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Resumo

Os equalizadores adaptativos vém sendo amplamente utilizados nos sistemas de comunicagao
atuais. Uma solucao nao-linear explorada na literatura é baseada no equalizador que utiliza
realimentacao de decisoes passadas, conhecido como DFE - Decision Feedback FEqualizer. A
estrutura do DFE é computacionalmente mais simples, exigindo muitas vezes um menor
nimero de coeficientes que o LTE - Linear Transversal Equalizer. Em geral o DFE apre-
senta bom desempenho em ambientes dificeis de equalizar como em canais com resposta
ao pulso unitario longa, com fase nao-minima, nulos espectrais ou mesmo nao-linearidades.
Conseqlientemente, ele é bastante utilizado na prética, principalmente em sistemas de TV
digital. Além disso, em muitas situacoes tem-se a necessidade de se usar a equalizagao auto-
didata. Neste caso se utiliza o algoritmo baseado no critério de Médulo Constante conhecido
como CMA - Constant Modulus Algoritm. O DFE treinado com o CMA pode convergir
para solucoes em que a saida independe da entrada, ou seja, solugoes degeneradas. Diante
desse problema, restrigoes nos filtros direto e de realimentacao foram inseridas na funcao
custo de Godard. O algoritmo resultante desse critério foi denominado DFE-CMA-FB. Con-
siderando a adaptacao autodidata do LTE, De Castro et al. propuseram a operacao do
algoritmo Decision-Direct (DD) concorrentemente com o CMA. Baseando-se nessa idéia,
Chen propds uma modificagdo no esquema considerando uma adaptacao concorrente com
Decisao Direta Suave (SDD - Soft Decision-Direct). Esse algoritmo apresenta um menor es-
forco computacional e uma convergéncia mais rapida que o CMA+DD. Inspirando-se nesses
resultados é proposta uma combinacao do algoritmo DFE-CMA-FB com o algoritmo SDD
para adaptacgao conjunta dos filtros diretos e de realimentacao para constelacao M-QAM.

Além de evitar solugoes degeneradas, o algoritmo resultante apresenta um desempenho su-

perior ao do DFE-CMA-FB.
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Abstract

Adaptive equalizers play an important role in digital communication systems. A non-linear
solution is based on the Decision Feedback Equalizer (DFE). It reduces the effect of intersym-
bol interference, holding a more favorable compromise between computational complexity
and efficient behavior than the Linear Transversal Equalizer (LTE). DFE also presents good
performance in difficult environments as, for example, channels with long and sparse impulse
response, non-minimum phase, spectral nulls or non-linearities. Thus, it is widely used in
high definition television (HDTV) systems. When blind adaptation of DFEs is required,
algorithms based on the constant modulus criterion may converge to so-called degenerative
solutions. In this scenario, it was proposed a new criterion for reliable detection of these
undesirable solutions. This criterion is based on the Godard cost function with constraint
on the feedforward and feedback filters and is minimized by a stochastic algorithm called
DFE-CMA-FB (DFE Constant Modulus Algorithm with Feedback). In the context of blind
adaptation of LTE, De Castro et al. proposed to operate a Decision-Direct (DD) algorithm
concurrently with CMA (Constant Modulus Algorithm) for M-QAM (M-Quadrature Am-
plitude Modulation) signaling. At the cost of a moderate increase in computational com-
plexity, CMA+DD presents a great improvement in equalization performance over CMA.
After that, Chen proposed a modification on this scheme based on a novel soft decision-
direct (SDD) adaptation. The CMA+SDD has lower computational complexity and faster
convergence rate than CMA+DD. Inspired by these results, it is proposed a combination of
DFE-CMA-FB with SDD algorithm for joint adaptation of feedforward and feedback filters.
The resulting algorithm, beyond avoiding degenerative solutions, outperforms DFE-CMA-
FB.
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Capitulo 1

Introducao

A comunicacao entre dois pontos pode ser representada por uma via fim-a-fim. No destino
final o sinal transmitido deve ser recuperado com o mesmo significado original independen-
temente do meio de transmissao usado (PROAKIS, 1996). Para possibilitar a recuperacao
do sinal originalmente transmitido, sao implementadas fungoes, tanto no transmissor como
no receptor. Estas fungoes permitem tratar a informacgao de forma a minimizar um deter-
minado erro mantendo a integridade do seu significado. Usualmente o erro é definido como
a diferenca entre o sinal transmitido e o sinal recuperado no receptor.

Um sistema de comunicacao pode ser descrito pelo modelo da Figura 1.1. Uma seqiiéncia
de simbolos a(n) é transmitida através de um canal de comunicacdo que fornece em sua
saida uma versao distorcida da mesma. O bloco canal representa nao s6 o canal fisico de
transmissao mas também o sistema de transmissdo/modulagao e o sistema de recepgao/de-
modulacgao efetivamente presentes em qualquer sistema de comunicacao pratico. O sinal
recebido u(n) = z(n) + n(n) consiste do sinal de saida do canal x(n) acrescido do ruido
aditivo, branco, Gaussiano e de média zero, n(n), denominado AWGN (Additive White
Gaussian Noise). Este sinal é aplicado ao equalizador que deve fornecer uma estimativa
da seqiiéncia de simbolos originalmente transmitida.

Na maioria das aplicagoes, as distor¢oes introduzidas por um canal sao bem modeladas

por um filtro FIR (Finite Impulse Response) com fungao de transferéncia

H(z) = 2_: hyz 7", (1.1)
k=0

sendo N o comprimento da resposta ao pulso unitario do canal e h; os coeficientes do
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Figura 1.1: Modelo de sistema de comunicacao de tempo discreto

mesmo. A saida do canal é representada pela convolucao entre a resposta ao pulso do canal

e a seqiiéncia transmitida, somada a um ruido, ou seja,

N—

u(n) = Z hra(n — k) +n(n). (1.2)

k=0

—_

Considera-se {a(n)} como uma seqiiéncia i.i.d, isto é, independente e identicamente dis-

tribuida. Com essa representacao os seguintes aspectos podem ser considerados:

e A interferéncia intersimbdlica (ISI - Intersymbol Interference) decorrente da distorcao
causada pela sobreposicao de simbolos recebidos. Considerando o modelo linear apre-
sentado, o efeito da ISI é representado pela convolucao do sinal transmitido com a
resposta ao pulso unitario do canal. O equalizador deve realizar a operacao inversa, ou
seja, uma desconvolu¢ao (HAYKIN, 2002). Desta forma, ele deve ser projetado para

que a combinacao da sua resposta ao pulso unitario com a do canal esteja préxima de

um simples atraso (HAYKIN, 2002; SAYED, 2003);

e A presenca de ruido na entrada do receptor, que afeta o desempenho do equalizador

(PROAKIS, 1996);

e O modelo do canal. Exemplificando, muitas vezes obtém-se do processo de modelagem
canais de fase ndo-minima e/ou canais nao-lineares, o que dificulta a equalizagao.
Além disso, os canais sao muitas vezes variantes no tempo, como é o caso de canais

com desvanecimento (fading) (KECHRIOTIS et al., 1992; PROAKIS, 1996).

Considerando inicialmente a equalizacao de um canal fixo, nao-variante no tempo, é usual

utilizar diferentes critérios para se obter equalizadores étimos (SILVA, 2001):



e (Critérios que minimizam momentos de 2% ordem, como o que minimiza o erro quadratico
médio. Este critério leva a solucao de Wiener que é uma solugao 6tima linear (WIDROW
& STEARNS, 1985). A implementacao da solu¢do exata ou solucao aproximada é
usualmente feita com filtro linear transversal. Particularmente, no caso da equalizacao,

essa estrutura é conhecida como LTE -Linear Transversal Equalizer (HAYKIN, 2002);

e Critérios originarios da teoria da informacao como o da maxima verossimilhanca
(PROAKIS, 1996). Esse critério leva a solugdo proposta por Forney (1972). Neste
caso, uma abordagem mais complexa para a equalizacao é feita através do algoritmo
de Viterbi, que explora o mapeamento entre as seqiiéncias transmitidas e recebidas.
Esse método necessita do conhecimento do modelo do canal e sua complexidade com-
putacional cresce exponencialmente com o niimero de coeficientes da resposta ao pulso
unitdrio do mesmo (SILVA, 2001). Por esses motivos, tal critério torna-se invidvel em

muitas aplicagoes praticas;

e Critério de Bayes. Este método, também conhecido como MAP (Mazimum a Pos-
teriori Probability), trata o equalizador como um classificador (PROAKIS, 1996). A
minimizacgao da probabilidade de erro dos simbolos recebidos consiste na determinacao
do simbolo que maximiza a probabilidade a posteriori. No entanto, novamente faz-se
necessario o conhecimento prévio do canal. Detalhes de implementacao desse método

podem ser encontrados na referéncia (MULGREW, 1996).

O critério de minimizacao do erro quadratico tem baixa complexidade computacional
mas apresenta um desempenho insatisfatorio em alguns casos. Isso acontece, por exemplo,
quando o canal é de fase ndo-minima, nao-linear e/ou possui nulos espectrais (KECHRIOTIS
et al., 1992; PROAKIS, 1996). Nesses casos a solugao 6tima é nao-linear e pode ser obtida
utilizando os critérios de maxima verossimilhanca e/ou de Bayes. No entanto, esses critérios
apresentam limitacoes e diante disso, ha muitos estudos para se obter uma solu¢ao menos
complexa que ainda esteja proxima da solugao 6tima (AMARI & CICHOCKI, 1998; BORYSS,
2001; SILVA, 2001).

Uma solucao nao-linear explorada na literatura é baseada no equalizador que utiliza reali-

mentagao de decisoes passadas também conhecido como DFE (Decision Feedback Equalizer).



A estrutura do DFE é computacionalmente mais simples, exigindo muitas vezes um menor
numero de coeficientes que o LTE (Linear Transversal Equalizer) para cancelamento da ISI
(SAYED, 2003). Em muitos casos, o DFE apresenta uma solucao que atende aos requi-
sitos da equalizacao sem necessitar um elevado esfor¢o computacional. Ele tem um bom
desempenho em ambientes dificeis de equalizar como, por exemplo, em canais com resposta
ao pulso unitario longa, com fase nao-minima, nulos espectrais ou mesmo nao-linearidades
(SZCZECINSKI & GEI, 2002). Conseqiientemente, o DFE é bastante utilizado na prética,
como pode ser observado nos padroes atuais de TV digital (GHOSH, 1998). Entretanto, por
sua natureza recursiva, um dos maiores problemas do DFE ¢é a propagacao de erros devido
as decisoes incorretas (QUERESHI, 1985).

A adaptacdao do DFE pode ser feita de forma supervisionada ou autodidata. Na equa-
lizagao supervisionada deve-se enviar uma seqiiéncia de treinamento conhecida a prior: pelo
receptor. No entanto, em muitas situacoes praticas o envio dessa seqiiéncia pode ser invidvel
(HAYKIN, 2002). Desta forma, tem-se a necessidade de se usar a equalizagao autodidata
(blind equalization) na qual é usual considerar algoritmos baseados no critério de Médulo
Constante, como por exemplo o CMA (Constant Modulus Algoritm) proposto por Godard
(1980). O DFE também pode ser utilizado em equalizacao autodidata com o CMA. Apesar
de ser atrativo, devido a sua facilidade de implementacao, o CMA pode convergir para as
denominadas solugoes degeneradas, em que o sinal de saida do DFE passa a ser indepen-
dente de sua entrada (SZCZECINSKI & GEI, 2002). Diante desse problema, Szczecinski e
Gei (2002) propuseram um novo critério de detecgao confidvel de solucoes degeneradas. Esse
critério é baseado na funcao custo de Godard com restri¢oes na adaptacao dos filtros direto
e de realimentagao.

Considerando a adaptagdo autodidata do equalizador linear transversal (LTE), recente-
mente foi proposta a operagao do algoritmo de Decisao-Direta (DD) concorrentemente com o
Algoritmo de Médulo Constante (CMA) denominado CMA+DD para constelagao M-QAM
(DE CASTRO et al., 2001). Este esquema apresenta um desempenho superior ao do CMA.
Baseado nessa idéia, Chen (2003) propés uma modificacdo nesse esquema considerando uma
adaptagao concorrente com decisao direta suave (SDD - Soft Decision-Direct) que tem um

menor esfor¢o computacional e uma convergéncia mais rapida que o CMA+DD.



Contribuigcoes desta Dissertacao

Considerando que os algoritmos concorrentes tém um melhor desempenho do que os al-
goritmos nao-concorrentes para equalizacao linear, espera-se que estes algoritmos quando
aplicados ao DFE possam melhorar seu desempenho. Assim, combinando o algoritmo de
(SZCZECINSKI & GEI, 2002) com o de (CHEN, 2003), um novo algoritmo denominado
NDED-SDD-CMA (Non-Degenerate Soft Decision-Directed Constant Modulus Algorithm) é
proposto para adaptacao conjunta dos filtros direto e de realimentagao do DFE considerando
sinalizagao M-QAM. Este algoritmo além de evitar solugoes degeneradas também apresenta
um melhor desempenho que aquele proposto em (SZCZECINSKI & GEI, 2002). Por apre-

sentar resultados originais, foi publicado o seguinte artigo

- SILVA, M. T. M.; MIRANDA, M. D.; SOARES, R. Concurrent Blind Decision Feed-
back Equalizer. In: INTERNATIONAL WORKSHOP ON TELECOMMUNICA-
TIONS, 2004, Santa Rita do Sapucai. Proceedings of IWT 2004, p. 107-112.

Estrutura da Dissertacao

Esta dissertacao ¢ dividida em 6 capitulos. No Capitulo 2, as estruturas dos equalizadores
transversal linear e de realimentacao de decisdes assim como suas respectivas abordagens
matematicas sao apresentadas. No Capitulo 3 é abordado o critério 6timo de Wiener para
os equalizadores LTE e DFE. Em seguida, os algoritmos do Gradiente Exato e LMS sao
revisitados. Sao efetuadas simulagoes a fim avaliar e comparar a eficiéncia dos equalizadores
através de taxas de erro de simbolo (SER - Symbol Error Rate) e curvas de ISI residual. No
Capitulo 4, a equalizacao autodidata com o algoritmo do Mdédulo Constante para adaptacao
do LTE e do DFE ¢é considerada. A fim de evitar solucoes degeneradas, o algoritmo DFE-
CMA-FB proposto em (SZCZECINSKI & GEI, 2002) é revisitado. No final do capitulo
sao apresentados alguns resultados de simulagoes. No Capitulo 5, o algoritmo concorrente
proposto em (CHEN, 2003) é revisitado. Inspirando-se nesse algoritmo é proposto um novo
algoritmo para o DFE que evita solucoes degeneradas e apresenta um melhor desempenho
que o proposto em (SZCZECINSKI & GEI, 2002). O capitulo termina com resultados de

simulagoes. No Capitulo 6 sao apresentadas as conclusoes da dissertacao.



Capitulo 2

Formulacao do problema

Neste capitulo, as estruturas do LTE e do DFE sao apresentadas respectivamente nas

segoes 2.1 e 2.2. A formulacao apresentada é utilizada em toda a dissertacao.

2.1 O equalizador linear transversal

Na Figura 2.1 é mostrado o esquema de um sistema de comunicagao com o equalizador
na recepcao implementado com um filtro FIR (Finite Impulse Response). Esse tipo de
equalizador é usualmente denotado como LTE (Linear Transversal Equalizer). Seu objetivo
é estimar os simbolos emitidos por uma certa fonte e degradados ao longo da transmissao.
O sinal recebido em um determinado instante n contém, além do sinal transmitido nesse

instante, os sinais atrasados conforme a memoria do canal, ou seja,

N-1
u(n) = hra(n — k) +n(n). (2.1)
k=0
Essa equagao pode ser reescrita como
N-1
u(n) = haa(n —A) + hi(n)a(n — k) + n(n), (2.2)
k=0, k#£A

IST
sendo A o atraso inerente ao sistema. O somatério da Equagao (2.2) descreve a interferéncia
entre simbolos (ISI). O propdsito de um equalizador é compensar a ISI e recuperar o sinal

transmitido com um certo atraso a(n — A) através do sinal que chega no receptor.



2.1 O equalizador linear transversal

Equalizagdo i
Supervisionada i

Decisor

Calculo
do erro

Equalizacéo
Autodidata

Estatisticas de a(n)

Figura 2.1: Esquema de um sistema de comunicagdo com LTE na fase de treinamento, imple-

mentado de forma supervisionada ou autodidata; A é o atraso introduzido pelo meio; M é o

comprimento do equalizador.

Conforme a Figura 2.1, a saida do LTE pode ser expressa como

M-1

y(n) = Z wi(n — Du(n — k).

k=0

Definindo-se o vetor regressor de entrada do equalizador como

u(n) = [u(n) un —1)--- uln — M+ 1)]"

e o vetor dos coeficientes como

w(n) = [wo(n) wi(n)---

pode-se reescrever a Equagao (2.3) como

wM—l(n)]Tv

y(n) =u’ (n)w(n —1).

(2.3)

(2.4)

(2.5)

(2.6)

Em geral, a adaptacao dos M coeficientes do equalizador é implementada utilizando-se algo-

ritmos do gradiente estocastico (WIDROW & STEARNS, 1985). A adaptac@o pode ainda
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ser feita de forma supervisionada ou autodidata (HAYKIN, 2002). Na adaptagao supervi-
sionada, hd um periodo de treinamento em que a fonte emite uma seqiiéncia de simbolos
previamente conhecida no receptor (WIDROW & STEARNS, 1985; HAYKIN, 2002). Neste
caso a atualizacao dos coeficientes do equalizador ¢é feita através de um sinal de erro calcu-
lado a partir da comparagao do sinal desejado d(n) = a(n — A) com a saida do equalizador,
ou seja,

e(n) = d(n) —y(n). (2.7)
Apo6s o periodo de treinamento, o equalizador passa a operar no modo de decisao direta em
que o sinal desejado passa a ser o sinal de saida do decisor d(n) = a(n — A) (QUERESHI,
1985). Na adaptagao autodidata, nao hé periodo de treinamento e o sinal desejado é cal-
culado a partir de uma funcao nao-linear que depende das estatisticas do sinal transmitido
(GODARD, 1980; DE CASTRO et al., 2001) como estd esquematizado na Figura 2.1 e é
detalhado posteriormente no Capitulo 3.

A cascata do canal com o equalizador, conforme esquematizado na Figura 2.2 pode ser
representada na auséncia de ruido por um tunico sistema s(n) que é resultado da convolugao
das respostas ao pulso unitario do canal e do equalizador.

Considerando que o nimero de coeficientes do canal e do equalizador sejam respectiva-

mente N e M, define-se o vetor regressor dos simbolos transmitidos como
a(n) =[a(n) a(n—1) --- a(n — N — M +2)]". (2.8)

O mapeamento entre a entrada e a saida do canal na auséncia de ruido pode ser definido

como
- u(n) - | ho hi -+ hy—1 O e 0 1T a(n) -
u(n —1) | 0 he -+ Ay Ayt T : a(n—1)
- 0
u(n—M+1) 0O -+ 0 hy -+ hy_2 hyn aln—N—M +2)
L 1L - 1L _

(2.9)
Substituindo-se (2.9) em (2.6) obtém-se

y(n) = [H a(n)]"w(n — 1) = a’ (n)[Hw(n — 1)]. (2.10)
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Definindo-se o vetor de resposta combinada da cascata canal-equalizador como

s(n) = Hw(n),
ou seja,

so(n)

s1(n) - 1T .
hg 0 -+ 0 wo(n)
hi ho --- : wi(n)

sp—1(n) = . ' . ‘ , (2.11)

sa(n) ' '

0 0 hN_1 wM_l(n)
H w(n)
| sn+m—2(n) |

s(n)

pode-se reescrever a Equagao (2.6) como
y(n) = a’(n)s(n — 1). (2.12)
Quando a resposta combinada tiver a forma

s=1[0---01--- 0], (2.13)
A

o sinal transmitido é totalmente recuperado com um atraso de A amostras. Essa situacao,
chamada de zero-forcing, caracteriza a equalizacao perfeita. Ela é atingida apenas na

auséncia de ruido e quando as colunas da matriz H forem linearmente independentes (TRE-

ICHLER et al., 1996).

a

ym

A 4
=y

w(n)

s(n)

Figura 2.2: Esquema da resposta combinada da cascata canal-equalizador para o LTE na auséncia

de ruido.



2.2 O equalizador com realimentacao de decisoes 10

2.2 O equalizador com realimentacao de decisoes

Um diagrama de blocos do equalizador com realimentacao de decisoes passadas (DFE -
Decision Feedback-Equalizer) é apresentado na Figura 2.3 (QUERESHI, 1985; PROAKIS,
1996; SAYED, 2003). Esse equalizador é composto por um filtro direto denominado de
w(n) e por outro de realimentacao, wy(n). O sinal recebido u(n) é filtrado pelo filtro direto
FIR com M; coeficientes gerando o sinal yf(n) em sua saida. As decisbes passadas sdo
realimentadas através do filtro de realimentagao com M, coeficientes gerando o sinal y,(n)

em sua saida. O sinal resultante da combinacao linear das saidas dos filtros entra no decisor.

Sinal Desejado

n
) A Estimativa da d(n)
- sequéncia
x(n) u(n) ye(n) m~ Y (M| transmitida
W;s (n) N "] Decisor |4 |
sinal| Yo () . e(n)
Recebido I
. ) 1
/ L I
/ .
. W, (n) .
/ .
/ . |
/ / |

Figura 2.3: Diagrama de bloco de um sistema de comunica¢do com DFE no receptor.

Observe que, além das amostras {u(n) u(n — 1) u(n —2) --- u(n — My + 1)}, o DFE
utiliza os préprios simbolos passados {a(n — A —1) a(n — A —2) ---a(n — A — M)} para
eliminar a interferéncia do sistema. O que difere a implementacao do DFE em relacao a
do LTE é o filtro de realimentagao que tem como sua entrada a sequéncia de decisoes dos
simbolos passados. Por conveniéncia a Equagao (2.2) pode ser reescrita na forma

Z he(n)a(n — k) + haa(n — Z hi(n)a(n — k) +n(n). (2.14)

k=A+1

- . J/

~
1511 I1S1>

Cabe ressaltar que o filtro de realimentacao do DFE ¢é utilizado para estimar e elimi-
nar a componente ISI, causada pelos simbolos vizinhos anteriores ao simbolo a(n — A)
(QUERESHI, 1985). Esta estratégia é bastante eficiente para canais com grande inter-
feréncia entre simbolos (SAYED, 2003).
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Um diagrama detalhado do DFE é mostrado na Figura 2.4. Pode-se observar que como
no LTE, a adaptacao pode ser feita de forma supervisionada ou autodidata. O célculo do erro
para o caso supervisionado é o mesmo descrito na Equagao (2.7) da Segao 2.1. Analisando
a Figura 2.4, os vetores regressores de entrada do filtro direto e do filtro de realimentacao

sao definidos como

u(n) =[u(n) u(n—1) -+ uln—M;+1)]" (2.15)

aa(n) =[an—A—1) dn—A—2) - dn—A—M)]" (2.16)
e os vetores dos coeficientes do filtro direto e do filtro de realimentacao como
T
wi(n) = [wo)(n) wray(n) - wrg-1)(n)] (2.17)

wy(n) = [wb(l)(n) Wy(2)(n) - - wb(Mb)(n)] (2.18)

Portanto, a saida do DFE pode ser escrita como

() = W (n)u(n) + W (m)aa (). (2.19)
y;(’n) yp(n)

Um diagrama simplificado da resposta combinada do DFE esta esquematizado na Figura
2.5. A resposta combinada é composta pela combinacao linear da cascata canal-filtro direto
em paralelo aos coeficientes do filtro de realimentagao com um atraso de A amostras. Neste

caso, a resposta combinada é dada por
s(n) =h*w¢(n) +wy(n —A), (2.20)

sendo que * representa a operacao de convolucao.



2.2 O equalizador com realimentacao de decisoes

n(n)
l u(n) u(n-M¢+2) u(n-M¢+1) &(n-A-My) a(n-A-1)
a(n) - HE) - - — zt b---- 7t b
L o === Wy ) >
2

4 v

Equalizacéo a(n-4)

Supervisionada

Calculo
do erro

Decisor

o ‘\] DD
Equalizagéo
Autodidata T @ ©O-

Estatisticas
de a(n)

Figura 2.4: Diagrama de blocos de um sistema de comunicagao com DFE no receptor.

a(m > h wi(n)
ANy
N
22 wWy,(n)
\ v
~
s(n)

Figura 2.5: Diagrama de resposta combinada para o DFE



Capitulo 3

A equalizacao supervisionada

Neste capitulo aborda-se a equalizacao supervisionada do LTE e do DFE. A solugao de
Wiener é revisitada na Segao 3.1. Como essa solugao ¢ invidavel na pratica, considera-se a
adaptacao dessas estruturas através de algoritmos on-line. O algoritmo do Gradiente Exato
e o algoritmo LMS sao revisitados respectivamente nas secoes 3.2 e 3.3. O capitulo termina

com alguns resultados de simulacoes.

3.1 A solucao de Wiener

Dentre os critérios 6timos de equalizacao descritos no Capitulo 1, o critério de Wiener é
o tnico linear. A solugao de Wiener é obtida a partir da minimizagao do erro quadratico
médio (MSE - Mean Square Error) e representa um limite 6timo para o algoritmo de busca
do gradiente (WIDROW & STEARNS, 1985), obtendo-se conseqiientemente os coeficientes
6timos relacionados a essa condi¢ao (HAYKIN, 2002). Esse critério fornece solugdes para
o equalizador que consiste em um filtro linear transversal (LTE) seguido de um elemento
nao-linear de decisao. Além disso, pode-se chegar a uma solucao para o DFE considerando
decisoes corretas.

As solugoes de Wiener para o LTE e o DFE sao revisitadas respectivamente nas segoes

3.1.1e3.1.2.

13
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3.1.1 A solugao de Wiener para o LTE

A fungao custo do erro quadratico médio (MSE) é definida como
Juse = E[le(n)[?], (3.1)

sendo E| . | o operador esperanca matemaética e e(n) = d(n)—y(n) (WIDROW & STEARNS,

1985). Definindo-se a matriz de autocorrelacao do vetor de entrada do equalizador como
R = E[u*(n)u’(n)] (3.2)

e o vetor coluna de correlagao cruzada entre a resposta desejada e a seqiiéncia de entrada

p= E[d(n)u*(n)}, (3.3)

o vetor gradiente da funcao Jy sr em relagao ao vetor w é

VWJMSE :ﬁ<RW—p), (34)

sendo § = 1 (= 2) para o caso complexo (real). Igualando esse gradiente a 0 obtém-se a
equacao de Wiener-Hopf
w, = R7'p, (3.5)

sendo w, o vetor de coeficientes 6timos que também é conhecido como vetor de Wiener

(WIDROW & STEARNS, 1985).

3.1.2 Solucao de Wiener para o DFE

As entradas dos filtros direto e de realimentagao do DFE podem ser concatenadas no seguinte

vetor

x(n) = [u'(n) ax(n)]", (3.6)

sendo os vetores u(n) e aa(n) definidos de acordo com as equagoes (2.15) e (2.16) respecti-

vamente. A matriz de autocorrelagao, assumida positiva-definida, é dada por
R, = E [x*(n)x" (n)] . (3.7)
Considere o vetor de coeficientes concatenados denotado como

w(n) = [wj(n) w, (n)]". (3.8)
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Deseja-se determinar o vetor de coeficientes 6timos W,. Como aa(n) é obtido a partir da
saida do decisor, a determinacao destes coeficientes torna o problema de otimizagao nao-
linear. Além disso, como esse vetor é parte da entrada x(n) é possivel a ocorréncia de
realimentacao de erros. A fim de facilitar a obtencao da solucao desse problema, assume-se

que o decisor sempre fornece decisoes corretas (SAYED, 2003, pdgina 122), isto é,
a(n —A) =a(n—A). (3.9)

O problema consiste na minimizacao do erro quadréatico médio, utilizando-se a funcao

custo definida em (3.1). Reescrevendo o sinal de erro e(n) = d(n) — y(n) como
e(n) = a(n — A) —x' (n)w(n), (3.10)
obtém-se um problema de estimagao linear usual, ou seja, determinar w de modo a minimizar
Ella(n — A) —xT(n)w(n)[*. (3.11)
De forma andloga a secao anterior, chega-se a seguinte solugao
W, =R_'p (3.12)

sendo p = Ela(n — A)x*(n)].

Deve-se ressaltar que para obter a solugao de Wiener é necessario conhecer a inversa
da matriz de autocorrelagao do sinal de entrada, assim como a correlagao cruzada entre
os elementos do vetor regressor e o sinal desejado. A complexidade computacional é sig-
nificativa quando a ordem do filtro é elevada. Por esse motivo, muitas vezes essa solucao
¢é inviavel na pratica. Conseqlientemente, é comum o uso de algoritmos que utilizam uma
estimativa do vetor gradiente como por exemplo, o LMS (Least Mean Square) (HAYKIN,
2002). Esses algoritmos convergem de forma aproximada e iterativa para uma solugao de
Wiener (WIDROW & STEARNS, 1985; HAYKIN, 2002). Nas secoes seguintes o algoritmo

do Gradiente Exato e o algoritmo LMS sao revisitados.

3.2 O Algoritmo do Gradiente Exato

O método do Gradiente Exato, também conhecido na literatura como Steepest Descent, é um

método iterativo que utiliza estimativas exatas do gradiente para se chegar a uma solugao de
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Wiener sem a necessidade de inversao da matriz de autocorrelacdo (WIDROW & STEARNS,
1985). Ele depende essencialmente do valor inicial do vetor de coeficientes w(0), da matriz
de autocorrelagao R, do vetor de correlagao cruzada p e do passo de adaptagao p (HAYKIN,
2002). Dada uma funcao custo J(w) a ser minimizada, a solu¢ao 6tima é alcangada de acordo

com a condicao

J(w,) < J(w), paratodo w. (3.13)

Através do método iterativo, o vetor de coeficientes do instante n deve ser atualizado a fim

de garantir

J(w(n)) < J(w(n—1)). (3.14)

Derivando J(w) em relagdo a w, obtém-se o algoritmo do Gradiente Exato descrito por

w(n) = wn—1) - % [V (win—1)), (3.15)

sendo p o passo de adaptacao que controla o nimero de iteracoes necessarias para a con-
vergencia (HAYKIN, 2002).
Utilizando a funca@o custo do erro quadratico médio definida na Equacao (3.1) e substi-

tuindo seu vetor gradiente (Equagao (3.4)) na Equacao (3.15), chega-se a
w(n)=w(n—1)+ ulp — Rw(n —1)|. (3.16)

Essa equacao descreve um algoritmo que minimiza Jy;sg buscando o seu tnico ponto de
minimo (HAYKIN, 2002). Contudo, para que sua convergéncia seja assegurada, a seguinte

condicao deve ser respeitada

2
0<pu< : (3.17)

Tmaa:

sendo T 0 maior autovalor da matriz de autocorrelacao R.
A estimativa exata do vetor gradiente torna esse algoritmo desinteressante sob o ponto
de vista préatico (HAYKIN, 2002). Assim, algoritmos mais “realistas” utilizam aproximagoes

estocasticas dessa grandeza.

3.3 O Algoritmo LMS

O algoritmo LMS (Least Mean Square) é uma versao estocéstica do algoritmo do Gradiente

Exato (HAYKIN, 2002). Neste caso o vetor gradiente ¢ calculado a partir de estimativas
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instantaneas da matriz R e do vetor p, dadas respectivamente por

R(n) = u*(n)u’ (n) (3.18)

p(n) =u*(n)d(n). (3.19)

Substituindo (3.18) e (3.19) em (3.16) se obtém a equagao de atualizacao do vetor de coefi-

cientes do algoritmo LMS, ou seja,
w(n) =w(n—1)+ pe(n)u*(n), (3.20)

sendo e(n) = d(n) — y(n). As operagdes que compdem o algoritmo estdo mostradas na

Tabela 3.1.

Inicializagao do algoritmo

w(0) =0

Para cada instante de tempo n = 1,2,--- , calcule:
y(n) = u” (n)w(n — 1)

e(n) = d(n) —y(n)

w(n) =w(n — 1) + pe(n)u*(n)

Tabela 3.1: Algoritmo LMS.

Para a implementacao do algoritmo LMS no DFE os vetores u(n) e w(n) devem ser

substituidos pelos vetores x(n) e W(n) definidos respectivamente pelas equagoes (3.6) e (3.8).

3.4 Resultados Experimentais

A fim de analisar o desempenho do DFE em relacao ao LTE, algumas simulacoes foram

efetuadas. Para isso as seguintes medidas de desempenho sao consideradas:

e Taxa de erro de simbolos (SER- Symbol Error Rate). Esse é o parametro
mais usual para medida de qualidade em sistemas de comunicagao digital (PROAKIS,
1996). Para efeito de simulagao, envia-se uma seqiiéncia de simbolos conhecida e conta-

se o numero de simbolos recebidos incorretamente no receptor. A qualidade da conexao
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pode ser expressa como uma taxa de simbolos recebidos incorretamente em um nimero

total de simbolos transmitidos num determinado intervalo de tempo, ou seja,

SER - [simbolos errados]

; 3.21
[Total de sfmbolos transmitidos]’ (3:21)

e Interferéncia intersimbdlica residual. A avaliacao do método de equalizacao é

feita através da medida de ISI residual definida como (SHALVI & WEINSTEIN, 1990)

2 2 2
i) = Pl _ Elsl

[k, ? |5k, | ’

(3.22)

sendo s o vetor da resposta combinada da cascata canal-equalizador e s, seu com-
ponente de maior valor absoluto. A equalizacao perfeita implica em ter apenas uma
componente de s diferente de zero o que significa uma ISI(s) = 0. No entanto, essa
condicao s6 é obtida na auséncia de ruido, logo em casos praticos sempre existe uma

interferéncia residual (SHALVI & WEINSTEIN, 1990).

Nas simulagoes sao considerados os canais definidos na Tabela 3.2. As respostas ao pulso
unitario, respostas em freqiiéncia e diagramas de zeros destes canais sao apresentados nas
figuras 3.1 e 3.2. Cabe observar que os canais H; e Hy possuem nulos espectrais o que torna

a equalizagao com o LTE inviavel.

H; (linear com zeros na circunferéncia unitaria e de fase ndo minima)
Hi(z2) =1+12 442724223 + 4274 + 225 + 1276+ 1277
zeros: {1.61eX1%5 —0.65, e 0.765e0-23}

(PAPADIAS & PAULRAJ, 1995)

Hy (linear com zeros na circunferéncia unitdria)
Hy(z) =142zt + 1272
zeros: {—1, -1}

(KECHRIOTIS et al., 1992)

Tabela 3.2: Caracteristicas dos canais usados nas simulacoes.
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Figura 3.1: (a) Resposta ao pulso unitario, (b) diagrama de zeros e (c) resposta em freqiiéncia do

canal H;.
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Figura 3.2: (a) Resposta ao pulso unitario, (b) diagrama de zeros e (c) resposta em freqiiéncia do

canal Ho.
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Para manter uma equivaléncia de complexidade computacional entre os dois equalizado-
res, o numero de coeficientes do LTE é considerado igual a soma do ntimero de coeficientes

do filtro direto e de realimentacao do DFE como mostrado na Tabela 3.3.

Canal H, H,

LTE M=17 | M =5

DFE | M; =12 | M; =3

My=5 | M=2

Tabela 3.3: Numero de coeficientes dos filtros do LTE e DFE usados nas simulagoes.

Para que o LTE e o DFE apresentem um desempenho adequado no caso supervisionado,
o atraso da resposta desejada deve ser devidamente escolhido. A fim de determinar o atraso
“6timo” para o canal H;, foram feitas simulagoes considerando a solucao de Wiener para o
caso do DFE e do LTE. Assumindo modulacao 2-PAM e uma relagao sinal-ruido de 15 dB,
curvas de taxa de erro de simbolo sao mostradas na Figura 3.3. Nesta figura é possivel
observar que o DFE apresenta o melhor desempenho considerando o atraso no intervalo
8 < Aprg < 13. No caso do LTE, uma boa escolha do atraso corresponde a 8 < Ayrg < 14.
Levando em conta esses resultados, adotou-se Aprg = Arrg = 10 nas simulagoes seguintes.

Na Figura 3.4 sdo mostradas curvas de SER em funcao da relacao sinal-ruido (SNR) para o
canal H; considerando a solucao de Wiener para o DFE e o LTE. Cabe notar que para SNR >
10 dB, o DFE apresenta um desempenho superior ao do LTE. Isto acontece porque o LTE
nao apresenta um desempenho adequado em canais com nulos espectrais pronunciados como
¢ o caso do canal H; (KECHRIOTIS et al., 1992). As curvas de interferéncia intersimbdlica
residual sao apresentadas na Figura 3.5. Como esperado, o DFE apresenta uma melhor

eliminacao de ISI que o LTE.
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Iog10 (SER)

Figura 3.3: Curva de SER em fungao do atraso para o DFE (M = 12, M}, = 5) e o LTE (M=17);
Wiener, Canal Hy, 2-PAM, SNR=15 dB.
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Figura 3.4: Curva de SER em func¢ao da SNR para o DFE (M; = 12, M}, = 5) e o LTE (M=17);
Wiener, Canal Hy, 2-PAM, A = 10.
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Figura 3.5: Curva de ISI residual em fungdo da SNR para o DFE (M; = 12, M, = 5) e o LTE
(M=17); Wiener, Canal H;, 2-PAM, A = 10.

Na Figura 3.6 sao apresentadas as respostas combinadas do DFE e do LTE considerando a
solugao de Wiener e SNR = 30 dB. Na Figura 3.6-(a) sao mostrados os coeficientes atrasados
do filtro de realimentacao do DFE assim como o resultado da convolucao entre as respostas ao
pulso unitéario do canal e do filtro direto. A soma correspondente é esquematizada na Figura
3.6-(b). E possivel observar que a interferéncia intersimbdlica posterior a décima amostra
(ISI posterior) é praticamente eliminada, o que nao acontece no caso do LTE (Figura 3.6-
(c)). Em outras palavras, o resultado da equalizagdo com o DFE é mais préximo da solugao
6tima de zero-forcing que o do LTE.

A fim de avaliar a melhor configuragdo do DFE para um atraso de A = 10 amostras,
considerou-se a variacao do niimero de coeficientes do filtro direto mantendo-se fixo o niimero
de coeficientes do filtro de realimentacao e vice-versa. No caso do LTE, para manter a
mesma complexidade computacional do DFE, o nimero de coeficientes foi feito igual a soma
do nidmero de coeficientes do filtro direto e de realimentacao, ou seja, M = My + M,. Na
Figura 3.7-(a) é mostrada uma curva de taxa de erro de simbolo em fungao da variagao de

My, para M, =5, A =10 e SNR = 15 dB. E possivel observar nesta figura que a escolha de
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M; > 9 garante o melhor desempenho do DFE. Na Figura 3.7-(b) considera-se a variagao
de M,, para M; =12, A = 10 e SNR = 15 dB. Neste caso, pode-se observar que o melhor
desempenho do DFE é obtido a partir de M, > 5 e que o aumento do numero de coeficientes
do filtro de realimentacao nao acrescenta uma melhoria no desempenho do equalizador. Na
Figura 3.7-(c) variou-se o ntimero de coeficientes do LTE. Neste caso M > 15 garante o
melhor desempenho desse equalizador. Considerando o estudo dos parametros de projeto do
DFE conclui-se que para esse canal, assumindo um atraso de A = 10 amostras, a melhor con-
figuracao para o DFE é My =9 e M, = 5. Desta forma, evita-se a implementacao de filtros

com um grande numero de coeficientes sem ganho efetivo no desempenho da equalizacao.

T
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Figura 3.6: (a) Resposta combinada da cascata canal-filtro direto (e) e coeficientes do filtro de
realimentacao do DFE (x); (b) Resposta combinada resultante para o DFE (M; = 12, M, = 5); (c)
Resposta combinada para o LTE (M = 17); Canal H;, SNR=30 dB, A = 10, 2-PAM.
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Figura 3.7: (a) Variagdo dos coeficientes do filtro direto do DFE, considerando M, = 5; (b)
Variacao dos coeficientes do filtro de realimentacao do DFE, considerando My = 12; (c) Variacao

do ntimero de coeficientes do LTE; Canal H;, SNR=15 dB, A = 10, 2-PAM.

A fim de comparar as solugoes de Wiener para o LTE e o DFE com a solucao de Bayes, o
canal H, e as configuracoes dos equalizadores da Tabela 3.3 foram considerados. A solucao
de Bayes depende do nimero de estados desejados do canal (MULGREW, 1996). A fim
de considerar uma menor complexidade de implementagao e por apresentar caracteristicas
semelhantes ao canal Hy, o canal Hy foi escolhido. Na Figura 3.8, sao apresentadas curvas
de taxa de erro de simbolo. Nota-se que o critério de Wiener para o LTE apresenta um
desempenho inferior ao da solucao de Bayes para SNR < 25 dB. Porém para uma relacao
sinal-ruido superior, o desempenho destas solucoes 6timas tendem ao mesmo patamar de
taxa de erro. A solucao de Wiener para o DFE também foi comparada a solugao de Bayes
considerando realimentacao de decisoes. Neste caso, embora haja uma maior proximidade
entre as curvas de taxa de erro, a solucao de Bayes ainda é superior. Cabe observar que ao
se considerar um canal nao-linear, a diferenca de desempenho entre a solucao de Bayes e de
Wiener torna-se mais pronunciada (SILVA, 2001). Cabe observar ainda que para relagoes
sinal-ruido baixas, devido a realimentagao de erros, o DFE apresenta uma maior taxa de

erro de simbolo, podendo inclusive superar a do LTE.
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Figura 3.8: Curvas de SER em func¢ao da SNR para o DFE e o LTE considerando as solugoes
6timas de Wiener e Bayes; Canal Hy, My = 3, M, =2, M =5, A = 3, 2-PAM.

Para comparar o desempenho do algoritmo LMS na adaptacao do LTE e DFE face a
solucao de Wiener, considera-se o canal Hs, um atraso de A = 3 amostras e transmissao de
sinais bindrios (2-PAM). Na Figura 3.9 é mostrada a convergéncia dos coeficientes do LTE
e do DFE adaptados pelo algoritmo LMS em comparacao com a solucao de Wiener. Como
era de se esperar, depois de uma convergeéncia inicial de aproximadamente 3000 iteragoes, os
coeficientes adaptados pelo algoritmo LMS oscilam em torno da solugao de Wiener. No caso
do LTE, embora tenham sido considerados M = 5 coeficientes, ha dois deles que sao muito

proximos como pode ser observado na solucao de Wiener mostrada a seguir
w, = [0.0891 —0.3140 0.7137 —0.3122 0.0876]". (3.23)

Na Figura 3.10 sao apresentadas curvas de SER em fungao da relacao sinal-ruido (SNR)
considerando o canal Hs, atraso de A = 3 amostras e os resultados obtidos pela solugao de
Wiener e pelo algoritmo LMS para o LTE e o DFE. Novamente o desempenho obtido pelo
algoritmo LMS ¢é um pouco pior mas ainda se mantém préximo do desempenho obtido pela

solucao de Wiener.
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Figura 3.9: Convergéncia dos coeficientes do LTE e DFE adaptados com o algoritmo LMS (M = 5,
My =3, My, =2, A =3, p=0.007) em comparagao a solu¢do de Wiener (coeficientes indicados
por linhas retas); 2-PAM, Canal Hs, SNR = 20 dB.
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Figura 3.10: Curvas de SER em funcao da SNR para o DFE e o LTE considerando a solugao de
Wiener e o algoritmo LMS; Canal Hy, M =5, My =3, My =2, A =3, u = 0.007, 2-PAM.
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A partir dessas simulagoes é possivel verificar que o DFE apresenta um desempenho
superior ao do LTE. Além disso, o algoritmo LMS tende para a solucao de Wiener, sendo
que quanto melhor a qualidade das estimativas, maior a proximidade de desempenho dessas
solugoes. Cabe notar que para relagoes sinal-ruido baixas, o DFE apresenta uma maior
realimentacao de erros. Na literatura existem estudos tedricos sobre a propagacao desses

erros (QUERESHI, 1985), o que foge do escopo desta dissertagao.



Capitulo 4

O Algoritmo do Mdédulo Constante
para adaptacao do LTE e do DFE

Neste Capitulo algoritmos on-line baseados no critério do Médulo Constante para adaptacao
autodidata do LTE e do DFE sao abordados. Em seguida alguns resultados de simulagoes

sao apresentados.

4.1 O algoritmo do Mdédulo Constante

Quando a transmissao de uma seqiiéncia de treinamento se torna um procedimento muito
custoso, dificil ou até mesmo impossivel, a adaptacao dos coeficientes do equalizador deve
ser feita de forma autodidata (DING & LI, 2001). Neste caso, critérios de otimizagao podem
ser definidos a partir de estatisticas de ordem superior das seqiiéncias a serem transmitidas.
Isso é viavel uma vez que o modelo estatistico dessas seqiiéncias é conhecido pelo sistema
(HAYKIN, 2002). Desta forma, a fungao do receptor é estimar o sinal originalmente transmi-
tido a partir do sinal recebido com base nessas estatisticas (DING & LI, 2001). Os diagramas
das figuras 2.1 e 2.4 das paginas 7 e 12 ilustram respectivamente o esquema da equalizacao
autodidata para o LTE e para o DFE.

Dentre os algoritmos de equalizagao autodidata, destaca-se o Algoritmo do Médulo Con-

stante (CMA - Constant Modulus Algorithm) proposto por Godard (1980). A funcao custo

28
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que da origem a esse algoritmo é descrita por

Jo = E|[(lym)]* - BY)’] (4.1)

sendo R§ um escalar que representa o “modulo esperado” e é definido como

Ri— Eﬂa(n)r]

~ Efla(n)P]”

O CMA ¢ obtido a partir da minimizacao de Jg utilizando o método do Gradiente Es-

(4.2)

tocdstico (GODARD, 1980). Suas operagoes estao mostradas na Tabela 4.1. Cabe observar
que apesar do algoritmo ser o mais usado em equalizacao autodidata na pratica, a escolha

do passo de adaptacao que assegura sua convergéncia ainda é um problema em aberto na

literatura (SILVA, 2004).

Inicializagao do algoritmo

w(0)=[00---1---00]

Para cada instante de tempo n = 1,2,--- , calcule:
y(n) = u” (m)w(n —1)

e(n) = (RS — ly(n)[2)y(n)

w(n) =w(n —1) + pe(n)u*(n)

Tabela 4.1: Algoritmo do Médulo Constante (CMA).

Como no caso do algoritmo LMS, para a implementacao do CMA no DFE os vetores
u(n) e w(n) devem ser substituidos pelos vetores x(n) e W(n) definidos respectivamente
pelas equagoes (3.6) e (3.8) da pagina 14. Ao se utilizar o CMA na adaptacao do DFE
podem ocorrer solugoes degeneradas. Neste caso, o sinal de saida do equalizador y(n) inde-
pende de sua entrada u(n) (PAPADIAS & PAULRAJ, 1995; SZCZECINSKI & GEI, 2002).
Considerando por exemplo o DFE adaptado com o CMA e transmissao de sinais binarios

(2-PAM), os coeficientes dos filtros direto e de realimentacao podem assumir a forma
wi(n)=0, e wy(n)=[0---010---0]". (4.3)

E possivel observar que neste caso e(n) = 0 e a atualizacdo dos coeficientes segundo o CMA

deixa de ocorrer. Para evitar este problema, muitos autores consideram uma adaptacao
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desacoplada dos filtros direto e de realimentacao (CASAS et al., 1995, 1999; TONG & LIU,
1997; LABAT et al., 1998). Entretanto, essa forma de adaptagao é menos eficiente do que a
adaptagao conjunta, principalmente se o canal for variante no tempo (SZCZECINSKI & GEI,
2002). Neste cendrio, Szczecinski e Gei (2002) propuseram um novo critério para detecgao
de solucoes degeneradas. Esse critério é baseado na funcao custo de Godard com restricao
na adaptagao dos filtros direto e de realimentacao e é minimizado por um algoritmo do

gradiente estocastico denominado DFE-CMA-FB. Esses resultados sao revisitados a seguir.

4.2 O Algoritmo que Evita Solucoes Degeneradas

O sinal de saida do filtro direto do DFE pode ser escrito em funcao do vetor de resposta

combinada da cascata canal-filtro direto s¢(n — 1), ou seja

urn) = 3 spaln— Datn— k) + 3 wpeln — Dnln— k). (1.4)

(. J/

v(n)
sendo My, = N + M; — 1. Cabe observar que v(n) é o resultado da convolucao do ruido

branco Gaussiano com os coeficientes do filtro direto. Por conveniéncia reescreve-se (4.4) da

seguinte forma (SZCZECINSKI & GEI, 2002)

A-1
yr(n) = sya(n—1a(n — A) + Z sre(n—1a(n — k)

Ms—A—1

+ > speraln—Da(n— A —k) +v(n). (4.5)

Assumindo decisoes corretas, ou seja
a(n —A) =a(n—A), (4.6)

a salda do filtro de realimentacao é dada por

My,

yp(n) = Z wpp(n —1)a(n — A — k). (4.7)

k=1
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Utilizando (4.5) e (4.7) e supondo que M, = My — A — 1, a saida do DFE pode ser reescrita

CcOo1mo

y(n) =sga(n —1)a +Zkan—1 (n—k)
S spealn— D)+t un—Da—A—k)+o(m).  (48)
k=1

E possivel observar nessa expressao que para eliminar completamente a ISI, os dois so-
matdérios devem tender a zero. O filtro de realimentagao do DFE vai agir somente sobre o

segundo somatoério e pode anulé-lo se
wbjk(n—l) :—Sﬁk_;,_A(n—l), k:L...,MS—A—l. (49)

Por outro lado, o filtro direto tem agao nos dois somatérios, uma vez que que a resposta
combinada sgi(n — 1), k = 0,..., My depende dos coeficientes do canal e do filtro direto.
Para eliminacdo do segundo somatério de (4.8) a Equagao (4.9) deve ser satisfeita. Isto

implica em

M, M,—1
Iwo(n = DI* = Jwpe(n =P < > [spaln = DI (4.10)
k=1 k=0
Observando que
M,—1
E{lys(m)P’} = o7 Y lspaln = DI + E{Jo(n)}
k=0
Mo—1
=00 Y lspr(n =D + [wy(n = 1)o7, (4.11)
k=0
obtém-se a seguinte relacao
M,—1 2
E{ly;(n)*} o
S bsgaln = P = T oy - 1) % (112)
k=0 a a

Substituindo (4.12) em (4.10) chega-se a

fwotn — 1)) < PEADEE g 0y %, (4.13)

2
Oa

Definindo a varidvel

27
0—(1

Culn) = ol — 1)1 = P 02 (1.14)
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pode-se verificar que para que (4.9) seja verdadeira, a restrigao C,(n) < 0 deve ser satisfeita.
Em (SZCZECINSKI & GEI, 2002) foi demonstrado que as solugoes que satisfazem essa
restricao sao nao-degeneradas. Desta forma, foi proposto um novo critério para adaptacao

autodidata do DFE dado por
Joew = {E{(yM) = B3} |Culn) < 0}, (4.15)
Utilizando-se um multiplicador de Lagrange A, esse critério se reduz a
Jaoes = E{(Jy(n)[* — R3)*} + ACu(n), (4.16)

sendo A escolhido para garantir C,(n) < 0. A partir da minimizacao desse critério, obteve-
se o algoritmo denominado DFE-CMA-FB cujas operacoes estao mostradas na Tabela 4.2.
Nesta tabela, 0 < a < 1 é um fator de esquecimento e A(n) é o multiplicador de Lagrange

que deve ser escolhido conforme o valor de Cy,(n), ou seja, A(n) = A\,v(Cy(n)), sendo

1, se x>0
v(z) = (4.17)

0, caso contrario

a funcao degrau. E usual assumir \, = 2 e a = 0.95 (SZCZECINSKI & GEI, 2002).

Cabe observar que na obtengao do algoritmo foram considerados ¢ =1 e
Iwy(n = DII* = E{Jys(n)[} > wy(n — )]0y,
Com essas consideragoes, a restrigao se reduz a
Cu(n) = [[wy(n — 1[I = E{Jy;(n)[*} < 0. (4.18)

Desta forma, em cada iteragao deve-se estimar E{|y;(n)|?}, o que é feito através de uma
janela exponencial com um fator de esquecimento . A deducao detalhada desse algoritmo
pode ser encontrada em (SZCZECINSKI & GEI, 2002).

Comparando esse algoritmo com o CMA (Tabela 4.1), observa-se que quando a restrigao
¢ obedecida, ou seja, quando Cy(n) < 0, o multiplicador de Lagrange A(n) é nulo e os
dois algoritmos sao idénticos. Caso contrario, A(n) = A, e as equagoes de adaptacao dos
coeficientes dos filtros direto e de realimentacao diferem. Além disso, para estimar o valor
de (', em cada instante de tempo, deve-se calcular a norma do vetor de coeficientes do filtro

de realimentacao além de estimar a poténcia do sinal de saida do filtro direto.



4.3 O Problema de rotacgao de fase 33

Inicializacao do algoritmo:
w(0)=[0---010---0]"

wy(0) =0, g(0)=0, E,(0)=0

Para cada instante de tempo, n = 1,2, - - - . caleule:
yr(n) =u’(n)ws(n—1)
yp(n) = ax(n)wy(n —1)
y(n) = yr(n) + yp(n)
e(n) = (ly(n)]* — Rg)y(n)
By, (n) = aEy,(n = 1) + (1 — a)lys(n)?
g(n) = ag(n — 1) + (1 - a)ys(n)u*(n)

Cu(n) = [[wy(n = 1[* = E,,(n)

wi(n) =ws(n—1) + p[A(n)g(n) — e(n)u*(n)]

wy(n) = [1 — pA(n)]wy(n — 1) — pe(n)ax(n)

Tabela 4.2: Sumério do DFE-CMA-FB.

4.3 O Problema de rotacao de fase

Um problema comum da equalizacao autodidata baseada no critério do Médulo Constante é
a rotacao de fase aleatéria (HEIDARI et al., 2000). Em geral, a saida do equalizador é dada
por y(n) = &/?a(n — A) + v(n), com ¢ € [0, 27| e ruido complexo v(n) . A rotagao de fase
deve ser compensada antes do decisor. A literatura contém varios algoritmos autodidatas
para recuperagao da fase (HEIDARI et al., 2000), mas por simplicidade assume-se neste
trabalho o algoritmo chamado PTA (Phase Tracking Algorithm) (SZCZECINSKI & GEI,
2002; PROAKIS, 1996), que possui a seguinte atualizacao da fase

o(n+1) = p(n) + p,Im(y'(n)a*(n — A))

sendo y'(n) = y(n)e 9™ u, o passo de adaptacio e Im(v) a parte imagindria de v.
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4.4 Resultados Experimentais

Para comparar os algoritmos CMA e DFE-CMA-FB face ao problema das solugoes degene-
radas considerou-se como exemplo ilustrativo, uma simulacao em que se transmitiu sinais
binarios através do canal Hy da Tabela 3.2, pagina 18, com SNR = 30 dB e condicoes ini-
ciais w;(0) = [0 1 0]7 e wy(0) = [0 0]". Na primeira coluna da Figura 4.1 sdo mostrados
os resultados do CMA na adaptacao do DFE. E possivel observar que embora o sinal de
saida do equalizador seja parecido com o sinal transmitido, nao ocorre a efetiva recuperacao
do mesmo. Isso pode ser constatado ao se comparar a seqiiéncia de saida do decisor com a
seqiiéncia transmitida considerando diferentes atrasos. Neste caso, os coeficientes do filtro
direto tornam-se nulos o que faz com que o sinal de saida independa da entrada e conseqiien-
temente do sinal transmitido. Utilizando o DFE-CMA-FB na adaptacao do DFE, as solucoes
degeneradas sao evitadas como pode ser observado na segunda coluna de Figura 4.1. Apds
uma convergencia inicial, ocorre a recuperacao do sinal transmitido e os coeficientes do filtro
direto convergem para valores diferentes de zero.

DFE-CMA DFE-CMA-FB

(b) Erro(n)

4
x 10

0.5

’ > 1
b Coef. Filtro
Q .
2 \‘\ Realimentac&o Coef. Filtro
O Realimentagdo “~Sa
O

@ L4 \‘l [ ] ~_ / /
Coef_. Filtro
-0.5 -05 pireto ~___

1 2 3 4 5 1 2 3 4 5

Figura 4.1: Comportamento do CMA e DFE-CMA-FB face ao problema de solugoes degeneradas
(a) Saida do equalizador, (b) Erro de decisao, (c¢) Coeficientes do filtro direto e de realimentagao;

2-PAM, canal Hy, SNR = 30 dB, My =3, M = 2, e yu = 0.01, w(0) = [0 1 0]7 e w;(0) = [0 0]”.
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Para comparar o desempenho do CMA na adaptacdao do LTE e do DFE em relacao a
solucao de Wiener e ao algoritmo LMS considerou-se o canal Hy com um atraso de A = 3
amostras. Na Figura 4.2 sao mostradas curvas de taxa de erro de simbolo. E possivel observar
que para SNR < 17.5 dB, o desempenho dos equalizadores treinados com os algoritmos
autodidatas é um pouco pior do que o obtido com a equalizacao supervisionada. Quando
SNR > 17.5 dB no caso do LTE, o desempenho do CMA se torna pior que o algoritmo LMS.
Por outro lado, no caso do DFE, o desempenho do DFE-CMA-FB é um pouco pior que o
obtido com o LMS. Neste caso observou-se que o algoritmo autodidata converge para uma
solucao proxima a de Wiener, mas com um atraso de A = 2 amostras que é diferente do

atraso considerado na adaptacao supervisionada.

Iog10 (SER)

-35H % DFE
—v— LTI

Wiener

iener
= LMS

~4r| -e— LTE s
—— DFEpce cvaes
e LTECMA

_45 I I I I I
0 5 10 15 20 25 30

SNR (dB)

Figura 4.2: Curvas de SER em fun¢ao da SNR para o LTE e o DFE; Canal Hy, M =5, My = 3,
Mb ey 2’ A = 3, 2—PAM

Na Figura 4.3 é mostrada a convergéncia dos coeficientes do LTE e do DFE adaptados
respectivamente pelo CMA e pelo DFE-CMA-FB em comparacao com a solucao de Wiener.
Considerando o caso supervisionado da Figura 3.9, pagina 26, observa-se que a convergéncia
dos coeficientes do DFE é bem mais lenta, o que pode ser contornado por exemplo através

do pré-branqueamento do sinal de entrada (HAYKIN, 2002). Além disso, é possivel notar
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em ambos 0s casos, que os coeficientes convergem para uma solucao proxima a de Wiener
com atrasos de A = 3 e A = 2 amostras respectivamente para o LTE e o DFE. No entanto,

esse comportamento nem sempre ocorre como foi observado em (ZENG et. al, 1998).
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Figura 4.3: Convergéncia dos coeficientes do LTE e DFE adaptados respectivamente com o CMA
(M =5, p=0.001) e DFE-CMA-FB (M; = 3, M} = 2, u = 0.001) em comparacao a solugao de
Wiener (coeficientes indicados por linhas retas); 2-PAM, Canal Hy, SNR = 25 dB.

O desempenho do CMA para adaptacao do LTE pode ser melhorado utilizando-se a
idéia da operacao concorrente (CHEN, 2003). As custas de um aumento da complexidade
computacional, o CMA+SDD consegue atingir um patamar de MSE menor que o do CMA.
Inspirando-se nesse bom comportamento e tendo como objetivo melhorar o desempenho do

DFE-CMA-FB, é proposto no capitulo seguinte um algoritmo autodidata concorrente para

o DFE.



Capitulo 5

Algoritmos concorrentes para

adaptacao do LTE e do DFE

Neste capitulo, é proposto um algoritmo autodidata concorrente para adaptacao do DFE. Na
Secao 5.1 o algoritmo do Médulo Constante que opera de forma concorrente com o algoritmo
de Decisao Direta Suave ¢ revisitado. Inspirando-se nesse algoritmo é proposto na Segao 5.2

um novo algoritmo autodidata concorrente para o DFE.

5.1 O Algoritmo Concorrente de Chen

Nesta secao aborda-se inicialmente o algoritmo de Decisao Direta Suave e o algoritmo con-

corrente denominado CMA-+SDD é entao revisitado.

5.1.1 O Algoritmo de Decisao Direta Suave

O algoritmo de Decisao Direta Suave (SDD - Soft Decision Direct) foi proposto originalmente
em (KARAOGUZ & ADARLAN, 1992) para 4-QAM e estendido em (CHEN et al., 1995)
para M-QAM. Ele é baseado na divisao de tarefas. Assim, a tarefa da equalizacao de uma
sinalizacao M-QAM é divida em subtarefas mais simples (CHEN et al., 1995) que podem
ser realizadas pelo algoritmo autodidata proposto em (KARAOGUZ & ADARLAN, 1992).
Essa idéia é explicada melhor a seguir.

Apds uma convergencia "satisfatoria”, a saida do equalizador pode ser expressa aproxi-

37
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madamente como

y(n) = a(n — A) + v(n) (5.1)

sendo v(n) = vg(n) + jv;(n) um ruido do tipo AWGN com E{vx(n)v;(n)} =0e

p=E{vi(n)} = E{v/(n)}. (5.2)

Desta forma, a fungao densidade de probabilidade (f.d.p.) a posteriori de y(n) pode ser

aproximada por

ply(m)=> > M e [—M] (5.3)

2p

sendo ay; simbolos de uma constelacao M-QAM que pertencem ao conjunto
A={ap=02k—K—-1)+j2l- K —-1),1 <k I < K}

com K = v/ M e Py as probabilidades a priori de ay,. Para simbolos equiprovaveis Py, = 1/M
coml1<kI[I<K.
O plano complexo pode ser dividido em M /4 regices regulares. Neste caso, como indicado

na Figura 5.1, cada regiao A; contém quatro simbolos, isto é
A; = {ajm, m=1,2,3,4},
sendo i =1,2,..., M/4. Definindo
eim(n) = y(n) — ajm, (5.4)

se a saida do equalizador estiver na regiao A;, uma aproximacao local para a f.d.p a posteriori

de y(n) serd

R ~ 1 lgim(n)[?
ply) = 3 g | (5.5
Cabe observar que neste caso a probabilidade a priori é igual a 1/4.
O algoritmo SDD minimiza o critério definido pelo logaritmo da f.d.p local de y(n), ou
seja
Juap = —E{plog[pi(y(n))]}. (5.6)
Utilizando um algoritmo do gradiente estocastico para ajustar os coeficientes do equalizador,

chega-se a

w(n) =w(n—1) — p&(n)u’(n) (5.7)
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sendo

£(n) = = ’ . (5:8)

Para assegurar uma correta separagao dos agrupamentos, o parametro p deve ser menor que
a metade da minima distancia entre dois simbolos vizinhos da constelagio (CHEN et al.,
1995). Essa ¢ uma “estimativa” do valor de p definido em (5.2). Para se obter uma melhor
convergencia, a escolha desse parametro deve ser feita em cada etapa, o que pode se tornar

uma tarefa dificil (CHEN, 2003).
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*
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Figura 5.1: Ilustracao das regioes locais para a adaptacao do algoritmo SDD e 64-QAM

(primeiro quadrante do plano complexo).

Como indicado em (5.8), na adaptacao dos coeficientes do algoritmo SDD é necessario
calcular apenas 4 exp(-) em cada iteragao, o que pode ser implementado através de uma
tabela. A tarefa a ser executada para uma constelacao M-QAM é atingida com L etapas,
sendo L = log, VM. A identificacio da regido A; nio causa um aumento significativo na
complexidade computacional j& que isto requer apenas 2(L — 1) comparagdes. Desta forma,
a complexidade do algoritmo é sempre equivalente a complexidade minima do caso 4-QAM

(CHEN et al., 1995). Considerando por exemplo 64-QAM, o plano complexo é dividido em
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64/4 = 16 regides com 4 simbolos como mostrado na Figura 5.1. A primeira etapa consiste
na classificacao da saida do equalizador nos 4 quadrantes do plano complexo. Supondo que
uma amostra da saida é 5.3 4+ 5.7, ela deve ser classificada no primeiro quadrante, uma vez
que sua parte real e sua parte imaginaria sao positivas. Na segunda etapa a saida deve ser
classificada nas 4 regides existentes no primeiro quadrante. Por fim, na iltima etapa, &(n)
pode ser calculado através da Equagao (5.8), utilizando-se os 4 simbolos a;,, m = 1,2,3,4

da regiao final A;.

5.1.2 O Algoritmo CMA-+SDD

O CMA ¢ o algoritmo mais utilizado na pratica devido a sua baixa complexidade com-
putacional (LICCIARDI, 2003). Em geral, apds a convergéncia, o CMA é chaveado para o
algoritmo de Decisao Direta (DD - Decision Direct) a fim de minimizar o MSE atingido em
regime (MACCHI & EWEDA, 1984). No entanto, para o funcionamento adequado desse
esquema, o MSE em regime deve ser suficientemente pequeno o que nem sempre ocorre (DE
CASTRO et al., 2001).

Neste contexto, De Castro et. al (2001) propuseram uma forma concorrente de operar o
algoritmo de Decisao Direta com o CMA para constelacao M-QAM. Para evitar propagacao
de erros devido as decisbes incorretas, a adaptacao do algoritmo DD é feita apés a do CMA.
Seus coeficientes sao ajustados apenas se a adaptagao do CMA tiver sido considerada correta
com uma alta probabilidade (DE CASTRO et al., 2001; CHEN, 2003). Com um aumento
moderado na complexidade computacional, o CMA+DD apresenta uma grande melhora de
desempenho em relagao ao CMA.

Inspirado-se nessa idéia, Chen (2003) propos uma modifica¢ao nesse esquema substituindo
o algoritmo de Decisao Direta pelo de Decisao Direta Suave revisitado na secao anterior. O
CMA+SDD, também chamado de bootstrap mazimum a posteriori probability (CHEN et al.,
2004), possui uma complexidade computacional menor e uma taxa de convergéncia mais
rapida do que o CMA+DD. Esse algoritmo ainda tém capacidade de corrigir a rotagao de
fase em constelagao M-QAM que pertengam ao intervalo | — /2, m/2[. Rotagoes miltiplas
de m/2 devem ser evitadas através da codificacao diferencial (PROAKIS, 1996).

O vetor de coeficientes do LTE adaptado pelo concorrente CMA+SDD é resultante da
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soma de dois vetores, ou seja,

w(n) =w.(n) + wy(n). (5.9)

Os vetores de coeficientes w.(n) e wy(n) sdo adaptados respectivamente pelo CMA e pelo
algoritmo SDD. As operacao do algoritmo sao apresentadas na Tabela 5.1. Ele possui uma
complexidade computational que fica entre as complexidades do CMA e do concorrente
CMA+DD (CHEN, 2003).

Esse algoritmo concorrente, da mesma forma que o CMA, nao evita solucoes degeneradas.
Na segao seguinte é proposto um algoritmo concorrente para adaptacao do DFE que evita

essas solugoes.

Inicializacao do algoritmo:

Ry = E{la(n)|*} /E{la(n)[*}

wo(0) = wy(0) =[0--- 010 --- 0]”

Para cada instante de tempo, n = 1,2, ..., calcule:
y(n) =u"(n) [we(n — 1) + wa(n — 1)]
e(n) = (ly(n)]* = R5)y(n)
w.(n) =we(n—1) — pce(n)u*(n)
Identifique a regiao A; fazendo 2(L — 1)

comparacoes e calcule:

wa(n) = Waln — 1) — e (m)ut (n)

Tabela 5.1: Sumario do CMA+SDD.
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5.2 O algoritmo Proposto

Propoe-se nessa secao a operacao de forma concorrente dos algoritmos SDD e DFE-CMA-
FB. O algoritmo resultante, denominado NDEG-SDD-CMA (Non-Degenerate Soft Decision
Directed-CMA), teve como motivagdo o bom comportamento do algoritmo concorrente de
Chen para adaptacao autodidata do LTE e constelacao M-QAM. Desta forma, espera-se
que ele evite solucoes degeneradas como o DFE-CMA-FB e adquira o bom comportamento
dos algoritmos concorrentes. Suas operagoes consistem basicamente daquelas mostradas na
Tabela 4.2 da pagina 33 adicionadas as operacoes do algoritmo SDD mostrado em detalhe
na Secao 5.1.1.

O algoritmo resultante é mostrado na Tabela 5.2. Cabe notar que f and b sao respec-
tivamente os vetores dos coeficientes dos filtros direto e de realimentacao atualizados com
o algoritmo SDD (Segao 5.1.1) e wy e w;, os vetores de coeficientes atualizados pelo DFE-
CMA-FB (Tabela 4.2).

Na Tabela 5.3 as complexidades computacionais dos algoritmos sao apresentadas. A com-
plexidade do NEG-CMA-SDD é comparada as dos DFE-CMA e DFE-CMA-FB. Considera-se
nas implementagoes do DFE-CMA e DFE-CMA-FB a compensacao de fase antes do decisor
com o PTA conforme apresentado na Secao 4.3. Embora o CMA convencional para adaptacao
autodidata de DFEs, chamado DFE-CMA (SZCZECINSKI & GEI, 2002), nao evite solugoes
degeneradas, ele é considerado aqui para simples comparagao. A complexidade do NDEG-
SDD-CMA mostrada na Tabela 5.3 foi calculada para constelacao 4-QQAM. No caso geral,
considerando uma constelacao M-QAM, para identificar a regiao A; é necessario adicionar
2(L — 1) comparagoes, sendo L = log, v/ M. Cabe notar que a complexidade computacional

do algoritmo proposto é um pouco maior que a complexidade do DFE-CMA-FB.
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Inicializacao do algoritmo:
w;(0)=[0---010---0]", E,(0)=0

£(0) = g(0) = 0, w;(0) = b(0) = 0

Para cada instante de tempo, n = 1,2,.. ., calcule:

yr(n) =a"(n) [wy(n —1) +f(n —1)]
yo(n) = ax(n) [wy(n — 1) +b(n —1)]
yr(n

y(n) = ) + yb(n)
e(n) = (ly(n)* — R3)y(n)
By, (n) = aBy (n —1) 4+ (1 —a)lys(n)[?

(
g(n) = ag(n —1) + (1 — a)ys(n)u*(n)
Cu(n) = [wi(n = 1)||* = Ey,(n)
A(n) = Av(Cy(n))

wi(n) =wyp(n —1) + p[A(n)g(n) — e(n)u*(n)]

wi(n) = [1 = pA(n)[wy(n — 1) — pe(n)ax (n)
Identifique a regiao A; fazendo 2(L — 1)
comparagoes e calcule:

E:wplkm W}hﬂm

§(n)="=—

£(n) = £(n — 1) + pat (W)} ()
b(n) = b(n — 1) + paé(n)a*(n)

Tabela 5.2: Sumaéario do NDEG-SDD-CMA.

Op. DFE-CMA DFE-CMA-FB NDEG-SDD-CMA
X | 8My +8My +19 | 16My + 12M,, + 28 | 20M ¢ + 16 M}, + 36
+ | 8My+8My+ T | 14My + 10My + 11 | 20My + 16M;, + 25
+ — — 1

exp — — 4

Tabela 5.3: Complexidade computacional dos algoritmos.
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5.3 Resultados Experimentais

Nesta secao sao apresentados resultados de simulacoes para o LTE e o DFE considerando os
algoritmos concorrentes. Na Secao 5.3.1 sao mostrados os resultados obtidos com o algoritmo
CMA+SDD. Na Secao 5.3.2 sao mostrados os resultados obtidos com o algoritmo NDEG-
SDD-CMA para canais de TV digital.

5.3.1 Simulacoes com o LTE

Os coeficientes do canal H3 (CHEN, 2003) usado nas simulagdes com o algoritmo concorrente

sao mostrados na Tabela 5.4 e sua resposta em freqiiéncia é apresentada na Figura 5.2.

Coef. N2 | Parte Real | Parte Imag. || Coef. N | Parte Real | Parte Imag.
0 0,0145 -0,0006 11 0,0294 -0,0049
1 0,0750 0,0176 12 -0,0181 0,0032
2 0,3951 0,0033 13 0,0091 0,0003
3 0,7491 -0,1718 14 -0,0038 -0,0023
4 0,1951 0,0972 15 0,0019 0,0027
5 -0,2856 0,1896 16 -0,0018 -0,0014
6 0,0575 -0,2096 17 0,0006 0,0003
7 0,0655 0,1139 18 0,0005 0,0000
8 -0,0825 -0,0424 19 -0,0008 -0,0001
9 0,0623 0,0085 20 0,0000 -0,0002
10 -0,0438 0,0034 21 0,0001 0,0006

Tabela 5.4: Resposta ao pulso unitério do canal Hs.
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Figura 5.2: Resposta em freqiiéncia do canal Hs.

Na Figura 5.3 sao mostradas curvas de ISI residual média para o CMA e o CMA-SDD
(CHEN et al., 1995). Além disso, para efeito de comparacdo o algoritmo SDD também
é considerado de forma nao-concorrente. Assume-se a transmissao de um sinal com 16-
QAM através do canal H3 com SNR = 30 dB. Observa-se que o algoritmo concorrente
apresenta uma maior velocidade de convergéncia e um patamar de ISI residual inferior ao do
nao-concorrente. O algoritmo SDD nao-concorrente apresenta em média uma convergéncia
bastante lenta. Além disso, como observado em (CHEN, 2003), o bom funcionamento desse
algoritmo depende do ajuste adequado do parametro p, o que deve ser feito a cada etapa da
adaptacao. Isso deixa de ser um problema quando ele é considerado de forma concorrente. Na
Figura 5.4 sao mostradas as constelacoes de saida do equalizador, considerando as 10? tiltimas
iteracoes de uma realizagao dos algoritmos. Deve-se notar que os algoritmos concorrentes

sao capazes de corrigir a rotacao de fase que aparece nos nao-concorrentes.
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Figura 5.3: ISI residual média para CMA (p = 1,19 x 107%), SDD (ug = 1073, 5 = 0,6),
CMA+SDD (p = 1,19 x 1074, g = 1073, 5 = 0,6); M = 23, canal H3, SNR = 30 dB, 16-QAM e

média de 50 realizagoes.
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Figura 5.4: Sinal de saida do equalizador entre as iteragoes 19000 e 20000 dos algoritmos para

M = 23, canal Hg, SNR = 30 dB e 16-QAM.

5.3.2 Simulagoes com o DFE

Considerou-se um canal de TV de alta definicao (HDTV - High Definition Television) de

uma transmissao metropolitana terrestre (GHOSH, 1998). Neste caso, o sinal é recebido por
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um percurso direto entre as antenas de transmissao e recepcao e também por reflexoes de
outros objetos como prédios e/ou morros proximos do receptor. Este cendrio é comum em
grandes metrépoles como por exemplo Nova lorque, Téquio e Sao Paulo. Os coeficientes,
diagrama de zeros, e resposta em freqiiéncia do canal H4 sao mostrados na Figura 5.5. Nas
simulagoes o sinal transmitido e o sinal de entrada do equalizador foram normalizados para
que tivessem poténcia unitdria, isto é, 02 = 02 = 1. Essa normalizacao foi considerada para
possibilitar a simplificagdo da Equacao (4.18) e conseqiientemente para que o algoritmo da
Tabela 4.2 fosse utilizado sem modificagao. O DFE-CMA-FB ¢é implementado considerando

a compensacao de fase com o PTA conforme apresentado na Secao 4.3!.
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Figura 5.5: (a) Resposta ao pulso unitério, (b) diagrama de zeros e (c) Resposta em freqiiéncia do

canal Hy.

O desempenho do NDEG-SDD-CMA é comparado com o do DFE-CMA-FB e o do algo-
ritmo DFE-LMS sem propagacao de erros (SPE) para o treinamento do DFE com M, = 11,
M, = 17 e sinalizagao 16-QAM. Na Figura 5.6 curvas de taxa de erro de simbolo (SER -
Symbol Error Rate) sao mostradas. Como esperado, o algoritmo supervisionado DFE-LMS

(SPE) apresenta o melhor desempenho. O NDEG-SDD-CMA apresenta um comportamento

1Os resultados dessa se¢io foram publicados no artigo (SILVA, MIRANDA & SOARES, 2004).
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préximo do DFE-CMA-FB para uma relagao sinal-ruido (SNR) abaixo de 19 dB mas é
melhor que ele para SNR > 22 dB. Desta forma, o algoritmo proposto apresenta um de-
sempenho proximo ao do DFE-CMA-FB para SNR baixa e é melhor que ele para SNR

alta.

IoglO(SER)
w

—~— DFE-LMS (SPE)
—— DFE-CMA-FB
—— NDEG-SDD-CMA

15 17 19 21 23 25
SNR (dB)

Figura 5.6: Curvas de taxa de erro de simbolo (SER) em fungao da relagao sinal ruido (SNR) para

16-QAM, My = 11, M, = 17, canal Ha, 04 = 10, = 1073, pg = 1072, py = 1072, 5 = 0.06.

Na Figura 5.7 sao mostradas curvas de erro quadratico médio baseado na decisao, con-
siderando o NDEG-SDD-CMA e o DFE-CMA-FB para SNR = 22.5 dB e 16-QAM. Para
facilitar a visualizacao, os sinais de erro foram filtrados por um filtro média moével com 32
coeficientes. Os algoritmos foram ajustados experimentalmente para atingir o mesmo MSE
em regime. Cabe observar que o NDEG-SDD-CMA apresenta uma convergéncia mais rapida
que o DFE-CMA-FB.

A fim de investigar o desempenho dos algoritmos em um canal de HDTV com multiper-

curso nao-estacionario, considerou-se o canal
Hs(z) = 14 0.5sen((27fnT))z"*2,

sendo f =5 Hz, T = 0.0929 ms e n o indice de tempo (GHOSH, 1998). Na Figura 5.8 s@o
mostrados os erros na saida do decisor para 16-QAM, SNR = 20 dB, M; =11e M, =17. O
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Figura 5.7: MSE baseado na decisao, 16-QAM, canal Hs, SNR = 22.5 dB, DFE-CMA-FB (u =
2.5 x 107%), NDEG-SDD-CMA (= 1073, pg = 1072, p = 0.06), My = 11, M, = 17; média de 50

realizacoes.

passo de adaptacao de cada algoritmo foi experimentalmente ajustado para se obter a melhor
capacidade de tracking. Os valores absolutos das raizes (zeros) do canal sdo mostrados na
Figura 5.8-d. O canal tem 11 zeros distribuidos de forma homogénea numa circunferéncia.
Desta forma, todos os zeros tém o mesmo valor absoluto. O canal se torna mais dificil de
equalizar quando os zeros estao préoximos da circunferéncia unitaria. Neste caso, o DFE-
CMA-FB apresenta erros em seqiiéncia (Figura 5.8-¢) enquanto o algoritmo DFE-LMS (SPE)
(Figura 5.8-a) e o NDEG-CMA-SDD (Figura 5.8-b) apresentam recuperacoes mais rapidas.

Na Figura 5.9 sao mostradas curvas de SER para o canal Hs. Devido aos erros em
seqiiéncia, o DFE-CMA-FB apresenta valores de taxa de erro de simbolo elevados. O al-
goritmo DFE-LMS apresenta o melhor desempenho seguido pelo NDEG-SDD-CMA. Entre-
tanto, este tltimo sofre com baixos valores de SNR. Para SNR < 17.5 dB seu desempenho
se torna pior que o do DFE-CMA-FB. Como observado anteriormente, o bom desempenho

do algoritmo proposto é obtido para altos valores de SNR.
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Figura 5.8: Erros na recuperacao do sinal para a) DFE-LMS (SPE) (u = 1072, 64 = 5), b) NDEG-
SDD-CMA (=2 x 1073, g = 2 x 1072, p = 0.06), ¢) DFE-CMA-FB (. =5 x 107%, 5 = 0.06,
te = 5 x 1073); d)Mddulos dos zeros do canal Hs ao longo das iteragdes; My = 11, M, = 17,
SNR = 20 dB, 16-QAM.
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Figura 5.9: Curvas de taxa de erro de simbolo (SER) em fungao da relagao sinal ruido (SNR) para

My =11, M = 17, canal H5 e 16-QAM.



Capitulo 6

Conclusoes

A equalizacao adaptativa vem sendo amplamente utilizada nos receptores dos sistemas de
comunicagao atuais. Usualmente ela ¢ feita com um filtro linear transversal (LTE) devido a
sua simplicidade e ao pouco esforco computacional requisitado. No entanto, essa estrutura
apresenta problemas de desempenho principalmente diante de canais com nulos espectrais.
Uma solucao nao-linear é a baseada no equalizador que utiliza realimentacao de decisoes
passadas (DFE). Esse tipo de equalizacao permite assegurar um bom desempenho em ambi-
entes dificeis, como em canais com resposta ao pulso unitario longa, com fase nao-minima,
nulos espectrais ou mesmo nao-linearidades. Além disso, necessita um menor nimero de
coeficientes que o LTE para manter o comportamento adequado. Conseqiientemente, o DFE
vem sendo bastante utilizado na prética, como em sistemas de TV digital. Nesta dissertacao
sao abordadas as estruturas do LTE e do DFE considerando equalizagao assistida e autodi-
data.

No caso da equalizagao assistida considerou-se a solugao de Wiener aplicada a cada uma
dessas estruturas. Como esperado observou-se que, para um mesmo canal e com um esforgo
computacional equivalente, o DFE apresenta uma melhor taxa de erro de simbolo, além de
uma maior eficiéncia na eliminagao da ISI residual. Em seguida implementou-se o algoritmo
LMS em ambas as estruturas e constatou-se que as solugoes obtidas foram préximas as de
Wiener.

No caso da equalizacao autodidata considerou-se o algoritmo baseado no critério de

Moédulo Constante conhecido como CMA. A adaptagao do DFE com o CMA pode convergir

51
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para solucoes degeneradas. Diante disso, analisou-se por simulagoes o comportamento do al-
goritmo DFE-CMA-FB proposto em (SZCZECINSKI & GEI, 2002). Esse algoritmo decorre
da funcao custo de Godard com restricoes nos filtros direto e de realimentacao. Verificou-se
que ele evita solugoes degeneradas mas apresenta um desempenho insatisfatério em muitas
situagoes. Ainda no contexto de equalizacdo autodidata, considerou-se o LTE adaptado
com o algoritmo concorrente para constelagoes do tipo M-QAM denominado CMA+SDD
e proposto em (CHEN, 2003). Através de simulagoes, os resultados obtidos anteriormente
por Chen foram revistos a fim de comparar o desempenho e velocidade de convergéncia do
CMA+SDD, CMA e SDD. Constatou-se que as custas de um moderado aumento na comple-
xidade computacional, o CMA+SDD apresenta uma convergéncia mais rapida e um patamar
de MSE menor que o CMA. Verificou-se também que a convergéncia do algoritmo SDD é em
média bastante lenta. No entanto, ao ser considerado de forma concorrente, esse algoritmo
passa a ter um papel importante possibilitando uma melhora no desempenho do CMA.
Com o objetivo de melhorar o desempenho do algoritmo DFE-CMA-FB, foi proposto no
Capitulo 5 o algoritmo NDEG-SDD-CMA (Non-Degenerate Soft Decision Directed Constant
Modulus Algorithm) para adaptacao simultanea dos filtros direto e de realimentagao do DFE
e sinalizacao M-QAM. Esse algoritmo foi inspirado no bom comportamento do CMA+SDD
e opera de forma concorrente os algoritmos SDD e DFE-CMA-FB. Foram feitas simulagoes
para avaliar o seu desempenho em relagao ao DFE-CMA-FB tomando-se como referéncia o
algoritmo LMS sem propagacao de erros. Compararam-se a taxa de erro de simbolo para
cada algoritmo e as respectivas velocidades de convergéncia para um mesmo ambiente de

simulagao. Os resultados demonstraram que o NDEG-SDD-CMA apresenta:

e um comportamento proximo ao do DFE-CMA-FB para relacao sinal-ruido baixa;

e um desempenho superior ao do DFE-CMA-FB e proximo ao do algoritmo LMS para

relacao sinal-ruido alta.

Diante dos bons resultados obtidos, a complexidade computacional do algoritmo proposto
foi avaliada em relacao ao DFE-CMA-FB e ao CMA. Verificou-se que houve um aumento
moderado no niimero de operagoes necessarias para implementar o algoritmo. No entanto,

esse aumento nao é significativo diante da capacidade dos DSPs (Digital Signal Processors)
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existentes no mercado. A implementagao e testes desse algoritmo em um DSP poderia ser
feita num trabalho futuro visando a utilizacao do mesmo na adaptacao do DFE em receptores

de TV digital.
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ERRATA

Pagina Linha Onde se le Leia-se
iii 7 high definition television (HDTV) digital television (DTV)
vi 9 HDTV DTV
High Definition Television Digital Television
(TV de alta definigao) (TV digital)
vi 15 Non-Degenerate Non-Degenerative
4 10
8 9
10 3 QUERESHI QURESHI
27 6
26 14
) 6 Non-Degenerate Non-Degenerative
12 Figura 2.5 z A z A1
18 15 ...nulos espectrais ...nulos espectrais,
0 que torna... o que pode tornar...
19 | Figura 3.1-(c) (graus) (radianos)
19 | Figura 3.2-(c) (graus) (radianos)
31 9 ...uma vez que que... ...uma vez que...
31 12 Isto implica em Isto implica
40 22 Inspirado-se... Inspirando-se...
40 26 ...a rotacao de fase em constelacao | ...a rotacao de fase nao-multipla
M-QAM que pertencam ao de m/2 em constelagao
intervalo | — /2, 7/2]. M-QAM.
41 4 As operagao... As operagoes...
42 3 Non-Degenerate Non-Degenerative
42 10 fand b feb
42 15 NEG-CMA-SDD NDEG-SDD-CMA
43 Tabela 5.2 f(n) =f(n —1) + paé(n)uj(n) f(n) =f(n —1) — paé(n)uj(n)




Pagina Linha Onde se lé Leia-se
43 Tabela 5.2 b(n) =b(n —1) + pg&(n)a*(n) | b(n) =b(n—1) — u&(n)a*(n)
45 11 Deve-se notar que os algoritmos Deve-se notar que o algoritmo
concorrentes sao capazes concorrente é capaz
de corrigir a rotacao de fase de corrigir a rotacao de fase
que aparece nos nao-concorrentes. | que aparece no nao-concorrente.
46 Figura 5.4 canal Hg canal Hs
(legenda)
46 1 TV de alta definigao TV digital
HDTV DTV

High Definition Television

Digital Television

47 | Figura 5.5-(c) (graus) (radianos)

48 10 HDTV DTV

o1 11 ...sao0 abordadas... ...foram abordadas...

52 15 Non-Degenerate Non-Degenerative

55 6 IEEE Trnasactions... IEEE Transactions...
55 15 3. ed. 4. ed.

55 16 ...phase recorevy... ...phase recovery...

56 2 ...trainning period? ...training period?

56 23 ...equalizacao autodidata. 2003. | ...equalizacao autodidata. 2005.
56 23 ...5a0 Paulo, 2004. ...5a0 Paulo, 2005.

57 5 Proccedings of ICASSP’97. Proceedings of ICASSP’97.
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