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RESUMO

Este trabalho propde uma estrutura alternativa para a equalizagdo adapta-
tiva de canal em transmissdo digital via radio de microondas, obtida pela in-
trodugdo de modificagdes em um cancelador de interferéncia intersimbélica. A
um estidgio de equalizagdo linear convencional sdo acrescentados estdgios de
cancelamento da interferéncia intersimbélica que operam com decisdes prelimi-
nares dos simbolos transmitidos. O nuimero de estigios de decisGes prelimina-
res, no entanto, ndo é restrito a um, e as decisdes preliminares podem assumir
niveis intermediarios entre os simbolos nominais.

Em uma implementagdo digital da fungdo de equalizagdo, o cancelador de
interferéncia intersimbélica modificado implica em uma menor complexidade de
circuito do que um equalizador linear de desempenho equivalente, ou mesmo in-
ferior. Isto decorre do numero reduzido de bits necessarios para codificar as
decisBes preliminares e da menor sensibilidade do estdgio linear do cancelador
aos erros de quantizagdo.

Para a caracterizagdo do desempenho da estrutura proposta e do equaliza-
dor linear foi realizado um programa para computador pessoal. Particularmente,
para o cédlculo da taxa de erro decorrente da distorgio provocada por
propagacdo multi-percurso (assinatura do receptor) foi desenvolvida uma exten-
sdo do método da integragdo numérica da fungdo caracteristica da interferéncia
intersimbélica. A extensdo leva em conta dentro de certos limites de validade,
o efeito dos erros nas decisGes preliminares. O efeito do erro de quantizagio
dos sinais e coeficientes, decorrente da implementagdo digital, também é leva-
do em conta.

A interagdo do cancelador modificado com o circuito de sincronizagdo de
portadora do demodulador é comparada com a do equalizador linear, se verifi-
cando que a estrutura proposta é compativel com os métodos ja utilizados para

desempenhar esta funcgio.



ABSTRACT

An alternative structure is proposed for adaptive equalization in digital
microwave radio. It is obtained by the introduction of modifications in an
intersymbol interference canceller. Canceller stages, operating with prelimi-
nary decisions of the transmitted symbols are added to a conventional linear
equalizer stage. The number of canceller stages, though, is not limited to
one, and preliminary decisions are allowed to take intermediate levels between
the nominal symbols.

In a digital implementation of the equalization function, the modified
intersymbol canceller implies in lower circuit complexity than does a linear
equalizer with equivalent, or even lower, performance. This derives from the
small number of bits required to codify the preliminary decisions, and from
the lower sensitivity of the canceller’s linear stage to quantization errors.

In order to characterize the performance of the proposed structure and
that of the linear equalizer, a personal computer program was built. Particu-
lary, to calculate the error rate due to multipath induced distortion ( the
receiver’s signature ), an extension to the method of integrating the charac-
teristic function of intersymbol interference was developed. The extension
takes into account, within certain validity limits, the effect of errors in
the preliminary decisions. The effect of signal and coefficient quantization
is also taken into account.

The interaction of the modified canceller with the demodulator’s carrier
recovery circuit is compared with that of a linear equalizer, and it is veri-
fied that the proposed structure is compatible with already in use methods of

accomplishing that function.
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RESUMO DA NOTAGAO EMPREGADA

Os numeros a direita se referem a pagina onde a notagdo aparece pela pri-

meira vez. Nos casos onde ha dois termos em uma mesma linha,

separados por

virgula, o primeiro se refere ao eixo em fase em modulagdo QAM e o segundo ao

eixo em quadratura.

a(t), b(t)

a b

n n

a’(t), b’(t)
alk L b’k

a(t), b(t)

gk ’ gk
ax » b
A
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Cl.n ’ CQ.n

Cy

entrada do filtro banda-base de transmisséo
valor de a(t), b(t) em t=nT

entrada do equalizador em banda-base
a’(t), b’(t) amostrado em t=kT + t,

sinal a ser apresentado ao bloco de
decisdo apdés amostragem

a(t), b(t) amostrado em t=kT + t,
decisdo sobre a, , b,
atenuacdo plana no modelo de trés raios simplificado

pico da atenuacgdo seletiva no
modelo de trés raios simplificado

n-ésimo coeficiente do equalizador

Jj~ésimo coeficiente complexo
do equalizador : c; & c;,; + JjCo.J

simbolo complexo transmitido : d, £ a, + jb,

sinal complexo na entrada
do equalizador : d’, & a’, + jb',
o

sinal complexo apresentado a decisdo : 5k g Ek + jgk

amplificagdo de ruido do equalizador
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INTRODUGAO

Os sistemas de radio digital de microondas comegaram, a partir da década
de 70, a substituir os sistemas analégicos na composi¢cdo dos sistemas nacio-
nais de telecomunicag@es. Sua introdugdo foi impulsionada pelo barateamento da
solugdo digital para os demais componentes do sistema (centrais telefénicas e
multiplexadores) e pela exigéncia de maior qualidade de transmissdo para comu-
nicagdo de dados [1],[2]. No Brasil a introdugdo dos sistemas de ré&dio digital
se deu em 1983, devendo representar em 1991 16.5% do total instalado [3]. Sis-
temas de transmissdo por radio digital, mesmo sofrendo a concorréncia de sis-
temas de fibra o6ptica, continuardo a ser uma tecnologia necessaria, sobretudo

em paises de grande extensio territorial [2],[3],[4].

A. Caracteristicas de sistemas de rddio digital

Na figura 1.1 se ilustra o papel de um sistema de radio digital de alta
capacidade na interconexdo de dois grandes centros urbanos. O equipamento de
raddio faz interface com algum dos niveis da hierarquia de multiplexagdo. No
caso da. padronizagdo CCITT (5], adotada no Brasil, as taxas de transmisséo
podem ser 2, 8, 34 e 140 (4 x 34 no Brasil) Mbit/s, correspondendo respectiva-
mente a 30, 120,480 e 1920 canais telefénicos ou canais de 64 kbit/s.

A frequéncia de transmissdo segue também uma canalizagdo padronizada. De
4 GHz a 8 GHz, por exemplo, existem planos de frequéncia, definidos pelo CCIR
[6], com espacamentos de 20, 30 e 40 MHz entre canais de RF. No Brasil, espe-
cificamente, foi destinada para a introdugdo de sistemas de radio digital de
alta capacidade ( 4 x 34 Mbit/s), a faixa de 4,5 a 5 GHz, com espagamento en-
tre canais de 40 MHz. Sistemas analégicos de alta capacidade ( 1800 canais
telefénicos ) operam nas faixas de 4, 6 e 8 GHz e serdo substituidos futura-

mente por sistemas digitais.
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A : Acesso de usuarios e Comutagio
B : Multiplexagdo / Demultiplexagdo

C : Estagles terminais de sistema de radio digital
transmitindo 4 feixes de 34 Mbit/s por canal
de RF

D : Estagdes repetidoras a cada 50 km em média

flg. 1.1 : utlllzagdo de slstema de radlo digital de alta
capacldade na Interligagdo de dols grandes centros urbanos

Os blocos bésicos tipicos de um transceptor em uma estacdo terminal s&o
represedtados na figura 1.2 .

O método especifico de modulagdo utilizado decorre da eficiéncia es-
pectral (bit/s/Hz) necessaria para transmitir a taxa de bits em questdo na
banda destinada a cada canal. Modulagdo 16 QAM ( 16 combinagles de fase e am-
plitude da portadora ), por exemplo, é utilizada para transmitir 140 Mbit/s (
ou 4x34 Mbit/s) com um espagamento de 40 MHz entre canais de RF, ao passo que
para transmitir a mesma taxa em um plano com separagdo de 30 MHz entre canais

de RF se utiliza modulagdo 64 QAM .

B. Propagagdo multipercurso e equalizagdo

O principal obstaculo a ser superado na transmissdo via radio de mi-
croondas & a propagagdo multipercurso [7], onde devido a condigdes
metereolégicas particulares, parcelas do sinal transmitido afetadas de retar-

dos diferentes atingem o receptor.



= BB TX MOD TX D

Y
\

DEM = RX D =

<+ BB RX

A

BB TX : processamento digital de transmissdo
(interface com multiplex, montagem do
quadro de transmissdo, etc.)

MOD: modulador em frequéncia intermediaria
( 70 ou 140 MHz)

TX : conversor de subida de RF e amplificador
de poténcia

D : filtros de derivagdo
C : circulador da antena

RX : conversor de descida de RF, amplificador
com CAG, filtro de FI, etc.

DEM: demodulador

BB RX: processamento digital de recepgdo
(desmontagem do quadro, monitoragédo da ta-
xa de erro, interface com multiplex, etc.)

flg. 1.2 : dlagrama de blocos tiplco de um transceptor
de radlo digital em estagdo termlnal

Para o caso de sistemas de radio analégico, a principal consequéncia da
propagagdo multipercurso é a possibilidade de redugdo momentdnea da poténcia
do sinal recebido. Neste caso, para atender as especificagdes de qualidade e
disponibilidade da transmissio, é necessdrio garantir uma margem suficiente
entre o nivel nominal de recepgdo e o limiar de ruido do equipamento.

No caso de sistemas de radio digital de alta capacidade, no entanto, de-
vido a largura de banda do sinal transmitido, o efeito da distorgio espectral

do sinal devido a propagagdo multi-percurso é de infcio preponderante, sendo
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necessaria uma compensagdo dindmica desta distorgdo de modo a atender as espe-
cificagdes colocadas [24],[25]. O bloco que desempenha esta funcio é denomina-
do equalizador adaptativo [17]. Basicamente, o equalizador consiste de um fil-
tro cujos coeficientes s&o controlados de maneira a restaurar a planicidade da
resposta em frequéncia do canal e a sua linearidade de fase.

O avango da tecnologia de componentes tornou possivel, ainda que nio uma
tarefa facil, a implementagdo digital do equalizador adaptativo [4],[8]. O
sinal demodulado é amostrado e digitalizado, sofrendo todo o tratamento pos-
terior ( operagdes de soma e multiplicagdo ) por meio de circuitos digitais. A
utilizagdo em maior parte de circuitos digitais no equalizador resulta em be-
neficios quanto a sua confiabilidade, repetibilidade, tempo de ajuste na pro-

dugdo,etc.

C. Objetivo e delineamento do trabalho

Uma estrutura alternativa para a fun¢3o de equalizagdo de canal, denomi-
nada cancelador de interferéncia inter-simbdlica foi proposta em [9], voltada
para a aplicagio em transmissfo digital na rede telefénica. Nesta estrutura, o
equalizador deixa de ser um circuito linear, pois faz uso de decisGes prelimi-
nares sobre os simbolos transmitidos. Na referéncia mencionada, devido a difi-
culdade analitica resultante da introdugdo da ndo-linearidade, o efeito de
erros nas decisdes preliminares ndo é tratado. Em [l10] se argumenta que a de-
gradagdo trazida por estes erros pode eliminar a vantagem que a estrutura al-

ternativa teria sobre a convencional.

Pretendemos mostrar neste trabalho que modificagdes na estrutura do can-
celador de interferéncia inter-simb6lica, incorporando mais estagios de
decisBes preliminares e permitindo que estas decisdes assumam niveis interme-
diarios, resulta em uma estrutura que oferece vantagens na implementacio digi-
tal sobre um equalizador linear de desempenho equivalente.

No que diz respeito a analise de desempenho pretendemos mostrar que a
adaptagdo de um método numérico [Il1] de calculo de taxa de erro, constitui,
dentro de certos limites de validade, uma maneira eficiente de tratar a

ndo-linearidade presente no circuito.

Encerrando esta introdugdo, relacionamos a seguir o contetdo dos
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capitulos seguintes : no capitulo 2 sdo expostos os fundamentos teéricos rela-
cionados ao trabalho, e alguns aspectos especificos relevantes; no capitulo 3
é apresentado o cancelador modificado, levantando-se os aspectos que devem ser
analisados para caracterizid-lo adequadamente; o capitulo 4 trata do método de
analise empregado; no capitulo 5 s3o apresentados os resultados da caracteri-

zagdo efetuada e no capitulo 6 resumimos as conclusdes gerais do trabalho.



FUNDAMENTOS DE RADIO DIGITAL

Neste capitulo s3o apresentados os fundamentos teéricos de transmissio
por radio digital de microondas, utilizados no desenvolvimento posterior do
trabalho, assim como certos aspectos especificos que, posteriormente, se mos-
trardo relevantes. Na comparagdo da estrutura alternativa do equalizador com a
convencional, pelas caracteristicas particulares da fungo deste bloco num
equipamento de radio digital, diversos aspectos do sistema de transmissdo como
um todo tém que ser considerados : caracterizagdo do canal de transmissdo;
especificagdes de desempenho exigidas para integrar a rede digital; interagdo
com outros blocos funcionais do equipamento como os de recuperagio de relégio
e portadora; alternativas tecnolégicas de implementagdo. Foi julgado
preferivel introduzir estes tépicos neste capitulo especifico para depois po-

der efetuar a analise da estrutura proposta de maneira mais direta.

2.1 Elementos de Transmissio Digital

A. Modulagdo QAM

Em modulacio L%-QAM, onde L = 2M/2

M bits a transmitir determina uma das L combinagdes possiveis de amplitude e

com M maior que 1 e par, cada grupo de

fase da portadora, denominadas deste ponto em diante de stmbolos. A frequéncia
de simbolos, corresponde a taxa de bits dividida por M, e & igual, como vere-
mos posteriormente, a minima banda para a transmiss3o do sinal sem degradac3o.
A eficiéncia espectral méxima é portanto de M bit/s/Hz. Na figura 2.1.1 se
representa o caso da modulagdo 16 QAM.

Um diagrama de blocos tipico das unidades modulador e demodulador é apre-

sentado na figura 2.1.2, com a definicio da notagio adotada. As L2 combina-



L ] [ L] 9 L]
[ 4 [ L] ®
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p : médulo da portadora
0 : fase da portadora

fig. 2.1.1 : constelagdo de simbolos em 16 QAM

¢Bes de amplitude e fase de portadora desejadas sfo obtidas somando dois si-
nais gerados pela modulagio em dupla faixa lateral sem portadora, com L/2 am-
plitudes possiveis, de dois sinais em quadratura (defasados de 90 graus). Na

recepgdo, o processo inverso é efetuado.

A seguir, equaciona-se o processo de modulagio e o de demodulagio. Para
maior simplicidade, a ndo ser onde indicado, nio é levado em conta o ruido
térmico gaussiano na recepgido, o que ndo implica em perda de geqeralidade para
0s aspectos que se quer analisar.

Na transmissdo, o sinal digital & convertido nos sinais a(t) e b(t), as-
sociados, respectivamente, aos eixos em fase e em quadratura, e compostos cada
um por uma sequéncia de impulsos de L amplitudes possiveis. Os sinais a(t) e
b(t) sdo ent3o filtrados, resultando nos sinais r(t) e s(t). Utilizaremos da-
qui em diante, onde for conveniente, a representacio complexa dos sinais em
fase e quadratura, por ser mais abreviada. Definindo o sinal modulante com-

plexo como

yr(t) & r(t) + j s(t) (2.1.1)
temos
2]
r(t) = Z d, h(t-nT) (2.1.2)
n=-0

2-2



modulador

a(t) r(t)
> hy(t) ‘:/X\
&
slnal cos 2Mf .t
digltal

— 4 @_— QD—,

-/ 2 -

l sin 2Mmf _t
b(t) s(t)

() @

A : conversdo série/paralelo e
digital/analégico

demodulador

xp(t)

r(t) a(t) a, a,
_,®____,. haCt) S
] :

cos 2Tf .t B

xp(t) i

h

< VCO fe— B

n A

o
*
o

x

St Bty | b
—.:..@_—;. he(t) =, > f >

A : conversfo analégico/digital
e paralelo/série
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flg 2.1.2 : dlagrama de blocos do modulador e demodulador
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onde d, & a, + jb,, sendo a, e b, o par de amplitudes correspondente ao

simbolo transmitido no instante nT , assumindo valores do conjunto
{—(L—l),...,—3,-1,1,3,...,L-1} , © hp(t) é a Tresposta impulsiva do filtro de

transmissio.
A portadora modulada a ser transmitida é dada por:

x(t) = Re [ rr(t) e Jjenf ot ] (2.1.3)

E na recepciio, com ¥gx(t) & r(t) + j s(t) , temos :

-ji2nf .t + )

Tr(t) = xR(t) e (2.1.4)

onde Y é a diferenca de fase entre a portadora recuperada e a de transmissdo .

Com um canal ideal ( H.(f) = H, ) , o sinal recebido é igual ao sinal
transmitido, a menos de uma diferenga de fase, introduzida na passagem do si-
nal por RF, que pode ser incorporada na fase da portadora recuperada sem perda
de generalidade, e de uma constante multiplicativa A dada pelo ganho combinado
dos diversos blocos do sistema. Neste caso,introduzindo (2.1.3) em (2.1.4),
fazendo AH, = 2 e nfo considerando os termos em 2f_. que ser3o eliminados pelos

filtros de recepgdo, se chega a :
ra(t) % yp(t) e IV (2.1.5)

onde % indica igualdade a menos dos termos em 2f, .

B. Critério de Nyquist

Para o caso de canal ideal e erro nulo da fase da portadora recuperada,
obtemos a seguir a condigdo a ser atendida por H,(f) e Hg(f) para transmissdo
digital.

Ap6s os filtros de recepgiio, com d(t) & a(t) + jb(t) , temos



[+

act) = z d, g(t-nT) (2.1.6)

n=-0

onde g(t) é a resposta impulsiva global, que é, nas hipéteses ideais assumi-

das, dada apenas pela convolug3o de h (t) com hg(t).

A seguir, o sinal d(t) & amostrado nos instantes KT gerando as amostras

QR
*

dk = dn gk-n (2-1-7)

onde g, £ g(nT). Notar que, por simplicidade, ndo h& imposi¢cdo de causalida-
de : as estimativas Ek se referem aos simbolos d, transmitidos no mesmo ins-

tante.

A equagdo acima pode ser reescrita como :

=]

dy =d, g + Z gn Axn (2.1.8)

n=-m
onde o simbolo ’/ indica nfo inclus8o do termo de indice O.

A segunda parcela do termo a direita na equagio acima é a contribuicfo ao
sinal recebido no instante kT dos simbolos transmitidos nos demais instantes.
E chamada de interferéncia intersimbdlica ( ISI ). Idealmente deseja-se que
esta contribuigdo seja nula, ou seja, que a resposta impulsiva global se anule

em todos os instante de amostragem com exceg3o do instante na origem :

&n = (2.1.9)

Determina-se a seguir a condigdo no domfnio da frequéncia que a resposta

global deve atender para que a equagdo acima seja verdadeira.



A resposta impulsiva g(t) pode ser escrita em fungfio de sua transformada

de Fourier :

o
g(t) = J o) e J2IE 4 (2.1.10)

-0

Nos instantes de amostragem g(t) assume os valores :

[#s]
gn = [ a(r) e 2T 4 (2.1.11)

=m
A equagdo acima pode ser reescrita como :

0 1/2T
gn= ) J G(f + m/T) e
m=-00
-1/2T

Jerfnl ¢ (2.1.12)

sl @ J2n(f + m/T)nT = e JjemfnT

Invertendo a somatéria com a integral na equagfio acima se obtém :

1/2T

8n = J G(f) e

-1/2T

Jerfal  ge (2.1.13)

onde G,(f) 2 z G(f + m/T) .

m=-0

G.(f) é constitulda, portanto, de uma sobreposigio de deslocamentos da fungdo
original, sendo os deslocamentos multiplos da frequéncia de simbolos (ver fi-

gura 2.1.3 ).
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G(f + 1/T) G(f) G(f - I/T)

1 L 1 i
/T -1/2T /2T /T

G.(f)

\4//—_____\\\H//,______\\\“//______\\\_/

i i 1
/T -1/2T 1/2T vT

fig 2.1.3 : fungdo de tranferéncia sobreposta

Se verifica diretamente em (2.1.13) que a condi¢gio para g,=0 , nz0, e

g.=l, n=0 & :

G.(f) =T ) |f| = 1/72T (2.1.14)

que é o chamado Critério de Nyquist [12] .

Se verifica de imediato que qualquer fung8io de transferéncia que se anule
a partir de |f| < 1/2T n#o atende & condigdio de Nyquist, sendo esta a razdo de
se considerar 1/2T como a banda minima ( denominada Banda de Nyquist ) para

transmitir um sinal com frequéncia de simbolos de 1/T .
Restringindo as solugBes possiveis de (2.1.14) aos casos onde G.(f) = 0
para |f| > I/T ( que na prética cobre todas as aplicagBes importantes), apenas

dois deslocamentos da fungfo de transferéncia original se sobrepde de cada vez

na formagdo da fungdo de transferéncia equivalente, que é dada entfo por :

Gu(£) = G(f = =) + G(F) + G(F + —4) (2.1.15)
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G(f + I/T) G(f) G(f - I/T)

-1/2T 1/2T
f

G.(f)

- ——

-1/2T 1/2T
f

fig. 2.1.4 : slmetrla necessarla para atender critérlo de Nyqulst

L
Para filtros reais G(f) = G (-f). A condigdo de Nyquist é atendida entdo
para fungdes de transferéncia cujo moédulo é constituido de uma constante mais
uma fungdo de simetria impar em torno de 1/2T, e cuja fase ¢ nula ( na

pratica, uma fase linear, mas nfo se estd considerando retardos em geral ).

Isto é representado na figura 2.1.4 .

Uma fungdo de transferéncia largamente utilizada é a fungdo cosseno le-

vantado , dada por :

(1-B)
r T |f| = T
T |£1- 2; (1-8) (1+8)
GN(f) = A 3 l—sinnT———B— , Ts]ﬂs 5T
(1+B)
(o Ifl = =57

cuja anti-transformada é :



gn(t) = (2.1.16)

O parametro B pode assumir valores entre O e 1, determinando o excesso de
banda utilizada em f*elaqéo a banda de Nyquist (ver figura 2.1.5). E denominado

de coeficiente de roll-off .

C. Efeito de canal ndo ideal no sinal QAM

Para analisar a degradagfio causada por um canal nfo ideal, iniciamos re-

escrevendo a expressdo da portadora modulada (equagdo 2.1.3) como :

o . »
2 xp(t) = yo(t) e STt L o Kty o TS2mft (2.1.17)
Gu(F)
: -1/2T 1/2T ,: f
-1-Br2T 1+B872T
gn(t)
1 2

PO — o |

=T -iT\\;:zT ™N_~2T 3T "

flg. 2.1.5 : fungfo cosseno levantado



Assumindo um numero finito de simbolos transmitidos, x,(t) tem energia
finita e consequentemente uma transformada de Fourier. Para a analise feita a
seguir, o pressuposto da finitude da sequéncia de simbolos nfo implica em per-
da de generalidade.

Passando portanto para o dominio da frequéncia, a equacdo 2.1.17 corres-

ponde a :

2 Xp(f) = Tplf = F) + Ty (=f ~F.) (2.1.18)

O sinal recebido pelo demodulador é dado por X (f) = A X;(f) H.(f), onde
H.(f) ¢é a resposta do canal e A é a amplificacdo do sinal. Considerando nula,
inicialmente, a fase da portadora recuperada, o sinal demodulado, dado por

2.1.4, vale

Ya(t) = xg(t) e —Jjenf ot (2.1.19)

0 que no dominio da frequéncia corresponde a :

Tr(F) = Xp(F + f2) (2.1.20)

Escrevendo o sinal demodulado em fung3o do sinal transmitido e da respos-

ta do canal, e fazendo A=2 temos :

*
FR(F) =T (f) HAf + f) + Ty (-f - 2f) H(f + F.)
(2.1.21)

onde o segundo termo do lado direito sera eliminado pelos filtros de recepgso.
Notando que o sinais em fase e quadratura na recepg¢do sio dados por

2 R(f) = F(F) + FR*(-f) e 2j S(f) = FR(f) - I“R*(—f) se obtém, fazendo o de-

senvolvimento, uma expressdo que relaciona diretamente os sinais banda-base de

transmissdo e recepgio :

e

R(F)
S(F)

R(f) H(F) - S(F) Ho(f) (2.1.22)
S(F) Hi(f) + R(f) Hy(f) (2.1.23)

Q



Onde =~ indica igualdade a menos dos termos em 2f. e H,f) e Hy(f) s&o as

fungbes de transferéncia equivalentes de banda-base, dadas por :

2
2

1>

H(f) [ H(f + f) + H(f - f.) ] (2.1.24)

>

Ho(f) & —5 [ Ho(f + F.) = HAf - F.) ] (2.1.25)

Apés os filtros de recepgdo temos portanto :

A(f) = R(F) Hy(f) Ho(f) - S(F) Ho(f) Hp(f) (2.1.26)
B(f) = S(f) H(f) He(F) + R(f) Ho(F) Hp(F) (2.1.27)

Voltando ao dominio do tempo, os sinais amostrados sio dados entfo por :

00
a, = z ap Upn — by Vien (2.1.28)
n=-o
o0
by = Z by Upp + @p Vs (2.1.29)
n=-00

onde u, e v, sdo os valores assumidos nos instantes de amostragem pela convo-
lugdo da resposta impulsiva dos filtros de transmissio e recepgdo com as anti-

transformadas de H,(f) e Hy(f), respectivamente :

u, 2 [ hy * hg * h; ](nT +t,) (2.1.30)

114

[ hy * hg * hy ](nT +t,) _ (2.1.31)

t, € o deslocamento dos instantes de amostragem na recepgdo, ndo necessaria-
mente nulo como em 2.1.B, pois para um canal nd3o ideal pode ndo ser 6timo, o

que serd visto no préximo item.



No caso em que a portadora recuperada tem uma fase ¥ ndo nula em relagio

a portadora de transmissio, a equagido (2.1.19) assume a forma :

7a(t) = xg(t) e St (2.1.32)
o0 que resulta nas seguintes fungdes de transferéncia equivalentes :
i - ¥
H/(f) = -5 HAf + f.) e + HAf - fJ) e (2.1.33)
] -Jb v
Hy(f) = = HAf + fJ) e -H(f - fJ e (2.1.34)

Para um canal ideal, ou seja, H.(f)=l, e com =0, aplicando a definicéo
de H,(f) e Hy(f) se obtém H, (f)=1 e Hy(f)=0, e consequentemente h,(t) é um
impulso na origem e hy(t) é nula. Neste caso vemos em (2.1.30) e (2.1.31) que
se o produto das respostas dos filtros de transmissdo e recepcdo obedecer o
critério de Nyquist, a interferéncia intersimbélica serd nula. Um canal ndo
ideal, por outro lado, introduz interferéncia entre simbolos em fase, dada
pelos termos u, ,(n#0), e também entre simbolos em quadratura, dada pelos ter-
mos v, .

A interferéncia intersimbdlica pode gerar erros na detegdo dos simbolos
transmitidos, mesmo com ruido térmico desprezivel. A probabilidade destes er-

ros é dada por
P_=1- [(1—P,,) (1-Pb)] =1-(-P) (2.1.35)

onde P, e P, s3o respectivamente a probabilidade de detegio errénea dos compo-
nentes em fase e quadratura do simbolo, que, devido & simetria de (2.1.30) e
(2.1.31) sdo iguais. Podemos nos restringir, portanto a uma quadratura. Deno-

minando y a interferéncia intersimbélica normalizada no eixo em fase, com
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Vi & — ) ", apn - Y Vabicn (2.1.36)

e lembrando que em LZ—QAM a e b assumem valores do conjunto

{—(L—l),...,—3,—1,1,3,...,L—1 } , temos

( Pr{|yk| >1] , para |a,| #L-1
P,=4{ Pr [yk > 1] , para a, = - (L-1) (2.1.37)
Pr[yk<-1] , para a, = L-1
.

Dada a simetria em torno da origem da distribui¢io de y , e a equiprobabilida-

de dos niveis assumidos por a, as expressdes acima podem ser sintetizadas em :
SNED R o Pr[yk>1] (2.1.38)
Para P, « 1 a expressdo para a probabilidade de erro P_, em (2.1.35) pode

ser aproximada por

P,~2P, (2.1.39)

D. Sincronizacio

A sincronizagdo do receptor em transmissio digital por modulagio QAM,
envolve a determinagdo da fase da portadora local e a determinagio dos instan-
tes em que o sinal demodulado serd amostrado para em seguida ser detetado. A

tendéncia a uma implementag3o digital para o maior numero possivel de func¢des
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do receptor, leva as fungles de sincronizagdo a serem efetuadas apenas a par-
tir do sinal amostrado, como representado na figura 2.1.2. Constituem obriga-

toriamente, portanto, malhas de realimentagZo.

Para analisar a questdo do sincronismo de portadora, partimos das
definicdes das funcgdes equivalentes de banda-base em (2.1.33) e (2.1.34) e

chegamos a :

L [ﬁm (M e )<y Tgp [N o) ]

H/(f) =
(2.1.40)
Ho(f) = = | Holf) ( Ve ] + jHLF) [ eV - W }
(2.1.41)
onde o simbolo — denota as fungfes associadas a uma fase ¥ nula. Portanto,
H(f) = H)(f) cos ¢ + Ho(f) sin ¢ (2.1.42)
Ho(f) = ﬁo(f) cos Yy - H,(f) sin ¢ (2.1.43)

o que, a partir de 2.1.30 e 2.1.31, leva a expressdes analogas para as amos-

tras das respostas impulsivas globais em fase e quadratura :

U, cos Yy + v, sin ¢ (2.1.44)
W= VaCOosS Y - u, sin ¢ : (2.1.45)

[~
]

<
]

Quando, devido a um canal ndo ideal, o termo central da resposta equiva-
lente em quadratura, v, , n3o se anula, se vé& a partir de (2.1.28) e (2.1.29)
que é introduzida uma rotagdo de valor arctg(v,/ u,) na posicdo média dos a-

grupamentos na constelagdo associados a cada simbolo, como representado na
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figura 2.1.5. De modo a compensar esta rotagdo, a fase da portadora na
recepgio deve entdo assumir o valor arctg(v,/u,), o que pode ser visto obten-

do das equagfes acima aplicadas ao termo central, as equagdes

UpZ + Voo = Upe + Vg (2.1.46)
Vo = - u, sin ¥ [ 1 - ( vo/up/tg ¥ ] (2.1.47)
que para y = arctg v,/u, ficam
Up = (Tpe + Voo I'? (2.1.48)
Vo = O. (2.1.49)

A rotaciio nos simbolos introduzida pelo canal, e em decorréncia, a fase
da portadora de recepgdo exigida para compensar esta rotagdo, dependem dos
instantes em que o sinal recebido é amostrado, uma vez que os valores de u, €
v, dependem deste parametro. Existe, a principio, entdo, uma interacdo entre
os processos de recuperacio de portadora e de relégio, o que serd ainda discu-

tido no capitulo 4.

@ = arctg(v,/u,)
4 : pontos nominais da constelagdo
e : pontos rotacionados da constelagdo

flg. 2.1.5 : rotagfo da constelagfo pelo canal
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Num receptor real a fase da portadora de transmissdo e a resposta do ca-
nal ndo sdo conhecidas, e a sincronizagdo tem que ser feita a partir do sinal
recebido [14],[15],[16]. Para detetar a rotagdo da constelacdo recebida um
método consiste em definir regides no plano constituido pelos sinais em fase e
em quadratura, e a cada regido atribuir um coeficiente de corregdo conveniente
para a agdo sobre o VCO da portadora de recepgdo (ver figura 2.1.6). Quando y=
arctg VO/TIO + m n/2 , com m inteiro, a média das corregdes se anula. A ambi-
guidade de quadrante é contornada codificando diferencialmente o sinal na
transmissdo, de modo que a informagdo esteja contida na transi¢io de quadrante

de um simbolo para o seguinte.

Um aspecto importante dos métodos de sincronizagdo de portadora é a sua
sensibilidade & distorgdo do sinal. Um valor alto de interferéncia
intersimbélica pode, para o método de sincronizagio de portadora descrito aci-
ma, por exemplo, ocasionar corregSes errdneas sobre o oscilador (ver exemplo
para 16 QAM na figura 2.1.7). De inicio o resultado é um aumento de jitter (
tremor de fase ) na portadora recuperada, e eventualmente, com o aumento da
distorgdo, a perda total de sincronismo. A redugdo da interferéncia
intersimbélica proporcionada pela equalizagio dindmica de canal, tem, portan-
to, uma influéncia importante na sincronizagio de portadora, o que serad visto

nos itens seguintes.

Em relagdo a recuperagdo de relégio notamos que quando o canal de trans-
missdo ¢ ideal, e o produto do filtros de transmissio e recepcdo atende o cri-
tério de Nyquist, o valor é6timo do deslocamento dos instantes de amostragem (
t, em 2.1.30) é =zero, uma vez que para este valor todos os termos de
interferéncia intersimbélica (em fase e em quadratura) se anulam. No caso de
um canal nfo ideal, no entanto, um valor nio nulo de t, pode determinar uma
diminui¢do dos termos de interferéncia intersimbélica, e, consequentemente, da
taxa de erro.

A determinagdo do valor de t, que resulta na menor taxa de erro, ndo &,
no entanto, simples, uma vez que a fungdo de densidade de probabilidade da
interferéncia entre simbolos n3o é dada de imediato a partir deste parametro.
Como critério para a adaptagdo dinamica dos parametros de sincronizagdo, a
taxa de erro também ndo é viadvel tecnicamente. E necessario portanto, tanto

para efeitos de andlise quanto para de implementa¢do pratica, fazer uso de

outros critérios. Por exemplo, um método que minimiza o erro quadratico médio
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L 4

flg. 2.1.6 : detetor de fase para sincronizagio
de portadora em 16 QAM (representado apenas um quadrante)

- regides assinaladas representam
corre¢des errdneas na fase da
portadora

flg. 2.1.7 : degradagfo da recuperagio de portadora
por Interferéncla Intersimbéllca (ISI)
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nos instantes de amostragem e que n3o depende do erro da fase da portadora
recuperada, ¢ descrito em [l14]. Baseia-se na utilizagido da diferenca entre o
modulo do vetor recebido e o do simbolo mais préximo para gerar o sinal de
erro que controla o VCO de relégio. O método de escolha dos instantes de amos-

tragem utilizado neste trabalho é descrito no capitulo 4.

2.2 Equalizagio adaptativa de canal

A. Estrutura do equalizador

Em sistemas de radio digital de alta capacidade, de modo a restringir a
degradagdo causada por um canal ndo ideal, o receptor conta com um bloco fun-
cional denominado equalizador adaptativo. O equalizador [17], é composto de um
filtro de parametros variadveis, e de um circuito de controle que ajusta conti-
nuamente os paradmetros do filtro, em fungdo da resposta do canal de
transmissdo. Pode agir tanto sobre o sinal recebido antes deste ser demodula-
do, caso em que é dito em FI ( de “frequéncia intermedidria” ), quanto sobre
os sinais em fase e em quadratura demodulados, caso em que é dito em banda-
base. Neste segundo caso, pode ainda estar localizado antes ou depois da a-
mostragem dos sinais, devendo possuir um acoplamento entre os sihais em fase e
em quadratura de modo a poder compensar o acoplamento entre eles introduzido
pelo canal ( ver equagBes 2.1.28 e 2.1.29 ).

No caso de uma implementagdo digital, o equalizador esta localizado apés
a amostragem dos sinais, como ilustrado na figura 2.2.1. Os filtros digitais
de respostas ao pulso unitdrio c¢;,, e ¢4, , compensam, respectivamente, a
interferéncia entre simbolos em fase e em quadratura. Com a introdugio do e-

qualizador, o sinal apresentado A detegdo ¢ dado por

]

d, = z h, dy., (2.2.1)

n=-o

onde h, & u, + jv, sdo os termos da resposta global equalizada, dados pela
convolugdo da resposta n3o equalizada com a do equalizador. Nos casos conside-

rados neste trabalho, C; e C, sdo filtros transversais (ver figura 2.2.2).



a’(t) a’, a a,
@—5 he(t) — —> Cr.,n Q ; .f =
cos{w_t+y)
Cay
xg(t)
e CQ;n
-sin(wgot+y) i
L. Sk 8):
O e A
b (t) b, |

filg. 2.2.1 : equallzador em banda-base
(blocos dentro do pontllhado)

Equalizadores com estruturas recursivas [17] sfo uma opg¢do no caso de uma
implementagdo analégica. Para uma implementagdo digital, no entanto, trazem
complicacdes [8], o que serd visto em 2.2.F. Restringindo ent8o os blocos que
compdem o equalizador a estruturas transversais de 2N+l coeficientes, a res-

posta global equalizada é dada por

ha= ) CJ &n- (2.2.2)

onde ¢ & ¢c;y + jcg,; € &, & u, + jv, é a resposta ndo equalizada.
B. Determinagdo dos coeflcientes : equalizadores ZF e MMSE
Os valores ideais dos coeficientes do equalizador dependem do critério

que se wusa para avaliar a interferéncia intersimbélica da resposta
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fig. 2.2.2 : estrutura transversal dos blocos do equalizador

impulsiva equalizada. Os dois critérios mais utilizados s@o os do erro absolu-

to mdximo e do erro quadrdtico médio, dados respectivamente por

00

€] max & (L-D) [ ol + T kal #[val ] (2.2.3)
n=-0

— Q

el e (L% [ v,2 + Z T ] /3 (2.2.4)

n=-0

Trataremos aqui do primeiro critério pois é o de maior interésse no nosso
trabalho, por motivos que serdo vistos no préximo capitulo.

Em [18] se demonstra que, desde que o erro absoluto maximo da resposta
ndo equalizada seja menor que 1, os valores dos 2N+l coeficientes do equaliza-
dor que resultam no menor erro absoluto maximo sfdo os que determinam o anula-

mento da resposta equalizada nos 2N instantes em torno do termo principal

min [ |e|m,x] > h,

(2.2.5)

A condigdo de erro inicial menor que 1 é uma condigdo suficiente para a
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validade da expressdo acima, porém, como observado na pratica, ndo necessaria,
de modo que este critério é amplamente utilizado [18],[17] mesmo em casos onde
a condigdo ndo é sempre verdadeira.

As equagdes (2.2.2) e (2.2.5) constituem um sistema de 4N+2 incégnitas.
Para resolvé-lo passamos as equagldes para a forma matricial, explicitando as

partes real e imaginaria :

Mc,+Nc, = 0 (2.2.7)
A T - T
onde ¢; & [e;_y ,.o0h iy | e Co £ lcg,-n +.os Co.w | s80 vetores dados

pelos coeficientes do equalizador, e os elementos das matrizes M e N s3o os
termos da resposta ndo equalizada : m(i,j) & u,_; e n(i,j) & v,_;. O vetor
P é a resposta equalizada desejada , onde apenas o termo de indice N+l ndo ¢
nulo : p 2 [0,...,0,1,0,...,0 ]T.

Substituindo (2.2.7) em (2.2.6) chega-se a solugdo :

(M+NM'N)'p (2.2.8)
-M'N ¢, (2.2.9)

0
~
It

g}
o
]

Um equalizador com os coeficientes dados pelas equagdes acima é
denominado, em inglés, de zero-forcing equalizer, ou, abreviadamente, ZF equa-
lizer. Esta denominagdo abreviada, equalizador ZF, serd utilizada neste traba-
lho daqui em diante. Um equalizador que minimiza o erro quadratico médio [12],

serd denominado de equalizador MMSE ( minimum mean square error).

C. Resposta equalizada quando um termo domina a ISI inicial

Como sera visto posteriormente, é de interesse a caracteristica da res-
posta equalizada no caso em que o termo imediatamente anterior ou posterior ao
termo central da resposta ndo equalizada é bem maior que os demais termos de
interferéncia. Quando o termo dominante é o posterior, (2.2.2) & aproximado

por :
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h, =c,; 8 *+Ch 80 (2.2.10)

Para um equalizador ZF de 2N+l coeficientes queremos que h, satifaca (2.2.5).
A partir de (2.2.10) e (2.2.5) podemos entdo calcular recursivamente os coefi-

cientes do equalizador, obtendo :

c, = { 1/8,, n =1 (2.2.11)

(-gl/go)n/go ,1<n=s N

3

Voltando a equagdo (2.2.10) com os coeficientes assim obtidos se verifica que
0 unico termo de interferéncia ndo aproximadamente nulo da resposta equalizada

é o de indice N+1, que vale

hyer = gx(_gz/go)N/go (2.2.12)

Para o caso do termo de interferéncia dominante anterior ao termo central da
resposta ndo-equalizada, analogamente, o unico termo de interferéncia ndo a-
proximadamente nulo da resposta equalizada é o de indice -N-LI.

Com um equalizador MMSE, ao contrario do que ocorre para o ZF, a interfe-
réncia tende a ser distribuida entre os termos da resposta equalizada, uma vez

que ndo se imp&e o anulamento destes.

D. Algoritmo de adaptagdo dos coeficientes

Na maijoria da aplicagdes o canal de transmissdo nido & conhecido a priori.
A obtengdo do coeficientes do equalizador tem que ser feita por um processo
adaptativo, a partir do préprio sinal recebido. Em [18] se mostra que o erro

absoluto méximo é uma fungdo convexa dos coeficientes, ndo possuindo portanto
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minimos locais. Como consequéncia, a questdo da convergéncia do processo a-
daptativo em diregdo ao ponto desejado ndo é muito problemé&tica, existindo uma
margem consideravel para variagdes no algoritmo.

Extendendo a anélise em [19] para QAM, um algoritmo de adaptagiio dos coe-

ficientes de um equalizador ZF é dado por

K
(1+1) (1 1
c = co A | o Z € dy_n (2.2.13)

onde €, é a diferenca entre 5k e o sinal detetado d,, , e A é o passo de adap-
tagdo. Quando K é suficientemente grande as somatérias acima tendem a média
dos seus termos. Se, entdo, os simbolos sio detetados sem erro, a anulagdo dos

2N termos de ISI da resposta equalizada é, realmente, um ponto estavel do al-

#*
goritmo : uma vez que os simbolos ndo s3o correlacionados ( Eld,d; 1 = O_dz
8-y » com &8, sendo a fungdo pulso unitario ), temos

~ * *
E [ekdk_,,] = B [dkdk_n] - E [dkdk_n] =
o¢]
" 2

= ) mE [dk-J dy-n ] - o4 3,

)=-w
= o, %(h,-8,)=0 seh,=a,

(2.2.14)

A questdo da convergéncia do algoritmo de adaptagio a este ponto estavel,
bem como a questdo da degradagio resultante de erros nas decisdes e como com-

baté-la [26],[27] ndo serdo tratadas neste trabalho.

E. Interagcdo com a sincronizagdo de portadora

Exprimindo os termos g, da resposta n3o equalizada como fungdes da fase ¥

da portadora de recepgdo, podemos, a partir de (2.1.44) e (2.1.45), escrever



ga(l) = ga(0z) eV (2.2.15)

onde AY £ Y,-y, . Para um equalizador linear, se forem mantidos os mesmos coe-
ficientes para y, e ¥, , entdo a resposta equalizada como fungdo de ¥ pode ser

escrita como :

iA
c, n(Yy) = z Ci 8n-i(W2) e’ v
-N 1=-N

hn(l#l) .

e~ =

1
= h(y,) /Y (2.2.16)

e consequentemente todos os pontos Ek(gb,) da constelagdo para fase y, e &k(wz)

para fase Y, possuem entre si a mesma rotagdo de fase Y,-y, :

1]

d,(p,) = e T has) din = I d ) (2.2.17)

n=-0

Referindo-nos a figura 2.1.7, as posi¢cBes das amostras do sinal recebido, re-
lativamente as posigdes rotacionadas dos simbolos nominais, ndo dependem, por-
tanto, com equalizagdo linear, da fase Y da portadora recuperada. Consequente-
mente, se a recuperacdo de portadora for feita a partir do sinal de saida do
equalizador, a re-sincronizagiio durante condigdes adversas de transmissdo ¢
beneficiada, a principio, pela sua agdo. A condigdo para isso & que o processo
de adaptacio dos coeficientes do equalizador mantenha a convergéncia indepen-
dente do valor de Y. Para obter esta independéncia, um método possivel & res-
tringir a geracio do sinal de erro para atualizagio dos coeficientes em

(2.2.13), a apenas os simbolos extremos da constelagdo [20].

Para um equalizador onde os blocos C, e C, ndo sdo lineares, a resposta
equalizada ndo pode ser expressa por uma convolugdo como em (2.2.2). A rotagdo
uniforme da constelagdo expressa em (2.2.17), portanto, também ndo se verifi-
ca. £ o caso da estrutura alternativa analisada neste trabalho. O seu compor-
tamento com perda de sincronismo de fase fard entdo parte da caracterizagdo a

ser realizada.
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Em oposigdo ao beneficio obtido com o equalizador dentro da malha de re-
cuperagdo de portadora, visto acima, existe um apecto importante a ser consi-
derado nesta configuracio, que é o do retardo dentro da malha introduzido pelo
equalizador. O retardo, se excessivo, torna a malha instavel e também degra-
da sua banda de ruido [28]. Numa implementagdo digital este fator adquire uma
importancia fundamental pois imp8e um limite ao tempo de processamento do
circuito.

No caso do trabalho aqui apresentado, é suficiente dispor de um valor de
retardo que pode ser acomodado dentro da malha sem introduzir grande
degradacdo. Este problema é abordado em [29] : partindo de valores tipicos
para os parametros da malha, se verifica que, com um coeficiente de amorteci-
mento em torno de 0,75 , e admitindo uma degradacgdo de 10 % da banda de ruido,

retardos em excesso de 15 periodos de simbolo podem ser acomodados.

F. Implementagdo digital do equalizador

As fungbes a serem executadas numa implementagdo digital do equalizador
sdo : conversio analégico/digital do sinal demodulado e amostrado; multi-
plicagdo digital do sinal assim obtido e retardado pelos coeficientes do equa-
lizador, fornecidos em formato digital pelo circuito de controle; soma digital
destes produtos para obter a saida do equalizador. Definimos N, , N. e N, como
o numero de bits de quantizagio, respectivamente, do sinal de entrada, dos
coeficientes do equalizador e dos produtos entre ambos, com N, = Ny + N. , ou
seja, alguns bits menos significativos dos produto podem vir a ser des-
prezados.

O sinal de saida do equalizador pode ser escrito como

d, = z (c; + 8¢,y) (dy_y + 8dy_y) + 8p,_y : (2.2.18)
J=-N

onde d; = a:( + jb:< ¢ o sinal na entrada do equalizador (ver figura 2.2.1), e
dc, e (Sd:k sdo respectivamente o erro de quantizagdo dos coeficientes do equa-
lizador e do sinal de entrada. O termo 38p,_; é o erro de quantizagdo adi-
cional de cada produto c; d;_J , resultado do abandono de alguns bits menos

significativos ( N, < Ny + N_). Desprezando os termos de segunda ordem, o erro
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de quantizacdo total nos instantes de decisdo é definido ent3o por

11

Ek 5CJ dk-J + Cj adk__, + 6pk__, (22.19)

J=-N

O erro de quantizagdo implica numa degradagio em relagdo ao desempenho
ideal do equalizador. A estimagio desta degradagdo ser4 considerada no
capitulo 4. Por enquanto ¢ suficiente dizer que, na escolha de N, N_ e N,
deve ser buscado um compromisso aceitavel entre degradacgio de desempenho e
complexidade ( e portanto, custo ) do circuito resultante. De modo a poder
avaliar este compromisso posteriormente, analisaremos a seguir alguns aspectos

dos circuitos envolvidos numa implementagdo digital.

Consideremos de inicio a fung3o conversdo analégico/digital. Os sistemas
de interésse para este trabalho transmitem nominalmente 140 Mbit/s utilizando
modulagéo 16 QAM ou 64 QAM, o que resulta numa frequéncia de simbolos de 35
MHz e 23,3 MHz, respectivamente. Nesta faixa de operagdo, os conversores A/D
tem que ser do tipo "flash" , onde o sinal passa por um banco de comparadores
e a seguir um codificador, o que resulta em geral em circuitos caros. Recente-
mente, no entanto, foi anunciado [30] um conversor A/D de 8 bits e 40 MHz,
que, em fungdo de uma evolugdo de arquitetura, possui um custo 20 vezes menor
( em torno de $ 10 ) que produtos similares, e um consumo de poténcia de 25 a
95 7% menor também ( 300 mW de 5 V ). A possibilidade de operar, sem proble-

mas, com 8 bits de quantizagdo do sinal ser4 entdo assumida neste trabalho.

Na implementagdo das operagdes de multiplicagdo e adigdo os seguintes
aspectos tém que ser levados em conta : tempo de processamento, consumo de
poténcia, espago ocupado, custo do desenvolvimento e do produto. Notar que
para as estruturas ndo recursivas consideradas neste trabalho, o tempo de exe-
cucdo das operagdes aritméticas nfo precisa ser necessariamente menor que o
periodo de simbolos, como acontece no caso de estruturas recursivas. A
limitacio do tempo de processamento é imposta ent3o pelo retardo maximo ad-
mitido dentro da malha de sincronizagdo de portadora, o que foi visto em
2.2.E. Isto possibilita a utilizag8o de circuitos com um melhor compromisso em

relagdo a poténcia consumida.
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Sem levar em conta o custo de desenvolvimento, a escolha da implementacio
recai entdo em circuitos dedicados CMOS [(8]. Uma alternativa a ser considera-
da, pior do ponto de vista de consumo e espago ocupado, porém cujo desenvolvi-
mento é geralmente mais barato, é a utilizagdo de memérias EPROM para a imple-

mentagdo das operacgdes aritméticas.

No caso da utilizagdo de circuitos dedicados, podemos nos basear [8] no
multiplicador rapido apresentado em [31] : para multiplicar uma palavra de N
bits por outra de M bits, onde N = M, sfo gerados inicialmente NM produtos de
pares de bits que a seguir tem que ser somados convenientemente, como exempli-

ficado abaixo.

agzb, azb; azb; a;b;
azb, azb, azb, a,b,

azb,; azb; azb; ab,

Os produtos sdo somados sucessivamente em (M-1) estdgios de soma de palavras
de (N-1) bits, na técnica "carry-save" [31]} resultando em .duas palavras
de (N-1) bits cuja soma d4 o resultado desejado, € que podem ser somadas na

técnica "carry look-ahead Esta estrutura estd exemplificada na figura
2.2.3 . A complexidade do circuito é portanto aproximadamente proporcional a
(N-1)(M-1).

Notar que devido a estrutura do circuito, onde nio h& conexdo entre blo-
cos de um mesmo estdgio, ndo se aplica a imposigdo de tempo de processamento
total menor que o periodo de simbolos. Registradores de N+M bits podem ser
inseridos para equalizar os retardos dos caminhos associados a cada bit do

produto, quando o maior retardo ultrapassar o perfodo de simbolos.

Para implementar a mesma operagdo de multiplicagdo ( e analogamente uma
operagdo de adigdo) com tabelas armazenadas em uma meméria EPROM, na configu-
ragdo mais simples seria necessario uma (ou duas, conforme o numero de bits do
produto) memoéria de capacidade 2N+M palavras com tempo de acesso menor que o

perfodo de simbolos, que, para a taxa de 140 Mbit/s em 16 QAM, é de 28,6 ns.
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a;b, ayb,

]

X y X y
r—| CoO —| CO co
z [ z z
a,;b; azb, ayb, a,b,
X i X i X :
o Y Ccl BH Y Ccl e Y cl
z z z
asb,
X3 Y X2 Y2 X Y1
co z3 z2 Z1
l / l l v y
Cy Cs Cs Ca Cs Cz
fig. 2.2.3 : multlpllcador em técnlca "carry-save"

Mesmo para memérias de baixa capacidade este valor de tempo de acesso é abaixo

do usual. Existem alguns produtos recentes [32], no entanto, que atendem a
esta especificagdo, como por exemplo uma meméria de 256 Kpalavias de 16 bits,

com tempo de acesso de 16 ns e consumo de 85 mA em 30 MHz.

2.3 Efeito de propagag¢iio multi-percurso

A. Modelos de propagacido
Determinadas condig@es climaticas, principalmente relativas a umidade do
ar, fluxo do calor, e ventos, podem levar & formagdo de camadas atmosféricas
com um alto gradiente negativo do Indice de refragdo [21]. O efeito de uma
camada deste tipo num sinal de RF, é o de lhe determinar um encurvamento ex-

cessivo em diregdo ao solo. Como ilustrado na figura 2.3.1, em um lance de ra-
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fig. 2.3.1 : Propagag3o multi-percurso

dio de microondas, parcelas do sinal transmitido que normalmente ndo atingiri-
am o receptor passam a fazé-lo, chegando porém com um retardo maior do que o
sinal direto. Caso o lance atravesse regides de &4gua ou regides planas e
Umidas, o receptor pode ainda ser atingido por parcelas do sinal refletidas a
altura do solo, também retardadas em relagdo ao sinal direto [22].

A soma, no receptor, de parcelas do sinal transmitido afetadas de retar-
dos diferentes, introduz uma seletividade no canal, distorcendo a informagdo
transmitida. Genericamente, a fungdo de transferéncia resultante da soma de N

rajos percorrendo caminhos diferentes é dada por :

i, -j 2nfr,
H(f) = Z b, e (2.3.1)
n=1

onde b, é a amplitude do n-ésimo raio e T, seu retardo. Na figura 2.3.2 se
representa a fungdo de transferéncia para o caso da soma de dois sinais, com a
atenuagdo do sinal ndo retardado sendo nula. Notar que a resposta é periédica,
com a separagdo entre os picos de atenuagdo dada pelo inverso do retardo entre

os sinais.

No decorrer do periodo de ocorréncia de propagagdo multi-percurso o re-
sultado da combinagdo dos diversos raios que atingem o receptor ndo é
estatico. VariagBes atmosféricas levam a variagdes do retardo e da amplitude

de cada raio. A fungdo de transferéncia tem portanto um comportamento
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|H(E)|

1+b -

1-b +

1727t 1V4 1 32t f

flg. 2.3.2 : Seletlvidade devido a um ralo retardado.

aleatério. De modo a poder exprimir de maneira simples este comportamento,
foram propostos diferentes modelos de propagagdo [21],[7] onde se assume a
presenga apenas de um numero reduzido de raios ( 2 ou 3 ), suficientes porém
para caracterizar estatisticamente um canal de transmissio n3o muito largo
(tipicamente menor que 100 MHz ). Um destes modelos é o modelo de trés raios

simplificado [23], onde a fungio de transferéncia do canal é aproximada por :

H.(f) =1 , em condigdes normais de propagacso,

H.(f) = a [ 1-be 2 (f~fo) T ] , durante ocorréncia de propagagio

multipercurso.
(2.3.2)
O parametro a é a atenuagdo constante na banda, resultado da soma do sinal
direto com um sinal pouco retardado. Um terceiro raio, de amplitude relativa b
e retardo t fixo (6,3 ns), é responsdvel pela seletividade do canal, cujo pico

de atenuagdo ocorre na frequéncia f,.

Na elaboragdo deste modelo, se registrou, de inicio, em um lance de mi-
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croondas tipico, um grande nimero de medidas do espectro de poténcia recebido
durante periodos de propagagdo multipercurso. A seguir foi determinado o me-
lhor ajustamento dos par&metros para cada medida, o que forneceu suas dis-
tribuigdes estatisticas. A fixaciio do parametro de retardo em 6.3 ns é conse-
quéncia do fato de ter sido possivel um bom ajustamento & grande maioria das
medidas apenas com a variagio dos demais parametros.

Notar que o ajustamento do par&metro b para uma determinada resposta me-
dida de | H( f)| tem sempre duas solugdes : uma em que O<b<{l e outra em que
b>l. A cada uma corresponde no entanto uma caracteristica de fase diferente
denominada respectivamente de fase minima ou de fase ndo-minima. O modelo ndo
traz informag3o sobre a ocorréncia relativa destes estados. Outros levantamen-
tos [7] indicam que para respostas pouco seletivas h& preponderancia do estado
de fase minima, e que para respostas bastante seletivas os estados sdo prati-
camente equiprovaveis.

Com o canal dado pela equacdo (2.3.2), o fato do retardo assumido de 6,3
ns ser bem menor do que o periodo de simbolos tipico ( 30 ns para 140 Mbit/s
em 16 QAM ), faz com que, se a resposta impulsiva do sistema, dada pela fil-
tragem banda-base (ver 2.1.4), for relativamente pouco espalhada no tempo (
coeficiente de roll-off em (2.1.16) em torno de 0,5 ou maior ), a maior parte
da interferéncia intersimbélica se concentrar4, no caso de fase minima, no
termo imediatamente posterior ao termo central (ver figura 2.3.3) . No caso de
fase ndo-minima, o sinal retardado, sendo maior que o sinal direto, é visto
pelo sistema como o sinal principal e o direto como o interferente. Neste caso
a maijor parte da interferéncia intersimbélica estd concentrada no termo imedi-

atamente anterior ao termo central [17].

g(t) g(t - )

~2T = T 2T

fig 2.3.3 : concentragfo da ISI no termo em t=T ( B=0,5 ; T/T=0,22 )
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B. Caracterizacdo de desempenho com assinaturas

Enlaces de radio digital devem atender determinadas especificagdes de
desempenho [24],[25], estabelecidas em acordo com o desempenho desejado para a
rede digital integrada da qual fazem parte, ou futuramente fardo parte.
Sistemas de alta capacidade devem atender, entre outras, as seguintes especi-

ficagbes :

- taxa de erro = 10™° durante nio mais de (L/2500) x 0,054% de
qualquer més,
- taxa de erro = 10°° durante nio mais de (L/2500) x 0,4% de

qualquer més,

onde L é o comprimento do enlace em km.

Sendo a propagagdo multipercurso o principal fator de degradagdo do de-
sempenho de sistemas de radio digital de alta capacidade, é fundamental , no
desenvolvimento de um equipamento, poder bem caracterizar sua suscetibilidade
a este fenémeno. A utilidade de um modelo de canal com um ndmero reduzido de
parametros, tal como o modélo de trés raios simplificado, consiste em permitir
identificar, sem grande dificuldade, as combinagBes destes parametros que le-
vam o sistema a exibir uma determinada degradagio. A integracdo das fungSes de
densidade de probabilidade dos parametros do modelo nas regides assim levanta-
das, fornece uma estimativa da frag3o do tempo, relativa a duracio do fendémeno
de propagagdo multipercurso, durante a qual a degradagdo em questdio é verifi-
cada. Com a probabilidade de ocorréncia de propagacio multipercurso dada pelas
caracteristicas geograficas do lance [22], o atendimento ou nio das especifi-

cagdes de desempenho como as apresentadas acima pode entdo ser estimado.

Neste sentido, associado ao modelo de trés raios simplificado se define,
a assinatura de um receptor de radio digital. Com
o

Af £ deslocamento de f, em relag3o A frequéncia central do canal

A & -20 log a
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-20 log(1-b) se b<l (fase minima )
-20 log(b-1) se bdl (fase n&o-minima),

a assinatura é a curva no plano (B x Af) que contém os pontos (B,Af) para os
quais, para um dado valor de A, é verificada uma determinada degradacio de
desempenho. Normalmente sio levantadas assinaturas para as taxas de erro de
1070 e 107% e para a sincronizagdo do receptor ( perda e aquisi¢io de portado-
ra ). Na figura 2.3.4 se apresentam as assinaturas de taxa de erro de 10°° e
de sincronizagdo de um sistema de 16 QAM tipico, com e sem equalizador adapta-

tivo, para 4 = O.

Através da integragdo das distribuigdes de B e Af na regido definida pe-
las suas assinaturas, equipamentos diferentes e alternativas de projeto podem
ser comparados. A distribuigdo estatistica de B no modélo de trés raios sim-
plificado é uma exponencial de média 3,8 dB , ao passo que para Af podemos
adotar uma distribuigdo uniforme. O tempo T,, para uma dada atenuacdo plana 4,
durante o qual a degradagdo em quest3o é verificada, é entdo proporcional a

integral [40]

-B(Af)/3.8
J e dAf (2.3.4)

onde B(Af) é o valor no ponto Af da assinatura para a degradacdo em questdo.
Ndo fazemos a distingdo entre os casos de fase minima e n&o-minima pois nos

casos analisados no trabalho as assinaturas s3o idénticas.

C. Comportamento dinamico, histerese do receptor

A variagio da amplitude e do retardo de cada raio que atinge o receptor
durante o perfodo de propagagdo multipercurso, faz com que as caracteristicas
da fungdo de transferéncia do canal (no que diz respeito a seletividade,
posicdo e profundidade do pico de atenuag3o) sejam variadveis no tempo. O mode-
lo de canal considerado acima, assim como outros modelos semelhantes, nio traz

informagdes sobre este comportamento dinidmico do canal. No entanto, as estima-
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Aquisicdo de sicronismo

de portadora

: com equalizador
: sem equalizador

flg. 2.3.4 :

-3
Assinaturas para TEB= 10

de um sistema 140 Mblit/s, 16 QAM

Perda de sincronismo
de portadora

1) o algoritmo adaptativo é suficientemente rapido para
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acompanhar as variagSes do canal.

2) o receptor ndo tem histerese

A velocidade de deslocamento de um pico de atenuagio dentro da banda do
canal pode passar de 100 MHz/s, e a velocidade de aprofundamento, de 100 dB/s
[22]. Se o algoritmo adaptativo do equalizador ndo conseguir seguir estas va-
riagSes o desempenho do sistema ser4 degradado.

Histerese do receptor significa a assinatura de re-sincronizagio de por-
tadora ser pior que as de taxa de erro. A assinatura de perda de sincronizagdo
de portadora, para um sistema munido de equalizador adaptativo, é tipicamente
melhor que as assinaturas para taxa de erro [17]. Como visto no item 2.2.E, a
assinatura de re-sincronizagdo de portadora, por outro lado, depende particu-
larmente do comportamento do equalizador. No caso do equalizador n3o ser efe-
tivo ap6és a perda de sincronismo a assinatura de re-sincronizagdo de portadora
€ tipicamente bem pior do que as assinaturas de taxa de erro (ver figura
2.3.5). Consequentemente, o tempo durante o qual o sistema permanece
indisponivel depende do tempo de permanéncia da fungdo de transferéncia do
canal entre as assinaturas de perda e recuperagio de portadora, o que ndo pode

ser calculado com base apenas num modélo estitico de canal.

B(dB) B(dB)
+ 0 + 0
1
+ 10
2 + 20
1
1 1 1 L 1 1
-30 -20 -10 10 20 30
(MHz) Af (MHz)

receptor com histerese sem histerese

1 : aquisi¢do de portadora
2 : Teb = 10e-3
3 : perda de portadora

flg. 2.3.5 : assinaturas de receptor
com e sem hlsterese
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Procedimentos para levar em conta a histerese do receptor no célculo de
desempenho do sistema podem ser encontrados em [33], [34]. A degradagio de
desempenho resultante é significativa : em [33], o tempo de indisponibilidade
( taxa de erro maior que 1072 por mais de 10 segundos consecutivos ) de um
receptor com histerese foi estimado em 2,5 vezes o de um outro, que possuia as
mesmas assinaturas de taxa de erro e perda de portadora, porém sem histerese.
Dada a influéncia da histerese do receptor no desempenho do sistema, vemos
que, como colocado em 2.2.E, é importante levar em conta este fator na analise

efetuada sobre a estrutura alternativa de equalizacio proposta neste trabalho.
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CANCELADOR DE ISI MODIFICADO

Neste capitulo é apresentada a estrutura alternativa de equalizagdo para
sistemas de radio digital. S&do levantados também os aspectos que devem fazer
parte da sua caracterizagdo, para uma comparagdo adequada com equalizadores

convencionais.

3.1 Proposigdo original do cancelador de ISI

Um cancelador de interferéncia intersimbélica ( I[SI daqui por diante ),
para aplicacio em transmissdo digital na rede telefénica, foi proposto em [9],
estando representado na figura 3.1.1 (por simplicidade, ndo h& imposigdo de
causalidade, como ja comentado em 2.1.B ). Descrevemos, a seguir, o seu
principio.

Um equalizador linear atuando sobre o sinal demodulado d,’ é usado para
obter decis@es preliminares c}k sobre os simbolos transmitidos. Ao mesmo tempo
o sinal recebido passa por um filtro adaptativo W(f) = W (f) + jW,(f) cuja
fungdo de transferéncia equivalente em passabanda W(f-f_.) é ajustada dinamica-
mente de modo a ser, na banda do sinal, o complexo conjugado da resposta do
canal H_(f), otimizando assim a relagdo sinal/ruido na sua saida (em termino-
logia de Teoria da Comunicagdo, um "filtro casado " [12] ).

Os produtos das decisBes preliminares com as estimativas 5,1 dos termos da
resposta impulsiva global g, (que inclui o filtro casado), constituem estima-
tivas dos termos de ISI que afetam o sinal apdés o filtro casado. Subtraindo do

sinal na saida do filtro casado estes produtos, se faz, portanto, uma tentati-

~

va de cancelamento da ISI. A partir do sinal &k assim obtido sdo tomadas as

-

decis@es finais d, com uma probabilidade de erro menor que a das decisdes pre-

liminares.
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fig 3.1.1 : cancelador de ISI

As estimativas dos termos da resposta impulsiva global assim como os coe-
ficientes do filtro casado, sfo obtidos com um algoritmo adaptativo anélogo ao
dos coeficientes de um equalizador linear ( ver 2.2.D ). A comparagio do de-
sempenho do cancelador com o do equalizador linear pode portanto ser feita,
sem perda de validade, assumindo erros nulos para estas estimativas, conside-
rando, se necessario, a questdio da convergéncia do algoritmo em separado. Su-
pondo entdo, estimativas exatas das amostras da resposta impulsiva global, o

sinal sobre o qual sfo tomadas as decis@es definitivas ¢ dado por

] o0

k = z qn dk-n + Z qn (dk-n- dk—n) + Uk (3'1'1)

n=-0 n=-m

g, & S q, € S

Q2R

onde d, sdo as decisBes preliminares, v, & 7, + Jj®, sdo as amostras do ruido
filtrado por W(f) e S é o conjunto de termos de ISI de q, incluidos no estégio
de cancelamento. A inclusfo ou n3o de um termo q, no estidgio de cancelamento

resulta do compromisso escolhido entre complexidade do circuito e desempenho.

Apresentamos agora a motivagdo colocada em [9] para este tipo de estrutu-
ra. Notar, de inicio, que, dado o canal de transmissido e a filtragem
H(f)Hg(f) , um limite inferior para a probabilidade de erro [12] & a verifi-
cada quando se transmite um unico sfimbolo e se amostra a saida do filtro casa-
do no seu pico, que ocorre em t=0. Quando mais simbolos sdo transmitidos a ISI

ndo permite que a taxa de erro atinja este limite. Um equalizador linear reduz
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a ISI introduzida pelo canal, porém o faz as custas de uma amplificacdo do

ruido presente na sua entrada. Esta amplificagdo & dada por

N
F=1Y1 |ea? (3.1.2)

n=-N

onde c, sdo os coeficientes do equalizador. Dependendo da distorgdo e da
poténcia de ruido, a amplificagdo acima pode resultar em ndo se conseguir,
para qualquer nuimero de coeficientes do equalizador, reduzir a taxa de erro
abaixo de um determinado patamar [9]. Este patamar pode ser consideravelmente
pior do que o limite para simbolo isolado, o que motiva a procura por uma es-

trutura de receptor mais eficiente.

O cancelador de ISI em [9] busca um desempenho mais préximo do limite
para simbolo dnico : as decises finais sfo tomadas a partir de um sinal onde
a relagdo sinal/ruido é otimizada pelo filtro casado e a ISI é eliminada sem
amplificagdo de ruido. Notar que para avaliar o seu desempenho real, no entan-
to, tem que ser levado em conta o efeito dos erros nas decisdes preliminares
nas decises finais. Em [l10], por exemplo, se mostra um caso especifico de
canal para o qual o desempenho do cancelador, devido aos erros nas decisdes

preliminares, é bastante pobre.

3.2 Aplicacdo em radio digital
/

A. Tentativa de substituir diversidade de espaco

Como visto no item 2.3, durante a ocorréncia de propagagio multi-percurso
o canal de transmissdo em sistemas de radio de microondas apresenta um compor-
tamento aleatério. Tanto a probabilidade de ocorréncia de multi-percurso quan-
to os pardmetros do modelo estatistico do canal durante a ocorréncia de multi-
percurso, dependem de caracteristicas geograficas do lance e de
caracteristicas climaticas da regifio onde o lance se encontra.

Para atender as especificagdes de transmiss3o (item 2.3.B), sistemas de

radio digital de alta capacidade tém que utilizar equalizadores adaptativos na



maior parte dos lances. Em determinados lances, além do equalizador, ¢
necessaria ainda outra técnica de contra-medida, denominada recep¢do em diver-
sidade de espago [17], onde o sinal fornecido ao demodulador é resultante da
combinagdo de sinais provenientes de duas antenas separadas verticalmente. A
separagdo vertical é suficiente ( em torno de 10 m ) para que as distorgdes
que afetam o sinais em cada antena sejam descorrelacionadas, assim como os
niveis de poténcia dos sinais. Consequentemente, a probabilidade do sinal com-
binado apresentar distorgio ou queda de nivel que provoquem érros na detegdo é
menor que a dos sinais em cada antena tomados individualmente.

A recepgdo em diversidade de espago representa um custo adicional signi-
ficativo do equipamento, uma vez que h& duplicagio de antenas e de parte do
receptor. Conforme o caso, a torre de sustentagio das antenas também é mais
cara, devido a duplicagdo da carga. Recentemente, outro tipo de recepgdo em
diversidade [35], menos custoso, foi proposto, denominado diversidade angular.
Consiste em utilizar dois alimentadores numa mesma antena, com um pequeno
angulo entre si, em lugar de duas antenas de recepgdo. Seu uso, porém, ainda

nao é disseminado.

A principio, a aplicagdo do cancelador de ISI ao invés do equalizador
linear convencional em sistemas de radio digital, teria interésse pratico ape-
nas se possibilitasse uma redugdo consideravel da utilizagdo de diversidade de
espago. Uma andlise para um lance tipico nos EUA [36], no entanto, indica que
mesmo que o cancelador atingisse o desempenho limite do pulso tdnico (ver aci-
ma), seu ganho em relagio ao equalizador linear nio seria muito grande. Isto
estd representado na figura 3.2.1, onde, em fungdo da relagdo sinal/ruido em
condi¢gGes normais de propagacdo, se compara a probabilidade da taxa de erro de
lance ser maior que 10° dos dois casos. Neste grafico, a linha pontilhada
indica um objetivo de desempenho a ser atingido. Notar que a diferenga de de-
sempenho € maior para valores mais altos de S/N nominal. Nestes pontos, no
entanto, o desempenho do equalizador linear jA supera o objetivo colocado.

Além disso, o ganho de desempenho confirmado na pratica [38], do receptor
com diversidade de espago e equalizador, em relagdo ao receptor com apenas
equalizador, é em geral, muito maior que o ganho do cancelador ideal apresen-
tado na figura 3.2.1. Isto significa que uma parcela importante do ganho de
desempenho proporcionado pela recepgdo em diversidade de espago é resultado da
melhoria referente ao nfvel de poténcia do sinal combinado, sobre o qual o

cancelador n3o pode trazer nenhum ganho.



log Pr [ Teb = 10e-3 ]
1
-6
2
-5 1
-4 1
54 57 60 63 66 C/N nominal

1 : cancelador de ISI ideal
2 : equalizador linear ideal
—- : objetivo de desempenho [38]

flg. 3.2.1 : probabllidade de Teb = 10e-3
em fungdo de C/N nomlnal

Em vista do que foi colocado acima, mesmo que o desempenho do cancelador
real se aproximasse do desempenho ideal, sua utilizacdo no lugar da recepgdo
em diversidade de espago se restringiria a casos onde o desempenho do equali-
zador linear, devido & amplificagdo de rutdo, ficasse pouco aquém do objetivo
colocado. Isto exigiria um conhecimento preciso das caracteristicas de propa-
gacdo multi-percurso dos lances desfavoraveis, do qual, em geral, ndo se
dispGe. Ndo vemos, portanto, motivagiio para analisar mais detalhadamente neste
trabalho, a aplicagdo do cancelador de ISI em radio digital sob o mesmo ponto
de vista que o tomado na sua proposi¢do original [9]. No entanto, como veremos
a seguir, a introdugdo de certas modificagdes na sua estrutura original, pro-
postas neste trabalho, pode trazer vantagens na implementagio pratica, relati-

vamente a um equalizador linear convencional de mesmo desempenho.

B. Vantagens relativas 4 implementagcdo apés modifica¢des na estrutura original

A implementagdo de um equalizador linear convencional requer a realizacio
de operagSes de multiplicagdo entre o sinal recebido e os coeficientes do e-
qualizador. Em uma implementacdo digital, a escolha do nuimero de bits de quan-

tizagdo destes dois termos representa um compromisso entre complexidade de



circuito e degradacdo de desempenho ( item 2.2.F).

No estagio de cancelamento de um cancelador de ISI, as operacdes de mul-
tiplicagdo a serem realizados envolvem as decisdes preliminares e as estimati-
vas das amostras da resposta impulsiva global. As decisSes preliminares,
porém, sdo codificadas em um numero reduzido de bits ( M/2 bits para modulagédo
ZM—QAM ) o que, como visto em 2.2.F, facilita a implementagio digital.

Sob este ponto de vista, o cancelador de ISI teria interésse pratico em
radio digital caso atingisse, com um circuito de implementagdo mais facil, o
desempenho de um equalizador linear convencional tipico. Uma condigdo para
tanto é o estagio linear do cancelador ter menos coeficientes que o equaliza-
dor convencional, ficando a maior parte da eliminagdo da ISI a cargo do bloco
de cancelamento. A complexidade deste bloco, porém, também deve ser restringi-
da, de modo a ndo comprometer a vantagem de implementacio conseguida no
estdgio linear.

Para alcangar um melhor compromisso entre estas exigéncias conflitantes,
propomos neste trabalho, modificagBes na estrutura do cancelador de ISI. Estas

modificagBes sio :

1) utilizagdo pelo bloco cancelador do préprio sinal de saida do
estagio linear ao invés do sinal filtrado pelo filtro casado,

que serd abandonado (ver figura 3.2.2 )

2) utilizagdo no bloco de cancelamento de ISI de mais de um estagio

de cancelamento de ISI ( ver figura 3.2.3 )

3) introdugdo de niveis intermedidrios nas decisdes preliminares

(ver figura 3.2.4 )
A seguir justificamos estas modificagdes.

1) Os termos de ISI da resposta impulsiva apés o estagio de equalizagdo
linear s&o menores que os da resposta ndo equalizada, e portanto menos termos
precisam ser incluidos no bloco cancelador, simplificando o circuito. Além
disso, como pode ser visto em (3.1.1) o fato dos termos de ISI serem menores
reduz o efeito na decisio final dos erros nas decisdes preliminares. Notar
que, com a modificagdo, o algoritmo de adaptag8o dos coeficientes do cancela-

dor deve estimar agora os termos h, da resposta impulsiva equalizada pelo
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fig 3.2.2 : utllizagdo da saida do
estagio llnear para declsdes flnals

L) A (D)

_(2) - (2)

flg. 3.2.3 : estaglos de cancelamento adiclonals

estdgio linear.

A contrapartida das vantagens colocadas acima é que, em relagio a estru-
tura original do cancelador, o sinal sobre o qual sio tomadas as decisdes fi-
nais é mais contaminado por ruido térmico, em fung¢do de sua amplificagdio pelo
estagio linear. Como visto em 3.2.4 , no entanto, o efeito de amplificagiio de
ruido pelo equalizador em radio digital n3o & determinante, nfo sendo o desem-
penho do cancelador ideal muito melhor que o do equalizador linear ideal. Além
disso, partindo do pressuposto colocado acima, de que o estagio linear do can-

celador de ISI terd menos coeficientes que um equalizador convencional de mes-



fig. 3.2.4 : Introdugdo de nfivels intermedlarlos
nas declsdes prellminares

mo desempenho, a amplificagdo de ruido dada por (3.1.2) é em geral menor que

no caso convencional.

2) As decisdes finais tomadas ap6és um estdgio de cancelamento de ISI po-
dem ter ainda uma probabilidade de erro insatisfatéria. No entanto, se estas
decisSes forem consideradas como preliminares, e forem introduzidos estagios
de cancelamento de ISI adicionais, se esperaria uma menor probabilidade de
erro final. Generalizando (3.1.1), entd3o, para o sinal sobre o qual s3o toma-

das as i-ésimas decisdes preliminares, temos

d, = Z h,d., + z h, €xn  + Uy (3.2.1)

onde eku) 2 (d,- dkm

Notar que, sendo o critério para inclusdo dos termos de ISI nos estéigios

) sdo os erros nas i-ésimas decisSes preliminares.
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de cancelamento o mesmo em todos os estdgios, as estimativas }';,, destes termos,
calculadas adaptativamente pelo circuito de controle, s&do utilizadas da mesma
maneira em todos. O acréscimo de um estdgio de cancelamento de ISI, portanto,
ndo implica num crescimento do circuito de controle, ao contrario do que ocor-

re num equalizador convencional quando é acrescentado um coeficiente.

3) Supondo, sem perda de generalidade no que segue, que Im [h,] = O e que
apenas um termo de h,, de indice D, é incluido nos estdgios de cancelamento,
a componente em fase do sinal apresentado para a decisdo final, apés J-1

estigios de cancelamento de ISI, é dada por

(J3) (J-1)
a, =a, +Y¥,+ hp ap (3.2.2)
> ‘ (1) ~ (1)
onde y, & Z Ry @pen + Ty e o, £ (a,-a, )
n=-0
n #D

Com base no que foi visto em 2.1.C, a probabilidade de erro na detegéo

desta componente é dada por

) Lt (J-1
Pa =2 T PT[ Y + hD o) p > 1 ] (323)

Se as componentes a, dos simbolos transmitidos, assim como as das

decis@es preliminares a, podem assumir L niveis diferentes em cada quadratura,

A

contidos em { -(L-1),..., -3, -1, 1, 3,..., (L-1) } , 0S Erros @, = a, — a,

assumem valores do conjunto {-Z(L-l), -2L,..., 2, 0, 2,..., 2(L-1) } , que

tem 2L-1 elementos. A expressdo a direita em (3.2.3) pode ser desenvolvida em
funcio da probabilidade de ocorréncia de cada um destes valores possiveis do
erro na decisfo preliminar anterior ( assumimos que y, e &,_, sdo independen-

tes, o que é discutido ainda no capitulo 4 ):
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(L-1)

(J-1)
Pr[ Y + hp @y p > 1 ] = z P,(2m) P,(2m,J-1)
m=-(L-1)
(3.2.4)

onde

(J)
P,(m)%Pr[yk+th>l] e Pz(m,j)%Pr[ock_D =m]

Se as decisdes preliminares puderem assumir niveis intermediirios nas
regides determinadas pelo parametro de limiar A da fungio de detegdo, como

indicado na figura 3.2.4, os erros o, passam a assumir valores do conjunto

{—Z(L-l), -2L+3,..., -2, -1, 0, 1, 2,..., 2(L—1)} , e a equagdo (3.2.4) pas-
sa a
&5 =13 2(L-1)
Pr[ Y t hD O)y_p >1 ] = z P,(m) Pz(m,J—l)
m=-2(L-1)
(3.2.5)
Notar que, para qualquer distribuicio estatistica de ockff,-“, a medida

que A cresce, as probabilidades de ocorréncia P,(m,J-1) dos niveis detetados
crescem para os niveis intermediarios (m impar), e diminuem para os niveis
nominais (m par). O valor A=0, portanto, que produz apenas os niveis nominais
nas decisdes preliminares, ndo minimiza necessariamente a probabilidade de
erro P, dada por (3.2.4). Para um determinado valor de A, # 0, por exemplo, a
degradagdo na probabilidade de erro causada pelos erros nas decisSes prelimi-
nares que passam do valor O se A=0 para o valor 1 se A = A;, pode ser sobrepu-
jada pela melhoria causada pelos erros que passam respectivamente do valor 2
para o valor 1.

A mesma conclusdo acima vale para os estagios de decisfo preliminar ante-
riores, e portanto, a introdugdio dos niveis intermediarios nas decises preli-

minares serd feita em todos os estagios.

Comentamos a seguir, ainda, outro aspecto de interesse da estrutura al-
ternativa.
Como visto no infcio deste item, a implementagdo digital dos estagios de

cancelamento é favorecida pelo fato das decisdes preliminares poderem ser co-
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dificadas em um numero reduzido de bits. A questdo do numero de bits
necessarios para a codificagdo do sinal de entrada, dos coeficientes e dos
produtos no estagio linear, porém, também merece atengio.

O erro no sinal de saida do estdgio linear devido a quantizagdo do sinal

de entrada, dos coeficientes e dos produtos, é, conforme (2.2.19),

£, = Z 8¢y dy_y + ¢y 8dy_y + 3Py (3.2.6)
J=N

’

onde c; sfo os coeficientes do equalizador, d, o sinal na sua entrada,e dc,,
s
8d, € 8p,., , os erros de quantizagdo. Numa avaliagdo intuitiva, o efeito da
quantizacio é tanto pior quanto maior for o ndmero de coeficientes do equa-
lizador, N, uma vez que mais termos sfo somados na equagdo acima. Existe inte-
resse, portanto, em verificar se o estagio linear do cancelador de ISI exige
um numero menor de bits de quantizagdo do sinal de entrada, dos coeficientes e
dos produtos do que um equalizador linear convencional de mesmo desempenho.
Isto representaria uma vantagem adicional do cancelador em relagdo a complexi-

dade de implementacgédo .

C. Estruturas especificas consideradas na caracterizagio

Como visto em 2.3.4, num lance tipico de radio digital de microondas, a
interferéncia intersimbélica causada por propagagdo multi-percurso estad con-
centrada no termo imediatamente anterior ou posterior ao termo principal da
resposta impulsiva amostrada do canal. A agdo de um equalizador ZF de 2N+l
coeficientes sobre estas respostas, como visto em 2.2.C, resulta numa resposta
equalizada onde a ISI se concentra, respectivamente, no termo de indice -N-1
ou no de indice N+l. Um equalizador MMSE, por outro lado, distribue a ISI da
resposta equalizada em mais termos. No que diz respeito a complexidade de cir-
cuito do cancelador de ISI, portanto, é mais vantajoso que o estagio linear
seja do tipo ZF, uma vez que serfo exigidos menos coeficientes nos estdgios de
cancelamento.

Com base nisto, as estruturas analisadas neste trabalho consistirdo de um
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equalizador ZF no estagio linear, cujo numero de coeficientes serd variado, e
de estagios de cancelamento de ISI com um coeficiente anterior e outro poste-
rior ao termo principal da resposta. Em fungdio desta simetria ndo ha diferenga
de desempenho para canais de fase minima e fase ndo-minima. O namero de
estagios de cancelamento de ISI sera variado, assim como o parametro de limiar
A (ver item anterior) das fungdes de detegdo preliminar de cada estagio. Estas
estruturas estdo representadas genericamente na figura 3.2.5, onde se encon-
tram discriminados os blocos que comp&e o cancelador para modulagdo QAM. Notar
os blocos de retardo introduzidos para adequar os sinais a causalidade do cir-

cuito real.

Equalizadores lineares de até 9 coeficientes complexos s&do utilizados em
sistemas de radio digital [37]). Este sera entdo o numero maximo de coeficien—
tes dos equalizadores lineares com os quais o cancelador modificado sera com-

parado.

D. Aspectos a serem analisados

Nos 1itens anteriores foi visto que um cancelador de ISI, com as
modificagdes propostas, pode apresentar vantagens em relagdo a um equalizador
convencional no que diz respeito 4 complexidade de implementacdo. Neste item
levantaremos quais aspectos de desempenho desta estrutura devem ser verifica-
dos de modo a poder comprovar as vantagens potenciais percebidas. O método de

analise em si destes aspectos serad visto no préximo capitulo.

Os tipos de modulagiio para os quais serdo feitas as comparagles entre o
cancelador de ISI modificado e o equalizador linear convencional sdo 16-QAM e
64-QAM, de uso corrente em equipamentos comerciais. O coeficiente de roll-off
considerado serd 0,5 : na maior parte dos casos o valor utilizado em equipa-
mentos comerciais é em torno de 0,5 , e, portanto, este é o caso de maior in-
teresse.

De modo a comparar a capacidade de eliminagdo de ISI do cancelador com a
do equalizador linear convencional, serdo comparadas suas assinaturas (ver
item 2.3.B) para taxa de erro de 107 e para taxa de erro (por ISI apenas) ndo
nula ( |e|,,,,,, = 1 ). A principio, levando em conta os objetivos de desempenho

(ver 2.3.B ), o segundo caso considerado deveria ser para a taxa de erro de
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10—6. No entanto, a confirmagdo por simulagdo do valor obtido ndo seria

possivel (10_6 é muito pequeno para tanto), ao passo que |e|,,,,x é verificado
diretamente a partir dos termos da resposta impulsiva global. Quando a ISI é
preponderante sobre o ruido térmico a assinatura para taxa de erro ndo nula
serve como um limite inferior para a assinatura para taxa de erro de 10°°
como representado na figura 3.2.6 .

O fator de comparagdo serd a relagdo entre as integrais da equagdo 2.3.4,
que, como visto, estdo relacionadas a porcentagem do tempo durante a qual a

degradagdo em questdo é verificada.

Levantando as assinaturas para taxa de erro de 10 na auséncia de ruido
térmico, a capacidade de eliminagdo de ISI propriamente dita é comparada, e
ndo entram em consideragio os demais parametros de sistema (poténcia de trans-
missdo, comprimento do lance, figura de ruido do conversor de RF). Geralmente,
no entanto, as distor¢Bes devido a propagagdo multi-percurso sdo acompanhadas
de uma atenuagdo plana na banda. No modelo de trés raios simplificado (equagio
2.3.2) esta atenuagdo é dada pelo fator a, sendo que A £ 20 log(a) tem uma
distribuigdo normal de média aproximadamente 20 dB e desvio padrdo 5 dB . O
ruido térmico no sinal a ser detetado, portanto, pode ndo ser desprezivel
[17], ainda mais levando em conta o efeito de amplificacio de ruido da equali-
zagdo. E importante, entdo, também comparar as assinaturas das duas estruturas
para valores ndo despreziveis de ruifdo térmico. Para tanto, serdo considerados
valores tipicos para os parametros de sistema mencionados, e atenuagles no

sinal de 20 dB e 30 dB.

As assinaturas acima serdo calculadas assumindo inicialmente os valores
ideais de coeficientes e auséncia de distorgfes adicionais no sinal demodulado
e no sinal equalizado. A seguir sera verificada a degradagdo introduzida pelo
erro de quantizagdo nos sinais, coeficientes e produtos em fungdo do numero de
bits de codificagdo em cada caso. N3o serd tratada a questdo do algoritmo de
adaptagdo dos coeficientes e das estimativas dos termos da resposta global,
uma vez que ndo constitui um fator de diferenciagdo entre o equalizador con-

vencional e o cancelador modificado.
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1: Teb > O ( ISI apenas)
2 : Teb = 10e-6
3 : Teb = 10e-3

flg. 3.2.6 : assinaturas para diferentes taxas de erro

Como visto em 2.3.C, a estimativa de desempenho do sistema obtida pelo
levantamento das assinaturas de taxa de erro nfo serd valida se o receptor
possuir histerese, ou seja, se a assinatura de ressincronizacio for pior do
que as de taxa de erro. Ndo sdo relevantes para este trabalho, no entanto, os
detalhes da fungd3o de sincronizagdo do receptor. O importante é poder avaliar
se o calculo do desempenho relativo das estruturas comparadas nfo serd invali-
dado na préatica pelo fator histerese. Como visto em 2.2.E, com um algoritmo
adaptativo convenientemente projetado, a agiio de um equalizador linear no
depende do sincronismo de portadora, o que ndo é verdade, porém, no caso de
uma estrutura ndo-linear como a do cancelador de ISI. E necesséario, portanto,
verificar a redugdo de ISI que o cancelador proporciona fora da sincronizagio
de portadora. Isto sera feito em termos do erro quadratico médio sobre os pon-
tos da constelagdo rotacionada, em fungdo do erro de fase da portadora, nos
pontos da sua assinatura para taxa de erro de 10_3. Se o resultado obtido for
igual ou melhor que o do equalizador linear com o qual se faz a comparagio,
nos pontos da sua (do equalizador) assinatura, consideramos que um circuito de
recuperagdo de portadora que resulte em auséncia de histerese para o equa-

lizador linear servir4 para ser utilizado com o cancelador.
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METODO DE ANALISE

Para o cdalculo de assinaturas de equalizadores lineares e canceladores de
ISI modificados foi realizado um programa para computador pessoal. Em fungédo
dos paré&metros de propagagdo do canal se obtém sua resposta impulsiva equali-
zada e amostrada, a partir do equacionamento apresentado no capitulo 2. Com os
termos da resposta assim obtidos a probabilidade de erro resultante é computa-
da, com base no desenvolvimento teérico apresentado neste capitulo. Sdo apre-
sentados alguns exemplos e os resultados comparados com os de simulagdes (ge-
ragdo de sequéncia aleatéria de simbolos com contagem dos erros ocorridos) de
modo a corroborar o método utilizado. Para o caso dos canceladores de ISI o
efeito dos erros nas decisGes preliminares é incluido no calculo. O efeito da

quantizagdo do sinal e coeficientes é incorporado em ambos os casos.

4.1 Calculo da resposta global equalizada e amostrada

Calculamos inicialmente as respostas equivalentes de banda-base do canal.

Passando (2.1.33) e (2.1.34) para o dominio do tempo temos :

h[(t) =

“é— ho(t) [ o —jenf ot + ) | o Jjeenf t + ) ]

= h.(t) cos (2uf.t + y) (4.1.1)

ho(t) = _;jj h(t) [ e -ienfot + y) e Jnf .t + ) ]
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= - h(t) sin (2nf.t + ¢ ) (4.1.2)

Uma vez que na fungdo de transferéncia do canal , H.(f), dada em (2.3.2),
nos interessa, para o célculo da assinatura ( ver 2.3.B ), apenas o desloca-
mento do pico de atenuagdo em relagdo ao centro da banda do canal, fazemos
fo = 0, o que é conveniente pois resulta em h.(t) real. A constante multipli-
cativa a também é abandonada aqui, sendo incluida posteriormente no calculo da

relagdo sinal/ruido. Temos portanto

H(f) =1-be J2MT (4.1.3)
e portanto

h.(t) = &(t) - b &(t-T) (4.1.4)

As componentes em fase e quadratura da representagdo banda-base da res-
posta global sdo dadas, conforme (2.1.30) e (2.1.31), pela convolugdo da fil-
tragem banda-base com h,(t) e hy(t). Conjugando as equagdes acima e fazendo a

convolugdo obtemos

u(t) & [ oL =M, B, ] (t) = hy(t) cos Yy = b hy(t-t) cos (2uf_t + ¥)
(4.1.5)

v(t) & [ hr * hg * hg ] (t) = hy(t) sin ¢ - b hy(t-T) sin ( 2nf.T + ¢ )
(4.1.6)
onde h,(t) & hi(t) *¥ hg(t)

Nas equagles acima atribuimos ao produto f_t um valor decorrente do des-
locamento Af (ver 2.3.B ) desejado do pico de atenuagdo em relagdo ao centro
do canal. Em (4.1.3) estes picos ocorrem nas frequéncias f, = k/t , com k in-

teiro. Fazendo k=1 temos
feTt=1-AfT (4.1.7)

Para calcular os coeficientes do equalizador e os termos da resposta glo-

bal equalizada, temos antes que determinar o deslocamento t, (ver 2.1.30) dos



instantes de amostragem para obter os termos u, e v, da resposta global
ndo-equalizada. Na implementacdo real, esta fungdo é executada pelo bloco de
sincronizagdo de relégio, que, em geral [17], utiliza o sinal apés o equaliza-
dor para obter o instante de amostragem. De modo a simular o funcionamento

ideal deste bloco teriamos que seguir um procedimento bastante demorado :

1) para um dado valor de t,, calcular os termos u, e v, usando (4.1.5)
e (4.1.6) com um valor nulo para a fase y da portadora local;

2) recalcular u, e v, conforme (2.1.44) e (2.1.45), com
Yy = arctg(v,/u,) de modo a levar em conta a agio do recuperador de
portadora, que é de corrigir a rotagdo do termo central da resposta,
como visto em 2.1.D.

3) calcular os coeficientes do equalizador conforme (2.2.6) e (2.2.7)
e os termos da resposta equalizada, p, e v,, conforme (2.2.2).

4) avaliar a distorgdo residual da resposta equalizada pelo seu valor
maximo (2.2.3), dado que os equalizadores considerados, como
colocado em 3.2.C, sdo do tipo ZF, que minimizam a distor¢io
maxima.

5) repetir os passos acima para varios valores de t, de modo a chegar
suficientemente préximo do valor que fornece a menor distorgéo

residual.

Ao invés de seguir o procedimento acima utilizamos outro bem mais
rapido : t, é escolhido tal que o valor u02+ vo2 { que independe de Y pois é o
moédulo do vetor recebido ) seja maximo. Este procedimento fornece valores sa-

tisfatérios de t como exemplificado nas figuras 4.1.1 e 4.1.2, onde

as
tracamos, em fungdo da diferenga de t, para o valor obtido pelo procedimento
adotado, o valor de |e|m,x relativo para, respectivamente, um equalizador de 3
coeficientes complexos e um de 9 coeficientes complexos, nos casos de um pico
de atenuag3o de 20 dB no centro da banda e deslocado de 0,25 da frequéncia de
simbolos do centro da banda. Estes valores, como seri visto, posteriormente,
s8o representativos das assinaturas levantadas.

Obtido o valor de t, , seguimos os passos 2) e 3) do procedimento ideal
colocado acima para obter os coeficientes do equalizador e os termos da res-

posta equalizada.
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de amostragem em relagio ao adotado (B=20 dB , AfT=0 e 0,25)
r
3 4
] ] 1 1 1 1 1 ] i L 1 1 1 1 1
-0.4 -0.3 -0.2 -0.1 0.1 0.2 0.3 0.4
At /T
—AfT =0

AfT = 0,25

fig. 4.1.2 : |e| may Felatlva apés equalizador ZF 9
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4.2 Assinaturas de equalizadores lineares

A. Definigdo do problema

Fazendo o desenvolvimento de (2.2.1) e introduzindo amostras 7, de ruido
térmico, o sinal apresentado para a decisio no eixo em fase é dado por (

assumimos p, = 1).

[} [+.]

;k =a, + Z En 8x-n - X Vo bren + N (4.2.1)

n=-0 n=-0

onde a, e b, sdo as componentes em fase e em quadratura dos simbolos transmi-
tidos; m, sdo as amostras do ruido, que, como mostrado no apéndice 1 tém va-
rianca

2 L2-1

0o = 3

(c/N)t F (4.2.2)

onde L é o nimero de niveis em cada quadratura, C/N é a relagdo sinal/ruido
equivalente na entrada do receptor e F é a amplificacdo de ruido pelo equali-

zador dada por (3.1.2).

Denominando de y, a soma da ISI com o ruido,

0 2]

Yi & Z Bp @yen ~ z Va bk—n + Ny (4.2.3)

n=-0 n=-00

a probabilidade de erro, conforme (2.1.39) é dada por

P, =4 — P, (4.2.4)

onde

P.%Pr[yk>1]=Pr[yk<-1] (4.2.5)
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A computagdo de assinaturas envolve um procedimento de aproximagdes su-
cessivas : para cada valor de deslocamento do pico de atenuagiio Af, é calcula-
da a probabilidade de erro para alguns valores de B, profundidade do pico de
atenuagdo, até se chegar num valor que resulta numa probabilidade de erro den-
tro da tolerdncia admitida em torno da probabilidade nominal. S&o discutidos
adiante métodos de calculo da probabilidade de erro. Existindo, nas alternati-
vas de métodos de calculo de que se dispSe, um compromisso entre tempo de
cédlculo e precisdo obtida, geralmente é vantajoso usar um método mais rapido
para a aproximagdo inicial da assinatura e, em seguida, passar para um método
mais preciso. Neste sentido é util o seguinte limite inferior para a probabi-
lidade de erro devido a ISI apenas, obtido de maneira direta das amostras da

resposta global equalizada :

1 Nir
P, = [T] (4.2.6)

onde Nr é o nimero minimo de termos de ISI cujos valores absolutos somados e

multiplicados pelo nivel extremo resultam em erro na decis3o.

B. Utilizagdo da fung¢do geradora de momentos da ISI

Um método possivel, porém ndo eficiente computacionalmente.- de calcular a
probabilidade de erro, implicaria em truncar as respostas p, e v, em |n| s M,
com M tal que os demais termos tivessem pouca influéncia, e calcular o valor
da ISI para todas as combinagBes possiveis de a,_, € by, , |n| s M. O ntmero
de operagSes necessarias, no entanto, cresce exponencialmente com o ndmero de
termos de ISI considerados. Consequentemente, o método nio & de interesse na

maijor parte dos casos praticos.

Outra possibilidade seria realizar uma simulag8o, ou seja, gerar
sequéncias aleatérias para a,, b, € m,, calcular o valor de y, a cada novo
simbolo gerado, e estimar a probabilidade de erro pela relagio entre os erros
verificados para o total de simbolos gerados. Apesar deste método ser bem mais
lento do que o que descrevemos a seguir, o usaremos para corroborar os resul-

tados obtidos por este. Voltaremos ainda ao método da simulagio em 4.3.



Existem diversos trabalhos onde se obtém limites para a probabilidade de
erro ou se apresentam algoritmos numéricos para computéd-la, relacionados em
[11]. Por ser eficiente e de interésse especifico para nosso caso, o que fica-
rd claro adiante, o método que utilizaremos ¢é basicamente o exposto em [l11]

generalizado para o caso de modulagdo Lz— QAM, que passamos entdo a expor.

A equagdo (4.2.3) pode ser escrita como

!

z Bn 8xcn - z Vo bucn + & + Mg (4.2.7)
Hn € Sy Vo € Sy

Y

onde Sy € o conjunto dos M maiores componentes |u,| e |v,| dos termos de ISI e
Cx € a contribuicdo somada dos demais termos. Abandonando o indice k e defi-

nindo z como a contribuigdo dos termos pertencentes a S,, temos entio
y=z+&+1 (4.2.8)

Para o desenvolvimento subsequente z é expresso mais convenientemente

como

z = Fm tm (4.2.9)

onde r, é, dentre todos os termos u, € v,, o termo com o m-ésimo maior valor
absoluto e t,, é o componente em fase ou quadratura do simbolo associado a este

termo.

Introduzindo a fun¢do geradora de momentos de y [39], h(s) & E(e %),
nota-se que h(s) e a fungdo de densidade de probabilidade de y, p(y), comp&em

um par de transformadas de Laplace :

[+
h(s) = I p(y) e dy (4.2.10)



p(y) = —— [ h(s) e %Y as (4.2.11)
c

onde C ¢ um caminho no plano complexo onde h(s) converge.
Pelo fato de z, { e nn serem independentes vale
Ee™Y) = E(e™5%) Ee %) E(™) (4.2.12)

Definindo y(s) & E(e-sz), e fazendo seu desenvolvimento temos :

(4.2.13)

que pelo fato das varidveis aleatérias t, serem independentes e assumirem

niveis equiprovaveis em { -(L-1),...,-3,-1,1,3,...,(L-1) } equivale a :

M -rantnhs
¥Ws)= 1 E [ e ] =
m=1
Mo e r. (21-1) s - rn (21-1) s
= n T [ e + e ] =
m=1 =1
L/2
M2
= n z cosh ( Ql-1) r, s ] (4.2.14)
m=1 1=1

Como podemos ver, a complexidade computacional do calculo de y(s) cresce

apenas linearmente com o numero de termos de ISI considerados.

Quanto a varidvel &, por ser gerada pela soma de um grande nimero de va-
ridveis aleatérias independentes, pode ser aproximada por uma Gaussiana de

variancia dada por
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0',2 2 E (cz) = E (a%) z pnz + vnz (4.2.15)
HnsV, € SN

. . IO 2 2 2
A soma &+n é portanto uma variadvel gaussiana de varidncia o = ¢, + o,

Se verifica de maneira direta que sua fungdo geradora de momentos €

2 2
E ( oS (C+m) ] = e®57%2 g nys) (4.2.16)

A fungfo geradora de momentos de y é dada entdo por h(s) = y(s) h,(s) . A

probabilidade de erro é dada em fungdo de h(s) como :

P5=Pr[y<-1] = J p(y) dy =

1 sy m -1 -5
Ton [ h(s) [ ] dy ds = o [ s  h(s) e ds
C C

(4.2.17)

Para a obtengdo da probabilidade de erro a integral acima é avaliada nu-
mericamente. O integrando tem um pélo em s=0, tende a infinito quando Rels]
tende a infinito, e tende a zero quando Rels] é fixo e Im[s] tende a infinito.
O caminho de integracdo escolhido influi portanto na velocidade de
convergéncia da integragdo, pois em fungdo dele o integrando tende mais ou
menos rapidamente a zero. Um compromisso satisfatério entre simplicidade e
velocidade de convergéncia é obtido fazendo a integragdo sobre a reta passando
por Rels] = s, > 0, onde s, é o ponto de minimo do integrando na reta real e
um ponto de sela no plano complexo ( ver figura 4.2.1). A integral a ser ava-

liada é portanto

8 g+Jo

P, = - st hs) e ds (4.2.19)

s O-joo

que pela simetria das fungdes envolvidas é igual a
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, I(s)

flg. 4.2.1 : fungd3o a ser integrada para

obter a probabliidade de erro

0
P, = J I (s, + jw) dw /1 (4.2.20)

o]

onde I(s) 2 Re [ s 'h(s) e ° ]

A aproximag¢do numérica da probabilidade de erro é entdo

I(s,)
P o= A_W

- 114 2

+ Z I (s, + jkAw) (4.2.21)
k=1

onde Aw é o passo de integragdo, e K um valor tal que a contribuigdo de
I(s, + jkAw) na somatéria seja desprezivel para k > K .A escolha dos valores

para estes pardmetros serd vista mais adiante.

Para obter s, , o ponto de minimo de s'n(s) e° na reta real, ¢ mais con-
veniente trabalhar com o logaritmo natural da expressfo, que por ser

monotdnico tem o mesmo ponto de mfnimo. Definimos entdo

¢ (s) 8 1n [s_lh(s) e ] (4.2.22)



Na reta real ¢(s) é também real e a indicamos por ¢ (p) = ¢ (s = p + jO)

'
O valor s, de p para o qual ¢ (p) = O ( ponto de minimo de ¢(p) ) é de-
terminado iterativamente em funcio da primeira e segunda derivadas de ¢(p)

(método de Newton) :

¢ (p)
e o T - (4.2.23)
o (p) 's,
onde as derivadas sio obtidas diretamente de (4.2.14) e (4.2.16), valendo
L/2
T, (2L-1)
’ . s 2 -1
¢ (p) = z ) = +op-p -1
m=1
Xm
1=1 (4.2.24)
L/2 L/2 Ls2 2
2
. } #m@-1° 7 2m-| J Ya(2-0 ]
Iy 2 =1 =1 = Hi= 2 -2
¢ (p)= ) rn +o" +p
m=1 L/2
[ L= )
Xm
121 J
(4.2.25)

e

onde x,, & cosh [ 2l-1) r, p ] e T, 2 sinh [ Ql-Dr,p ]

O ponto inicial da iteragdo & tomado aproximando a distribui¢do de z por

uma Gaussiana, caso em que a solugfio de ¢ (p) = 0 é direta, resultando em

2 172 2
s a |1+ [1+4o-, ] /[20, ] (4.2.26)
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M

2 2 2 2
onde ¢;" 2 o “+ E®a°) Z F'm

m=1

C. Escolha do passo de integracido

i -1/2
Mostraremos a seguir que Aw = [ ¢ (p) ] , valor do qual ja se
So

dispSe, apés a determinagdo de s, é um passo de integragdo inicial adequado

(Este resultado é apresentado em [11], sem demonstragdo ).

Definimos H(s) 2 s'h(s)e® . 0 integrando de (4.2.20) é entédo

Rel H(s) 1, que pode ser expandido na reta s,+jw , em torno de s, como :

Re[ H(so+jw) ] ~ H(sp,) + % Re[ H(p+jw) ] w +
So
1 a2 2
+ —_ — Re[ H(p+jw) ] w (4.2.27)
2 2
aw
So

-

Pelas equagdes de Cauchy-Riemann [13], -a—z— Re[ H(p+jw) ] = % Im[ H(p+jw) ]

) , _ 8
e T Re[ H(p+jw) ] = "% Im[ H(p+jw) ] . Consequentemente,

3 8 . _
WRE[ H(p+jw)] = - %—Im[ H(p+jw) ] = 0 (4.2.28)
S, So
pois Im [ H(p) ] = 0 para qualquer p, e
52 2 52
— Re[ H(p+jw) | = = — Re[ H(p+jw) ] = - — H(p)
2 2
aw ép ap So
(4.2.29)
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Notamos, por outro lado, que devido a imposicédo feita

TS Re[ H(p+jw) ] = 0 , vale a seguinte identidade :
dp Sp
" 2 1 8*
¢ (p) = —— In| H(p) = —— — H(p) (4.2.30)
H(s,) 2
So dp S ap S,

A expansio de Re[H(s)] em torno do ponto inicial da integracio é dada

entdo por :

w? (4.2.31)

Re[ H(p+jw)] ~ H(sy) - —— H(sy) ¢ (p)
So

2

que se anula em w =V 2 [ ¢ (p)

-1/2
] . Tomar o passo de integrac¢do
s

o

s
inicial como Aw = Aw, = [ ¢ (p)

-1/2
] é portanto razoavel (ver figura
So

4.2.2). Partindo deste valor, o calculo da taxa de erro pode ser repetido fra-
cionando-se progressivamente o passo até que a variagdo do resultado caia a
valores aceitdveis. Em todos os casos verificados, no entanto, este valor ini-

cial de passo ja era adequado, o que sera exemplificado em 4.2.F.

D. Critérios de parada da integra¢do e de inclusdo de termos

Para obter um critério de parada da integragdo numérica, se deriva em
(11] um valor méaximo para o erro resultante do truncamento da somatéria em

(4.2.21) em K termos, que é dado por :

[+ ]

So I(so) 2 w2 oyl
I (so + jw) dw s — (2n/0? )% TV
% | So + JYi |

(4.2.32)
onde y, = Kaw.



Re [ H(so+jw)]

Awrs2 Aw 3Aw/s2 w

fig. 4.2.2 : passo Inlclal da Integragio

Este limite, a rigor, é valido se a componente &, de variancia o*f (ver
4.2.15) tiver uma distribuigio Gadussiana. Perde precisio portanto se forem
incorporados em ¢ termos de ISI muito grandes relativamente aos demais. Por

2 2 Cp A . N i ]
outro lado, se o; e ¢, s&o pequenos o limite acima implica num numero muito
grande para K. Em todos os casos onde foi feita a verificagio, porém, o proba-
bilidade de erro calculada convergiu dentro de um nimero adequado de digitos
apés um numero de passos de integragdo bem menor do que o resultante da apli-

cagdo do limite.

Um outro critério, menos rigoroso, apresentou, uma precisio suficiente (
melhor que 1% ) para um nlmero menor de passos de integrag3o : como mostrado

em (11] | ¥(s) | s 3(s,), e vale portanto

2 2 2
. - |7(5')| eO‘ (sg - w )2 e %o
Re [s ¥(s) h,(s) e ] = - X
2 2, 1/2
(s +wW")

I(s)

X COS [ —tg'1 + argl ¥(s) ) + (ozso - Dw ] s

o

2 2
-0 w /2 So

"3

I(sy) e (4.2.33)

2 2, /2

(so” + w°)



Pelo critério adotado, a integragdo ¢é interrompida quando o limite superior
para o integrando dado em (4.2.33) cai a menos de 1% do valor inicial do inte-
grando. Verificando, em alguns casos representativos, a convergéncia do
cilculo da probabilidadede erro para um nimero crescente de passos de
integragcdo, o numero de passos determinado por este critério foi considerado

adequado. Esta verificag¢do é apresentada em 4.2.F .

O  critério para escolher o nimero de termos de interferéncia
intersimbélica incluidos na fungio geradora de momentos em (4.2.14) foi obtido
de maneira semelhante & do critério de parada de integragdo. Com os termos de
ISI ordenados, se verificou, em alguns casos, a convergéncia do cdlculo da
probabilidade de erro para um numero crescente de termos incluidos.
Condicionando a inclusdo de um termo a uma relagdo superior a 10-2 entre o
seu valor € o do maior termo de ISI, foi obtida uma precisdo da probabilidade

de erro sempre superior a 1% , como apresentado em 4.2.F .

E. Simulacgio

Foi implementado um programa de simulagdo para corroborar o método de
calculo utilizado. Uma sequéncia aleatéria de simbolos e de amostras de ruidoé
gerada e, a partir dos termos da resposta impulsiva e dos coeficientes do e-
qualizador, é calculado o sinal apresentado para a detegdo e fefta uma conta-
gem dos erros provocados. A estimativa da probabilidade de erro é entéo
n

P.8 (4.2.34)

>

onde n é o namero de erros verificados e N o nimero de simbolos gerados.

O intervalo de confianga (1-a) da estimativa é definido como a regifo em
torno de 13, que contém, com probabilidade (1-a) o valor real P, da probabili-
dade de erro que se estd estimando. Conforme calculado em [42], os limites

A, 2 que definem o intervalo de confianga sdo dados por

2 4 1/2
b, =P, 1+—[li [-—+1] ] (4.2.35)
42

onde d é tal que
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d
2
[ et 7% dt/2m)? = 1-a (4.2.36)

-d

Calculando o intervalo de confianga para alguns valores de interésse te-

mos

R
m| 0,99 | 0,9

n
10 0,449 2,27 0,615 1,62
20 0,564 1,77 0,708 1,41
40 0,665 1,50 0,783 1,28

A rigor os valores acima sdo validos para erros independentes. Nos casos
analisados neste trabalho, existe, a principio, dependéncia estatistica entre
os erros, introduzida pelo canal e equalizador. Em todos os casos onde foi
feita efetuada a simulagdo, no entanto, foi observada a sequéncia de aparigdo

de erros e constatado que, na pratica a correlagdo era desprezivel.

-

F. Exemplos

Apresentamos aqui trés exemplos de célculo da probabilidade de erro devi-
do a ISI utilizando o método descrito nos ftens acima. Os casos escolhidos sédo

representativos dos casos analisados posteriormente no trabalho.

a) modulagdo 16 QAM, roll-off de 0,5 , equalizador ZF de 9 coeficientes

retardo do segundo raio : T = 6,3 ns

pico de atenuagdo : B = 21,2 dB

deslocamento Af do pico de atenuagdo em relagdo a frequéncia central

do canal, normalizado pela frequéncia de simbolos : AfT = 0,25



Foram calculados 20 pares de amostras simétricas em relacdo ao termo cen-
tral das respostas u, e v, , um total portanto de 80 termos de ISI. Os vinte

maiores termos sio :

0,182 8,07e-3 2,26e-3 1,0le-3

7,26e~-2 4,76e-3 2,07e-3 9,80e-4
4,74e-2 4,42e-3 1,55e-3 9,30e-4
1,41le-2 2,46e-3 1,47e-3 9,06e-4
1,13e-2 2,33e-3 1,11e-3 8,50e-4

Na tabela abaixo relacionamos a probabilidade de erro calculada, em fungéo
de M, nimero de termos de ISI incluidos na funcio geradora de momentos, e K,
numero de passos de integragdo. O passo de integragdo utilizado é o passo ini-
cial calculado em 4.2.B. A variavel p,, é a relagdo entre o maior termo de ISI
€ o M+l-ésimo termo, ou seja, o maior termo de ISI dentre os ndo incluidos na

fungdo geradora de momentos.

p, 7/ 107 (Aw = Aw,)

M Pne | K=2 K=5 K =10 K =20
0.260 4,095815 4,146989 4,146989 4,196989
0.0443 1,058611 1,141640 1,141505 1,141505

10 0.0124 1,044017 1,154232 1,150376 1,150302
20  4,1le-3 1,043971 1,154273 1,150401 1,150347
40 1,07e-3 1,043970 1,154274 1,150402 1,150348

Os critérios expostos para a determinagiio de M e K resultaram em M = 12 e
K =14, e P, = 1,150334e-3 , o que ¢ praticamente idéntico ag resultado para
M= 40 e K = 20, como visto acima. Dividindo ao meio o passo de integragdo o

resultado obtido tem variag3o desprezivel como indicado na tabela abaixo.



P,/ 107
M Aw = Aw, Aw = Awy/2
12 1,150334 (K=14) 1,150330 (K=28)
40 1,150348 (K=20) 1,150343 (K=40)
Através de simulagfo, com geragdo de 40000 simbolos se chegou a :
6,92e-4 = P, = 1,56e-3 (99% de confianca)

b) - 16 QAM, roll-off de 0,5 , equalizador ZF de 5 coeficientes

- T =63ns

- B = 21,1 dB

- AfT = 0,00
Os vinte maiores termos de ISI sdo :

0,302 2,55e-3 4,91e-4 2,34e-4
0,0148 1,38e-3 4,73e-4 1,65e-4
5,26e-3 8,26e—4 4,0le-4 1,44e-4
4,95e-3 6,34e-4 2,75e-4 1,2le-4
4,43e-3 5,39e-3 2,6le-4 1,06e-4
p, /100 (Aw = Aw,)
M Par | K=2 K=5 K =10 K =20
0.0174 2,068494 1,565829 1,541263 1,541268
5 8,44e-3 1,801889 1,095244 0,965813 0,957174
10 1.62e-3 1,794248 1,082414 0,957539 0,957698
20 3,5le-4 1,794222 1,082374 0,957517 0,957665
40 0 1,794222 1,082374 0,957165 0,957665
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M

e K resultantes dos critérios adotados : S e 16

P, /107
M Aw = Aw, Aw = Awy/2
5 9,56774 (K=16) 9,56573 (K=31)
40 9,57665 (K=20) 9,57671 (K=40)

Resultado da simulagio com 40000 simbolos :

6,08e~4 = P, = 1,37e-3 (997 de confianca)

c) - 64 QAM, roll-off de 0,5 , equalizador ZF de 9 coeficientes
- T =6,3ns
- B = 24,1 dB
- AfT = 0,10
Os vinte maiores termos de ISI so :
0,125 1,57e-3 5,35e-4 3,03e-4
0,0110 1,93e-3 5,14e-4 2,96e-4
4,18e-3 1,23e-4 3,60e-4 2,94e-4
3,00e-3 1,2le-4 3,45e-4 2,92e-4
1,70e-3 6,17e-3 3,37e-4 2,52e-4
p, /107 (Aw = Aw,)
M P | K=2 K=5 K =10 K = 20
0.0335 2,717864 2,899093 2,899844 2,899844
S 0,0126. 2,399090 2,695579 2,711549 2,711510
10 4.28e-3 2,384245 2,694270 2,709499 2,709525
20 1,94e-3 2,384034 2,694210 2,709471 2,709498
40 S5,14e-4 2,384023 2,694208 2,709469 2,709496
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M e K resultantes dos critérios adotados : 7 e 12

P,/ 107°
M Aw = Aw, Aw = Aw,/2
7 2,710089 (K=12) 2,710084 (K=24)
40 2,709496 (K=20) 2,709495 (K=40)

Resultado da simulagio com 40000 simbolos :

1,91e-3 = P, =< 4,32e-3 (99% de confianga),

4.3 Assinaturas de canceladores de ISI modificados

A. Extensdo da func¢do geradora de momentos da ISI

Seguindo o que foi colocado em 3.2.B se assumird para os canceladores de
ISI modificados um estdgio linear do tipo ZF (ver 2.2.C ) e um par de termos
de ISI incluidos nos estagios de cancelamento, onde um deles é o termo domi-
nante de ISI quando a resposta do canal é de fase minima e o outro quando de
fase ndo-mfnima.

Na entrada do eixo em fase do i-ésimo estdgio de decisdo preliminar, a
varidvel z,, soma da ISI dos M maiores termos da resposta global (equagdo

4.2.9), é redefinida entdio como

(4.3.1)
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onde S. é o conjunto formado pelos componentes do par de termos de ISI

. . (1-1) (i-1) .
incluidos nos estagios de cancelamento, e a,_, e Bx-n sdo os compo-

nentes do erro na decisdo preliminar anterior do simbolo de fndice k-n :

-~

(1-1) (1-1)

k-n Qp-n T 8k-n

114

~

U gy -, 0P (4.3.2)

14

Bk—n

Assumindo que os termos na equagdo (4.3.1) possam ser considerados como
independentes estatisticamente, o que serad justificado adiante, os erros na
decisGes preliminares do estadgio anterior podem ser inseridos na fungdo gera-
dora de momentos dada em (4.2.14) tratando-os de maneira semelhante aos demais

simbolos. Redefinimos entdo

M L/2
) - 2
y (s) £ i T Z cosh [ 2l-D r, s ] x
m=1 1=1
rn & S_
2(L-1)
< P,(1,1) z cosh [ lr, s ] (4.3.3)

= =1
r. € S,

onde P,(l,i) &€ a probabilidade de ocorréncia de um erro de valor absoluto I na
decisdo preliminar anterior. Da mesma maneira redefinimos a fungdo geradora de
momentos total no i-ésimo estdgio, onde assumimos independéncia entre as amos-
tras de ruido e os erros nas decisSes preliminares anteriores ( em fung3o da

ISI ser preponderante sobre o ruido ) :

n

W) 2 ¥Y%s) n (s (4.3.4)

Os valores de P,(1,i) s3o obtidos a cada estagio, a partir da probabili-
dade da soma da ISI e ruido cair entre os limiares A(L,1) e A(l,2) relativos
adamplitude de erro ! e obtidos diretamente do pardmetro de limiar A (ver figu-
ra 3.2.4). Para tanto computa-se inicialmente a integral em (4.2.20) modifica-

da para limiares diferentes de 1 :
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00

!
P, (1,i) = [ [ I, . I,,z]“’ (5o + jw) dw/r (4.3.5)
0

-A(L, j)s
onde I,,Jm (s) & Re [ st n'%s) e ]

4
Para obter os valores desejados P,(l,i) os valores P (l,i) obtidos acima
sdo corrigidos, de modo a levar em conta o numero finito de niveis assumidos

pelos componentes em fase e quadratura dos simbolos, segundo :

P,(0,i) =P, (0,1) + % [ P, (L) + P, (2,1) + P, (3,1) + ]
Py = 1 P, (1,1)
Y 7 1 ‘ ‘o ‘
P,(2,i) = - P, (2,i) + - P, (3,i) + P, (4,i) + P, (5,i) + ...
P3) = 22 P, (30
-2 _* 1 ‘ ‘o ‘-
Poa(hl) = =25 P, (4,0 + o | Py (5,0 + Py (6,1) + P, (1,1) + ...
ete. (4.3.6)

B. Valldade da aproximacdo de independéncia estatistica

Mostramos a seguir que a suposigdo de independéncia estatistica dos ter-

mos da equagdo (4.3.1) € uma aproximagdo razoével.

Os sinais em fase e em quadratura apresentados para a primeira decisdo

preliminar s3o dados por
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@ [+
;k(l) = ay + Z Bn @k-n ~ Z Va bk—n +nk (4'3‘7)
n=-0w n=-o
2] 0o
Sk(l) =b, + z By Dpp + z V) 8p.n + Oy (4.3.8)
n=-m n=-o

onde 7, e ¥, sdo as amostras do ruido.

Indicamos os componentes do termo dominante de ISI por g, e v,. Os erros
na primeira decisdo preliminar, akme Bk(l), dependem principalmente entdo do
valor assumido por a,_, e b,_p , que multiplicam, respectivamente, as compo-
nentes U, € v, do termo dominante. Os simbolos que multiplicam os demais ter-
mos possuem uma dependéncia estatistica mais fraca em relagio ao erro na deci-
sdo no instante k.

Dado que apenas um termo do par de termos incluido nos estigios de cance-
lamento ¢é significativo de cada vez (conforme caso de fase minima ou
ndo-minima), a ISI considerada no calculo das probabilidades dos niveis de
erro da segunda decisdo preliminar (se for o caso), dada genericamente em

(4.3.1), pode ser escrita como

zk(Z) = g ak_D(l) - vy Bk_Dm + z Fm tm (4.3.9)

) e Bk_Dm que, multiplicam o termo dominante de ISI, tem, em

Os erros a,_p
fungdo do exposto acima, dependéncia estatistica mais forte em relagdo ao
simbolo de componentes a,_,, e b,_,p , que agora multiplica um termo nio domi-
nante de ISI, possivelmente incluido na somatéria da equag8io acima. Se espe-
ra, portanto que o erro em que se incorre ao assumir independéncia entre

(1 (3Y)

oy_p € os simbolos t, ,e entre B,_, e t, , seja pequeno. Esta anilise se

extende analogamente para eventuais estdgios de cancelamento subsequentes.
Os erros na decisdo anterior, ak_,,m e Bk_Dm , por outro lado, tém

dependéncia estatistica entre si, uma vez que dependem fortemente do mesmo

simbolo, de findice k-2D, no entanto tém correlacio pequena como mostraremos a

seguir.
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A i-ésima decisdo preliminar é dada por uma operagdo ndo-linear, que

denominamos Q(.), sobre o sinal dado por (4.3.7) e (4.3.8) :

R 5
P

b, = o 5, ") (4.3.10)

m ~ (1)

A correlagdo entre o, = a, - a, e Bx

(1) (1)
E[ak Bk]=

= b, - bkm é portanto

-E [ a.b, - a, O Sk(”) - b, o ;ku)) £ QC ;ku)) o 3) ]
(4.3.11)

Na equagfo acima, a esperanga do primeiro termo dentro do colchete é sem-
pre nula pois os a, e b, sfdo independentes. As esperangas do segundo e terceiro
termos s3o pequenas pois : 1) o componente em fase a, ndo interfere na decisdo
sobre b,, pois v, & pequeno (idealmente nulo) pela agdo da recuperagdo de por-
tadora, e vice-versa para b, e a decisdo sobre a,, e 2) a correlagdo entre a,
€ b, e os erros nas decisdes anteriores que fazem parte de Sk“’e ;km
(ver 3.2.1) é pequena devido aos motivos expostos no infcio deste item. Resta

portanto analisar o dltimo termo dentro do colchete.

Analisando inicialmente o primeiro estdgio de decisdo preliminar, e indi-
cando ;km e 5km simplesmente por a e b, notamos que a correlagdo

E ( Q(a)Q(b) ) pode ser expressa em funco da transformada de Laplace da

funcdo Q(x) e da fung3o geradora conjunta E (e-s,a—szb) [41]. Esta, por sua
vez, pode ser expandida em funcio dos momentos conjuntos E (a 45 *). No nosso
caso o primeiro termo desta expansdo é nulo como vemos a seguir, aplicando a

esperanca no produto de (4.3.7) por (4.3.8) :
E [ 3 05,0 ]

’

= Z z E (ay.n 8xem) Mn Vi - z Z E (byon bym) Va Bm + E (M, ) =
n m nm
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=crf[z’pnvn-z vnun]+0=0 (4.3.12)
n

Os demais momentos da expansdo tendem a zero com o aumento de j ou k pelo

fato dos termos de ISI serem menores que um. A correlagdo entre ockm e

Bk(l), é portanto, pequena. Utilizando este resultado e repetindo a analise

. . . " i 1
para os demais estdgios podemos extender a aproximagdo para ak() e Bk() em

geral.

) §))

O fato dos erros «, e B, serem dependentes estatisticamente mas
terem correlagio préxima de zero significa que, em geral, quando o valor abso-
luto de um deles é grande o do outro é pequeno e vice-versa. Ao toméa-los como
independentes, portanto, ndo estaremos, ao menos, sub-estimando a probabilida-

de de erro.

Mesmo no caso de se recorrer, para maijor precisdo, a uma simulagdo no
final, o procedimento de calculo descrito neste capitulo é bastante uatil pois
permite chegar a uma boa aproximagdo da assinatura em um temp:) curto, o que
serd verificado no préximo capitulo. Em 16-QAM, por exemplo, o céalculo da pro-
babilidade de erro para um cancelador de ISI com dois estigios de cancela-
mento pelo método descrito acima, implementado em Pascal num computador pesso-
al IBM PC-XT de 10 MHz com co-processador aritmético 8087, leva aproximadamen-
te 10 segundos. O programa de simulagdo ( ver 4.2.E ) implementado com os mes-
mos software e hardware, mesmo otimizado, é bem mais lento : assumindo um
minimo de 10 erros para a estimativa, a probabilidade de erro de 1072 exige a

geragdo de 10* simbolos, e a simulagdo leva mais de 2 minutos.
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4.4 Inclusio dos erros de quantizagido no calculo da probabilidade de erro

Faremos a analise para o cancelador modificado, uma vez que os resultados
obtidos para seu estagio linear se aplicam ao equalizador convencional.
O erro de quantizagio total sobre o sinal apresentado a detegdo (prelimi-

nar ou final ), nio considerando os termos de segunda ordem é (ver 2.2.19) :

4 ~

£y = de-y 8cy + ¢y 8dy_y + O8pyy = z dy-, Shy + 8q,,

y=-N h, € s,

(4.4.1)

onde incorporamos aos termos da equagdo (2.2.19) o erro de quantizagdo Sﬁi das
estimativas dos termos da resposta implusiva equalizada, e o erro de
quantizagdo 8q,_, dos produtos do estdgio cancelador. Podemos considerar todos
os termos de erro da equagdo acima como independentes entre si.

Consideraremos também [8] que a cada atualizagdo efetuada pelo algoritmo
adaptativo, os componentes c;,; € Cqo,; dos coeficientes c; do estégio linear
assumem, com a mesma probabilidade, um dos dois niveis de quantizagdo c,,f ou
cry, € cQ,f ou CQ,J_ , respectivamente, entre os quais estdo contidos o
valores ideais a condigdo do canal no momento. O mesmo vale para as estimati-

~

vas h,.
’ -
Em condiges normais de propagagdo o sinal de entrada d, assume apenas os
L2 valores possiveis da constelagdo LZ-QAM. Nas situagles consideradas neste
trabalho, no entanto, d; pode ser considerada uma varidvel de distribuigdo
uniforme entre seus limites inferior e superior, como exemplificado na figura
4.4.1. Da mesma maneira, a distribuigdo dos erros de quantizagdo 6d:< e 8P,y

sdo consideradas uniformes no intervalo de um passo de quantizag&o.

A soma de variAveis aleatérias independentes de distribui¢do uniforme na
primeira somatéria em (4.4.1) tende relativamente rapido [39] ( em termos do
numero de variidveis somadas) a uma varidvel de distribuigdo gaussiana, o

que significa somar a o em (4.2.16) a varianga 0‘3 dada por
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(4.4.2)

AfT =03 B=5dB

AfT = 0,3 B =10dB

/
" flg. 4.4.1 : distribulgdo de d,
tendendo a uniforme com o aumento de B
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onde

0
'
E [| dye_s |2] = K| T lgal®
m=-0
2 (cr,y - CITJ )2 + (cr,y - Cr,J )2
E [l 6CJ | ] = +
2

2
’ Ad
E [| 8d,_j |2 ] = com Aﬁ sendo o passo de quantizagio de a’ e b’

6

A2

P

E [| SDx-J |2 ] = com Af, sendo o passo de quantizacfio dos produtos
6

-

O passo de quantizagdo depende do numero de bits de quantizagdo e do in-
tervalo de variaciio do sinal em questdo. No caso do sinal de entrada d’j ,
este intervalo depende dos termos da resposta do canal. Foi assumido neste
trabalho o pior caso ( maior intervalo), dentre os verificados nos pontos da
assinatura para taxa de erro de 10~2. Assumindo que o controle de nivel é efe-
tuado por um bloco externo ao equalizador, os componentes Cry € Cq.,J variam
entre -1 e 1 (equalizador n3o compensa atenuagio média do sinal),e o intervalo

de variacdo dos produtos d’ ,_j; ¢; € 0O mesmo do do sinal de entrada.

A segunda somatéria em (4.4.1) ndo é bem aproximada por uma Gaussiana
devido a distribuicdo discreta de &k. Podemos no entanto considerar esta par-
cela de maneira analoga a utilizada em 4.2.B para os termos de ISI. Definimos
entdo as fungdes geradoras de momentos 7,(s) e ¥z(s) que serdo multiplicadas

por h(s) em (4.2.17) :
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-'S'E Ek_l 6?“{

y,(s) & E [ e MiISSe ] (4.4.3)

onde, analogamente a (4.2,13), aFL é o erro de quantizagio de ;l , que é um
componente pk ou v X das est1mativas hk utilizadas no estdgio de cancelamento ,
e tk . € o componente ak_l ou bk_t da decisdo preliminar associada a r't De-
senvolvendo (4.4.3) analogamente a (4.2.14) ( com a diferenga que cSrl pode
assumir dois valores equiprovaveis, rt+ e r, ) e para maior simplicidade,

supondo que os niveis intermediarios ndo sdo assumidos, obtemos

L/2
7:.(s) = M _ z cosh[ 2t-1) r” s ] + cosh[ (21-1) r, s ]
1 1=1
r, € s,
(4.4.4)
E para a inclusfo dos erros de quantizag&o dos produtos ,
—sz 8ty M)
7x(s) & E [e hirg '€ S¢ ]
L/2
2 .
o~ m i X cosh[ Alil) s ]
1 1=1
PL € Sc
(4.4.4)

onde A(i,l) é o erro no produto tk_l';t quando t,_, assume o nivel 2l-1.
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RESULTADOS

o . -3
Foram levantadas inicialmente assinaturas para taxa de erro = 10 sem

ruido térmico, para canceladores modificados de 3 e 5 coeficientes no estagio
linear, e até trés estagios de cancelamento ( contendo, cada um, um coeficien—
te anterior e outro posterior, como visto em 3.2.C), com e sem niveis interme-
didrios nas decisfes preliminares. A taxa de transmissfo considerada foi 140
Mbit/s e os métodos de modulagio, 16 QAM e 64 QAM. As assinaturas foram compa-
radas com as de equalizadores ZF de 3 a 9 coeficientes.

Dentre os canceladores assim examinados foram selecionados dois para os
quais mais caracteristicas foram levantadas : assinatura para |t»:|,mix =1,
assinaturas para taxa de erro de 10" com ruido térmico ndo desprezivel, efei-
to da quantizagdo dos sinais e coeficientes (para 16 QAM somente), e erro qua-
dréitico médio sobre os simbolos rotacionados na condigdo de perda de sincro-
nismo de portadora. Estas caracteristicas foram comparadas com as de equaliza-
dores ZF de 7 e 9 coeficientes.

O fator utilizado para a comparagdo quantitativa das assinaturas foi a
integral expressa na equacgdo (2.3.4), sendo que em cada tipo de modulagdo foi
tomada como referéncia a assinatura para taxa de erro de 10~ sem rufdo

térmico do equalizador ZF de 9 coeficientes.

Para o caso dos equalizadores ZF as assinaturas para taxa de erro 10-3,
sem quantizagdo dos sinais e coeficientes, foram obtidas usando o método de
calculo descrito no capitulo 4. Se admitiu uma variagdo de 8e-4 a 1,25e-3 para
a taxa de erro em cada ponto da assinatura. Para as demais assinaturas ( com
excegdo das assinaturas para |e|m,x = 1) o resultado obtido pelo método de
calculo foi verificado, e se necessario refinado, através de simulagdo. No
passo final das simulag¢@es efetuadas foram gerados 10000 simbolos, o que para
uma taxa de erro média de 10> d4 um intervalo de confianca de 90 7 de 0,62 a

1,62 vezes a estimativa obtida. Em passos iniciais, a simulagdo podia ser in-
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terrompida antes da geragdo de 10000 simbolos se os erros verificados até
entdo fossem muito poucos ou excessivos. Foi admitido para a estimativa da
taxa de erro por simulagdo, um intervalo de 7e-4 a 1,4e-3 para que a condigdo
sendo simulada fosse considerada como o ponto da assinatura de taxa de erro
10_3. Isto resulta, no pior caso, em um intervalo de confianca de 90 7 de
4,3e-4 a 2,3e-3 para a taxa de erro real. Os resultados obtidos pelo método de
cdlculo foram comparados com os das simulagSes, de modo a avaliar a validade

das aproximagdes feitas na sua elaboragao.

No que segue, designamos um cancelador modificado de n coeficientes no
estdgio linear e m estdgios de cancelamento de Cn,m , e um equalizador ZF de n
coeficientes, de ZFn. O parametro de limiar A dos canceladores (ver figura
3.2.4 ) define os intervalos no sinal recebido onde é assumido um nivel inter-
medidrio na decisfo preliminar ( com A=0 os niveis intermedidrios ndo sdo as-

sumidos ).

. -3 . . x
5.1 Assinaturas 10 © sem considerar erros de quantizagdo

5.1.1 Ruido térmico desprezivel

Apresentaremos de inicio as assinaturas obtidas, colocando algumas obser-
vagldes qualitativas. Em seguida, serdo apresentadas tabelas com a integragio
das assinaturas e a comparagio dos resultados obtidos pelo método de célculo e

por simulac3o.

A. Cancelador €3,m (m=1,2,3) com pardmetro de limiar A=0

Sdo apresentadas as assinaturas para 16 QAM na figura S5.1.1 e para 64 QAM
na figura S5.1.2.

Para 16 QAM, a adigdo de um estdgio de cancelamento ao estigio linear o
torna aproximadamente equivalente a um equalizador ZF de 5 coeficientes.
Porém, estagios de cancelamento adicionais ndo melhoram muito a assinatura,

ndo atingindo um desempenho melhor que o equalizador ZF de 7 coeficientes.



5 AfT
1: ZF 3 2:ZF S 3:2ZF 17 4 : ZF 9
5 :C3,1 6 : C3,2 7 : €3,3
flg. 5.1.1 : asslnaturas para TEB = 10e-3, 16 QAM, A=0
10 +
B - R ® teeiaL.., :
@) | - . *
15 ™ ) .100 . e
1 : 1 1 1
0.5 0.6

1: 2ZF 3 2:2F S 3:2F17 4 : ZF 9
5:C3,1 6 : C3,2 7 :C3,3

flg. 5.1.2 : assinaturas para TEB = 10e-3, 64 QAM, A=0



Para 64 QAM, o ganho com dois estdgios de cancelamento é maior, ndo atin-
gindo, porém, o desempenho do equalizador ZF7, o que sé ocorre com a adigdo de

mais um estagio.

B. Cancelador €3,m (m=1,2,3) com pardmetro de limiar A=0.5

As assinaturas para 16 QAM estdo na figura 5.1.3 e para 64 QAM na figura
5.1.4 .Em relagdo as assinaturas para A=0 do item anterior, vemos que para 16
QAM h& um ganho consideravel nas assinaturas dos canceladores com 2 e 3
estagios de cancelamento, ao passo que para 64 QAM o ganho é menor.

A variagdo das assinaturas com outros valores de A foi investigado, porém
ndo foi verificado nenhum ganho substancial em relagdo as assinaturas para

A=0.5 apresentadas aqui.

C. Cancelador C5,m (m=1,2) com parametro de limiar A=0

Na figura 5.1.5 temos as assinaturas para 16 QAM e na figura 5.1.6, para
64 QAM. O numero de estigios de cancelamento nido foi levado além de dois de
modo a manter o mesmo numero total de coeficientes ( coeficientes do estagio
linear mais coeficientes dos estagios de cancelamento) que o maior equalizador

linear com o qual é feita a comparagdo ( ZF9 ). -
D. Cancelador C5,m (m=1,2) com pardmetro de limiar A=0,5

Na figura 5.1.7 temos as assinaturas para 16 QAM e na figura 5.1.8 para
64 QAM. Tanto para 16 QAM quanto para 64 QAM, os canceladores C5,1 e C5,2 ,

com A=0,S , apresentam um desempenho melhor que os equalizadores ZF7 e ZF9,

respectivamente.
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0.5 AfT
1: ZF 3 2:ZF S 3: 2ZF 17 4 : ZF 9
5:C31 6 : C3,2 7 : C3,3
flg. 5.1.3 : asslnaturas para TEB = 10e-3, 16 QAM, A=0.5
10 +
B + . ..., . 1
(dB) o "
15 + B ,1 JE )
2
’ 0:5 l 016 l
AfT
1: ZF 3 2:2F S 3:2F 17 4 : ZF 9
S : (3,1 6 : C3,2 7 : C3,3
flg. 5.1.4 :

asslnaturas para TEB =

10e-3, 64 QAM, A=0.5
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(dB)

1: ZF 3

.5 AfFT
2:2ZF 5
S : (51

3:2ZF 17
6 : C5,2

(dB)
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flg. 5.1.5 : asslnaturas para TEB = 10e-3, 16 QAM, A=0

: ZF 3

¢ C5,1

2:2F 5
6 : C5,2

fig. 5.1.6 :

AfT
3:2F 17

asslnaturas para TEB = 10e-3, 64 QAM, A=0
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l 0.4 0.5 AFfT
12 ZF 3 2: 2F 5 3 ZFE 4 : ZF 9
5:C5,1 6 : C5,2
fig. 5.1.7 : asslnaturas para TEB = 10e-3, 16 QAM, A=0.5
10 +

1: ZF 3
5 4 €51

2:2ZF 5
6 : 05,2

flg. 5.1.8 :

asslnaturas para TEB = 10e-3, 64 QAM, A=0.5
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E. Integragdo das assinaturas levantadas e comparag¢do cdlculo/simulacédo

Com os pontos B, das assinaturas, foi obtido, com base na equagio

(2.3.4), um fator de desempenho para cada uma, dado por

a |1 -By/3.8 -B,,/3.8
i = T e + zn: e (5.1.1)

Este fator, como visto em 2.3.B, fornece uma estimativa da relagdo entre
os tempos de permanéncia na condigdo degradada ( que ¢é, neste caso, taxa de
erro maior ou igual a 10 ) resultantes da utilizagdo de cada estrutura.

Na tabela a seguir estdo relacionados os valores de I , relativos ao va-
lor de I para o equalizador ZF 9 , obtidos para as assinaturas para 16 QAM

apresentadas acima. A varidvel n ¢ o namero total de coeficientes da estrutu-

ra.
I TEB = 10° 16 QAM
| A=0 | A =05
n | ZFn | C3,n-3s2 | Cc5,n-s/2 | C3,n-3/2 | C5,n-5/2
3 14,1 = - - -
5 4,43 4,06 - 3,70 -
7 1,97 2,88 1,47 1,61 1,47
9 1,00 2,41 1,17 1,21 0,621

Na condigdo considerada de ruido térmico desprezivel, como pode ser visto
na tabela acima, o emprego de canceladores €3,2 e C5,2 ( com A = 0,5), no lu-
gar, respectivamente, de equalizadores ZF7 e ZF9, significaria uma redugido de
18 7% e 38 7% no tempo em que o sistema permanece com taxa de erro superior a

1073,

Na tabela a seguir relacionamos a relagio entre os fatores de desempenho

I que seriam obtidos usando diretamente as assinaturas calculadas, sem



refinagdo por simulagdo, e os calculados a partir das assinaturas apresentadas
acima. Podemos observar uma concordincia satisfatéria na maioria dos casos,
sendo o erro no entanto sempre positivo, o que, no caso de se querer usar di-
retamente o resultado do método de célculo, é melhor do que se erro fosse ne-

gativo, pois neste caso,se estaria super-estimando o desempenho do sistema.

IcAlculo / I(célculo e slmulag&o) TEB 10—3 16 QAM

l A=0 [ A =05
n | C3,n-3sz | C5,n-s/2 | C3,n-3s2 | C5,n-5/2
1,38 - 1,11 -
1,09 1,32 1,13 1,05
1,03 1,04 1,05 1,12

A seguir apresentamos as mesmas tabelas para o caso de 64 QAM. De modo a
poder relacionar, se desejado, os valores para os dois tipos de modulagdo, o a
relagdo do fator I para equalizador ZF 9 em 64 QAM para o fator I com o mesmo
equalizador em 16 QAM ¢é 1,317.

I TEB = 1072 64 QAM
| A=0 | A =05
n | ZFn | C3,n-3s2 | C5,n-s/2 | C3,n-3s2 ] C5,n-5/2
3 22,1 - - - =
5 5,10 3,43 " 3] -
7 2,06 2,23 1,06 1,83 1,03
9 1,00 1,70 0,74 1,53 0,63
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I sicuto 7 Licslouto o simulagse)  TEB 103 64 QAM

[ A=0 | A=05
n | C3n-3sz | C5,n-ss2 | C3,n-3s2 | C5,n-5/2
1,06 - 1,05 -
1,03 1,07 1,02 1,05
1,02 1,04 1,03 1,02

Semelhantemente ao observado para 16 QAM, na condigdo de ruido térmico
desprezivel, o emprego de canceladores €3,2 ¢ C5,2 ( com A = 0,5), no lugar,
respectivamente, de equalizadores ZF7 e ZF9, significaria uma redugdo de 12 %
e 37 %Z no tempo em que o sistema permanece com taxa de erro superior a 1072,

Notar que, para 64 QAM, o método de calculo fornece diretamente resulta-

dos bons em todos os casos.

Para as analises subsequentes restringimos as estruturas consideradas aos
canceladores €3,2 e C5,2 ( A = 0,5 em ambos ), uma vez que si0 0s que resulta-
ram até agora em desempenhos superiores aos equalizadores ZF de mesmo ndmero
total de coeficientes ( ZF7 e ZF9 respectivamente ), ao mesmo tempo em que
permitem uma redu¢fo na complexidade do circuito a implementar,” conforme dis-

cutido no capftulo 3.

5.1.2 Ruido térmico niio desprezivel (canceladores C3,2 e C5,2 , A=0.5 )

Conforme colocado em 3.2.D serdo consideradas atenuagdes de 20 e 30 dB
sobre o nivel nominal recebido. Tomando este valor como -35 dBm, o que é um
valor tipico em lances de radio digital no Brasil (poténcia do transmissor
1 W), e a figura de ruido do sistema como 4,5 dB, estas atenuagdes correspon-
dem, respectivamente, a valores C/N de relagdo sinal/ruido de 39,0 e 29,0 dB
para 16 QAM, e 40,8 e 30,8 dB para 64 QAM.
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B +
(@B |

15 +

20 + v

- 4 y
25
30+ .;
0.1 0.2 0.3 I ot4 ' ozs AfT

1: ZF 7 2 : C3,2 3:2F 9 4 : C5,2

filg. 5.1.9 : assinaturas para TEB = 10e-3, 16 QAM C/N = 39 dB

A. 16 QAM com C/N = 39,0 dB

As assinaturas sfo apresentadas na figura 5.1.9. Notar que o aspecto re-
lativo das assinaturas, em relagdo ao caso sem ruido, é ainda aproximadamente
mantido, sendo introduzido em todas elas um deslocamento vertical.
B. 16 QAM com C/N = 29,0 dB

As assinaturas s3o apresentadas na figura 5.1.10. Notar que sdo pratica-
mente equivalentes. A capacidade de corregdo da distorgdo é limitada pelo am-
plificagdo do rufdo térmico decorrente.

C. 64 QAM com C/N = 40,8 dB

As assinaturas s#o apresentadas na figura S.l.11.



1: ZF 1 2 : C3,2 3:2ZF 9 4 : 05,2
flg. 5.1.10 : assinaturas para TEB = 10e-3, 16 QAM, C/N = 29 dB
B L
(dB)
15 +
' ois AfT
1: 2ZF 7 2: C3,2 3:2F 9 4 : (05,2

flg. 5.1.11: assinaturas para TEB = 10e-3, 64 QAM, C/N = 40,8 dB



D. 64 QAM com C/N = 30,8

Dada a maior sensibilidade ao ruido térmico em relagio a 16 QAM, as assi-
naturas sfio mais agrupadas ainda do que as do item B acima. Ndo havendo, con-
sequentemente, variagdo de desempenho das estruturas consideradas, ndo ha in-

terésse em apresentar as assinaturas.

E. Integragdo das assinaturas levantadas e comparagdo cdlculo/simulac¢ido

A seguir relacionamos os fatores de desempenho calculados conforme expos-
to em S.1.1.E, para as assinaturas apresentadas acima. Notar que os valores
ainda sdo relativos ao fator de desempenho da assinatura para taxa de erro

10—3 do equalizador ZF 9 com ruido térmico deprezivel.

I
" tipo | C/N =39 C/N =29 dB
TEB = 10
SR ZF 17 2,57 8,34
ZF 9 1,46 6,12
3,2 2,07 7,66
C5,2 0,89 5,75
I
s tipo | C/N = 40,8 dB
TEB = 10
o ZF 17 3,43
ZF 9 1,95
3,2 3,21
C5,2 1,50

Como vemos, a inclusdo de ruido térmico na anadlise n3o altera a colocacdo
feita acima sobre a vantagem da utilizagdo dos canceladores modificados sobre

os equalizadores convencionais.
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A relagdo entre os fatores de desempenho obtidos a partir das assinaturas

ndo refinadas por simulagio,

apresentada abaixo

I
caleulo / " (calculo e slmulag&o)

C/N =29 dB

5 tipo | C/N =3
TEB = 10
16 QAM C3,2 1,03 0,95
C5,2 1,01 0,97
I
calculo / " (calculo e simulagio)
) tipo | C/N
TEB = 10~
64 QAM C3,2 0,97

Cs,2 0,99

5.2 Assinaturas |€|,., =1 (C3,2; C5,2; ZF7; ZF9)

e os obtidos a partir das assinaturas acima é

Na figura 5.2.1 sdo apresentadas as assinaturas para 16 QAM e na figura

5.2.2 , para 64 QAM. Apresentamos abaixo os fatores de desempenho calculados

para estas assinaturas.

tipo | I
|€] max =1
16 QAM ZF 17 2,23
ZF 9 1,13
C3,2 2,89
C5,2 1,04

Ielmax =1
64 QAM

tipo

ZF 7
ZF 9
C3,2
Cs,2

2,82
1,28
3,88
1,18




15 +
(aB) +

1:€3,2 23 ZF 7 3: 05,2 4 : ZF 9

fig. 5.2.1 : assinaturas para |€|max = 1, 16 QAM

15 +
(dB)

0.5 AfT

1:C3,2 2:2ZF 7 3:0C52 4 : ZF9

fig. 5.2.2 : assinaturas para lelm.x =1, 64 QAM
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Notar que o cancelador €3,2 que, para a assinatura de taxa de erro (TEB)=
10_3, tinha um desempenho superior ao do equalizador ZF 7, passa a apresentar
um desempenho inferior para a condigéo |s| max = 1 . Como colocado em 3.2.D, a
assinatura para esta condigdo constitui, quando a interferéncia intersimbélica
¢ preponderante sobre o ruido térmico, um limite inferior para as assinaturas
de TEB em geral. Este limite é atil para avaliar e comparar as assinaturas de
TEB = 10°° das estruturas consideradas.

Uma vez que as assinaturas para TEB = 107° constituem, evidentemente,
um limite superior para as de TEB = 10_6, no pior caso a relagdo entre os fa-
tores de desempenho das assinaturas para TEB = 10° do cancelador C3,2 e do
equalizador ZF 7, é dada pela relagdo entre o fator de desempenho da assinatu-

ra |e|mu = 1 do primeiro e o fator de desempenho da assinatura de TEB = 107

do segundo. Calculando esta relagdo, temos f'j?, 1,47 para 16 QAM e
3,88 _ ’
N 1,88 para 64 QAM.

Este resultado ndo implica em que o cancelador C3,2 nd3o possa ser usado
no lugar do equalizador ZF 7 , ou mesmo em casos onde este ndo atingisse o
desempenho para TEB = 10 = ( onde C3,2 é melhor que ZF 7 , ver S5.1.LLE ) : o
tempo méaximo admitido durante o qual ocorre TEB = 107° no sistema (ver 2.3.B )
é 7,4 vezes maior que o admitido para TEB = 10-3 ; supondo que o cancelador
C3,2 estivesse no limite da especificagdo para TEB z 10_3( estando portanto o
equalizador ZF 7 além do limite ), o tempo durante o qual ocorreria TEB =
2,89 - 1,80 (16 QAM) , —222_ = 2,17 (64 QAM) ve-

-6 . .
10 °, que seria no maximo

zes o tempo para TEB = 10'3, ainda estaria largamente dentro da especificagdo.

5.3 Assinaturas 10_3 (16 QAM) com inclusio do efeito dos erros de quantizagio

( canceladores C3,2 , C5,2 e equalizador ZF7 , ZF9 )

Foram levantadas, inicialmente, sem refinamento do cdalculo por simulag3o,
as assinaturas de TEB = 10~ das estruturas consideradas para o caso de quan-
tizagdo, com um numero de bits varidvel, de cada um dos conjunto de sinais ou
coeficientes em questdo ( sinal de entrada, coeficientes do estagio linear,
produtos do estagio linear, coeficientes dos estadgios de cancelamento, produ-

tos dos estdgio de cancelamento), mantendo os demais com seus valores ideais.



A seguir, tomando, em cada caso, o ndmero de bits de quantizagdo que resultou
em uma degradacio minima da assinatura ( tipicamente menor que 0,1 dB em cada
ponto ), se levantou a assinatura com quantizagdo global, refinando o resulta-
do final por simulagio. Na simulagdo, foram introduzidas operagdes de
quantiza¢gdo no sinal de entrada, produtos do estigio linear e produtos dos
estdgios de cancelamento, e se fez com que os coeficientes do estagio linear e
dos estagios de cancelamento assumissem de maneira aleatéria, a cada simbolo
gerado, um dos dois niveis de quantizagio entre os quais se localizava o

seu valor ideal.
A. Quantizacdo do sinal de entrada

A degradacdo nos pontos das assinaturas de TEB = 107 ¢ apresentada na
figura 5.3.1, parametrizada pelo nlimero de bits de quantizagdo do sinal de
entrada.
B. Quantizagcdo dos coeficientes do estdgio linear

A degradagdo nos pontos das assinaturas de TEB = 10° & apresentada na
figura 5.3.2, parametrizada pelo ndmero de bits de quantizagdo dos
coeficientes do estdgio linear. Notar a menor sensibilidade dos tanceladores a
este parametro, o que decorre do menor nimero de coeficientes empregados.

C. Quantiza¢do dos produtos do estdgio linear

10 & apresentada na

A degradagdo nos pontos das assinaturas de TEB
figura 5.3.3, parametrizada pelo numero de bits de quantizagdo dos produtos

do linear.
D. Quantizacdo dos coeficientes dos estdgios de cancelamento
A degradagdo nos pontos das assinaturas de TEB = 107 & apresentada na

figura 5.3.4, parametrizada pelo ndmero de bits de quantizagdo dos

coeficientes dos estdgios de cancelamento.



AB ZF 9 AB ZF 17
(dB) (dB)

1,2 + 1,2 +

AB Cs,2 AB C3,2
(dB) (dB)
1,2 + 1,2 +
1,0 -+ 1,0 +
0,8 6 0,8 +
0,6
0,4 + *

AfT

fig. 5.3.1 : degradagio nas asslnaturas de TEB = 10
parametro : numero de blits de quantizag8o do sinal
de entrada

5-18



AB
(aB)

1,2

ZF 9 AB

ZF 7

-3
fig. 5.3.2 : degradag8o nas asslnaturas de TEB = 10
pardmetro : numero de blts de quantizagfo dos coefl-
entes do estiglio Ilnear
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AB ZE 9 AB ZF 1

AB C5,2 AB C3,2
(dB) (dB)

1,2 1,2 +

1,0 1,0 +

0,8 0,8

0,6 0,6

0,4 0,4

0,2 0,2

-3
flg, 5.3.3 : degradagfo nas assinaturas de TEB = 10
parimetro : numero de bits de quantizag&o dos pro-
dutos do estaglo linear
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AB C5,2 AB C3,2

(dB) (dB)
1,2 + 1,2 +
1,0 + 1,0 +
0,8 g 0,8 T
0,6 +
0,4 +
7
o K /\/
\]_ 9 L ] |
0,1 0,2 0,3
AfT
fig. 5.3.4 : degradagdo nas asslnaturas de TEB = 10-
parametro : numero de blts de quantlzagd3o dos coefl-
clentes dos estaglos de cancelamento
AB C5,2 AB Cc3,2
(dB) (dB)
1,0 + 1,0 +
0,8 + 0,8 +
0,6 + 0,6 +
0,4 +
6 /
i -\/ \/
8 1 " 4 L =
0,1 0,2 0,3
AfT

flg. 5.3.5 : degradag8o nas asslnaturas de TEB = 10
parametro : numero de bits de quantizagdo dos pro-
dutos dos estéglos de cancelamento
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E. Quantizagcdo dos produtos dos estdgios de cancelamento

A degradagdo nos pontos das assinaturas de TEB = 1072 & apresentada na
figura 5.3.5, parametrizada pelo nimero de bits de quantizagdo dos produtos

dos estagios de cancelamento.

F. Quantizagdo global e consequéncias na implementagdo

Com base nos resultados obtidos para a quantizagdo individual de coefici-
entes e sinais, apresentados acima, foram escolhidos conjuntos de numeros de
bits de quantizagio ( que denominamos Q,, Q, e Q. ) para os quais foram levan-
tadas as assinaturas para TEB = 10_3 das estruturas em questdo. Os conjuntos
escolhidos estdo descritos na tabela abaixo, assim como em quais estruturas

foram empregados.

conjunto bits quantizagao estruturas testadas
N4 N._ N, N.. N,.
Q. 8 8 8 8 8 c3,2 ZF1
Q 8 9 9 9 8 C5,2, ZF9
Q. 9 10 10 B - ZF7 ZF9
onde

N, : nimero de bits de quantizagdo do sinal de entrada
N. : numero de bits de quantizagdo dos coeficientes do estagio linear

p ¢ numero de bits de quantizagdo dos produtos do estagio linear

N.. : numero de bits de quantizagdo dos coeficientes dos estagios de
cancelamento
N,. : nimero de bits de quantizagdo dos produtos dos estagios de cancelamento

Os conjuntos Q, , Q, e Q. foram escolhidos, respectivamente, para os can-
celadores €3,2 , C5,2 e os equalizadores ZF7 e ZF9, pois foram os que, tomando

cada variavel quantizada independentemente, proporcionaram degradagdes em ge-
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ral menores que 0,1 dB em cada ponto da assinatura. Os equalizadores ZF7 e ZF9
também foram testados com os conjuntos Q, e Q, , respectivamente, de modo a se
poder fazer, se desejado, uma comparagdo em bases iguais com os canceladores
C3,2 e C5,2 , respectivamente.

As assinaturas levantadas s3do apresentadas na figura 5.3.6 para o cance-
lador €3,2 e o equalizador ZF7, e na figura 5.3.7 para o cancelador C5,2 e o
equalizador ZF9. Foram calculados os fatores de desempenho relativos as assi-
naturas levantadas, estando seus valores relacionados na tabela a seguir, jun-
tamente com a relagio entre os fatores de desempenho relativos as assinaturas

obtidas sem o refinamento final por simulagdo e as apresentadas.

B Icalculo / I(célculo e simulagéo)
tipO | Qa Qb Qc l Qa Qb Qc
ZF7 2,37 - 2,00 1,01 = 1,01
ZF9 - 1,12 1,03 - 1,01 1,01
C3,2 1,78 - - 1,10 - -
C5,2 - 0,67 - - 1,09 -

Como podemos ver os canceladores €3,2 e 5,2 mantém a vanfagem sobre os
equalizadores ZF7 e ZF9, respectivamente, utilizando, mesmo assim, um namero

de bits menor na quantizagdo dos sinais e coeficientes.

O cancelador €3,2 com o conjunto de quantizagdo Q, proporciona um fator
de desempenho 117 melhor do que o equalizador ZF7 com o conjunto Q.. Em termos
de implementag8o, com base no que foi colocado em 2.2.F, as operagdes de mul-
tiplicagdo do estagio linear de C3,2 com o conjunto Q, implicam em um circuito
com (7 x 7})/(9 x 8) = 0,68 vezes a complexidade do necessario para o equaliza-
dor ZF7 com o conjunto Q, , se implementadas com circuitos dedicados, e, caso
implementadas com memérias, exigiriam memérias de capacidade 2!19,21% = 8 vezes
menor, talvez viabilizando esta opgdo. Com a introdugdo feita de niveis inter-
medidrios nas decisdes preliminares, estas necessitam de 3 bits quantizag3o.
As operagdes de multiplicagdo dos estdgios de cancelamento de €3,2 , portanto,

s8o implementadas com circuitos de complexidade (2 x 7)/(9 x 8) = 0,19 vezes



B 18 +

(dB)

1:2F 7 com Q, 2: ZF 7 com Q. 3:C3,2 com Q,

-3
fig. 5.3.6 : asslnaturas de TEB = 10 introduzindo quantlzagdo

(dB)

1: ZF 9 com Q, 2: 2F 9 com Q. 3: (52 com Q,

-3
flg. 5.3.7 : asslnaturas de TEB = 10 Introduzindo quantizagio
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os do equalizador ZF 7, ou com memoérias de capacidade 2'%/2" = 256 vezes me-

nor.

No caso do cancelador C5,2 , com o conjunto de quantizagdo Q, , proporci-
ona um fator de desempenho 35% melhor do que o equalizador ZF9 com o conjunto
Q.. As operagles de multiplicagdo do estigio linear de C5,2 com o conjunto Q,
implicam em um circuito com (8 x 7)/(9 x 8) = 0,78 vezes a complexidade do
necessario para o equalizador ZF9 com o conjunto Q. , se implementadas com
circuitos dedicados, e, caso implementadas com memoérias, exigiriam memérias de
capacidade 21,27 = 4 vezes menor. As operagdes de multiplicagdo dos estagios
de cancelamento de (5,2 sdo implementadas com circuitos de complexidade
(2 x 8)/(9 x 8) = 0,22 vezes as do equalizador ZF 7, ou com memérias de capa-

cidade 219/212 = 128 vezes menor.

Os resultados acima estdo reunidos na tabela a seguir.

comparagdo canceladores/equa-
lizadores lineares

| €3,2 7 ZF 7 |CS,2/ZF9

redugdo da integral
da assinatura TEB = 0,89 0,65
10e-3 N

complexidade de cir-
cuitos multiplicadores 0,68 0,78
do estagio linear

capacidade de memé~
rias para multipli-

cadores do estagio 1/8 174
linear

complexidade de cir-
cuitos multiplicadores 0,19 0,22
dos estagios de
cancelamento

capacidade de memé-
rias para multipli-

cadores dos estégios 17256 17128
de cancelamento
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5.4 Acdo dos canceladores com perda de sicronismo de portadora

Foi levantado, através de simulagdo, o erro quadratico médio sobre os
pontos rotacionados da constelagio, em fungdo do erro de fase de portadora,
nos pontos AfT = O, 0,1 e 0,3 da assinatura de TEB = 10_3 dos canceladores
C3,2 e 05,2 , para 16 e 64 QAM, de modo a comparar o auxflio proporcionado a
recuperagio de portadora com o proporcionado pelos equalizadores ZF7 e ZF9.

O erro quadratico médio sobre os pontos rotacionados tem uma periodicida-
de de 45 graus em relagio a fase da portadora, e portanto, os valores de erro
quadritico médio foram levantados até este valor de fase.

Como visto a seguir, o erro quadrdtico médio sobre os pontos rotacionados
da constelagdo, proporcionado pelos canceladores C€3,2 e C5,2 ndo ultrapassa,
para qualquer fase, o dos equalizadores ZF7 e ZF9, respectivamente. Em face
disso podemos considerar que o mesmo circuito de recuperagdo de portadora ja
utilizado neste equalizadores pode ser utilizado nos canceladores considera-

dos.

A. Cancelador C3,2 para 16 QAM e 64 QAM

Os resultados est3o apresentados na figura 5.4.1 para o 16 QAM e na figu-
ra 5.4.2 para 64 QAM. Nos graficos, as linhas pontilhadas sdo os valores, nos
trés pontos escolhidos para AfT , do erro quadratico médio proporcionado pelo
equalizador ZF 7 . Para cada AfT, todos os valores apresentados sdo relativos
aos do cancelador naquele AfT e com erro de fase nulo.

Como pode ser visto, para erro de fase de portadora nulo, apesar da taxa
de erro ser a mesma, o cancelador apresenta erro quadratico médio em torno dos
pontos da constelagdo menor do que o equalizador linear. Isto se deve as dife-
rengas da distribuigdo do erro residual nos dois casos, o que serad exemplifi-
cado no préximo item.

Mesmo crescendo com erro de fase n3o nulo, o erro quadratico médio apés o
cancelador €3,2 ndo supera o proporcionado pelo equalizador ZF 7, tanto em 16

QAM quanto em 64 QAM.
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0,1
2,0 + }
0,0
0,1
1,8 + i
T 0,0
1,6 + 0,3 /_/
0,3
1,4 +
1,2 +
1’0 | 1 1 1 1 1 1 1 1
10 20 30 40
Ay
parémetro : AfT
— : (3,2
flg. 5.4.1 : erro quadritico médlo sobre constelagio
rotaclonada em fung¢&o do erro de fase de portadora
( 16 QAM )
o2 0,0
r 3,34
2,5 +
ts 0,0
2,0 +
-+ 0,1
[ 0,1
1,5 +
1,0

parametro :
: 3,2

fig. 5.4.2 : erro quadritico médlo sodbre constelaglo
rotaclonada em funcio do erro de fase de portadora (64 QAM)
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B. Canceladores CS,2 para 16 e 64 QAM

Para o cancelador C5,2 , comparativamente ao equalizador ZF 9, foram ob-

tidos resultados semelhantes aos apresentados no item anterior.

Ao invés de

apresentar estes resultados, apresentamos, nas figuras a seguir, para 16 QAM,

o diagrama de constelagido do sinal apresentado a detegdo ( no caso do cancela-

dor, a detecdo final ), obtido por simulag3o, para os pontos AfT = 0,1 e 0,3

das assinaturas do cancelador CS5,2 (erros de fase de O e 35 graus) e do equa-

lizador ZF9 (independente do erro de fase ). Fica claro, através destes dia-

gramas,

de estrutura.

a diferenga na distribuicdo da distorgdo residual apés

by
S G ool A
@
;;4.‘ ‘:j.,;' 11 0!0"2'} = ,.g' ;
-.o--l -." ‘,' ) " ik
e SCK B0 S S AT
7.3 Wk . g

flg. 5.4.3 : constelag&o receblda com B = 27,3 dB,
AfT = 0,3 e AY = 00, & £5,2
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fig. 5.4.4 : conitelaé;ﬁo‘ receblda com B = 27,3 dB,
AfT = 0,3 e Af = 350, e C5,2

fig. 5.4.5 : constelag&o recebida com B = 21,9 dB,
AfT = 0,3, ¢ ZF9
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flg. 5.4.6 ! constelagdo recebida com B = 26,4 dB
AfT = 01 e AY = 0o, ¢ C5,2

flg. 5.4.7 : constelaglo receblda com B = 26,4 dB
AfT = 0,1 ¢ AY = 35, e C5,2
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flg. 5.4.8 : constelagfo receblda com B = 24,8 dB ,
AfT = 0,1 ¢ ZF9
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CONCLUSOES

Uma estrutura alternativa para desempenhar a fung3o de equalizagio adap-
tativa de canal em sistemas de radio digital de microondas foi proposta. Para
sistemas de alta capacidade (140 Mbit/s) e modulagdes multi-nivel ( 16 QAM e
64 QAM), a estrutura foi comparada com equalizadores lineares convencionais,
em termos de suas assinaturas para taxa de erro e em termos da complexidade de
uma implementacdo digital do circuito. Se verificou que em ambos aspectos a-
presentou vantagens, proporcionando uma menor degradagio da transmissdo e ao
mesmo permitindo uma implementagdo mais simples.

Um método numérico para o levantamento das assinaturas da estrutura pro-
posta foi desenvolvido e apresentado. O método se mostrou bastante util, redu-
zindo o tempo necessario para a caracterizagdo da estrutura.

A interagdo da estrutura proposta com o circuito de sincronizagdo de por-
tadora do demodulador foi avaliada, de modo a verificar se o conjunto n3o pos-
suia histerese, o que invalidaria a conclusio sobre o ganho de desempenho da
estrutura. Isto ndo se verificou, se concluindo que a estrutura proposta ndo
exige um desempenho adicional sobre os circuitos de recuperagdo de portadora

J& utilizados em equalizadores convencionais.



APENDICE 1 - VARIANCIA DO RUIDO NOS INSTANTES DE DECISAO

Deduzimos aqui a equagio (4.2.2) que relaciona o ruido térmico nos ins-

tantes de decisdo a relagdo sinal/ruido equivalente na entrada do receptor.

O sinal de saida do filtro de banda-base de transmissdo, r(t) (ver figu-

ra 2.1.2) , é dado por

r(t) = Z a, hp(t + ty + nT) (Al.1)

n=-w

onde a varidvel aleatéria t; , de distribuigdo uniforme entre O e T é introdu-
zida para tornar r(t) um processo aleatério estacionario.
A poténcia deste sinal é dada pela média E [ rt) ] , tomada sobre os

termos a, e sobre t, :
2
E [r(t)] = ZZ E [a,.a,,,] E (hr(t+td+nT)hT(t+td+mT)]
nm
(A1.2)

Com a, independentes e, em L*- QAM, assumindo valores no conjunto

{ -(L-1,...,-3,-1,1,...,(L-1) } temos

2 .
E [a,,a,,,] - "'3‘1 8k (A1.3)

e (Al.2) fica

(A1.4)
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Realizando a média sobre t, temos

T
2
L -1 1
E[rz(t)] = =3 ¥ TJ hyl(t + ty + nT) =
n 0
2 0
_ L™-1 oy
Y -0
L 0
L%-1 z
-0

A reparticio 6tima da filtragem de Nyquist Hy(f) entre os filtros de

transmissdo e recep¢do [12] implica na mesma resposta para ambos, ou seja,

HA(f) = He(f) = [ Hy(f) 1'?

. Em razdo da simetria de Hy(f) em torno de * 1/2T
a equagio (Al.5) se reduz a

(Al.6)

Para tornar o sinal modulado estacionario introduzimos a fase aleatéria

¢. Consequentemente, a poténcia da componente do eixo em fase da portadora
modulada é dada por

E [ r(t) cos(2mf .t + ¢)] = E [ rit) ] (AL.7)

S

Uma vez que a mesma andlise acima se repete para o eixo em quadratura, a
poténcia do sinal modulado é entfo

(A1.8)
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A densidade espectral de poténcia do ruido térmico na entrada do receptor

equivale a
N, &2 k T NF (A1.9)

onde k= 1,37 e-23 joules/grau é a constante de Boltzmann, T é a temperatura €
NF é a figura de ruido do receptor. Na entrada dos filtros de banda-base de
recepgdo (ver figura Al.l ) a densidade de ruido pode ser considerada a mesma,
uma vez que o fator 1/2 da demodulagdo & compensado pelo fator 2 de ganho ne-
cessario para manter o sinal demodulado no mesmo nivel do sinal de transmisséo
( ver item 2.1.A ), e por ser a banda espectral do ruido, determinada pela
filtragem anterior, mais larga que a dos filtros de banda-base. Na saida dos
filtros de banda-base de recepcdo, a poténcia do ruido, que denominamos 0’ (t)

no eixo em fase e ®(t) no eixo em quadratura, &

(-]
2

E [n'z(t)] =E [6’2(t)] = NOI | He(F) | df = N (A1.10)

-0

devido a reparticdo da filtragem de Nyquist vista acima.

Na entrada do equalizador temos as amostras de ruido 1", e 9’ ,. Notar que
as amostras, espagadas de multiplos de T, sdo descorrelacionadas, uma vez que
a densidade espectral de poténcia de w’(t) & No| Hgx(f) |2 , cuja antitransfor-

mada, igual a resposta impulsiva de Nyquist, € a auto-correlagdo de m’(t) :

<]

2
N, [ | He(F) | e

-0

Jj2nft

E [n’(t) n’(t+1:)] ar

N, hy(t) =0 para T =nT , nz0 (A1.11)

= N,parat =0
O mesmo vale para as amostras ¢, do eixo em quadratura. A correlagdo cruzada
de 0’ , e 9, é nula, uma vez que antes mesmo dos filtros de recepgdo a corre-
lagdo das parcelas de ruido em quadratura € nula, devido a ortogonalidade dos

termos cos 2nf .t e sin 2nft.

Finalmente, na saida do equalizador, as amostras de ruido nos instantes

de decisdo sdo :
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/ 4 + E
n t’t)/ Nk i PNy
-—J-@—-a- hg(t) —> Cr,n = 5
cos(w.t) -
CQ'ﬂ
2 w(t)
> CQN‘I
=sin(w,t)
+
+
Ty
ﬂ@-—} hg(t) <i —> Cr,n _’®_’ﬁ
O(t) 0, |

fig. Al.l : ruido térmico em demodulador QAM com equalizador

N
MNe = z Cry M kg - Co.J ﬁ’k-j
J=-N
N
9, = Z Cry 0% i-g * Coid W ke ) (Al1.12)
J=-N

Devido as caracteristicas de auto-correlagdo e correlagdo cruzada das

amostras ', e 9', , colocadas acima, valem as expressdes :

= E [n’i] C?.J + E [G’i ] cﬁ,J = N, F (A1.14)
-N
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Sendo a poténcia de ruido na entrada do receptor normalmente definida na

banda do sistema , ou seja, N € N,/T , reunindo (Al.14) e (Al.8) obtemos

ol = = (Cc/N)'F (a1.15)
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