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SOBRE O DESEMPENHO DE RECEPTORES OPERANDO A
TAXA DE SiMBOLOS EM CANAIS CONTiNUOS
DESCONHECIDOS EM FUNCAO DO MODELO DE CANAL E
DO FILTRO DE TRANSMISSAO

Richard Demo Souza, Javier Garcia-Frias e Bartolomeu F. Uchéa-Filho

Resumo - O desempenho de receptores que operam a taxa
de simbolos tém sido avaliado com base no modelo do filtro
transversal em tempo discreto (DTTF) proposto por Forney
para o canal equivalente discreto, que inclui um filtro casado
e assim pressupde o conhecimento da resposta ao impulso
do canal continuo. Se tal resposta for desconhecida, o mod-
elo DTTF fornece apenas um limitante superior para o de-
sempenho do sistema. Este artigo utiliza uma andlise tedrica
para quantificar a perda de desempenho de um modelo al-
ternativo, e mais realista, para o canal equivalente discreto
com relacdo ao modelo DTTF, em termos de capacidade de
informagdo. Além do mais, a perda € determinada em fungiio
dos parimetros do filtro de transmissdo, aqui considerado
como sendo do tipo raiz do cosseno levantado. Em seguida,
mostra-se via simula¢des computacionais que a perda de de-
sempenho para o caso de um receptor iterativo, semi-cego,
operando a taxa de simbolos e que envolve equalizagido de
mdximo-a-posteriori e decodificagio turbo combinadas pode
ser desprezivel, o que corrobora com os resultados tedricos.

Palavras-chave: Estimacio de canal, filtragem casada,
amostragem a taxa de simbolos, equalizacio turbo, filtro de
transmissao.

Abstract - Symbol-sampled receivers have had their perfor-
mance evaluated via Forney’s discrete-time transversal filter
(DTTF) model for the equivalent channel, which contains a
standard matched filter and thus assumes previous knowledge
of the continuous-time channel impulse response. If the con-
tinuous channel is unknown then the DTTF model provides
only an upper bound on the system performance. In this
paper, we quantify theoretically the performance loss of an
alternative, more realistic model for the equivalent discrete-
time channel relative to the DTTF model, in terms of infor-
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mation capacity. Moreover, the loss is calculated as a func-
tion of the parameters of the transmit filter, which is assumed
to be a root-raised cosine filter. We then show by means of
computer simulations that this performance loss for the case
of an iterative, symbol-sampled, semi-blind receiver, with
combined maximum-a-posteriori equalization and turbo de-
coding can be negligible, which agrees with the theoretical
prediction.

Keywords: Channel estimation, matched filtering, symbol-
sampling, turbo equalization, transmit filter.

1. INTRODUCAO

Dois dos fatores que impdem os maiores limites no de-
sempenho de um sistema pratico de comunicagdes s3o a
interferéncia entre os simbolos (IES), ou seletividade em
freqiiéncia, e a presenca de ruido aditivo. As solugdes tipicas
para o combate de cada um desses problemas sdo, respecti-
vamente, o projeto de equalizadores [1,2] e de codigos cor-
retores de erros [3-5).

A drea de codificacdo de canal teve o seu nascimento em
1948 com a publicagdo do trabalho seminal de Shannon so-
bre a teoria matemadtica das comunicagdes [6]. Desde entdo,
vdrias familias de cédigos corretores de erros [4] foram pro-
postas, tanto da classe dos ¢édigos de bloco [3] quanto da dos
cddigos convolucionais [5]. Os pesquisadores costumavam
considerar que o canal era plano (com ou sem desvaneci-
mento [7]) e conhecido, com ruido aditivo Gaussiano branco.
Portanto, os cédigos eram projetados de modo independente
dos processos de estimacgio e equalizagio.

Por outro lado, as dreas de estimagdo e equalizagdo es-
tiveram sempre interligadas, desde o trabalho fundamental
de Lucky publicado em 1966 8], inclusive forjando o termo
“equalizacio adaptativa™, que viria a ser usado dali em di-
ante. Importantes avangos, principalmente na questdo da
adaptacio autodidata (ou cega) do equalizador, surgiram nos
anos subsequientes [9-11] (um compéndio dos fundamen-
tos e de alguns avangos recentes na darea pode ser encon-
trado em [12, 13]). Entretanto, assim como no caso dos
c6digos corretores de erros, em geral o modelo explorado pe-
los pesquisadores da drea era incompleto, considerando ape-
nas o canal com IES e livre de ruido.

Nas décadas subseqiientes aos trabalhos de Shannon e
Lucky, alguns pesquisadores procuraram formas de interagao
entre os esquemas de codificacdo e equalizacdo de canal,
como aquelas apresentadas em [14-17]. Apesar disso, o

67


mailto:uchoa@eel.ufsc.br
mailto:lichard@cpgei.cefetpr.hr

N.W. DQUULA, V.. TTIAaD © D.INL ULGlHIiva v

Sobre o Desempenho de Receptores Operando a Taxa de Simbolos ...

padrio continuava sendo considerar as duas dreas como
sendo ndo interferentes, muito embora complementares.
Uma mudanga considerdvel de foco ocorreu apenas em 1993,
apos o aparecimento dos chamados cédigos turbo [18]. Ape-
sar de serem extremamente complexos, esses codigos podem
ser decodificados iterativamente e com uma complexidade
computacional relativamente baixa. Surgiu entdo um cres-
cente interesse em propor receptores iterativos (sub-dtimos)
como alternativas aos receptores otimos para um canal Gaus-
siano com IES, para os quais a determinagdo da seqiiéncia
de informagdo com a maior probabilidade a posteriori de ter
sido transmitida a partir apenas dos simbolos recebidos € um
problema cuja solugiio 6tima € de complexidade proibitiva.

Dessa forma, aplicando o conceito de processamento turbo
[18, 19]. foi demonstrado em [20] que ¢ possivel projetar um
receptor sub-6timo, porém de complexidade vidvel, onde haja
troca de informagfo “suave” entre os estagios de equalizacio
e decodificagdo, e que opere muito proximo da capacidade
do canal Gaussiano com IES. Os avangos seguintes aconte-
ceram em sua maioria na tentativa de diminuir a complexi-
dade computacional do esquema. Por exemplo, em [21-23]
o equalizador baseado na trelica do canal [20] foi substituido
por versoes simplificadas. Ja em [24,25], os autores seguiram
no intuito de fazer o esquema de equalizagio e decodificagio
iterativa [20] operar ainda mais préoximo da capacidade do
canal com [ES [26]. Nesses trabalhos, além de se manter o
equalizador baseado na trelica do canal, o chamado equal-
izador de maximo-a-posteriori (MAP), o codificador con-
volucional utilizado em [20] foi substituido por um codifi-
cador turbo, o qual propicia um maior ganho de codificagio.

Em geral, o desempenho dessas estruturas de equalizacdo
e decodificagio combinadas tem sido avaliado considerando
que o canal equivalente é modelado com base no filtro
transversal em tempo discreto (DTTF) de Forney [27]. Nesse
caso, o canal equivalente discreto consiste na cascata do fil-
tro transmissor, do canal continuo no tempo, do filtro casado,
do amostrador e do filtro branqueador. Forney demon-
strou em [27] que a saida da cascata do filtro casado, do
amostrador operando a taxa de simbolos, e do filtro bran-
queador, prové estatisticas suficientes para que o recep-
tor realize uma estimacdo de maxima verossimilhanca dos
simbolos enviados pelo transmissor através do canal continuo
no tempo. Entretanto, o projeto do filtro casado requer o con-
hecimento prévio da resposta ao impulso do canal continuo
no tempo, o que ndo é disponivel nos casos de o canal ser
desconhecido ou variante no tempo.

Por outro lado, sabe-se que para o caso de um canal
continuo no tempo e desconhecido, um receptor operando
em tempo discreto pode prover estatisticas suficientes para
uma estimac@o de mdxima verossimilhancga se, € somente se,
o sinal na sua entrada for amostrado a uma taxa maior do
que a taxa de simbolos [28, 29]. Esse resultado tem duas
conseqiiéncias muito importantes. A primeira é que para se
obter a otimalidade, seria necessario se recorrer para a super-
amostragem, 0 que aumentaria ainda mais a complexidade
computacional de estruturas ja bastante complexas, como
aquelas encontradas em [20,24,25]. Outra possibilidade se-
ria projetar receptores para um novo modelo de canal mais
apropriado, como € feito em [30] para o caso de um canal
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equivalente discreto vetorial. A segunda conseqiiéncia é que
no caso de se manter a amostragem a taxa de simbolos, ha
uma perda de desempenho devido ao fato de que agora as es-
tatisticas que alimentam o sistema sdo insuficientes para uma
estimacio de maxima verossimilhanga.

O objetivo deste trabalho é exatamente investigar a perda
de desempenho devido a insuficiéncia estatistica. Ou seja,
determinar se uma estrutura de equalizagio e decodificacido
combinadas operando a taxa de simbolos, quando aplicada
a um sistema onde o meio € continuo no tempo ¢ descon-
hecido, mantém um desempenho préximo daquele que pode-
ria ser obtido no caso de um canal conhecido a priori. Para
tal, estuda-se dois cendrios. O primeiro, ou o caso do *“canal
conhecido”, é aquele em que o canal continuo no tempo ¢
conhecido e o receptor ¢ avaliado usando o modelo DTTF
de Forney. Esse caso é utilizado como referéncia, o qual
produz um limitante superior para o desempenho do sistema
considerado no segundo cendrio, ou o caso do “*canal descon-
hecido”, que é aquele em que o canal continuo no tempo ¢
desconhecido. Nessa segunda situagdo, utiliza-se um mod-
elo alternativo para o canal equivalente discreto, no qual o
filtro casado (a combina¢do em cascata do filtro transmis-
sor e do canal) é substituido por um filtro receptor casado
apenas ao filtro transmissor. A partir dafi, divide-se a analise
em duas partes. Primeiramente, sob o ponto de vista tedrico,
estima-se a perda de desempenho para o caso do canal de-
sconhecido em relagdo ao do canal conhecido em termos da
taxa de informagdo ou capacidade de informagio [26,31]. Em
seguida, considera-se um sistema pratico para equalizacio
e decodificacdo combinadas, o qual confirma os resultados
obtidos na andlise tedrica através de simula¢des computa-
clonais.

Este trabalho € organizado da seguinte maneira. Na Se¢do
2, define-se os dois canais equivalentes discretos a serem usa-
dos. A andlise tedrica para estimar a perda em termos da taxa
de informacao ¢ apresentada na Secdo 3. A Secao 4 apresenta
os resultados de simulagdo, usando-se um esquema pratico de
equaliza¢do e decodificacdo combinadas, que ratificam os re-
sultados obtidos na analise tedrica realizada na Secdo 3. A
Secdo 5 apresenta os comentdrios finais do trabalho.

2. MODELOS PARA O CANAL EQUIVA-
LENTE DISCRETO

Considera-se dois modelos diferentes para se obter o canal
equivalente discreto. O primeiro refere-se ao caso em que a
resposta ao impulso do canal continuo no tempo € conhecida
e utilizada para o calculo do filtro casado, conforme apre-
sentado em [27]. O segundo caso considera a resposta ao
impulso do canal continuo desconhecida. Nesse caso, o filtro
casado ¢ substituido por um filtro receptor casado com o filtro
transmissor.

2.1 CASO DO CANAL CONHECIDO

Aqui a resposta ao impulsc do canal continuo no tempo
¢(t) é conhecida no receptor. Nesse caso, pode-se considerar
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Figura 1. Diagrama de blocos para o caso do canal con-
hecido.

o modelo DTTF introduzido por Forney em [27]. A Figura |
apresenta o diagrama de blocos desse modelo.

Os dados discretos a(n) siio primeiramente processados
por um filtro transmissor, cuja resposta ao impulso € #(¢),
antes de serem transmitidos através de um canal continuo no
tempo com resposta ao impulso ¢(¢). No receptor, os dados
de saida do canal, adicionados a um ruido Gaussiano branco
n(t), entram no filtro casado A/(f), com resposta ao im-
pulso m(t) casada com a cascata do filtro transmissor e do
canal continuo no tempo, t(¢) x c(t), onde x € a operagdo
de convolugdo. A saida do filtro casado € entdo amostrada
a taxa de simbolos 1/7. Em seguida, ela é processada pelo
filtro branqueador 11" F'(z), produzindo o sinal discreto b(n).

A resposta ao impulso t(t) = ¢(t) » m(t) é chamada
de g(t) e a sua versdo amostrada & taxa de simbolos de
g{n). A segiiéncia g(n) pode ser vista como uma funcio
de autocorrelagdo. Como conseqiiéncia, o seu espectro
racional associado G(z) possui a propriedade de que G(z) =
G*(1/z*), onde o sobrescrito * significa complexo conju-
gado. Assim, as 2L raizes de G(z) formam L pares com a
seguinte propriedade de simetria: se p for uma raiz, o seu par
1/p* também serd uma raiz. Como conseqiiéncia, GG(z) pode
ser escrita como [32]:

Gl2) = A2 Hézl(l—ck;ﬂ)(l—c,ﬁ;)’ )
[Tio (1 =dpz=1)(1 —d}2)
onde |ci| < 1, |dx| < 1e A € R. G{z) pode ser fatorada da
seguinte maneira;

(i (e [ (i (- >}

Miet (1= dez ) | {7 TTiey (1 df2)
GT ()G (2) = GH () (GT(1/=")". (2)

G(z)

onde G*(z) é causal, G (z) ¢ anti-causal, ¢ A” pode ser
determinado via [32]:

A% = / [ (e6?)] do. (3)
Escolhendo o filtro branqueador 11" F(z) como sendo:

1 1

WF(z)= e = (G+(1/:*))*'

4)

o ruido w(n) na sua saida serd branco ¢ com a mesma
varidncia de w(f). Além disso, pode-se escrever b(n) da
seguinte maneira:

b(n) = Za(n —k)f(R) + w(n), (5)
-

onde f(k) = g7 (k) é a transformada = inversa de G*(z), e
corresponde ao filtro transversal de tempo discreto proposto
por Forney.
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Figura 2. Diagrama de blocos para o caso do canal descon-
hecido.

2.2 CASO DO CANAL DESCONHECIDO

A Figura 2 apresenta o diagrama de blocos do modelo a ser
considerado na determinaciio do canal discreto equivalente
para o caso de o canal continuo no tempo ser desconhecido e
0 receptor operar com amostragem a taxa de simbolos. Nesse
caso, o filtro branqueador esta ausente ¢ o filtro casado € sub-
stituido por um filtro receptor R( f), cuja resposta ao impulso
r(t) é casada a resposta ao impulso do filtro transmissor, que
€ supostamente conhecida no receptor. A saida y(t) desse fil-
tro € entdo amostrada a taxa de simbolos 1/7, gerando y(n).
Assim, y(n) pode ser escrito como:

y(n):Za(n—/{)h(/{)+wd(n). (6)
A.

onde h(k) é a versdo amostrada a taxa de simbolos da re-
sposta ao impulso

hit) = t(t) » c(t) = r(t). (7
e wqln) é a versdo amostrada a taxa de simbolos de
wq(t) = n(t) *r(t). (8)

Em geral, wy(n) é um ruido Gaussiano colorido.

3. ESTIMATIVA DAS PERDAS: ANALISE
TEORICA

Uma opg¢do para estimar a perda de desempenho devido
a insuficiéncia estatistica é determinar a diferenga na capaci-
dade dos dois canais Gaussianos discretos com I[ES dados por
H{z) e F(z). Como estd se restringindo a fonte a ser inde-
pendente e identicamente distribuida, a maxima informagao
mutua passa a ser chamada de taxa de informacdo [26] ou
capacidade de informacdo [31], sendo dada por:

s

E,
— [ log, |1+25
47r,ﬁ°5-{ TR

Vg

Ciia = H (ejelll2 dg.  (9)

onde % ¢ a relagdo sinal-ruido em termos da energia de
simbolo E; e da densidade espectral de poténcia unilateral
do ruido Ny. Em (9), H(e/?) representa a transformada = da
resposta ao impulso do canal amostrada para o caso do canal
desconhecido avaliada em = = e/, que deve ser substituida
por F(e/?) para o caso do canal conhecido.

3.1 ANALISE TEORICA PARA UM FATOR DE
EXCESSO DE FAIXA FIXO
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Figura 3. Resposta ao impulso resultante, g; (¢), e sua versio
amostrada a taxa de simbolos, ¢;(n). Caso do canal con-
hecido.

Como primeiro exemplo, considere um modelo para o
canal continuo no tempo formado por dois impulsos de
mesma amplitude e atrasados no tempo de uma fragio do in-
stante de simbolo:

c1(t) = 0.5 x 6(t) — /0,5 x4 (t — %T) . (10)

onde 6(t) € a fungio impulso e T € o periodo de simbolo. O
filtro de transmissao € do tipo raiz de cosseno levantado com
fator de excesso de faixa 3 = 0, 35 [1]'.

No caso em que ¢; (t) é conhecida a priori (caso do canal
conhecido), a resposta ao impulso resultante g1 (t) = t(¢) %
c1(t) » m1(t) e a sua versio amostrada a taxa de simbolos
g1(n) sdo mostradas na Figura 3.

A transformada = da resposta ao impulso amostrada g; (n)
¢é dada por:

G1(2) = 0,0334:%—0, 47462 40, 9005—0, 4746240, 03342 2.

(1)
Nesse caso, as L = 4 raizes sdo:
[12,0754:1,2596: 0, 7939; 0, 0828] .
Conseqiientemente, G (=) pode ser fatorada como:
GT(2) =A(1-0,7941271) (1 -0,0828:71)  (12)
e
G (2)=A(1-0,79412) (1 —0,0828z), (13)

onde 4% = 0,5079. Escolhendo-se Gy () como o filtro
branqueador, a transformada = do modelo DTTF equivalente
Fi(z) = G () é dada por:

Fi(2) =0.7127 — 0.6248271 4+ 0,04686z"2.  (14)

No caso em que c;(t) ndo é conhecida a priori (caso
do canal desconhecido), a resposta ao impulso resultante

'Note que 3 = 0, 35 é um valor pritico, tendo sido inclusive adotado no
padrio de comunicagio celular IS-136 (TDMA) [33].
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Figura 4. Resposta ao impulso resultante, 1 (t), e sua versio
amostrada a taxa de simbolos, 23 (n). Caso do canal descon-
hecido.

hi(t) = t(t) x c1(t) = r(t) e a sua versdo amostrada a taxa
de simbolos a partir do instante 6timo de amostragem ¢ sdo
mostradas na Figura 4. O instante 6timo de amostragem é
definido como aquele que resulta na seqiiéncia discreta com
a maior energia [34]°.

A transformada z da resposta ao impulso amostrada h(n)
¢ dada por:

Hy(z) = 0,6368 — 0,6947=71 +0.0549:z72.  (15)

Uma vez que o filtro receptor é do tipo raiz de cosseno
levantado, a densidade espectral de poténcia do ruido w(¢)
amostrado a taxa de simbolos serd constante em todo o es-
pectro, o que faz com que w(n) seja um ruido Gaussiano
branco, como no caso ideal.

Calculando a taxa de informacdo em func¢io da relagdo
sinal-ruido para os dois canais FIR equivalentes (F'(z) e
H (z)), chega-se ao resultado apresentado na Figura 5. A drea
em destaque na figura é um detalhe ao redor dataxa R = 1/3,
que ¢ usada no sistema pratico nas simula¢des computa-
cionais. Como pode se ver com base na taxa de informagao,
a perda do caso do canal desconhecido em relagdo ao caso
do canal conhecido é de aproximadamente 0,075 dB, que é
muito pequena.

A seguir, considera-se uma generalizacdo do modelo
de dois raios em (10) no sentido de que os dois im-
pulsos podem assumir diferentes atrasos relativos p €
{0,1;0,2:---:0,9} x T

co(t) = /0,5 X fo x 8(t) — /0,5 x f1 x 6(t — p), (16)

onde o perfil de coeficientes é o mesmo do caso anterior
[v/0,5; —/0,5], mas a amplitude instantinea dos impulsos

2E importante ressaltar que ao longo deste trabalho, a saida do filtro
casado no caso do canal continuo conhecido € sempre amostrada no seu in-
stante 6timo de amostragem correspondente, isto €, assume-se sincronizagio
perfeita na filtragem casada. Portanto, muito embora se considere difer-
entes cendrios para a amostragem no caso do canal continuo desconhecido,
a considera¢do do instante 6timo de amostragem neste caso prové uma
comparagio justa com o do canal continuo conhecido.



NEVIDLAd Ud OULITUdUC DIadIiieia ue 1eieculiliviiivagyued

Volume 20, Numero 1, Abril 2005

. T T T T - T T r
0.35
1.2‘» 0.34 ]
R=1/3 _
0.33 T
1+ P 4
0.32 PR
©08F 0.31 g
s 042 044 046 048 05 052 Patd
£ -
@ R
2 2
206k 7 e
e e
p
o4f LT i
Pitd — AWGN
- — Canal Desconhecido
R g Canal Conhecido
o2t P 1
I -
p
0 1 s 1 L L 1 1 — 1
=2 15 -1 05 0 05 1 15 2 25 3
E,N, (dB)
Figura 5. Capacidade do canal Gaussiano e taxa de

informagio dos canais Gaussianos com IES com resposta
em freqiiéncia dada por H;(z) (Canal Conhecido) e Fi(z)
(Canal Desconhecido). AWGN € o canal Gaussiano sem IES.
No detalhe um zoom ao redor da taxa R = 1/3.

I Perda Perda Perda
(xT') | Minima (dB) | Média (dB) | Mdaxima (dB)
0.1 0.015 0. 66 1.44
0.2 0.021 0,77 1,70
0.3 0.022 0,84 1,87
0.4 0.021 0. 83 1,96
0.5 0.022 0,89 1,99
0.6 0.019 0.89 1,98
0.7 0,016 0,87 1,93
0.8 0,018 0,84 1,88
0.9 0,021 0,80 1,75

Tabela 1. Perda de desempenho estimada para o caso do canal
desconhecido em relagio ao caso do canal conhecido, para um canal
continuo no tempo com dois raios tendo amplitudes Rayleigh, perfil
plano de poténcia, € atraso relativo u entre os raios.

[fo: f1] agora sdo varidveis aleatérias Rayleigh [1,2], e mu-
dam independentemente entre uma realizacio e outra do
canal.

A Tabela 1 lista a perda em dB para o caso do modelo de
dois raios dado por (16), no qual o atraso relativo u entre os
impulsos varia entre 0,1 e 0,9 da duragcdo de um simbolo. Para
cada atraso relativo u, apresenta-se a perda estimada con-
siderando o instante 6timo de amostragem ¢ (perda minima),
o pior instante de amostragem ¢,, (perda mdxima) e também a
perda média dentro do conjunto de instantes de amostragem
ts = {0,0:0,1:...;0,9} x T. Os resultados apresentados
na tabela para cada valor de atraso relativo entre os impul-
sos correspondem a média de 100 diferentes realizagoes das
amplitudes aleatdrias [fo; f1].

Como pode-se ver na Tabela 1, o maximo valor para a
perda minima (ou seja, a maxima perda quando o instante
6timo de amostragem estd disponivel) é de apenas 0,022
dB. A perda mdxima, considerando-se o pior instante de

amostragem dentro do conjunto de instantes de amostragem
considerados, é menor do que 2 dB, e a perda média ¢ de
apenas 0,8 dB para toda a gama de atrasos.

Expandindo o modelo dado por (16) para um canal
continuo no tempo tendo trés raios com amplitudes Rayleigh,
e assumindo diferentes perfis de coeficientes e de atraso:

C‘;;(t) = /\()X fQX&(l‘)-i‘/\] ><f1 x5(t—ul)+/\-3><f2><5(t~,u-3).

(7
onde [fo; f1: f2] sdo varidveis aleatérias Rayleigh indepen-
dentes, [Ao: A1: A2] € o perfil de coeficientes, e o perfil de
atraso € dado pelo conjunto [u1; ft2].

Seguindo o mesmo procedimento que para o caso do mod-
elo de 2 raios, a Tabela 2 lista a perda estimada, onde os re-
sultados correspondem a média de 100 realizagbes diferentes
para cada perfil de atraso e de coeficientes investigado. No-
vamente, considera-se as perdas minima, média e maxima, as
quais sdo respectivamente relacionadas com o instante 6timo
de amostragem ty, com a média dentro do conjunto de in-

o pior instante de amostragem t,.. Pela leitura da tabela,
pode-se dizer que a perda estimada maxima considerando-
se o pior instante de amostragem ¢é de 2,80 dB, ou seja, 0,80
dB maior do que na Tabela 1. Entretanto, a perda minima,
quando o receptor a taxa de simbolos opera a partir do in-
stante 6timo de amostragem, €é sempre menor do que 0,23
dB. Note que foi necessdrio considerar um numero limitado
de combinagdes dos parimetros que definem o modelo para
o canal de trés raios, uma vez que o espago completo é de-
masiadamente grande. Todavia, o conjunto de exemplos con-
siderado deveria ser suficiente para ilustrar que mesmo com
o modelo mais complicado e mais realista, definido por (17),
a perda estimada via a diferenca (em dB) na capacidade dos
canais equivalentes discretos € praticamente desprezivel.

3.2 ANALISE TEORICA VARIANDO O FATOR
DE EXCESSO DE FAIXA

Nesta secdo investiga-se a variagdo das perdas minima,
média e mdxima em func¢io do fator de excesso de faixa 3
do filtro de transmissdo.

Primeiramente, considere o canal ¢»(¢) dado por (16), no
qual os dois impulsos estdo separados por um atraso rela-
tivo i € {0,1:0.2;---;0,9} x T, o perfil de coeficientes
é [V0,5: —1/0,5], e a amplitude instantdnea dos impulsos
[fo; f1] varia de forma independente e de acordo com uma
distribuicdo Rayleigh. As Figuras 6, 7 e 8 apresentam a
variacdo das perdas minima ( P,;,, ), média (P,,.q4) ¢ mdxima
(Prnqz) para toda a gama de atrasos relativos ; em funcdo do
valor do fator de excesso de faixa 3. Todos os pontos das cur-
vas foram obtidos com pelo menos 100 variagdes do conjunto
de varidveis aleatorias [ fo: f1].

A partir desses resultados pode-se concluir que as perdas
decrescem com a diminui¢do do fator de excesso de faixa.
Pode-se notar que o valor de 3 = (.35, usado em sis-
temas praticos de comunicagtes sem fio [33], além de ser de
construgio viavel — o que € falso para sistemas com excesso
de faixa muito proximo de zero — apresenta perdas minima,
média e maxima sempre dentro do terco inferior dos valores
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Perfil de Coeficientes | [z1: o] Perda Perda Perda
[Ao: A1: Aal (xT) | Minima (dB) | Média (dB) | Maxima (dB)
[0,577:-0,577:0.577] | [0.9:1,5] 0,090 1.24 2,80
[0,447:0,547:0.707] [0.9:1,6] 0,036 1,17 2,69
[0,387:-0,774:0,5] [0.4:1.1] 0.093 1.15 2,56
[0,774:-0,5:0,387] [0.8:1.9] 0,013 1,00 2,30
[0,547:-0,707:-0.447] | [0,7:1,9] 0,019 1.00 2,28
[0,632:-0,447:0.632] | [0.5:1.2] 0,139 0,96 2,02
[0.577:-0.577:0,577] | [1.3:2,1] 0,029 0,88 1,95
[0.577:-0,577:0,577] | 10,6:0,9] 0,223 0,79 1,51
[0,547:0,707:-0,447] | [0.8:1.3] 0.166 0.58 1,06 }
[0,547:0,707:0,447] [0.7:1.9] 0,021 0,32 0,62 }

Tabela 2. Perda de desempenho estimada para o caso do canal desconhecido em relagio ao caso do canal conhecido, para uma série de
canais continuos no tempo de trés raios, com amplitudes Rayleigh. em fun¢do do perfil de coeficientes [Ag: Ai; A2] e do perfil de atraso

[}11:[12].

0.35 T T — T T T

0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9
HxT)

Figura 6. Perda minima (dB) em funcdo do atraso p entre
os dois raios do modelo para o canal cs(t), para diferentes
valores do fator de excesso de faixa 3.

de perdas.

Além do mais, analisando as Figuras 6, 7 e 8 pode-se
ver que. independentemente do fator de excesso de faixa, a
realizagdo do canal continuo no tempo com raios separados
de ¢ = 0.4 de um periodo de simbolo corresponde ao caso
com as maiores perdas maxima, média e minima. Por sua
vez, os casos com i = 0.1 e i = 0.9 apresentam as menores
perdas maxima, média ¢ minima dentro do conjunto de val-
ores considerados para ;.. A Figura 9 apresenta as perdas
maxima (P4, ), média (P, ¢q) € minima ( Py,;,,) para os ca-
sosde i = .4 e p = 0.9 em (16) em fungio do fator de
excesso de faixa 3. Da figura pode-se ver o crescimento ndo-
linear das perdas com o aumento do fator de excesso de faixa
do filtro de transmissdo. Apesar de a perda maxima atingir
até 8 dB, a perda minima, considerando o instante 6timo de
amostragem, € sempre menor do que 0,5 dB.
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Figura 7. Perda média (dB) em funcio do atraso ut entre
os dois raios do modelo para o canal c»(t). para diferentes
valores do fator de excesso de faixa /3.

Considere agora que os dois raios em (16) tenham a mesma
fase:

ch(t) = V0,5 % fo x 8(t) + /0.5 x f1 x 8(t — ). (18)

Nesse caso, as perdas maxima e minima para os valores de u
considerados ocorrem para ¢ = 0.1 e y = 0.0, respectiva-
mente. A Figura 10 apresenta a variacdo das perdas minima
(Prrin), média (Pp,cq) € maxima (P,,,.) para os casos de
t=0,1ep = 0,6, em fungio do fator de excesso de faixa
3. Pode-se ver que as perdas sdo menores do que no caso do
modelo dado por (16), sendo que aqui a perda maxima varia
entre 0 e 3,3 dB, enquanto que a perda minima varia entre 0 e
2.2 dB. Esse resultado justifica a escolha do modelo dado por
(16) na investigacao realizada na Sec¢do 3.1.

Finalmente, investiga-se o caso do modelo de trés
raios para o canal continuo c¢3(¢t) dado por (17). Em
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Figura 8. Perda maxima (dB) em fun¢io do atraso u entre
os dois raios do modelo para o canal c.(t), para diferentes
valores do fator de excesso de faixa 3.
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Figura 9. Perdas maxima, média e minima (dB) em funcio
do fator de excesso de faixa 3, considerando-se o canal ¢» (t),
para os atrasos relativos entre osraios de ;« = 0. de u =10.9
(xT).

especifico, seja o perfil de coeficientes [Ap:Aj:As] =
[0.577:—0,577:0.577] e o perfil de atrasos [py:p0] =
[0,9:1.5] (xT). A Figura |1 apresenta as perdas minima,
média e maxima em func¢fo do valor do fator de excesso
de faixa 3, onde cada ponto das curvas corresponde a
média de 100 realizagdes do conjunto de varidveis aleatdrias
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Figura 10. Perdas mixima, média e minima (dB) em fungio
do fator de excesso de faixa 3, considerando-se o canal ¢’ (¢),
onde os raios possuem a mesma fase, e para os atrasos rela-

tivos entre os raios de = 0.1 ey = 0.6 (xT).
9 . . r . . . ' —
b
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©
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Figura 11. Perdas maxima, média e minima (dB) em fung¢ao
do fator de excesso de faixa 3, considerando-se o canal
c5(#), onde o perfil de coeficientes é dado por [Ap: Ar: Az] =
[0.577: =0.577: 0. 577] e o perfil de atrasos por [p;: pia] =
[0.9:1.5] (xT).

[fo: f1: fa].

A variacdo das perdas em fun¢do do fator de excesso de
faixa para o canal c;(¢) segue a mesma tendéncia do caso
do modelo de dois raios: as perdas sdo decrescentes com a
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I

Figura 12. Codificador turbo paralelo de taxa 1/3, onde E°
e E' siio os codificadores convolucionais constituintes, 7 é o
entrelagador do codificador turbo, 7 € o entrelagador do canal,
uy, sdo os bits de entrada, ¢;’ os bits codificados, e . sd0 os
simbolos BPSK que serdo transmitidos pelo canal com IES.

diminui¢do de 3. Novamente, uma realizagdo do filtro de
transmissdo com 3 = 0. 35 corresponde ao terco inferior dos
valores de perdas.

4. ESTIMATIVA DAS PERDAS: SISTEMA
PRATICO

Utiliza-se um esquema semi-cego de estimagdo,
equalizacio MAP e decodificagdo turbo combinadas,
apresentado com detalhes a seguir, para estimar a perda de
desempenho quando se usa uma estrutura amostrada a taxa
de simbolos na recuperacdo dos dados transmitidos através
de um canal continuo no tempo, desconhecido, seletivo em
freqiiéncia e com ruido Gaussiano.

4.1 MODELO DO SISTEMA

Considere o sistema em que a fonte de informacao emite
uma seqiiéncia aleatdria u, bindria, simétrica e independente.
Os bits dessa seqiiéncia sdo codificados usando um cddigo
turbo paralelo padrdo de taxa 1/3 [18] com um entrelagador
7 de comprimento A/ e dois codificadores convolucionais sis-
tematicos constituintes idénticos de taxa R = 1/2, com ma-
triz geradora G(D) = [1; l—ﬁ%f%gﬁ} Esse esquema ¢

. . . 2
mostrado na Figura 12. Os birs codificados (c,i‘o, c;,‘o. c,{_‘l)

sdo agrupados (MUX) e processados por um entrelacador de
canal 7 de comprimento .J formando a seqiiéncia x4, que é
enviada através do canal discreto equivalente com IES mod-
elado como um filtro transversal em tempo discreto com co-
eficientes h,, e saida v;. dada por:

L
Uy = Z hpZp—n + ng.
n=0

(19)

onde r;, € {—1.1} (modula¢do BPSK) e n;. € uma segiiéncia
de ruido branco com média nula ¢ variancia ¢>. O canal com
IES tem comprimento L + 1.

A Figura 13 apresenta o diagrama de blocos para o recep-
tor proposto em [25], que consiste em trés blocos basicos: o
detector, que procura remover a IES introduzida pelo canal; e
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Figura 13. Diagrama de blocos para o receptor, onde D
e D' sio os decodificadores constituintes, (" é o bloco
do canal (responsavel tanto pela estima¢io dos coeficientes
como pela equalizagio MAP dos dados transmitidos), v). sao
os simbolos recebidos, 7 € o entrelacador do codificador, e 7
¢é o entrelacador do canal.

os dois decodificadores correspondentes a cada um dos codi-
ficadores convolucionais constituintes do cddigo turbo. Cada
bloco calcula informagéo extrinseca a respeito dos dados re-
cebidos, e esta é passada aos outros blocos onde € entdo uti-
lizada como informag@o a priori [25]. O processo continua
iterativamente como em um esquema de decodificagio turbo
padrdo [18, 19], com a diferenga que cada uma das iteracdes
inclui ndo apenas uma passagem por cada um dos dois de-
codificadores constituintes, mas também pelo detector.

A equalizacdo MAP ¢ a decodificagdo turbo sdo realizadas
através da trelica do canal com IES e das treligas dos codifi-
cadores convolucionais constituintes [24, 25], ao passo que
o calculo da informagio extrinseca a ser determinada em
cada bloco segue o algoritmo proposto em [24]. Maiores
detalhes sobre este equacionamento podem ser encontrados
em [18,19,24,25,35].

A estimacdo do canal ¢ realizada através do algoritmo
de Baum-Welch [36-38] sobre o modelo oculto de Markov
definido pela trelica com 27 estados correspondente ao canal
com IES. A aplica¢io do algoritmo de Baum-Welch® nesse
caso resulta em um processo de estimaglio iterativa dos
parimetros do canal necessarios para a equalizagio MAP e
a decodificagao turbo. Esses parimetros sdo v{e), a saida do
canal associada a um dado ramo e da trelica do canal, e 0>, a
variancia do ruido.

As recursoes que definem o algoritmo de Baum-Welch po-
dem ser escritas como [25, 38,40]:

ap(s)= > awo1 [s%(e)] plurle].  (20)
s (e)=s
pral <k<J+L.e
Br(s) = Z Bt [sE(e)] plugsile], (21)
e:57(e)=s
paraJ + L —1>Fk >0, onde
(v = v(e) 1)
plukle] = ————==exp | ——— . (22)
o(i—nyV2T 20701

30 algoritmo de Baum-Welch ¢ um método para se calcular o modelo
oculto de Markov [39] que maximiza localmente a probabilidade que uma
dada seqiiéncia tenha sido gerada pelo modelo.
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s7(e) e s (€) representam os estados inicial e final associ-
ados com um dado ramo e na trelica do canal, e v(e) "1 e
o), sio as estimativas dos pardmetros v(e) e o~ obtidas na
iteracdio anterior.

Se for considerado que o canal com IES € levado ao estado
0 ao final do bloco de informacio, entdo as recursdes acima
podem ser inicializadas como ag(0) = 1, 3,,,(0) = 1, e
ap(s) = 0, 35.1(s) = 0 para s # (. As probabilidades de
transi¢ao de cada um dos ramos na trelica do canal podem ser
calculadas como [25,40]:

1
Po(elEy= ————— a1 [s%(e)] plucle] Bx [s5 ()] .
i (€] E) Pl ™ 1 [s7(e)] plukle] B [s" (e)]
(23)
e os parimetros atualizados v(e)(?) e "<21:> como [25,40]:
J
U(e)(i) — Zl\-:l Py (e|E) Uk. (24)

Sy Pi (€] E)

J ”
ol = % SN PR (v(e)V ) . 25)
k=1 ¢

No método cego de estimacdo, equalizacio MAP e
decodificagéo turbo combinadas proposto em [25], uma esti-
mativa inicial do canal € obtida rodando-se BW = ¢ iteragGes
do algoritmo de Baum-Welch. Essa fase é chamada de “BW
inicial”. Apds o BW inicial, a estimativa do canal € refinada
em cada uma das itera¢bes do método de equalizagio MAP ¢
decodifica¢io turbo combinadas, como apresentado em [25],
que consiste em uma itera¢do do algoritmo de Baum-Welch
seguida de uma iteragdo do decodificador turbo. Essa fase é
chamada de “estimaciio, equalizacao, e decodificagio combi-
nadas™.

No esquema semi-cego utilizado neste trabalho, os
primeiros T, birs do bloco de informacgdo sio considerados
conhecidos®. Portanto, os primeiros 7. bits sistematicos ¢ os
primeiros 7} bits codificados na saida do primeiro codificador
constituinte também sio conhecidos. O entrelagador de canal
vai posicionar esses 2 X T, simbolos conhecidos ao longo do
bloco de simbolos a serem transmitidos em uma forma que
depende das caracteristicas do prdprio entrelagador. Inserir
os simbolos conhecidos antes do processo de codificagio per-
mite que essa informagiio a priori seja usada nao somente no
processo de estimacdo, mas também no processo conjunto de
equalizagio e decodificagdo. No método tradicional, no qual
os simbolos conhecidos sao inseridos apds a codificagio, essa
informagdo s6 pode ser usada no processo de estimacio de
canal. Note também que, devido a essa informac¢do a priori,
as equacdes apresentadas em [25] precisam ser modificadas.
Mais especificamente, para cada uma das trelicas (tanto no
detector como nos decodificadores constituintes) as probabil-
idades de transi¢io de cada um dos ramos correspondentes
a um simbolo conhecido devem ser fixadas em 1, da mesma
forma como foi feito em [41,42], em que apenas a estimacéo
de canal foi considerada.

*A utilizagio de um esquema semi-cego tem como objetivo minimizar a
probabilidade de md convergéncia inerente ao método cego. Além do mais,
o método semi-cego requer menos iteragbes para convergir, o que acarreta
tm um menor custo computacional.

E /N =115d8

Eb/N0 =1.20dB

" 5

1 ) N ! . 1 - 1
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lteragoes do Esquema de Detecgao e Turbo Decodificagdo Combinadas

Figura 14. Taxa de erro de bit (BER) versus o nimero
de iteragOes da estrutura semi-cega de equalizagdo MAP e
decodificacido turbo combinadas para o caso do canal ¢; (%)
conhecido e relagdes sinal ruido E;, /Ny = {1.15:1.2} dB.

4.2 SIMULAGOES COMPUTACIONAIS

Em todas as simula¢des, o bloco de informagio tem com-
primento de 9997 birs, dos quais T,. = 300 bits sdo con-
hecidos no receptor. Os resultados apresentados nesta se¢do
consideram que a convergéncia na etapa de estimagao inicial
de canal foi conseguida. As simulagdes se restringem ao caso
do canal continuo no tempo de dois raios dado por ¢y (¢) em
(10), e foram adotados os correspondentes modelos equiva-
lentes em tempo discreto dados por f1(n) e hy(n).

Na Figura 14 (caso do canal desconhecido) foi consider-
ado o canal discreto equivalente Fj(z) dado por (14), e se
apresenta a taxa de erro de bir (BER, do inglés bir error
rate) versus o nimero de iteragdes da estrutura semi-cega de
equalizacao MAP e decodificacdo turbo combinadas para as
relagdes sinal-ruido Ej,/Ny = {1.15:1.2} dB>. Como pode-
se ver, a uma BER de 107%, pode-se transmitir com uma
E, /Ny tao pequena quanto 1. 2 dB, o que significa dizer que
se estd a apenas 0. 8 dB da capacidade de canal.

A Figura 15 apresenta a mesma simulac¢io, mas para o caso
do canal desconhecido, na qual o canal equivalente discreto
descrito por H;(z) em (15) é adotado levando-se em conta
que o filtro receptor € casado apenas com o filtro transmissor.
Nesse caso, a uma BER de 10~ a minima relagio sinal-ruido
obtida para uma comunicagio confidvel foi de E,/Ny = 1,3
dB.

Assim, a perda em termos de Ej, /Ny quando se utiliza a
estrutura semi-cega amostrada a taxa de simbolos foi de ape-
nas 0.1 dB. Esse vator € muito préximo daquele predito pela
curva da taxa de informacao da Figura 5, que é de 0. 075 dB.

*Supondo que a energia dos simbolos transmitidos através do canal seja

P = c . -1 <
unitdria. a relagdo Ej/Np ¢ definida como R - 202 .onde R ¢ ataxa
do c6digo e o> € a varidncia do ruido.
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Figura 15. Taxa de erro de bit (BER) versus o nimero
de iteragdes da estruiura semi-cega de equaliza¢io MAP e
decodificacio turbo combinadas para o caso do canal ¢;(¢)
desconhecido e relagdes sinal ruido E,/Ng = {1.25:1.3}
dB.

5. COMENTARIOS FINAIS

Este trabalho apresentou uma investigacdo tanto tedrica
quanto prdtica destinada a estimar a perda de desempenho
quando se utiliza um receptor amostrado a taxa de simbolos
em sistemas em que o canal de comunicagdes € continuo no
tempo e desconhecido. Dois modelos distintos para o canal
continuo no tempo foram considerados: um com dois raios,
com atraso relativo que varia dentro de um conjunto pré-
definido, com amplitudes que variam independentemente de
acordo com uma distribuicio Rayleigh e um perfil de coefi-
cientes fixo: e o outro com trés raios no qual nio apenas os
atrasos relativos e as amplitudes instantaneas dos raios podem
variar, mas também o perfil de coeficientes.

Na andlise tedrica estimou-se a perda de desempenho em
termos da taxa de informagdo. Tanto para o canal com dois
raios quanto para o canal com trés raios, € para um fil-
tro de transmissdo do tipo raiz do cosseno levantado com
fator de excesso de faixa de 3 = 0,35, a perda relativa
ao instante 6timo de amostragem foi sempre menor do que
0,25 dB. Mesmo no caso em que se considera o pior in-
stante de amostragem dentro do conjunto considerado, a
perda nunca ultrapassou 2,80 dB. Foi demonstrado também
que as perdas sdo decrescentes com a diminui¢do do fator
de excesso de faixa do filtro de transmissdo para todos os
canais considerados. Além disso, comprovou-se que para
o valor de 3 = 0.35. usado em diversos sistemas praiticos
de comunicagodes sem flo, as perdas estdo sempre dentro do
terco inferior quando comparadas aos outros valores tipicos
para 3. A andlise pratica foi realizada através de simula¢des
computacionais de um sistema semi-cego amostrado a taxa
de simbolos para equalizacdo e decodifica¢io combinadas.
Os resultados das simula¢des confirmaram a analise tedrica.

Por fim, os resultados obtidos permitem concluir que re-
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ceptores superamostrados podem ser evitados em uma série
de aplicagdes, o que acarreta em uma grandiosa economia em
termos de esforco computacional.
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