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Digital signal transmission techniques are continually evolving, aiming at
achieving high data throughput with increased immunity to noise and interference
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Capitulo 1

Introducao

1.1 As Telecomunicacoes e o Processamento Di-
gital de Sinais

A vida moderna tem se caracterizado por um fluxo continuo e crescente de
mudangas, as quais requerem dos seres humanos uma constante adaptacao. Estes,
face as demandas do mundo atual, buscam cada vez mais informagoes, quer seja para
se adequarem as necessidades do mercado de trabalho, para uma maior integragao
e compreensao da sociedade, ou por puro prazer em adquirir conhecimentos.

A difusao da informacao no mundo atual se encontra em um nivel jamais
visto, muito embora a demanda ainda seja crescente. Um fator que contribuiu
preponderantemente para tentar suprir a sociedade com a difusao da informacao foi
o avanco das telecomunicacoes.

Atualmente, o avanco tecnoldgico se faz notar claramente, seja através da
Internet, da televisao, do radio, do telefone fixo ou celular, das transmissoes por
satélite, por cabo ou fibra otica.

Um fator que vem contribuindo muito para o desenvolvimento dos sistemas
de telecomunicacoes é o emprego indiscriminado de técnicas avangadas de processa-
mento digital de sinais, as quais permitem manipular a informacao de forma que a
mesma possa ser transmitida ou armazenada com mais facilidade, através de com-
pactacao ou compressao. Além disso, essas técnicas permitem o desenvolvimento de

dispositivos de transmissao e recepcao mais inteligentes, objetivando atingir maio-



res taxas de transmissao de dados (informagao) com mais eficiéncia, ou seja, menor
consumo de energia, ocupacao espectral e erros de recepgao.

Nos dias atuais, a busca por informagao tem motivado o desenvolvimento
de sistemas capazes de fornecer mobilidade, com o propdsito de permitir que a
comunicagao seja efetivada e nao se interrompa, independentemente da localizagao
geografica e da forma como a mesma varie com o tempo. Entao, dado o exposto, os
meios atuais de comunicagao que tém sido explorados para suprir tal requisito de
mobilidade sao baseados em transmissao sem fio ou wireless. Dessa forma, dentre
os requisitos da sociedade moderna referentes ao acesso a informacgao, podem ser
citadas a demanda por altas taxas de transmissao e a mobilidade.

Atualmente, uma técnica de transmissao capaz de aliar razoavel robustez,
mobilidade e simplicidade é a baseada em OFDM ou orthogonal frequency division
multiplezing [1, 2]. Tal técnica vem sendo utilizada em padroes de televisao digital
com transmissao por broadcasting, seja terrestre ou por satélite, além de sistemas
de radio digital, redes de computadores, e enlaces terrestres de curto alcance. A
telefonia mdével nao usa esse padrao, mas pode vir a ser adotado na geracao futura
de comunicagao celular, a 4G [1].

E no ambito de verificar solugoes eficientes para a préxima geracao de telefo-
nia celular e para outros sistemas com transmissao com e sem fio que se insere este

trabalho.

1.2 Propésito do Trabalho

Este trabalho tem o propdsito de desenvolver técnicas de otimizacao de siste-
mas de transmissao e recepgao digitais baseados em mono e multiportadoras (single-
carrier e multicarrier respectivamente), que sejam robustos o suficiente para garantir
uma qualidade de recepcao melhor do que a ja difundida e amplamente utilizada
técnica OFDM [1].

Os sistemas propostos consistem em transceptores, isto é, conjunto trans-
missor /receptor, também conhecidos como transmultiplexadores ou TMUXes. Tais
sistemas podem ou ndo apresentar memoria (no objeto de estudo possuem memoria),

e sao baseados em bancos de filtros [3, 4].



Dentre os bancos de filtros existentes na literatura, hd uma classe especial, a
dos MFBs (modulated filter banks), usados em sistemas multiportadora. Os demais
serao aqui tratados apenas como FBs (filter banks), bancos de filtros genéricos. Den-
tre os MFBs, os que serdo usados neste trabalho sao os CMFBs (cosine modulated
filter banks) [3, 4, 5], os SMFBs (sine modulated filter banks) [6], e os MDFTs (mo-
dified DF'T filter banks) [7]. Dentre os FBs utilizados, destacam-se os paraunitarios
3]

No trabalho proposto, dada a existéncia de um meio fisico pelo qual a trans-
missao ¢ realizada e a sua versao digitalizada, conhecida como canal digital ou
simplesmente canal, sera feita a suposicao de se conhecer pelo menos a ordem ou
comprimento do canal.

O desempenho do sistema é medido com figuras de mérito adequadas a um
sistema de comunicacao, e serd melhorado com o uso de equalizadores fixos ou
adaptativos [8, 9].

Algumas técnicas de otimizacao quadratica serao alvo de estudo porque sao
necessarias para otimizar o sistema TMUX como um todo face a deterioragao intro-
duzida pelo meio, isto é, um canal com ou sem fio.

O trabalho é desenvolvido em torno de simulacoes feitas no software MAT-
LAB®, para canais fixos e variantes no tempo.

A organizagao do trabalho é a seguinte: nos Capitulos 2, e 3 sao apresentados
os fundamentos tedricos que envolvem essa tese; o Capitulo 4 aborda as técnicas de-
senvolvidas para a realizacao de projetos de transceptores nao-redundantes baseados
em bancos de filtros modulados; o Capitulo 5 evolui a abordagem anterior para siste-
mas de alta complexidade (filtros de ordem elevada) e o Capitulo 6 a estende ao uso
em sistemas redundantes, e aborda transceptores redundantes mais generalistas, ba-
seados em sistemas paraunitarios; no Capitulo 7 sao apresentados modelos tedricos
para alguns canais digitais, e os resultados de simulagoes da operacao dos sistemas
transceptores desenvolvidos, com transmissao por meios fisicos distintos, fazendo
uso dos canais previamente mencionados. Finalmente, a conclusao da pesquisa de

tese é apresentada no Capitulo 8.



Capitulo 2

Bancos de Filtros e Transceptores

Multicanais

Neste capitulo serao apresentados os fundamentos tedricos necessarios ao bom
entendimento da pesquisa de tese realizada. Para tanto, serao apresentados os con-
ceitos de bancos de filtros e de transmultiplexadores (transceptores multicanais).

Para o leitor que ja é muito familiarizado ao assunto, a leitura deste capitulo

é opcional.

2.1 Introducao aos Bancos de Filtros

Algumas aplicagoes de processamento de sinais digitais requerem a decom-
posi¢ao de um sinal de banda larga em vérias faixas de freqiiéncia (subbandas) para
analise e processamento. Cada subbanda pode ter a sua taxa de amostragem redu-
zida a taxa de Nyquist que atenda a sua banda espectral, a qual é uma fracao do
espectro do sinal original, evitando assim redundancia ou excesso de amostras. O
sinal decomposto em subbandas, apds andlise e processamento, pode ser convertido
novamente no sinal original de banda-larga, com ou sem perdas, dependendo das
operagoes que foram realizadas e da forma com o qual é sintetizado. Ou seja, a
sintese a partir das subbandas permite e recomposi¢ao do sinal original com per-
feicao ou com perdas de informacao.

Uma simples, mas importante aplicacao de banco de filtros é a andlise es-

pectral. Nesse caso, realiza-se um banco com um nimero total de subbandas M,



onde cada subbanda é responsavel por detectar uma faixa de freqiiéncias do sinal
a ser analisado. A partir da analise espectral, muitas outras aplicacoes podem ser
desenvolvidas.

A estrutura de um banco de filtros superamostrado (redundante) com fator
de decimagao e interpolagdo N, é representada na Figura 2.1. Os filtros H,,(2),
m=20,...,.M —1 (M > N), sdo conhecidos como filtros de andlise, e os filtros
F,.(z) sdo conhecidos como filtros de sintese. Essa estrutura sera explicada em

detalhes na Secgao 2.4.

2.2 Decimacao e Interpolacao

Bancos de filtros usam os recursos de decimacao e interpolagao, que servem
para mudar a taxa de amostragem do sistema conforme o necessario. A mudancga
da taxa de amostragem em sistemas discretos é sempre possivel, tomando alguns
cuidados [3, 4].

A decimacao de um sinal discreto por um fator N se traduz em selecionar
uma amostra a cada N. Esse procedimento implica em uma reducao da taxa de
amostragem do sistema. O sinal decimado x4(n) é obtido através de amostras do

sinal discreto original z(m) com a relagao
zg(n) = z(nN). (2.1)

O diagrama de blocos que representa uma decimagao por N é representado
na Figura 2.2.

O espectro de um sinal decimado possui relacao estreita com o espectro do
sinal original [4], a qual é dada pela equacao (2.2), que estabelece que o espectro do

sinal decimado ¢ dado por um somatorio de versoes do espectro original expandidas

Y(z)

= Hy(z) 0% = AN Fy(2)

=
~ Hi(2) A 2 AN~ Fi(z)

@ Y

3

2 Y
>HM_1(Z) >+N a, >*N >FM_1(Z) >(Z)

Figura 2.1: Banco de filtros com fator de decimagao/interpolacao de N.



xz(m i N ML)

Figura 2.2: Decimacao por um fator de N.

de N e deslocadas de 2m. Dessa forma, para evitar aliasing apds a decimagao, é

necessario filtrar o sinal original para manté-lo com uma banda no intervalo [—%, %:].
Para isso, usa-se um filtro passa-baixa H4(e’*) com banda passante de acordo com

o mencionado.

N—-1
Xu() = > X (22)
Uma observacao importante que deve ser feita a respeito da operagao de
decimacao é que ela é variante no tempo, ou seja, se o sinal de entrada z(m) sofre
um deslocamento, o sinal x4(n) ndo serd necessariamente uma versao deslocada do
sinal de entrada. Isso somente ocorrera se o deslocamento do sinal de entrada for de
um fator kN, k € Z. Dessa forma, a operagao de decimacao é dita periodicamente
invariante no tempo [10].
Agora, no caso da interpolagao por um fator L, o sinal original z(m) deve ter
o acréscimo de (L — 1) zeros entre suas amostras para formar o sinal z;(n), ou seja,
£1(n) = z(n/L), n=kLk€eZ ‘ (2.3)

0, caso contrario

O diagrama de blocos do processo de interpolagao é representado na Figura
2.3.

O espectro X;(e’*) do sinal interpolado esté relacionado com o espectro do
sinal original de acordo com a equacao (2.4). Isso implica em que o espectro do
sinal interpolado é uma versao comprimida por um fator de L do espectro do sinal

2

original, apresentando um perfodo de repeticao de 7.

x(m) T I x;(n)

_ | [,

Figura 2.3: Interpolacao por um fator de L.



Xi(e) = X (elL) (2.4)

A operagao de interpolagao, ao contrario da decimagao, é invariante no tempo
[10]. Isto é, se o sinal de entrada x(m) for deslocado, a saida z;(n) serd também
deslocada pelo mesmo fator.

No processo de interpolagao, o sinal obtido z;(n) apresenta uma redugao
da energia média por um fator de L2. Dessa forma, sistemas interpoladores sao
comumente implementados com ganhos de fator L, para manter o valor da energia

média do sinal original.

2.3 Algumas Propriedades de Decimacao e Inter-

polacao

2.3.1 Identidades Nobres

Duas importantes propriedades que sao utilizadas em bancos de filtros estao
relacionadas com as operagoes de interpolagao e decimagao [4]. A primeira propri-
edade estabelece que filtrar um sinal x(m) com um filtro cuja transformada z da
resposta impulsional é H(2") e depois decimar o resultado de N, é equivalente a de-
cimar o sinal z(m) por um fator N e filtrd-lo com um filtro H(z). Matematicamente
terfamos Dn{X (2)H (")} = H(2){DnX(2)}. O operador Dy denota a decimagao
por fator N. A Figura 2.4(a) mostra o diagrama de blocos dessa propriedade.

Uma segunda propriedade importante esta relacionada a interpolagao e esta-
belece que interpolar um sinal z(m) com um fator N e filtrd-lo com um filtro cuja
resposta é H(zV), se equivale a filtrar esse mesmo sinal z(m) com um filtro H(z) e in-
terpolar o resultado. Matematicamente temos Zy{X (2)H (2)} = H(zM){ZnX(2)}.

Essa propriedade esta representada na Figura 2.4(b).

2.3.2 Decomposicoes Polifasicas

As decomposicoes polifasicas sao tteis para se analisar bancos de filtros por-
que apresentam uma nova forma de se arrumar a estrutura do banco, permitindo

que 0 mesmo nao seja mais visto pelos seus subfiltros que compoem os ramos, mas
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Figura 2.4: Propriedades nobres: (a) Decimagao; (b) Interpolacao.

sim por suas componentes polifdsicas [3]. A decomposi¢ao polifisica de um filtro

h(n) cuja transformada z é dada por H(z) segue de acordo com a equagao (2.5).

Nessa equagao, percebe-se que o filtro original H(z) foi reescrito de forma a ser

interpretado como um somatério de polindomios F;(z") (componentes polifésicas),

j=0,...,N —1, cada um com um devido atraso z~7.

= f: h(k)z=*

k=—o00
= ) h(IN)Z™N 4 > R(IN 1)V 4
l=—o0 l=—00

—+ Z h(lN_|_N_ 2)2—(1N+N—2) + Z h(lN+N _ 1)2—(1N+N—1)

l=— l=—

= ) AIN)ZN 427t YT R(IN + 1)z 4

l=—00 l=—00

4z~ WN-2) Z h(IN 4+ N — 2)z= V) 4 ,=(V=1) Z h(IN 4+ N — 1)z~

l=—00 l=—00
N-1
= ) ZE(N). (2.5)
=0
O termo Ej(z) em (2.5) é definido por

Ei(z) = i h(IN + j)z7". (2.6)

l=—o0

Esta decomposicao do filtro H(z) em N subfiltros com resposta E;(zV), j =

0,...,N—1, permite que a simples operacao de filtragem seguida de decimacao seja

interpretada de uma nova forma. A Figura 2.5(a) representa a operagao bdasica de

filtragem seguida de decimacgao. A Figura 2.5(b) representa a mesma operagao, sé



que vista a partir das componentes polifasicas de H(z) e a Figura 2.5(c) representa
essa mesma, operacao, sO que aplicando a propriedade nobre da decimagao, onde
filtrar um sinal com o filtro Hy(2") seguido de decimagao por N ¢é igual a decimar
por N e filtrar com Hg(z).

Uma observagao interessante que se faz a partir da Figura 2.5(c) é que apenas
amostras de z(m) que sdo multiplas de N mais um inteiro k sao filtradas pelo filtro
de componente polifasica Fi(z), k = 0,..., N — 1. Ou seja, cada subfiltro recebe
como entrada uma versao deslocada (atrasada) e decimada do sinal z(m) e, sendo
assim, nenhuma amostra desse sinal servira de entrada para mais do que um tnico
ramo da estrutura.

No caso da interpolacao, a decomposigao polifdsica do filtro F'(z) que sucede o
interpolador, como na Figura 2.6(a), é feita simplesmente definindo as componentes

polifasicas R;(z) = En—_1—;(2). Assim, a decomposi¢ao polifasica de F'(z) se torna

=

F(z) = y WD RN, (2.7)

J

Il
o

Da mesma forma que foi feita para o caso da decimacao, o bloco interpolador
pode ser reorganizado em uma estrutura de N ramos. A Figura 2.6 mostra as
estruturas de interpolagao padrao e de interpolagao com componentes polifasicas e

identidade nobre.

2.4 Analise Matricial

Os bancos de filtros criticamente (ou maximamente) decimados sao aqueles
em que o fator de decimagao/interpolacao N é igual ao niimero de bandas ou ramos
do banco. Esse fator de decimagao/interpolagao é tal que nao ha redundéancia alguma
nos sinais decimados nos ramos do filtro. Para cada [N amostras do sinal de entrada
y(n) (I inteiro), serao produzidas [ amostras na saida dos blocos decimadores de cada
ramo do banco. A Figura 2.1 apresenta esse tipo de estrutura se N = M. Os filtros
Hi(2), k=0,..., M — 1, sao os filtros de sintese. Ja os filtros Fj(z) sao os filtros de
analise.

Agora, os filtros de sintese e de andlise podem ser substituidos por suas



0 gy | | (2
(a)
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2_1 Y Y
- i N - B2
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(c)

Figura 2.5: (a) Decimador com fator N. (b) Decimacdo com decomposi¢ao po-

lifasica. (c) Decimagao com decomposicao polifasica e identidade nobre.

e
7y
- R1(Z) -
Z_lvo O
x(m) y(n Y -
—ty e N e —

(a)

(b)

Figura 2.6: (a) Interpolador com fator N. (b) Interpolagdo com componentes po-

lifasicas e identidade nobre.
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componentes polifdsicas, de acordo com as equagoes

Hi(2) = z_: z_jEkj(zN), (2.8)
Fir(2) = Z_ z_(N_l_j)Rjk(zN), (2.9)

onde Ej; é a j-ésima componente polifdsica de Hy(z), e Rjj é a j-ésima componente
polifasica de Fy(z) e k = 0,...,M — 1. Com essa nova notagao, e definindo as
matrizes E(z) e R(z) tendo elementos Ey;(z) e Rji(2), com j = 0,...,N — 1,

pode-se reescrever as equagoes (2.8) e (2.9) em forma matricial. Assim obtem-se

[ Hy(z) | ]

Hl.(Z) = E(2") Z__l , (2.10)
i HM—l(Z) | i = (N-1) |
[ R(2) | [ - ]

Fi(z) — RT(:Y) Z—(J'V—2) . (2.11)
| FM—l(Z) i i 1 i

As equacOes matriciais trazem uma simplificacado na descricao da estrutura
do banco de filtros [3]. A Figura 2.7(a) mostra como fica o banco de filtros quando se
usam as equagoes (2.10) e (2.11). J& a Figura 2.7(b), além de usar as componentes

polifasicas em forma matricial, usa também as propriedades nobres.

2.5 Reconstrucao Perfeita

A reconstrugao perfeita ou PR (perfect reconstruction) em um banco de filtros
significa termos y(n) = y(n). Dessa forma, cada amostra na entrada do banco ira
compor também a saida §(n), com um certo atraso. Para se obter a PR, basta que
a relacdo R(z)E(z) = I [3], seja satisfeita. A Figura 2.8 mostra como fica o banco
de filtros M-bandas ao se forcar a PR.

Uma condi¢ao menos restrita para a PR seria fazer

R(2)E(z) = 27 °1I, (2.12)

11



n
Z_l v | Z_l
- - N - T N - -
N i N
2y O E(z") : : R(z"Y) I Oz—l
= L» - i N - T N - - Aj_ﬁ(n)

Z_l v  J Z_l
- i N - - - T N -

2y E(2) ] R(z2) - I Oz—l

z‘l* i N . .~ . T N b ’ Q(”)

(b)
Figura 2.7: Banco de filtros M-bandas em fungao das matrizes polifasicas: (a)

usando as matrizes de componentes polifasicas; (b) adicionando as propriedades

nobres.
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0 que se resume em um simples atraso de A amostras.

Dentro das condicoes de PR, os subfiltros de sintese e andlise poderiam ter
suas respostas em freqiiéncia ideais!, sem sobreposicao das subbandas e com aliasing
nulo. Mas, filtros ideais nao sao realizaveis e a condicao de PR nao faz restricoes ao
uso de subfiltros com sobreposicao de espectro. Dessa forma, os subfiltros de sintese
e andlise de cada banda podem ter resposta em freqiiéncia sobrepondo com as bandas

restantes desde que as componentes polifasicas satisfagam a equagao (2.12).

y(n) - i N - T N -

Z_l v  / Z_l
- i N - T N -

2y . - y 02_1

—-1 ~

Figura 2.8: Reconstrugao perfeita em banco M-bandas.

2.6 Transmultiplexadores ou Transceptores Mul-
ticanais

Com pequenas modificagoes na estrutura de um banco de filtros é possivel
implementar o que se chama de transmultiplexador, que é um multiplexador de sinais
(ver Figura 2.9). A diferenga principal é que no transmultiplexador é necessario
ter (M < N), para haver a inser¢ao de redundancia no sistema. Isso porque no
transmissor, se N > M transmite-se mais simbolos (N) do que os que representam
a informagao original (M), a cada intervalo de amostragem.

A técnica de modulagao OFDM [2] pode ser vista como um transmultiplexa-
dor, no qual o transmissor recebe varios sinais de entrada em canais independentes
e realiza uma multiplexacao na freqiiéncia com os mesmos para futura transmissao.
No receptor é realizada a operagao inversa, sendo o sinal recebido demultiplexado,

obtendo novamente os canais independentes.

LA resposta ideal para os subfiltros de sintese e andlise seria a de ganho unitdrio na banda

passante e ganho nulo na faixa de rejei¢ao, com faixa de transigao nula.
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O transmultiplexador implementa a multiplexacao de M sinais de entrada
zi(n), 1 =0,...,M — 1, em um unico sinal g(n), e depois divide esse sinal em M
subbandas, com sinais Z;(n), os quais podem ser, ou nao, iguais aos sinais originais.
No caso de PR temos z;(n) = z;(n) para ¢ = 0,..., M — 1 [3], e os subfiltros nao
precisam ser perfeitamente seletivos para que o transmultiplexador funcione (como
comentado na Se¢ao 2.5) com PR, muito menos no caso da reconstrugao préxima da
perfeita?. A Figura 2.9 mostra o sistema transmultiplexador, onde P(z) é o canal,

que pode ser ideal ou nao.

N(z) )
XO(Z—)>TN o FO(Z) >P(Z) ‘ - Ho(Z) _»lN_A)ﬁO(Z)
YA N e () v
Ny =FM_1(z>J (o [ )

Figura 2.9: Sistema transmultiplexador de M canais, sobreamostrado com taxa V.

2.6.1 Definicoes

Os transceptores baseados em bancos de filtros FIR sao a pedra fundamental
deste trabalho, onde sdo empregados os bancos MFB do tipo CMFB |[3, 5, 4], SMFB
[6] e MDET [7, 11], além de estruturas FB do tipo paraunitaria [3] e genérica (sem
nenhuma propriedade particular).

Como o trabalho proposto é baseado em sistemas multitaxas, é necessario o
conhecimento dos conceitos basicos para que se possa desenvolver a teoria aplicada
ao estudo proposto. SecOes anteriores introduziram conceitos de decimacao, inter-
polacgao, identidades nobres e decomposicoes polifdsicas, assim como os principios
estruturais dos FBs.

Na subsecao seguinte é apresentado o transceptor utilizado nos sistemas de-

2Na reconstrucio préxima da perfeita em um banco de filtros com entrada y(n) e safda j(n),
permite-se que o sinal §(n) nao seja uma cépia exata defasada do sinal de entrada, mas sim uma
versao com uma suave distor¢do em suas amostras. No caso dos transmultiplexadores, o mesmo

ird ocorrer para os sinais x;(n) e &;(n).
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senvolvidos, com desenvolvimento no dominio z, onde fica evidente seu claro relaci-
onamento com os FBs.

Em alguns momentos também serd necessario descrever os transceptores no
dominio do tempo, para que se possa impor restricoes temporais no projeto do

sistema. A Subsecao 2.6.3 aborda o assunto.

2.6.2 Analise no Dominio z

Os transceptores digitais baseados em bancos de filtros também sao co-
nhecidos como transmultiplexadores. Podem ser usados com ou sem redundancia
(12, 13, 14].

Os transmultiplexadores nada mais sao do que bancos de filtros onde os ban-
cos de andlise e de sintese tiveram as posigoes trocadas. Uma vez que a representacao

de cada filtro de analise pode ser dada por
N-1

Hpn(2) = > Enn(zV)2", (2.13)
n=0

param = 0,...,M — 1, e onde N é o fator de decimagao/interpolacao (N > M),
o banco nao-causal de anélise de um transceptor de M-bandas sobreamostrado (re-

dundante) pode ser definido por

_ Ho(e) .
- Hy(2) B N .
h(z) = : =E(:")d(z7), (2.14)

| ()

onde

| Eo,o(ZN) Eo,l(ZN) EO,N—l(ZN) ]
E(zY) = El’o.(ZN) El’l.(ZN) El’N_.l(ZN) ., (2.15)

I Eyvic10(2Y) Ep—11(2V) Ey—in-1(z )_
d(z) = [1 =1 .. N+l ]T (2.16)

é o vetor de atrasos (delays).
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Similarmente, os filtros causais de sintese podem ser descritos por suas com-

ponentes polifasicas como

N-1

Fu(z) = Y Rum(zV)z (2.17)

n=0
Conseqiientemente, o banco causal de sintese de um banco de filtros trans-

ceptor de M-bandas sobreamostrado ¢ definido por

Fo=[Re RE) - Fuae) | ="M GREY), (218
onde
[ RO,O(ZN) Ro,l(ZN) RO,M—l(ZN) |
T It PRRCRT)
i RN—l,o(ZN) RN—l,l(ZN) T RN—l,M—l(ZN) i

A estrutura do banco de filtros transceptor, assim como a sua versao com
implementagao de baixa complexidade computacional, estao apresentadas nas Figu-
ras 2.9 e 2.10. Nessas figuras, P(z) representa o canal, que pode ser ou nao ideal, e

N(z) representa o ruido, normalmente aditivo gaussiano.

)(O(Z_)> - *N - P(Z) - *N - _{O(Z
Xl(Z_)> ' PR _{1(2
R(z) AN z —= YN E(2) |,
Xu-1(2) ® : zy. Xar-1(2)
+ o
> *N : > *N >

Figura 2.10: Estrutura de complexidade reduzida do TMUX sobreamostrado M-

canalis.

Uma vez tendo sido definidos ambos os bancos de andlise e sintese em forma
matricial, fica muito simples descrever a relagao entrada/saida para o sistema trans-
multiplexador da Figura 2.9. Essa relagao é dada por

~ < T

X(z) = Dy {R(PEF ()} X(2), (2.20)
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onde Dy{.} é o operador de decimagao por N.
Fazendo uso das equagoes (2.14) e (2.18), pode-se reduzir a relagdo en-

trada/saida do sistema para

X(z) = E(2)Dy {d(z_l)P(z)dT(z)}R(z)X(z)
= E(2)C(2)R(2)X(2), (2.21)

onde
C(z) = Dy{d(z"")P(z)d"(2)} (2.22)

é a matriz de transferéncia do canal P(z), ou matriz de canal.

A natureza da matriz C(z) é facilmente compreendida se primeiro for definido
T(2)yy = Dy {z“P(z)z_”} (2.23)

como representado na Figura 2.11, a qual mostra a transferéncia da entrada v para
a safda u, onde u,v = 0,..., N — 1, na estrutura multitaxa definida por C(z) na

Figura 2.10.

Y

—»*N

\
w
\
W

P(z)

Figura 2.11: Descri¢ao entrada/saida da matriz de canal C(z).

Usando a representagao polifasica de P(z) dada por

P(z) = P,(zM)z", (2.24)
T(2)uy = Dy z“_”Z_Pn(ZN)z_”}

: (2.25)
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onde W = ¢ 927/N ¢

NZ_I Wm(u—v—n) B 1— W(u—v—n)N
— - 1 _ Wu—v—n

N, u—v—n=cN, ce”Z
= , (2.26)
0, caso contrario

onde Z é o conjunto dos ntimeros inteiros.
Uma vez que 0 < (n,u,v) < N, a equagao (2.26) somente sera diferente de

Zero para:
e (u—v—mn=0) N (0<n<N),ouseja:
n = u-—-uv, u>v (227)
e (u—v—mn=-N) N (0<n<N),ouseja:
n = N4+u—v, u<uv, (2.28)

fato este que foi usado na equagao (2.25).
Usando a equagao (2.25) e tendo em mente que a matriz de canal C(z) tem

as suas entradas (u,v) dadas por T'(2),, é possivel escrever

[ B(z) = 'Pya(z) 2 'Pyoa(z) --- 2'Pi(2) |
Pi(2) Py(2) 2Py (2) - 2TIRy(2)
C(z) = Py(2) Pi(2) Py(2) e 27 P(2) | (2.29)
i PN_1(2> PN_Q(Z) PN_3(2> s P(](Z) i

a qual é uma matriz pseudo-circulante [3, 14].
A matriz C(z) pode ser dividida em duas matrizes, uma triangular superior,

sem a diagonal principal, e a outra triangular inferior, ou seja

C(z) = Co+z'Cy, (2.30)
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onde

Py(2) 0 0
P1 (Z) P0(2>
Cy = Py(z) Pi(z) Py(z)
: 0
i PN_1(2> PN 2(2) : Pl(Z) P0(2> i
0 Pn_i1(2) Py_2(2) Pi(z)
PN_l(Z) PQ(Z)
C, = : : . (2.31)
PN_l(Z)
I 0 e 0 |

A implementagao pratica do sistema transceptor baseado em banco de filtros
requer que se faca uma alteracao na Figura 2.10, inserindo um atraso unitario na
saida, tornando o sistema causal. Sendo assim, a nova representacao da estrutura
pode ser vista na Figura 2.12, apds deslocar o elemento atrasador para imediata-

mente antes dos decimadores, usando a propriedade nobre da decimacao.

N(z) | ,-1 .
?Ez—;» v =[P() N - Wl %M_IEZ;
! Z_» A1 z1 -2 <
() B -1V | Z_lvf W[ E(2) 50
>*N f : > *N >
C(2)

Figura 2.12: Estrutura de complexidade reduzida do TMUX sobreamostrado M-

canais com implementagao causal (prética).

2.6.3 Analise por Filtragem em Blocos

A anadlise por filtragem em blocos é ttil quando se visa realizar uma im-

plementacao do sistema com processamento paralelo. Entretanto, por se tratar o
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transmultiplexador de um transmissor em blocos, tal andlise se tornou 1util também

para simplificar as equagoes que descrevem o comportamento do sistema no dominio

temporal.
n(k)
COR N g T C I E G PGy I
S A | () F~faa=
SM_l(—nl*N >.fMl(k:)J >hM,1(k‘) *N_éy—l(rﬁ

Figura 2.13: Banco de filtros redundante no dominio do tempo.

A Figura 2.13 permite visualizar o banco de filtros redundante representado
no dominio do tempo. Entre os bancos de sintese e anélise estao incluidos o canal
nao ideal p(k) e o ruido aditivo n(k).

Assumindo as defini¢oes

s(n) = [so(n) si(n) --- SM—l(n)]T

3(n) = [5(n) 51(n) -+~ dua(n)]”

u(n) = [unN—N+1)u®nN—-N+2) - u(nN)"

x(n) = [z(nhN—-N+1)z(nN+-N+2) --- 2(nN)]"

n(n) = [n(nN —N+1)n(nN +—-N+2) --- n(nN)]"

y(n) = [y(nN —N+1)y(nN+—-N+2) --- y(nN)]", (2.32)

onde s(n) e §(n) possuem tamanho (M X 1), e os vetores u(n), x(n), n(n) e y(n)
possuem tamanho (N x 1), a representacao da relacdo entrada/saida do sistema fica
facilitada através de filtragem em blocos.

Inicialmente, sem perda de generalidade, o ruido n(k) seré desprezado. Sendo

assim, a saida do sistema pode ser escrita em forma compacta por

x(n—Q+1)

s(n) = [Hqoy - Hy Hy| , (2.33)

L 4 NQx1
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onde N@ é o comprimento de cada filtro do banco de analise, ou seja, dos filtros
hm(k),m =0,...,M—1. J4 as matrizes H,, ¢ = 0,...,Q—1 possuem suas entradas

dadas por
{Hq}m,l = hm(qN —l+N - 1)7 (234)

paral=0,...,N — 1, e compoem o banco de filtros de analise.

Para obter simplificagao ainda maior, definem-se

H = [HQ—l Hl HO]MXNQ’ (235)
z(n) = [mT(n -Q+1) --- wT(n - 1) wT(n)]T, (2.36)

de onde obtém-se
$(n) = Hz(n). (2.37)

Continuando o desenvolvimento da relacao entrada/saida do sistema, se for

definido
@ = [uW(n-Q—-B+1) - u'(n—-1)u"(n)]", (2.38)

onde B = [L/N], sendo L o comprimento da resposta ao impulso do canal, e

definindo também

p(bN) -+« p(bN =N +1)
i p(ON+N—-1) --. p(bN) NN
e
Py --- P, 0 --- 0
O P, --- P, --- 0
p - . .B 0 _ : (2.40)
I 0 o --- Py --- P, 1 voxniges)

entao, a filtragem do sinal transmitido através do canal nao ideal pode ser represen-

tada por

z(n) = Paln). (2.41)



Ja o vetor w(n), que é composto por amostras do sinal filtrado no banco de

sintese, pode ser representado por

u(n) = Fs(n), (2.42)
onde
5n) = [s"n—2Q -B+2) --- sT(n—1) s"(n)]",, (2.43)
e
| Fgo 4 F, O 0 ]
;o 0 F?—l N P 0 (244
|0 e 0 Foo oo Fo N(Q+B)x M(2Q+B—1)
sendo que as entradas das matrizes Fy, ¢ =0,...,Q — 1, sao dadas por

{Fohim = fulaN +1) (2.45)

param=20,..., M — 1.

Tendo em vista todo o desenvolvimento apresentado, a relagao entrada/saida
do sistema acabou se transformando em um produto de matrizes especiais, onde
cada uma delas é uma matriz composta por blocos de matrizes. Simplificando, a

saida do sistema é dada por
3(n) = HPFs(n). (2.46)

A partir da equagao (2.46) é simples observar que, se é desejada a propriedade

PR do sinal, ou §(n) = s(n), entao basta que a seguinte relacao seja satisfeita:
HPF = [Omxmee+s-2) Lul- (2.47)
Se o canal é ideal, entao

PO = IN><N

P; = Oy 1,<j<B (2.48)
e, uma vez que B = 0, vai resultar em
P = [Ingxngl- (2.49)
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Uma vez que a equagao (2.46) representa a transferéncia da entrada para a

saida do sistema em blocos, entao no caso do canal ideal, tem-se
HPF = HF, (2.50)
e, para se obter PR da informacao transmitida, deve-se fazer
HF = [Ouxmeo-2 Iu]. (2.51)

Entretanto, a solugao pratica para a PR ¢ obtida permitindo um certo atraso
da saida em relacao a entrada, ou seja, §(n) = s(n—:¢), onde 0 < 0 < 2(Q—1). Uma
boa escolha para o atraso é 6 = Q) — 1 [3, 4]. Entretanto, outras escolhas podem ser
feitas.

Adotando o atraso como d = () — 1, a equacao necessaria para atingir PR se

torna

HPF = [Omxnm@+s-1) In Onxnmrg-1)- (2.52)

Como exemplo, para M =2, N =3, Q = 3, L = 0 (canal sem memdria), e

P(z) = po, terfamos:

fo(0)  f1(0) fo3) AB3) fo(6)  f1(6)
Fo= 1| fo(1) AQ) |5 Fi=| fo4) f(4) |5 Fa= | fo(7) A7) |+ (2.53)
fo(2) £(2) fo(5)  f1(5) fo(8)  f1(8)
F, F, F,
F = F, F, F, : (2.54)
F, F, F,

assim como

P =po Igxg, (2.55)
H, - ho(2) ho(1) ho(0) H, = ho(5) ho(4) ho(3) 7
I hi(2) hi(1) ha(0) | hi(5) hi(4) hi(3)

H = —Hg Hl HO . (256)



2.7 Figuras de Mérito de Bancos de Filtros e Trans-
multiplexadores

Na literatura, os sistemas transceptores tém sido estudados com diferentes
abordagens, sendo uma delas a anélise das figuras de mérito do sistema como se o
mesmo fosse um banco de filtros [15, 16, 17, 18], sendo uma abordagem indireta.
J& a abordagem direta é baseada em figuras como a interferéncia entre simbolos
(intersymbol interference, ISI) e a interferéncia entre portadoras (intercarrier inter-
ference, ICI), que estao intimamente ligadas com a estrutura fisica do transceptor e

suas imperfeicoes face ao meio de transmissao.

2.7.1 Figuras de Mérito dos FBs

Uma prética comum no projeto de transceptores € utilizar as figuras de mérito
dos FBs, especialmente quando o sistema é baseado em MFBs [15, 17, 16, 19, 20, 21,
18]. Neste tultimo caso, seja usando CMFBs [3, 4, 5], SMFBs [6] ou MDFTFBs [7],
basta projetar um unico filtro, chamado de filtro protétipo, e se este fornece baixa
transferéncia de energia na faixa de rejeicao, ird garantir que as figuras de mérito
dos transceptores sejam praticamente idénticas as dos FBs [3].

As propriedades mencionadas favorecem o uso de sistemas baseados em MF Bs,
uma vez que nestes s6 é necessario projetar um tnico filtro protétipo [3, 4], tor-
nando o projeto independente do ntimero de subbandas do sistema transceptor. Ja
a desvantagem em utilizar transceptores baseados em MFBs reside no fato de nao
existirem estruturas de implementacgao eficiente, ou seja, baixa complexidade com-
putacional, para sistemas redundantes [22, 23]. No entanto, algumas adaptagoes
podem ser feitas, o que sera descrito em breve.

A relagao entrada/saida do banco de filtros da Figura 2.1, pode ser derivada
usando a propriedade descrita pelas equagoes (2.2) e (2.4) [3, 4, 24|, adaptadas ao
dominio z. O sinal na saida do m-ésimo ramo do banco de analise, denominado

Xn(2), é dado por

Xm(2) = Dy{Hm(2)Y(2)}

N-1
1 j2mi 1 j2mi

= LS H e By (R e, (2.57)

=0
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onde o operador Dy{U(z)} denota a decimacao por N do polinémio U(z).
Em funcao dos M ramos do banco de filtros, pode-se descrever a relagao

entrada/saida como

(e = M::Fm@)Xm(zN)
_ Jgpm(z) %J:l Hm(ze—JT)Y(ze—J%”)]
_ [%M::Fm(z)Hm(z) Y(z)+N__1l %M::Fm(z)Hm(ze_j%”) Y(ze N,
(2.58)
ou seja
V(z) = To(z)Y(z)JrNZ_lTi(z)Y(zWi), (2.59)

274

onde W; = e 7~

Na equagao (2.59), o termo Ty(z) é a funcdo de distor¢ao (amplitude e fase)
da entrada para a saida, e o termo T;(z), parat = 1,..., N — 1, é a transferéncia de
aliasing, que mede a influéncia da i-ésima repeticao espectral, devida a decimacao
apos filtragem por H,,(z), com m = 0,..., M — 1, nos ramos do banco de filtros. E
importante ressaltar que, como as fungoes de distor¢ao se referem aos FBs, o canal
(meio fisico) nao é levado em consideracao. Dessa forma, o projeto é independente
do canal. Este tipo de formulacao é ttil quando se deseja desenvolver um transceptor
para atuar em um meio onde o canal varia suficientemente rapido a ponto de tornar
proibitivo recalcular o melhor receptor para a situagao presente do meio fisico. Por
exemplo, comunicagoes sem fio com mobilidade costumam possuir canais hostis,
altamente variantes no tempo. Uma boa pratica de projeto adotada neste tipo de
situacao é utilizar equalizadores menos computacionalmente intensivos do que o par
transceptor e atualiza-los preferencialmente com a freqiiéncia de recepcao de cada
bloco de sinal de informacao. Nestes casos, se faz necessario o uso de sistemas

adaptativos de equalizagao (8, 9].
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As figuras de mérito Ty(2) e T;(z) sdo dadas pelas equagoes

To(z) = % : Fo(2)Hp(2) (2.60)
L) = 43 FuldHa (W) (2.61)

Caso se deseje PR no FB, ou seja, Y (z) = Y (2), a funcao Ty(z) deve apre-
sentar resposta em freqiiéncia constante com ganho unitdrio, e as transferéncias
T;(z), para i = 1,...,N — 1, devem possuir transferéncias nulas. J4 no caso da
reconstrucao ser proxima da perfeita (NPR), admite-se uma pequena distor¢ao de
amplitude para a resposta em freqiiéncia da fun¢ao Ty(z) em torno de 1, assim como
pequenos niveis de transferéncia de aliasing para as fungoes T;(2).

Este trabalho propos uma forma eficiente e rapida de calcular as fungoes de
distorcao mencionadas acima de forma a facilitar o projeto dos transceptores. Os
detalhes serao apresentados posteriormente.

As figuras de mérito comumente usadas nesse tipo de projeto sao:

di = mEX{HTO(ej“’)\—l‘}

dy = max{|T;(e™)|}, i=1,...,N, (2.62)

onde d; quantifica a maxima distorcao, em modulo, da transferéncia da entrada para

a salda e dy determina a maior distor¢ao devido ao aliasing.

2.7.2 Figuras de Mérito dos Transmultiplexadores

A mais abrangente forma de se desenvolver sistemas transceptores multica-
nais consiste em desenvolver os bancos de andlise e sintese do sistema considerando
figuras de mérito intrinsecas a estrutura do TMUX, as quais, dado um transmul-
tiplexador genérico, com M entradas/saidas, como na Figura 2.9, sdo descritas em
funcao das entradas e saidas do sistema, representadas no dominio z respectivamente
pelos polinomios X,,(z) e Xm(z), comm=0,...,M —1.

A descricao vetorial do sistema é dada por:

X(z2) = [Xo(z) Xi(z) - XM—l(Z)r

X() = [ Xl K@) o Fua) ]
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sendo definido a” como o operador de transposicao do vetor ou matriz a. Os vetores

de entrada/saida também podem ser descritos por suas versoes interpoladas
T
X)) = [ X)) Xa(=) - Xy |
A R X A T
XE) = [ X)) X)) - X |

que serao mais lteis.
A partir da andlise da Figura 2.9, observa-se que o polinomio que descreve a

saida de um determinado ramo k do sistema transmultiplexador é dado por

Xp(z) = DN{Hk(z) ZFI(Z)XI(ZN)}

= < Z [Hk(zNe_ ) Z_ Fi(zve” N')Xl(z)] . (2.63)

Sendo assim, a versao interpolada da saida no ramo k pode ser escrita como

N—-1 M-—1
A 1 j2mi _j2mi
ACCRI D [Hk(ze‘ ) Fiee )XI(ZN)]
1= =0
1 M—-1[N-1 , ,
= % [ Hy(ze~ "~ )F)(ze” '~ )] X,(zM)
=0 1=0
M-1

= > [GEY)],, XN, (2.64)

onde a funcao [G(ZN )} .o due descreve a relagao de transferéncia do sinal interpo-
lado do ramo de entrada [ para o sinal interpolado no ramo de saida k do sistema

transmultiplexador, é definida como

N-1

[G(=Y)],, = % Z Hy(2W) E (2W5). (2.65)

Logo se conclui que o termo [G(ZN )] representa a transferéncia de um deter-

ke k
minado canal k£ e os outros termos representam a interferéncia cruzada entre dois
canais ou crosstalk, a qual deve ser zero para um sistema com PR, da mesma forma

que o termo [G(z")], , deve se tornar um simples atraso [19].

ke k
Dada a equagao (2.64) e definindo a matriz de transferéncia do sistema
G(2"V), onde cada elemento (k,[) é definido pela equacio (2.65), obtém-se a relacao

entrada/saida do sistema na forma vetorial

X (YN = GEMX (Y. (2.66)



Definidas as relagoes entrada/saida do sistema transmultiplexador, pode-se
agora introduzir duas figuras de mérito para avaliar tal sistema [25]. A primeira
figura de mérito, conhecida como ISI, quantifica o quanto a resposta impulsional
de determinado canal k se difere da resposta impulsional ideal §(n). Se a resposta
impulsional é mais longa que uma amostra, interferéncias entre simbolos adjacentes
transmitidos em um mesmo ramo irao ocorrer. A segunda figura de mérito, dada
pela ICI, mede o quanto determinado ramo de saida k serd influenciado pelos demais
ramos. Entao, as expressoes que traduzem as figuras de mérito ISI e ICI sao dadas
respectivamente por

ISI = max {Z [6(n —d) — gk,k(n)ﬁ} (2.67)

n

ICI = H]%ax{ Z_ |[G(eJW)]k,l\2}, (2.68)

W
1=0,k+1

sendo d(n) um impulso ideal, d um atraso apropriado, g x(n) a resposta impulsional
do k-ésimo canal, e o termo [G(e?¥)]x,; o crosstalk entre o k-ésimo e [-ésimo canais,
cuja expressao é dada pela equagao (2.65).

Em um projeto usando as figuras de mérito ISI e ICI, as distorgoes intro-
duzidas pelo canal P(z) (ver Figura 2.9) podem ser consideradas. Caso o projeto
desconsidere o canal, a melhor solucao é usar as figuras de mérito de FBs apresenta-
das na Secao 2.7.1 porque sao menos complexas computacionalmente. Caso o canal
seja considerado, existem duas opgoes: partir do principio que somente a ordem
do canal é conhecida ou assumir que o canal é conhecido. Se o projeto estd sendo
desenvolvido para transmissoes sem fio, com possivel mobilidade, é interessante que
seja usada apenas uma estimativa da ordem do canal, ao invés de tentar estimar
sua resposta impulsional em cada transmissao de blocos com o propésito de corrigir
o receptor. A estimativa do canal pode ser feita sim, a cada bloco transmitido,
com a finalidade de atualizar o equalizador. Mais uma vez, isso se deve ao fato de
que geralmente é mais simples, ou menos computacionalmente intensivo, ajustar o
equalizador do que o banco de analise no receptor.

E importante frisar que o objetivo de usar transceptores FIR é obter uma es-
trutura que, apesar de mais complexa, possa atuar com eficiéncia nos mais diversos
meios, sem necessidade de muita adaptacao. Se o equalizador para um determinado

transceptor se tornar muito complexo, é melhor abrir mao do uso desse transceptor,
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porque o mesmo ja é normalmente computacionalmente intensivo. Para sistemas
onde o meio fisico é muito bem comportado, com pouca variacao no tempo, o trans-
ceptor pode ser projetado de forma que o préprio banco de anélise se comporte como
um equalizador. Nestes casos, o projeto do sistema como um todo envolve estimati-
vas da resposta impulsional do canal e possivelmente serd baseado em minimo erro

quadrético médio (minimum mean-square error, MMSE).

2.8 Bancos de Filtros Modulados (MFBs)

Como os bancos de filtros modulados sao alvo de estudo nesse trabalho, suas
caracteristicas construtivas sao abordadas aqui.

Ao longo dessa tese foi mencionado que os MFBs nao possuem estrutura
rapida para realizar transceptores redundantes [23], mas que era possivel contornar
esse problema utilizando alguns desenvolvimentos especificos (ver Subsecao 6.2.2).
Por isso, serao apresentadas formulagoes para bancos maximamente decimados (nao-
redundantes).

Os MFBs possuem como vantagens principais sobre os FBs genéricos a im-
plementagcao eficiente e a facilidade de projeto [3, 4]. No ultimo caso, apenas um
filtro protétipo H,(z) tem que ser projetado, e suas versdes moduladas irdo compor
os filtros de andlise e sintese no sistema resultante.

Em um MFB de M bandas, H,(z) deve ter banda passante 20 vezes menor
do que a banda méxima da entrada ou w,/2, onde wy é a freqiiéncia de amostra-
gem, para que cada versao modulada do filtro protétipo tenha banda w,/2M. Se a
frequéncia de amostragem é 27 (sistema normalizado), entao cada filtro de andlise
e sintese terda banda w/M. Resumindo, como a banda passante de H,(z) é metade

da banda passante dos filtros de analise e sintese,

™

57 (2.69)

W3dB =

Para permitir que os filtros sejam factiveis, define-se um fator de sobreposicao
ou roll-off p para as faixas passante e de rejeicao. Dessa forma, o inicio da banda
de rejeigao de Hp(z) deve ser dado por

(L4 p)m

T (2.70)

Wy
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Seja o filtro protétipo definido por

com ordem N, e a sua decomposicao em componentes polifasicas,

2M—1

() = Y S

onde assume-se que a ordem do filtro protétipo é dada por N, = 2K M — 1.

(2.71)

(2.72)

(2.73)

A partir das formulagoes anteriores, os filtros de anélise e sintese no CMFB

podem ser representados por [3]:

param =0,...,(M —1) e paran=0,...,N,, onde

Cmn = 2cos[(2m+1)(n— N,/2)w/(2M) + (—1)"n /4]
Cmn = 2cos[(2m+1)(n— N,/2)7/(2M) — (—1)"7 /4]

(2.74)

(2.75)

A estrutura rapida dos CMFBs é implementada através da versao simplificada

das matrizes E.(z) e R.(z) [3, 4, 6],

EC(Z) = CIV (ACAQ(Z) + Z_chAl(Z))

R.(z) = 2z (M E (2),
onde
Ao(z) = diag {So(—z2), cee SM_l(—Z2)}
Al(Z) = dlag {SM_l(—Z2), e SO(_Z2)}

A, = I—-(-1D)¥J
B, = I+(-1)fJ

(2.76)
(2.77)

(2.78)

onde 2K — 1 é a ordem da matriz E.(z) e Cy é a matriz de transformada rapida

DCT-1IV [5]. Além disso, I e J sdo, respectivamente, a matriz identidade e a matriz

identidade reversa.
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J& nos SMFBs, os filtros de analise e sintese sao descritos por

Np

Hy(z) = Y hp(n)spnz "

F(z) = Y hy(n)gmaz" (2.79)
onde

Smpn = 2sin[(2m 4+ 1)(n — N,/2)7/(2M) + (—1)"n /4]

Sn = 2sin[(2m+ 1)(n— N,/2)7/(2M) — (—=1)™7 /4] (2.80)

A estrutura rapida dos SMFBs é implementada através da versao simplificada

das matrizes E4(z) e R4(2) [6],

E (z) = S (AsAo(2) + 27" B,A4(2)) (2.81)
R,(z) = z*VE(z)

A, = I+ (-D¥J

B, = I-(-1)*J (2.82)

onde Sty ¢é a implementacao rapida da transformada DST-IV [4, 5], também dada
por S;y =JC I, =1.CyJ, onde I, =diag(1l,—1,1,---) [6].

Nos sistemas MDF'T, uma vez que sao baseados em modulagoes por exponen-
ciais complexas, devem ser utilizadas 2M bandas, para efeito de comparacao com
estruturas CMFB e SMFB . Nesse MFB, f,,(n) = h,,(n), e os filtros de andlise sao

descritos por

NP
Hm(z) = Z h’p(n) eXpm,n z " (283)
n=0
onde
exp,, = V2 eiZm(n—Np/2)m/(2M) (2.84)

param =0,...,2M — 1.

Os sistemas MDFT apresentam como principal atrativo a fase linear nos
subcanais.

Para os MFBs, é conhecido na literatura [3, 6, 7, 4, 26] que a realiza¢ao dos

bancos de andlise e sintese é rapida porque depende somente de uma filtragem com
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complexidade da ordem do filtro protétipo mais a complexidade de uma transfor-
mada rapida do tipo DFT, cosseno ou seno. Desse modo, o banco de andlise é
implementado com filtragem seguida de transformacao, e o banco de sintese com
transformacao seguida de filtragem. No rigor matematico, considerando as matrizes

polifasicas das equagoes (2.10) e (2.11),

E(z) = TU(z)
R(z) = V()T (2.85)

onde V (2)U(z) = 27, U(z) e V(2) sdo matrizes FIR, d é um inteiro qualquer, e

T é a matriz que representa a transformada em questao.

2.9 PR em MFBs Paraunitarios

A reconstrugao perfeita em bancos de filtros é atingida ao satisfazer a relagao
R(2)E(z) = E(2)R(z) = I>72 (consultar Figuras 2.7 e 2.12). Porém, na lite-
ratura, é conhecido que a matriz de componentes polifasicas do banco de analise
E(z) pode ser desenvolvida para ser paraunitdria ou sem perdas [3], o que significa
E"(2)E(z) = I, sendo que I é uma matriz identidade de dimensao (M x M), e (¥)
denota o transposto conjugado. Dessa forma, a matriz polifasica do banco de sintese
pode ser facilmente obtida a partir da matriz E(z), pertencendo os coeficientes dos
subfiltros ao conjunto dos nimeros reais (uma transformada apropriada, tal como a

DFT, se encarregara do tratamento de sinais complexos), da seguinte forma:
R(z)=22E7'(2) =2 2E"(z7"). (2.86)

uma vez que z = e/¥.
Agora, o que se deve procurar é uma forma de desenvolver o filtro prototipo
para obter uma matriz polifdsica paraunitaria para o banco de anélise, e isso é obtido

quando [3, 4]

1
- 2M
para j =0,1,..., M — 1, sendo S;(z) as componentes polifésicas do filtro protétipo

Hy(2).

Si(z71)8;(2) + Sjam(z7)Sja(2) (2.87)

Se o filtro protétipo for de fase linear, essas restricoes podem ser reduzidas

pela metade, porque elas sao unicas apenas para j = 0,1,..., @, se M é impar,
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ouj=20,1,..., % — 1, se M é par. Essa regra vale para os seguintes MFBs: CMFB,
SMFB e MDFTFB.

A condicao da equagao (2.87) se resume a requerer que as componentes po-
lifasicas do filtro protétipo sejam complementares em poténcia, duas a duas. Esse
tipo de relacionamento entre as componentes polifasicas pode ser atendido usando

estruturas treliga [15, 27], as quais sdo descritas no Apéndice C.

2.10 Complexidade Computacional

A complexidade computacional em um FB pode ser definida como o ntimero
de operagoes de multiplicacao/soma realizadas no banco de anélise ou no banco de
sintese de forma a gerar uma amostra na saida de sua estrutura. A complexidade
serd derivada para o CMFB, sendo a mesma no SMFB e muito similar no MDFTFB,
mas foge do escopo deste trabalho tal demonstragao (ver [7] e [6]).

No caso do bloco de sintese, basta observar quantas multiplicagoes e somas
foram necessarias para gerar uma amostra na saida g(n), levando em conta a com-
plexidade computacional de se realizar a transformada DCT-IV [5] e de se realizar
a filtragem com as componentes polifdsicas S;(—2z?), para j = 0,1,...,2M — 1. As

operacoes realizadas com as matrizes identidade e identidade reversa?

, respectiva-
mente I e J, nao serao levadas em conta, uma vez que tais matrizes irao possuir
elementos +2, +1, 0, —1 e —2, 0 que nao tém a mesma relevancia que uma operagao
de multiplicacdo nao trivial?, e resultam em uma pequena quantidade de adicoes
(aproximadamente M para cada matriz). Ja para o banco de andlise, a complexi-
dade computacional deverd ser vista como o nimero de operagoes realizadas para
obter uma amostra x;(m), em um dos ramos ou subbandas, paraj =0,1,..., M —1.

A ordem do numero de realizacbes de operacoes de multiplicacao e adicao

(conjuntamente) serd definido como O(z), o que significa que foi realizada uma

3 As matrizes identidade e identidade reversa irdo compor duas novas matrizes, definidas como
I+ (-D)EJ]e[I-(-1)EJ].

4De fato, multiplicar por +1 ou 0 ndo tem peso computacional algum, e multiplicar por —1
implica apenas em inverter o sinal do ntimero, o que, em uma aritmética de complementa dois, se
resume a inverter o nimero original e adicionar a ele uma unidade. As operacoes de multiplicagao

por +2 e —2 também sao simples.
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ordem de x operacoes de multiplicagao e x operacoes de adicao em determinado
processamento. Esse operador definird a complexidade computacional do CMFB,
de onde o O significa “da ordem ou acima de”.

A complexidade computacional da transformada DCT é dada por O(N log, N)
[28], onde N é o tamanho de bloco a ser transformado, resultando, no caso do CMFB,
em v = O(M log, M), uma vez que N = M. J4 a complexidade computacional para
se filtrar o sinal com as componentes polifésicas do filtro protétipo é g = 2MO(K),
uma vez que existem 2M componentes e cada filtro FIR tem comprimento K.

O multiplicador ¢ na entrada do bloco de analise ou na saida do bloco de
sintese nao deve ser esquecido, o qual tem peso 1 (ndo implica em adi¢ao, mas a
multiplicacdo, por ser mais complexa que a adigao, pode contar como O(1)).

A complexidade computacional do bloco de sintese serd, portanto

B+l

¢ M

= 2K +a (2.88)

com o = %1 E, uma vez que, na saida do bloco de sintese, a rede de atraso com
interpoladores ird gerar M amostras para cada operacao em bloco de transformada e
filtragem realizada, a complexidade computacional foi dividida por M. E importante
ressaltar que o bloco de analise apresenta a mesma complexidade computacional do
bloco de sintese. J4 o ntmero de multiplicagoes distintas do banco CMFB para
andlise/sintese é dado por

M =2KM +aM (2.89)

Se o filtro prototipo possuir fase linear, a complexidade computacional e o

nimero de multiplicacoes distintas, ja incluindo o peso da DCT, serao:

C = K+a (2.90)
M = KM+aM (2.91)

E interessante observar que, em problemas que se deseje otimizar as figuras
de mérito de um banco CMFB com filtro protétipo de fase linear, nao existirao M

graus de liberdade, mas sim
Mp,=M—-aM =KM (2.92)

uma vez que os unicos multiplicadores otimizaveis sao os relacionados ao filtro

protétipo (os seus coeficientes), sendo entdao esta ultima medida bem mais apro-
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priada para esse trabalho, a qual define simplesmente o ntimero de coeficientes ou

varidveis a otimizar.

2.11 Conclusao

Neste capitulo foram apresentados os fundamentos tedricos necesséarios ao
desenvolvimento do trabalho, no que tange as estruturas multitaxas.

A teoria que envolve os bancos de filtros de uma forma geral e os bancos
de filtros modulados foi detalhada, assim como o relacionamento destes com os
transceptores FIR, objeto de estudo deste trabalho.

No caso dos transceptores FIR multicanais, também conhecidos como trans-
multiplexadores ou TMUXes, também foram apresentados fundamentos tedricos
com enfoque dedicado.

Todo o capitulo serve de base para o bom entendimento dos capitulos seguin-

tes.
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Capitulo 3

Técnicas de Otimizacao

Neste capitulo serd dada uma breve introducao aos métodos de otimizacao
utilizados nesta pesquisa de tese: os algoritmos de otimizacao de programagao
quadratica e seqiiencial quadratica, que sao utilizados na resolucao de problemas
de aproximacao quadratica com restrigoes lineares e nao-lineares, respectivamente.

As Secgoes 3.1 e 3.2 apresentam uma introducao a otimizacao geral e sem
restricoes, respectivamente. Ja a Segao 3.3 detalha como deve ser encontrado o
passo na diregao do(s) ponto(s) de minimo. A Se¢do 3.4 explica como resolver um
problema quadratico com restrigoes nao-lineares a partir de otimizacoes seqiiénciais
de problemas quadraticos com restricoes lineares. E finalmente, a Secao 3.5 conclui

o capitulo.

3.1 Introducao a Otimizacao Quadratica com e
sem Restricoes

Seja o problema geral ou GP (general problem) de otimizagao

min f(x)
sujeito a (3.1)
gi(x) = 0, i=1,...,m,
gi(x) < 0, i=me+1,...,mc+my
onde f(z) e gi(x) sdo fungoes possivelmente nao-lineares. Se f(z) for quadrética e as

restrigoes g;(x) forem lineares, o problema pode ser solucionado com programacao
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quadrética ou QP (quadratic programming) [29, 30]. Por outro lado, se f(x) e g;(z)
sdo nao-lineares, a solucdo ird se basear em programagao nao-linear ou NP (non-

linear programming), que geralmente usa métodos iterativos [29].

3.2 Otimizacao sem Restricoes

Primeiro, considere o caso mais simples onde nao existem restrigoes. Assu-
mindo que a fungao a otimizar f(z) seja quadrética, e usando sua representacao em
série de Taylor em torno de (z — xg), o problema se traduz em

min f(w) + 7o)z — o) + 5 f(w0)(z — 70)’ (3.2)

onde, apés aplicada a derivada primeira e igualando a zero para achar o ponto de

minimo se f”(x) > 0, resulta em

)
r = 0 f”(,j(jo). (33)

Ou seja, para qualquer ponto zg, se a funcao for quadrética, o minimo sera obtido

através da equagao (3.3).
Agora, seja a representacao vetorial da versao multivaridvel do GP apresen-

tado, com representagao de segunda ordem de f(x), ou

min  f(@) + Vf(xo) (& — a0) + (@ — x0)" Ho(x — 20) (3.4)

TrER™

onde o operador V f denota o gradiente de f, ou

of@)  Of)]"
oy oz,

Vi) = : (3-5)

e H é a matriz hessiana [29] em torno do ponto g, cujos elementos sdo dados por

82
(Holi; = %;;;)7 (3.6)

a qual carrega informacoes de curvatura da fungao f, ou seja, derivadas parciais de

segunda ordem.

Similarmente a equagao (3.3), o ponto de minimo é obtido por

x = mo— H,' Vf(xp), (3.7)
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sendo que é necessario satisfazer
' Hox >0, ¥V x # 0, (3.8)

o que significa dizer que a hessiana é positiva definida [29, 31].

Muitos algoritmos de otimizacao nao calculam diretamente a matriz hessiana.
Pelo contrario, tentam obter aproximagoes para a mesma em um processo iterativo.
Tais algoritmos foram batizados como Quasi-Newton (QN) [29]. Nestes casos, e
levando também em conta que a fungao f(x) em geral é aproximada por sua série
de Taylor de segunda ordem (talvez a fungao tenha ordem superior a 2), é necessario
inserir um fator de ajuste o que determina o comprimento do passo na direcao de
buscad = —H ' V.

O GP multivariavel nos métodos de otimizagao QN ¢é entao escrito em sua

forma mais geral, em cada iteragao k, por

~ —1
LTr41 = wk—Oéka Vf(:nk)

Tr41 = mk—akdk, (39)

onde dj, = EI;I Vf(zy), Hy é uma estimativa de H e, geralmente, H, = I. Por
conveniéncia, a estimativa da matriz hessiana na iteracao k sera denotada apenas
por Hy.

Existem técnicas especiais para achar o melhor passo aj na direcao de busca
do minimo baseadas em interpolacao quadratica e cibica. Entretanto, tais técnicas
nao serao abordadas e podem ser consultadas em [29, 30]. Da mesma forma, existem
diferentes algoritmos de atualizacao da matriz Hessiana, sendo que os mais conhe-
cidos e utilizados sao o BFGS e o DFP [29]. Por exemplo, no BFGS, cada iteracao

¢ acompanhada de uma atualizacao de H ;1 dada por

T -1 Trr—-T

H ! = H'+ — , 3.10
k+1 k q;fsk s;fH;lsk ( )
onde
S = Tp41 — Tk
a, = Vf(@r)— Vi(z), (3.11)

0 que evita que seja calculada a matriz hessiana inversa, pois a mesma ja esta sendo

estimada iterativamente [29].

38



Ja no método DFP, tem-se

spst  H'q.q H;T
Hy', = Hp'+ 2% D BT (3.12)
Sk dg q.H,_ q,

3.3 Busca do Melhor Passo de Atualizacao

O método de busca em linha ou LN (line-search) permite encontrar um passo
a na direcao di que garanta que o processo iterativo continuamente decremente a
funcao objetivo. Isso é feito minimizando modelos de interpolacao polinomial da
funcao objetivo.

Existem duas etapas no método LN:

e A etapa de delimitacdo: busca o intervalo de valores para a que delimitam a

faixa dinamica de x,1 = ) + aidy.

e A etapa de seccionamento: divide o intervalo delimitado em subintervalos onde

o minimo serd aproximado por interpolagao polinomial.

O passo resultante satisfaz as condi¢oes de Wolfe [29, 30]:

Vf(illk + adk)Tdk > CQOéVfT(CBk)dk, (314)

onde ¢y e ¢y sao constantes que satisfazem 0 < ¢; < ¢y < 1.

A equacao (3.13) requer que «y, reduza suficientemente a funcao objetivo. J&
a equacao (3.14) garante que o passo nao seja muito pequeno. Pontos que satisfacam
ambas as condigoes sao ditos pontos aceitaveis.

Em uma dada iteracao k, o passo a ser dado na direcao de atualizagao dj

serd considerado determinado se forem satisfeitas

f(@r1) < flan) (3.15)
qgis, > 0, (3.16)

com
LTrr1 = mk+0zkdk. (317)

39



Entao sera atualizada a matriz hessiana e devera ser encontrada uma nova direcao
de atualizacao di.1. Caso contrario, se a equagao (3.15) nao for atendida, o algo-
ritmo LN tentard buscar um novo valor para o passo da iteracao k, que serd uma
versao reduzida em amplitude do passo anterior. Se somente a equagao (3.16) nao
for satisfeita, entao novas interpolagoes cubicas serao realizadas para encontrar um
tamanho de passo que permita satisfazer tal equacao.

Para cada direcao de busca dj ¢é necessario executar o algoritmo LN para

encontrar o passo mais adequado.

3.4 Otimizacao com Restricoes

Seja o GP multivariavel de otimizacao com restri¢oes

Inin f(zx)
sujeito a (3.18)
gi(x) = 0, i=1,...,m,

gi(x) < 0, i=m.+1,....,m,

onde f(x) e g;(x) sao definidos como anteriormente, e m = m, + m;.

Os métodos de otimizacao com restrigoes utilizados atualmente para resol-
ver o GP da equagao (3.18) buscam satisfazer as condigdes de Kuhn-Tucker (KT)
[29], que sao condigbes necessérias de otimalidade para um problema de otimizacao
com restrigdes. Se f(x) e gi(x), i = 1,...,m, sdo fungdes convexas [29], entao
as condicoes KT sao necessarias e suficientes para otimalidade. Se for definido o

lagrangeano [29]

Lz, A) = f(z)+Ag(x), (3.19)
onde

A= [ oo At

9 = ln®) - gal@)]" (3.20)

o ponto 6timo pode ser encontrado fazendo

VL(x,A) = Vf(x)+ zm: Ai Vgi(x) =0. (3.21)
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As condigoes de KT estabelecem que no ponto étimo (x*, A*), as seguintes

condigoes devem ser satisfeitas:

Vi@ +> A Vgi(x*) = 0
=1

p%

)

%
[a]
I
l—‘
3

(3.22)

As duas tltimas linhas da equagao (3.22) determinam implicitamente que, se
a restricao g;(x*) nao esta ativa (foi satisfeita), seu multiplicador de Lagrange sera
nulo.

Se a equagao (3.19) for representada por sua aproximagcao quadrética (na ver-
dade, no ponto 6timo seria a representagao quadrética de f(a) porque as restrigoes
foram atendidas), e se as restrigoes forem linearizadas, o problema NP se transforma
em um problema QP, ou seja, fungao objetivo quadrética com restri¢coes lineares.
Dessa forma, solucionar o problema NP pode se traduzir em seqiiencialmente solu-
cionar subproblemas do tipo QP, o que é conhecido como programacao quadratica
seqiiencial ou SQP (Sequential Quadratic Programming.

O subproblema QP é dado por

min fl) + Vf(xr) di + df Hydy,
sujeito a (3.23)
Vgl(wk)Tdk + gl(mk) = 0, 7= 1, e, Mg

Vi(x) dy, + gi(z)

IN

0, 2=me+1,...,m,

onde dj, = Tp1 — xp.

O método SQP possui 3 estagios principais [29, 30]:
e Atualizacao da hessiana da funcao objetivo dada pelo lagrangeano.
e Solugao de um subproblema do tipo QP.
e (Calculo do passo da procura em linha e da funcao de mérito.

Cada um dos estagios é brevemente descrito na seqiiéncia.
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3.4.1 Atualizacao da Hessiana

Sendo a fungao objetivo definida pelo lagrangeano, as equagoes de atualizagao

da hessiana de acordo com o método BFGS sao dadas por

T -1, Tgr-T
-1 1, Gq HyospspHy
Hk+1 = H," + Ta Trr—1 )
qj Sk s, H, s

(3.24)

onde

S = Lg41 — Ty

m

g, = V(@) = V@) + > A (Vai@i) — Voila). (3.25)

i=1
Nesse caso também se aplicam outros métodos de estimacao da hessiana tal

como o DFP [29, 30].

Essa é a iteracao principal do método SQP.

3.4.2 Solucao QP
Seja o problema QP

min q(d)=d"Hd+ c'd
deRn

sujeito a (3.26)
[A]d = bi, izl,...,me

[A]d < bi, i:me—i—l,...,m,

o qual se relaciona intimamente com a equagao (3.23), onde d = x — x,.

Para solucionar o problema acima é usado o método do conjunto ativo [29, 30],
o qual define uma matriz Ay, iterativa, que guarda informacao das restricoes ativas,
ou seja, as restrigoes que foram atendidas (se encontram na fronteira das restrigoes).
J& os vetores [A]; s@o as linhas da matriz de restri¢goes A, de tamanho m x n, onde
n é o numero de variaveis a otimizar.

A matriz A, é atualizada em cada iteracdo k e é a base para encontrar a
direcao de busca cik, assim definida aqui para ser diferenciada da direcao de busca
dy. das iteragoes principais do método SQP (ver Subsecao 3.4.1). A diregao de busca
d;, estd contida no espaco varrido pelas colunas da matriz Z;, que sao ortogonais a

matriz de restricdes ativas Ay, ou seja [29, 30]

A Z, = 0. (3.27)
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Para que a direcao de busca dj se encontre no espaco nulo da matriz de

restrigoes ativas, ou seja, mantenha ativas as restricoes, basta fazer

~

di. = Zp, (3.28)

onde p é um vetor qualquer. Sendo assim, o problema sofre mudanca de variavel e

é reescrito por

min q(p) = pTZZHka +c'Zp

PER™
sujeito a (3.29)
[A]Zka = bi, izl,...,me

[Al]; Zp

IN

bi, i1=m.+1,...,m,
Se a matriz H é positiva definida, entao o minimo é encontrado fazendo
Vqlp) = ZIHZwp+c"'Z, = 0. (3.30)
O vetor de variaveis a otimizar é entao finalmente atualizado por
Tpp1 = T+ ady, (3.31)

com

Em cada iteracao, devido a natureza quadratica do problema, existem apenas
duas escolhas para o comprimento do passo «. A primeira é utilizar passo unitario,
que é o passo exato para o minimo da funcao. Por outro lado, as restri¢goes inativas
(fora do conjunto ativo) podem influenciar no tamanho do passo, para evitar que o
processo iterativo se afaste da fronteira dessas restrigoes. Nesse caso, o passo seria

dado por [30]

a = miin { _([?k]wgk_ ) } (3.33)

o qual é definido para as restrigoes fora do conjunto ativo e a direcao dy segue para

a fronteira, ou [A}Zcik >0,i=1,...,m.
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3.4.3 Procura em Linha e Funcao de Mérito

A solugao do subproblema QP produz um vetor d;, que é usado para realizar

cada nova iteracao de atualizacao das variaveis do problema, ou seja,
Tyl = T + apdy. (334)

O tamanho do passo «j é escolhido de forma a produzir um decréscimo
suficiente em uma funcao de mérito. Uma funcao de mérito comumente usada é

dada por [29, 30]

V(x) = fl@)+ Y rigx)+ Y rimax[0, gi(w)], (3.35)
i=1 i=me+1
onde o parametro de penalidade r; é dado por
r, = (rk—i-l)i = Imax [)\Z, 1/2 ((Tk)Z -+ )\z)] 5 (336)

permitindo contribuicao das restrigdes que estao inativas na solucao QP mas estavam
recentemente ativas. Nessa solucao, o parametro de penalidade r; ¢ inicialmente

definido por

IV f()]l
rp = n (3.37)
Z IVgi()]]
onde ||.|| representa a norma euclideana. Isso garante que as restri¢goes com menores

gradientes tenham maiores contribui¢oes na funcao de mérito, o que seria o caso

para restricoes ativas no ponto de solucao.

3.5 Conclusao

Neste capitulo foi apresentada uma breve introducao aos métodos de oti-
mizacao quadratica e seqiiencial quadratica, que sao muito importantes para o de-
senvolvimento desta pesquisa de tese.

Todos os projetos dos sistemas transceptores pesquisados dependem forte-
mente de um bom método de otimizagao, capaz de lidar usualmente com restrigoes
nao-lineares.

Para futuras referéncias e maior aprofundamente no assunto, favor consultar

129].
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Ambas as rotinas QP e SQP utilizadas nessa pesquisa estao disponiveis no
toolbox de otimizagdo do MATLAB® [30], conhecidas por fminunc e fmincon, res-

pectivamente.
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Capitulo 4

Otimizacao de Bancos de Filtros

Modulados Nao-Redundantes

Neste capitulo, transceptores nao-redundantes baseados em bancos de filtros
modulados serao desenvolvidos, de forma a otimizar a ocupacao espectral do sistema,
reduzindo a interferéncia em bandas adjacentes. Para tanto, sera feito o uso de
sistemas multiportadoras com memdria finita (FIR).

Este capitulo apresenta parte do trabalho desenvolvido durante a pesquisa
de tese, e que, dentre os frutos, estdo os artigos de revista [18, 32] e o artigo de
congresso [33].

Dentre as propostas apresentadas no primeiro artigo pode-se citar o desen-
volvimento de método computacionalmente eficiente para o calculo das figuras de
mérito dos sistemas, com reducao drastica do tempo de processamento, o que via-
biliza a realizacao de projetos jamais vistos na literatura, dada a complexidade dos
mesmos. Além disso, outra proposta foi o desenvolvimento de um procedimento
de otimizacao capaz de modelar a resposta em freqiiéncia dos subfiltros do sistema
de forma obter um balanceamento entre energia e méximo pico de transferéncia na
faixa de rejeicao, através do uso da técnica WLS [4, 34], e muito 1til para minimizar
interferéncia entre sistemas que ocupem faixas espectrais adjacentes.

Ja para os artigos [32, 33], as principais propostas foram: desenvolvimento
de estrutura especial para o banco de filtros modulados, baseada na técnica FRM
[35, 36], que permitiu realizar projetos de grande complexidade computacional, com

numero elevado de bandas e/ou pequena sobreposigao espectral; proposta de novas
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restri¢oes de projeto no dominio temporal, que garantem uma reducao ainda maior
na complexidade do processo de otimizagao.

A Segao 4.1 apresenta a teoria geral envolvendo os MFBs estudados. Ja a
Secao 4.2 apresenta as fungoes objetivo comumente utilizadas nesse tipo de projeto.
Uma técnica de otimizagao especialmente adaptada ao projeto de MFBs é apresen-
tada em seguida na Secao 4.3. As restricoes de projeto no dominio da freqiiéncia
e do tempo sao detalhadamente descritas nas Segoes 4.4 e 4.5. Um procedimento
especial de otimizacao com ajuste fino é descrito na Secao 4.6 e exemplos ntimericos

sao vistos na Secao 4.7. A segao 4.8 conclui o capitulo.

4.1 O Projeto do Banco MFB

O projeto de MFBs se concentrara no desenvolvimento de filtros protétipos
para bancos criticamente amostrados (sem redundancia), porque nao existe estru-
tura rapida para implementar MFBs redundantes. Por isso, o fator de mudanca de
taxa de amostragem N serd substituido pelo niimero de subbandas M, uma vez que
sao iguais neste caso.

O filtro protétipo H,(z) para bancos MFB pode ser definido como

Hy(z) = hl d(z) (4.1)

h, = [hp(o) h;n(l) hp(Np>]T (4.2)

diz) = [1 27t ... W] (4.3)

onde hy(n), n =0,...,N,, sdo os coeficientes do filtro protétipo, e sua ordem é dada
por

N, = 2KM -1, (4.4)

onde p = 2K é o fator de sobreposicao (overlapping factor) de blocos, e que deter-
mina quantos blocos de informacao na entrada do transmissor sao utilizados para
gerar um bloco na saida do mesmo. A ordem é necessariamente impar e escolhida
dessa forma porque os MFBs com estrutura rapida requerem tal tipo de restricao,
conforme a Segao 2.8. Além disso, o filtro protétipo possui fase linear.

A partir de modulagoes do filtro prototipo, todos os filtros das subbandas do
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transceptor sao desenvolvidos. Por isso, o filtro protétipo deve seguir certos critérios

de projeto para resultar em um bom sistema transceptor.

4.2 Condicoes de Seletividade e Funcao Objetivo

As equagoes (2.60) e (2.61) ja definem condigdes necessarias e suficientes
para que um FB possa ser desenvolvido de forma a resultar em um TMUX com
reconstrucao perfeita. Entretanto, é interessante impor ao transceptor uma boa
seletividade em suas subbandas por dois motivos: pelo lado do transmissor, sera
possivel reduzir a interferéncia co-canal (com bandas adjacentes) com outros siste-
mas de transmissao que estejam atuando no local; ja no receptor, o ruido proveniente
de subbandas adjacentes (ruido branco) serd mais atenuado, reduzindo o ruido de
recepcao da subbanda em questao.

Entao, para impor seletividade nas subbandas do sistema transceptor, define-

se uma fun¢ao objetivo (OF) que contemple a faixa de rejeigao das mesmas, ou seja,

q
p

Ba(hy) = ([ Wl epas ) (45)
Na equagao (4.5), se p = 2, q = 2, o critério é weighted least-squares (WLS)
[4, 37] ou peak-constrained least-squares (PCLS) [34, 18], ou least-squares (LS) se
W(w) = 1. Similarmente, se p = 00, q =1e W(w) = 1, o critério é minimax [4, 38].
Na mesma equagao, H,(e’*) é a resposta em freqiiéncia do filtro protétipo e w; é o
inicio da banda de rejeigao.
Se 0 objetivo fosse desenvolver pura e simplesmente filtros FIR, a solucao
LS, ou seja, Es, poderia ser obtida analiticamente [4, 15|, enquanto que a solucdo
minimax, ou F.,, poderia ser obtida usando o algoritmo de Parks-McClellan [38].
Entretanto, os algoritmos tradicionais de projeto de filtros nao sao apropriados para
otimizar a equagao (4.5), porque a solucao estd sujeita a restrigdes nao-lineares de
projeto impostas pela fungoes de distorgao Ty(2) e de aliasing T;(z), dadas pelas
equagoes (2.60) e (2.61). Nestes casos, a solugao é criar uma func¢do objetivo modi-
ficada (modified objective function, MOF) que contemple as restrigoes de distor¢ao

do sistema e os requisitos de seletividade das subbandas, ou seja
F(h,) = Ey(h,) + A"e(h,), (4.6)
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onde X é o vetor de pesos (ou multiplicadores de Lagrange) e c(h,) é o vetor de
restrigoes, que necessariamente quantifica as N fungoes de distor¢ao do sistema, ou

seja,
A= Dot (4.7)

c(h,) = [colhy) cr(hy) - en-a(hy)]". (4.8)

O vetor de restrigoes sera descrito detalhadamente mais adiante.

A MOF F (h,,) desenvolvida na equagio (4.6) pode ser resolvida com métodos
QP ou LS [29], que requerem a formulagao analitica das derivadas parciais de pri-
meira e segunda ordem da MOF. Neste caso, A deveria ser definido a priori. Outra
solugao é fazer uso de método SQP [29], que otimamente ajustard os multiplicadores
de Lagrange a fim de atender as condigoes de KT [29], introduzidas no Capitulo 3.
O segundo algoritmo de Dutta e Vidyasagar baseado em métodos QP é bastante
eficiente para resolver tais problemas. O apéndice A traz maiores detalhes sobre
esse algoritmo. Ja a alternativa proposta nessa tese se baseia no método que serd
visto na Secao 4.3, menos computacionalmente intensivo e de igual eficiéncia.

Via de regra, o sistema terd um bom compromisso entre energia e minima
atenuacao na banda de rejeicao, e boas figuras de distor¢ao, se o projeto for desen-
volvido com OF do tipo LS ou WLS, sendo que projetos LS sao bem mais simples.
Isso é intuitivo porque as subbandas apresentarao resposta em freqiiéncia com ate-
nuagao crescente a medida que a freqiiéncia se afasta da banda passante. Entre-
tanto, a solucao WLS é mais geral, e, por isso, desenvolveu-se neste trabalho uma
técnica de otimizacdo baseada no algoritmo WLS-Chebyshev [34], conhecida como
peak constrained least squares (PCLS), adaptada ao desenvolvimento de MFBs com
restrigoes nao-lineares [18]. Essa foi uma proposta dessa pesquisa de tese. Apesar do
algoritmo ter sofrido algumas alteragoes, foi batizado com o mesmo nome atribuido
pelos autores em [34], ou seja, PCLS. A Subsegao 4.3 explica o processo iterativo
PCLS e como atualizar a fun¢ao de ponderacao W(w).

A equagao (4.5) pode ser representada por uma versao discretizada, onde
p = 2, q = 2, que permite obter as solugdes LS, WLS, PCLS e minimax (as duas
ultimas iterativas), sendo descrita por

Ey(hy) = Z W2(w])A%Lp(w])AW7 (4.9)

w; Ews, ]
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onde

Np—1

Apy(w) = 2> hy(n)coslw,(n — N, /2)] (4.10)

n=0
é a resposta em freqiiéncia de fase zero de H,(e/*7), e A, é o tamanho do intervalo da
grade de freqiiéncia. O nimero de pontos em freqiiéncia w, deve ser pelo menos 10
vezes o numero de coeficientes no vetor h, [18], e foi determinado apds a realizacao
de intiimeros projetos.

Para executar o processo de otimizacao, o vetor gradiente da fungao objetivo
deve ser computado [29]. O gradiente de uma fungao genérica f(h,(0), hy(1), ..., hy(N,

escalar, simplesmente denominada f, é escrito como:

of
9, (0)

of
Vi=| oW (4.11)

of

L Ohp(Np)

onde o operador % denota a derivada parcial da funcao f em relacao a variavel
hp(n).

As derivadas parciais de Ef(h,), para n = 0,..., Np—1

-— (o filtro protdtipo

tem fase linear para resultar em uma transferéncia total do FB de fase linear),
sao detalhadas em [18], e sdo necessdrias para calcular o vetor gradiente usado no

algoritmo de otimizacao. Tais derivadas sao dadas por:

OE,(hy) _ )
Ohy(n) 4A,, Z W= (w,)Ap, (w,) cos|w,(n — N, /2)], (4.12)

Wy
uma vez que N, é impar.

As derivadas parciais das restricbes na MOF em relacao aos parametros a
otimizar serao tratadas nas Secoes 4.4 e 4.5. Tais derivadas sao necessarias para
o célculo do vetor gradiente que sera usado durante o processo de otimizagao (ver
Segoes 3.2 e 3.4).

O problema de encontrar o filtro 6timo PCLS sujeito as restricoes nao-lineares
foi estudado em [39], resultando em um projeto mais complexo do que o que é
proposto em [18]. Jd o projeto de FBs 2-bandas foi estudado em [40]. Um tratamento

mais geral pode ser encontrado em [15], porém envolve otimizacdo QP baseada em
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objetivo LS ou minimax, mas com funcdo objetivo similar a (4.6). Outra técnica
interessante é apresentada em [41], onde o filtro protdtipo é restrito a ser uma
fatoragao espectral de um filtro de Nyquist [42, 43]. O resultado é um MFB com
funcao de distorcao nula (Ty(2) = 27%, d € Z, onde d é um atraso qualquer), mas
que ainda representa distorcao devido ao aliasing. O método SQP foi necessario
em alguns momentos nessa tese para efetuar a otimizagao do MFB porque existiam

restrigoes nao-lineares.

4.3 O Algoritmo PCLS

Como apresentado em [37, 44], a solugdo do problema minimax pode ser
aproximado por sucessivas minimizacoes WLS. A solucao PCLS também é capaz
de solucionar o problema minimax. Porém, a solu¢cao PCLS nao se restringe a
unicamente este, mas atinge qualquer relacao de compromisso entre as solugoes LS
e minimax, através de um processo iterativo.

A equagao (4.9) faz uso de uma fungao de ponderagao W (w,), a qual deve ser
calculada iterativamente no algoritmo PCLS. Sendo assim, a fungao objetivo PCLS
fica

Ey(hy) = Y Wiw)|Hy(e)PA,, (4.13)
w,Elws,]
onde Wi, (w,) é a funcao de ponderacdo na k-ésima iteracao.

Para realizar a otimizacao PCLS de um filtro FIR, basta minimizar a equagao
(4.13) iterativamente com o método descrito em [34], o qual é capaz de atingir uma
excelente relagao de compromisso entre as solugoes LS e minimax. Neste algo-
ritmo, o processo de otimizagao modifica gradualmente a funcao objetivo em cada
iteracao através de ponderacgoes para cada ponto da grade de freqiiéncias pelo va-
lor quadratico do erro entre a resposta desejada (zero) e a atual, na banda de
rejeicao [34]. Isto é alcangado ao longo das iteragoes k = 0,1,..., ky,, onde k,, é o

nimero maximo de iteragoes, fazendo

Wi (w) = Wi (w)) Vi(w,) (4.14)
Bk(w])7 ws < Wy <wy

Vi(w)) = - ; (4.15)
Bk(LUJ), wJSwJ<7T
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com

(w) —wi)Ewre) + (Wi = w)) E(wr)

By(w,) = (@11 — 1) )
wr <w, <wri, (4.16)
e
B(w) = |H(e)],  w, <w, <7, (4.17)
onde as freqiiéncias wy, arranjadas em ordem crescente, para I =1,2,...,.J,..., Ny,

correspondem aos picos da fungdo erro F(w,) na banda de rejei¢do, na k-ésima
iteracao. Desta forma, a fungao Bj(w,) se torna a envoltéria de |H,(e?*)| naquela
iteracao. O parametro J caracteriza unicamente o projeto PCLS, uma vez que
determina a grade de freqiiéncias onde a resposta do filtro protétipo transita do
comportamento minimax para o LS. Em particular, os projetos LS e minimax cor-
respondem a J = 1 (w; = w,) e J = Ny (wy = m), respectivamente. Como resultado,
Ny é o indice do ultimo pico da func¢ao erro, uma vez que as fronteiras da faixa de
rejeicdo também sao consideradas picos [34]. A Figura 4.1 mostra a func¢ao erro
(linha pontuada) para um filtro passa-baixas genérico, assim como sua envoltéria
By(w) (linha tracejada-pontuada) e a envoltéria modificada Vi (w) (linha sélida), a
qual é forgada a ser constante a partir da freqiiéncia w; (J = 5 no exemplo).

Agora, o procedimento para o projeto de filtros protétipos PCLS para MFBs
baseado na funcao objetivo modificada na equagao (4.6) é apresentado.

Assumindo que F'(h,) leva em consideracéo a funcao objetivo WLS Ej(h,) e
as restri¢oes nao-lineares do problema em questao, como na equagao (4.6), os passos

que descrevem um procedimento suavemente convergente sao os seguintes:

1. Defina o niimero de subbandas M e o fator de sobreposicao ¢ = 2K. Escolha
algum filtro protétipo com comportamento LS e comprimento 2K M, como
solugao inicial ou, alternativamente, use um protétipo PR como descrito em
[15, 27]. Faga k = 0 (primeira iteragao) e ajuste o parametro J que unicamente

determina a funcao de ponderacgao, ou

Wi (w,) = (M)ek : (4.18)

Vi
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Figura 4.1: Fungao erro E(w) (linha pontuada), e suas derivagoes B(w) (envoltéria,
linha tracejada-pontuada) e V(w) (linha sélida), para um filtro genérico passa-

baixas.

com Vi (w,) dado pela equagao (4.15), a qual precisa ser calculado sobre uma

grade de freqiiéncias densa, com S ~ 10N, pontos, e onde

Vi = %ZVR(%) w, € |ws, 7 (4.19)

é o valor médio da funcao envoltéria calculada na k-ésima iteracao, e
_ ¥
O = 0,4 (4.20)

é atualizado em cada iteracao usando o parametro v, comecando por #y = 1,5.
Um bom valor para este parametro encontrado heuristicamente é ¢ = 0,9.
Cuidado deve ser tomado para evitar que 6, se torne muito pequeno. Uma
boa faixa para tal parametro é dada em [37] 1,2 < 0, < 2, o que significa que 6
pode ser ajustado até para um valor maior do que o proposto no procedimento

acima.

Escolha um algoritmo QP, ajustando os pesos das restricoes no vetor A e
fornecendo ao algoritmo de otimizacao a fungao F (h,) e suas derivadas parciais

de primeira ordem.

Otimize eficientemente os coeficientes do filtro protétipo, mantendo a fungao
de ponderacao WLS inalterada durante o decorrer do processo, na iteracao

atual.
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2. Fagca k = k+1. Se k = k,, for alcancado ou outro qualquer critério de tolerancia
for satisfeito, pare. Caso contrario, calcule V, e V; como nas equacoes (4.15)

e (4.19) e atualize W2 (w,) como segue:

O
Vi (w
Wiy (w)) ( k£k1)> , Wy € lws,wy)

W) = § T SNCEY
Wi—1(w)) (r/_k) ’ w, € [wy, ]
onde
e =  max {Vi(w)}, (4.22)

com 6, atualizado usando a equagao (4.20). Com este novo valor de W73 (w,),
calcule Ej(h,) usando a equacio (4.13). Entdo, otimize F(h,) na equacio
(4.6) eficientemente usando um algoritmo QP, e repita o Passo 2. Em geral,

5 < k,, <10 é uma boa faixa para o nimero de iteragoes.

Se a escolha for pelo algoritmo SQP, sera preciso determinar Ef(h,) e as res-
trigoes separadamente, assim como suas derivadas parciais de primeira ordem.
E importante ressaltar que, quando um algoritmo tipo SQP esta sendo usado,

o vetor de pesos das restricoes A nao é usado e a fungao objetivo se reduz a

O procedimento proposto faz uso de uma funcao de ponderacao normalizada
(dada pelas equagoes (4.18) e (4.21)), similarmente ao proposto em [37], de forma
a assegurar que a faixa dinamica da fungao de ponderacao seja mantida baixa. A
principal diferenca é que, aqui, a atualizacao é feita de uma forma mais suave. Além
disso, a funcao de ponderacao possui um parametro extra €, que atua na faixa LS
da banda de rejeicao, evitando que a funcao de ponderacao se torne pequena nesta

regiao, assegurando que picos de magnitude elevada nunca ocorram.

4.4 Restricoes no Dominio da Freqiiéncia

Na prética, para controlar a fungao de distor¢ao Ty(z) e a transferéncia de

aliasing T;(z), i =1,..., M — 1, as seguintes restri¢oes sdo definidas
Colhp,w) = ||To(e’)| —1]-6 <0 (4.23)
Ci(hy,w) = |Ti(e™)] = d2 <0, (4.24)
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para w € [0,77], uma vez que as fungdes Tj(e/*) sdo periddicas com periodo =
[3, 15]. Foi observado em [45], que um nimero razodvel de pontos para a grade gira
em torno de 40K, onde o = 2K é o fator de sobreposicao, que influencia diretamente
na ordem do filtro protétipo.

Os parametros 0; e 0o ajustam a margem permitida das distor¢oes para o
alcance da meta, e sao especificagoes de projeto.

E importante frisar que existem técnicas para se desenvolver o projeto do
FB ou do MFB de forma que as distorcoes sejam totalmente eliminadas devido as
propriedades intrinsecas da estrutura utilizada [27, 26]. Tais técnicas sao discutidas
na Segao 2.9.

As restrigoes de desigualdade no dominio da freqiiéncia ou FDIC (frequency
domain inequality constraints) das equagoes (4.23) e (4.24) devem ser calculadas para
um conjunto discreto de fregiiéncias que contemple 0 < w < 7 e devem ter valor
menor ou igual a zero em qualquer ponto do conjunto para que sejam satisfeitas.
Sendo assim, podem ser definidas funcoes de distorcao quadraticas que satisfazem
tais requisitos e fornecem melhor senso de diregao ao método de otimizacao na busca
do minimo. Tais func¢oes sao dadas por

c(hy) = > &(hyw). (4.25)
wel0,77] \ &>0

As fungoes de distorcao da equagao (4.25) serao usadas na equagao (4.6) para
que seja efetuada a otimizacao do transceptor.

Aparentemente, a complexidade computacional do sistema é bem elevada.
Porém, existe uma forma répida de calcular cada fungao Tj(e’) [45, 32], partindo

da representacao das fungoes de distor¢ao no dominio z, que, apds certo algebrismo

e considerando a simetria do filtro protétipo !, tornam-se [18] (ver Apéndice B)
K-1
Ti(z) = 2M2M [ai(Np) + > ai(N, — 2MI) (1) (M 4 2721 | (4.26)
=1

onde N, é a ordem do filtro protétipo, e cada coeficiente a;(n) é definido de acordo

com
2N,

Z{Why(n) = hy(n)} = ai(n)z™", (4.27)

n=0

1Os filtros protétipos para MFBs do tipo CMFB, SMFB e MDFTFB em geral possuem fase
linear. [3, 4]
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ou seja, os coeficientes a;(n) podem ser calculados convoluindo a resposta im-
pulsional h,(n) com sua versao exponencial-complexa modulada W/ h,(n), onde

j2me

W; = e"ar . E mais, pode-se mostrar que [18] (Apéndice B)
Ti(z) = Z{(Wi*hp(n) * hy(n))y(n)}, (4.28)
parai=0,...,(M — 1), onde

0, (N,—n)#2Mc
v(n) = . (4.29)
2M(-1)¢, (N, —n)=2Mec, c€Z

Devido a simetria, T;(z) = Ta—i(2) [3, 15], as fungdes s6 precisam ser calcu-
ladas para i = 0,...,|M/2], onde |x] denota a parte inteira de z.
Cada resposta impulsional t;(n) = Z71{Ti(2)}, para i = 0,...,|M/2], é

calculada como segue:

1. Para um dado filtro protétipo h,(n) de ordem N, faga L = [(2N,—1)/M|M,
onde [z] denota o menor inteiro maior ou igual a x, e calcule a DFT de

tamanho L de h,(n) completada com zeros, a qual serd chamada de H,(k).

2. Calcule H}(k) = Hy(k — L/Mi) simplesmente aplicando deslocamentos circu-

lares a direita nas componentes de H,(k)

3. Os coeficientes a;(n) resultam da DFT inversa do produto H,(k)H, (k). Fi-
nalmente, resta multiplicar a;(n) por (n) para obter a resposta impulsional

desejada t;(n).

A Tabela 4.1 mostra o nimero de multiplicagoes em ponto-flutuante associa-
das com as equagoes (2.61) e (4.26), as quais representam as formulagoes tradicional
e simplificada, respectivamente para o calculo das fungoes T;(z). Foi assumido que
o filtro protétipo tem fase linear e ordem N, = 2K M — 1. Nesta tabela, as entra-
das MC e MP significam modulacao por cosseno e multiplicacao polinomial, nesta
ordem. Percebe-se claramente que, se K >>1e M >> 1, o numero total de mul-

tiplicacoes aproxima-se de 4K2M3 e 2K2M para a formulacao tradicional e para a

1
5 em

simplificada, respectivamente, resultando em uma redugao por um fator r = -

favor das formulagoes simplificadas [18]. Essa foi uma proposta dessa tese, e veio

a viabilizar o desenvolvimento de bancos de filtros NPR, que facilmente permitem
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ajustar o compromisso entre distorcao e concentracao espectral. Outro ponto im-
portante reside no fato de que o dominio das técnicas de projetos para estruturas
menos restritivas (onde se baseiam os filtros NPR), permite adapté-las com bastante

eficiéncia aos sistemas onde o meio de transmissao é bem hostil.

Tabela 4.1: Complexidade computacional das formulagoes tradicional e simplificada,
para o calculo das fungoes T;(z).
estagio tradicional simplificada
MC AKM -
MP  KM@Q2KM+1)x M  KM(K +1)
Total 2KM?*(2KM +1+ ) 2KM(K +1)

Considerando o fato de que o ganho computacional para o computo das
fungoes T;(z) é especialmente impressionante quando o nimero de bandas M é
elevado, e a necessidade usual de MFBs com um elevado M, que traz consigo alta
seletividade espectral para transmissoes multiportadoras, este resultado contribuiu
significativamente para o projeto de tais sistemas.

Uma vez dadas as fungbes de distor¢ao quadratica ¢;(h,), que compdem o
vetor de restrigoes c(h,), é necessario desenvolver as derivadas parciais destas em

relacao aos coeficientes do filtro prototipo a otimizar. Estas derivadas parciais sao

dadas por
e L 06(w)
=2 Y 4w : (4.30)
/ /
Ohy(n’) e 5T 650 Ohy (1)
onde
: ~ 0AT, (w
0¢;(w) 81gn(co(w)AT0(w))%T7°(r(L,)), i=0
Oh,(n) ) DAL (W) , (4.31)
: Sgn(Ar (@),
sendo que sign(x) é o sinal de z,
Ty(e?) = e_j(a)Np'f‘%)ATi (W), (4.32)

Ar(w) = 2Meéli {ai(]\/'p) +2 Z_ a;(N, — 2M]I) cos [(2Mw + m)I]| (4.33)

=1
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e que (consultar Apéndice B)

O0AT, (w) _ SMcos mi(2n' 4+ 1) "

Oh,(n') M

K-1
{hp(n') + > [hy(n' + 2M1) + hy(n — 2M1)] cos (2Mw + )1) |
1=1
(4.34)

Aqui, hy(n') =0 paran’ < 0en' > N,.
Todos os detalhes das formulagoes envolvendo o calculo das restrigoes e todos

os detalhes de projeto dos MFBs se encontram também nos artigos [18, 32, 45].

4.5 Restricoes no Dominio do Tempo

As restrigoes no dominio do tempo sao muitos tteis quando se deseja desenvol-
ver um projeto onde o transceptor seja otimizado baseado somente no conhecimento
da ordem do canal. Isso ocorre porque, para cada atraso inserido no canal, pode ser
inserido mais um conjunto de restrigoes temporais sobre as restrigoes atuais, a fim
de minimizar as imperfei¢oes devidas ao meio fisico.

O desenvolvimento desta secao é feita com base em filtros de Nyquist [42,
43], que sao uma classe de filtros FIR cujos coeficientes da resposta impulsional

satisfazem as seguintes condicoes:

ha(N) # 0
ho(N+IM) = 0, I=+1,+2, ... (4.35)

para um inteiro N e um fator de interpolacao M. Estes filtros também sao conhe-
cidos como filtros de banda M-ésima e podem ter fase linear.

Na seqiiéncia, H™ (z) denota a funcao de transferéncia de um filtro de ordem
2N e banda M-ésima (filtro de Nyquist), com os coeficientes da resposta impulsional
dados por h,(n) e satisfazendo, além das condigoes da equacao (4.35), a condicao
hn(2N — n) = hy,(n). Portanto, o filtro resultante possui fase linear. Tal classe
de filtro é muito util, por exemplo, em comunicagoes digitais onde os simbolos de
dados sdo sobreamostrados de um fator M e filtrados por H\™ () [43]. Nestes
casos, nao havera ISI na seqiiéncia recebida assumindo que o transmissor e receptor

estejam sincronizados e que o canal seja ideal, ou um simples atraso. Esse tipo de
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conformacao de pulso é util para modelar o espectro do sinal transmitido, evitando
interferéncia demasiada em bandas adjacentes do espectro. Dessa forma, basta que
o receptor decime o sinal recebido por M para recuperar a informacao original.

Existem muitas alternativas para se desenvolver o filtro de Nyquist, sendo
que sempre se usa alguma restrigao espectral.

Foi verificado independentemente em [41] e [46] que MFBs do tipo CMFB,
SMFB e MDFT com distorcao de amplitude e fase nulas (Tp(z) = 2~%), e conseqjiien-
temente TMUXes com ISI nula, sdo obtidos desenvolvendo filtros protétipos H,(z)

de forma que satisfacam
[Hy(2)] = HP(2), (4.36)

ou seja, que a convolucao do filtro protétipo com ele mesmo resulte em um filtro de
Nyquist. Obter tal propriedade significa impor restrigoes de igualdade no dominio
do tempo ou TDEC (time domain equality constraints). Se a ordem de Hp(z) é
N, = 2K M —1, os coeficientes h,(n) de HPM (2) = [H,(2)]?, com ordem resultante
N, = 2N, = 2(2KM — 1), devem satisfazer as seguintes propriedades para obter

um MFB que resulte em um transceptor com ISI nula:

1/(2M), se 1=0
ha(N, — 2M1) = , (4.37)
0, se I=1,....,K—1
onde 1/(2M) é o valor do coeficiente central da resposta impulsional, o que vai de

acordo com a definicdo de um filtro FIR de banda 2M-ésima de fase linear [43].

Além disso, os coeficientes h,(n) e h,(n) sdo relacionados por

ha(m) = > hy(m —T7)hy(7), (4.38)

param = 0,1,..., N,, onde hy(n) =0 paran < 0en > N,.

A idéia de impor TDECs para filtros sem ISI foi desenvolvida em [41] e [43],
onde o primeiro focalizou no desenvolvimento de filtros protétipos na forma direta
para bancos CMFB, e o segundo desenvolveu uma estrutura cascateada para projetar
filtros de banda M-ésima.

Como H,(z) ¢é funcdo quadratica em h,(n), as restri¢des na equagao (4.37)

sao nao-lineares. Entretanto, fazendo

1/(2M), if 1=0
o = ho(N,—2MIl) = : (4.39)
0, if I=1,...,K—1
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obtém-se um cendario tipico de otimizacao SQP (objetivo e restri¢goes nao-lineares),
bastando apenas considerar a MOF da equagao (4.6), tendo como OF a seletividade
espectral e a equagao (4.39) como restrigoes.

Neste caso especifico, as derivadas parciais das restricoes com relacao ao

coeficientes a otimizar sdo muito simples [32]

861
Ohy, (n)

= 2 (hy(n + 2M1) + hy(n — 2M)) . (4.40)

paral=0,..., K —1.

O beneficio direto de usar as TDECs da equacao (4.39) é que sua complexi-
dade computacional depende somente de K, o que tende a ser muito menor do que
M. O mesmo nao se aplica as FDICs, como na Subsecao 4.4, e em [46]. Entao, ao oti-
mizar um FB para um ntumero elevado de subbandas M, a melhor escolha em termos
de complexidade computacional seria usar TDECs. Além disso, como essa técnica
permite desenvolver transceptores com ISI nula, a distor¢ao é devida somente a ICI,
a qual serd aproximadamente da mesma magnitude que a méxima transferéncia na
faixa de rejeicdo da resposta em freqiiéncia do filtro protétipo [3, 15, 33, 41]. Por
outro lado, restri¢oes de igualdade podem trazer solugoes muito limitadas e, permi-
tindo pequenas distorgoes na ISI, a respectiva ICI pode ser reduzida. Dessa forma,
ao invés de empregar TDECs, uma boa opcao de projeto pode se basear no uso de
restrigdes de desigualdade no dominio do tempo ou TDICs (time domain inequality
constraints), as quais limitam a magnitude das restrigdes temporais a serem menores

do que um pequeno fator de tolerancia, ou seja,

|ho(N, — 2M1) — 1/(2M)], se 1 =0
|hn (N, —2M1)|, se I=1,...,K —1,
< 4 (4.41)

O valor de 0 deve ser escolhido de forma que a distorcao total do sistema
seja aproximadamente a mesma do problema usando FDICs. Os coeficientes da
resposta impulsional resultante h,, (N, —2M1) podem diferir dos valores ideais dados
na equacio (4.37), e sdo, portanto, denotados por h, (N, — 2MI).

Um pequeno incremento 9, que pode ser restrito a uma faixa dinamica apro-
priada, determina a diferenca entre os valores ideais e os resultantes da otimizacao,

para as restri¢oes. No pior caso, o erro resultante e(l) = h,,(N,—2M1)—h,,(N,—2MI)
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para l = 0, 1, ..., (K — 1), se soma construtivamente de uma maneira que, no
dominio da freqiiéncia, exista um ganho de (2K — 1). Isso se deve ao fato de que o
ntimero de termos para o erro e(l) é (2K — 1). Sendo assim, 0 deve ser escolhido na

faixa

2K51_ - <0< 4, (4.42)
onde §; é a distorcao total desejada, como na equagao (4.23). Uma vez determinado
0, o algoritmo de otimizagao pode ser executado.

A equagao (4.41) é adequada ao emprego de rotinas de otimizagao baseadas
em SQP, mas o mesmo nao se aplica a rotinas do tipo QP porque as restrigoes nao-
lineares ¢;, para [ = 0,..., (K — 1), tém que ser explicitamente inseridas na MOF,

como na equacao (4.6). Mas isso pode ser contornado, por exemplo, escrevendo a

MOF como

F=E,(1-M)+Xx > a, (4.43)

1€ [0,K-1]\ ¢;>0

onde, neste caso, apenas as restrigoes ativas serao consideradas em cada iteracao do
processo de otimizacao, e A é um escalar entre 0 e 1 definido pelo projetista para
controlar a relevancia das restrigoes. De fato, essa MOF foi testada em algoritmos
do tipo QP, e os resultados obtidos foram muito similares aos obtidos utilizando
rotinas do tipo SQP, que ajustam a relevancia das restricoes otimamente de acordo

com multiplicadores de Lagrange [29].

4.6 Procedimento de Otimizacao com Ajuste Fino

As subsecoes anteriores mostraram como usar apropriadamente ambas as res-
tricoes FD e TD, de forma a otimizar MFBs com determinada margem de distorcao
prescrita. Foi observado que o uso das restrigoes FD (TD) resultam em rotinas
caracterizadas por uma alta (baixa) complexidade computacional e maior (menor)
acuracia do resultado final. Portanto, para obter uma rotina que seja rapida e acu-
rada, é interessante combinar de forma apropriada ambas as técnicas FD e TD. Uma
boa alternativa é utilizar uma rotina de otimizacao com ajuste fino, que foi proposta
nesta tese, e que permite o desenvolvimento de tais sistemas.

Dadas as especificagoes basicas do FB, ou seja, o nimero de subbandas M e

o fator de sobreposicao ¢ = 2K, é possivel calcular a ordem de filtro protétipo por
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N, = (2KM —1). O conjunto de especificagbes esta definido quando se determina
o fator de roll-off p, e as méximas distor¢oes de amplitude (e fase) e de aliasing, &,
e 0o, respectivamente.

Dado o conjunto de especificagoes, pode-se achar a solucao otimizada usando

o seguinte procedimento em 3 passos:

1. Escolha uma rotina QP ou SQP, pois sao adequadas para a otimizacao dos
MFBs em consideragao. Projete um filtro prototipo passa-baixas satisfazendo
o conjunto de especificacoes, a nao ser pela maxima distor¢cao de amplitude e

de aliasing.

2. Otimize eficientemente o MFB com restricoes TD, como na Subsecao 4.5,
usando uma escolha apropriada para o parametro ¢, dada a maxima distorcao
de amplitude 9;. Dependendo do problema em consideracao, mais de 500

iteragoes podem ser necessarias.

3. Use o filtro protétipo do Passo 2 como solucao inicial para este passo. A
otimizacao agora é realizada com restricoes FD, com a mesma rotina de oti-
mizagao usada no Passo 2. O ntmero total de iteragoes neste passo é conside-

ravelmente baixo. Usualmente, menos de 50 iteracoes sao necessarias.

No procedimento acima, o Passo 2 realiza uma otimizagao “grosseira” (menos
acurada) do MFB, enquanto que o Passo 3 é responsavel pelo ajuste fino do filtro
protétipo resultante, de forma que as especificagoes sao atingidas e a funcao objetivo

¢ minimizada convenientemente.

4.7 Exemplos Numéricos

O filtro protétipo para um MFB M-bandas pode ser especificado pelas freqiiéncias

de corte

_(=pr (tpr
Wp = Toa W T o (4.44)

onde w, e w; sao as freqiiéncias de corte da banda passante e da banda de rejeicao,
respectivamente, e p é o chamado fator de roll-off.

E desejavel que wsip ~ a fim de atingir a NPR para o sistema resultante.

T
2M°
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Um algoritmo quasi-Newton com line search baseado na técnica BFGS [29] foi
utilizado, o que visava resolver o problema apresentado na Subsecao 4.2, buscando
obter bom desempenho no que tange a energia e maxima transferéncia na faixa de
rejeicao, ou seja, minimizar Fy e F,, para uma dada distor¢ao de amplitude, medida
por d; (equagao (2.62)), e que estd intimamente relacionada com a ISI.

A técnica PCLS, apresentada anteriormente na Subsecao 4.3, é amplamente
utilizada devido ao fato de permitir ajustar a relacao de compromisso entre Ey e
E., apenas ajustando o parametro .J, discutido na Subsecao 4.3 e com detalhes em
[18].

A idéia principal é analisar o comportamento das figuras de mérito d, da
equacao (2.62) e ICI quando d; (ou ISI) é mantido constante, para varias relagoes
de compromisso entre Ey e E.,, comegando pelo projeto LS (minimo F, e maximo
E.), e finalizando no projeto minimax (maximo Fy e minimo E,).

Todos os exemplos foram realizados no Matlab®.

4.7.1 Exemplo nimerico sem restricao de aliasing

O procedimento PCLS foi aplicado no projeto de um MFB com as seguintes

especificagoes:
( M = 32
K = 8
p = 1.0 (4.45)
01 = 0.01
92 (o menor possivel)

\

o que significa que a restricao 6, tem que ser atingida e que a restri¢cao d, nao existia,
mas deveria ser mantida baixa, o que culminaria em um valor reduzido também para
a figura de mérito ds.

A ordem do filtro protétipo é N, = (2K M —1) = 511. A Tabela 4.2 sumariza
os resultados atingidos por ambos os projetos LS (J = 1, w; = w,) e minimax
(J = Ny, wy = m). O parametro J, como mencionado, é utilizado em projetos
PCLS e determina a porcao da banda de rejeicao onde a resposta em freqiiéncia é
minimax. Por exemplo, para J = 1, toda a banda de rejeicao é LS. Para J tendendo

a0 maximo, toda a banda é minimax.
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Na tabela também ha uma comparacao com o projeto LS em [15], cujo desem-
penho foi medido baseado nos coeficientes fornecidos atenciosamente pelo respectivo
autor. Claramente, ambos os projetos LS tiveram desempenhos semelhantes. FEn-
tretanto, a técnica proposta nesta tese é bem menos complexa computacionalmente.

O projeto LS resultou em menores ICI e ds, enquanto que o projeto minimax
resultou nos maiores valores para tais figuras de mérito.

A Figura 4.2 mostra as principais figuras de mérito como uma fung¢ao do
parametro J. Uma vez que dy depende fortemente da resposta nas subbandas adja-
centes do FB, e que a parte de picos de transferéncia constantes na banda de rejeicao
ocupa a largura de banda destas subbandas, a figura de mérito d, quase nao varia
apos um determinado valor do parametro J. Este comportamente é claramente
observado na Figura 4.2(a) para J > 50.

A Figure 4.3 mostra o banco de filtros resultante.

Tabela 4.2: Figuras de mérito para os filtros protétipos otimizados LS e minimax

no Exemplo 4.7.1. Em todos os casos, d; = 0.01 e ISI=—43.0 dB.

Figuras de Mérito LS LS em [15] Minimax

do (dB) —124.9 —125 ~118.6
E. (dB) ~112.4 —~112.0 ~123.4
Ey (dB) 4x107M 45x107* 6.4 x 10713
ICT (dB) ~118.8 —~118.8 ~109.3

4.7.2 Exemplo Numérico com Restricao de Aliasing

Este exemplo mostra o comportamento do projeto PCLS para filtros proto-
tipos com comprimento fixo e diferentes relagoes de compromisso entre energia e
maxima transferéncia na banda de rejeicao. Entretanto, difere-se do exemplo ante-
rior pelo fato de que agora, tanto d; como ds foram restringidos simultaneamente. O

sistema foi especialmente desenvolvido para bancos CMFB, mas se aplica também

a bancos SMFB e MDFTFB.
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(b) ISI (sélido) e dy (trago-e-ponto); (c) Relagdo de compromisso Fa/FE+, para diferentes

valores de J; (d) Resposta em magnitude do projeto LS (J = 1) e o respectivo detalhe na

banda passante; (e) Resposta em magnitude para J = 50 e o respectivo detalhe na banda

passante; (f) Resposta em magnitude para o projeto minimax (J = Nj) e o respectivo

detalhe na banda passante.
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Figura 4.3: Banco CMFB otimizado com critério LS.

As especificagbes sao as seguintes:

p

M = 8

K = 8

p = 10 : (4.46)
5 = 0.01

5, = —126 (dB)

(
o que significa que ambas as restrigoes d; e 0o precisam ser satisfeitas.

De acordo com as especificacoes, o filtro protétipo tem ordem N, = (2K M —
1) =127.

O propdsito do exemplo é comparar diferentes projetos PCLS para os mesmos
niveis de dy e dy. Também ha comparacao com projetos onde a restricao dy é livre,
como no Exemplo 4.7.1.

Como pode ser observado na Figura 4.4, ambas as figuras d; e ISI tém com-
portamento similar, assim como dy e ICI.

O desempenho em termos de Fy e E,, para os projetos com restricao em
dy era esperado ser pior do que o de projetos sem restricao, o que foi confirmado
na Tabela 4.3 e pela Figura 4.4. Em outras palavras, a restricdo ds imposta sobre
a distorgdo de aliasing foi responsavel por aumentar a energia (FEs) e o pico da
transferéncia (F.,) na banda de rejeigao, em diversos projetos, quando comparados

com o0s projetos livres de restricao em ds.
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4.4: Projeto PCLS no Exemplo 4.7.2: (a) ICI e dy para os projetos com e

sem restricao em dy; (b) ISI e d; para os projetos com e sem restricao em ds; (c)

Relagao de compromisso Es/FE., para os projetos com e sem restrigdo em dy; (d)

Resposta em magnitude para o filtro protétipo com parametro J = 10 e restricao

em dy com respectivo detalhe na banda passante.
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Tabela 4.3: Figuras de mérito para os filtros protétipos otimizados pelo WLS modi-
ficado para o Exemplo 4.7.2. Casos J =1e J = N; = 60 correspondem aos projetos

LS e minimax, respectivamente. Em todos os casos, d; = 0.01 e ISI=—43.0 dB.

Figuras de Mérito J=1 J =10 J =20 J =60
ds restringido
dy (dB) ~126.3 —126.2 —126.1 —126.2
E. (dB) —110.2 —121.5 —122.3 —122.2
Ey (dB) 1.39 x 1071 285 x 10712 6.33 x 10713 7.28 x 1013
ICT (dB) ~-120.3 —~119.8 —~119.5 —120.0
ds sem restricao

do (dB) ~126.3 —121.8 —118.0 —~118.6
E. (dB) ~110.2 ~121.5 —122.6 —123.1
Ey (dB) 1.39 x 1071 278 x 10713 430 x 10713 6.63 x 10713
ICI (dB) ~-120.3 —~117.4 —~113.9 —114.3

4.8 Conclusao

Foram apresentadas técnicas de projeto para o desenvolvimento de bancos de
filtros modulados otimizados, que visavam manter uma boa relacao entre concen-
tracao espectral e baixa distor¢ao da saida em relacao a entrada, através de projetos
de reconstrugao proxima da perfeita. Outra opgao seria reduzir ligeiramente a con-
centracao espectral e tornar as distor¢ao de amplitude a aliasing nulas, através do
projeto com reconstrucao perfeita, que serda apresentado no Capitulo 6 como fer-
ramenta necessaria ao desenvolvimento de transceptores redundantes baseados em
MFBs.

Nenhuma das técnicas de projeto apresentadas neste capitulo contemplava o
conhecimento do canal digital, de forma que os transceptores resultantes podem ser
usados em qualquer sistema, seja para canais curtos ou longos, fixos ou variantes no
tempo. Entretanto, serd sempre uma boa pratica fazer uso de equalizadores.

E importante frisar que os transceptores desenvolvidos nao possuiam re-
dundancia alguma.

No Capitulo 7 serao apresentadas simulagoes visando medir o desempenho
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dos sistemas aqui projetados e compara-los com outros sistemas existentes.
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Capitulo 5

Projeto de MFBs de Alta
Complexidade

Neste capitulo sera apresentada uma técnica especial para o desenvolvimento
de MFBs que, por necessidades da aplicagao em questao, resultem em alta comple-
xidade computacional, o que implica em filtros prototipos com comprimento muito
elevado, podendo ultrapassar centenas de milhares de coeficientes. Entretanto, o
numero de variaveis a otimizar pode permanecer relativamente reduzida, na ordem
de alguns milhares de coeficientes.

A estrutura especial baseada na técnica FRM [35, 36] foi inicialmente utili-
zada em MFBs por [47]. Entretanto, a estrutura nao era otimizada, e desta forma,
esta pesquisa de tese contribui para desenvolver métodos de otimizar a estrutura efi-
cientemente, permitindo a reduc¢ao do niimero de variaveis a otimizar e melhorando
as figuras de mérito do MFB resultante.

A Segao 5.1 apresenta a técnica FRM e a Secao 5.2 apresenta as condigoes
de seletividade e funcao objetivo do sistema. As restricoes de projeto do tipo FD
e TD sao apresentadas nas Secoes 5.3 e 5.4, nessa ordem. Exemplos numéricos e a

conclusao do capitulo sao apresentados nas Secoes 5.5 e 5.6, respectivamente.

5.1 MFBs Baseados na Técnica FRM

O projeto com Mascaramento da Resposta em Freqiiéncia, ou FRM (de fre-

quency response masking) [35, 36] usa um par complementar de filtros FIR de fase
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linear. O filtro base, Hy(z), com atraso de grupo %, e sua versao complementar,
2z~ L/2 _ H,(2%), sdo interpoladas por um fator L, para formar bandas de transicao
acentuadas, ao custo de introduzir miltiplas imagens (passa-bandas) em ambas as
respostas. Essas bandas espacadamente repetidas sao entao filtradas e removidas
pelos filtros de mascaramento positivo e negativo, denotados por G1(z) e Ga(z2), res-
pectivamente, e adicionadas para compor a funcao de transferéncia final desejada,

dada por [35]
Hp(2) = Hy(2")G1(2) + (272 — Hy(27))Ga(2), (5.1)

a qual serd usada como o filtro protétipo H,(z) para o desenvolvimento de MFBs
de alta complexidade. O motivo desta escolha é porque a técnica FRM permite o
desenvolvimento de filtros com transicao abrupta e banda larga ou estreita, o que é
muito util em projetos de MFBs altamente seletivos.

O wuso do filtro prototipo baseado na técnica FRM no minimo resulta em
MFBs com complexidade computacional igual ao de MFBs utilizando filtros pro-
tétipos com realizacao direta (DF ou direct-filter) [47, 45]. O preco pago é um
desempenho levemente pior em termos das figuras de mérito, quando novamente
comparado ao projeto tradicional, com DF [45]. Por exemplo, em projetos com
fungao objetivo LS, a energia na banda de rejeicao seria um pouco maior em um
projeto baseado na técnica FRM. Além disso, e mais importante, a estrutura FRM
permite a redugao do ntimero de varidveis a serem otimizadas no projeto do MFB [48,
46, 49], o que torna o processo de otimizagao bem mais réapido, reduzindo também a
quantidade de memoria volétil utilizada durante a execucao do algoritmo, uma vez
que algoritmos do tipo SQP [29] requerem o armazenamento da matriz hessiana ou
sua inversa, cujo numero de entradas é o quadrado do ntimero de variaveis a serem
otimizadas. Em casos extremos, com numero de subbandas muito elevado (ex.:
1024) e uma faixa de transicao muito estreita (ex.: p = 0.05), pode ser impossivel
otimizar o filtro prototipo com técnicas tradicionais, ou otimiza-lo pode requerer
uma quantidade de tempo impraticavel.

E importante enfatizar que se a largura de banda requerida é estreita, o ramo
inferior da estrutura FRM, onde a multiplicacdo polinomial por G5(z) é realizada,
nao ¢é utilizado. A Figura 5.1 mostra a estrutura geral FRM para gerar o filtro

protétipo para o MFB.
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Hb(ZL) > Gl(z)
NL ] Y
272 e Go(2)

Figura 5.1: A estrutura FRM.

Como apresentado em [48], é possivel derivar uma estrutura eficiente para
bancos CMFB (e conseqiientemente SMFB e MDFTFB), a qual terd complexidade
computacional menor do que as implementagoes eficientes de MFBs conhecidas na
literatura [3, 4, 5]. Entretanto, existe uma restri¢ao com rela¢do ao fator de inter-

polacao FRM, o qual deve ser expresso por
L=2K,M+ M/K,, (5.2)

onde K, > 0 e K, > 0 sao inteiros. Em tais casos, usando somente o ramo superior

por simplicidade, o m-ésimo filtro de analise pode ser escrito por

Q-1 2M—1

HM(Z) = Z|:Z_LqHI;1q(_ZLQ) Z Cm7(n+%q)z_iEz{(_z2M) ’ (53)
q:O =0
onde o
Hy (2) = ) (=1)%hy (kQ + q) 27 (5.4)
k=0

para ¢ = 0,1,...,(Q — 1). Aqui, @ = 2K, é o nimero de componentes polifisicas

do filtro base FRM. Além disso

Kq—1
Ej(z) = Y gi(2kM +i)z"" (5.5)

k=0
parai=0,1,...,(2M — 1), onde ¢;(n) é a resposta impulsional do filtro de masca-

ramento positivo de ordem N,,, e K, se relaciona com Ny, e @ por (N, + 1) = QK.

A equagao (5.3) descreve como deve ser implementada a estrutura eficiente
descrita em [48], a qual ndo foi desenvolvida somente para o caso em que se usa ape-
nas o ramo superior da estrutura FRM, mas também para quando os dois ramos sao
utilizados. Os detalhes dessa estrutura estao fora do escopo deste trabalho, porque
os filtros protétipos FRM podem ser mapeados em filtros FIR realizados na forma
direta, convencional, e tais filtros sao aplicados diretamente nas estruturas eficien-

tes tradicionalmente mencionadas na literatura [3, 4, 50]. Essa ¢ a configuragao de

72



interesse neste trabalho porque, ao usar a técnica FRM, o nimero de varidaveis a
otimizar pode ser drasticamente reduzido, como anteriormente mencionado, e o que
se pretende aqui ¢ reduzir a complexidade computacional do processo de otimizagao

e nao do sistema transceptor.

5.2 Condicoes de Seletividade e Funcao Objetivo
para FRM-MFBs

Tudo o que foi exposto na Secao 4.2, relativo as condigoes de seletividade e
funcao objetivo se aplica aqui também. Entretanto, como o filtro prototipo agora
é composto por uma combinagdo paralela de cascatas, ou H,(z) = Hy(z), como na
equagao (5.1), é necessario reescrever as derivadas da fungao objetivo em relagao as
variaveis a otimizar.

No dominio temporal, o filtro protétipo hy(n) é descrito por

ln/L)
hy(n) =Y (he(w)gi(n — Lv) = hy(v)gs(n — Lv)) + ga(n — NyL/2). (5.6)

v=0

J& a funcao objetivo é dada pela equagao (4.9), que é aqui reescrita como

Ey(h,) = Z ng(wj)szva (5.7)
WJE[W&W}
onde
f,7 = [Hp(e™)]”. (5.8)

Sendo assim, as derivadas parciais de primeira ordem podem ser escritas por

of,

OEY(hy) — 9 Z W/?(Wy)fyAwah(n)’

oy (5.9)

w;€ws,m]
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onde h(n) pode ser hy(n), gi(n), ou go(n), e

of
ahb(]n) = 2 ¢ sign(Ap, (w,L)) cos[(n — Ny/2)w,L] }Agl(wj) — Ag, (w))],
Ny
0<n< |—
i)
O = 9 ¢y sign (A, () cosl(n— Ny/2)w] |Agy (w,L) (5.10)
G ) ¢y sign (Ag, (w,)) cos[(n ¢/2)w)] |Am, (w,L)|, .
{Ng —1
0<n< ,
- 2
i = 96y sign (e () cosl(n - Ny/2)w)] |1 — A (L)
doaln) ¢y sign (Ag,(w,)) cos|(n 0/2)w, m,(w,L)|,
0<n< {Ng - 1J :
2
onde
1/2, sen = N,/2 (N, par)
G = 9
1, caso contrario
1/2, sen=N,/2 (N, par
c = / s/ (N par) : (5.11)
1, caso contrario
com Ny, = Ny, = N, Além disso, a descricao da resposta em freqiiéncia dos

filtros de fase linear Hy(2"), G1(2) e Ga(2) em termos de suas respostas de fase zero

(amplitude e fase) é

Hy(e?E) = e ML Ay o,
Gl(ejw) = e_jWNg/QAgl(w), (5.12)
Gg(ejw) = e_ijg/zAGQ(w).

Com as equagoes (4.5) e (5.9), assim como as equagoes auxiliares (5.10), (5.11)
e (5.12), é possivel implementar uma rotina rapida para calcular acuradamente a
funcao objetivo e suas derivadas parciais de primeira ordem, as quais trarao con-

vergéncia réapida para o processo de otimizagao [32].

5.3 Restricoes no Dominio da Freqiiéncia para os

FRM-MFBs

As restrigoes do projeto MFB no dominio da freqiiéncia foram tratadas na

Secao 4.4. Porém, assim como no caso da funcao objetivo, as derivadas de primeira
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ordem terao o computo diferenciado, uma vez a estrutura FRM esta sendo utilizada.
Sendo assim, e com auxilio da equagao (4.30), as derivadas parciais de pri-
meira ordem das restri¢coes em relagoes aos coeficientes do filtro protétipo devem ser

calculadas por

S de Ohy(n)

O _ 3 (5.13)

Oh(n) £~ Oh,(n') Oh(n)

onde h(n) pode ser tanto hy(n), g1(n) ou go(n). Além disso

R
g bt )
S = e () e ()|

S - ) (£

onde hy(n) = 0 para valores nao inteiros de n e paran < 0 e n > N, assim como

3

(5.14)

g1(n) =0 e go(n) =0 paran < 0en > N, no caso em que N, = Ny, = N,,. As

restrigoes ¢; e ¢y sdo dadas pela equacao (5.11). Ja ¢z é dado por

1, se(n'—n)=NyL/2o0r (n'—n)=N,L/2+ N,

0, caso contrario

paran’ =0,1,..., (N, —1)/2. Aqui, foi assumido sem perda de generalidade, que os
coeficientes da resposta impulsional do filtro protétipo satisfazem a seguinte condicao

de simetria: hy(n') = h,(N, —n’).

5.4 Restricoes no Dominio do Tempo para os FRM-
MFBs

Foi mostrado na Secao 4.5 que, se o filtro protdtipo for uma fatoragao espec-
tral de um filtro de Nyquist [42, 43|, entdo o MFB resultante terd ISI e d; nulos.
Além disso, na mesma subsecao, foi descrita a forma de impor aos coeficientes do
filtro protoétipo restricoes no dominio do tempo, sejam de igualdade ou desigualdade,

de forma a realizar MFBs com distor¢ao controlada.
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Agora, dada a teoria exposta na Secao 4.5, fica facil extrapolar para o caso
em que o filtro protétipo é baseado na estrutura FRM.

Assumindo que H,(z) = H(z), com Hy(z) dado pela equacao (5.1), e que a
equacao (5.6) relaciona a resposta impulsional do filtro protétipo com as respostas
impulsionais dos subfiltros FRM, é imediato o desenvolvimento para as derivadas
parciais das restri¢oes temporais. Neste caso, a ordem do filtro prototipo se relaciona
com a ordem dos subfiltros por N, = (LN, + N,) = (2KM —1).

A idéia de impor restrigdes TD para sistemas livres de ISI foi tratada em [43]
e [41], onde [41] focalizou na realizagao direta do filtro protétipo para CMFBs, e o
primeiro desenvolveu uma estrutura em cascata para desenvolver um filtro genérico
de M-ésima banda.

O bloco fundamental para o filtro de Nyquist tratado aqui é dado pela Figura
5.2.

H (ZL) - Gl(Z) H (ZL) - G1<Z)
x(ﬂmM{ : B %} ,[ : B y(n)
e h Go(2) e h Ga(2)

Figura 5.2: Filtro de Nyquist de 2M-ésima banda composto por subfiltros FRM.

As equagdes (4.39) e (4.41) definem as restrigoes temporais. Ja as derivadas,
se mais uma vez for considerado um filtro genérico h(n), que pode ser substituido

por hy(n), gi(n) ou ga(n), podem ser escritas por

Oh,(N, —2M1) i Ohy (N, — 2M1) Oh,)(n') (5.15)
Oh(n) B — Oh,(n') oh(n)’ '
paral = 0,..., K — 1, onde também se faz necessario o uso das equagoes (4.40) e

(5.14).

5.5 Exemplos Numéricos de Alta Complexidade

Nesta subsecao, dois exemplos validam a teoria exposta anteriormente: no
primeiro sdo exigidos pequenos fatores de roll-off e nimero de subbandas (largura de

banda serd relativamente elevada); o segundo requer pequeno fator de roll-off, mas
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com numero de subbandas elevado, resultando em largura de banda muito pequena.
No primeiro exemplo, a otimizacao se baseia nos critérios LS e minimax. Ja no
segundo, sera realizada apenas a otimizagao LS.

Em ambos os exemplos, os filtros prototipos iniciais foram desenvolvidos com
a técnica proposta em [35], de forma que, usualmente, as distor¢oes de amplitude e
aliasing iniciais ficam razoavelmente altas.

As ordens dos subfiltros FRM Hy(2), G1(2), e G2(z), assim como o fator de
interpolagao L foram escolhidos de forma que a ordem do filtro protétipo resultante

seja N, = (2K M — 1), e que seja minimizado o nimero de varidveis a otimizar.

5.5.1 Exemplo de Banda Larga

Neste exemplo, as especificagoes foram dadas de forma que o filtro protétipo
apresentasse uma largura de banda relativamente alta, mas com uma faixa de

transicao consideravelmente estreita. As especificagoes sao:

(

M = 8
p = 0.1
K 40 (5.16)
0 0.01
P 0.02

IA

IN

\

Na Tabela 5.1, N, é a ordem do filtro base, N; é a ordem do filtro de mas-
caramento, IV, é a ordem do filtro protétipo resultante, e L corresponde ao fator de
interpolacao FRM. Além disso, N indica o ntimero de varidveis a serem otimizadas
e M especifica a quantidade de memoria, em bytes (considerando 8 bytes para re-
presentar um nimero real), requerida para o armazenamento da matriz hessiana. A
forma DF consiste apenas de um filtro FIR simples.

A Tabela 5.2 apresenta as figuras de mérito para ambos os projetos LS e mini-
max, para restricoes FD. Com propositos de comparacao, filtros prototipos na forma
direta (consistindo de um simples filtro FIR) atendendo as mesmas especificagoes
também foram desenvolvidos, os quais atingiram figuras de mérito que servem de
limites inferiores para os projetos baseados em FRM.

O algoritmo de otimizagao utilizado era baseado em SQP, através da fungao

fmincon do MATLAB® [30], e foi usado para minimizar ambos os objetivos LS e

7



Tabela 5.1: Configuragoes para os subfiltros FRM e o filtro final resultante no Exem-

plo 5.5.1.
Parametro DF FRM
Ny - 30
Ny - 199
Ny - 199
N, 639 639
L - 18
N 320 () 116
M ~ 819.2 kB (xx) ~ 107.6 kB

(*) 160 varidveis sdo necessérias se o projeto for de um protétipo PR, ou seja, ambas ISI e ICI s@o nulos.

(**) Se o problema é PR, o tamanho da matriz hessiana reduz para 204.8 kilobytes.

minimax dados pela equacao (4.5). Mais ainda, um nimero razoével de pontos para
a grade discreta de freqiiéncias, utilizado para o computo da fungao objetivo, foi
descoberto ser em torno de 20NV,,. A Tabela 5.2 claramente mostra que os projetos
DF apresentaram desempenho ligeiramente melhor do que os FRM. Entretanto, a
otimizacao FRM requer esforco computacional muito menor.

A estratégia adotada nos projetos foi considerar como tnica restricao a dis-
torcao de amplitude, limitada por d;, e checar se a distor¢ao de aliasing resultante ds
estava dentro da margem especificada por d. Se isso nao acontecesse, essas restrigoes
nao atendidas deveriam ser utilizadas em um novo processo de otimizacgao.

As Figuras 5.3(a) e 5.3(b) mostram as respostas em magnitude dos filtros
protétipo FRM, otimizados de acordo com os critérios LS e minimax, respectiva-
mente.

Alternativamente, usando as mesmas especificacoes dadas anteriormente, pode-
se utilizar restrigoes TD de desigualdade.

Reprojetando os filtros prototipos nas formas DF e FRM para objetivos LS e
minimax, foram obtidos os resultados da Tabela 5.3. As restrigoes foram atingidas
com tolerancia do erro na ordem de 1072,

Os resultados da Tabela 5.3 se aproximam dos obtidos com as restri¢oes FD,
da Tabela 5.2, mas com complexidade computacional reduzida porque nao existe a

necessidade de calcular as restrigoes sobre uma grade densa de freqiiéncias.

78



Tabela 5.2: Figuras de mérito resultantes dos projetos em forma direta e FRM no

Exemplo 5.5.1, com restri¢coes FD.

Figuras DF FRM
de Mérito LS Minimax LS Minimax
dy 0.01 0.01 0.01 0.01
do 0.7x107* 10.0x 107* | 0.8 x 107* 20.0 x 10~
ISI (dB) —43.0 —43.4 —44.1 —43.0
ICI (dB) —~79.5 —53.4 ~175.0 —49.0
Ey 02x1077 33x1077 | 03x10"7 10.0 x 1077
E (dB) —51.7 —61.7 —47.0 —58.0

Tabela 5.3: Figuras de mérito resultantes para as formas direta e FRM nos projetos

do Exemplo 5.5.1, ao usar restricoes de desigualdade TD.

Figuras DF FRM
de Mérito LS Minimax LS Minimax
dy 0.01 0.01 0.01 0.01
do 04x107% 26x107*|21x107* 26.0x 107*
ISI (dB) —49.8 —44.0 —48.7 —45.7
ICI (dB) —86.6 —55.5 —70.0 —46.2
Ey 04x1077 2.6x1077 | 1.1 x1077 24.0x 1077
E, (dB) —46.8 —55.6 —41.0 —51.0

Ao longo de muitos projetos desenvolvidos com variadas especificagoes, o
tempo de execucao requerido por rotinas usando TD foi aproximadamente 1/3 (um
tergo) do tempo requerido quando usadas rotinas FD, as quais sdo amplamente
mencionadas em literatura dedicada [3, 15, 41, 45].

As Figuras 5.4(a) e 5.4(b) mostram a resposta em magnitude dos filtros

prototipos resultantes depois da otimizacao com restricoes TD de desigualdade.

5.5.2 Exemplo de Banda Estreita

Agora, um exemplo desafiador com um nimero de bandas elevado é apre-

sentado. Neste caso, o método proposto mostra claramente sua vantagem contra os

79



0 0
-2 ’—j -2 W‘-\W

" . : 4
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03

-40F 1 -a0+ f

o o

o RS

@ -60 { @ -60f

2 2

2 2

g g

s -80f 1 -80f ]

-100 -1001 1

-120 “ ““""“‘N "m"' m'«. B 7
140 L L 1 ~140 L L L L L
0 0.05 0.1 .25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5

. . . . .
0.15 0.2 0. 0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5
normalized frequency (fT) normalized frequency (fT)

(a) (b)

Figura 5.3: Resposta em magnitude e detalhe na banda passante para os prototipos

FRM otimizados usando restrigdes FD no Exemplo 5.5.1: (a) projeto LS; (b) projeto

minimax.
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Figura 5.4: Resposta em magnitude e detalhe na banda passante para os filtros

protétipos FRM otimizados usando restrigoes TD no Exemplo 5.5.1: (a) projeto

LS; (b) projeto minimax.
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métodos DF.

As especificagbes sao as seguintes:

(

M = 2048
0.5
8 (5.17)

p
K

01
02

IN

0.01
0.01

IA

\

As especificagoes foram elaboradas de forma a resultar em um filtro prototipo
com banda estreita e transicao razoavelmente abrupta. Este cenario faz com que
apenas o ramo superior da estrutura FRM seja usado [33], uma vez que nao ha a
necessidade de aumentar a largura de banda do filtro resultante com bandas imagem
provenientes do filtro complementar no ramo inferior da estrutura na Figura 5.2.
Além disso, uma vez que a ordem do filtro protétipo é dada por N, = (2KM —
1) = 32767, as técnicas de otimizagao convencionais baseadas em rotinas QP e SQP
nao podem ser diretamente utilizadas, uma vez que requerem o armazenamento da
matriz hessiana, a qual serd neste caso, extremamente grande. As caracteristicas das
estruturas DF e FRM para o exemplo em questao estao apresentadas na Tabela 5.4.
O projeto DF nao foi realizado por requerer armazenamento em memoria volatil em
niveis superiores aos disponiveis em computadores pessoais acessiveis.

O procedimento de otimizacao com ajuste fino descrito na Secao 4.6 com o
critério de otimalidade LS foi usado neste exemplo, para reduzir a carga computa-
cional devido as exigentes especificagoes do problema.

As Figuras 5.5(a) e 5.5(b) mostram o filtro protétipo resultante e um pequeno
nimero de subbandas do FRM-MFB, respectivamente. Tais figuras foram geradas
apos o ajuste fino, que é a ultima etapa desse processo de otimizacao.

A Tabela 5.5 mostra o resultado da otimizacao do FRM-MFB segundo o
critério LS, para ambos os passos inicial (ajuste grosseiro) e final (ajuste fino) do
método proposto de otimizagao, de onde se observa o comportamento de ajuste do

erro residual através da melhora das figuras de mérito ao final do ajuste fino.
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detalhe na banda passante; (b) algumas subbandas de baixa freqiiéncia do FRM-

MFB: 8 de um total de 2048.

5.6 Conclusao

Foram apresentadas técnicas de projeto para o desenvolvimento de bancos
de filtros modulados otimizados baseados na técnica FRM, que viabilizam o desen-
volvimento de projetos com alta seletividade e nimero de bandas elevado, o que se
traduz em um nimero grande de variaveis a otimizar.

Assim como no Capitulo 4, nenhuma das técnicas de projeto apresentadas
neste capitulo contemplava o conhecimento do canal digital, e os transceptores de-

senvolvidos nao possuiam redundancia alguma.
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Tabela 5.4: Configuracoes para os subfiltros FRM e o filtro protétipo resultante no
Exemplo 5.5.2.

Parametro DF FRM
Ny - 62
Ny - 1024
Ny - —
N, 32767 32767
L - 512
N 16384 () 544
M ~ 2150 MB (xx) =~ 2.37 MB

(*) 8192 varidveis sdo necessdrias se o protétipo é do tipo PR.

(**) Se o problema é PR, o tamanho da matriz Hessiana se reduz para 536.9 megabytes.

Tabela 5.5: Figuras de mérito resultantes do FRM-MFB do Exemplo 5.5.2 com o

critério de otimalidade LS.

Figuras de Passo

Mérito inicial  final (ajuste fino)
dq 0.01 0.01
ds 5.0 x 1073 2.0 x 1073

IST (dB) —43.2 —43.1

ICI (dB) —42.6 —46.0
E, 3.9%x 1077 1.0 x 107°

E (dB) —47.0 —50.0
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Capitulo 6

Otimizacao de Bancos de Filtros

Redundantes

Neste capitulo, transceptores redundantes serao desenvolvidos de forma a
reduzir o efeito nocivo do canal com memoéria, de comprimento finito.

Uma introducao aos sistemas do tipo PR para MFBs é apresentada na Secao
6.1, e que com certas modificagoes ird permitir o desenvolvimento de sistemas re-
dundantes baseados em MFBs, estudados na Secao 6.2. Nesse caso, serd realizada
certa modificacao na estrutura do transceptor, o qual ird permitir a insercao de
redundancia de informacao visando minimizar a interferéncia provocada pelas im-
perfei¢oes do meio fisico.

Na Secao 6.3 serao projetados transceptores mais gerais, sem nenhum efeito
de modulacao, mas com a restricao de serem paraunitarios, visando reduzir o esforgo
computacional de solugoes otimizadas.

Ao contrario do capitulo anterior, onde nenhuma informacao do canal foi
utilizada, aqui sera assumido conhecer a ordem do canal, ja digitalizado.

A Secao 6.4 apresenta resultados de simulacoes aplicando a teoria apresen-

tada. Ja a Segao 6.5 conclui o capitulo.
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6.1 MFBs Nao-Redundantes com Reconstrucao
Perfeita

Nesta segao serd apresentada uma técnica de projeto [26, 27], baseada em
estruturas trelica, detalhada no Apéndice C, que resulta em MFBs com distorcao
de amplitude e aliasing intrinsicamente nulas. Tal desenvolvimento se faz necessario
porque os transceptores utilizados neste capitulo se baseiam nessas estruturas.

A funcao objetivo para modelar a resposta em freqiiéncia do filtro prototipo
¢ a mesma usada na Subsecao 4.2, e o sistema transceptor resultante sera fortemente
baseado na estrutura de um MFB.

Por conveniéncia, a fungao objetivo da equagao (4.5) é reescrita aqui, ou seja,

B = ([ W2<w>\Hp<eW>\pdw)% , (6.1)

onde h, sao os coeficientes do filtro protétipo a serem otimizados.

Para obter um MFB do tipo PR, ou seja, sem distorcao de amplitude ou
aliasing, é aconselhavel projetar o filtro protétipo baseando-se em estruturas trelica
[26, 27]. Dessa forma, otimizar a concentragao espectral de um MFB para obter a
PR se torna uma tarefa simples, a partir do momento em que o filtro protétipo é

descrito por

2M—1
Hy(z) = 32 8,3, (62)
5=0
onde S;(2), j =0,...,2M — 1, s@o as componentes polifdsicas do filtro protétipo.

Tais componentes devem atender as condicoes estabelecidas na Segao 2.9, por meio
da equacdo (2.87). Tais condigbes s@o naturalmente atendidas quando as compo-
nentes polifdsicas S;(z) provéem de |2-1| estruturas trelica complementares em

oténcia, onde S;(z) e S;;a(z) compoem um par. Sendo assim, sera apenas ne-
) J J+ p p ) p

M-1

5, uma vez que o filtro

cessario desenvolver as estruturas para j = 0,...,|
protétipo FIR Hp(z), de ordem N, = 2K M — 1, tem que possuir fase linear, ou

seja,
Sj(Z) = Z_(K_I)SQM_]‘(Z_I) (63)
para j =0,...,M — 1.
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Cada estrutura trelica gera um par de componentes polifasicas complemen-
tares em poténcia, e tais componentes agora serao funcoes de angulos ¢;x, que
compoem a estrutura, e que devem ser otimizados. O Apéndice C apresenta a es-
trutura e as equacoes que a descrevem.

Uma vez que o filtro protétipo tem suas componentes polifasicas descritas por
ramos de estruturas trelica, a derivada da fungao objetivo com relacao as variaveis

a otimizar pode ser descrita por

OBy(hy) =~ 0By (hy) Ohy(n) 6.4
a¢jk s ahp(n) qu]k ' '

As equagoes (6.1) e (6.4) sdo as tnicas necessdrias ao projeto de um MFB do
tipo PR como apresentado em [27, 26].

Para otimizar tal projeto pode ser utilizado algoritmo do tipo QP, baseado
em rotinas quasi-Newton. Tais algoritmos convergirao para o ponto 6timo de forma
suave e eficiente.

O filtro protétipo como aqui descrito pode ser utilizado em MFBs do tipo

CMFB, SMFB e MDFT, entre outros.

6.2 'Transceptores Redundantes Baseados em es-

truturas de MFBs

6.2.1 Transmissor Mono-Portadora e Receptor Multi-Por-

tadora

No Capitulo 4, foram desenvolvidos transceptores utilizando MFBs. Nesta
subsecao, o transmissor sofrerd uma modificacao, de forma que o mesmo nao con-
centre espectralmente a informacao a ser transmitida em subbandas, mas que tal
informacao seja difundida por todo o espectro disponivel. Ja no receptor, um MFB
serd utilizado para separar a informacao em subbandas bem seletivas, permitindo
uma equalizacao no dominio da freqiiéncia. Essa estrutura foi batizada por trans-
ceptor FIR SCMC (single-carrier multi-carrier).

Para desenvolver o transceptor redundante aqui sugerido sera necessario o

conhecimento da ordem do canal, porque permite calcular o tamanho necessario
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para a redundancia a ser inserida.

As condigoes necessarias para que se consiga recompor integralmente um
sinal transmitido em blocos por um canal nao-ideal, foram objeto de estudo em
muitas publicagdes [12, 13, 51, 52|, as quais normalmente assumiam que o canal era
representado por um filtro FIR. Mais ainda, as condigdes eram expressas em termos
do tamanho da redundancia inserida no sinal transmitido, para que este, mesmo
sendo distorcido pelo canal, ainda pudesse ser recuperado integralmente.

Intuitivamente, dado um canal FIR P(z), com comprimento L, e supondo
a auséncia de ruido, bastaria modificar o sinal digital a ser transmitido, com a
insercao de L — 1 zeros entre suas amostras validas, para que o sinal recebido nao
possuisse nenhuma interferéncia inter-simbdlica, mas apenas distor¢ao de amplitude,
a qual poderia ser compensada com um ajuste de ganho. Entretanto, tal tratamento
traz uma condicao suficiente mas nao necessiria ao tamanho da redundancia, e
limites inferiores foram obtidos com estudos mais detalhados [12, 13, 51, 52|, onde
a transmissao era feita em blocos e, via de regra, fazia-se uso de equalizadores do
tipo zero forcing (ZF), os quais tentam cancelar a fun¢ao de transferéncia do canal.

Para um sinal X(z) transmitido por um canal P(z), sem ruido aditivo, o

sinal recebido X (z) se torna a melhor estimativa de X (z) se o equalizador ZF for

dado por [42]

E,(z) = (6.5)

com a imposicao de que ﬁ seja estavel.

As condigoes para a equalizacao ZF de um transceptor redundante, indepen-

dentemente da localizacao dos zeros da fungao de transferéncia P(z) do canal digital,

sao dadas por [51]

-7

© = (N—M N

] T, (6.6)

onde o transmissor nao possui memdoria (ordem zero), o receptor possui ordem @), e
o canal P(z) tem ordem N.. Na equagao (6.6), [z] denota o menor inteiro maior
do que ou igual a .

O transceptor escolhido em [51] é dado pelas matrizes de transferéncia (ver
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Figura 2.10 e Subsecao 2.6.2)

R _ IM><M
OT’XM
E = [Guxm Onxl, (6.7)

onde r = (N — M) e, usualmente r > L. Essa solugao, freqiientemente considerada
na literatura [13, 51, 53], introduz redundéancia com inser¢ao de zeros. Se G é
projetado convenientemente, a equagao (6.6) pode ser satisfeita. Tal sistema pode
ser visto como um transmultiplexador no dominio do tempo (TDM).

E possivel adicionar ao transceptor previamente apresentado um codificador
pré-transmissor com ordem B, e adicionar a mesma ordem a um decodificador pds-
receptor, de forma que a equagao (6.6) ainda seja satisfeita. Tal sistema resulta em
um novo transceptor, com transmissor de ordem B e receptor de ordem (Q+ B, e pode
ser convenientemente projetado se, por exemplo, o par codificador/decodificador
for paraunitario, como descrito na Secao 2.9. Dessa forma, o produto matricial
codificador /decodificador resulta em uma matriz identidade seguida de um atraso.

Para uma dada matriz FIR S(z), a paraunitariedade é satisfeita se
S(2)S(z) = dI, V z, (6.8)

onde S(z) = S8%(z), d é uma constante inteira, e o operador (¥) representa o
transposto conjugado.

Foi proposta uma estrutura especial para o equalizador, o qual permite a
equalizagdo no dominio da freqiiéncia. O par transceptor paraunitario/equalizador
resultou em um novo sistema transceptor, onde a transmissao é baseada em por-
tadora unica (SC ou single-carrier), e a recepcao baseada em multiplas-portadoras
(MC ou multi-carrier) [42]. O transmissor proposto é dito ser do tipo SC porque
mistura os sinais de entrada de forma que a informacao se espalha ao longo de
todo o espectro, nao havendo separacao em subbandas. Ja o receptor é dito ser do
tipo MC porque separa o sinal recebido em multiplas subbandas, através de filtros
modulados. Na seqiiéncia, a estrutura proposta serd detalhada de forma que suas
caracteristicas ficarao bem claras.

O transceptor FIR SCMC foi proposto com o objetivo de aumentar a imuni-

dade do sistema ao ruido colorido, ou seja, aquele que possui espectro de poténcia
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localizado [42]. Tal imunidade é devida ao fato do receptor MC possuir subbandas
altamente seletivas, isolando o efeito degradante do ruido colorido apenas nas faixas
de freqiiéncia que o mesmo ocupa, resultando em baixa SIR somente nessas faixas.

Como dito anteriormente, o transceptor SCMC proposto é paraunitario, e por
isso se torna mais simples, porque o receptor depende do transmissor e vice-versa.

Tal transmissor é dado por

R(z) = | S| 69)

OTXM

Nesse caso, se S(z) é paraunitario, R(z) também o sera.

As entradas da matriz S(z) podem ser compostas por polinémios gerados
por estruturas trelica complementares em poténcia [3], assim como as do Apéndice
C, as quais sao freqiientemente usadas como parte da estrutura de MFBs [3, 4].

Os SCMCs sao transceptores que tém projeto simplificado e podem ser oti-
mizados para atender a um critério especifico de otimalidade. A Secao 6.1 descreve
como otimizar a estrutura, quer seja para aumentar a concentracao espectral no
receptor ou para reduzir os efeitos do canal sobre a ISI e ICI.

Para projetar o sistema com estruturas trelica, resultando em uma matriz
R(z) paraunitaria, basta assumir que S;(z), ¢ = 0,...,(M — 1), sao fungoes de

transferéncia dos ramos de tais estruturas. Entao, defini-se

S(z) = 2z 'Ag(2)A+ A (2)B (6.10)
[ Ao(z) = diag{So(==2), -, Swr_1(—22)}
A1(2> = diag{SM_l(—ZQ), Ty, So(—Z2)} ’ (6]_1)

A = I—(-1)EJ
B = I+(-1)kJg

\
onde 2K é a ordem desejada da matriz S(z). Na formulagao anterior, I e J sao,
respectivamente, a matriz identidade e a identidade reversa.

Usando as equagoes (6.9), (6.10), e (6.11) na equagao (6.8), resulta em

S(2)8(2) = Ag(2)A%Ag(z7Y) + A1 (2)B*A1(z )
= 2(Ao(2)Ao(z7) + Ai(2)A1(z7)), (6.12)
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uma vez que

A* = 2(I-(-1)%J)
B* = 2(I+(-1)fJ)

(6.13)
AB = BA =0
\ A()(Z)JA()(Z_I) = Al(Z)JAl(Z_l)
O lado direito da equagao (6.12) pode ser escrito como
SZ'(—Z2)SZ'(—Z_2)+SM_1_i(—Z2)SM_1_Z'(—Z_2) = 1/2, (614)

parai = 0,...,[M/2] — 1, que sao condigoes para a PR, e que podem ser obtidas
fazendo S;(z) e Sy—1-:(2) serem as fungoes de transferéncia dos ramos superior e

inferior de estruturas treliga complementares em poténcia, para cada i, como em [3]:

S;(z K | sin; 2" cos b, sin 6;
=) = 11 : ‘ 1. (6.15)
Sar-1-i(2) w1 | cosOy —z7lsin6 cos B9

Uma vez que S (z) ndo é causal, a matriz do receptor deve ser projetada

utilizando a sua versao atrasada, ou simplesmente
E(z) = 272K+ [z—lé(z) Onrr | - (6.16)

O préximo passo é otimizar S(z) eficientemente de forma que os efeitos no-
civos do canal possam ser minimizados. As funcoes objetivo a serem utilizadas para
tal fim sao dadas na Secao 6.1. Como exemplo, um método indireto é minimizar a

energia na banda de rejeigao de H,(z), o filtro protétipo do sistema, ou seja

1 (7 ,
Bo= 2 [P, (6.17)
T Jo.
onde
M-1
Hy(z) = Y Si(z"M)z" 4 27 2K82G,(z2M )72, (6.18)
=0
Nesse caso, os polindémios S;(z), ¢ = 0,...,M — 1, formam as 2M componentes

polifdsicas do filtro protétipo de fase linear H,(z), projetado para um MFB M-
bandas do tipo PR (ver Secao 6.1), onde o fator de sobreposicao de blocos é p = 2K,
uma vez que o comprimento de H,(z) é 2K M. Tal filtro protétipo é muito usado em

sistemas do tipo CMFB, SMFB e MDFTFB, entre outros. De fato, se o equalizador
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utilizado logo apds o receptor contiver em sua estrutura uma matriz unitaria T

do tipo DCT, DST, ou DFT, o par receptor/equalizador podera se tornar o banco
de andlise de um CMFB, SMFB ou MDFTFB [6, 54], respectivamente. Nesse caso,

havers a necessidade do uso de uma matriz de equalizacio W (2) e da transformada

inversa T para recuperar a informacao transmitida. A estrutura do SCMC e do

equalizador propostos estao apresentadas na Figura 6.1, onde o MFB seria composto

pelo SCMC de andlise (receptor) e a matriz de transformacao T' do equalizador.

MFB de analise
N(z) .
e TIat I
z 1)
4 W B() Saros(a)

SCMC de anélise

- Xo(2)
L X2)

AX'MA(Z)

equalizador

Figura 6.1: Estrutura de complexidade reduzida do transceptor SCMC com M

canais e do equalizador propostos.

Se a otimizagao do filtro protétipo for feita de acordo com o critério LS (least-

squares) [4], como dado pela equagao (6.17), o par receptor/equalizador resultara

em um sistema altamente seletivo em freqiiéncia, possibilitando uma equalizacao

eficiente no dominio da freqiiéncia, o que melhora o desempenho do sistema sobre

canais com resposta nao-plana e com ruido colorido. Alternativamente, a matriz

S(z) pode ser otimizada para reduzir ambas ISI e ICI, como mencionado na Segao

6.1.

Nessa pesquisa de tese, rotinas QP foram usadas para realizar a otimizacao do

filtro protétipo, e conseqiientemente do sistema SCMC [54], e as varidveis a otimizar

eram os angulos ;. da equagao (6.15).

O transceptor proposto esta intimamente ligado aos MFBs. De fato, se r = 0

e Cpy é a matriz DCT tipo 4 [4, 5], entdo CyyS(z) é o banco de andlise de um

CMFB.

O Capitulo 7 contempla simulagoes de transmissao por meios dispersivos,

e por isso os equalizadores nao serao descritos aqui, mas somente na Secao 7.2,

que apresenta métodos de equalizacao que, ao serem associadas aos transceptores
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propostos, permitem reduzir de forma significativa o efeito degradante do canal com

memoria.

6.2.2 Transceptor Multi-Portadora Codificado

O sistema apresentado nessa subsecao foi batizado de CMC (coded multi-
carrier), que é um sistema multi-portadora (pré e pds) codificado.

Como nao existe estrutura transceptora FIR multi-portadora com redundancia
de implementacao réapida (baseada em MFBs), onde a mudanca de taxa N/M seja
racional [23], o sistema é desenvolvido com MFBs maximamente decimados e a
redundancia é inserida com pré-codificacao, através de uma matriz P. Tal pré-
codificador pode ser baseado em qualquer sistema matricial redundante que permita

a decodificacao através de uma matriz D conhecida, de forma que
DP = 1. (6.19)

Por exemplo, para um dado sistema sobredeterminado com matriz P,,xp,
m > n, satisfazer a equagao (6.19) significa obter um decodificador que ird permitir
achar o solugao LS [31] onde o problema seja descrito pela matriz de transformagao
P.

O conjunto pré-codificador /decodificador aqui proposto toma como base ma-
trizes ortonormais [31], que sdo utilizadas de uma forma peculiar para integrar P e
D. Como exemplo, bases Walsh-Hadamard [42] podem ser usadas por simplicidade.
Nesse caso, para M sinais de entrada e mudanca de taxa N, usa-se uma matriz P
composta por uma Walsh-Hadamard W ;«); € por uma matriz » x M composta

pelas r = N — M bases iniciais da Walsh-Hadamard, ou seja

W rrxm
P = . (6.20)

W?“XM
No receptor, faz-se equalizagao antes de remover o sufixo e usa-se D para
recuperar as M subbandas. O decodificador no caso das bases Walsh-Hadamard é

dado por
D = (P"pP) P" (6.21)

A filosofia desse sistema é a diversidade espectral, recebendo M sinais de

entrada, e nao mais os enviando por portadoras dedicadas, como no caso dos MFBs,
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mas sim enviando combinacoes dos M sinais de entrada através das N portadoras
disponiveis. Tal sistema se difere de um MFB redundante no sentido estrito, porque
esse ultimo continuaria utilizando M portadoras para enviar os M sinais de en-
trada. Entretanto, nao existe implementacao de complexidade reduzida para MFBs
redundantes para 2% fraciondrio [23].

E importante frisar que a restrigdo da equagao (6.6) sobre a ordem do trans-
missor continua valendo, e que o pré-codificador introduzido nao modifica a ordem
do transmissor, assim como a insercao do decodificador nao modifica a ordem do
receptor, pois tanto P como D sao matrizes sem memoria.

A estrutura resultante do transceptor proposto, baseado em um MEFB com
pré-codificacao e decodificacao é dada pela Figura 6.2, onde R(z) e E(z) sao, res-
pectivamente, as matrizes polifasicas do banco de sintese e andlise do MFB, P é a

matriz do pré-codificador e D é a matriz do decodificador.

() )
Xi(z)_ | Xi(2)
Xyoa(z] P E()|.| D Ky()

Figura 6.2: Estrutura de complexidade reduzida do transceptor redundante baseado

em MFB N-canais com pré-codificador e decodificador.

Como o transceptor aqui proposto utiliza bancos MFB como estruturas mo-
duladoras, técnicas de otimizacao como propostas no Capitulo 4 sao as mais indica-
das para desenvolver tais bancos. Uma vez ja projetado um MFB para N bandas,
com, por exemplo, critério de seletividade LS, basta inseri-lo na estrutura da Figura
6.2. Dessa forma, a otimizagao independe completamente da pré e pds-codificagao.

O sistema proposto é mais imune a distorgao imposta pelo canal P(z) do que
o equivalente nao-redundante (r = N — M = 0). A maior imunidade resulta da
diversidade espectral trazida pela técnica de inser¢ao de redundancia aqui proposta.

Em suma, o projeto do transceptor proposto nao depende do tipo de canal,
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assim como na Subsecao 6.2.1, mas apenas de sua ordem, para a determinacao
da redundancia r. A estrutura é redundante, mas se baseia em um MFB nao-

redundante.

6.3 Transceptor Redundante Baseado em FB Pa-
raunitario

Em projetos apresentados no Capitulo 4, a otimizagao do sistema era feita
baseada em figuras de mérito de distorcao e concentragao espectral, mas sem consi-
derar o canal. Na Secao 6.2, foi proposta uma técnica que fazia o uso de redundancia
e contemplava o conhecimento da ordem do canal. J& nessa secao, nao s6 a ordem
do canal serd assumida como conhecida, mas possivelmente a funcao densidade de
probabilidade (probability density function ou PDF) [42, 55] dos seus taps, ou até
mesmo os coeficientes do canal, caso este seja invariante no tempo. Além disso,
a otimizacao serd realizada visando minimizar toda e qualquer interferéncia entre
simbolos. Ao sistema transceptor resultante foi dado o nome de paraunitario de
portadora tnica (PSC ou paraunitary single-carrier).

Os transceptores propostos sao baseados em FBs paraunitarios, mas nao
baseados em sistemas modulados, para trazer maior flexibilidade ao projeto, uma
vez que se utiliza uma estrutura mais genérica. Isso implica na necessidade de
desenvolver todos os filtros de sintese, dados pelos polinémios F,,,(z), m =0,..., M —
1. Ja os filtros de andlise sao determinados a partir dos filtros de sintese, pela

seguinte relagao
H,(2) = zNMF(2), (6.22)

onde Ny é a ordem dos filtros de sintese e andlise, e o operador (*) denota o complexo
conjugado dos termos do polinémio.

A Figura 2.9 apresenta o sistema transceptor genérico, com M bandas e fator
de mudanga de taxa de amostragem N, sendo N > M. Nessa figura, P(z) é o canal
digital, supostamente nao ideal.

O sistema também carrega a propriedade de paraunitariedade e, como dado

na Segao 2.6, é representado pelas matrizes polifasicas R(z) e E(z).
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A paraunitariedade do sistema transceptor é garantida se
E(z) = 2z 9RY(2), (6.23)

onde () é a ordem das matrizes polifasicas.

A estrutura de complexidade reduzida do sistema transceptor, representada
na Figura 2.10, mostra que o efeito do canal pode ser representado pela matriz C(z),
que ¢é funcdo do canal P(z), ou C(z) = F (P(2)).

Para um sistema do tipo PR (sem distorgao), é necessério que
AT - E(2)C(?)R(z) = 0, (6.24)

onde A é o atraso de grupo do sistema transceptor e normalmente metade da ordem
total deste, ou B (tanto transmissor como receptor possuem ordem B).
Uma vez que o sistema transceptor é paraunitario, e definindo ®(z) como a

matriz de distor¢ao do sistema, um sistema PR deve satisfazer
®(z) = 277 (I-R"(z)C(2)R(z)) =0, (6.25)

Dada a equagao (6.25), é possivel formular uma estratégia de otimizacao do
sistema que busque minimizar as interferéncias do sistema.

Na Subsecao 2.7.2, foram definidas as figuras de mérito ISI e ICI, através das
equagoes (2.67) e (2.68). Entretanto, tais figuras de mérito tém sua nomenclatura
oriunda de sistemas modulados, uma vez que a interferéncia entre portadoras (ICI)
é computada para estruturas que apresentam separacao espectral definida. Por isso,
para os transceptores considerados nessa se¢ao, a distorcao atribuida a ICI passara
a fazer parte do computo da ISI, o que inclusive condiz com a literatura dedicada
ao assunto [12, 13, 51, 52].

Para que nao haja confusao com as nomenclaturas anteriormente utilizadas,
a energia da distor¢ao total do sistema serd batizada por SI (system interference),
e uma estratégia de otimizagao adotada é a de que, para um dado canal P(z) de
comprimento finito L, a SI seja minimizada. A SI seria a soma da ISI com a ICI
da Subsegao 2.7.2, se ambos nao considerassem a méxima distor¢ao dentre todas
as subbandas do sistema, mas sim o somatério das distor¢oes para todas as M

subbandas, e se o canal P(z) fosse ideal.
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Fazendo uso do vetor unitdrio w = [1 --- 1]7, a figura de mérito SI pode ser

definida por

ST = 4~ WTo(2)u uT (2)u dz, (6.26)

27 J|21=1

onde, mais uma vez, (*) denota o complexo conjugado.

Para minimizar a SI é necessario conhecer os coeficientes do canal P(z), o
que pode se tornar muito inconveniente se tal canal for variante no tempo. Por
exemplo, se a cada M amostras recebidas a PSD dos taps do canal variar suficien-
temente, sera necessaria uma nova estimagao do mesmo. Isso quer dizer que a cada
bloco transmitido é necessario estimar o canal, o que toma muito tempo e eleva a
complexidade computacional do sistema.

Se, ao invés de requerer o conhecimento dos coeficientes do canal, for exigido
somente o conhecimento da PSD dos seus coeficientes, é possivel atribuir um peso
a cada coeficiente, proporcional a energia média que este possua.

Seja a matriz de transferéncia interpolada do sistema G(z"), como defi-
nida na equagao (2.65), e a respectiva matriz de transferéncia G(z), com entradas
[G(2)]u.p- De acordo com a Subsegao 2.7.2, g,.,(n) representa a resposta impulsional
da transferéncia da v-ésima entrada para a u-ésima saida, se o canal é ideal. No

dominio temporal, tal transferéncia é descrita por
Gup(n,i) = Dy {tu,(m—1i)}, (6.27)
onde Dy{.} representa a operacao de decimagao com fator N, e
tuw(m) = fo(m) % hy(m), (6.28)

sendo que (x) denota a operagao de convolugao [4, 42]. Nessa notagao foi inserida
a variavel ¢ para permitir decimar o sinal nos ramos do receptor com atraso de i
amostras.
A funcao de distorcao SI agora pode ser escrita por
u,n u,v,n, uFv

onde d representa um atraso inteiro (d < Q),n=0,...,2Q, e u,v=0,..., M — 1.
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Agora, para remover a dependéncia em n, basta definir

gu,v(i) = [gu,v(()? Z) e gu,v(2Qv Z)]T
0y = [()...01()...0]T (6.30)
d—1

e definir a funcao de distor¢ao &, que permitira ponderar os efeitos de cada percurso

(atraso) do canal independentemente:

e T@ Z A (85 — g2 ,(0) (00— gunu@®) + > X g, (1) (D),

1,U,0, UFV

(6.31)

que contabiliza a distorcao total, ponderando cada versao atrasada da resposta im-
pulsional nos ramos do receptor, antes da decimagao. Nessa equacao, ¢+ = 0,..., 1,
onde usualmente [ = L — 1, e L é o comprimento do canal.

Uma vez que o processo de otimizagao do sistema requer o computo das
derivadas parciais de primeira ordem da funcao objetivo em relacao as variaveis a

otimizar [29], ou seja, o vetor gradiente Ve, as seguintes definigoes se fazem ne-

cessarias:
Fe=[fu(0) - fr(Np)I"
Ve=[Vlep, - Ve T
_ 3 Je T ’
ngk_[afk(o) afk(Nf)]
=2 Z)‘Z F(’L, U, u, k) (gu,u(z> - 5d) + Z Ai F(Z7 u, v, k) gu,v(7’>>
\ iu 1,U,0, UFV

(6.32)

assim como

F(Zv u,v, k) - [g—i(u7 v, k) gN—i(uv v, k) e g(2Q—1+Li/NJ)N—i(u7 v, k:)} )

(6.33)

onde G, (u,v,k),V n > 0, é a n-ésima coluna da matriz G(u,v, k) a ser definida, e
Gn(u,v, k) =10 --- 0|7,V n < 0.

O parametro i em I'(i,u, v, k) é crucial para permitir quantificar o efeito de
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atrasos inseridos pelo canal. Além disso,

[ Oha(0) - Otun(2Ny) ]
dfx(0) dfx(0)
G(u,v, k) = :
Otu(0) Ot (2Ny)
| Ofi(Ny) dfr(Ny)
( 0, VE&¢(uv)
B Qi (k), Vk+#v (6.34)
k), Vk+#u
| (k) + Qo(k), Vh=u=v
onde
A o RO RO 0 0
N(n) = A N e
: o fe(Ny) 5 : -0
0 0 AN RNy 1) e £(0)
0 ... 0 f(0) (D) - fe(Ny)
am = | O R D )
0o .- : : fe(Ng) :
| A0 o Ny =) SN0 e 0

A equagdo (6.31) permite contabilizar o efeito de canais nao-ideais porque
quantifica, com diferentes pesos \;, para ¢ = 0,...,L — 1, o efeito de atrasos de
i amostras nas respostas t,,(m), computadas pré-decimagao. Tal formulagao visa
minimizar a energia do erro entre a resposta ideal §(n — d) e a resposta impulsional
do u-ésimo ramo g, ,(n).

Os pesos A; sdo muito 1teis quando as PDFs [42] dos coeficientes do canal
sao conhecidas. Por exemplo, caso o segundo percurso (primeiro atraso) do canal
possua a mais elevada energia dentro todos os percursos, A, devera ser ajustado para
o maior valor dentre todos os pesos, a fim de compensar as distorgoes. Os pesos
podem ser ajustados manualmente se o algoritmo de otimizagao for do tipo QP, ou
otimamente caso se use algoritmos do tipo SQP [29].

Para efetuar a otimizagao do sistema, usa-se um algoritmo do tipo QP [29],
como por exemplo o disponibilizado no pacote de engenharia MATLAB®, através

da funcao fminunc. Nesse caso, a inicializacao das varidveis a otimizar, ou seja,

98



os coeficientes do filtro, pode ser eficientemente feita através de um gerador de
nimeros aleatérios com distribuicdo gaussiana [55] e variancia ﬁ Cada subfiltro
fx(n), k=0,..., M — 1 deve ser inicializado dessa forma.

A ordem Ny dos subfiltros é determinada pelo fator de sobreposi¢ao de blocos
0. Entretanto, mais do que escolher um fator de sobreposicao de blocos g, deve-se
ajustar Ny, que implica no ponto de méxima transferéncia da convolugao de fi(n)
com fif(Ny—n), k=0,...,M —1, de forma que N seja um multiplo dessa ordem.

Resumidamente, faz-se
Ny = oM =cN, (6.37)

sendo ¢ é um numero inteiro positivo. Conseqiientemente, o = % poderéd ser fra-
cionario.

A restrigao em (6.37) se deve ao fato de que essa ordem garante que o pico
da convolugao (casamento) seja sempre amostrado, garantindo simetria a resposta
impulsional amostrada e, conseqiientemente, reduzindo o niimero de restrigoes im-

postas ao sistema no momento da otimizacao.

6.4 Exemplos Numéricos

Nessa segao serao apresentados exemplos numéricos capazes de elucidar as
técnicas de projeto apresentadas ao longo desse capitulo. O objetivo sera demonstrar
as peculiaridades de cada técnica, desde a fase de projeto até a fase de aplicacao,
para os SCMCs, CMCs e PSCs.

Uma especificagao de projeto com baixa complexidade computacional foi es-
colhida, o que nao traz perda alguma de generalidade, mas sim facilita a comparagao.

Seja a seguinte especificagao para um sistema transceptor:

M = 8
r = N—-—M=2

, (6.38)

onde M é o niimero de subbandas e r é a redundancia do sistema.
Para o projeto do SCMC, a ordem escolhida do filtro protétipo é igual a
N, = oM —1 =179, onde o = 2K = 10 é o fator de sobreposigao de blocos (ver

Secao 4.1). Além disso, a fungao-objetivo que define a forma de contencdo espectral
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deve ser escolhida entre LS, PCLS ou Minimax. Para os exemplos em questao, a
fungao-objetivo é LS, o que se traduz em minima energia na banda de rejeicao dos
subfiltros do sistema. Nesse tipo de projeto, a otimizacao independe do canal.

No projeto CMC, como o nimero de subbandas do transceptor codificado
serd dado por N e nao por M, faz-se o = 8 e N, = oN —1 = 79. J4 a fungao
objetivo é a mesma da anterior, ou seja, LS, com p = 1 (sobreposi¢ao espectral),
assim como no projeto SCMC descrito anteriormente.

No caso do sistema PSC, o valor mais préximo de N, que seja multiplo de
N é Ny = 80, o que resulta em o = % = 10. Nesse caso, a fungao objetivo é o SI,
a qual depende do canal (no minimo de sua ordem).

A otimizagao do sistema PSC normalmente se baseia na PDF do canal para
fazer a ponderacao do vetor A. Mas, para canais deterministicos, nao faz sentido
falar em PDF e A = [\g -+ A;_1]7 tem suas entradas dadas pelo valor quadratico
de cada coeficiente do canal ou A = [p(0)? --- p(L —1)?|", onde L é o comprimento
do canal e p(n) sua resposta impulsional.

Nos exemplos dessa segao, o canal é invariante no tempo (deterministico) e

dado por
P(z) = 1+0.1z7" +0.05272 (6.39)

Tal canal é comumente encontrado em sistemas DMT com modulacdo em fase [42].

As Figuras 6.3, 6.4 e 6.5 mostram a magnitude da resposta em freqiiéncia
dos subcanais dos transmissores SCMC, CMC e PSC, respectivamente. Observa-se
que o SCMC nao apresenta concentracao espectral, havendo total sobreposi¢ao das
respostas em freqiiéncia de todas as subbandas, o que é tipico de um sistema com
multiplexagao no tempo (TDM). O mesmo comportamento se aplica ao transceptor
PSC.

Nessa secao, tanto o SCMC como o CMC foram projetados baseados em
MFBs do tipo CMFB. As técnicas de projeto estao amplamente detalhadas nos
capitulos 4 e 6.

O sistema CMC foi projetado com matrizes codificadoras P e D baseadas em
bases Hadamard, como detalhado na Se¢ao 6.3. Nesse transceptor, os M subcanais
de entrada sao pré-codificados por P, gerando N sinais que serao submetidos ao

MFB de sintese para transmissao. No receptor, o MFB de anélise ira demodular o
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Figura 6.3: Resposta em magnitude dos 8 subcanais do sistema SCMC com o = 10

ep=1.
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sinal, o qual serd posteriormente decodificado por D, resultando na separacao total
dos subcanais.

A vantagem em utilizar um sistema do tipo CMC reside no fato de que,
além de se permitir a inser¢ao de redundancia nos dados de entrada, tem-se o total
controle sobre a concentracao espectral do sinal transmitido. Por exemplo, se forem
usadas N — 1 bandas para transmitir o sinal codificado e a ltima for ignorada, o
sinal transmitido em banda base estard concentrado na faixa de freqiiéncia [0, Fs(N —
1)/2N], onde Fj é a freqiiéncia de amostragem. Isso ¢ interessante porque facilita a
eliminacao das repeticoes espectrais do sinal, que deve ser feita pelo conversor digital-
anal6gico (D/A), para transmissao através do meio fisico, reduzindo a interferéncia
com sistemas adjacentes [42].

As Figuras 6.4(b) e 6.4(c) mostram a concentragao espectral dos subcanais
do CMC com a tltima subbanda removida, para o0 = 8 e p = 80, respectivamente,
facilitando a tarefa de filtragem de aliasing promovida pelo conversor D/A.

A Figura 6.5 mostra todas as respostas em magnitude dos subcanais do trans-
missor PSC. Tal transmissor tem a vantagem de ser projetado especialmente para
uma dada PDF de um canal variante (ou invariante) no tempo. Dessa forma, é
esperado que tal sistema atinja valores mais baixos de distorcao. A exemplo do
sistema SCMC, os subcanais apresentam resposta em freqiiéncia ocupando toda a
faixa espectral, e a ortogonalidade se manifesta por reduzidos valores de correlacao
entre os subfiltros do sistema. Ao contrario do CMC, nao é possivel fazer concen-
tragao espectral, atenuando a faixa préxima a freqiiéncia Fy/2, o que ira dificultar
o trabalho de filtragem de repeti¢oes espectrais do conversor D/A para difusdo ao
meio fisico. Entretanto, pode ser aplicado um pré-filtro para eliminar componentes
de freqiiéncias muito altas ou sobreamostrar o sinal a ser transmitido [42]. Esse
transceptor se apresenta como o mais robusto face a canais nao-ideais.

Para efeitos de comparagao, tanto o muito difundido sistema DMT [1, 42]
(baseado nas transformadas DFT e DFT inversa), como o sistema de portadora
tnica (single-carrier ou SC) proposto em [56](com transmissor composto unica e
exclusivamente pela matriz identidade I, e receptor dado pela DFT), foram imple-
mentados.

O DMT é um sistema modulado, tal como os MFBs. Entretanto, como o
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subcanais removendo uma banda do MFB; (c¢) idem, com maior valor de sobreposi¢ao

de blocos e menor roll-off.
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DMT nao possui memoria, seu projeto é simples, o que o tornou muito difundido.

O sistema SC estd enquadrado na categoria dos TDMs, e se sustenta no
principio da diversidade espectral, transmitindo cada simbolo por toda a faixa es-
pectral disponivel.

Tanto o SC como o DMT permitem a insercao de redundancia de forma
muito simples. As Figuras 6.6 e 6.7 mostram as respostas em magnitude de ambos
os sistemas. Como o DMT nao possui memoéria, percebe-se que a atenuacao na
faixa de rejeicao é muito baixa quando comparada com sistemas MFBs, o que pode
implicar em baixa eficiéncia face a manifestacao de ruido colorido [1, 42, 54].

A Tabela 6.1 resume as especificacoes dos transceptores, assim como o SI
calculado como na equagao (6.31), com \; ajustado como descrito anteriormente, o
que contabiliza o efeito do canal P(z) sobre o sistema transceptor. Para calcular o
SI, foram feitas transmissoes sucessivas de impulsos por cada subcanal e analisada
a salda no receptor. Dos resultados dessa tabela se conclui que todos os sistemas
apresentaram distorcao na mesma ordem de grandeza e que o sistema PSC, projetado
com o conhecimento a priori do canal (nesse exemplo), obteve melhor desempenho.

Da Tabela 6.1 se conclui que o sistema DMT foi o que apresentou o pior
resultado, e isso é justificado pelo fato de que o canal era seletivo em freqiiéncia
e que, como o DMT é um sistema do tipo FDM (frequency domain multiplexing)
[42], existe alocagao de subcanais nas faixas de freqiiéncia em que o canal P(z)
impoe maior atenuacao, sofrendo estes de reducao na sua transferéncia de energia,
conseqiientemente aumentando a distor¢ao medida pelo SI.

Um problema que afeta mais seriamente sistemas do tipo FDM do que os do

Tabela 6.1: Especificacoes e figura de distorcao dos transceptores projetados na

Secao 6.4.
sistema ordem o SI (dB)

SCMC 79 10 —10,7
CMC 79 8§ —11,0

PSC 80 10 —11,3
SC 0 0 —10,7
DMT 0 0 —10,4
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tipo TDM, e que resulta da seletividade em freqiiéncia do meio fisico, é a significativa
reducao da relagdo sinal-ruido (signal-to-noise ratio ou SNR) em subcanais cuja
resposta em freqiiéncia se sobreponha as regides espectrais de maior atenuagao do
meio. Esse efeito nao foi medido nesse exemplo numérico mas sera observado no

Capitulo 7, ao longo de outras simulagoes.

magnitude (dB)

02 025 03 035 04 045 05
freq. normalizada (1))

Figura 6.6: Resposta em magnitude de todos os canais do transmissor SC.
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Figura 6.7: Resposta em magnitude dos subcanais do transmissor DMT.
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6.5 Conclusao

Nesse capitulo foram apresentadas técnicas de projeto de transceptores re-
dundantes, quer sejam baseados em MFBs ou baseados em sistemas paraunitarios
nao-modulados.

A insercao da redundancia se fez necessaria para minimizar os efeitos nocivos
de canais com memoria, através da reducao do erro no sinal reconstruido no receptor.

Cada transceptor apresentado possui caracteristicas peculiares, as quais fi-
carao claras no decorrer do préximo capitulo, que traz simulacoes realistas de siste-
mas transceptores operando sobre meios hostis.

Esse capitulo fechou a apresentacao das técnicas de otimizacao de transcep-
tores iniciada no Capitulo 4, trazendo uma preocupacao maior para a adaptacao dos
sistemas as imperfeicoes do meio fisico. Entretanto, todos os dois capitulos tiveram
um enfoque muito maior em otimizacao quadréatica do que em comunicacoes. Ja
o proximo capitulo traz o enfoque em comunicagoes necessario ao desfecho dessa

pesquisa de tese.
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Capitulo 7

Simulacoes de Sistemas

Transceptores

Este capitulo apresenta simulagoes de sistemas transceptores baseadas em
situacoes praticas. Para tanto, faz-se um estudo breve do meio fisico e de técnicas
de equalizacao adotadas. Em seguida, sao apresentados alguns exemplos praticos
que fazem uso dos transceptores desenvolvidos nos Capitulos 4 e 6.

O elo entre as técnicas de projeto e a aplicabilidade destas é obtido neste
capitulo em funcao das simulacoes, que foram realizadas no pacote de engenharia
Matlab®.

O capitulo se organiza da seguinte forma: a Se¢ao 7.1 estuda os efeitos do meio
fisico, e as Secoes 7.2 e 7.3 apresentam a teoria de equalizadores e os tipos aplicaveis
aos FBs para minimizar tais efeitos, respectivamente. A Secdo 7.4 apresenta os

resultados de simulagoes de transmissao e a Segao 7.5 conclui o capitulo.

7.1 Estudo do Meio Fisico

Nesta secao ¢é estudado o meio fisico variante no tempo, que é analisado no
dominio do tempo continuo, mas é facilmente estendido ao tempo discreto, para
sistemas digitais, o que serd feito ao realizar as simulagoes.

Os meios fisicos podem ser variantes ou invariantes no tempo. Sistemas de
transmissao por fios, baseados em propagacao elétrica, usualmente variam pouco ou

nada ao longo de um intervalo razoavelmente longo de tempo. Ja os sistemas basea-
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dos em comunicacao sem fio, através de ondas eletromagnéticas, podem apresentar
altas variagoes ao longo de intervalos de tempo relativamente pequenos, através da
ocorréncia de multiplos percursos variantes em atenuagao e atraso [42].

O ruido aditivo também é muito comum em sistemas de comunicacao e usual-
mente é adicionado no receptor, causados por ruido térmico. Além disso, é comum a
existéncia de interferidores na faixa espectral em uso para sistemas de comunicacao

sem fio [42].

7.1.1 O Meio Fisico Variante no Tempo

Supondo que um sinal complexo banda base z(t) é transmitido por modulagao
em amplitude com portadora f,, o sinal resultante s(¢) enviado pelo meio fisico pode

ser descrito por
s(t) = Rla(t)e ], (7.1)

sendo R|.] o operador que denota a parte real de um nimero.
Uma vez que o meio fisico nao é ideal, podem existir multiplos caminhos de

propagagao, o que fard com que o sinal recebido r(t) seja descrito por

r(t) = ay(t)s(t —m(t)) (7.2)

onde ay(t) e 7y(t) contabilizam, respectivamente, a amplitude da atenuacao e o atraso
de propagacao variantes no tempo ao longo do caminho de propagagao [.

Em termos da informagao x(t), o sinal recebido apés demodulagao com por-
tadora complexa, pode ser escrito por

L-1

B(t) = Y a(t)e T Ox(t — 7(t)), (7.3)

1=0
o que se traduz em uma resposta impulsional do canal p(7;t) dada por

L-1

p(rit) = > a(t)e > Is(r — 7(t)) (7.4)

1=0
Na equagao (7.4), p(7;t) representa a resposta impulsional ao longo do tempo
t para uma entrada aplicada no instante ¢t — 7, e §(¢) é a fungao impulso de Dirac

[42]. Dessa forma, 7 representa o tempo decorrido do evento desde a aplicagdo da
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entrada. Na mesma equagao, observa-se que o sinal recebido Z () sofre degradacao de
amplitude e fase. Entretanto, um outro fendmeno importante que é devido a variacao
temporal dos caminhos de propagacao (atenuagao e atraso) é o desvanescimento
(fading).

O desvanescimento é facilmente percebido quando se transmite um sinal con-
centrado em freqiiéncia. Por exemplo, um degrau unitario no tempo tem resposta
em freqiiéncia impulsional [42]. Se tal sinal representar z(t), entdo o sinal recebido

pode ser escrito por

L-1

Bu(t) =) au(t)e ", >0, (7.5)

1=0
sendo que 0,(t) = 277 (t). Na equacdo anterior, z,(t) deveria ser uma versao atenu-
ada do degrau transmitido, caso o canal fosse invariante no tempo. No entanto, para
uma simples variagao de 6,(t) de 7 radianos ao longo do tempo (uma variagdo em
7(t) de i), provoca reversao ao longo do caminho de propagacao [. Normalmente,
altas variacoes de fase ocorrem em intervalos pequenos de tempo, devido ao fato de
ser o periodo da portadora pequeno e a velocidade de propagacao ser alta (proxima
a velocidade da luz) [42]. J4 a atenuacdo «y(t) varia mais lentamente, para uma
mesma mobilidade onde a fase seja observada.

Caso o numero de percursos de propagacao L seja grande, o sinal recebido
Z(t) podera ser modelado por um processo aleatdrio gaussiano complexo [42, 1].

Quando a resposta impulsional p(7;t) é modelada por um processo aleatério
gaussiano complexo de média zero, a envoltéria |p(7;t)| é dita como sendo distribuida
de acordo com Rayleigh [42]. Nesse caso, o canal possui desvanescimento Rayleigh.
Caso hajam percursos invariaveis no meio ou com poteéncia fixa predominante, a
resposta impulsional ndo poderd mais ter média zero, fazendo com que |p(7;t)]
tenha distribuicao de Rice. Outra distribuicao existente é a Nakagami-m, muito
usada para modelar ambientes méveis celulares urbanos [42].

Para facilitar o estudo do canal variante no tempo, é necessario fazer uso
do conceito de estacionaridade. Um processo estocastico y(t) é dito estacionério no

sentido amplo (wide-sense stationary ou WSS) quando [9]

Elyt)] = n

Ely"(t)y(t2)] = o(ti,t2) = oty — t2), (7.6)
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onde ¢(t,t5) define a fungao de correlagao de y(t1) com y(ts), e E[.] é o operador
de valor esperado.
Assumindo que p(7;t) é um processo estocastico estacionario no sentido am-

plo em t, define-se a sua funcao de autocorrelacao

Cbp(Tl; Toitiity) = ¢p(7_1? To; At)

= Ep"(r;t)p(r;t + At)]. (7.7)

7.1.2 Seletividade em Freqiiéncia

Na maioria dos canais de radio é razoavel assumir que a atenuacao e o desvio
de fase do atraso provocados pelas imperfei¢coes do meio sao descorrelacionados para

duas entradas quaisquer aplicadas neste, em tempos distintos. Sendo assim,
Elp*(r, )p(re, t + At)] = (113 At)o(11 — 72) (7.8)

Se At = 0, entao ¢,(7;0) = ¢,(7) é a poténcia média do canal em funcio
do atraso temporal 7. Por essa razao, ¢,(7) é chamada de perfil de intensidade
multipercurso ou o espectro de poténcia do atraso [42].

Na prética, ¢,(7; At) é medido transmitindo impulsos e correlacionando os
sinais recebidos com suas versoes atrasadas. A faixa de valores de 7 para os quais
¢p(7) > 0 é chamada de espalhamento multipercurso do canal e é denotada por T,.

Através do uso da transformada de Fourier [4, 42], é possivel analisar o efeito
do atraso 7 na fungdo de autocorrelacdo ¢,(7; At), ou seja, o perfil da intensidade

multipercurso. Sendo assim

op(Af;At) = /OO op(T; At)e P2 AT g7 (7.9)

é definida como a funcao de correlacgao de freqiiéncia e tempo incrementais, e que
pode ser medida transmitindo um par de sendides separadas na freqiiéncia por A f
e correlacionando-as no receptor com um atraso relativo de At.

Na Equagao (7.9), se At = 0, define-se ¢p(Af;0) = ¢p(Af), que permite

quantificar a coeréncia em frequiéncia do canal. Dessa forma

Af. =~ (7.10)

1
T,
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¢ a largura de banda da coeréncia do canal. Entao, duas senéides com espacamento
maior do que Af, sao afetadas diferentemente pelo canal, quando transmitidas si-
multaneamente. Se Af. é pequeno quando comparado com a largura de banda do
sinal transmitido, entao diz-se que o canal é seletivo em freqiiéncia. Caso contrario,

o canal é plano ou nao-seletivo em freqiiéncia.

7.1.3 Efeito Doppler

O efeito Doppler decorre das variagoes temporais do meio fisico, que podem
ser medidas pelo parametro At em ¢p(Af; At). Tal efeito pode resultar em espa-
lhamento espectral do sinal transmitido e deslocamento em freqiiéncia.

Analisa-se o efeito Doppler a partir da transformada de Fourier sobre a

varidavel At em ¢p(Af; At), ou seja,
Se(AFN) = [ on(AfiAe AL (7.11)

a qual pode ser analisada para um tom simples transmitido, ao fazer Af = 0.
Sendo assim, Sp(A) = S(0;\) é o espectro de poténcia Doppler, resultante das
variagoes temporais do meio. A faixa de valores de A onde Sp(\) > 0 é chamada de
espalhamento Doppler do canal, ou By.

Se o meio fisico é invariante no tempo, Sp(A) = J(A), ndo havendo espalha-
mento.

O reciproco de By é uma medida do tempo de coeréncia do canal, ou seja,

1

At, = —.
By

(7.12)

Um canal que varie pouco no tempo tem um alto At. e conseqlientemente
um pequeno espalhamento Doppler.
A funcao que quantifica a poténcia média do canal em funcao dos atrasos 7

e do efeito Doppler é dada por
S(r,\) = / b (T, At)e IR GAL, (7.13)

e é chamada de channel scattering function.
O fator de espalhamento é definido pelo produto T,,B4. Se T,,B; < 1, o

canal é dito sub-espalhado. Caso contrario, tem-se sobre-espalhamento.
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7.2 Técnicas de Equalizacao

Se o0 meio fisico é nao-ideal, este causara interferéncia entre os simbolos trans-
mitidos. Nesse caso, o sistema transceptor pode ter o seu desempenho severamente
degradado. Porém, existem técnicas de equalizagao que podem ser aplicadas para
minimizar os efeitos nocivos de tal meio, mas que dependem fortemente do cenario
em questao.

Para sistemas onde o meio fisico é invariante no tempo, usualmente aplicam-
se solugoes baseadas na minimizagao do erro médio quadrético ou MSE (mean square
error), que tém como melhor estimador a solu¢do de Wiener [9, 42]. Ao usar tal
solugao, assume-se que o sinal recebido é estacionario. Outras solucoes baseiam-
se na maximizac¢ao da informacao mutua entre os sinais transmitido e recebido ou
na minimizacado da taxa de erro de bit [42]. Entretanto, tais solugdes sao mais
complexas e nao serao abordadas nessa pesquisa de tese.

Se o sinal recebido no receptor nao for estacionario, fato este resultante, por
exemplo, do efeito de um canal variante no tempo, a solucao de Wiener nao serd
mais a solugao 6tima a minimizar o MSE, e se fara necessario o uso de técnicas de
filtragem adaptativa, quer seja linear ou nao-linear. O filtro adaptativo é variante
no tempo, e por este motivo ja é por si s6 nao-linear. Entretanto, a nomenclatura
estabelece que o filtro adaptativo é linear quando o mesmo realiza transformacao
linear no sinal de entrada, tal como um filtro FIR comum. A nomenclatura também
estabelece que um filtro adaptativo é nao-linear quando realiza transformacoes de
ordem superiores no sinal de entrada, tal como as redes neurais o fazem [9, 42].

Dentre as técnicas de filtragem adaptativa mais conhecidas destacam-se o
LMS e o RLS, devido a simplicidade e velocidade de convergéncia, respectivamente,
além de suas variantes [8, 9].

Tanto o filtro de Wiener como os filtros adaptativos convencionais requerem
o conhecimento do sinal desejado para que seja efetuado o treinamento do equaliza-
dor. Entretanto, existem métodos que, ao invés de tentarem minimizar o erro entre
o sinal desejado e a saida do equalizador, tentam minimizar o erro (diferenga) entre
a entrada e a saida do decodificador, responsavel pela tomada de decisao sobre o
simbolo transmitido, uma vez conhecida a constelacao. Tais técnicas sao chamadas

de equalizacao orientada a decisao (decision-directed equalization ou DDE)[9], e eli-
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minam a necessidade do envio de uma seqiiéncia de treinamento pelo meio fisico,
evitando reducgao da taxa util de transmissao da informacao.
A Figura 7.1 mostra a estrutura do DDE, a qual nao leva em consideragao o
sinal de informagao original d(n).
ganho e(n) -

e o

Ajuste coeficientes

y

y

\/

—P W(n) »
Equalizador y(n) d(n)

Decisao

Figura 7.1: Equalizacao orientada a decisao.

7.2.1 Filtragem de Wiener

Ao transmitir um vetor de processos estocasticos complexos definido no dominio
discreto por d(n), ou por simplicidade d, que porventura seja corrompido por um
canal MIMO (multiple input multiple output) ndo-ideal e invariante no tempo C' e
por ruido aditivo branco, é possivel encontrar o equalizador étimo no sentido MMSE
(minimum MSE). Para tanto, seja o vetor de observagoes do sinal corrompido x(n)
ou x, e W a matriz de equalizacao. Entao, tal matriz é dada pela solu¢ao de Wiener

por [9, 42, 55]

W = R, P (7.14)

Tx )

onde

P = E[zd"], (7.15)
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e o operador (.)f define o conjugado transposto. O apéndice D aborda com mais
detalhes o assunto.

Tendo definido o filtro de Wiener, a melhor estimativa para d sera obtida por
d = Whg, (7.16)

Um estudo mais detalhado sobre filtragem 6tima no sentido MSE pode ser

obtido em [8, 9, 55].

7.2.2 Filtragem Adaptativa LMS

Se ao invés de determinar um filtro invariante no tempo como dado pela
solugdo de Wiener, for definido um filtro W (n) variante no tempo, ajustado ao
longo das observagoes do vetor de entrada x(n) e do sinal desejado na saida d(n),
é possivel desenvolver um algoritmo que adapte o equalizador de acordo com uma
medida instantanea do erro e(n) = d(n) — y(n), onde y(n) = W (n)x(n).

A solugao baseada em MSE pode ser escrita em fungao do erro por
(n) = Ele"(n)e(n)]

= 02— P"W(n) - wWin)P+W"n)R,,W(n). (7.17)

Entao, o vetor gradiente fica (consultar Apéndice D para obter defini¢ao das

derivadas parciais vetoriais complexas)
Vé(n) = —2P+2R, W (n). (7.18)

Métodos baseados em gradiente descendente [9] buscam atualizar os pesos do
filtro na direcao de descida da funcao erro, ou seja, na direcao oposta ao gradiente,

o que é dado por
Wmn+1) = W(n)—un)(P— R, ,W(n)). (7.19)
Se o valor esperado for substituido por valores instantaneos, obtém-se

W(n+1) = Wi(n)— un) (ac(n)dH(n) - a:(n)mH(n)W(n))

= Wi(n H(n), (7.20)

|
=
=
,H\
=
3
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o que se traduz no método LMS ou Least-mean-square [8, 9]. O tamanho do passo
i é critico para a convergéncia e define diferentes vertentes do algoritmo LMS, tal

como o LMS normalizado ou NLMS, que define o passo por

M) = e myan)

(7.21)

onde a € (0,2) e 0 < 3.
O LMS ¢é muito difundido devido a sua simplicidade e por isso foi escolhido

para ser usado nesse trabalho.

7.2.3 Equalizagcao com Realimentacao de Decisao

Esse equalizador se baseia na técnica DDE apresentada anteriormente nessa
secao. Entretanto, uma realimentacao de decisao com equalizador é inserida no
sistema para permitir que, ao se determinar o simbolo atual transmitido, o efeito
deste sobre os proximos simbolos possa ser removido. Dessa forma, o equalizador
inserido tenderda a convergir para a cauda da resposta impulsional do canal, ou seja,
para os coeficientes apds o atraso de grupo [9, 57] do canal. A estrutura também é
conhecida por DFE ou decision-feedback equalizer. Na estrutura, o filtro adaptativo
W.(n) (filtro feedback) é o responsavel por eliminar o ISI remanescente apds o
bloco decisor (decodificador baseado na constelagao). Ja o filtro W(n) provém da
estrutura original do DDE (filtro feedforward).

Tanto o filtro W(n) quanto o filtro W, (n) podem ser atualizados com al-
goritmos de filtragem adaptativa, tal como o LMS [8, 9].

A estrutura do DFE estd representada na Figura 7.2.

7.3 Equalizacao Aplicada ao Transceptor FIR

Foram apresentadas técnicas de equalizacao na Secao 7.2. Agora serd apre-
sentado como fazer uso de tais técnicas em sistemas com transceptores FIR, de forma
a minimizar os efeitos degradantes de um canal nao-ideal.

Se a reposta em freqiiéncia do canal ndo é unitdria ou seja, P(z) # z~2, altos
niveis de interferéncia intersimbdlica poderao estar presentes, mesmo se o trans-

ceptor FIR for do tipo reconstrugao perfeita (PR). Nestes casos, duas técnicas sao
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Figura 7.2: Equalizagao com realimentacao de decisao.

comumente mencionadas na literatura, visando minimizar tal efeito: encurtamento
do canal (channel shortening) e combinagao a posteriori.

As duas técnicas sao descritas a seguir.

7.3.1 Encurtamento do Canal

Dentre as solugdes para encurtamento do canal (CS ou channel-shortening), a
mais simples consiste em utilizar um atrasador tinico, responsavel por sincronizar os
sinais nos ramos do receptor FIR com os sinais dos ramos do transmissor FIR. Esse

atraso z ¢

¢ implementado na entrada do receptor e pode ser computado fazendo
variar d em um intervalo de ntimeros inteiros positivos menores que o fator N de
decimacao/interpolagao do transceptor FIR. Nesse caso, o atraso escolhido corres-
pondera ao valor de d que culminar em maior correlagao entre o sinal transmitido
(atrasado por um bloco de transmissao de tamanho ¢N, ¢ € Z) e o sinal recebido
apés o atrasador.

Alternativamente, pode ser realizado encurtamento do canal com mais do

que um unica atrasador. Nesse caso o filtro nao se constitui de um inico coeficiente

8, 9.
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Existem técnicas mais elaboradas para calcular o melhor filtro CS, sendo o
filtro de Wiener multi-estdgios com posto reduzido uma boa opcao, devido a robustez
e simplicidade [58, 59]. Tal algoritmo implementa um filtro de Wiener sem calcular
a inversa da matriz de autocorrelacao do processo de entrada e permite a utilizacao
de posto unitario. O Apéndice E apresenta a teoria associada a filtragem de Wiener
multi-estagios.

O filtro para CS deve ser inserido imediatamente apds o canal FIR P(z) na
Figura 7.3 e, apesar da simplicidade (pode ser um simples atrasador), é de grande

valia para reduzir a distorcao em sistemas transceptores.

% ol Pl2) Holz . Xo ’ »)N(o(z)
(Fi(z) | [ Hi(2) | 5 LG
XM-I

Figura 7.3: Conjunto transceptor FIR /equalizador.

combinador a
posteriori

7.3.2 Equalizador Combinador a Posteriori

O combinador a posteriori ou PCE (post-combiner equalizer) é utilizado em
um transceptor FIR logo apds o banco de andlise (receptor), como mostrado na
Figura 7.3, e sua estrutura mais geral é composta por uma transformada unitéria
T e uma matriz W(z), de ordem @, que pode vir a ser diagonal, tridiagonal, ou
nao apresentar qualquer propriedade estrutural. Além disso, ainda é utilizada a
transformada inversa T para recuperar o sinal estimado. A Figura 7.4 mostra tal
sistema equalizador.

A idéia principal em usar uma transformada unitaria é que esta ira decompor
o sinal recebido em M subbandas ortogonais. Se o transceptor a ser utilizado ja
possuir tal transformada em sua estrutura, tal como o OFDM, o CMFB, o SMFB
e o MDFTFB, entao a mesma é suprimida no equalizador. Se o receptor nao preve
o uso da transformada, tal como o SC ou o SCMC, entao a mesma devera ser

utilizada no PCE. Nesse caso especifico, o conjunto receptor/equalizador, dado por
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TE(z), resulta em um MFB cujas fungdes de transferéncia das subbandas sao versoes
moduladas do filtro protétipo seletivo em freqiiéncia H,(z) [54].

Se o par receptor/equalizador resultar em um sistema que realize a decom-
posicao do sinal de entrada em subbandas, tal como proposto anteriormente, entao
cada subbanda podera ser equalizada considerando somente as subbandas imedia-
tamente adjacentes, uma vez que as demais irao interferir pouco na subbanda em
questao, devido ao fato de ja estarem com razoavel distancia espectral da mesma.
Tal solugao reduz consideravelmente a complexidade do equalizador, cuja matriz de
equalizacdo W (z) passa a possuir uma estrutura tridiagonal [31].

Na grande maioria das simulagoes realizadas nessa pesquisa de tese, o equa-
lizador utilizado possuia estrutura tridiagonal devido ao fato do par receptor/equa-

lizador constituir um banco de filtros ortogonais.

o) 1 1 1 Kole)
PO e o 2
XM_I(—ZL | | iM_l(z)

Figura 7.4: Equalizador combinador a posteriori M-canais.

Dado o PCE da Figura 7.4, defina W (z) como a solucio MMSE quando T' =
I. Entao, para qualquer transformagao ortonormal (incluindo a matriz identidade),

pode—se escrever
W(z) = TW(2)T", (7.22)

onde ()H é a operacao de conjugado transposto.

Na estrutura tradicional do sistema transceptor definiu-se X (z) como sendo
a entrada e X (z) a saida, como apresentado na Figura 7.3. Nessa configuracao,
caso nio houvesse processamento futuro, X (z) seria a melhor estimativa da en-
trada. Entretanto, ao inserir um equalizador como o anterior apds o banco receptor,
X /(z) — TX(2) se torna o vetor de observacdes do processo e X (z) se torna a
melhor estimativa para o sinal de entrada X (z). Portanto, para realizar um treina-
mento do filtro MMSE, basta assumir como sinal desejado na saida do equalizador

o vetor D'(z) = TX ().
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No dominio do tempo tem-se que

d(n) = Tx(n)

#'(n) = T&(n)
= Tl[io(n) #1(n) --- Zp_1(n)]". (7.23)

A solugao MMSE pode ser calculada na pratica com o auxilio do seguinte

conjunto de equacoes

zin) = @)@ Tn-1) - &T(n-Q)]"
D(na,me) = [d'(na) - d'(my)]
X(ng,my) = [®B(na) - ()]

w = WIwl .. wil'
— (X (nay ) X (10, 10)) " X (ngy np) D (naymy),  (7.24)

onde @) é a ordem da matriz de equalizacio W (z), e [n,,np] define a regido de
suporte no dominio temporal utilizada para estimar as correlagoes necessarias. Tal
solugdo é comumente utilizada na pratica e pode ser vista, por exemplo, em [54, 51].

E possivel decompor a matriz de equalizagao no dominio z como uma soma

de matrizes constantes, uma vez que o sistema é FIR. Sendo assim, escreve-se

W(Z) = W() + le_l + ...+ WQZ_Q
W, = {W,} forq=0,...,0Q. (7.25)

Se o produto T'E(z) se comportar como um banco de filtros seletivo em
freqiiéncia, como visto para os MFBs estudados se T = I, assim como para o
SCMC apresentado na Subsegao 6.2.1 (T # I), a matriz W (z) poderd assumir
aspecto tridiagonal [54], uma vez que apenas os subcanais imediatamente adjacentes
terao influéncia significa sobre o subcanal que se pretende equalizar. Nesse caso,

simplifica-se o equalizador utilizando
W, = tridiag{W,} for ¢=0,...,Q, (7.26)

onde tridiag{ W} representa uma matriz tridiagonal composta pela diagonal adja-
cente inferior, pela diagonal principal e pela diagonal adjacente superior da matriz

W.

121



Se optar-se por uma equalizacao do tipo DDE, tal como a DFE apresentada
na Subsecao 7.2.3, nao serd necessario definir um sinal de treinamento, e se o algo-
ritmo de adaptacao for o LMS, nao sera necessario definir a regiao de suporte, pois
nao existe a necessidade de estimar correlagoes [9].

A estrutura do PCE serd muito utilizada nas simulacoes dos sistemas trans-

ceptores a serem apresentadas na proxima secao.

7.4 Resultados de Simulacoes

No Capitulo 4 foram apresentadas as técnicas de projeto de sistemas transcep-
tores FIR baseados em MFBs nao-redundantes, e no Capitulo 6 foram apresentadas
técnicas de insercao de redundancia nas estruturas previamente mencionadas para
que as mesmas pudessem ser utilizadas eficientemente em meios fisicos nao-ideais,
assim como também foram apresentadas novas técnicas de projeto para transcepto-
res paraunitarios.

Agora, uma vez tendo desenvolvido os sistemas transceptores, estes serao
testados através de simulagoes no software de engenharia Matlab®, com o intuito
de verificar as vantagens e desvantagens dos sistemas propostos.

As secoes anteriores deste capitulo forneceram subsidios para que pudessem
ser apresentados os exemplos numéricos, uma vez que introduziram os efeitos nocivos
observados nos meios fisicos reais, assim como apresentaram técnicas de equalizacao
utilizadas para mitigar tais efeitos.

Os exemplos apresentados contemplarao meios fisicos invariantes e variantes
no tempo, com a adi¢do no receptor de ruido branco gaussiano e ruido colorido [42],
o que permite contabilizar efeitos de ruido térmico e efeitos atmosféricos, assim como
interferéncias recebidas de outros sistemas radio-transmissores.

Nos exemplos, o ruido aditivo sera adicionado sempre no receptor, e sera do
tipo branco gaussiano (AWGN ou aditive white gaussian noise).

Os exemplos tratam somente da camada fisica. Nesse sentido, nao é uti-
lizada codificacdo de canal (cédigos corretores, interleaving, etc.) [42], mas tao
somente mapeamento dos bits de entrada (gerados aleatoriamente) em uma cons-

telagdo apropriada (PSK, QPSK, M-QAM, etc.) com mapeamento Gray [42], e
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posterior transmissao utilizando o transceptor em estudo.

7.4.1 Comparacao entre OFDM e MFB Frente a Ruido Adi-

tivo e Interferidor

Nesse exemplo numerico, o efeito do meio é desprezado (canal ideal) e o
desempenho do sistema OFDM [1, 2] é comparado com o do MFB do tipo MDFT
[7] utilizando um filtro protétipo do tipo PR, projetado como descrito na Segao 6.1,
com fator de sobreposigao de blocos ¢ = 2K = 16 e fator de roll-off p = 1,0.

O objetivo do exemplo é avaliar a eficiéncia da técnica de projetos de filtros
protétipos para MFBs apresentada na Secao 4.1. A funcao objetivo utilizada é do
tipo LS [4].

As especificagbes sao as seguintes:

M = 64
r = 0 (redundancia) , (7.27)
P, = 0dB

onde M é o ntiimero de bandas do sistema e N = M (sem redundancia), assim como
P, é a poténcia do sinal na entrada do receptor.

A Figura 7.5 apresenta a resposta em magnitude dos transceptores OFDM
e MDFT, respectivamente. Pela figura se observa a alta seletividade do sistema
MDFT frente ao sistema OFDM. A vantagem dessa propriedade do MDFT é que
os efeitos de interferidores de banda estreita mas com poténcia consideravel podem
ser eliminados mais facilmente, uma vez que as subbandas adjacentes as subbandas
afetadas apresentam consideravel atenuacao na faixa de rejeicao.

Os sistemas transceptores OFDM e MDFT sao comparados nesse exemplo
numérico em termos da relagao sinal-interferéncia (SIR ou signal-to-interference ra-
tio). Para tanto, inicialmente é feita uma transmissao sem interferidor, com relagao
sinal-ruido (SNR ou signal-to-noise ratio) variando de 0 a 15 dB. A taxa de erro
de bit (BER ou bit-error rate) medida é a mesma para os dois sistemas nesse caso,
conforme apresentado na Figura 7.6(a). Nessa configuracao nao foram usados os
equalizadores CS e PCE.

Para a simulagao de transmissao utilizou-se constelagao do tipo QPSK (2 bits

por simbolo) [42] e um total de 100 iteragdes de Monte Carlo [55].
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Figura 7.5: Exemplo 7.4.1: (a) Resposta em magnitude do OFDM com eixo de

freqiiéncias ampliado (f,7" = 1,0 Hz); (b) Reposta em magnitude do transceptor

MDFT com ampliagao do eixo de freqiiéncias.

A Figura 7.6(b) mostra a densidade espectral de poténcia (PSD ou power
spectral density) do sinal interferidor adicionado no receptor. A poténcia total do
interferidor é P, ~ 20 dB. Para essa configuragao, a SIR medida se encontra na
Figura 7.6(c), onde percebe-se claramente o melhor desempenho do sistema MDFT
para rejeitar a interferéncia. A SNR usada foi 15 dB. Nesse caso, foi feito uso do
equalizador PCE visando rejeitar a interferéncia. O treinamento foi realizado com
100 blocos de transmissao.

Caso seja implementada pré e pds-codificacao do sistema transceptor, assim
como descrito na Subsecao 6.2.2 e na Secao 6.4, serd possivel equalizar a SIR, o que
permite uma BER menor. Nesse caso, o pré-codificador utilizado foi a matriz de
Hadamard de tamanho N = M = 64. No entanto, qualquer outra matriz ortogonal
[31] (ex.: DFT) poderia ter sido utilizada.

A Figura 7.6(d) apresenta a SIR para os sistemas codificados mencionados
anteriormente, onde se observa claramente que a SIR para ambos os transceptores
estd mais plana do que para os seus equivalentes nao-codificados, ou seja, esses
transceptores sao capazes de equalizar a SIR. Novamente, o desempenho do MDFT
é superior.

O sistema OFDM com pré-codificacao baseada na DFT é conhecido como

SC [56] e apresenta inclusive algumas vantagens sobre o OFDM, tal como reduzida
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relagdo pico-média [1, 2]. J4 o MDFT pré-codificado nos moldes da Subsegao 6.2.2
é aqui chamado de CMC MDFT.
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Figura 7.6: Exemplo 7.4.1: (a) BER atingida para canal AWGN; (b) PSD do in-
terferidor ocupando 4 subbandas do sistema transceptor; (c¢) SIR para P, =0 dB e
P. ~ 20 dB para os sistemas OFDM e MDFT; (d) SIR para P, =0 dB e P. ~ 20
dB, para os sistemas SC e CMC MDFT (com pré e pds-codificagao).

7.4.2 Transceptor Redundante para Canal Invariante no Tem-
po

Esse exemplo compara o sistema SC projetado em [51] com o sistema SCMC
proposto na Subsegao 6.2.1 e descrito no artigo [54]. O propdsito é verificar a
eficiéncia do sistema SCMC proposto nessa tese frente a uma boa alternativa ao

OFDM, proposta em [53, 56|, dentre outros artigos. Tais alternativas visam trazer
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um desempenho superior ao OFDM.

Os parametros de configuragao sao os seguintes:

M = 12
r = 4 (redundancia) , (7.28)
P, = 0dB

o que resulta em fator de sobreamostragem N = 16.

Novamente, para o computo da BER executou-se um total de 100 iteracoes
de Monte Carlo, sendo que a constelacao utilizada foi do tipo PSK com 1 bit por
simbolo (assim como em [51]), porque o canal utilizado é real, e a transmissao, por
coeréncia, sé usa a componente em fase (I ou in-phase) [42].

O canal é dado pelas primeiras 30 amostras da resposta impulsional [51]

14+ 0.067271 +0.394272 4+ 0.7842 73
1—1.0842"1 4+ 0.9462=2 — 0.157273’

onde fica claro que a redundancia inserida no sistema nao é suficiente para reduzir

P(z) = 0314 (7.29)

a matriz do canal C(z) a uma matriz constante (ver Subsegoes 2.6.2 e 6.2.1).

As simulagoes foram realizadas com ruido do tipo AWGN, com e sem inter-
feridor. Nessa ultima configuracao, a poténcia do interferidor era P. = 10 dB.

As Figuras 7.7(a) e 7.7(b) mostram a resposta em magnitude do canal e a
PSD do interferidor, respectivamente.

Esse exemplo fez uso dos equalizadores CS e PCE apresentados anterior-
mente nesse capitulo, sendo que o CS era simplesmente um atraso (sincronizador),
estimado com 10 blocos de transmissao consecutivos. Ja o PCE fez uso de uma
regiao de suporte n, — n, = 300. Tais parametros foram escolhidos para garantir
uma estimacao satisfatoria das correlagoes dos sinais em questao.

A ordem do PCE escolhida foi () = 4, resultando em uma equalizacao apro-
priada do canal [51]. Apesar do fato dessa ordem nao satisfazer a Equagao (6.6),
equalizacao ZF nao esta sob consideracao e nao é uma condicao necessaria aqui.

A matriz de transformacao ortogonal usada no receptor foi T' = C'jy, a qual
esta de acordo com a Subsegao 6.2.1.

O sistema SCMC foi projetado minimizando F; na Equagao (6.17), o que
independe da resposta impulsional do canal. O fator de sobreposicao de blocos
escolhido foi p = 2K = 8, 0 qual garantiu desempenho satisfatério e baixa comple-

xidade computacional. Além disso, o roll-off escolhido foi p = 1,0.
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Figura 7.7: Exemplo 7.4.2: (a) Resposta em magnitude do canal real; (b) PSD do
interferidor; (¢) BER em func¢do da SNR para canal AWGN com e sem interferidor.

A BER como fungao da SNR ¢é apresentada na Figura 7.7(c), onde esta claro
que ambos os sistemas SC e SCMC possuiram desempenho semelhante para o canal
seletivo em freqiiéncia AWGN, sem interferidor. Entretanto, na presenca deste, o
SCMC apresentou desempenho cerca de 5 dB melhor para uma BER= 1072, devido
a alta seletividade do par receptor/equalizador do SCMC, permitindo equalizagao
eficiente no dominio da freqiiéncia.

O sistema OFDM teve desempenho ruim porque o canal P(z) em questao
degradava severamente um subcanal do transceptor, através de forte atenuagao em
torno de freqiiéncia normalizada fT ~ 0,2.

Transmultiplexadores que trabalham no dominio da freqiiéncia (FDM) usual-

mente estao mais susceptiveis aos canais seletivos em freqiiéncia do que sistemas no
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dominio do tempo (TDM) [56, 53]. Os TDMs estao representados tanto pelo sistema
SC quanto pelo SCMC proposto (transmissao no dominio do tempo e equalizagao
no dominio da freqiiéncia).

A complexidade do receptor SCMC é maior do que a do transmissor devido
a equalizacao no dominio da freqiiéncia. Dessa forma, se o emprego for feito em
telefonia mdével, é desejavel que seja usado no uplink, uma vez que o receptor pode
facilmente ser implementado com mais complexidade na estacao radio-base, e nao

no aparelho mével [1].

7.4.3 Transceptor Redundante para Canal Complexo Inva-

riante no Tempo

Nesse exemplo, a comparagao é feita com o sistema SC estudado em [53] e

também com o sistema OFDM, com as especificagoes [54]

M = 64
r = 3 (redundéancia) , (7.30)
P, = 0dB

resultando em N = 67.

O canal utilizado é dado por [53]

P(z) = —0.3699 — j0.5782 — (0.4053 + j0.5750)z~" — (0.0834 + ;j0.0406)z>

+(0.1587 — 50.0156) 2, (7.31)

e a constelagao ¢ do tipo QPSK [42].

A resposta em magnitude do canal é mostrada na Figura 7.8(a). A PSD do
interferidor é a mesma do exemplo 7.4.2, assim como o SCMC.

Nesse exemplo foram utilizados os equalizadores CS (somente atraso sincro-
nizador) e PCE, sendo este tltimo com ordem ) = 0. Ademais, o PCE utilizou
como transformada a matriz DFT, ou seja, T'= W,

A BER esté representada na Figura 7.8(b), a qual confirma o desempenho
superior da estrutura SCMC proposta frente ao transceptor SC estudado em [56, 53],
e muito mais superior frente ao OFDM.

Tal desempenho se deve a elevada seletividade que o par receptor/equalizador

trouxe ao sistema, permitindo boa rejeicao a interferéncia. Além disso, o transmissor
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Figura 7.8: Exemplo 7.4.3: (a) Resposta em magnitude do canal; (b) BER em

fungao da SNR para canal seletivo AWGN sem e com interferidor (color).

traz diversidade espectral ao sinal transmitido, o que propicia maiores chances de
reconstrucao frente a canal seletivos em freqiiéncia.
Alternativamente poderia ter sido utilizado o transceptor CMC baseado em

DFT, apresentado na Subsec¢ao 6.2.2.

7.4.4 Transceptor Redundante para Canal Complexo Vari-

ante no Tempo

Nesse exemplo, os transceptores MDFT e CMC MDFT sao comparados com
o transceptor OFDM utilizado no padrao IEEE 802.16®, que opera em configuragao
ponto a multi-ponto. Tal comparacao permitira verificar que é possivel atingir maior
taxa de bits (BR ou bit-rate) com os transceptores propostos mencionados anterior-
mente. Isso se deve ao fato de que o 802.16® com camada fisica baseada em OFDM
(MAN-OFDM PHY) [60] utiliza somente 200 dos 256 subcanais previstos para im-
plementar o chamado efeito brick wall, que se traduz em rejeicao significativa fora
da banda passante. Portanto, utilizando um sistema mais seletivo em freqiiéncia do
que o OFDM poderao ser utilizados mais subcanais.

O IEEE 802.16® prevé a operacao em duas faixas amplas do espectro: 2—11,0
GHz, baseado em OFDM (MAN-OFDM PHY), e 10 — 66,0 GHz (MAN-SC PHY).

No primeiro caso, como a freqiiéncia é mais baixa, multiplos percursos sao comuns,
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e o sistema deve ser projetado para operar no modo fora-de-visada-direta (NLOS
non-line-of-sight). No tltimo caso, o sistema opera fundamentalmente em visada
direta (LOS).

As constelagoes utilizadas variam desde PSK até 256 QAM [42, 60].

As especificagoes desse exemplo sao

M = 256
r = 2 (redundéancia) , (7.32)
P, = 0dB

resultando em N = 258.

O fator de sobreposi¢ao de blocos escolhido para o MDFT foi o = 2K =8 e
fator de roll-off era p = 1,0.

Esse sistema nao possui redundancia e a mesma sé é prevista com pré/pos
codificacao, o que resulta no sistema CMC MDFT. Por isso, ao comparar OFDM e
MDEFET, ambos os sistemas serao implementados sem redundancia. A redundancia,
quando usada, era do tipo prefixo ciclico ou CP.

Foram realizadas um total de 100 iteracoes de Monte Carlo, assim como nos
exemplos anteriores, resultando em mais de 10® bits transmitidos. Entretanto, esse
exemplo se distingue dos demais por usar equalizacao do tipo DFE, com treinamento
adaptativo baseado na técnica LMS [8, 9, 42], mais adequado para sistemas variantes
no tempo do que um filtro de Wiener. A constelacao usada era do tipo QPSK.

A primeira comparagao a ser feita visa elucidar a vantagem dos transceptores
tipo MFB, tal como o MDFT, no que tange a concentracao espectral. Tal vantagem
traduzir-se-4 nesse exemplo em aumento da BR.

As Figuras 7.9(a) e (b) mostram as respostas em magnitude da primeira sub-
banda dos sistemas OFDM e MDF'T, com escala de freqiiéncias normal e ampliada,
respectivamente. Pela figura, o sistema OFDM apresenta atenuacao de aproxima-
damente 40 dB na 28% subbanda & direita (ou esquerda) da subbanda em questao.
Essa mesma atenuagao é obtida no sistema MDFT logo na 2¢ subbanda. Sendo as-
sim, ao invés de deixar 2 x 28 = 56 subbandas de guarda, como previsto no padrao
IEEE 802.16® para o sistema OFDM, deixaremos apenas 2 x 2 = 4 subbandas de
guarda para a mesma implementacao com transceptor MDF'T, o que permitird um

aumento de 52/200 x 100 = 26 % na BR do sistema, sem afetar o nivel de atenuagao
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no final da faixa de guarda.
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Figura 7.9: Exemplo 7.4.4: (a) Resposta em magnitude de uma das subbandas dos
transceptores OFDM e MDFT (eixo de freqiiéncias cobrindo a faixa de 56 subban-

das); (b) Idem ao anterior, cobrindo a faixa de 4 subbandas.

As simulacoes de transmissao assumiram uma taxa de simbolos de 11,4
Mbaud/s, o que é previsto no padrao do 802.16® para um canal com largura de
banda de 10,0 MHz [60]. Nessas condigbes, o cendrio mais nocivo previsto ocorre no
modelo de canal SUI-5 (Stanford University Interim) [61].

O canal sem fio ou wireless normalmente é caracterizado pelos seguintes efei-
tos (ver Segao 7.1): atenuagao de percurso, multiplos percursos, desvanescimento,
espalhamento Doppler, e interferéncia co-canal e com canais adjacentes.

Os canais SUI é modelado pela distribuicdo de Rice [42, 55], o que significa
haver uma componente fixa e uma componente variavel (estocédstica) para cada tap
ou coeficiente do canal. Sendo assim, o fator k£ que determina a razao entre a poténcia
da parte fixa e da parte estocdstica é um dos parametros de configuracao dos canais
SUI e é considerado baixo para o SUI-5, que também apresenta alto espalhamento

efetivo do atraso, dado por [61]

= iﬁ o (7.33)
Trms — BTI Tavgu .
1=0

onde P, é a poténcia do tap associado ao atraso 7, P, =Y, P, € Tapg = >, P 7.
O terreno no SUI-5 é do tipo acidentado, montanhoso e com arvores densas

e pode ser estendido as dreas urbanas [61].
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O modelo SUI-5 utilizado apresenta 3 taps (assim como todos os outros SUT),
com atrasos 71 = 0,0 us, 75 = 4,0 us e 73 = 10,0 us. A antena é direcional com
abertura 30°, propiciando poténcias nos taps dadas por Py = 0, P, = —11e P3 = —22
(dB). Além disso, o espalhamento Doppler é o maior dentre todos os modelos SUIL.

A Figura 7.10(a) apresenta a BER obtida para os sistemas OFDM e MDFT
considerando todos os parametros discutidos anteriormente. A BER é dada em
funcao da SNR, assim como em exemplos anteriores. Nessa simulacao, o equalizador
DFE usado como PCE possuia 2 taps feedforward e 1 taps feedback. Ja a Figura
7.10(b) faz a mesma comparacao, porém usando codificadores para equalizar a SIR
(ver Subsegao 6.2.2), o que transforma o sistema OFDM no SC e o MDFT no CMC
MDEFT. Nesse caso, observa-se a melhora no desempenho geral dos transceptores,
assim como uma menor BER para o CMC MDFT, o que justifica seu uso.

O interferidor usado nas simulagoes tinha a mesma PSD da apresentada no

exemplo da Subsecao 7.4.2, com poténcia 16 dB maior do que a do sinal de interesse.
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Figura 7.10: Exemplo 7.4.4: (a) BER para os sistemas OFDM e MDFT com e sem
interferidor; (b) BER para os sistemas SC e CMC MDFT com e sem interferidor.

O efeito da equalizacao da SIR ao utilizar o par pré/pés codificador também
pode ser obtido utilizando codificacao de canal. Nesse caso seria usado o enfoque
tradicional no dominio bindrio, que faz uso de interleaver e codigos corretores [42].
Mas, uma vez que o objetivo desse trabalho era desenvolver transceptores e nao

codificadores, nao foi feito um estudo mais detalhado desse tema.
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7.5 Conclusao

Esse capitulo apresentou resultados de simulagoes nos mais variados cenérios,
a fim de ressaltar o motivo pelo qual os transceptores FIR propostos foram de-
senvolvidos: reduzir efeitos nocivos de canais nao-ideais, aumentar a concentracao
espectral do sinal transmitido (reduzindo interferéncia em bandas adjacentes), e
principalmente minimizar o efeito degradante de interferidores de banda estreita e
significativa poténcia.

Os resultados mostram que o ganho em termos de BER justifica o emprego
dos transceptores propostos nas aplicagoes mais exigentes. Por exemplo, a quarta

geracao (4G) de telefonia mével podera desfrutar de tais beneficios.
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Capitulo 8

Conclusao

O propdsito dessa pesquisa de tese foi utilizar técnicas de otimizacao nao-
lineares para desenvolver bancos de filtros (FBs) paraunitarios e/ou modulados
(MFBs), que constituiram os blocos fundamentais de sistemas transceptores FIR
para aplicacao em sistemas de comunicagao digital.

Foram utilizadas diferentes funcoes objetivo, e restricoes nao-lineares foram
incorporadas para garantir distor¢gao reduzida (ou nula) ao conjunto, resultando
em reconstrucao perfeita (PR ou perfect reconstruction) ou quase perfeita (NPR ou
near-perfect reconstruction) do sinal transmitido.

As técnicas de projeto apresentadas traziam como inovagao a versatilidade
para conformacao da resposta em freqiiéncia das subbandas do MFB, onde fungoes
objetivo do tipo LS, minimax e WLS foram empregadas. Isso permitiu que a res-
posta em freqiiéncia do banco de filtros fosse modelada de acordo a necessidade da
aplicacao.

Uma caracteristica importante das técnicas apresentadas é que a principio nao
se fazia qualquer suposicao sobre a resposta impulsional do canal, o que permitiu o
emprego dos transceptores nas mais variadas situagoes, desde sistemas invariantes
no tempo com canais pouco nocivos até condicoes severas de variacao temporal da
resposta do canal.

O Capitulo 4 apresentou técnicas de otimizacao de MFBs nao redundantes,
os quais seriam usados como blocos fundamentais no desenvolvimento dos trans-
ceptores. As técnicas sugeridas, além de inovarem na flexibilidade da modelagem

espectral, permitem drastica reducao na complexidade computacional do processo de
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otimizacao, uma vez que foi elaborada uma forma simplificada e acurada de calcular
as distorgoes na saida do FB, a fim de manté-las negligiveis, evitando degradagao do
sinal de interesse. Dessa forma, tanto bancos do tipo NPR quanto PR poderiam ser
desenvolvidos eficientemente. O resultado desses desenvolvimentos foi apresentado
nos artigos [18, 45], assim como parte dele derivou da tese de mestrado [24].

Outra inovacao foi a proposta do projeto do filtro protétipo dos bancos MFBs
baseado na técnica FRM, apresentada no Capitulo 5, o que permitiu reduzir dras-
ticamente o ntimero de varidveis envolvidas no processo de otimizacao, permitindo
realizar FBs com nimero de bandas elevado (maior do que 1024) e com pequenos
valores de sobreposicao p. Tal trabalho resultou no artigo [32].

Nao bastando as vantagens inerentes da estrutura FRM, foram propostas na
Secao 5.4 técnicas de projeto com restrigoes no dominio do tempo, o que reduziu
ainda mais a complexidade computacional do processo de otimizagao. O artigo [33]
apresentou tal desenvolvimento.

Uma vez tendo em maos um conjunto completo de técnicas para o projeto de
MFBs, foram sugeridas técnicas de insercao de redundancia no Capitulo 6, visando
aumentar a robustez do sistema frente a canais com meméria. Um dos resultados
[54] foi enviado para apreciacao de uma revista da drea de comunicagoes.

Em seguida foi desenvolvida uma técnica de projeto de FBs onde a tinica res-
tricao era a paraunitariedade. Nesse caso, assumia-se o conhecimento da poténcia de
cada tap do canal. Os estudos sobre a eficiéncia de tal método estao em andamento.

As ferramentas desenvolvidas foram utilizadas para otimizar FBs utilizados
no Capitulo 7 com o intuito de confirmar o beneficio de se utilizar sistemas trans-
ceptores seletivos em freqiiencia. Para tanto, alguns testes comparativos foram
realizados com outros transceptores, dentre eles o OFDM, o qual se mostrou sempre
pior do que os transceptores propostos em termos da taxa de erros de bits.

Um exemplo pratico bem realista envolveu a simulacao do meio fisico do IEEE
802.16®, onde o MFB projetado mais uma vez apresentou desempenho superior aos
transceptores convencionais, sem memoria, em termos da BER e um taxa liquida de
informacao.

Por fim, ressalta-se que o ganho advindo do emprego dos transceptores aqui

propostos se justifica em sistemas onde a preocupagao final nao é a complexidade,
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mas sim a eficiéncia, porque os transceptores FIR tém complexidade computacional

maior do que os transceptores sem memoria.
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Apeéendice A

O Segundo Algoritmo de Dutta e
Vidyasagar

Existem alguns algoritmos de otimizagao que se encaixam bem com o tipo de
problema relacionado a uma OF e vérias restricoes. Dentre eles, os do tipo sequential
quadratic programming parecem ser os que convergem mais rapido para um ponto
proximo ao 6timo, realizando a otimizagao através de aproximagcoes seqiienciais de
segunda ordem [29]. Entretanto, um algoritmo de otimizacao eficiente consiste em,
ao invés de resolver um problema de otimizacao de varias varidveis com restrigoes
nao lineares, inserir as mesmas em uma OF modificada (MOF), a qual, obviamente,
também levara em conta a OF original. Dessa forma, podem ser resolvidos os
problemas comuns encontrados no projeto de MFBs, seja com funcgoes objetivo do
tipo Least-squares, Minimax ou WLS [4], dadas as restri¢des Ty(z) e Ti(z), i =
1,..., L@J apresentadas na Segao 2.7.1. Para isso, define-se a MOF P(®, ¢), onde
® ¢é o vetor das varidveis a serem ajustadas, que normalmente sao os coeficientes do
filtro prototipo.

A solucao 6tima que minimiza a MOF, baseada no principio apresentado,
pode ser obtida usando o segundo algoritmo de Dutta e Vidyasagar [15, 62], que
leva em consideracao apenas as restricoes ativas e o desvio nao tolerado da OF
original em relagao a um parametro calculado.

Usando o algoritmo de Dutta e Vidyasagar e considerando que a fungao de
transferéncia seja calculada em um conjunto discreto de freqiiéncias wy € [w,, 7],

j=12...,J,aMOF P(®,¢), com ® sendo composto pelos coeficientes de h,(n),
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n=0,1,..., %! (N, =2KM — 1), serd dada por

1 ¥5+)

P(®.&= Y (@ -+ > > W, (@) (A1)

i1 (@)>€ =0 K|d;, ()>0

com

® = 10 ) -k (Np;l)r
=12,

f(®) = |[Hy(®,e™r)| ; J'
do, = |[To(e™)|—1|-6 K =12,... K
: M—1
di,, = |Ti(e¥)| =6, K =12 . K izl,...,{ 5 J

sendo que J' =~ 20N,, K' =~ 10K, §; e 0 sdo, respectivamente, os desvios permitidos
para a transferéncia direta e para a distorcao de aliasing do banco de filtros e sao
configurados pelo usuario, e W; é o peso ou relevancia que sera dada a cada funcao
de distor¢ao d;,,. A varidvel { determina o nivel minimo de rejeicao que o filtro
prototipo deve apresentar na faixa de rejeicao, e é ajustado de forma a permitir
que a fungao P(®, &) chegue o mais préximo possivel do valor zero. E importante
ressaltar que as fungoes de distorgao d;,, sao periddicas com periodicidade igual a %
[15], de forma que s6 precisam ser calculadas no intervalo w € [O, QM’T} Sendo assim,

deve-se escolher um conjunto discreto de freqiiéncias wy de forma que

u)k/:0 k/zl
2
wk/:Mﬂ- k’,:K,

Na equagdo (A.1), o primeiro termo contém todos os f;/(®) que sdo maiores

do que &, e o segundo termo contém todos os d;, que sao maiores do que zero. O

i
algoritmo de Dutta e Vidyasagar tenta buscar o menor valor de &, de forma que

possa ser encontrado um vetor ® que torne P(®,¢) aproximadamente zero.
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Os passos do segundo algoritmo de otimizacao Dutta e Vidyasagar

sa0 os seguintes:

e Passo 1: Ache um bom vetor de coeficientes iniciais ®.

Ajuste Blow = O, Bhigh = 104, 51 = Blowa ek=1.

e Passo 2: Ache & que minimize P(®, &), usando &, como

solucgao inicial.

e Passo 3: Calcule

Migw = & + 1/ P(®4, &) /n (A.2)

sendo n o nimero de f;/(®;)’s que sdo maiores do que & e

P(‘i’k,ﬁk)A
Zj’|fj,((i>k)>§k [fj’(‘I’k) - fk]

Mhpigh = &k + (A.3)

e Passo 4: Se Mpign < Bhign, entao faca {41 = Mpgn. Caso

contrario, faca &1 = M. Faga também &y = &1 — k.
e Passo 5: Ajuste By, = My € S = P('i'k,fk).
e Passo 6: Incremente k£ de uma unidade (k =k + 1).

e Passo 7: Ache &, que minimize P(®y, &), usando &, , como

solucao inicial.

Bhion—B .
e Passo 8: Se Brigh—Biow) ’”g:_ }“”“) < € ou g—z < ¢, entao pare. Caso
vigh :

contrario, prossiga para o proximo passo.

e Passo 9: Se P(@k,gk) > €9, entdo va para o Passo 3. Caso
contrario, se S < €3, entao pare. Se nada for verdade, entao

ajuste Bhigh = &k, S = 0, & = Biow, € va para o Passo 7.

No processo de otimizacao, o ajuste €, = € = €3 = 107 parece

funcionar bem.
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No algoritmo de Dutta e Vidyasagar, os Passos 2 e 7 devem ser realizados
com o auxilio de um algoritmo de otimizagao nao-linear eficiente, tal como os quasi-
Newton [29], que tém como referéncia os algoritmos Davidon-Fletcher-Powell (DFP)
e o Broyden-Fletcher-Goldfarb-Shanno (BFGS). Esses algoritmos necessitam das
derivadas parciais da OF com relacao aos coeficientes a otimizar.

A eficiéncia do algoritmo de Dutta e Vidyasagar resulta do fato de que os
Passos 2 e 7 de otimizacao sao realizados sobre uma OF bem comportada, que se

assemelha a uma funcao do tipo LS.
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Apeéendice B

Calculo das Distorcoes e

Respectivas Derivadas

A teoria desse capitulo é véalida para todos os FBs estudados, ou seja, o
CMFB, o SMFB e o MDFTFB, embora o desenvolvimento seja feito para o CMFB.
Os subfiltros de andlise e sintese de um MFB sao versoes moduladas do filtro

protétipo. No caso do CMFB, tais subfiltros sao descritos por

Ho(2) = amBYHy(26m) + o 8,7 Hy(23;,) (B.1)
Fu(2) = abBN2H,(28,) + a3, NP2 Hy (25, (B.2)

onde ay,, = /"1, B, = e 7@t D3 e * denota o operador de complexo conju-
gado.
Usando as equagoes (B.1) e (B.2), a equagao (2.61) pode ser reescrita por

M-
_ j2mi

Mﬁ)

1
{MPH (26m) Hy(ze™ 3 Bn) + B0 Hy (25, Hy e
0

m=

a;sz(zﬁm)Hp(ze_%ﬁ;) + am2Hp(zﬁ:~b) p(ze ]Elﬁm)] )

uma vez que (a,,? +a?) =0e anpal, =1, Vm.
Usando a equacao (4.1) e a definigao W; = '3, obtém-se

2Np M—1

Ti(z) = Z [ai(n)z_” Z (g (Np—n) 4 g ~(Np- n)):| n
I o
Z Z |:hp(n)hp(l)z_(n+l)Wil X Z <a;kn2 r(:—l) + Ozm2ﬁﬂ_1("_l))} ’
n=0 [=0 m—0
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onde a;(n) é definido por

2N,

Z (W] hy(n) n)} = Z a;(n)z", (B.3)

onde (%) denota a convolugao linear e Z {.} denota a transformada z [4].

O lema seguinte é a chave para simplificar o processo de otimizacao.

Lema B.1

M-1

fy(n> — ( (Np—n) _|_6 Np—"))

m=0
o (N, —n) #2Me
- , (N,—n)=2Me, c€Z
(B.4)
e
M-1
P(?’L—l) _ Z<*2ﬁ(nl+am2ﬁ (nl)
m=0
o ) # (2e+ )M
N D=2+ 1M, ceZ
(B.5)

a qual possui a propriedade I'(n — 1) = =T'(l — n).
Prova: A equagao (B.4) foi demonstrada em [46], e ¢ novamente desenvolvida
aqui.

Da equagao (2.60), e usando a defini¢ao de [3,,, se obtém

M-1

j@2m+1)wn _Jj@m+4lmn

V) = [Z (G255 4 g 2o >]
0

M—-1 M-1
](Np n)(2m+1)w ](Np n)(2m+1)w

e e (B.6)
0 m=0

3
I
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j(2m+1)7 Np

uma vez que (3,,> =e~~ 2 . Se (N, —n) ndo é um multiplo de 2, entdo
_iWp—mr |1 — eI Np—m)m ip-mx |1 — eINp=m)m
Y(n) = e M e | TE M T N
1—e¢ M 1—e ™
. (Np—n)m : (Np—n)m
_ j(Np—nyr S [ 2 J(Np—n)r ST 2
e — = +te —_—
3 (Np—n)m g Np—n)m
sin | =57 sin | =5+

(Np—n)m | - (Np—n)m
QCOS[ 5 ]sm[ 5 }

sin [L’;X;)W]

sin [(N, — n)7]

(Np—”)W:|
2M

sin [
o que ¢é nulo para todo n.

Entretanto, se (N, —n) = 2M¢, com c inteiro, a equagao (B.6) torna-se

M—1 M—1
Z 2cos [c(2m + 1) Z 2(— (B.8)
m=0 m=0

resultando em

2M(—-1)¢, para (N, —n) =2Mc, c inteiro
1(n) = g . (BY)

0, caso contrario

Ja o caso geral na equagao (B.5) é obtido reescrevendo I'(n — [) por [45]

mn-l) o (n—1) jm( Z>M . jm(n=t)
. Jm(n— jmm(n— . _imn(n— _gmm(n—
Fn—=1) = —je 2™ E (=1)me™ M + je oM
m=0 0
. M M
jm(n—1) _jnr(n=l)
. gm(n=1) 1 - <_e M ) . _gr(n=0) 1 - <_6 M )
= — 2M oM
Je ooy | e o)
1—(—e 1—|(—e M
4 cos ™= sin 7r(n — 1)

2 (14 cos (an)>

__sin m(n—1) (B.10)
oS W(ZT;\/)
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Usando o Lema B.1, T;(z) pode ser simplificado por

Ti(z) = Y ain)zy(n) + > hp(n)hy()z""WIT(n — 1)
n=0 n=0 [=0
= > ain)zym) + Y ) [h,,(n)h,,(z>z—<n+l>wgr<n — )+
n=0 n=0 l=n
byl ()W = )
= Y ai(n)z"y(n), (B.11)

uma vez que

Zp: Z hy(n)hy (D)2~ OWIT(n = 1) = — Z Z hy(n)hy (1) 2~ " HDWIT (n — 1).

n=0 l=n n=0 l=n
Dessa forma, todas as fungoes T;(z) podem ser calculadas usando essa sim-

plificacao, convoluindo o filtro protétipo com suas versoes moduladas, como segue:

Ti(z) = Z{(W{*hp(n) * hp(n)) v(n)} , (B.12)

parai=0,1,...,(M —1).
Devido a simetria na fun¢ao de modulagao, segue que T;(z) = Th—;(z). Por-
tanto, as fungoes T;(z) devem ser calculadas simplesmente para i = 0,1,..., N,

onde N, = [#=L].

Se o filtro protétipo tem fase linear, entao as fungoes 7T;(z) podem ser anali-

ticamente escritas por
Ti(z) = z_NPQM{a, ) + Za, —2MI)(—1)" (22! 4 272M) | (B.13)

As respostas impulsionais a;(n) usadas para o computo das transferéncias
direta (Tp(2)) e de aliasing (T;(2)), i = 0,..., %], tém aqui as suas derivadas
em relagao aos coeficientes do filtro protétipo h,(n) deduzidas, uma vez que essas
ultimas sao usadas para calcular o vetor gradiente das restrigoes relacionadas com
To(2) e T;(2).

A resposta impulsional a;(n) é dada por

m

jomir M
a;(m) = Ze M hy(m —T)hy(7) 0<m<2N, el <i< {—J

7=0 2
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o que resulta nas duas seguintes equa(;éesz

Wy m) = 5 b =)
NP
- Z S hyy(m 4 7)hy(7)
7=0
Np+m
J2miT
a;(N, +m) = Z e M (N, +m — 7)hy(7)
= N e hy(—m 4 T)hy(7)
N
— T ejzf\ﬂlmhp(u)hp(uij)
u=0

fazendo u = 7 — n na ultima equagao .

Do desenvolvimento anterior resultam as rela¢oes da equagao (B.14).

j2mim

a;(N,+m) = e ™ a;(N, —m)
@(2N, —m) = e g (m) (B.14)

Essa tltima equacao traz uma importante propriedade:
a;(N, +2Ml1) = a;(N, —2M]I)

As derivadas parciais de a;(m) em relacao a hy(n) ficam como segue:

da;(m) o [ izmir Ohy(m — 1) szmir Ohy(7)
D) Z( Ty ) e ahp<n>h”<m‘”)

j2mi(m—n) j2mi(m+n+1)

= e M hy(m—n)+e M  h,(m+n—N,) +

j2min j2mi(n+1)

e M hy(m—n)+e M  hy(m+n—N,)

= 2e M X
(m — 2 ) 2 2
(cos Whp(m —n) + cos mi(m +Mn i >hp(m +n— Np))
(B.15)
Da equagao (B.15) s@o obtidos os termos %“}iij(\:g) e aaig\}iz(_j)Ml), usados na

equagao (4.33) para obter a equagao (4.34):

(N imi (2 1 (2 1
f’g;;i (np; _ g ( %WP _ 1) + cos %W))
jmi (2 1
= de™ W cos %hp(n)



f%p( )
(cos wm)(]\fp — 2M1 —n) + cos Whp(n — 2Ml))
— 2¢7 cos W (hp(n +2M1) + hy(n — 2M1)) .
Como resultado, tem-se
0Ar(w) mi(2n' 4+ 1)
D, (') = 8M cos A X
K-1
[ +Z (n +2MI) + hy(n' — 2M1)] cos (2Mw + m)l) |,
=1

(B.16)

com hy(n') =0 paran’ <0en' > N,.
Esse apéndice apresentou o computo simplificado das distorgoes e respectivas

derivadas, que sao necessarias ao processo de otimizacao com algoritmos do tipo QP

e SQP.
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Apéndice C

Reconstrucao Perfeita com

Estruturas Trelica

Aqui é definida a técnica de reconstrucao perfeita para bancos de filtros
modulados, a qual é obtida se as 2M componentes polifasicas do filtro prototipo
H,(z), com ordem N, = 2K M —1, satisfizerem a condi¢ao dada pela equacao (2.87).
Entretanto, uma vez que o filtro prototipo é simétrico, essas restricoes podem ser
reduzidas pela metade, porque elas sao unicas apenas para j =0,1,..., %, se M
é impar, ouj:O,l,...,%—l, se M é par [27].

Se o filtro Hy(z) é simétrico, entdo suas componentes polifasicas possuem a

relagao expressa na equacao (C.1).

Ej(z) =2 B VB (7Y j=0,...,2M —1 (C.1)

Uma forma natural de forcar as componentes polifasicas E;(z), a atende-
rem a condi¢ao de reconstrucao perfeita é utilizando estruturas treliga [15, 27|, ou

simplesmente trelica, cujas formulas recursivas de construgao sao dadas por

EPG) = saB () + e B )

k k—1 — k—1
EW () = cuBY V() - spe ' BE L) (2) (C.2)

RS

5—] (M par ou impar), k =

com E(z) = sjo e EJ 1(2) = ¢jo, j = 0,1,...

0,...,K — 1, o que corresponde a K secoes trelica para gerar duas componentes
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polifésicas, e

Cjk = COSQjk

Sk = singj

A Figura C.1 mostra uma estrutura trelica gerando duas componentes po-
lifdsicas para a construgao do filtro protétipo H,(z), a saber: E;(2) e Ejip(z). O
ganho de entrada da estrutura é ¢ = ﬁ

A implementagao das componentes polifasicas do filtro protétipo Hy(z) atra-
vés de estruturas trelica, para a obtencao de bancos modulados com reconstrugao
perfeita, reduz o niimero de varidaveis a otimizar, o qual serda dado por K L%J, muito
menor do que KM, o que corresponde a metade do ntimero de coeficientes indepen-
dentes de um filtro FIR simétrico de comprimento 2K M. Entao, utilizando estru-
turas trelica, ao invés de se otimizar diretamente os coeficientes do filtro prototipo

hy(n), otimiza-se os coeficientes do vetor de angulos ®, dado por

T
D= |b00 10+ Bacs iy ot Gu1 e+ Blaayy e Gogre ) Dig—n) e D ey

Os algoritmos de otimizacao normalmente irao requerer informagoes de gra-
diente. Sendo assim, todas as derivadas parciais que se referirem diretamente aos
coeficientes do filtro protétipo h,(n), n =0,1,..., N,, poderao ser calculadas reali-
zando a substituicao

of Of  Ohy(n)
Ohy(n)  Ohy(n) O

uma sec¢ao trelica

—singjx-_1)

Figura C.1: Estrutura trelica.
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sendo f uma func@o genérica dependente de h,(n).

E importante observar que

Ohy(n) hp(n)\(bjw/2 se n=j+M+Ml I=-1,0,1,...,(2K —2)
0P 0 caso contrario

(C.4)

M-1

com j=0,1,...,|%5

|, e onde h,, é o coeficiente h,(n) obtido da trelica

(n) ‘¢jk+77 /2
ao substituir ¢;; por ¢, + /2.

Ainda a respeito de processos de otimizacao com estruturas trelica, uma
importante observacao que deve ser feita esta ligada aos angulos iniciais que devem
ser ajustados na estrutura, os quais irao formar uma solucao inicial para o problema
de otimizacao. Uma boa inicializacao dos angulos consiste em torna-los todos iguais
a zero [15], o que ird gerar um filtro protétipo com todos os coeficientes nulos, com

excecao dos dois coeficientes centrais, que terao valores iguais ao ganho da estrutura

trelica, ou seja, iguais a c.
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Apendice D
Filtro de Wiener Complexo

O filtro de Wiener complexo encontra aplicagoes onde os sinais provenientes
da observacao do processo, e os sinais de referéncia ou desejados, sao complexos.
Isso ocorre, por exemplo, quando sinais fisicos com diferenca de fase, tais como as
componentes I (in-phase) e Q (quadrature) de sinais de telecomunicag¢oes modulados

por cosseno e seno, estao presentes no sistema.

D.1 Teoria Basica

Por simplicidade, inicialmente sera descrito o filtro de Wiener para sinais
reais, e posteriormente desenvolvido o filtro para sinais complexos. Dessa forma,
assumindo que o sinal real escalar desejado é dado por d(n), e que o vetor de ob-
servagoes do processo é dado por x(n) (também real), o erro na saida do filtro de

Wiener, cujos coeficientes sao representados por w, é dado por
e(n) = d(n) — wx(n) (D.1)
Assim, se omitido por simplicidade o niimero de amostra n, o erro quadratico na
saida do sistema é dado por
le]> = ee
= (d—w"x)(d? — z"w)

= dd" — dew — wzxd? + wzx"w (D.2)
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E o erro médio quadratico (MSE ou mean square error), definido como o valor

esperado do erro quadratico ao longo das observagoes do processo, é dado por
§ = Ellef]

= 03 —pw —wip + w"R,,w

= o) —2w’p+w'R,,w (D.3)
onde
o7 = E[dd"
p = Elxd"]
R, = Elza"] (D-4)

Para minimizar o erro MSE, tem-se que

0 = —2p+R,,w
w=1/2 R'p (D.5)

D.2 Processos Complexos

Agora, assumindo que d é complexo, assim como as observagoes do processo
x, ou seja, d = d, + jd; e x = x, + jx;, o erro quadratico pode ser desmembrado

em suas componentes real e imaginaria. Dessa forma
e = dp— 'w;,pacr — 'w;TF:I:,-

e; = di—wlz; +w!x, (D.6)

T

Por consequéncia, como o MSE é dado por

Elee”] = Ele.el + eel]

i
basta encontrar as contribuicoes das partes real e imaginaria do erro quadratico, o

que ¢é feito como segue

gr = E[efeT]

(s
T T T _ T T
= (d —w,z, —w,; x;)(d, —x,w, —x; W)
2 T T T T T T
= Udr — P, W, — pP,,W; — W, P, + w, RT’wT’ + w, RT’iwi — W; Py

+w! Ri,w, + w! Ryw; (D.8)
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onde

T

037, = F [drdT]

i W

p, = Elx.d]]
p; = Elzd]]
R, = Elz,x]]
R, = E[x;z!]
R, = Elx,x’]
R, = E[z;z]]

(D.9)

Agora, repetindo todo o desenvolvimento, porém para o erro da parte ima-

ginaria, ou &;, tem-se

& = Elee]]

_ 2 T T T T T T
= 04, —P; Wr + D w; — W, p; + w, Riw, — w, Ri,w; + w; Pr;

Para minimizar £ = £, + &;, faz-se

0

8’5 = —2p, +2Rw, +2R,;w; + 2p, + 2Rw, + 2R;,w; =0
0

5 3 = —2p, +2R,w, + 2Rw; +2p,, — 2R, w, + 2R, w; =0 (D.11)
w;

ou, em forma matricial

RT + Rz RM’ - Rir w, r + 4
_ | PP (D.12)
Rir - Rir RT’ + Rz w; Dy — Pir
o que simplesmente se reduz a
Rw=p (D.13)
onde
R = E[zz"]
p = Elxd"] (D.14)
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Dado o desenvolvimento anterior, conclui-se que o filtro 6timo que minimiza

o MSE para sinais complexos é dado por

w = R'p (D.15)

D.3 Desenvolvimento Simplificado

Um outro desenvolvimento do filtro de Wiener para sinais complexos pode ser
obtido a partir de algumas defini¢des bésicas, tais como a interpretacao da derivada
parcial de uma funcao complexa genérica f em relacao a um vetor complexo w.

Definindo w = w, + jw; e assumindo que f é funcao desta variavel, ou seja,

f(w), pode-se definir

af  of COf
ow 8wr+38wi (D.16)
Seja,
g = ft
f = wizx (D.17)
Entao,
g = wlzazw
Elg] = w’'R,w (D.18)
e
OElg] of .w, ,Of"
ow E{awf +f8'w
owf  Jwh = ow  Ow
- <8wr +]6wi)me+w Rz (0—w+]8wi)
= (I+j(_jI))Rxxw + (wHRxx)T(I“‘j(jI))
— 2R, w (D.19)
Dessa forma,
owf R, w
e = 2Ruw, (D.20)
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e também

owH
— = 2I
ow
ow™
ow 0

Sendo assim, se
e=d—w"x,
entao
§ = Elee"]
= o2 —plw—wlp+w'R,,w

Portanto, para obter o minimo MSE

a2

= —2p+2R,,w=0
ow

w=R_p

(D.21)

(D.22)

(D.23)

(D.24)

Agora, sendo o sinal desejado um vetor, ou d, o filtro deve ser representado

matricialmente por W e, como a saida do sistema pode ser tratada de forma in-

dependente, o erro médio minimo do sistema é obtido quando cada saida tem erro

médio minimo, o que permite escrever
_ p-1
W=R_P
onde

P = Exd"]
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Apeéendice E

Filtragem de Wiener
Multi-Estagios

Dado um processo estocastico de referéncia dy(n) e um vetor de observagoes
xo(n) desse processo, adicionado a ruido e correlacionado, o filtro de Wiener que
visa minimizar o erro entre o sinal de referéncia e a projecao do vetor de observagoes

é dado por (vér Apéndice D)
Wy, = Rx_olpxodo (E1>

onde R,, é a matriz de correlacao do vetor de dados zo(n), e p, 4, ¢ a correlacao
cruzada deste vetor com o processo dg(n).

J&4 o minimo erro quadratico médio resultante na saida do sistema é dado por

g0 = Elleo(n)l’]

= o5 — Pl W R Do, (E.2)

onde 0 é a variancia do sinal dy(n).
A matriz de correlacao dos dados na entrada do filtro de Wiener pode ser

escrita na forma

R,, = VAV (E.3)

onde a matriz V' é composta pelos N autovetores V,; de R,, e A é uma matriz
diagonal contendo os autovalores \;, i =1,..., N [31].
A técnica de reducao de posto baseada em componentes principais permite

descartar, para um posto p = N — [, os [ autovetores correspondentes aos menores
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autovalores da matriz de correlacao do processo. Dessa forma, a dimensao do vetor

x( poderd ser reduzida através da transformagao
Txzo = ([Vili_)" 20, (E.4)

gerando um vetor de dimensao p x 1. O vetor de pesos w,, deverd sofrer a mesma
transformacao.
Usando a equagao (E.3), o minimo erro quadrético médio da equagao (E.2)

é reescrito como

€0 = ‘730 - pﬂ)dOVA_lVprodo
N H 2
Vi p:c d
= o2 — Z %7 (E.5)
i=1 v

o que claramente varia em funcao do posto do sistema.

A técnica MSWF (multi-stage Wiener filtering) [58] permite redugao de posto
sem levantar estimativa da matriz R, e muito menos de sua inversa, o que tende a
ser computacionalmente mais eficiente. Nesta técnica, o filtro de Wiener é decom-
posto em vérios estagios, onde sao calculadas apenas correlagoes cruzadas p,, 4. entre

vetores de dados de entrada de dimensao cada vez mais reduzida x; (N —i x 1),

t = 1,..., N, com sinais desejados d;. Esses processos sao calculados usando a
transformacao
di(n hH di_1(n
)| _ () i=1,... N, (E.6)

sendo a matriz B; calculada em funcao do vetor h; por

(G o~y 0 e 0 o 0 |
0 W —ty - 0 0 0
B, = , (E.7)
0 0 0 - tYn_o2 —0n1 O
| 00 0o - 0 Yn-1 —UN
onde ¢, = ’%iz’ l=1,..., N, sendo h;, ol-ésimo elemento do vetor h;. Outras trans-

formacoes sao possiveis, desde que mantenham a caracteristica da ortogonalidade
[58].
O filtro de Wiener é calculado iterativamente a partir de se¢oes como as da

Figura E.1, usando o método descrito a seguir [58]:
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H
Xi—1 (n) hZ

Y

Bi | W;

|
Y
ST K‘| &
S S
0
=

Figura E.1: Uma segao do MSWF.

FORWARD

1. comege com 7 = 0.

2. caleule p, , = E[x;(n)d;(n)].

] . H ) . pl‘idi
3. fac;a 524_1 = \/pxidipxidi € h2+1 = i

4. determine B;q = null{h;1}.

5. calcule diy1(n) = hfilwi(n) e x;1 = Bixi(n).
6. incremente ¢ e va para o Passo 2 se i < N — 1.

Por fim, faga dy(n) = zy_1(n) = ex(n).

BACKWARD

1. inicialmente, determine ey = Ef|lxy_1(n)]*] = 07, 0N = Pyy_,ay_,» © faca

1= N.
_ -1 s . _ * _ 2 -1 2
2. fagaw; = &5 05, i =i — 1, €(n) = di(n) —wi€p1(n) e g = oy, — €. [0in [
3. se i =0, pare. Caso contrario, va para o Passo 2.

Um método que também pode ser utilizado na reducao de posto é o baseado
em filtro de Wiener em coordenadas canonicas, ou CCWF [63]. Entretanto, este
método é interessante quando o sinal desejado dy(n) é um vetor e nao um escalar.
Neste ultimo caso, as coordenadas do sistema serao transformadas de forma que o

vetor

— Dyod
v(n) = B2 Pl g () (E8)
0 pg)dop:vodo

possua v1(n) como tnico elemento correlacionado com o sinal desejado (neste caso

também transformado para u(n) = é) Entao, reduzindo o posto até o valor
0

p = 1 nao afetard a resposta do sistema. Dessa forma, o método CCWF, para esse

problema, se traduzira no filtro de Wiener com posto completo.
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