (2.50) temos

€41 =€, -8 Irc, -aql (2.75)

»

Esta equacao pode ainda ser colocada na forma
Co41 = [T - 81 €, + 8Q (2.76)

que representa a equacao de diferencas para o processo. Devemos observar que
o conjunto de 2N+ 1 equacoes de diferencas de primeira ordem para os coefi-
cientes cy em (2.76) estao acopladas através da matriz de covariancia T , o
que dificulta a analise. Uma forma comumente utilizada em teoria de controle
para contornar esse problema é efetuar uma transformacao linear. Para isso

notamos que a matriz I sendo simétrica, pode ser decomposta como [4]
T = TA»T, (2:77)

onde A € uma matriz diagonal contendo os autovalores de T e T € a matriz mo~
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dal cujas colunas sao os autovetores normalizados de I' . Além disso, dada a

simetriz de T wvale a relacao:
T'T = 1 (2.78)

Qutras observacdes podem ainda ser feitas. Sendo a matriz de covariancia T
positiva definida, temos que a decomposicao em (2.77) € sempre possivel e
também que i. > 0 para todo j, onde Aj ¢ o j-ésimo autovalor de T.

J .
Pré multiplicando (2.76) por T' e usando (2.77) e (2.78) temos

T'Cyyq = [T ~BA] T' C, + BT'Q (2.79)

Definindo as transformacoes lineares

g, = T'C, (2.80)
e

d=171'Q (2.81)
temos

Cysq = [T -8A1 T, + 8D (2.82)

Onde o conjunto de equacoes de diferencas de primeira ordem esta ago-
ra desacoplado. Vemos entao que para assegurar a convergencia do processo de
vemos ter

|1 - 8x,] <1 j=-N, .., N (2.83)

Uma vez gque Aj > ( para todo j temos

0<p <2 : (2.84)
*max
onde Amax e ¢ malor autovetor de T,
Para ocorrer umaconvergencia rapida,é necessario que 11 - ﬁkj] seja

pequeno, Entretanto, essa condicao nao pode ser atendida simultaneamente pa-
ra todo Aj guando temos uma diferenca muito grande entre o maior e o menor
autovalor de I'., Vemos assim que uma condicao favoravel ocorre quando todos

os autovalores sao proximos. Nesse caso fazemos

L ‘
= = 2.85)
R : (

onde X é um valor intermediario entre os varios Rj e temos garantida a me-

lhor taxa de convergéncia. Para o caso em que oS Aj assumem valores muito

diferentes, a melhor condicac ocorre quando
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[1 - Bhpynd=-11 - BAg. ] (2.86)

gue implica em

2
g = (2.87)

Amax + )Lmin

Definindo a constante de tempeo do modo mals lento como sendo T , temos

i
e T =1 =BApip (2.88)
Supondo T » 1, podemos usar a aproximacao
-1 1
e T = 1 - = : (2.89)
Assim temos de (2.87), (2.88) e (2.89)
A + %m
a i
T =lPE 2 (2.90)
ZAmin
ou ainda
. A
— max ' (2.91)
2Amin

&

Concluimos entaoc que quanto mais espelhados sao os autovalores da matriz de
covariancia T, malor o tempo necessario para o método "steepest-descent" con
vergir.

Em (2.84) delimitamos a faixa de valores possiveis para f em  termos
do maior autovalor A . . Vamos agora encontrar um outro limitante para B,
o qual dispensa o conhecimento dos autovalores de T , Para isso observamos

que sendo os autovalores todos positivos, podemos escrever

A < ¥ . | (2.92)

E possivel mostrar que a2 soma dos autovalores de uma matriz é igual ao seu

traco, assim

Apax < [2N+ 118 ¢, + o%] (2.93)

Da Equacao (2.65) vemos que os 2N+ 1 elementos da diagonal principal de T sao

dados peor

&
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S¢, + 02 = E{n?} | (2.94)
De (2.84), (2.93) e {(2.94) temos

0<B < 2 (2.95)

[2N + 1}E{mg}

Assim, um limitante superior para 8 pode ser obtido calculando-se o valor

guadrado médio, ou variancia, das amostras do sinal recebido {mn}.

2.4.4 - MSE de excesso

No Item 2.4.2 encontramos o valor minimo possivel para o erro quadra
do médio considerando-se um filtro com 2N+ 1 derivacdes. Esse valor € dado
por (2.73) e corresponde a condicao em que os multiplicadores do filtro as-
sumem os valores Otimos. Entretanto, como esses multiplicadores estao sendo
continuamente ajustados através da equacao recursiva (2.51) e sendo a corre-
lacao cruzada nessa equacgao estimada usando-se um numero limitado de amos~—
tras, temos que apos o processo de convergencia os coeficientes sofrem uma
flutuacao em torno dos valores otimos, gerando um acréscimo no valor do erro
quadrado minimo. A esse acréscimo, chamamos MSE de excesso, Tomando as equa-

coes (2.71), (2.72) e (2.73), podemos escrever apos algumas manipulacoes al-

gébricas

V=V, +IC-~- Copt}' r{c - Copt} (2.96)
Usando as transformacoes definidas em (2.77) e (2.80) em (2.96) temos

V=V, +IC- com}'A [C - Copel (2.97)
Ou, em termos dos componentes dos vetores

N - —-—
= z
V=V + ] A leg - Ciopt ] (2.98)

Vemos entao que o acréscimo no valor do MSE minimo devide as flutuacgoes dos
coeficientes em torno dos valores Otimos é dado pela segunda parcela do mem-—

bro direito de (2.98). Definimos entaoc o MSE de excesso como

N
Vexc = " ZN }‘k E{{Ck - Ckopt}z} (2.99)
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Vamog analisar o MSE de excesso para o caso de um equalizador que em-—
prega a ajustagem estocastica descrita por (2.53) onde os coeficientes do
filtro sao atualizados a cada intervalo de tempo utilizando~se wuma dUnica
amostra doszprbdutos e, my ;. Assim, as flutuacoes dos coeficientes cy 530

devidas aos ruldos de média nula

V() = Be, m k= =N, ..., N (2.100)

onde o Indice da iteracac, v, foi igualado ac Indice temporal |, jé que es-—

tas também ocorrem a cada T segundos. Definimos agora o vetor

To = Iyvag(™s covss yyM 1! (2.101)

Assim podemos reescrever {2.82) levando-se em conta o ruido de flutuacao dos

multiplicadores

Copp = [T - BAI Gy + 8Q + T (2.102)
onde

T, =T' T, (2.103)

como estamos supondo que o0 processo ja tenha convergido, € razoavel admitir
que o rufdo de flutuacao seja branco. Assim podemos obter de (2.102) os va-

lores quadrados médios das flutuacoes dos C, em torno dos valores otimos

. . AR

E €y - Sopel® = (2.104)

1~ El-BAsz

A matriz covariancia de §n € dada por
y = £ (T T} (2.105)
=T E{T, 70} T (2.106)
= g2 7" E{eZ MM'} T (2.107)

onde M é o vetor de amostras recebidas

M= [mpyy seeeses oy gl? (2.108)

Admitinde que exista pouca correlacioc entre os termos que comnstam na espe—

ranca em {2.107), podemos fazer
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¥ o= B% V. T E{MM'} T (2.109)

5
Onde o aparecimento de_Vmin se deve ao fato de que os coeficientes estao pro-
ximos de seus valores otimos, uma vez que estamos considerando o processo em
regime.

De (2.65) e (2.69) temos que a matriz de covariancia das amostras re-

cebidas € dada por

E{MM'} =T (2.110)
congsequentemente
Y=gV, T'IT (2.111)

Usando (2.77) e {(2.78) temos

¥ = g2y

min A (2.112)

Assim, as variancias dos ruidos Yy podem ser expressas em termos dos elemen-

tos da matriz de covariancia ¥

E{YZ} = 8% V4o A (2.113)

min

Substituindo (2.104) e (2.113) em (2.99) temos que o MSE de excesso & dado

por
N A7
k
= p2
Vexe = B% Vpin L - (2.114)
k==N 1-[1-8X]
Egssa expressao pode ser significativamente simplificada se assumirmos que

Blk' << 1, Isto resulta em
1 N
Vexe =5 B¥nin L M (2.115)
k=-N

Lembrando novamente que a soma dos autovalores de uma matriz & igual ao seu
traco, temos

1
Voxe © 2 8Vnin [2N4"11{8¢0 + 0?] ' (2.116)
ou ainda, usando (2.94)

vexc = % vain [2N+1] E{mé} (2.117)
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Vemos em (2.117) que o MSE de excesso aumenta diretamente com ¢ para-
metro B e com o numero de derivacoes do filtro transversal. Surge entao na
escolha de B um nove fator a ser considerado. Proakis e Miller defendem que
uma boa norma consiste em selecionar B8 de tal forma que Vexc Seja aproximada~

mente um decimo de Voin [3]. Assim podemos fazer

g = 0,2 (2.118)
[2N+1) Efn?)

Essa escolha satisfaz com suficiente margem de seguranca a relacao (2.95), o

gue garante a estabilidade do processo de convergencia.

2.5 ~ EQUALIZACAO POR DECISAO REALIMENTADA

Até aqui temos estudado o problema de eliminacao da 1T1IS considerando
somente estruturas que realizam filtragens lineares no sinal. Vamos agora
apresentar uma outra forma de utilizacao do filtre transversal na solucao
desse problema, a qual resulta em um modelo de caracterfisticas fortemente nao
lineares e é conhecida como equalizacao por decisZo realimentada, ou DFE
(Decision-Feedback Equalization).

Comecemos por observar o pulso representado na Figura 2.5, o qual pos-
sui uma forma bastante particular. HNote que suas amostras para os instantes
negativos sao todas nulas e também que no instante t = 0 temos a amostra de

maior valer absoluto.

r{s)

Figura 2.5 - Forma de pulso
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“ Se os pulsos do sinal a ser equalizado sao do tipo mostrado na Figura
2.5, temos que em um dado instante de amostragem, a IIS € devida unicamente
aos pulsos correspondentes aos simbolos ja recebidos. Dessa forma, assumindo
que estes foram detectados corretamente, podemos eliminar a IIS simplesmente
subtraindo do sinal a quantidade relativa a cada simbolo previamente  detec-
tado. A Figura 2.6 ilustra esse esquema para o caso em que conhecemos perfei-
tamente a forma amostrada dos pulsos {rn}. Nesse esquema o coeficiente Cq
constitui um fator de escala para o sinal recebido enquanto que os  demais
coeficientes representam as quantidades de I1S referentes aos sfimbolos ja de-
tectados. O filtro transversal agora contém estes simbolos e nao mais as amos

tras do sinal recebido. B ficil concluir que para um filtro com Nj derivagoes

os multiplicadores Cys j # 0, devem assumir os valores

Cj = 0 T i=1, ..., No (2.119)

A grande funcionalidade desse esquema se deve a particular forma do
pulso utilizado. De fato, o valor relativamente maior da primeira amostra per
mite que o simbolo correspondente seja detectado logo na chegada desta. Se
ao contrario, a primeira amostra tivesse um valor pequeno, o rufdo poderia
prejudicar a deteccao correta do simbolo. £ tambeém importante notar que esse
esquema possibilita a eliminacao total da 1IS nos instantes de amostragem, o
que como vimos néoré poss{vel quando utilizamos filtragens lineares.

0 modelo DFE possuil ainda outra vantagem. No Capitulo 1 mostramos que
o espectro equivalente de frequencias dos pulsos a serem equalizados por meio
de filtragem linear nao deve conter regioces de pouca amplitude scb pena do

‘nivel de rufdo na saida do filtro se tormar inaceitavel. Quande usamos  DFE,
nao precisamos nos preocupar com esse aspecto [5].

Vamos agora apresentar o modelo de um equalizador adaptativo que uti-
liza filtragem linear para cancelar a parte da IIS referente aos simbolos ain
da nao detectados, enquanto que a decisao realimentada e utilizada paia remo-
ver a parte da IIS relativa aos simbolos previamente detectados. Assim, nao
precisamos fazer restrigoes severas sobre a forma dos pulsos uma vez que a
secao linear se encarrega de equalizar a parte nao causal destes. A amostra

- obtida na safda desse equalizador no instante n € entao dada por
Vo = z Cp My o — z CL 8h-k (2.120)
k k=1

onde estamos admitindo que todos os s{mbelos foram detectados corretamente.
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A primeira somatoria em (2.120) se refere a parte linear do equalizador en-

quanto que a segunda representa a IIS devida aos simbolos ja detectados. Te-

mosqentéoAduas secoes de filtro transversal: a primeira com [Nj;+1] deriva-

¢coes e a segunda com No derivacgoes.

Entrodo {“%‘}
) S
Co )

RN
e

DETETOR

Gp

Figura 2.6 - Esquema para eliminacao da IIS

usando deciszo realimentada

Vamos utilizar o método "steepest-descent”, tendo como critério de
otimizacao o MSE, assim
v = Ele2} (2.121)
= E{{yn - an}z} (2.122)
Derivando em relacao aos {cj}, temos os componentes do vetor gradiente
av s
— = 2E{ey mp.y! para j = ~Ny, ..., 0 (2.123a)
e
J .
av <
gw = ~2E{e, an-j} para j = 1, ..., Ny (2.123b)
Cv
]
Analogamente ao obtido para o algoritmo MSE em (2.51), temos no caso
presente as equacoes recursivas para o ajuste dos coeficientes
ej(v + 1) = e5(v) - BE{ey my 3} j=-Ni, ..., O (2.124a)
cj( vt 1) = Cj(v) + BE{ep an—j} i= 1, ..., Ny (2.124b)
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onde o Indice Vv indica a v-ésima diteracao e B é a constante positiva que
controla a convergencia do processo. O diagrama de blocos deste equalizador
esta representado na Figura 2.7 onde distingllimos claramente as duas secoes
do_ggltro transversal, Nesse.esquema temos Ny =2 e Np=3.

A parte do equalizador que realiza a filtragem linear foi estudada na
secao anterior, assim os multiplicadores relativos a essa parte, cy s
=Ny = 3 # 0, podem ter seus valores o6timos calculados a partir das relacoes
12 descritas. Para os multiplicadores relativos & parte que efetua a decisio
realimentada, Cis 1 £3 £ Ny , podemos mostrar que os valores &timos sao da-

dos em termos dos coeficientes da parte linear por

0
z Ck Tj-k =1, «..5 Np (2.125)

CI =
J k -Nj

Essa equacao pode ser entendida como uma generalizacao de (2.119). £ impor-
tante observar que se 0s valores dos coeficientes obedecem a (2.125), entao
a quantidade de IIS referente a parte causal do pulso pode ser totalmente
eliminada, bastando para isso que essa parte tenha comprimento menor

ou igual a Nj.

Entrada L
T T Y _ T T T

()
UAC UAC vacl | fuac] UAC

AN

/’//, I
il gl
-(+)
¥n
DETETOR
kY W g
(X )= Y,

Figura 2.7 - Equalizador adaptativo DFE
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2.6 - OUTRAS TECNICAS ADAPTATIVAS PARA ELIMINACAO DA IIS

0 que se observa na literatura técnica € que nas duas ultimas décadas
muito se tem estudado a respeito do problema de equalizacdo adaptativa em
transmissoes digitais e ao longo desse tempo os mais diversos esquemas foram
propostos. Em [6] encontramos em excelente tratado desse assuhto enquanto que
em [7] temos um estudo bastante aprofundado dos varios tipos de filtros adap-
tativos envolvidos. Assim, hao esquemas que utilizam o algoritmo de Viterbi
com o intuito de obter uma detecao sequencial de maxima verossimilhanca em
meioc a IIS, ou entac que utilizam a Transformada Ripida de Fourier no sentido
de efetuar a equalizacao no dominio da frequencia, ou ainda que levam em con-
ta parametros estatisticos do sinal e do ruido objetivando minimizar a proba-
bilidade de erro simbolo a simbolo. Obviamente, nem todos esses esguemas usam
o filtro transversal como estrutura basica e podemos tambem citar uma outra
importante classe de equalizadores que utilizam wuma estrutura de treliga
conhecida por "Lattice™.

0s modelos dependentes de filtros transversais descritos nas secoes
anteriores sao certamente os mais simples. Logo, devemos esperar que alguns
de seus parametros de desempenho, como por exemplo a taxa de convergencia,
possam ser melhorados aumentando~se a complexidade, De fateo, podemos obter um
aumento comsideravel na taxa de convergencia se associarmos as estruturas de
filtros transversais o algoritmo de Kalman. Este algoritmo sera apresentado
no Cap{tulo 4 quando estaremos buscando solucoes para ﬁm outro problema

existente nas transmissdes digitais que ndo o de eliminar a I1IS.

2.7 - CONCLUSAO

Neste capitulo mostramos que € possivel a existencia de equalizadores
que além de manter a quantidade de IIS em um nivel minimo, ainda tém a pro-
priedade de se adaptar de forma a compensar possiveis variacoes do meio de
transmissao. Vimos que essa adaptacao somente é possivel quando as transicoes
do meio ocorrem lentamente ocu, de forma equivalente, quando a taxa de erros
ao longo de uma transmissao se mantém baixa. Concluimos entdo que  existe
uma forte dependencia entre o processo de adaptacao e a recepgao correta dos
dados, ou seja, o mal desempenho de um certamente compromete o desempenho do

outro.
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APENDICE 2.1

Vamos demonstrar a desigualdade (2.43) referida na prova do Teorema

2.2

[z + (1-2)z]% ¢ x2 + [1-1]22 0sirsg1 (2.126)
onde 0 £ A £ 1, Este problema equivale a mostrar que

£ = [xax+ (1-1)z]? - ax? - [1-2]z2 £ 0 (2.127)
Notamos primeiramente gque

£(0) = 0 (2.128a)

£(1) = 0 (2.128b)

Uma vez que f£(2) & continua e diferenciavel no intervalo 0 s A £ 1, e sendo

a segunda derivada dessa funcao dada por

2
7)) 2 (x=-2)2 20 (2.129)
ax®
temos que a concavidade de f()\) & para cima. Assim, no intervalo 02xs1
temos
£(A) =0 (2.130)

e a desigualdade esta demonstrada.
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CRPITULD 3

TRANSMISSAO BIDIRECIONAL DE SINAIS
DE DADOS E DE VOZ

3.1 ~ INTRODUCAO

Neste capitulo, vamos estudar sistemas de comunicacoes que permitam
que o fluxo de informacao entre dois pontos ocorra simultaneamente nos dois
sentidos. Estes sistemas sao também conhecidos pelomnome de "full~duplex". Ve-
remos que € possivel a realizacao destes utilizando-se de um unico meio de
transmissac, e também que os problemas encontrados nesse caso sao os mails
diversos. Estaremos particularmente interessados em um fenOmeno que ocorre em
algumas formas de transmissao bidirecional de sinais digitais, conhecido por

eco.
0 eco também ocorre mas ligacoes telefdnicas convencionais e sua pre~

senca talvez ja tenha sido notada em alguma ligacdo a longa distancia pelo
leitor que utiliza com frequéncia esse tipo de chamada. A titulo de ilustra-
cao, e também como forma de introduzir o assunto, consideraremos o problema
de eco nessa forma analégica de transmissao "full-duplex", a qual chamaremos

simplesmente de transmissao de voz.

3.2 - SISTEMAS DE TRANSMISSAQO "FULL-DUPLEX"

Uma primeira idéia para configurar um sistema de transmissao bidire~

cional pode fazer uso de dois sistemas unidirecionais independentes, dispos-

"BEICEMEP

iTRIAT
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postos de forma que o receptor de um deles se localize junto ao transmissor
do outro. Este arranjo, apesar demuito util em alguns casos, nao constitui
uma solugdo economicamente viavel quando queremos interligar portos relativa-
mente distantes por meio de linhas fisicas, dado o alto custo que a duplica~-
cao da quantidade de fio pode representar. Queremos entdo obter sistemas em
que os fluxos de informacao nos dois sentidos compartilhem um mesmo meio de
transmissao, no caso uma linha fisica. Representamos essa configuracao na Fi-

gura 3.1 para o caso de uma transmissao digital entre as localidades A e B.

——i TRANS. A ' TRANS. B Jsmcgine

INTER=-| —d~ MEIO DE —at- | INTER-
FACE [ ww— | TRASMISSAC | wg—— | FACE

— i RECEP. A RECEP B p———iom

Figura 3.1 - Representacac de um sistema
de comunicagao bidirecional

Negsa Figura, a_ e bn representam os simbolos enviados pelos terminais no ins

sl
tante n e as setas indicam os sentidos em que os sinais fluem. Nos extremos do
meio de transmissao estao as interfaces que permitem a separacao dos sinais
em transito nas duas direcoes. Estas interfaces podem ser qonstruidas a par-
tir do uso de tres diferentes técnicas: a multiplexacdo por divisao no tempo,
a multiplixacao por divisdo em frequéncia e a técnica de separacao dos sinais

por hibridas.

3.2.1 - Multiplexacdo por divisdo no tempo

Quando utilizamos multiplexacaoc por divisao no tempo, a informacido a
ser transmitida em cada extremo do canal € seccionada em pacotes, os quais

sac enviades dintercaladamente, ora de um, ora do outro extremo do canal, de
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forma que este € utilizado em um sentido cada vez. Sendo os intervalos de tem
po compreendidos entre as inversces de sentido muito pequenos, a transmissio
se processa virtualmente como se existissem dois sistemas unidirecionais in-
dependentes,

Os pacozes que chegam as interfaces para serem enviados sofrem primei-
ramente uma compressao temporal que reduz sua duracao péra um tempo menor gue
a metade, Isso € feito porque a2 porcentagem de tempo de utilizacdo do canal
que e destinada ao fluxo em cada sentido é sempre menor que 50%. Apds atraves
sar o canal, os pacotes sao novamente expandidos de forma a recompor a se-—
quencia de informacao original. Isso justifica porque esta técnica de multi-
plexacao é também conhecida pela sigla TCM (Time Compression Multiplexing).

Uma vez que a propagacao dos sinais ao longo do meio de transmissio
nao é instantanea, deve existir entre as transmissces dos pacotes em um e
outro sentido um intervalo de tempo destinado ao percurso do sinal na linha,
o qual é chamado "tempo de guarda". Logicamente, o tempo de guarda aumenta &
medida em que aumentamos a distancia entre os terminais, podendo mesmo se
tornar um fator limitante. Devido ao tempo de guarda, a taxa de informacao
que flui em cada um dos sentidos cai para um valor menor que a metade da que
seria obtida para um sistema unidirecional utilizando o mesmo meio de trans-
missdo,

A técnica TCM, entretanto, nao apresenta os problemas de eco que que-
remos abordar, uma vez que em cada instante a transmissao se processa em um
unico sentido, assim, ainda que hajam reflexdes do sinal no circuito, estas
reflexoes ao retornarem 2o ponto de origem nido causam maiores consequencias,

uma vez que ai encontram unicamente o transmissor.

3.2.2 -~ -Multiplexacdo por divisdo em freguéncia

No esquema de multiplexacao por divisao em frequencia (FDM), os sinais
transmitidos pelos dois terminais em questao sao modulados por portadoras de
frequencias diferentes, de tal forma que a transmissao em um sentido ocupa a
parte inferior da faixa disponivel, enquanto a transmissio no outre sentido
ocupa a parte superior, A separacao dos sinais nesse caso ¢ feita através de
filtros que deixam passar somente a faixa espectral de interesse,.

Sabemos que uma diminuicdo na faixa de frequencias implica
em uma diminuicao correspondente na taxa de informacdo, assim .vemos

que esta técnica de multiplexacao apresenta o mesmo inconveniente
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que a TCM, ou seja: a transmissao bidirecional é conseguida as custas de uma
reducdo para aproximadamente a metade na taxa de informacao. Esse &€ um fator
que influi muito na escolha de um sistema de comunicacoOes, especialmente quan
do utilizamos canais limitados em faixa para transmissao a altas taxas de da-
dos.

No esquema FDM, assim como no TCM, nao existe o problema do eco, pois
ainda que existam reflexoes do sinal nas extremidades da linha de transmissao,
a parcela do sinal que retorna ac terminal de origem se encontra na faixa de

frequencias que estd sendo barrada para a recepcgao.

3.2.3 ~ Separacao dos sinais por hibridas

Historicamente as redes de dados tiveram sua implantacao apoiada nos
recursos disponiveis pela rede telefdnica entao existente. Com isso, as trans
missces de dados foram estabelecidas de forma a poder compartilhar esses re-—
cursos com as transmissoes telefonicas. As faixas de frequéncias (e portanto
as faixas de simbolos) foram escolhidas de forma a permitir a compatibilida -

de com os canais de voz, sendo que a modulacao dos sinais em uma portadora se

il

apresentou como solucao para o problema da caracteristica espectral passa—

faixas tipica destes canais,

- Os canais de voz possuem uma propriedade interessante que é a de permi
tir a transmissao dos sinais simultaneamente nos dois sentidos, Ainda que
grande parte das transmissoes de dados através destes canais sejam feitas
utilizando a tecnica FDM, veremos que € possivel se valer do emprego de dis-—
positivos hibridos para obter a transmissao dos dados mos dois sentidos, as-—
sim como ¢ feito para o caso dos sinais de voz.

Vamos entao explicar o funcionamento de um dispositivo hibrido. ~ Para
isso e conveniente introduzirmos a seguinte terminologia: dizemos que um tre-—
cho de circuito € implementado "a quatro fios" quando os sinais nesse trecho
fluem de forma unidirecional, tendo um canal para a ida e outro para a vinda,
enquanto que "a dois fios" quando os sinais fluem de forma bidirecional atra-
vés de um Unico meio de transmissdao. A Figura 3.2 ilustra uma conexao entre
um trecho a quatro fios com um trecho a dois fios tendo como interface um dis
positive hibrido, ou simplesmente, uma hibrida.

Logicamente, as conexoes da hibrida relativas ac trecho a quatroc fios

poderiam estar ligadas diretamente ao receptor e ao transmissor, conforme o

esquema da Figura 3.1. A funcao da impedancia de balanceamento Z que aparece

na Figura 3.2 sera explicada a seguir.
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el
trecho a
dois fios
C
trecho @ Al s ———
quatro fies Z
A Wa
D

Figura 3.2 ~ Interconexao de um trecho a quatro fios

com um trecho a dois fios usando hibrida

As hibridas de forma geral sao dispositivos constituidos de elementos
passivos e necessitam para a sua perfeita operacao ter suas impedancias devi-
damente casadas com as das linhas. A Figura 3.3 apresenta uma hibrida imple-
mentada com dois transformadores, cujo funcionamento pretendemos descrever ra

pidamente. Comecemos por observar que, excetuando-se os sentidos dos enrola-

Figura 3.3 - Dispositivo hibride implementado

com transformadores
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méntos,rexiste uma total simetria nesse circuito. As impedancias Zy e Z7 fo-
ram representadas para efeito de analise e devem corresponder as impedancias
de carga das linhas e/ou de balanceamento. Imaginemq§ agora que o circuito €
aberto no ponto A, inserindo-se af{ uma fonte de tensioc. Constatamos o surgi-
mento de tensoes iguais sobre as impedancias Z;, enquanto que nenhuma tensdo
é desenvolvida na impedancia Zj relativa ao ponto B. Um efeito andlogo ocorre
se a insersao da fonte € feita em B, C ou D. Constatamos sempre o surgimento
de tensces iguais nas conexoes adjacentes a que aplicamos o sinal, ao passo
que nenhuma tensdo & observada na do lado oposto. Concluimos entdo que os si-
nais aplicados a hibrida estdo sempre.sendo barrados para a safda na conexdo
simetricamente oposta a que entrou,

Apos essa breve analise, vemos que este circuito pode realizar perfei-
tamente as fﬁngées exigidas na Figura 3.2. A impedancia de balanceamento Z
deve entao assumir um valor igual & impedancia caracteristica da linha no tre
cho a dois fios. B importante motar que a parcela do sinal que atravessa a
hibrida na direcao desejada possui sempre a metade da potencia do sinal inci-
dente, Assim, temos na passagem pela hibrida, uma perda em poténcia equiva-
lente a 3 dB.

Um cutro problema relativo as hibridas implementadaéacom transformado-
res & que seu comportamento pode variar com a frequéncia. A Figura 3.4 ilus-—
tra a topologia de um dispositivo hibrido resistivo, o qual tem a vantagem de

independer da frequéncia devido 2 inexisténcia de componentes reativos. Nesta
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Figura 3.4 - Dispositivo hibrido implementado

com resistores
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figura representamos também as impedancias relativas as linhas de transmissao
e/ou de balanceamento. Podem&% constatar que para este circuito sao  validos
os mesmos resultados obtidos na analise do dispositivo implementado com trans
formadores.

A hibrida resistiva apresenta tambem vantagens no tocante a constru-
cao, dada a sua maior simplicidade. Contudo, seu emprego pode trazer como in-
conveniente a dificuldade de aterramento, uma vez que todos os componentes es
t3o ligados entre si. Ela ainda tem uma outra desvantagenm em relacac & que
usa transformadores: é que devido a dissipagao nos elementos resistivos, ape-
nas um quarto da poténcia do sinal que chega consegue atravessa-la na direcao
desejada. Dessa forma, a passagem do sinal por esse dispositivo implica em
uma perda minima de 6 dB.

£ agora possivel notar as vantagens oferecidas pela técnica de separa-
cio dos sinais por hibridas em relacdo as técnicas de multiplexacac no tempo
ou na frequéncia, A principal delas é a possibilidade de utilizacao em cada
sentido de toda a faixa de frequéncia disponivel durante todo o tempo, 0 dque
permite um melhor aproveitamento do meio de transmissao. Como desvantagem te-
mos as atenuacoes de no minimo 3 dB sofridos pelo sinal na passagem de cada
hibrida e também o surgimento de ecgs, que constitui o assunto das proximas

Sy

secoes.

3.3 - OCORRENCIA DE ECOS NA TRANSMISSAO DE VOZ

-

Fm uma ligacao telefonica a longa distancia é sempre comum a existén-—
cia de um longo trecho a gquatro fios. Isso devido primeiramente a amplifica-
cio exigida para compensar a atenuacao imposta pela distiancia em uma  linha
fisica. Além disso, existe a possibilidade de haver no circuito telefdonico um
"1ink" de microondas, uma comnexao por satélite ou qualquer outra forma de
transmissao que, assim como um amplificador, possuem caracter{sticas estrita-
mente unidirecionais. A Figura 3.5a mostra um circuito tipico de ligacao a
longa distancia, onde a linha com amplificadores poderia estar representando
qualqder outro meio unidirecional de transmissao. Os trechos a dois fios nos
extremos do circuito podem corresponder a uma conexao entre o assinante e a
central local, enquanto que o trecho a quatro fios comstitui a parcela real-
mente significativa no comprimento do circuito. As setas nessa figura indicam

os sentidos em que os sinais transitam em cada linha. Os caminhos que devem
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ser percorridos pelos sinais provindos dos pontos A e B estao representados

nas Figuras 3.5b e 3,5c.
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Figura 3.5 -~ a) ligacao telefonica a longa distdncia
b) caminho do sinal produzido em A

c) caminho do sinal produzido em B

Na analise que fizemos dos dispositivos hibridos na secaoc anterior,
somente consideramos o caso em que as impedancias das linhas estio devidamen-—
te casadas atraveés destes dispositivos. Convém mencionar que essa situacdo &
bastante diffcil de ocorrer na pratica. Isso porque o trecho a dois fios (que
corresponde a linha do assinante) pode variar de uma chamada para outra, o}

que torna dificil a escolha de uma impeddncia de balanceamento Z que atenda
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- a todas as linhas possivels de serem usadas. Além disso, existem outros fato-
res gue contribuem para o descasamento das impedancias, como por exemplo, a
propria construcao da hibrida que exige uma simetria muito rigorosa e difi-
cil de ser obtida.

No circuito da Figura 3.5a, as hibridas tem a funcao de fazer com que
o sinal que chega por um dos ramos do trecho a quatro fios se dirija para o
trecho a dois fios, sendo barrado para o outro ramo do trecho a quatro fies
(que retorna aoc ponto de origem). Um descasamento de impedancias na hibrida
permite que uma parcela deste sinal consiga alcancar o outro ramo e chegar ao
ponto de origem. Essa parcela a observada pelo usuario do sistema telefonico
como uma reproducao atrasada do que ele esta falando e por isso leva o nome
de eco.

Vemos entao que as causas do eco estao relacionadas com a malha de rea
limentacao formada pelos ramos do trecho a quatro fios. Se uma atenuaclo su-
ficiente nao for introduzida nessa malha, ela pode em casos extremos provocar
oscilacoes no circuito (também conhecidas por "singing"). Cada hibrida prové
uma perda de aproximadamente 15 dB para o sinal que percorre essa malha, o
que em geral é satisfatdrio para evitar asoscilacdes, mas nao elimina os pro
blemas de eco.

0 vazamento do sinal na hibrida € a principal forma de geracao de ecos.
Porem , eles podem ser gerados por reflexoes em qualquer outro ponto onde ha-
ja um descasamento de impedancias no circuito telefonico. O eco produzido em
um ponto também pode ser refletido em outros, gerando ecos de segunda ou maio
res ordens, A Figura 3.6 ilustra dois possiveis caminhos de eco para o sinal
que é emitido no ponto A. Na Figura 3.6a temos o mecanismo de geracao do eco
conhecido por "talker echo", o qual consiste da pessoa que esta falando ouvir
umaﬁrépetigéé atrasada da sua propria voz, enquanto que na Figura 3.6b temos
o "listener echo', no qual a pessoa.. que esta ouvindo observa uma repeticao
com atrasc daquilo que ouve. Convem lembrar que para o sinal emitido pelo pon
to B também sao possiveis estes caminhos de eco.

Estudos foram feitos sobre a influéncia do eco nas ligacoes telefoni~
cas e sabe-se que €& muito dificil manter uma conversacido quando nossa propria
voz é repetida com um atraso maior que algumas dezenas de milisegundos [1] .
Por outro lado, em uma conexao por satélite sdo comuns atrasos da ordem de
500 ms ou mais. Essa questao se torna ainda mais relevante quando constatamos
que mesmo ecos a nivels tao pequenos guanto 40 dB abaixo do nfivel do sinal
transmitido podem ser considerados inoportunos. £ interessante motar que em

uma ligagéo telefonica é desejével que a pessoa que esta falando ouga sua
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Figura 3.6 - Caminhos de eco em um circuito telefonico

a) talker echo 3 b} listener echo

propria voz no aparelho, porém com nenhum ou pouco atraso, De fato, esse efei
to € intencionalmente provocado para causar uma sensacao mais agradavel a0
usudrio. Isso explica porque em uma ligacao a curta distancia os descasamen=—
tos de impedancias no circuito telefonico nao trazem maiores consequéncias na

transmissao de voz.

3.3.1 - Supressores de eco

As preocupacoes com o eco surgiram logo das primeiras ligacoes telefd-
nicas a longa distancia e os supressores de eco foram os primeiros disposirci-
vos projetados para esse fim. Seu principic de operacaoc € bastante simples e
bageia-se no fato de que nas ligacoes telefonicas dificilmente as duas pes-
soas estao falando ao mesmo tempo, de forma que quase sempre 0s sinais de in-
teresse fluem em somente um dos sentidos de transmissac. Designaremos por
"single talking" e "double talking" os instantes de tempo em que, respecti-
vamente, apenas uma das pessoas esta falandoc e ambas estao falando simulta-

neamente.
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Os supressores de eco consistem de chaves que, instaladas proximas a
cada extremo do trecho a gquatro £fios, abilitam ou blogueiam as linhas nesse
trecho de acordo com a presenca ou ausencia dos sinais de voz nelas. Para
isso € utilizado um detector de voz, conforme ilustrado na Figura 3.7.
Assim, a transmissao torna-se unidirecional toda vez que ¢ detectada a ocor-
rencia de "single talking", eliminando-se o problema do eco ( ao menos nos
intervalos de tempo em que ocorrem "single talking")., £ ficil concluir que em
uma conversacao moderada e sem "double talking" temos um funcionamento  bas-
tante harmonioso destas chaves, o que nao ocorre para o caso de conversagoes
conturbadas efou com "double talking'. Além disso, este sistema tem a tenden-—

cia de obstruir um pequeno segmento das silabas no infcio de cadaarticulacio.

B |
B

Aot N Detetor Detetor R
——— de sinais de sinais i
madaa N /! de voz de voz N, v

o o s

Figura 3.7 - Eliminacao de ecos através da

utilizacao de supressores de eco

"Os supressores de eco tiveram uma boa aceitacao,entre os usuarios .do
sistema telefonico e ainda hoje sao usados em circuitos que apresentam ecos
com pouco atrasc. Nos casos em que 0S8 ecos ocorrem com muite atrase (mais de
200 ms), os problemas de chaveamento observados nas conversacoes muito inte-
rativas sao bastante agravados e torna-se necessdrio a utilizacio de disposi-

tivos mais elaborados: os canceladores de eco.

.3.3.2 - Canceladores de eco

A Figura 3.8 ilustra o processo de cancelamento de eco em uma ligacao

telefonica a longa distancia, onde notamcs a necessidade de dois canceladores,
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um para cada ramo do trecho a quatro fios. Uma vez que essa disposicao é com-
plementar , vamos nos ater somente ao cancelador da direita, que tem como en-—

trada o sinal _ _
ity = s(t) + u(t) + £(t) (3.1)

onde s(t) corresponde ao sinal emitido em B, u(t) e o eco que desejamos can-
celar e L(t) € um rufdo aditivo. £ razodvel admitir que todos os componentes
do circuito telefonico se comportem linearmente, de forma que podemos ver o
eco, u(t), como sendo a resposta de um sistema linear ao sinal r(t) presente
no outro ramo do trecho a quatro fios. Esse sistema linear obviamente esta
disperso pelo circuito telefonico. O Filtro Adaptative (F.A.) situado no can
celador tem uma resposta impulsiva com as mesmas caracteristicas desse siste-
ma, de forma que em sua saida temos uma reproducac do eco, denotada por T(t).

Essa réplica do eco é subtraida de f£(t), resultando o sinal

z(t) = s(t) + u(t) - U(t) + z(t) (3.2)
No caso ideal, em que a resposta impulsiva do F.A. se iguala a do canal de
eco, temos

u(t) = u(t) (3.3)
assim

z(t) = s(t) + ¢(t) ” (3.4)

e 0 eco € totalmente cancelado.,

[ CANCELADOR |
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Figura 3.8 - Cancelamento de ecos em uma ligacio.

telefonica a longa distancia
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A necessidade de adaptacac na filtragem se prende ao fato ja menciona-
do de que o trecho a dois fios pode ser trocado de uma chamada para outra (ca
so em que o canal de eco é inicialmente desconhecido). Além disso, admitimos
que em uma mesma chamada as caracteristicas do circuito possam variar lenta-
mente devido a mudancas ambientais (caso em que o canal’de eco & variante no
tempo). O F.A. pode ser implementado através do filtro transversal visto nos
Capitulos 1 e 2 ou com o emprege de estruturas mais complexas como por exem-—
ple as "lattices'", ja mencionadas anteriormente. Neste trabalho estamos inte~
ressados apenas nas implementacoes com filtros transversais que serazo melhor
estudadas no ambito da transmissao "full-duplex" de sinais digitais. Por ora,
queremos somente dar uma idéia da sua aplicacao no contexto das transmissoes
de voz em um circuito telefonico.

0s canceladores, em principio, podem se localizar em qualquer ponto do
trecho a quatro fios. Contudo, & importante notar a vantagem existente em po-~
siciona-los proximos as saidas das hibridas. £ que assim fazendo estamos mi-
nimizando o atraso de tempo que exis;e entre o sinal -de referencia, r(t), € o
sinal de eco a ser cancelado, u(t), diminuindo dessa forma o numero de elemen
tos atrasadores do filtro tranmsversal.

Vemos entao que o "talker echo", que é o eco de maior significancianas
conversas telefonicas, € sempre cancelado no extremo oposto ao que se encon-—
tra o usuario que o observa (ou equivalentemente, que o originou). 0 "listener
echo" e os ecos de maior ordem também desaparecem quando o "talker echo" é
cancelado, dado que a existencia dagqueles depende da existencia deste. Os can
celadores de eco sao de fato dispositivos que procuram eliminar o residuo de
sinal que consegue atravessar indevidamente a hibrida. Assim, o conjunto hi-
brida mais cancelador pode ser entendido como um tnico elemento, capaz de in-
troduzir uma atenuacao bem maior na malha formada pelo trecho a quatro fios.

Os canceladores de eco podem ser implementados digitalmente. Na verda-
de, sua viabilidade deve-~se em grande parte ac avancgo alcancado pela tecnolo-
gia digital nos dltimos anos. Logicamente, uma implementacao digital exige a
émostragem dos sinais com pelo menos a taxa de Nyquist. Assim, o ndmero de
memé;ias {e/ou coeficientes muitiplicadéres) do filtro esta relacionado com
essa taxa e com o comprimento do eco. Em uma configuracao tipica de transmis-
sao de voz onde os canceladores se gituam junto as hibridas, sao0 mnormalmente
utilizados filtros transversais com 128 ou 256 derivacoes [2].

E interessante observar que o principio do cancelamento  somente  se

aplica quando temos um sinal de referencia, no caso r(t), correlacionado com
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a componente de eco u(t) que queremos cancelar, e também que este processo
cancela apenas a componente u{t). Assim, mesmo nos instantes em que ocorre
"double talking", conseguimos eliminar em cada linha somente a parcela corres
pondente ao eco, pois unicamente ela estd correlacionada com o sinal de refe~
rencia r{(t), evidenciando uma vantagem dos canceladores sobre os Supressores
de eco.

A adaptacao do F.A. € feita no presente caso de uma forma semelhante 2
estudada no Capitulo 2 quando tratamos da aplicacao do filtro transversal ao
problema de eliminacao da IIS. Aqui também existe um algoritmo que atualiza os
coeficientes do filtro de acorde com as mudancas ocorridas no canal de eco.
Esse algoritmo utiliza amostras do sinal na safida do cancelador para deeidir
sobre os ajustes a serem procedidos nos multiplicadores. Podemos entao con-
cluir que na ocorrencia de "double talking" o processo de adaptacao é difi-
cultade pela forte componente estocastica introduzida pela presenca do sinal
de voz, s(t), ao eco que queremos cancelar. Assim, é preferivel realizar a
adaptacao somente nos instantes de tempo em que ocorre "single talking", quan
do apenas o sinal de eco, u(t), e o ruido, z(t), estao presentes na entrada
do cancelador. Para isso e utilizado um detetor de sinais de voz {um em cada
extremo) que inibe a adéptagéo do filtro toda vez que e detectado o sinal de

voz, .s(t), do usuario proximo.

3.4 - OCORRENCIA DE ECOS NA TRANSMISSAO DE DADOS

A primeira grande diferenca existente entre as transmissces de dados e
de voz, no que concerne ao eco em um circuito telefonico, € que para o caso
de dados a recepcao € afetada por ecos atrasados de qualquer quantidade, en-—
quanto que na transmissao de voz somente a partir de determinado atraso é que
eles se tornam percept{veis. Com issc, torna-se necessaria a utilizacao de
canceladores de eco também para 1iga96es a curta dist3ncia, ou locails.

As ligacoes a curta distancia em geral nao contém em seu circuito ne-
nhum trecho a quatro fios. Entretanto, as hibridas localizadas nos extremos
da linha de transmissdo, junto aos equipamentos terminais, € que s30 as res—
ponsaveis pela existencia dos ecos no circuito. Na Figura 3.9a representamos
uma configuracao tipica de trasmissao “full—duplex“ digital para distancias
relativamente curtas, onde temos a localidade A sendo ligada a localidade B

através de uma linha de transmissac a dois fios. Nas Figuras 3.9b e 3.9c te-



mos dois possiveis caminhos de eco correspondentes a

que em ambos os casos uma parcela deste sinal aparec

tamente com o sinal que & enviado por A, sendo que no primeiroc caso
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o sinal gerado em B. Note

e no proprio receptor jun

o eco
ocorre devido a um vazamento na propria hibrida, enquanto que no segundo ele
surge por uma reflexdo na hibrida localizada em A. E sempre bom lembrar que
para o sinal gerado em A também sao possiveis estes caminhos de eco no cir-
cuito.
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Eco decorrente de reflexao em uma hibrida
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ES

Qutras diferencas tambem fundamentais existem quando consideramos as
transmiéséeé de dados comparadas as de voz. Primeiramente, os sinais estao
§;ESenpes nas duas direcoes durante todo o tempo (exceto talvez durante o pe-
riodo e treino) dificultando, como ja mencionamos, o processo de adaptacao.
Além disso, o grau de cancelamento exigido é muito maior, o gue torna a imple
mentacao ainda mais complexa, Entretanto, como veremos adiante, o cancelamen-
to de eco mnas transmissces de dados pode tirar proveito do fato de os simbo-
los transmitidos apresentarem somente um numero limitado de valores para ob~
ter simplificacoes no projeto.

As transmissoes de dados podem ocorrer tanto em banda-base como de for
ma modulada, sendo que em ambos os casos o sinal emitido em um extremo pode
chegar ao outro com uma atenuacdo de até 40 dB, Por outro lado, uma hibrida
pode as vezes impor atenuagoes de apenas 10 dB no sinal indesejavel. Assim &
possivel ocorrer que o eco que chega ao receptor através da hibrida local te-
nha niveis de até 30 dB acima do nivel do sinal desejado (assumindo-se que os
sinais transmitidos nos dois extremos tenham o mesmo nivel). Para que ocorra
uma detecao confidvel dos simbolos no receptor sic exigidas relacoes da ordem
de 20 dB entre sinal e interferencia. Dessa forma, os canceladores devem pro-
porcionar uma atenuacao adicional de até 50 4B nos niveis de eco [3].

Vamos agora considerar duas importantes formas em que a transmissao di
gital "full-duplex" é aplicada: a primeira se insere no contexto da transmis-—
sac digital na faixa ‘de voz enquanto que a segunda possui caracter{sticas es-

pectrais proprias e denominamos transmissdo digital na linha de assinante.

3.4.1 - Transmissac digital na faixa de voz

Como ja mencionamos, as comunicacdes de dados desde o seu  surgimento
sao realizadas em grande parte através de conexdes com a rede telefonica pi-
blica. Estas conexoes tornaram-se possiveis gracas ao desenvolvimento de mo-
dens (moduladores—demoduladores) que dispoe os sinais a serem transmitidos em
uma faixa de frequencias equivalente a de voz. A Figura 3.10 ilustra um esque
ma desse tipo, onde vemos que os sinais processados pelos modens devem tran-
sitar naturalmente atraves da rede telefonica. Para esta, a natureza do si-
nal em trdnsito é absolutamente imaterial, desde que ele seja restrito a fai-
xa de frequencias de voz.

Como ja dissemos, os modens na faixa de voz utilizam portadoras para

adequar os sinais ao meio de transmissio, sendo gque os de estruturas mais sinm
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ples fazem uso da técnica FDM para obter a caracter{stica "full duplex" e
possibilitam transmissoes de dados a taxas relativamente modestas {(tipicamen~
te 1200 bits/s e 2400 bits/s). Entretanto, quando taxas maiores sao exigidas,
a disponibilidade de faixa torna-se um fator limitante muito sério. Nesse ca-
0, a separacao dos sinais por hibridas se apresenta como uma solu;éo viavel,

e portanto o cancelamento de eco se faz necessario.

Terminal de = linha de assinante '
MODEM
dados A (a dois fios) Rede
Telefdnica
Terminal de |—— linha de assinante Publicao

dados B |=es— | MODEM

(a dois fios)

Figura 3.10 - Utilizacao de modens na faixa de voz

Os esquemas de modulacao utilizados nesses modens sao geralmente do
tipo QAM (Quadrature Amplitude Modulation) o qual iremos rever brevemente a-

través de um exemplo.

Exemplo 3.1

Tomemos inicialmente a representacao em banda-base correspondente ao
sinal QAM-16 da Figura 3.1la

k=]

s(t) = Z a, p{t-nT) (3.5)

L O

onde

ap = ap, + jag; (3.6)

€ a representacao complexa dos simbolos para um sinal modulado em quadratura'
introduzida no Capitulo 1 e, no presente exemplo, pode assumir um dos dezes-
seis valores dispostos na constelacao de sinais da Figura 3.11a. p{t) é um
pulso real cujo espectro de frequéncias e limitado em faixa (Figura 3.11b).

C sinal modulado ¢ dado pela parte real da representacio em banda-base

multiplicada por uma exponencial complexa na frequencia da portadora:
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s'(t) = Rel Z a, p(t=-nT) ejwt] (3.7)

T me OO
Esta equacao pode também ser colocada na forma

s'(t) = Z a,, p(t-nT) coswt - Z a,; p(t -nT) senut
n=-cw NS woo . (3.8)

onde evidenciamos as portadoras em quadratura. Dessa forma, vemos que este si
nal pode ser gerado através do arranjo apfesentado na Figura 1.3a, o qual foi
utilizado para gerar o sinal 8-PSK do Exemplo 1.1. £ ficil ver que qualquer
constelacao de sinais em duas dimensoes pode ser realizada através deste ar-

ranjo. Uma melhor abordagem deste assunto & encontrada em [4].
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Figura 3.11 =~ a) Constelacao de sinais 16-QAM
b) S5inal em banda-base

¢) sinal modulado



78

Na Figura 3.11b representamos o espectro de frequencias S(w) do sinal
em banda-~base e na Figura 3.1lc o espectro de frequéncias do sinal modulado
QAM resultante. Para o caso do sistema QAM~16, cada simbolo transmitido €
equivalente a logs 16 = 4 bits, o que permite um bom aproveltamento da faixa
espectral, dado que esta nio varia com o mimero de pontos mno espago de sinais.

£ natural que os sinais de eco encontrados nestes sistemas de transmis
sao também se achem modulados pela portadora de origem. Dessa forma, & conve-—
niente efetuar o cancelamento do eco na faixa de passagem, ou seja, antes da
demodulacac [5]. Conforme jd mencionamos anteriormente, quando estudamos os
problemas relacionados com a equalizacao, o tratamento dos sinais modulados
pode ser estudado como uma extensao dos conceitos envolvidos na transmissido em
banda-base, bastando para isso generalizar o tratamento em banda-base para o
caso de valores complexos. No sentido de simplificar a analise, preferimos
sempre que possivel evitar a utilizacao de variaveis complexas. Com isso nos-
sa abordagem dos processos adaptativos, tanto com relagao ac problema de equa
lizacao quanto ao de cancelamento de eco, se prestam diretamente aos casos de
transmissao digital em banda-base.

As transmissoces na faixa de voz podem apresentar muitas outras dificul
dades, advindas do uso de um meio de transmissac desapropriado, que podem au-
mentar consideravelmente a complexidade do sistema. Essas dificuldades sao
ainda maiores quando existem trechos a quatro fios no circuito [6}. Contudo,
nao desejamos nos ater sobre os problemas da transmissdo de dados na faixa de
voz, Nosgso propdsito aqui € tao somente estabelecer uma distincaoc entre esta
forma de transmissdo e a que vamos tratar no proximo item. O leitor mais in-
teressado podera encontrar no final do capftulo algumas teferéncias biblio-

graficas sobre o assunto.

3.4.2 - Transmissdo digital na linha de assinante

Nos dltimos anos, a crescente utilizacao de sistemas de transmissao de
dados e a necessidade de se aumentar a eficiencia destes, embaladas pelo avan
¢o da tecnologia digital, permitiram a concepcac das chamadas Redes Digitais
de Servicos Integrados (RDSI}, onde os servicos de voz e de dados saoc ofere-
cidos ao assinante de forma integrada em uma unica linha. Com disto, a RDSI
se apresenta como a mais promissora forma de emprego da transmissao digitalna
linha de assinante. A Figura 3.12 esquematiza uma ligacao entre um assinante

e a central que ilustra a filosofia das RDSIs. No lado do assinante, qual-
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quer servico de dados deve ser ligado diretamente ao modem "full-duplex™, en-
quanto que os sinais de voz devem ser primeiramente processados através de um
circuito de interfaceamento analogico/digital para serem aplicados ao modem.
No lado da central, os sinais correspondentes aos varios servigos sao separa-

dos e seguem seus destinos através dos meios apropriados,

s D —
TERMINAL de DADOS REDE DE DADOS
Linhc de gssinonke
MODEM |- : 1 MODEM
{a dois fios)
APARELHO! | A/D | —™ —— CENTRAL
TELEFONICO D/A | ~*— | TELEFONICA DIGITAL

Figura 3.12 -~ Esquema simplificado de uma RDSI

Observe que neste caso, os problemas relativos a transmissdo de dados,
para efeitos do modem, se reduzem a ligacao entre o assinante e a central,
permitindo uma grande simplificacao no sistema. Além disso, sem a limitacao
imposta pela faixa de voz, o aproveitamento do canal € maximizado, represen-
tando um consideravel ganho na taxa de bits. Entretanto, o que torna as RDSIs
especialmente atrativas em termos economicos é a propriedade que elas apre-—
sentam de varios servicos compartilharem o mesmo meio de transmissao, redu-
zindo sensivelmente os investimentos em linhas de assinantes. Com isso, deve-
mos esperar que a implantacao de uma RDSI somente se efetive quandeo houver
uma demanda significativa de servigos de dados.

Existem duas propostas para o estabelecimento de uma RDSI. A primeira
delas utiliza uma taxa de 80 kbits/s em cada direcdo e preveé a existéncia de
um canal de voz/dados de 64 kbits/s mais um canal para dados e sinalizacao de
16 kbits/s, enquanto que a segunda utiliza uma taxa de 144 kbits em cada dire-
cao e incorpora dois canais de voz/dados de 64 kbits/s cada, mais um canal
para dados ou sinalizacdo de 16 kbité/s.

A ligacao entre o assinante e a central deve ser implementada atraves
de uma linha a dois fios, sendo que as treés técnicas discutidas na Secao 3.2

competem para a provisdo da caracteristica "full-duplex”. Ultimamente, a aten

e
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¢cao tem se voltado para a técnica de separacao por hibrida com cancelamento
de eco, devido ao fato desta permitir distancias maiores entre central e as-
sinante. Isso € possivel gracas a maior largura de faixa disponivel [2].
Vamos entao considerar no préximo item , a técnica de separacao  por
hibridas com cancelamento de eco aplicada a transmisséq digital na linha de
assinante. Como vimos, as taxas de bits requeridas podem ser bastante eleva-
das, exigindo uma largura de faixa também elevada. As linhas de transmissao
utilizadas atualmente nas redes telefonicas locais oferecem as condicoes de~
sejadas para tanto, desde que as dist3ncias envolvidas nao sejam excessivas.
A transmissao em banda-base permite um melhor aproveitamento da caracteristi-
ca espectral das linhas e representa também uma grande simplificacao na es-

trutura dos modens.

3.5 - CANCELAMENTO DE ECO NA TRANSMISSAO DIGITAL

Conforme o leitor ja pode ter deduzido, em uma transmissao a distan-
cias relativamente curtas, onde unicamente um trecho a dois fics é envolvide,
o cancelador de eco deve se gpnfigurar como mostra a Figura 3.13a, na qual
o sinal r(t) emitido pelo transmissor local é utilizado como referencia para
produzir a estimativa u(t) que é usada no cancelamento do eco u(t). Observe
que estamos denotando os sinais de forma a manter validas as equacoes de
(3.1) a (3.4) vistas na secao anterior. Assim, o sinal impregnado com eco que

chega ao cancelador através da hibrida loecal é dado por
e

E(6) = s(8) 4 u(t) + £(t) (3.9)

onde novamente s{t)} representa o sinal desejado, enquanto que f (t) € o ruido

adicionado pelo canal. Apos o cancelamento, é entao obtido o sinal
z(t) = £(t) - u(r) (3.10)

gue é aplicado ao receptor,

Queremos agora atentar para a simplificacao que representa o esquema
da Figura 3.13b, onde o sinal utilizado como referencia no F.A, € a prapria
sequencia de simbolos que se pretende transmitir. Observe que nesse esquema,
o transmissor € entendido pelo F.A., como sendo parte integrante do canal de
eco. Esse esquema € interessante sobretudo quando desejamos implementagoes

digitais do sistema, devideo a reducdo no numero de conversores A/D,
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TRANSMISSOR pst—merr—

r{t) bn
trecho g dois fios 4 [ it m
ligado ao ponto A | | |
N, : F.A }
| Gty |
f{t) l + A i
f—tl 4 i RECEPTOR fr——omiom
| a
(a) LS !
TRANSMISSOR .
n
trecho a dois fios <
ligado ao ponto A

f(t)

| RECEPTOR p—

{b)

Figura 3.13 - Esquemas para cancelamento de eco
a) utilizando como referéncia o sinal transmitido

b) utilizando a propria seéuéncia de simbolos

Os esquemas da Figura 3.13 apresentam somente a parte do sistema que
se localiza no ponto B. Isso porque em A temos uma configuracido identica a
esta, Um aspecto interessante de se observar é que no presente caso, o sinal
é cancelado no extremo do canal correspondente ao terminal que o recebe {ou
equivalentemente, que o originou) diferindo da forma utilizada para o cance-
lamento de ecos em sinais de voz.

Para o arranjo da Figura 3.13a, considerando-se um tratamento digital
dos sinais, a amostragem deve ocorrer em uma taxa igual ou superior a taxa
de Nyquist, que corresponde a duas vezes a componente de maior frequencia do

sinal. No Capitulo 1 mostramos que, ao menos em tese, 6 possivel a existéncia
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de um sinal para o qual a taxa de Nyquist se iguale a taxa de simbolos, sendo
que no caso geral essa taxa deve assumir valores maiores. Para o arranjo da
Figura 3.13b, a mesma restricao sobre a taxa de amostragem deve valer. Entre-
tanto o sinal que entra no F.A. constitul a prépria sequencia de simbolos.
Assim, admitiremos por enquanto que todo o processamento seja feito ma  taxa
de simbolos, adiando para o Capitulo 5 uma discussao mais aprofundada dessa
questao.

Qutra vantagem que o arranjo da Figura 3.13b proporciona reside na pos
sibilidade de se reduzir o nimero de multiplicacoes exigidas no processamento
dos sinais, o que é altamente desejavel quando este & feito em tempo real. Po
de-se mostrar que esse arranjo permite uma consideradvel diminuicdo no ndmero
de multiplicacoes [7]. Pretendemos ilustrar este fato atraves de um simples

exemplo.

Exemplo 3.2

Considere o filtro transversal aplicado ao cancelamento de eco confor-
me 1lustra a Figura 3.14, onde {hk}, 0 2k £ K1, € o conjunto de coeficien-
tes do filtro e {b,} é a sequencia de amostras na entrada do filtro. A esti-

mativa do eco no instante n € entao dada por
K-1
Gy =} bag by (3.11)
k=0
Tendo em vista que as amostras na entrada do filtro constituem a pro-
pria sequéncia de simbolos e suponde que cada simbolo bk deve assumir um dos
valores do conjunto {-1, 0, 1}, temos que o resultado da Equacao (3.11) pode
ser obtido utilizando~se apenas operacdes de soma e subtragao. Este exemplo
ilustra claramente a redugao no esforco computacional que o tratamento dos

sinais usandeo diretamente os valores dos simbolos pode trazer,

bn

Figura 3.14 - Estimacao do eco utilizando

diretamente oz simbolos transmitidos
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Mais uma vez € bom lembrar que o sinal usado como referencia para o il
tro adaptativo deve ser correlacionado com o eco que desejamos cancelar., Des-
sa forma, para que os simbolos a serem transmitidos possam ser utilizados di-
retamente como referencia, € necessario que o transmissor realize exclusiva-
mente operagaes lineares no sinal. Nas transmissoes em banda-base, muitas ve-
zes € vantajoso o uso de codigos de linha que nao apresentam uma total linea-
ridade como € o caso dos cSdigos AMI e HDB3. Entretanto, é sempre possivel no
transmissor, isolar a porcao nao linear da codificacac. 0 exemplo a seguir

ilustra esse artificio.

Exemplo 3.3

Tomemos a transmissao AMI, onde uma codificacio binaria é efetuada as-
sociando-se niveis nulos de tensao aos bits "0"s, enquanto que pulsos positi-
vos e negativos saoc alternadamente associados aos bits "1"s que surgem na se-
quéncia {dn}. Este processo de codificacac é visivelmente nao linear, uma vez
que temos tres possiveis formas de sinal na saida para apenas duas possibili-

dades de entrada. Um sinal do tipo AMI pode ser escrito analiticamente como

s{t) = Z b, p(t —T) (3.12)

Ti#s =
onde p(t) € a forma do pulso e b, € dado por

n
g Ok
b = d [-1]k== (3.13)

sendo d, o valor do bit que desejamos enviar no instante n. A Equacao (3.12)
mostra que considerando—-se a sequéncia de simbolos transmitidos como  sendo

{bn}, temos uma transmissac linear.

d, Pn
- m P} ———
para a
hitrida
® _
(7]
| Wbl | |
para o FA.

Figura 3.15 - Geracac de um sinal AMI

e
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A Figura 3.15 representa um esquema de transmissao AMI onde as porcoes
linear e nao linear do processo sao modeladas separadamente de forma a prover
uma safda com a sequencia {bn} para o filtro adaptative. Assim, torna-se pos-
sivel utilizar a configuracac da Figura 3.13b para o cancelamento de eco.

Encerrando, vamos observar duas particﬁlaridades sobre a sequencia {bnl
Primeiro, & gque apesar de possuir simbolos de trés valores diferentes
(-1, G, 1), esta sequencia continua levando a mesma quantidade de informacao
que a sequencia binaria original {d,}. Segundo, € que a alterndncia na re-
presentacao dos bits "1" provoca uma dependéncia entre os simbolos {b,} cuja

influencia no processo de adaptacao deve ser considerada.

3.6 ~ CONCLUSAO

Neste capftulo abordamos alguns aspectos da transmissao bidirecional
de sipnais, sobretudo no que se refere a ocorréncia de ecos nas linhas de
transmissao. Procuramos apresentar um panorama da utilizacao de canceladores
de-eco nas transmissoes "full-duplex" em geral, assim como esclarecer as dife

£
rencas existentes entre os sistemas de voz e de dados. Mostramos que 0 eco
pode ser cancelado usando-se um filtro transversal cujos coeficientes repro-
duzam o canal de eco. Os processos utilizados na obtencao destes coeficientes

constituem o assunto do préxime capitulo.
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PROCESSOS ADAPTATIVOS PARA
CANCELAMENTO DE ECO

4.1 - INTRODUGAO

No Capitulo 3 introduzimos os sistemas de transmissao bidirecionais e
fizemos um apanhado das varias situacoes em que é solicitado o cancelamento de
eco dando alguma enfase ao caso das tansmissces a dois fios de sinais digi~
tais em banda-base. Vimos que o principio do cancelamento de eco exige a uti-
lizacao de um filtro cuja resposta impulsiva corresponde a do canal de eco.
Iremos agora estudar métodos que permitam adaptar a resposta do filtro quando
o canal de eco € desconhecido ou varia no tempo.

Os canais de eco terdo aqui uma ‘dbordagem idéntica a que dispensamos
aos canails de transmissac variantes no tempo tratados no Capitulo 2, ou seija:
admitiremos que eles tenham uma resposta impulsiva genérica, g(t), e tentare-
mos ajustar os coeficientes do filtro transversal de forma a obter o cancela-
mento do eco para essa sitvacao. Em outras palavras, estaremos sempre consi-
derando a resposta impulsiva atual do canal de eco.

Vamos agora conjecturar scbre as possibilidades de se adaptar o filtro.
a partir dos sinais disponiveis no cancelador: parece evidente que o unico si
nal capaz de permitir a avaliacao do processoc de cancelamento é o sinal resul
tante na saida do cancelador, Figura 4.1. Uma observacao sistematica deste
sinal pode ngs trazer informacoes acerca do eco remanescente. Pretendemos es-—
bogar primeiramente uma idéia de como isso & possivel. Seja entae um  sinal

z(t), dado pela soma de duas variavels independentes, s(t) e u(t), com medias
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nulas e variancias o2 e 0] respectivamente. Dessa forma, z(t) deve ter uma

variancia cg igual a Gg + Gﬁ . Suponhamos agora gque estamos tentando cance-
lar a componente u(t) desse sinal. A medida em que nosso objietivo esta sendo
alcancado, a variancia GZ val diminuindeo. Os algoritmos empregados na adapta-
cao do filtro, em sua maioria, valem-se desse fato para obter uma estratégia

de ajustagem dos multiplicadores. Neste capitulo, apresentaremos trés algo-

ritmos, sendo que os dois primeiros utilizam-se desse principio.

4.2 - ALGORITMO DO ERRO QUADRADO MEDIO

Inicialmente, gostarfamos de relembrar a notacac usada no Capitulo 3
através da Figura 4.1, onde esquematizamos novamente o sistema de cancelamen~

to de eco, desta vez com os sinais representados na forma amostrada,

by
TRASMISSOR Lo
CIRQUITO ~ pr—t—q | N 1
A DOIS FIOS I
A Stiffrereemmree————— i F . A. I B

N W ’ I
| |,. |
! Un E

] - &,

fa | "'.é) | ,[ RECEPTOR |-

§ za ;
| CANCELADOR |

L_.PEECO_ _ 1

Figura 4.1 - Esquema para cancelamento de eco
em uma transmissao digital a dois fios
0 sinal que chega ao cancelador no instante n & dado por
fn = sp +up + Iy (4.1)

onde s, € o sinal desejado que vem do transmissor em A, u, € o eco que pre-
tendemos eliminar e 7, é o ruido adicionado pelo meio de transmissao.

Na saida do cancelador temos,no instante n,0 sinal resultante

zZn = Iy - Uy (4.2)
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ou, equivalentemente
Zp = Sy tug = Ug + I (4.3)

onde Uy € a estimativa do eco apresentada no instante mn pelo FA,

0 sinal z;, € aplicado ao receptor para a deteccao da sequéncia de sim~
boles {ap} . Queremos desde ja atentar para o fato de 'que a deteccao correta
ou errada desses simbolos no receptor serd absolutamente imaterial para o can
celador de eco.

Vamos agora assumir que a resposta impulsiva do canal de eco gp (a qual
inclui o transmissor linear) seja tal que gn = O paran<0enz K. Assim,
podemos empregar um filtro transversal com K coeficientes variaveis hy(n),
i=0,1, ..., K-1, para gerar as estimativas do eco ig.

Pretendemos usar a notacao vetorial para tornar mais simples a analise

do cancelador de eco. Para isso definimos o vetor canal de eco

G = lgos 815 -+-» 8BK-1]' (4.4)
o vetor de coeficientes do FA

Hy = [hg(n}, hy(n), ...., hg_y1"' (4.3
e o vetor de simbolos emitidos pelo terminal local

Bp = [bps bpn-1s --ves bpg41l’ (4.6)
Usando essas definicoes, podemos escrever para o sinal de eco no instante n

u, = BL G (4.7)
e para a estimativa do eco
up = B H, (4.8)
Definindo

Jn = sp + In (4.9)
podemos reescrever (4.3) como

Zn = Jn + Bp [G-Hyl (4.10)

0 valor quadrado médio do sinal z,; na saida do cancelador é entaoc dado

por

It

W E{zg} (4.1

E{{jn“}'B;] {G"Hn>}2} (4.12)

Sendos os sinais bh e jp nao correlacionados e de média nula, temos
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W=J+E{[6G-H,]' By B} [G-Hy}} (4.13)
onde
J=£E {32} ' (4.14)
Admitindo agora que os simbolos b, sejam estatisticamente independen-
tes, notamos que
E{B, Bal = 51 (4.15)

onde S & a poténcia média dos simbolos b,. Substituindo esse resultado em

{4.13), obtemos

W=J+ 5[G~H,1" [G-Hy] (4.16a)
ou, equivalentemente
K-1
W=J+5 ) [gx - he(n)]? (4.16b)
k=0

onde vemos que W € uma funcao convexa dos coeficientes do filtro {uma prova
formal desse fato segue os mesmos passos envolvidos na demonstracdec do Teore-
ma 2.2). Dessa forma podemos utilizar o método "steepest~descent" visto na

Secac 2.2 para encontrar o ponto de minimo dessa funcdo, o qual ocorre para

Hy = Hoppy = G " (4.17)

e tem o valor

Wpin = J (4.18)

Os resultados em (4.17) e (4.18) nao causam surpresa, pois sendo Hy = G,
temos @y = U € 2zp = jp. O que pode surpreender é o fato destes resultados
ferem sido derivaaos diretamente de (4.16), enguanto que na Secac 2.4, quando
estudamos o algoritmo MSE no contexto da equalizacao adaptativa, houve a ne-
cessidade de um desenvolvimento prévio da equagao do erro quadrado médio para
a obtencao dos resultados correspondentes a estes, Devemos lembrar, entretan—
to, que ¢ filtro transversal no preéente caso atua de uma forma muito dife~
rente daquela vista na Segéo 2.4. Mais adiante faremos uma comparacac entre
esses dois sistemas.

Vamos agora obter o gradiente de W. De (4.16) temos
YW = —28 [G-Hy] (4.19)
e, alternativamente, usando {4.10) e (4.11) encontramos

VW = -2E {zj By} (4.20)
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Vemos entao, através de (4.19), que o VW expressa uma medida direta da
diferenca entre o vetor de coeficientes no instante n e o valor &timo paraes
te vetor. Por outro lado, em (4.20) temos o VW expresso em termos de sinais
mensuraveis. Assim, a adaptacdo dos multiplicadores do filtro pode ser feita
iterativamente de acordo com o método "steepest descent"

Hypp = Hy - %— v (4.21)

onde Vv € o Indice da iteracdo e Y é a constante positiva e de valor peque—

Mo que controla a convergéencia do processo. De (4.20) e (4.21) temos
Hyt4p = Hy + v Elz, B,} (4.22a)
Assim, em cada iteragac os coeficientes hy sao ajustados através da relacao
hp (V+ 1) = hy(v) + YE{z, by} k=0, ..., K~ (4.22b)

As correlacoes cruzadas existentes en (4.22b) podem ser estimadas através da
média sobre um ndmerc finito de termos. Na Secio 2.4 apresentamos tres possi-
bilidades para a obtencao dessa média que estavam associladas a diferentes
formas de ajustagem dos coeficientes do filtro. O mesmo desenvolvimento se
adapta ao caso atual, resultando igualmente nas ajustagéns: por correlacao,

estocastica e ajustagem por sinal.

e e o IS e () S g B
AC UAC UAC UAC fUACi
ho h’x' hy 1 M3 he
FollloM T ,
tn + ~ Un N
AVAET ao detetor

Figura 4.2 - Cancelador de eco utilizando

¢ algoritmo MSE
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Na Figura 4.2 apresentamos o diagrama de blocos para o cancelador de
eco dque utiliza o algoritmo do gradiente do MSE (erro quadrado meédio) repre-
sentado pela Equacao (4.22). Os blocos designados por UAC (Unidade de Atuali-
zacao dos Coeficientes) sac responsdveis pela ajustagem dos multiplicadores a
cada iteracao, podendo para isso empregar qualquer um dos métodos mencionados
acima e descritos na Secao 2.4, ’

Dentre as possiveis formas de ajustagem, achamos que a "estocastica” &
a que merece maior atencao, dado que ela compatibiliza uma grande simplicida-
de funcional com uma qualidade de adaptacao satisfatdria para a maioria dos

cascs praticos. Vamos analisa-la mais detalhadamente,

4.2.1 -~ Adaptacao Estocastica do Filtro

O tratamento que faremos é basicamente o mesmo encontrado em [1}e [2],
onde fol apresentado para o caso em que os simbolos da sequencia transmitida
{bp! apresentam unicamente os valores +1 e -l. Aqui preferimos generaliza-lo,
assim como fizemos no Capitulo 2 para o equalizador MSE, de forma a admitir
a andlise de uma transmissao multinivel.

_ Comecaremos por considerar o eco residual, o qual €& dado pela diferen-
ca entre o sinal de eco recebido e aquele simulado ne FA. De (4.7) e (4.8) te
mos

up — O = BA[G~H,] (4.23)
Denotaremos por U, o valor quadrado médio do eco residual em funcao do tempo,

assim
Un = E{[B] (6-Hy)12%} : (4.24)

Admitindo que os simbolos b, szo estatisticamente independentes, tem média nu
la e potencia média igual a S e supondo que B, e H, s3o nio correlacionados ,

obtemos
Uy = 8 E{[G-HRI'[G- H,I} (4.25)

Para o caso da ajustagem estocastica, a equacao recursiva (4.22) é re-
presentada por
Huyg1 = Hp + Yz By (4.26)

onde o indice de iteracso v & confundido com o I{ndice temporal e a média e-
xistente em (4.22) € aproximada por um uUnico termo. Usando (4.10) e (4.26) po

demos escrever
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Hy = Hp-y + Yin-1 Bn-1 + YBpop Bpo1[G - Hpoq] (4.27)

Na derivacdo.de (4.25) assumimos que B, e H, sao nao correlacionados.
Entretanto, a Equacdo (4.26) parece sugerir uma certa dependencia entre es-
ses vetores, principalmente se notarmos a forte dependencia existente entre
Hy e Hpt+] procedente da definicdo (4.5). Devemos entao lembrar que Y tem um
valor muito pequeno, podendo essa dependencia ser totalmente desprezada. As-
sim, utilizando novamente as suposicoes feitas acima e observando que

E{B} B,} = KS, temos de (4.25) e (4.27)

Up=[1-2YS + KY?821S E{[G-Hp_1]"{G-Hp_1]} + KY3$2J (4.28)

onde J foi definido em (4.14). Combinando (4.25) e (4.28) obtemos
Uy = [1-2YS+KY?82)U,_1 + KY3523 (4.29)
Essa expressao constitui a equacao de diferencas que descreve o comportamento

dinamico do cancelador de eco com ajustagem estocastica., E facil constatar

que a solugdo para essa equacao de diferencas ¢ dada por

Ug KYS | 4+ _KYS (4.30)

B‘ﬂ
— = [1-2YS4+KY282 “{ -
J [ ] J 2 -KYS§ 2 ~KYS

De (4.30) obtemos algumas importantes conclusoces. Primelramente, a con

vergencia do processo somente ¢ possivel quando
1 - 2vs + K¥?s?| < 1 (4.31)
o que implica em

0 <y <2 (4.32)
KS

Apds a convergéncia, a razdo entre o eco residual e o "sinal nao cancelavel”

e dada por

1]
J» o, __KYS (4.33)
J 2 - KYS

A constante de tempo de convergencia pode ser definida como sendo T, onde
e=l/T = [1 - 2vs + KY?52] ’ (4.38)

Usando a aproximacao mencionada em (2.89) e lembrando gue Y é pequeno temos

1= —t (4.35)
2 Y8
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Cabe agora alguns comentarios a respeito da constante de convergencia

Y. £ facil constatar que o valor de Y para o qual a convergéncia é mais ra-
pida € dado por

1

Yopt © &g (4.36)
gquando temos
1 - 2Y$ + K¥252| = minimo (4.37)
Nessa situacao a Equagﬁo (4.30) torna-se
Up 1 Ug
T [1 - E} Pﬁr - 1]+ 1 (4.38)

Essa expresséo mostra que usando Y'“Yopt temos, a despeito da maior
taxa de convergéncia, uma relacao entre o eco residual e o sinal desejado nun
ca menor que 1 (ou equivalentemente 0 dB). Na Secao 3.4 mencionamos que nao
raro é desejavel essa relacao com nfveis tdo baixos quanto ~20 dB. Por outro
lado, a Equacao (4.33) mostra que quanto menor o velor de Y, melhor a relacao
obtida. Com isso, achamos que a faixa de valores razoaveis para Y deve ser

0 <Y <§% (4.39)

Um cancelador de eco pode usar dois valores dentro dessa faixa para
sua operacao, sendo o maior deles usado apenas no periodo de treino para pPro
porcionar uma convergencia mais rapida enquanto que o menor garante a deseja-
da relacaoc eco-residual/sinal-desejado durante a transmissao. Vamos ilustrar
o comportamento do cancelador de eco com relagaoc ao parametro Y através de um

exemplo.

Exemplo 4.1

Seja um cancelador de eco empregando ajustagem estocastica implementa-—
do com um filtro transversal de comprimento K = 20. Queremos calcular o nume-
ro de iteracoes necessdrias para que a relacao U/J decaia de 20 dB no infcio

do processc. Denotando essa quantidade por Tog, € faeil mostrar que

Tog = Yin 102 _ (4.40)
ou Eﬂtéﬂ
Tog = 3’53 (4.41)

Supondo 8 =1 e ¥ = G’lyopt = 0,005, temos
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Thp = —222- = 460

Quando o estado de regime & alcancado temos a relacao

U,
— (4B) = 10 log( 394>§499§ ) 2 -13 dB (4.42)

Na figura 4.3 utilizamos esses resultados para representar a curva que des~
creve o comportamento dinZmico do sistema para ¥ = 0,005, Note que arbitra-

mos U,/J = 30 dB e representamos tambem a curva para Y = 0,001.

Y

f
1
!
: !
460 2300 n
- ¥ = 0,005

=13
\ ¥= 0,001

Figura 4.3 - Curvas de convergencia para o cancelador

de eco do Exemplo 4.1

4.3 - COMPARACAO ENTRE EQUALIZADORES E CANCELADORES DE ECO

Ao apresentamos o cancelador de eco que utiliza o algoritmo MSE na se-
gac anterlor fizemos varias mencoes ao equalizador MSE visto na Secao 2.4.
Achamos que uma comparacao entre esses dois sistemas € muito oportuna, uma
vez que suas configuracoes esquematicas apresentam uma total semelhanca. Com-—
pare-se para isso o diagrama da Figura 4.2 com o da Figura 2.4.

Um aspecto interessante de ser observade & que o funcionamento do can-
celador de eco nao depende da particular resposta impulsiva assumida pelo ca-

nal de eco, enquanto que o equalizador tem seus parametros de convergéncia e
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de regime fornecidos em termos da matriz de covariancia do sinal recebido, =z
qual esti diretamente ligada a resposta impulsiva do canal que esta sendo e~
qualizado.

Na analise que fizemos do cancelador de eco, os resultados surgiram de
uma forma bastante direta. Esse fato se deve principalmente é,nossa suposigao
de que a sequencia de sfmbolos transmitidos {b,} é nao correlacionada. Se ao
centrario, essa sequencia admitisse uma correlacao entre os simbolos, como a-
contece na transmissac usando a codificagao AMI do Exemplo 3.3, a analise de
convergencia do cancelador poderia ter uma abordagem semelhante 2 que fizemos
para o equalizador MSE, levando-~se em conta os autovalores da matriz de cova-
riancia da sequéncia de simbolos transmitidos {b,}. Entretanto, devemos ob~-
servar que ainda assim esses resultados nao dependeriam da forma assumida pe-
lo canal de eco {gn} {supondo~se, obviamente, um canal com resposta impulsiva
menor ou igual ao comprimento do filtro).

OQutra forma interessante de se analisar as similaridades existentes en
tre esses dois sistemas é considerar em cada caso o papel desempenhado pelo
Filtro Adaptativo no dominio da frequéncia. Para o cancelador, desejamos que
a resposta em frequencia do FA se identifique ao maximo com a resposta em fre

quencia do canal de eco, ou seja
H(w) = Geq(w) . {4, 43)

Para o equalizador, desejamos que o FA tenha uma resposta em frequéncia - que
compense as distorcoes do canal ou, mais precisamente,
Cw) = —— (4.44)
Req(m)

A equacdo acima (obtida na Secao 1.6) esclarece melhor porque o compor
tamento do equalizador depende do canal de transmissao: sendo a resposta em
frequencia otima para o equalizador obtida por um processo de inversao, é na-
tural que esse processo ocorra mais facilmente para 0s canais que apresentam
uma caracteristica espectral relativamente plana. Além disso, existe toda uma
teoria para demostrar que as diferencas de amplitude no espectro de poténcia
de um sinal estao diretamente relacionadas com o espalhamento dos autovalores
de sua matriz de covariancia.

Outra particularidade digna de nota, & que os equalizadores eliminam a
IIS atraveées de um processo de otimizacao. Assim temos na situacao otima, a
quantidade minima de IIS nos instantes de amostragem. No caso dos cancelado ~

res, ao contrario, o eco é totalmente eliminado quando a condicao de otimali-
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dade é alcancada, o que se explica pela natureza causal dos sinais de eco. De
fato, o cancelador de eco pode ser comparado com o equalizador por decisao
realimentada (DFE) da Figura 2.7 e constatado que ele se identifica plenamen-
te com a secao DFE daquele, ou seja, a secao responsavel pela parte causal
dos pulsos,

Voltando 2 nossa analise, representamos na Figufa 4.4, de uma forma
simplificada, as configuragoes de um equalizador linear e de um cancelador de
eco, ambos usando o algoritmo MSE, onde observamos que elas nao diferem sendo
nos pontos onde sao aplicados e/ou retirados os sinais. Podemos entio esperar
que os sinais que se situam em pontos correspondentes nos dois esquemas se
comportem identicamente. Essa hipotese pode ser confirmada notando-se que o
cancelador de eco atua de forma a tornar o sinal zp em sua salda ortogonal ao

sinal de referéncia by, ou
E{b, zpt = 0 (4.45)
e lembrando, do  exposto na Segdo 2.4, que o equalizador MSE tende a fazer
E{m, ey} = 0 (4.46)
essa correspondencia se explica pelo fato de que ambos os esquemas foram de-

rivados através de uma argumentagéo também corregpondente, procurando minimi-

zar o valor quadrado médio de e, em um caso e de zZy No outro.

My
Yn bn
it FA . URLLE——
-+
o Ko
a) : b}

Figura 4.4 - Filtro Adaptativo aplicado aos problemas de:

a) equalizacgao b) cancelamento de eco

Observande a figura 4.4, notamos que qualquer esquema de equalizacdo
que utilize o principio de minimizar o valor do erro ac quadrado também se
presta ao cancelamento de ecos e vice-versa. Partindo dessa premissa é que de
rivamos na proxima secao o cancelador de ecos utilizando o algoritmo de

Kalman, o qual € encontrado na literatura aplicadc ae problema de equalizacso



de sinais [3,4].

4.4 - ALGORITMO DE KALMAN

0 algoritme dos minimos quadrados recursive, ou algoritmo de Kalman,
procura dar ao problema de adaptacao dos coeficientes do filtro transversal
um enfoque mais deterministico que aquele oferecido pelo método "steepest
descent”. No desenvolvimento que vamos fazer procuraremos manter a notacao
utilizada até aqui. Para isso redefinimos o vetor de coeficientes do filtro

COMO

Qn = {(io(n)’ Q}_(n)’ R qK—I(n)]' (4.47)

sendo qy(n) o valor do k-ésimo coeficiente no instante n. A estimativa do eco

no instante n e tambem redefinida por
Up = B Qno (4.48)

onde utilizamos o vetor de coeficientes obtido no instante imediatamente an-—

terior. De (4.2) e (4.48) temos para o sinal resultante
zn = Iy - By Qpg (4.49)

Admitindo as mesmas restricoes impostas na Secao 4.2 para os vdrios si
nais envolvidos, queremos encontrar o vetor de coeficientes Q, que minimize
a funcao

n
— §
W= ] urK [f - Bt Qul? (4.50)
k=0
onde y € uma constante positiva e menor ou igual a um, também conhecida por
"fator de esquecimento’. Voltaremos a comentar sobre essa constante; por en-—
guanto, observemos apenas que ela tem a funcao de fazer com que as amostras

mais recentes tenham um peso maior no processo de otimizacao.

No ponto de minimo devemos ter

oW 0 =40, ..., K1 (4.51)

dcyq

ou, equivalentemente,

n
-2 § unk by s [fy - B Q] = 0 1=0, ..., K-1 (4.52)
k=0
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Apos algumas manipulagoes algébricas, podemos escrever (4.52) como
n n
) owtk £ B = ] w=kK By BL Qp (4.53)
k=0 k=0

Definindo a matriz de correlacao de dados

n
Ry, = , u%k By By (4-54)
k=0
e o vetor de correlacao cruzada
n
Dy = ) wtk £ By (4.55)
k=0
podemos reescrever {(4.53) na forma
Dh = Ry Qn (4.56)
Assim, a solucao para os coeficientes do filtro no instante n pode ser dada

por
Qp = B3 D, (4.57)

Torna-se entao evidente o motivo de utilizarmos a ponderacao exponen-—
cial na definicac de W. E que assim fazendo podemos obter recursivamente a

matriz de correlacao cruzada D, atraves das relacoes.

it

Ry = uRp_] + By B (4.58)

Dy = whnh.p + fn By (4.59)

Dessa forma, no calculo de Q,, podemos aproveitar a matriz Rpoq e o vetor
Dy.j obtidos como resultados intermedidrios no cdlculo de Qp_7. .
Vamos agora considerar a influencia do fator de esquecimento n. Pode-
mos notar que o vetor de coeficientes Q, obtido atraves de (4.57) & sempre
otimo no sentido de minimizar a média ponderada W. No entanto, essa média va-
ria com o valor escolhido para u. Vemos que quanto mais proximo de 1 for esse
valor, maior seraonumero de amostras efetivamente consideradas, e portanto,
maior sera a inércia existente mno processo de convergéncia. Vamos entdo en-
contrar uma aproximacao para o numero de termos efetivamente considerados em

W para determinado valer de p. Para isso, suponhamos que todos os termos ao

quadrado em (4.50) sao iguais a 1. Assim
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n T
Wy = ) ok = 1ZU (4.60)
k=0 1 -
e
Wee = “‘}—" (4,61)
1=y
.PO&EI!}OS entéo ascrever
W .
o= 1= nt (4.62)

Denotando por T os ntl ultimos termos que somados representam um peso igual a

[1 ~ e'1} da ponderacao total de W, temos de (4.62)
1 =37 = 1 - el (4.63)

ou
-1

fin u

(4.64)

Uma vez que u tem valor proximo de 1, vale a relagao fnpzp-1, logo

1
I-u

T = (4.65)

Devemos agora observar que a minimizacao do parametro W definido em
(4.50) tende a fazer com que o vetor de coeficientes Qn se aproxime do vetor
canal de eco G. Entretanto, para que isso ocorra € necessiario que um  numero
suficientemente grande de termos seja considerado em W. Como estamos admitin-
do que o canal de eco varie no tempo, devemos escolher u de tal forma que o
numero de termos efetivamente considerados seja o maior possivel gue no en-~
tanto represente as condi¢Oes atuais do canal de eco.

Conforme descrevemos, a atualizacao dos coeficientes do filtro requer
uma inversao matricial a cada iteracao. Veremos que esse enorme esforco com-
putacicnal pode ser consideravelmente reduzidoe introduzindo-se algumas modi-

ficacoes no método proposto. Para isso vamos utilizar a identidade algebrica
[x + vzy'j~! = x~1 - x~1yyz-1 + y'x-1y1-l yrx-1 (4.66)

que vale para quaisquer matrizes X, Y e Z que satisfacam a devida compatibi-

lidade dimensional. Sendo Y uma matriz coluna e Z = [1/u], temos
X lyy'x }
Y ' x-ly

(ux + vy'7l = Lpx-l (4.67)



Uasando essa identidade em {(4.58), podemos escrever
-1 151
B_B Rn
-1 1 -1 Rn-1BnBnRpo1
Ry™ = = [Rply - — ]
H u Ban*IBn

]

™

No sentido de simplificar a notacac, vamos definir

H

Py = Ryl

Assim,
n*n-—

P. B_B'P
1 n~1°n 1
Pn .ﬁ [Pn_l - ]

B+ BaPn 1By

100

(4.68)

(4.69)

(4.70)

Esta equacgao representa uma forma de atualizarmos diretamente a matriz inver-

sa da correlacao de dados P,. Definindo agora o vetor de Kalman

K. = Pn—an

b+ BlPy_1Bn
podemos escrever (4.70) como
- l ¥
Pp = : [Ph1 - KyBnPn_1!
Usando a definicdo, (4.69), em (4.57), temos

‘a

Qn = Pn Dy

Substituindo (4.59) e (4.72) em (4.73) vem

1
Qn = ﬁ [Phoy - KnBQ?n—lli”anl + iB,]

Desenvolvendo esta equacao temos

1
Qy = PpeiPpay * H faPn-1Bn

1
- KnBéPn-lnnui - g annBﬁanan

Da definigao (4.71) tiramos que
?n—IBn = Kn{H + B%inan}
Substituindo este resultado em (4.75) e notando que Pp_1Dp-j

.Qn = Qp.1 + Kulfy - BnQn-1]

(4.71)

(4.72)

(4.73)

(4.74)

(4.75)

(4.76)
Qn-1: cbtemos

(4.77)

Lembrando que BéQn_1 £ a estimativa do eco definida em (4.48), temos
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Qu = Qu_p * Ky I, - 0,] (4.78)

ou ainda, de (4.2), podemos escrever

R R (4.79)

Vamos agora sintetizar o que acabamos de expor com a apresentacaoc do
algoritmo de Kalman aplicado ao problema do cancelamento de eco. Para isso,
suponhamos que estamos no instante n, assim temos calculados do instante an-
terior os vetores Qu.) e P, 1. Recebemos a amostra f, e o simbolo b,. Atua~-

lizamos o vetor de dados B, e efetuamos a seguinte sequencia de calculos:
1 — Computar a estimativa do eco

ﬁn = Bﬁanl {(4.80)

]
|

Computar o sinal resultante

2n = fn - ip (4.81)

W
|

Computar o vetor de Kalman

P_._,B .
K, = —2oLl® (4.82)
u+ BAPL.1By

e
t

Atualizar a matriz inversa
1 .
Py = ; {Pn—l - K‘I‘anPn“l} ‘ {4.83)

5 = Atualizar o vetor de coeficientes

Qn = Qp-1 + zpKp (4.84)

Para inicializar o processo, podemos obter P, avaliando [B} Bo}-l de
um bloco inieial de dados ou entao fazendo P, = 6I, onde § & uma constante po
sitiva cuidadosamente escolhida. Analogamente o valor inicial de Qn pode ser
obtido avaliando Q, = f,P B, ou entdoc fazendo Qg = 0.

' Vemos que o algoritmo apresentado contorna o problema das inversoes ma
triciais com a introducac do vetor de Kalman, utilizando somente somas e mﬁl»
tiplicacoes de matrizes. O ndmero de operagdes envolvidas cresce com aproxi-
madamente K2, onde K & o comprimento do filtro. Para valores de K muito gran-
des, um esforco computacional que aumenta com K? pode se tornar inaceitavel .
Notando que a parcela realmente significativa na complexidade desse metodo
esta ligada a atualizacdo do vetor de ganho K, vemos que uma reducdo no es-

forco computacional exige a simplificacao dessa passagem. Usando as caracte-
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risticas especiais da matriz Ry, € possivel derivar uma formula que permite
atualizar o vetor de Kalman com uma complexidade proporcional a K ao dinves
de K*, Esse método, também conhecido por Algoritmo Rapido de Kalman, esta
brevemente descrito em [3] aplicado ao problema de equalizagao.

0 grau de precisao exigido na representacaoc das amostras dos sinais no
algoritmo de Kalman deve ser bastante elevado para eviéar que o rufdo de ar-
redondamento aliado ac processo iterativo atinja niveis muite altos. Achamos
que mnesse particular, a aplicacao do algoritmo de Kalman ao problema de can-
celamento de eco pode apresentar algumas vantagens em relacaoc ao seu emprego
na equalizacdo de sinais. Isso porque ao invés de amostras do sinal, uma par
te dos dados utilizados no processo de cancelamento de ecos constitui os p;é
prios simbolos (ver Figura 4.4), os quais apresentam valores inteiros e pe-
quenos, o que ajuda a evitar o crescimento descontrolado da parte fraciomal
dos resultados das operagoes, sobretudo se o alfabeto de simbolos estiver
restrito aos valores -1, 0 e +1. Além disso, vimos no Exemplo 3.2 que as
multiplicacoces por numeros inteiros.e pequenos podem facilmente ser trans-—
formadas em adicoes, trazendo uma reducdo extra mo esforco computacional.

Dada a complexidade do algoritmo, a obtencazo de resultados sobre a ve
locidade de convergencia ef/ou a quantidade de eco residual nio é uma tarefa
facil, ainda que se admitam simplificacbes no modelo. Uma forma bastante pra
tica de se inveétigar a respeito destes resultados requer a simulacao de ca-
sos em computador. Contudo, preferimos naoc recorrer a métodos mais heuristi-
cos de pesquisa devido primeiramente a escassez de tempo disponivel e também
por entender que a simulacao de casos especificos estaria fugindo a mnossa
proposta de manter uma certa generalidade no tratamento {Note que ao longo
de todo o trabalho, néo especificamos plenamente nmenhum canal de transmissao

ou de eco, ateé porque admitimos que estes variem no tempo).

4.4.1 - Discussao sobre os algoritmos MSE e de Kalman

E natural que qualquer técnica alternativa para a adaptacao dos coe=-
ficientes do filtro transversal deva ser comparada com o algoritmo MSE. Isso
devido a importancia a ele conferida pela sua grande utilizacao no problema
de cancelamento de ecos. Como ja mencionamos, esse algoritmo atende & maio-
ria das aplicacOes praticas e sua estrutura extremamente simples é sempre
muito conveniente, Entretanto, sabemos da existéncia de canals de transmis—
sao cujas caracteristicas variam no tempo de uma forma muito rapida, como

por exemplo, certos canais de radio em determinadas faixas de frequencias que
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sao susceptiveils ao efeito "fading”. Esses canais podem ser parte integrante

de um circuito de transmissio de dados e portante podem pertencer ac canal

~de eco cuja resposta impulsiva estamos querendo reproduzir no filtro adap=-
tativo. Esse € o motivo que justifica qualisquer esforgos no sentide de obter

técnicas de adaptacao que oferegam maiores taxas de convergencia. Vamos en-

tao explicar a razao pela qual o algoritmo de Kalman pode apfesentar taxas

de convergencias maiores que as do algoritme MSE.
A adaptacao estocastica dos coeficientes no algoritmo MSE, expressa

por (4.26), pode ser colocada na forma

Hp = Hnhy + 2zp-1 YBp-y (4.85)
Por outro lado, no algoritmo de Kalman temos

Qn = Qu-1 + zpK, (4.86)

Comparando (4.85) com (4.86), vemos que no algoritmo MSE os ajustes nos coe-
ficlentes estao sempre restritos a direcao do vetor de dados Bp» enquanto
gue no algoritmo de Kalman, a atualizacao dos coeficientes é desacoplada pe-
la geragao de um novo vetor de ganho K, a cada iteracdo. De outra forma, po-
demos dizer que o primeiro controla apenas um parametro, enquanto que o se-
gundo possuil um controle K-dimensional do filtro adaptativo. Conforme 34 ob
servamos, o vetor de coeficientes obtido através do algoritmo de Kalman é
sempre Otimo no sentido de minimizar o erro quadrado médio ponderado W. As-
sim, € razoavel esperarmos que este algoritmo apresente indices de conver-
gencia bem melhores que o MSE, considerando-se uma escolha apropriada dos
parametros de controle, 4
No estudo que fizemos dos algoritmos MSE e de Kalman aplicados ao can
celamento de ecos estivemos assumindo a sequéncia de simbolos transmitida
{bn} como sendo nao correlacionada. Entretanto, devemos observar que no caso
do algoritmo de Kalman esta restricao € desnecessdria. Isso porque o desaco-
plamento existente na adaptacac dos varios coeficientes do filtro toma o
processo de convergeéncia independente da estatistica do sinal. Para o caso
do algoritmo MSE, a influencia da correlacao existente na sequéncia de sim-
bolos {bp} sobre o comportamento dinamico do sistema é significativa e pode
ser estudada aproveitando-se o desenvolvimento feito na Secao 2.4. Analoga—
mente ao resultado obtido para o equalizador MSE, podemos mostrar que a cons
tante de tempo de convergeéncia T para o cancelador de eco MSFE pode ser apro-

xXimada por
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L (4.87)

onde Apay € Aﬁin saoc respectivamente o maior e o menor autovalor da matriz
de covariancia dada por E{Bn Bé} . Eata relacao vale para valores relativa-
mente grandes de T e representa um limitante inferior ﬁara egsa constante, u-

ma vez que pressupoe a escolha ideal do parametro Y.

4.5 -~ QUTRAS TECNICAS ADAPTATIVAS PARA CANCELAMENTO DE ECO

Conforme vimos no Capftulo 3, existem diversas situacoes onde €& reque-
rida a utilizacao da técnica de cancelamento de ecos. Para cada tipo de apli-
cacao € desejavel um melhor desempenho de determinadas caracteristicas do sis
tema, ainda que em detrimento de outras. Dessa forma, inumeros modelos tem
surgido na literatura, cada qual apresentando vantagens especificas. Obvia-
mente, nem todos usam a estrutura basica do filtro transversal. Grande partte
das técnicas adaptativas utilizadas na equalizagao de sinais também se pres-
tam ao cancelamento de ecos, como por exemplo, aguelas assocladas as
"lattices", as quais déerecem uma maior velocidade de convergencia.

Qutra preocupagdo que se nota também, e que ainda nao fizemos mencao,
diz respeito & ni3o linearidades no canal de ec¢o. Essas nao linearidades po-
dem ter varias origens, como por exemplo: assimetrias na geragac dos pulsos,
saturacao nos transformadores e nao linearidades nos conversores (A/D e D/A).
Em [5] € descrito um método bastante eficaz para compensar as imperfeigoes no
cancelamento devido a essas naoc linearidades.

Nao desejamos nos aprofundar no estudo dessas técnicas alternativas ,
porém julgamos de grande importénéia a apresentacdo do método conhecido por
"table look-up", descrito por Holte e Stueflotten [6], o qual tem entre ou-

tras propriedades, a de ser insensivel a nao linearidades no canal de eco.

4.5.1 - Cancelador de Ecos Usando o Método "Table Look-up"”

0 cancelador de ecos por "compensacao de memdria', ou que utiliza o mé-
todo "table look-up', encontra viabilidade pratica em situacoes onde a trans-
missao € bindria e o canal de eco apresenta uma resposta impulsiva curta e
com varlacoes muito lentas. Seu principio de funcionamento requer o armazena-

mento em uma RAM {(Random Access Memory) das estimativas de ecc geradas por
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todas as possiveis sequéncias de excitacdo. Assim, para um canal de eco com
comprimento K € necessdrio a utilizacao de uma RAM com 2K posicdes de memdria.
Veremos que a lentidao no processo de convergéncia estd diretamente relacio-
nada com o tamanho da RAM, dai a necessidade de a transmissao ser binaria e a

resposta impulsiva do canal de eco ser curta. Para um valor tipico de K = 8

precisamos de uma RAM com 256 posicdes de memdria.

T T T T

RAM Up

8

fn + Zn do detetor
+ -

Figura 4.5 - Cancelador de eco usande o

método "table look-up"

A Figura 4.5 ilustra a configuracao de um sistema de cancelamento de
ecos empregando o método "table look-up". Esse esquema funciona de uma forma
muito elementar. Os ultimos K bits da sequéncia transmitida {by} constituem a
K-upla binaria Bi, 1= 0, 1, ..., 2K,.1, que é utilizada para enderecar a
i-ésima posicao de memoria na RAM, a qual contem armazenada a estimativa de
eco uj. Assim como no algoritmo MSE, essa estimativa é subtrafda do sinal re—

cebido, f,, resultando o sinal
= f, - 04 (4.88)

Esse sinal resultante é aplicado ao detector-e também é utilizado para atua-
lizar a estimativa Uj.

Esse sistema de cancelamento de eco, ao contrario dos outros dois ia
estudados, nao efetua as adaptacgdes com base no valor gquadrado médio de zp,

mas sim no valor médio desse sinal. Lembrando que o sinal f, é dado por

fn = 8p + up + Iy (4.89)
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e tendo o sinal desejado s,, assim como o ruido Zn, médias nulas, podemos es-

crever

elf, | By} = up . (4.90)

onde o primeiro membro deve ser entendido como "o valor medio de f; dado Bjy".

Aplicando esse mesmo operador em (4.88) e usando (4.90) obtemos
uy = G4 + Efzy | Byl (4.91)

A média existente no segundo membro pode ser aproximada de varias formas. No

esquema da Figura 4.5 utilizamos uma abordagem estocastica fazendo
Uy = 04 + Oz (4.92)

onde & é uma constante positiva e pequena. A cada nova ocorréncia da sequen-
cia By, o valor de {iy é atualizado colocando-se up em seu lugar. Ao longo de
um tempo muito grande devemos esperar que a sequencia By tenha ocorrido imi-
meras vezes, permitindo que a estimativa Ui assuma um valor muito proximo do
valor Gtimo.

Como em cada intervalo de tempo apenas uma das 2K unidades de memoria
¢ atualizada, devemos esperar que esse sistema apresente Indices de conver-
géncia bem piores que aqueles ja discutidos, onde todos os coeficientes do
filtro sao ajustados a cada intervalo., A grande simplicidade estrutural desse
sistema, entretanto, torna—o especlalmente interessante em aplicacoes onde o
canal de eco varia muito lentamente, como por exemplo em redes locais de da-
dos. Nesgse caso, a estabilidade do canal de eco sugere que a implementacao se
ja realizada com meméria nao-volatil para manter as estimativas do eco quan-
do o sistema nao esti sendo usado. Assim, a cada vez que este € posto em fun
cionamento, uma quantidade minima de ajustes é requerida.

0 parametro & deve ser cuidadosamente escolhido para atender a um com-
promisso entre a velocidade de convergencia e a reducao no nivel do sinal de
eco. Pode-se mostrar gque excetuando-se a baixa taxa de convergencia, esse sis
tema apresenta um desempenho comparavel ao fornecido pelo algoritmo MSE.

Finalmente, desejamos observar que a forma pela qual o canal de eco é
modelado nesse sistema permite que quaisquer nao-linearidades no transmissor,

interfaces de linha ou ne proprioc cancelador de ecos sejam consideradas.
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4.6 - CONCLUSAO

Neste capitulo apresentamos algumas técnicas para a atualizacao do
filtro adaptativo existente no cancelador de eco. Vimos que basicamente oS
mesmos algoritmos utilizados para a eliminagao da IIS podem ser perfeitamen-—
te aproveitados para esse fim. Estudamos a aplicacaoc dos algoritmos MSE e de
Kalman e também descrevemos brevemente um sistema usando o método '"table -
look-up™. Notamos que em cada sistema a velocidade de convergencia e o ni-
vel de reducao do eco sao fatores conflitantes, e além disso, que a compati-
bilidade entre esses dois Indices de desempenho aumenta a medida em que a

complexidade do sistema & maior.
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EQUALIZACAO DE SINAIS COM
CANCELAMENTO DE ECO

5.1 - INTRODUCAO

Nos capitulos anteriores tratamos os problemas relativos a eliminacao
;da IIS e do cancelamento de ecos de forma isolada. Queremos agora investigar
a possibilidade de efetuar essas duas tarefas de forma conjugada, assim como,
estudar os beneficios que essa realizacao pode trazer. Iremos também abordar
varios aspectos concernentes ao projeto de sistemas que empregam essas téc~
nicas adaptativas, os quais nao receberam ainda a atencao merecida.

Obviamente, nem todos os sistemas de transmissao de dados onde é exi-
gido o cancelamento de ecos necessitam da equalizacao adaptativa. Uma situa-
cao onde fatalmente é requerido o emprego de ambas as técnicas ocorre na di-
gitalizacao da linha de assinante, discutida no Capitulo 3 quando considera-
mos a transmissao "full duplex" com vistas ao estabelecimento de uma RDSI.
Na discussao sobre as vantagens que podem resultar da utilizacaoc em conjunto
dessas duas técnicas iremos, por questoes de simplicidade, nos concentrar ape
nas em estruturas que utilizam o critério do erro quadrado médio (MSE) asso-
ciade ao filtre transversal.

Talvez a primeira pergunta que surge naturalmente deva ser a respeito
da possibilidade de se compartilhar algum dos componentes existentes nos dois
esquemas. Devemos entac lembrar que o filtro transversal utilizado no cance-
lamento de eco conteém em sua entrada a sequencia de simbolos transmitidos,

enquanto que no equalizador ele utiliza amostras do sinal recebido. Com isso
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os filtros transversais assim como seus circuitos auxiliares de adaptacao de-
vem continuar figurando de forma distinta no sistema conjugado. Vemos entao
que nesse aspecto as simplificacoes possiveis de serem introduzidas no modelo
matemdtico sao modestas. Contudo, o ganho proporcionado pela conjugacio das
duas técnicas aparece como uma reducac no nimero de conversores A/Ds e D/As.
ﬁeixemos essas consideracces para a Secao 5.5 e vamos por enquanto analisar
apenas a melhoria que o tratamento simultaneo pode trazer ao desempenho do
sistema., Para isso tomemos a Equacao (4.33) que determina a potencia do eco

residual no cancelador MSE

U = _Kys (5.1)
2~-KX¥§
onde U, € o valor quadrado médio do eco residual e J € o valor quadrado mé-

dio do sinal "nao cancelavel" cujas componentes sio dadas por
jn = sp * Tp _ (5.2)

Sendo o sinal desejado s, e o rufdo aditivo L, sinais independentes, podemos

escrever J como
J = E{s3} + E{z3} ' (5.3)

Queremos agora observar que J constitui um sério limitante no desempe-
nho do sistema. Um nivel menor de J em (5.1) permite o emprego de um valor
maior para Y, 0 que resulta em uma maior velocidade de convergencia. Essa 1li-
mitacao imposta pelo nivel de J é bastante intuitiva, pois o sinal in sendo
nao correlacionado com o eco, € visto pele cancelador como uma forte compo-
nente de ruido.

Para contornar o problema do valor excessivo de J, temos duas alterna-
tivas: a primeira compreende o estabelecimento de periodos de treino no ini-
cio das ligacoes (e as vezes também durante) nos quais a transmissao do sinal
distante € interrompida. Assim, uma reducao no valor de J € obtida anulando-
se a parcela correspondente ac sinal desejado sy em (5.3). Durante o periodo
de treino o parametro Yy pode ser aumentado e o sistema funciona como no caso
do cancelamento de ecos em sinais de voz, em que a adaptagao se processa pre-
ferencialmente quando a transmissao € unidirecional. A segunda alternativa
consiste em eliminar ¢ sinal s, no receptor através de um processo de esti-
macao e subtracao. As estimativas 5, devem ser obtidas a partir da sequeéncia
de simbolos detectada {a,}, o que implica em uma maior interacao entre o can-

celador e o detector. Como estamos supondo a existencia de interferencia I1n-
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tersimbolica no sinal recebido, essa solucao representa o tratamento combi-~
nado das técnicas de cancelamento de eco e equalizagéo adaptativa. Iremos
estudar duas possibilidades: o cancelamento de eco com DFE e ¢ cancelamento

de eco com equalizacao linear.

5.2 — CANCELAMENTC DE ECOS COMBINADO COM DFE

A idéia que vamos apresentar nesta secac foi primeiramente estudada
por Mueller [1]. Ela procura aliar o cancelamento de eco com a técnica de
eliminacdo da IIS por decisac realimentada vista no Capitulo 2. Conforme
analisamos na Secao 4.3 essas duas técnicas empregam o filtro transversal de
uma forma muito semelhante; razao pela qual é possivel casd-las facilmente em
um unico sistema, Podemos adiantar que ela possui algumas limitacoes, pois o
equalizador DFE elimina somente a IIS correspondente aos simbolos ja detec-
tados.

A Figura 5.1 ilustra o diagrama de blocos do sistema,onde observamos
a presenca dos dois filtros transversais: um para estimar o eco e outro para
estimar a IIS referente aos simbolos ja recebidos. Estes filtros sao alimen-
tados respectivamente pela sequéncia de simbolos emitida pelo terminal local
{by} e pela sequéncia de simbolos detectados {a,}, a qual suporemos igual a
sequencia {an} emitida pelo terminal distante.

0 sinal recebido f, é dado por

fq = sp *up + Gy *, {(5.4)
sendo u, 0 eco e [, um rufdo aditivo. O sinal s, representa a resposta do
canal de transmissaoc a sequéencia {an} e ¢ dada por
N
Sn = L an-k Tk - (5.5
R oo

onde por conveniencia estamos admitindo r, = 0 para n > N, Utilizando a no-
tacac vetorial definida nos capitulos anteriores, podemos reescrever {5.5)
como
0
Sn = AR + z anal Tk (5.6)
ke oo
sendo R o vetor correspondente a parte causal da resposta impulsiva do canal

de transmissao. Para o sinal de eco temos
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up = BAG (5.7)

onde G € o canal de eco.

FILTRO |_ bn
TRASMISSOR] .
trecho ¢ [
dois fios | niBRiDA
| FittRo | fo
RECEPTOR

Fig} 5.1 — Cancelador de eco com DFE

O esquema da Figura 5.1 produz a cada instante a estimativa da IIS

-in o AéC (5-8)
e a estimativa do eco
4y = BLH (5.9

onde I € obtida em um filtro transversal com N derivacbes e i, é a safda de

um filtro de comprimento K. O sinal resultante pode ser escrito como

yn = f - Iy - Uy {(5.10)
ou entao
Yn = sp - Ip +ug - Uy + Ly (5.11)
Apds a deteccao de ans € obtido o sinal de erro
(5.12)

€n = ¥p = dp

que pode ser expandido como

¢
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onde
-1
Oy = Ly + ) Aap-k Tk + 83plre — 1] (5.14)
k=—o

Seguindo as mesmas etapas realizadas nos capftulos anteriores, queremos mi-
nimizar o valor quadrado médio do erro em (5.13). f faecil concluir que essa

condicao de otimalidade ocorre para

]

Ch R (5.15a)
H, = G (5.15b)
quando temos e, = Wy e o valor minimo do MSE é dado por

o = ElwZ (5.16)

Obviamente o sinal recebido deve sofrer previamente um comntrole automatico de

ganho para forcar 1o = 1 em (5.14) e garantir o menor valor possivel para Q.

5.2.1 - Adaptacdo Estocdstica Conjunta

A utilizacao do método "steepest descent" para a minimizacao de E{ed

nos leva as equacgoes recursivas

[]

Cp+1 = Cp + Bephp (5.17a)
Hpe1 = Hp + vepBp ' _ (5.17b)

Usando (5.13) e (5.17) podemos escrever apos algumas manipulacoes algébricas

it

Cot1-R = [T~ BARARMIC, ~R] — BARBA[H, - G] + Buphn (5.18a)

It

Hoyp -G = [T-vyBuBAl[Hy -~ G] - YBuAR[Cy—R] + vYupBg (5.18b)

Estas . equagoes estao acopladas, o que mostra que os ajustes realizados nas
duas malhas nao sao independentes. O desenvolvimento matematico que deseja-
mos fazer torna-se muito trabalhoso se alguma simplificacao nao for efetuada.

Um recurso simples e que viabiliza o tratamento consiste em se fazer

B=vy=E (5.19)

Note que essa suposicdo nao elimina o acoplamento existente em (5.18), mas
apenas iguala as constantes de convergeéncia nos dois processos. Essa abor-

dagem é a mesma empregada em [l]} para o caso em que 05 simbolos assumem ape-—
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nas os valores +1 e —1. Aqui iremos generaliza-la para o caso de uma trans-

missdoe multinfvel, Para isso definimos

Vy, = SE{[C; - R]I'[C, - R]} (5.20a)

Uy = SE{[H, - G]"[H, - G]} (5.20b)

onde S & o valor quadrado médio dos simbolos. De (5.18), (5.19) e (5.20) ob-

temos, apds assumir as mesmas restricOes feitas no Capftulo 4

L]

Vn+1 {;-«255 + NE2S21v, + NE2s?y, + NE2S2Q (5.21a)

[1-2ES + KE®S2JU, + KE2S2?V, + KE252Q (5.21b)

1]

Upt1

E interessante minimizar o erro estabelecendo pesos iguais para os residuos

de IIS e de eco, assim fazemos
€y = Vu + Uy {(5.22)
e podemos escrever

€+l = [1-288 + (N+K)E?S%]e, + [N+KIE282Q (5.23)

Esta forma ja& nos é familiar. Por analogia com a Equacao (4.29) obtemos

En = Eet [1~288 + (N+K)EZS2IM[e, - £,] (5.24)
onde
£, = _IN+KIES 0 (5.25)
2-IN+K]ES

e a poténcia do erro residual (apos a convergéncia) e €, é a poténcia do er—
ro no infcio do processo. Outros resultados também podem ser obtidos direta-
mente por comparacao com aqueles encontrados na Secao 4.2 para o cancela-
mento de eco somente. Para isso precisamos substituir K por N+K nas equa-
coes. Ou seja, temos que considerar em cada caso o nimero total de deriva-
¢oes existentes, Assim por exemplo, o valor de £ que oferece a maior taxa de

convergencia no cancelador de eco com DFE é

1

N N 5.26
[N+K1S ¢ )

Eopt =
o gqual pode ser obtido por analogia com a Equacao (4.36).
Vamos agora analisar o cancelador de eco com DFE comparativamente a

um cancelador de eco convencional. Tomemos para isso a Equagéo {5.25) do can
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celador com DFE que e analoga a Equacdo (5.1) discutida no inicio deste ca-
pituleo, e que determina o eco remanescente em um cancelador de eco convencio
nal. Notamos primeiramente a presenca em {5.25) de N+K ao inves de K; o que
pode sugerir um menor desempenho do sistema combinado. Entretanto, devemos
lembrar que ¢, se refere a potencia do eco residual mais a IIS relativa a
parte causal dos pulsos, enquanto que U, em (5.1) corresponde apenas ao eco
residual. Assim, temos até este ponto um certo equilibrio em nossa compara-
cao. Vamos entao observar dque em (5.25) temos Q nO lugar de J, o que torna
indiscutivel a superioridade do sistema combinado. De fato, § deve ter um v3
lor bem menor que J, pois corresponde a este menos a parcela referente ao
simbolo recebido e a I1IS devida aos simbolos ja detectados.

Vemos entao que o tratamento conjugado pode trazer melhorias mno pro~
cesso de cancelamento de eco; 0 que reflete posgitivamente na equalizagao do
sinal e, por conseguinte, na deteccao dos simbolos. Sabemos que o equaliza-
dor DFYE apresenta © inconveniente de nioc eliminar a quantidade de IIS que
precede a deteccio do simbolo correspondente. Dessa forma, é possivel visua-
lizar situacoes em que o sistema analisado apresente problemas. Por esse mo-
tivo iremos considerar na proxima secao um sistema que leva em conta tambem
_essa parcela da TIS. Antes porém, gostariamos de atentar para a Figura 5.2

onde esquematizamos um controle automatico de ganho para o sinal recebido.

sinal recebido D fan

en

Figura 5.2 - Controle automatico de ganho

Conforme mencionamos anteriormente, este controle procura for-
car To = 1. P ficil wver que esse esquema € equivalente a um equa-
t1izader linear com apenas uma derivacio e opera com base na mini-

mizacao estocastica de E{e3}.
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5.3 - CANCELAMENTO DE ECOS CONJUGADO COM EQUALIZACAO LINEAR

No Capitulo 4 vimos que a adaptacio do filtro transversal no processo
de cancelamento de eco pode ser feita utrilizando-se o sinal resultante na sqi
da do cancelador, z,, o qual possui, além do eco remanescente, uma forte com-
ponente estocdstica cuja poténcia é dada por J. Estamos aqui empenhados em re
duzir o efeito dessa componente na adaptacio do cancelador, pois  observamos
~que ela é nociva ao desempenho do sistema. Na secao anterior consideramos u-
ma forma de eliminar de z, as parcelas relativas ao simbolo atual e & IIS de—
vida aos simbolos precedentes. Queremos agora investigar a possibilidade de
eliminar tambem a IIS correspondente aos s{mbolos posteriores ac atual, Parece
claro que tal procedimento s6 € viavel se admitirmos um atraso suficiente para
a obﬁengéo destes simbolos no receptor, Felizmente, nada impede que a adapta-
cao do cancelador de eco seja feita com algum atraso. Na Figura 5.3 apresen-

tamos um esquema para essa proposicac.

FILTRO bn
| TRANSMISSOR
 [cancerator
] DE ECO

FILTRO th + Zn=mn-p  leouatizabor] Yn-p

1 RECEPTOR = ~1 LINEAR

DETECTOR

€n

Figura 5.3 -~ Cancelador de eco com equalizacaoc linear

Nessa configuracao temos novamente um cancelador de eeo construido a

partir de um filtro transversal com K derivacgdes, que proporciona no instante
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n a estimativa
uy = B H, (5.27)
e o sinal cancelado

Zy = 8p t Lp * Uy - Up ’ (5.28)

o qual é aplicado a um equalizador linear para posterior deteccao. Observe
que estamos conservando a denominacao dos sinais definida anteriormente. As~

sim, para efeito da equalizacao, o sinal z, pode ser reconhecido como
Zn = Bp-p

ou seja, o sinal na entrada do equalizador atrasado de DT unidades de tempo,
onde D representa o atraso introduzido para suprimir a nao-causalidade da ana
lise feita no Capitule 2. Dessa forma, o simbolo obtido no detector mno ins-
tante n é A,_p. Vamos assumir a hipdtese usual de que os simbolos sao sempre
decididos corretamente, A, .p = a,.p, assim nao precisamos nos concentrar mais
no conjunto equalizador/detector.

0 identificador de canal é constituido por um filtro transversal que

utiliza a sequéencia de simbolos detectados {ap_p} para produzir a estimativa
gn-D = AI'IMB Cn (5.29)

onde C, é um vetor de dimensdo N cujos elementos representam os coeficientes
do filtro e precuram reproduzir a resposta impulsiva do canal de transmissao
{ry} . A denominagao "identificador de canal" se deve ao fato de que  ideal-

mente desejamos ter

¢, = R , (5.30)

Estamos agora supondo que R represente toda a resposta impulsiva do canal de
transmissdo e nao apenas a parte causal, assim {r,} deve ter comprimento fi-
nito tanto para n > O como para n < 0, de tal forma que possa ser modelado
pelos N coeficientes do filtro transversal.

A adaptacao do identificador de canal pode ser obtida de uma forma si-
milar aos varios sistemas adaptativos jad estudados. Consideraremos aqui o cri

tério MSE. Para isso, o sinal zy, é atrasade de D intervalos de tempo & a es-

timativa 8,.p €é subtraida, resultando no inmstante n o sinal de erro
ey = Zpe = Sp-D (5.31)

= 8p-p = Sp-D + Up-D ~ Un-D * Ln-D (5.32)
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e, = ApplR~-Chl + By plG-Hy_pl + Znop (5.33)

Este sinal é aplicado ao identificador de canal e ao cancelador de eco para

a adaptacao destes componentes. Utilizando a ajustagenm estocastica, obtemos

'

da Figura 5.3 as equacoes recursivas
Cn-l—l e Cn + EenAn_D (5-343)
Hppl = Hy + EepBoop (5.34b)
onde, para simplificacao da analise fizemos as constantes de convergencia i-
guais. Substituindo (5.33) em (5.34) obtemos

Cns1 = Cp =~ EARpIAR_p(Ch-R) + By p(Hy.p-6) ~ zopl (5.35a)
Hnty = Hy = EBpoplAn.p(Cph -R) + By_p(Hyp=6) = tupl (5.35b)
Usando as relacoes definidas em (5.20), podemos escrever
Vn+1 = [1 =285 + NE282]Vy, + NE2S2U,_p + NE25%g2 (5.36a)
Unt1=Up -~ 2682 E{[Hpp - 6] [H, -~ 6]} + KE2S2U,_p
+ KE282V, + KE25252 (5.36b)

onde ¢® é a variancia do ruido {,. Estas equacdes de diferencas nio apenas
estao acopladas, como também sao de ordem igual a D+1, o que dificulta ex-
tremamente a analise matemdtica, sobretudo para valores grandes de D, Um tra
tamento mais elaborado de (5,36) pode ser encontrado em [2]. Aqui vamos con

siderar somente o caso em que D=0, quando temos

]

Vntt = [1-2ES+NE2821v, + NE2S2U, + NE2§202 (5.37a)

Upty = [1-2ES+KEZS?]U, + RE2S2V, + KE2S202 (5.37b)

Estas equacoes sdo as mesmas encontradas em (5.21) para o cancelador de eco
combinado com DFE., De fato, D=0 representa uma particularizacaoc que cor-
responde exatamente ao sistema estudado na secao anterior. B facil concluir
que a analise feita para D=0 se adapta com grande aproximacao ao caso em
que D e pequeno. O atraso de alguns intervalos de tempo no ajuste dos coe-
ficientes do filtro nao deve trazer maiores consequeéncias ao processo de con
vergencia que em geral ocupa um perfodo da ordem de centenas de intervalos

de tempo. De (5.37) podemos obter para o eco residual a relacao
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U, = —BES g2 a (5.38)

2~[N+K]ES

onde vemos que o ruldo { é a unica componente do sinal recebido que limita
o desempenho do sistema.

Finalizando esta secao, gostariamos de comparar o tempo exigido para
a convergencia do cancelador de eco com equalizacao linear com o exigido pe-
lo cancelador convencional apresentado na Secao 4.2. Para isso tomemos a
Equacao (4.35) que determina a constante de tempo de convergencia para o

cancelador de eco MSE convencional

1 (5.39)

Teonv 2 7S

Analogamente, podemos obter para o cancelador com equalizagéo linear

- i (5.40)

Te 1.
qua 2 £s

Assumindo que ambos os sistemas possuem o mesmo numero de derivacoes no can-
celador de ecos e argumentande que Ye £ sao wmulto pequenos, obtemos de

(5.1 e (5.38) para um mesmo nivel de cancelamento

J
‘5‘ = ' (5.41)
o )
assim
Tconv - J
T - 2 (5.42)
equal ©

Lembrando que em um sistema tipico de transmissao digital a relacao entre a
potencia do sinal e o ruido e de aproximadamente uma ordem de grandeza, fica

mais uma vez demonstrada a superioridade do sistema conjugado.

5.4 - SISTEMAS OPERANDO NA TAXA DE M/T

No Capfitulo 1 estudamos as formas de pulsos que se prestam a transmis

sao de dados em banda-base. Nos ativemos em particular aquelas que permitem
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a transmissao livre de IIS nos instantes de amostragem e concluimos que a

caracteristica espectral do pulso deve atender a

Xeq {w) = constante (5.43)

Além disso, vimos que em um caso pratico a componente de maior frequencia do

sinal é tal que

fmax > L {(5.44)
2T

onde T & o intervalo entre simbolos. Por outro lado, em todo o tratamento
que fizemos, tanto dos equalizadores quanto dos canceladores de eco, estive~
mos considerando a amostragem e o processamento dos sinais na taxa de simbo—
los, 1/T, Na Figura 5.4 ilustramos o espectro de frequéncias de um sinal
amostrado nessa taxa onde podemos observar o efeito de sobreposicao, ou
"aliasing", provocado pelas componentes de frequencia acima de 1/2T. Vamos
agora considerar as consequencias desse efeito nos processos de equalizacao

e cancelamento de ecos.

ce o X (w)

a)

b)

i |
¢l ~57 57

Figura 5.4 - a) Espectro original do sinal X(w)
b) Espectro resultante da amostragem em 1/T

(w)

c) Espectro sobreposto Xeq
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Em principio, ao contrdrio do que ocorre em inimeras areas de proces-
samento digital de sinais, nada impede que a amostragem de um sinal PAM se-
ja feita na taxa de 1/T, e portanto, com "aliasing". 1Isso porque na detec-
cao dos simbolos estamos interessados unicamente nos instantes de amostragemn,
Entretanto, nosso modelo tem sido muito hipotético aoc assumir que conhece-
mos precisamente esses instantes. Em um sistema real, onde o sinal de reld-
gio € recuperado no receptor, dificilmente sao evitados pequenos desvios de
fase na amostragem do sinal. Essas variacoes nos instantes de amostragem cor
respondem a um atraso variavel no canal de transmissao e dessa forma, uma
fase linear com inclinacao variavel é adicionada ao espectro de frequencias
do sinal recebido. Devido &4 adigao dessa fase, torna-se muito diffcil para o
equalizador manter a condicao exigida em (5.43), pois na regiio onde ocorre
o "aliasing", os sinais se adicionam construtivamente quando suas fases se
igualam e destrutivamento quando elas diferem de 180° , determinando assim

distorcoes no espectro sobreposto Xeq(m),'conforme mostra a Figura 5.4c.

5.4.1 - Equalizadores Fracionalmente Espacados

Para reduzir os efeitos do "allasing" na recepcao, introduzimos algu-
mas modificacoes no equalizador estudade na Segdo 2.4, obtendo o esquema da
Figura 5.5, o qual chamaremos Equalizador FSE (Fractionally-Spaced Equalizer).
Nesse esquema, as derivacoes do filtro transversal sao espacadas de um inter
valo de tempo T que € menor que, ou uma fracdo do, intervalo entre simbolos
T. O espagamento T & sempre escolhido de forma a satisfazer o Teorema da

-Amostragem, ou seja

1 (5.45)
2T

F
A

max

Em uma implementagao analdgica (ou continua) naoc existem outras restricoes
sobre T e a saida do equalizador pode ser amostrada ma taxa de simbolos, 1/T.
Em uma implementacao digital devemos ter

o= L (5.46)
M N

onde M é um nimero inteiro e pequeno (na verdade, M pode ser a razao entre
dois nimeros inteiros e pequenos). Na maioria dos casos praticos € suficien-

te a escolha de M = 2.
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=N+2 Cope3 Cn

y(1)

Figura 5.5 - Equalizador Fracionalmente Espacado

0 sinal recebido, m(t), é agora amostrado e deslocado no equalizador
a uma taxa de M/T (Logicamente o filtro transversal deve ter um numero de.de
rivacoes M vezes maior). O sinal ¥y, na salda do filtro deve estar novamente
na taxa de simbolos, assim, uma salda é produzida a cada M amostras na entra

da

N .
Yo = Z ¢ m(nT - jt) (5.47)
- §==N .

A adaptacao dos coeficientes em um equalizador FSE pode ser feita estocasti-
camente, da mesma forma que em um equalizador convencional: a cada simbolo

e com base no erro computado para aquele simbolo, ou seja

cj(n~+~£) = cj(n) ~ pe m(nT~j1) j=-N, vvsy N (5.48)

A caracteristica mais importante do equalizador FSE é sua insensibi-
lidade a escolha da fase do relégio na amostragem. Essa propriedade confere
uma grande vantagem ao equalizador FSE quando comparado a um equalizador com
amostragem em 1/T. Nesse dltimo, uma mudanca na fase do relogio pode alte-
rar drasticamente o nivel minimo do MSE alcangado, sobretudo se o espectro -
resultante devido ao "aliasing" contiver uma regisc de frequencias nulas (ou
muito atenuadas). Essa situacao € possivel ocorrer para as componentes: pro-
ximas da frequencia de corte (f=1/2T), quando a equalizacao se torna impra-
ticavel sem o crescimento excessivo do nivel de ru{do. Para um equalizador
FSE, ao contrario, nio existe gsobreposicao do egspectro na entrada do fil-
tro, assim o processo de filtragem ocorre de forma independente para cada

componente de frequencia do sinal.
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Uma outra forma de enxergarmos a equalizagao fracionada pode valer-se
de uma analogia com o "filtro casado"”, o qual oferece a maxima relacac si-
nal/ruido no instante de amostragem para a transmissao de um pulso isolado na
presenca de ruldo AWGN. A situacaoc aqui é diferente, pois os pulsos ndo se
encontram isolados, até porque estamos admitindo a exigténcia de IIS, Entre-
tanto, queremos observar que a filtragem casada faz uso de toda a forma do
pulso para obter o valor da amostra desejada. Da mesma manelira para a equa-
lizagao fracionada, a medida em que aumentamos a taxa de amostragem, M/T ,
estamos aumentando a avaliacao da forma dos pulsos no processo de equaliza-
cao [3].

Uma analise mais detalhada do equalizador FSE segue o mesmo desenvol-
vimento apresentado no Capitulo 2 para ¢ equalizador com amostragem mna taxa
de simbolos, de onde varios resultados podem ser aproveitados. Um tratamen-—
to mais especifico do assunto pode ser encontrado em [4].

Vamos agora considerar a questao da taxa de amostragem no processo de

cancelamento de ecos,

5.4.2 - Canceladores de Eco Interpolados

0 leitor talvez tenha observado duas particularidades que dac uma
certa inconsistencia aos esquemas de cancelamento de ecos que estivemos es-
tudando: a primeira delas é que a emissao do simbolo b, no tranmsmissor lo-
cal ocorre no mesmo instante em que € recebido o simbolo a, do transmissor
distante, E facil ver que essa situacao somente € possivel em um dos termi-
" nais. Para isso, suponhamos uma ligacao entre um assinante e uma central
‘RDST. Nesse caso, o terminal da central pede ser entendido como sendo o
"master" enquanto que o outro é o "slave". Assim, no perfodo de treino, o
"master" envia uma sequencia de simbolos que & utilizada pelo "slave' para
amarrar a fase do relogio em seu transmissor. Supondo que o atraso existente
no percurso do "master” até ao 'slave" seja ty, a eventualidade dos sinais

no "master" encontrarem-se em fase implica em

2t =kT k=1, 2, ... (5.49)

o]

Considerando que essa situacao e bastante dificil de acontecer, um atraso

extra deve ser adiclonado a um dos sinais no "master" para viabilizar o sin-
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cronismo de fase. Essa politica de amarrar as fases dos relogios nem sempre
¢ desejavel, dada a grande dependéncia que ela impoe aos varios elementos do

sistema (canceladores de eco, transmissores e receptores). Muitas vezes que~

remos que as duas vias de transmissao se processem independentemente, admi-
tindo nao apenas desvios na fase, mas também na frequencia do relégio. No-
temos entao a segunda particularidade: o cancelamento do eco somente ocorre
nos instantes de amostragem. Esse fato nao apenas dificulta a transmissao
com os sinais de relogio independentes como também prejudica a deteccao, uma
vez que esta nao pode ser feita com base em toda a extensao dos pulsos, mas
. apenas em uma unica amostra (para o caso de nao haver IIS). Por outro lado,
se um equalizador € empregado na recengO (caso em que existe IIS), este nao
pode ser do tipo Fracionalmente Espacado visto no item anterior. Dessa for-
ma, surge a necessidade de um cancelador que elimine o eco ao longo de todo
o tempo e nac apenas em instantes espacados de T segundos. Novamente a solu-
cao consiste em se aumentar a taxa de processamento para que o Teorema  da
Amostragem seja satisfeito. O cancelador devera entao operar com taxas dife-
rentes na entrada e na saida, pois os s{mbolos b, na entrada encontram-se em
uma taxa ja determinada, 1/T. Definindo por t© o intervalo de processamento na
salda do cancelador, devemos ter

1_M (5.50)
T T

onde M & um inteiro escolhido de forma que

Moot (5.51)

T max

i

Lembrando que o eco existente no sinal recebido & dado por

o

u(t) = } by g(t-kT) (5.52)

E-—tTs o)

onde g(t) é a resposta impulsiva (naoc amostrada) do canal de eco, queremos
reproduzi-lo através do cancelador que opera na taxa de M/T, assim defini-

mos

wld) < yT +10) 1=0,1, ..., M-1 (5.53)

onde o f{ndice n representa o periodo correspondente ao simbolo b, e 1 repre~
senta uma entre M amostras uniformemente espacadas nesse perfodo. Da mesma

forma definimos para o canal de eco
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gll) = g(ar+11) £=0,1, ..., M1 (5.54)
Usando essa notacao apropriada, temos de (5.52)

uéi) = ] b géfi 1=0,1, ..., M~] (5.55)

I e 030

Considerando que g(t) =0 para t<0 e t2 KT, podemos escrever para as amos—

tras do eco

o) = § b, gD 1=0,1,...,M-1 (5.56a)
k=0

ou ainda, usando vetores

ul®) =g ¢ 1=0,1,..., 41 (5.56b)
onde
¢ = (gD, g gy (5.57)

Vemos entao que as amostras do eco podem ser vistas como sendo as respostas
de M canais de eco 4 mesma sequéncia de simbolos. Com isso, o cancelamento
stejado pode ser obtido atraves do arranjo apresentado na Figura 5.6, no
qual fizemos M=4. Nesse arranjo temos quatro canceladores, idénticos ague—
les ja estudados, operando sequencialmente e com uma defasagem de T/4 segun-

dos.
Uma vez que os M canais de eco sao independentes, os canceladores de

eco interpolados da Figura 5.6 funcionam independentemente. Eles produzem

no instante nT+1it a estimativa

a1 = gD (5.58)

onde Héi) e o vetor de coeficientes do i-ésimo Filtro Adaptativo na ocasifo
do simbolo transmitido b,. A adaptagao de cada filtro € feita utilizando-se
as amostras do sinal cancelado obtidas nos instantes correspondentes 2a sua
atuacao. Assim, cada subcancelador age de forma a estimar o sinal de eco na

taxa de simbolos, porém cada um com uma entre M possiveis fases. Apesar de

possufrem a mesma entrada, esses subcanceladores sio adaptados  independen-
temente, sendo que a presenca de varios deles intercalados nao afeta as pro-
priedades de convergencia de cada um [5]. Dessa forma, todo o estudo feito

no Capitulo 4 para os canceladores operando na taxa de 1/T pode ser per-
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feitamente aproveitado para os subcanceladores interpolados.

bn
o~ T - T T ~]
FA 4
FA 3 |
r FA 2 |
FA 1
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butty T
f(t) + *-“" z(t) ao_detetor

NS

Figura 5.6 - Canceladores de Eco Interpolados

O esquema da Figura 5.6 utilizando um miltiplo da taxa de sfmbolos
pretende eliminar o eco ao longo de todo o tempo, Sabemos que nesse proces-
so algum tipo de filtragem deve ser utilizado. Essa filtragem esta impl{i-
cita no diagrama de blocos da Figura 5.6 e sers melhor analisada na proxima
secao. Vamos agora considerar a infludneia do sincronismo na reducdo do eco.

Uma vez que o sistema interpolado canceia 0 eco continuamente, a exi-
geéncia de sincronismo entre os terminais e desnecessiria, e concluiremos com
alguma surpresa que a operacao sincronizada é até prejudicial. Para disso
vamos supor uma situacao em que os transmissores operem sincronicamente, com
identicas taxas de simbolos (1/T). YNesse caso, apos o processo de conver—
géncia, o nivel de eco residual para cada um dos M subcanceladores pode ser

determinado pela Equacgio 5.1, ou mais especificamente por

glty = KYS  5(4) £=0, 1, .u., M-1 (5.59)
2 - KYS

onde U{1) o ;(1) sao respectivamente, o nivel de eco residual e a poténcia
do sinal desejado correspondentes ao i~ésimo subcancelador. Devido as carac-

teristicas de cicloestacionaridade do sinal PAM, a poténcia do sinal deseja~
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do,hJ(i), varia de um subcancelador para outro. Assim, o nivel do eco regi-
dual presente em z(t) tambem varia, acompanhando as variacoes cicloestacio-
narias na potencia do sinal recebido. Na Figura 5.7 representamos o diagra-
ma de olho para uma transmissao sincromizada (ndc necessariamente em fase)
de um sinal do tipo AMI, onde notamos que a mdxima abertura do olho, que @
um fator decisivo na deteccao dos simbolos, encontra-se diminuida devido 2
caracteristica cicloestacionaria do eco residual. Para um caso de nao-sin-
cronismo as potencias J(i) sao iguais para todos os M subcanceladores e o
nivel de eco residual tende a manter uma média ao longo de todo o tempo per=—

mitindo assim um aumento no valor maximo da abertura do olho.

Figura 5.7 - Diagrama de olho obtido em uma

transmissac sincronizada

5.5 - CONSIDERACOES ACERCA DA IMPLEMENTACAO DOS SISTEMAS

Ao longo de todo esse trabalho apresentamos diversos esquemas, tanto
para cancelamento de eco como para equalizacao de sinais. Em todos eles nos—
sa preocupacao tem se fixado unicamente na formulacio de um modelo matemati-
co para avaliar o desempenho do sistema. Por esse motivo estivemos omitin-

do sempre que possivel quaisquer discussdes acerca da implementacao ou mesmo

da natureza dos sinais (continua, amostrada ou digital) nos varios pontos do
sistema. Iremos agora abordar essa questao considerando alguns casos, senm
ter a pretencao de apresentar um estudo completo abrangendo todas as confi-

guracoes possivels, Nossa intengdo € tao somente a de estabelecer uma linha
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de orientacao no projeto de um sistema.

5.5.1 -~ Configuragao do Cancelador de Eco

0 cancelador de eco tem como entrada o sinal analdgico que vem da hi-
brida, f(t). A estimativa do eco, ao contrario, & sempre um sinal digital,
pois & obtida através de meios digitais ja que o sinal aplicado ao F.A. é a
sequéncia de simbolos {b,} . Uma conversido deve entio ser processada em um
desses sinais (ou em ambos) para que o cancelamento possa ser efetuado com
os dois sinais na mesma forma. Verhoeckx et al. [6] defendem que as dife-
rentes configuracoes para o cancelador de eco podem ser divididas basicamen—
te segundo o tipo do subtrator empregado. Temos entio as seguintes alterna-

tivas:

1 ~ Subtracao analdgica - 0 sinal f(t) € mantido inalterado e a estimativa
do eco e convertida para a forma analdgica u(t) [continuo no tempo, con-

tinuo em amplitude].

2 - Subtragao digital - A estimativa ﬁn € mantida inalterada e o sinal rece-—
bido é convertido para a forma digital_fn [discreto no tempo, discreto

em amplitude].

3 - Subtracao amostrada -~ 0 ginal recebido e a estimativa do eco sao ambos
convertidos para as formas amostradas f(nT) e G(nT) [discreto no tempo,

continuo em amplitude].

Estas tres possibilidades estao esquematizadas na Figura 5.8 onde os blocos
AMT's e FPB's representam os amostradores e filtros passa~baixas., Nessa fi-
gura, cada um dos trés esquemas apresentam duas saidas para o sinal resul-

tante: uma na forma analdgica, z(t), e outra na forma digital, z_. Asgim,

n
para o caso de uma implementagao que requeira o sinal cancelado na forma di~
gital podemos descartar a presenca do conversor D/A e do FPB O esquema B,
bem como a do FPB no esquema C. Nesse caéo, a alternativa B constitui a me~
lhor escolha para a implementacio, pois requer apenas um amostrador e um con
versor D/A. Contudo, nem sempre é desejavel uma safda digital. Muitas vezes
o cancelador de eco deve ser inserido em um sistema cujo receptor, ja exis-
tente, tem entrada analogica.

Existem diferencas substancials para o caso do cancelador operar una

taxa de simbolos, 1/T, ou na taxa de M/T (com interpolagao). No primeiro
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caso, todos os sinais discretos no tempo da Figura 5.8 devem ter a mesma ta-
xa de amostragem, 1/T, e o filtro passa-baixas deve permitir a passagem de
frequencias até 1/2T Hz. No caso do cancelador ser implementado com 1inter-
polagao, a taxa de amostragem para os diversos sinais é M/T, e o projeto do
filtro passa baixas precisa atender a especificacoes menos rigidas, devendo

dar passagem para a faixa de frequéncias dos sinais e suprimir as componen-—

tes periodicas (acima de M/2T Hz) responsaveis pelo "aliasing”. Conforme ja
ba bn bn
J \
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&

Figura 5.8 - Configuracoes para o cancelador de eco
a) Subtracao analdgica
b) Subtracao digital

¢) Subtracaoc amostrada

discutimos na secdo anterior, o cancelamento na taxa de simboloé é sempre
imperfeito, pois nao consegue eliminar as componentes de frequencia do eco
acima de 1/2T Hz. Além disso (n#o custa relembrar), essa forma de cancela-
mento traz o inconveniente de exigir um total sincronismo (de frequencia e
de fase) nos tres esquemas da Figura 5.8. Somente para o caso da alternati-

va A com o sinal resultante na forma analdgica € que a amostragem na fase

otima nao e tao relevante. A obtencao do sincronismo entre os terminais nao
¢ algo trivial, pois o sinal recebido £(t), que contém a informacao sobre o
relogio do transmissor distante, estd seriamente contaminado pelo eco; e eg-~

te somente pode ser eliminado com a obtencio do sincronismo entre os termi-
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nais. Em [7] é sugerido um processo de inicializacao (perfodo de treino)
que permite a obtencao do reldgio desligando-se momentaneamente o transmis~

sor local para evitar a presenca do eco. Para finalizar, cumpre  mencionar
que nao temos comhecimento de sistemas implementados fisicamente que operem

na taxa de simbolos, apesar da constante presenca deles em artigos teodricos.

Vamos entao analisar as alternativas da Figura 5.8 para o cancelamen-
to de ecos com interpolagao, Nesse caso, para os tres esquemas, a exigencia
de sincronismo deixa de ser necessaria e os transmissores podem funcionar
independentemente. A alternativa A (subtracdo analégica) é a que impoe as
restrigcoes mals severas no projeto do filtro passa-baixas, porque as compo-
nentes periddicas de Gn devem ser atenuadas a um ponto que nio prejudiquem
a deteccao do sinal z(t), ainda que o nivel do eco seja bem maior que o do
sinal desejado s(t). Para as alternativas B e C, as exigéncias sobre o FPB
sao bem menores, pois sendo a subtracao feita com os sinais discretizados no
tempo, as componentes periodicas de u, e u. fou U(nT) e u(nT)] se cancelam
mutuamente, restando apenas as componentes periddicas de frequéncia do sinal
desejado jn (jn=msn—Fcn), para serem suprimidas pelo FPB,.

Assim como a alternativa A € a que apresenta as maiores restricoes 80
bre o filtro passa-baixas, a alternativa B (subtracao digital) é a que impde
as maiores exigéncias sobre os conversores A/D e D/A, Note que nesse esque-
ma tanto o processo de cancelamento do eco quanto a preservacao do sinal de-
sejado, j(t), dependem fortemente das caracterfsticas destes elementos. Nos
outros dois esquemas apenas o cancelamento do eco é influenciado pela preci=-
sao finita dos conversores.

Concluindo, € de se esperar que na escolha de um dos esquemas da Pi-
gura 5.8 para a implementacao de um cancelador de eco com interpolacio, que
requeira o sinal cancelado na forma analdgica, seia escolhida a alternativa
C (subtracao amostrada) devido & maior tolerdncia que ela oferece quanto as

especificacoes do FPR e dos conversores A/D e D/A.

5.5.2 - Configuragdo do Equalizador

Os equalizadores geralmente possuem uma estrutura bem majis simples que
os canceladores de eco pois atuam em um segmento unidirecional do sistema e
o ndmero de sinais envolvidos é menor. Além disso, o sinal equalizado na
saida, Vs e sempre requerido na forma digital (ou amostrada) para possibi-

litar a comparagao no detector bem como a obtencao do sinal de erro e,. Con

P
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tudo, a configuracao dos equalizadores lineares apresenta uma alternativa a-
dicional: é que o filtro transversal pode ser implementado analogicamente
(sinais continuos no tempo e na amplitude). Essa opcao nao existe na imple-
mentacao dos canceladores de eco e dos equalizadores DFE, onde o sinal de
entrada é uma sequencia de simbolos. Na Figura 5.9 apresentamos duas alter-

nativas para a configuragaoc de um equalizador linear.

m (¢ m m(t (t)
-uiul-AMT A/D |—d Filtro ¥o - ijl. Filtro y -
Digital Analégico
| |
AMT
[
A/D
e -
Yn
e, [+ an en 1r+__ Gq
+ +
a) b)

Figura 5.9 - Configuracoes para o equalizador linear
a) Filtragem digital, subtragao digital
b) Filtragem analdgica, subtragao digital

Na alternativa A o sinal recebido e digitalizado logo na entrada e
todo o processamento é feito na forma digital. Na alternativa B o processo
de filtragem é analdgico e o sinal de erro é obtido através de meios digi-
tais. Neste {iltimo esquema o equalizador prové também uma saida analédgica
para o sinal equalizado, a qual.pode encontrar utilidade na sincronizacao do
reldgio para o conjunto equalizador/detector. Obviamente, os dois  esquemas
da Figura 5.9 nao constituem as tnicas alternativas. £ sempre possivel idea-
lizar outros esquemas, associando-se por exemplo outras formas de subtracao
aos dois processos de filtragem, Convém agora lembrar um resultado obtido
na Secao 1.6 onde demonstramos que a implementagéo do filtro transversal,
tanto analogica quanto digital (considerando-se uma precisao infinita na re-

presentagéo dos sinalg), levam exatamente ao mesmo resultado nos instantes
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B
de amostragem,

Analogamente ao que ocorre para os esquemas de cancelamento de eco,
existem diferencas significativas para o caso do equalizador operar na taxa
de simbolos, 1/T, ou na taxa de M/T (Equalizador F¥racionalmente Espacado).
Também aqui essas diferencas se refletenm principalmente em uma maior exigen-—
cia sobre a fase do reldgio para o caso do equalizador operaf na taxa de sim

bolos.
Considerando-se as diferentes formas de ajustagem discutidas na Secao

2.4, sao ainda possiveis outras variacoes nos esquemas basicos da Figura 5.9
(que também valem para os esquemas de cancelamento de eco da Figura 5.8).
Assim por exemplo, uma grande simplificacao é obtida se desejamos uma ajus-
tagem por sinal nos coeficientes do filtro. Nesse caso, o comprimento das
palavras que representam os sinais envolvidos na ajustagem se restringe a um
dnico bit (o bit de sinal). Com isso, o sinal de erro, ep, na alternativa B
(filtragem analogica) pode ser obtido através de um simples comparador, eli-
minando-se o subtrator e o conversor A/D. Em [8] & apresentado um sistema
de equalizacao com estas caracteristicas.

Nao desejamos nos aprofundar demasiadamente nos problemas relaciona=-
dos com a implementacac, nem tampouco discutir a respeito das possiveis con
figuracoes para os demais sistemas apresentados neste trabalho (equalizado-
res DFE, sistemas conjugados), pois elas podem ser obtidas com base nas al-
ternativas aqui apresentadas para os canceladores de eco e equalizadores 1i-
neares. Para finalizar, queremos ésclarecer o motivo peloqualo filtro ana-

1itico no esquema B da Figura 5.9 aceita uma entrada digital para a ajusta-

gem dos coeficientes. Vamos para isso nos referir a Figura 5.10 onde
entrada
Jf 1
r r r r | S
R R 2R
————— saida
R 2R 2R 2R

Figura 5.10 - Multiplicador com ganho ajustavel digitalmente
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apresentamos um circuito de amplificacao em que o ganho é controlado digital
mente pela posicac das chaves ligadas a "escada" de resistores. Estamos as-
sim sugerindo que as multiplicacoes requeridas no filtro transversal possam
ger feitas com o emprego de um dispositivo semelhante a este, onde os coefi-

cientes do filtro encontram-se representados pelas posicoes das chaves.

5.5.3 - Outras Consideracoes

Outros aspectos também interessantes relacionados com os sistemas
adaptativos nao foram discutidos neste trabalho por entendermos que fogem a
nossa proposta de apresentar um desenvolvimento o mais generico possivel. O
leitor, entretanto, podera encontrar em [2] e [6] um estudo abordando a ques
tdo da precisdo finita (comprimento das palavras) nas implementacoes  digi-

tais e em [4] uma discussio sobre a recuperagao de relédgio no receptor.

5.6 -~ CONCLUSEO

Neste capitulo apresentamos duas possibilidades para efetuarmos o can
celamento do eco em conjunto com a eliminagaoc da IIS. Concluimos que ambas
trazem uma grande melhoria no desempenho, considerando-se um sistema em que
esses processos sejam realizados separadamente. Além digso, digcutimos v
rios aspectos relacionados com a taxa de operacao dos sistemas e observamos
que as exigéncias de sincronismo, tanto para o cancelamento de eco como para
a equalizacao de sinais, podem ser reduzidas drasticamente fazqggo—se o pro
cessamento em uma taxa M vezes maior que a taxa de simbolos. Por fim, consi-

deramos vAarias alternativas para a configuracac dos sistemas adaptativos.
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Ao longo dos varios capftulos apresentamos um estudo dos processos de
filtragem adaptativa que se prestam a correcao dos problemas ocasionados pe-
la utilizacao de canais de transmissao cujo comportamento € nao definido ou
varia no tempo. Focalizamos nossa atencao exclusivamente nos problemas de
eliminagéo da IIS e cancelamento de éco, os quails foram previamente discuti-

dos.
Acreditamos que as contribuicoes apresentadas se traduzem principal-

mente pelas muitas observacoes, comparacoes e propostas feitas no decorrer
do trabalho, alem do que, o proprio texto pode ser usado como meio de intro-
ducao aos varios topicos aqui abordados. |

Entendemos que uma continuacaoc natural deste trabalho seria a defini-
cao por um dos sistemas estudados (obedecendo-se as condicdes de contorno) e
seu desenvolvimento visando a implementagéo fisica. Para tanto, esperamos

ter apresentado os requisitos tedricos basicos necessdrios.

'



