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Resumo

Resumo

O aumento do consumo de energia nas redes sem fios e, em particular, nas
redes moveis, em tudo associado ao rapido crescimento do numero de servigos multimédia
disponiveis e ao elevado volume de trafego por eles gerado, tornou-se motivo de
preocupacdo. Do ponto de vista do utilizador, a sua maior preocupagao reside na influéncia
que a ligacao as redes sem fios tem no consumo de energia dos dispositivos terminais
(laptop, telemovel, tablets) com consequente diminui¢do no tempo de duracao das baterias.
Do ponto de vista do projecto destes sistemas os principais problemas sdo a selectividade
em frequéncia devido as caracteristicas dispersivas do canal de transmissdo e o elevado
PAPR (Peak-to-Average Power Ratio) dos sinais gerados pelas técnicas de modulagdo com
elevada eficiéncia espectral. Sistemas de portadora unica com igualizagdo no dominio da
frequéncia (SC-FDE — Single-carrier with Frequency Division Equalizer), nomeadamente
a técnica de igualizagdo iterativa IB-DFE (lterative Block Decision Feedback
Equalization), mostraram ser particularmente efectivos em lidar com os problemas
causados pela propagagao multi-percurso em canais dispersivos no tempo. Por outro lado o
uso de técnicas de Modula¢do de Magnitude (MM — Magnitude Modulation) permite
reduzir de forma significativa o PAPR de sinais de portadora-unica (SC — Single-Carrier).
Ambas as técnicas foram recentemente combinadas e o seu desempenho estudado em
canais dispersivos no tempo. No entanto nao foi considerada a utilizagdo de codificagdo de
canal. O trabalho descrito nesta tese estendeu a abordagem ao caso de transmissdes SC-
FDE com MM e codificagdo de canal. Em particular, sdo usados coédigos convolucionais e

igualizadores do tipo Turbo IB-DFE no receptor

Palavras-chave: Modulagao em Magnitude (MM), Razdo Poténcia
Média Potencia de Pico (PAPR), IB-DFE (lterative
Block Decision Feedback Equalization).
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Abstract

Abstract

Energy consumption in wireless networks, and in particular in cellular mobile
networks, is now of major concern in respect of their potential adverse impact upon the
environment and their escalating operating energy costs. The recent phenomenal growth of
data services in cellular mobile networks has exacerbated the energy consumption. From
the user point of view, major concern relates to terminal’s power consumption and its
severe impact in terminal’s battery duration. From the design point of view the major
problems are selectivity in the frequency due to the channel dispersive effects and high
peak-to-average power ratio (PAPR) of the high spectral efficiency signal modulations
adopted. Single-carrier with frequency-domain equalization (SC-FDE) methods upon
iterative-block decision feedback equalization (IB-DFE) are particularly effective on
dealing with the severe distortion of multipath time dispersive channels. On the other hand
it is known that Magnitude Modulation techniques can reduce significantly the PAPR of
SC signals. Both techniques have been recently combined and their performance analyzed
in multipath time dispersive channels. However those studies did not include channel
coding. The aim of this project is to extend those studies to transmissions SC-FDE with
MM and error control coding, particularly convolutional codes and Turbo IB-DFE

receivers.

Keywords Magnitude Modulation (MM), Peak-to-Average Power
Ratio (PAPR), IB-DFE (lterative Block Decision Feedback
Equalization).
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Introducao

O aumento das necessidades de banda larga para comunicagdes sem fios, impoe
imensos desafios ao desenvolvimento destes sistemas porque a dispersao no canal devido a
propagacao multi-percurso torna-se um factor dominante. Isto significa que o canal reflecte
o sinal transmitido, resultando na recep¢do de um sinal composto por multiplas copias (ou
ecos) do sinal original. Esta combinagdo linear de diferentes copias do sinal transmitido
original, desfasadas entre si, da origem a um sinal com forte dispersdo temporal e
desvanecimento e, como tal, causa interferéncia inter-simbolica (ISI — Inter-symbol
Interference), degradando consideravelmente a qualidade do sinal recebido mesmo para
valores elevados de razao sinal-ruido (SNR — Signal-Noise Ratio).

Solugdes adequadas de igualizagdo para a transmissdo de sinal em canais multi-
percurso tiveram de ser desenvolvidas. Uma dessas técnicas ¢ a TD-DFE (Time-Domain
Decision Feedback Equalization) [1] [2], que tem melhor comportamento para canais
dispersivos que os igualizadores lineares, ao cancelar parcialmente, através de
realimentacdo com filtragem, a interferéncia inter-simbolica. No entanto, a elevada
complexidade computacional desta técnica, devido ao processamento no dominio do
tempo, torna-a pouco atractiva, especialmente para canais muito dispersivos, porque os
simbolos anteriores actuam como ruido. De forma a reduzir a complexidade do
processamento e para optimizar a filtragem de cada simbolo detectado, as técnicas DFE
por blocos tém vindo a ser utilizadas [3] [4] [5].

Técnicas de transmissdo por blocos sao particularmente eficazes nos canais
dispersivos. De facto, se anexarmos um prefixo ciclico (CP — Cyclic Prefix) a cada bloco e
aplicarmos uma FFT (Fast Fourier Transform) juntamente com uma técnica de igualizagdo
no dominio da frequéncia (FDE - Frequency Domain Equalizer), a complexidade do
receptor pode ser reduzida muito significativamente e quase independente da duragdo da
resposta a impulso do canal. As técnicas de transmissdo por blocos mais usadas sdo a
OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) [5] e SC-FDE (Single-Carrier with
Frequency Domain Equalization) [4].

O desempenho da técnica SC-FDE pode ser melhorado, substituindo o igualizador

linear por um igualizador nao-linear com recurso a realimentacdo segundo a técnica IB-

Luis Correia de Oliveira 1



Introducao

DFE ({terative Block Decision Feedback Equalizer) [6]. Esta pode ser vista como um FDE
iterativo e realimentado, que ¢ realizado no dominio da frequéncia.

Apesar do aumento de complexidade, o desempenho do IB-DFE ¢ muito melhor do
que um igualizador linear, ao ponto de ser quase um detector 6ptimo quando combinado
com codifica¢do de canal de baixa complexidade [7].

Outro factor chave no projecto de sistemas sem fios de banda larga ¢ a eficiéncia de
poténcia, onde o maior problema reside nos elevados valores da razao entre a poténcia de
pico e a poténcia média (PAPR - Peak-to-Average Power Ratio) transmitida. Este depende
do sistema de modulacdo adoptado. Um elevado valor de PAPR tem como consequéncia
uma diminui¢do da eficiéncia do amplificador de poténcia (HPA — High Power Amplifier)
usado na transmissao e, como tal, da eficiéncia de poténcia geral devido ao facto de o
mesmo ter que ser operado com um elevado back-off, para assim impedir a sua saturagao e
evitar a distor¢do do sinal transmitido, com consequente espalhamento espectral do
mesmo. O SC-FDE ¢ neste ponto vantajoso em relagdo ao OFDM porque os sistemas
mono-portadora apresentam um PAPR mais baixo em relagdo aos sistemas multi-
portadora.

Para combater o PAPR foram desenvolvidas recentemente técnicas de Modulagao
de Magnitude (MM — Magnitude Modulation) [8] [9] [8] [10] que permitem reduzir
eficientemente o PAPR de sinais de portadora tinica (SC). Entre estas ¢ de referir a técnica
de Modulagdo de Magnitude Polifasica Multi-estagio (MPMM — Multistage-Polyphase
Magnitude Modulation) [11] [10].

As técnicas de MM foram recentemente combinadas com esquemas do tipo SC-
FDE, fazendo uso de receptores FDE iterativos baseados no conceito do IB-DFE [12], ¢ o
seu desempenho estudado em canais dispersivos no tempo. No entanto, este estudo nao
considerou a utilizacdo de codificagdo de canal, nomeadamente, uso de codigo de
correc¢ao de erros. Foi mostrado que esquemas iterativos FDE convencionais ndo eram
apropriados para transmissdes SC-FDE com MM, e uma nova técnica MM-IBDFE foi

proposta [13].
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Introducao

O trabalho desta tese surge na sequéncia deste estudo, estendendo o mesmo ao caso
de transmissdes SC-FDE com MM e codificacdo de canal, que passamos a descrever.
Comecamos por analisar o desempenho de sistemas receptores IB-DFE convencionais em
transmissdes SC por blocos, ndo-codificados, com decisdes soft € hard ao nivel do
coeficiente de correlagdo do algoritmo do igualizador. Depois ao estudo dos receptores
Turbo IB-DFE [14] com codificacao de canal, com uso de codigos convolucionais. Este
estudo serd apresentado no capitulo 2. No capitulo 3, vai ser apresentado o conceito de
MM, nomeadamente a técnica MPMM. No capitulo 4, vao ser documentados os resultados
obtidos na implementag¢do do sistema MM-IBDFE. Por fim, no capitulo 5 serd feita uma

breve conclusio sobre o trabalho realizado.
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IB-DFE

As técnicas de igualizacdo desempenham um papel fundamental na melhoria do
desempenho dos sistemas de banda larga, onde a dispersdo no canal devido a propagacao
multi-percurso ¢ a causa dominante de ISI no sinal recebido. A adopgdo de técnicas de
transmissao por blocos, com uso de prefixos ciclicos, permite realizar de forma eficiente a
igualizacao no dominio da frequéncia. Entre as diversas técnicas de FDE [3] [4], destacam-
se as técnicas do tipo IB-DFE [14] [6], devido ao seu elevado desempenho. Este capitulo
sera dedicado ao seu estudo, sendo apresentada a estrutura base dos receptores IB-DFE do
tipo hard e soft, bem como, dos receptores Turbo-IBDFE em que ¢ empregue codificacio

de canal na transmissao.
2.1 Estrutura Basica dos Receptores IB-DFE

Vamos considerar uma transmissdo SC por blocos em que {s,':n=-N,....,N -1}
designa o bloco a ser transmitido, composto por N simbolos tteis provenientes da
modulagdo, aos quais ¢ associado um CP de Ng simbolos. A duragdo escolhida do CP
devera ser maior que a duragdo total da resposta a impulso do canal. Desta forma, garante-
se que a convolugdo linear com a resposta a impulso do canal é equivalente a uma
convolucio ciclica no que diz respeito aos simbolos uteis do bloco, tornando possivel o uso
da transformada de Fourier e a realizagdo eficiente do processo de igualizagdo no dominio

da frequéncia. O sinal recebido {y, :n=0,1,..., N —1}, depois de lhe ser retirado o CP, ¢

convertido para o dominio da frequéncia por uma operacdo DFT (Discrete Fourier

Transform), resultando o bloco {Y, : k£ =0,1,..., N —1} equivalendo a

Y =SH +N (1)
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onde FH, representa a resposta total do canal para a k-ésima frequéncia,
{S,:k=0,1,..,N—1} = DFT{s :n=0,1,..,N—1}, ¢ N; representa o ruido do canal,
ambos no dominio da frequéncia.

A equagdo (1) demonstra que o efeito dispersivo do canal (em frequéncia),
traduzido por um factor de escala, H,, aplicado a cada frequéncia, torna as técnicas de
igualizagdo na frequéncia atractivas devido a sua menor complexidade. A técnica IB-DFE,
cuja estrutura base se encontra representado na Figura 2-1, pode tratar de forma eficiente
os efeitos dispersivos do canal.

A saida do igualizador, no dominio da frequéncia (S, : k£ =0,1,..,N —1}, para a

i-ésima iteragdo, ¢ dada por
~(i)_ (i) (i) o (i-1) (2)
S, =F Y -B"S, k=0,1..,N-1
onde {F”:k=0,1,..,N—1} € {BY:k=0,1,..,N—1} sdo os filtros feedforward (FF) e
feedback (FB), e {5, :k=0,1,..,N—1} representam estimativas (do tipo “hard” ou
“soft”) resultantes da iteragdo do FDE anterior. O filtro feedforward actua como um

igualizador linear, € o filtro de feedback, tendo por base as estimativas S,“™", elimina a

restante interferéncia inter-simbolica (ISI).
Com respeito ao sinal recebido, um receptor IB-DFE pode ser considerado como
um turbo igualizador ndo-linear no dominio da frequéncia devido a realimentacdo dos

simbolos detectados.
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Figura 2-1 Estrutura Base de um receptor IB-DFE

Por minimizagao do erro médio quadratico, com vista a maximizac¢ao da razao
entre sinal e a soma do ruido com a interferéncia (SNIR — Signal-to-Noise plus

Interference Ratio), os coeficientes dptimos [6] para o filtro de FB sdo

3)
B" =p" "(F"H -1) o yi,
e os coeficientes optimos do filtro FF sao dados por
H “4)

(i) 3
Eo= = , k=01,..N-1
o+ (1 - (pbloco ) H

k

onde « :ED N, |2]/E[| S, |2] ¢ o inverso da Relagdo Sinal-Ruido (SNR — Signal-to-

Noise Rate) e k € uma constante de normalizagdo escolhida de forma a garantir que

(i) 1 S (1) (5)
y"'=—>» F"H =1
N/(:O k k .
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O parametro p{, "¢ uma medida de confianga da estimagdo realizada na iteracdo
anterior, isto ¢, da fiabilidade dos simbolos §,“™", ¢ é dado pela correlagdo normalizada

entre os blocos de simbolos detectados (de forma “hard ) na iteragao anterior e o bloco de

simbolos transmitidos, i.e.

o ELE =] _ps s o
“TRf] T s

Onde {59 ":n=0,1,..,N—1} corresponde a decisdo (desmodula¢do) “hard”, realizada

sobre {5, :n=0,1,...,N—1}.

2.2 Soft e Hard-Decision IB-DFE

O factor de correlacdo ¢ um ponto-chave para o bom desempenho dos receptores
IB-DFE, porque nos da uma medida de fiabilidade das estimativas associadas a iteracao
anterior. Duas abordagens sdo possiveis quando se projecta um receptor IB-DFE. A mais

simples, e que usualmente ¢ conhecida por hard IB-DFE, consiste em tomar decisdes

(i-1)

“hard” sobre os simbolos estimados, com p,, . a ser uma medida de fiabilidade dos
simbolos estimados, para cada bloco. Neste caso, e substituindo os simbolos estimados,
(§9:n=0,1,..,N—1}, pelas decisdes “hard”, {5 ";n=0,1,.,N—1}, temos que 0S
coeficientes Optimos para o filtro de FB sdo dados por
B = pi F(') H, - (7)
k

bloco

-1) k=0,1..,N-1+
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~ (i)
Se em vez de apenas ser calculado um factor de correlacdo para cada bloco, p,, .,

for calculado um factor de correlagdo para cada simbolo, ps(;,)nbolo , 0 desempenho pode ser
melhorado. Este sistema ¢ conhecido por soft IB-DFE porque emprega decisdes “soft”
para cada simbolo detectado, ou seja, 0, = oo + J L Para cada iteragdo. Neste

caso, os filtros 6ptimos de FB sao

0 ) 8
B =F H -1, v ®
Se substituirmos S, na equagdo (2), que é a DFT dos simbolos detectados de forma
“hard”, 5 =3'+ js¢, pela DFT das médias dos simbolos detectados de forma “sofi”,

- _ I . 0r0 ~
s, =p.S, +jprs?, podemos reescrever a equagdo (2) como

(i=1) )

k=0,1..,N—1+

Swg'): EYY —B® xDFT{,O,{Le,f +jp,,Q§f}k

Se assumirmos que os simbolos transmitidos sao seleccionados de uma constelagao

QPSK normalizada com codificagdo Gray, temos s, =s’ + js¢ =+1+ ; ¢ forma andloga
definimos 5§, =5 + j5§2, §, =5/ +js% e 5, =5/ + js°.
A razdo de verosimilhanca logaritmica (LLR - Log-Likelihood Ratio) do bit em

fase, s/, e do bit em quadratura, s2”sdo dados por

10
L= iz 510 (10)
€
o :izgngm’ (11)
o
onde
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g0 _ 50

, 1
o, = E|:s
2

]~LEE|: g0 _ g

ZN/IO

]' (12)

Se assumirmos uma distribuicdo Gaussiana, para a i-ésima iteragdo, pode ser

_ 7o 720 (13)
5" =tanh| =— |+ jtanh| —— |,
2 2

onde os sinais de £/ e [°", definem as decisdes “hard” §'0=+1 e §%¥ =+1,

mostrado [14] que

respectivamente, i.e.

" £, « L 14
s =sgn| tanh| —— e S, =sgn| tanh .
2 2

Portanto, 5" = p!@§!® + p€W5e" onde,

0200 ()
P _—EE[E;\Z]] 1-2Prob (52" # §¢) = tanh 1] (15)
e
I A 1) (16)
o =—E|:S"S["2 :I 2Prob( g "’) tanh L—‘
el :
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Nas equagdes (14) e (15), p?Pe p!” traduzem a confianga associada aos bits em

fase e em quadratura do n-ésimo simbolo. Para o soft IB-DFE, o factor de correlagao usado

no calculo do filtro de FF, i.e. na equacao (4), ¢ dado por

N-I E|:S*§(i):| N-I (17)
p(i) _ i non _ 1 (pf(i) + pQ(i))
bloco ~ 271 T n n
NITE|ls,[| 2Ni3
Obviamente que na primeira iteragdo p!”’ = p?” =0 e, consequentemente, 5 =0

mas ap0s algumas iteragdes e/ou o SNR alto, p! ~1 e p?" ~1, e tipicamente chegamos
a 5 ~§”. Uma particularidade do soft IB-DFE e da equagéo (17) ¢ que pode ser usada

para calcular o factor de correlagdo sem conhecimento explicito dos simbolos transmitidos

[7].

2.3 Turbo IB-DFE

Usando o IB-DFE como conceito base, podemos conceber um turbo igualizador no
dominio da frequéncia. A diferenca principal consiste em adicionar a malha de
realimentacdo um bloco de descodificacdo de canal, sendo os simbolos descodificados
usados no calculo da fiabilidade p ao invés de apenas simbolos provenientes de decisoes
“soft” do desmodulador. A estrutura do receptor que vamos designar de Turbo IB-DFE,

encontra-se representada na Figura 2-2.
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Figura 2-2 Estrutura base de um receptor Turbo IB-DFE.

No trabalho limitamos o estudo ao caso de transmissdes SC por blocos que
empregam codigos convolucionais, com o receptor Turbo IB-DFE a incluir um
descodificador Hard-Output Viterbi Algorithm (HOVA) ou em alternativa um
descodificador Soft-Input Soft-Output que implemente o algoritmo APP (4 Posteriori
Probability) na realimentacao [1] [2] [15] [16].

Ambos os algoritmos sdo do tipo “soft-input” (SI) tendo por entrada os valores
LLR’s (Log-likelihood Ratios) dos simbolos codificados desmodulados. A diferenga reside
no facto de o algoritmo HOVA tomar uma decisdo “hard” sobre os simbolos apos
descodificag¢do, enquanto o algoritmo APP fornece a saida as maximas verosimilhangas
logaritmicas das palavras de informacdo (apds descodificagdo) e das palavras de codigo
(uma versao actualizada dos LLR’s na entrada).

Os LLR’s dos bits de informacdo, no algoritmo que emprega APP, sdo os valores
de LLR’s usados no calculo da fiabilidade p no soft IB-DFE, de acordo com (14) e (15).

No receptor IB-DFE implementado, vamos usar codificacdo convolucional, que ¢ a

geralmente utilizada neste dmbito.

2.3.1. Codificagao Convolucional

Como qualquer cddigo corrector de erros, um codigo convolucional adiciona

informagdo redundante aos dados para permitir corrigir eventuais erros que ocorram
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durante a transmissdo dessa informagdo através de um canal ruidoso. Um cddigo
convolucional binario pode ser considerado uma maquina de estados, cujo principal
componente de hardware ¢ um registo de deslocamento [1]. De forma geral, o codificador
convolucional ¢ formado por um registo de deslocamento composto por L registos de k
bits e n funcgdes algébricas geradoras, como mostrado na Figura 2-3. Na entrada, a
informacdo binaria ¢ feita passar através do registo de deslocamento, k bits de cada vez. O
numero de bits de saida para cada sequéncia de k bits ¢ n bits. Portanto, a taxa do codigo
(CR - code rate) ¢ definida por R, = k/n. O nimero de registos, L, ¢ o comprimento de
restri¢ao do codigo (constraint length).

Cada estado corresponde a um valor do registo do codificador e dada uma palavra
de & bits na entrada, o codificador transita um de 2" possiveis estados. Estas transi¢des de
estados constituem um diagrama usualmente chamado de diagrama de trelica (trellis

diagram) [ 1], que permite a descri¢ao do codigo.

< L Registos >
— 1 2 k > 1 2 k
Bits de p
informagdo
S //
z ) R
\ — Sequéncia
/ Codificada

Y

Figura 2-3 Codificador Convolucional de L registos, com blocos de k bits e n fun¢des geradoras.

Um método alternativo, usualmente usado, para descrever um codigo convolucional ¢
através das suas fun¢des geradoras (ou polindmios geradores), que definem as

combinagdes das células de cada registo, cuja soma forma cada uma das saidas. Se m for o
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grau maximo de uma func¢do que constitui um codigo, entdo L=m+1 é o comprimento de

restri¢ao do codigo.

1 0 1 0 1 1 0 1
z > Z ‘Z ‘j »( X Saida 1
Entrada P
z “‘\ZJ “‘\ZJ "\ZJ » Saida 2
1 1 1 1 0 0 1 1

Figura 2-4 Codificador Convolucional com polinémios (255,363) [17].

Por exemplo, para o descodificador da Figura 2-4, podemos determinar os polindmios
facilmente, através das combinacdes dos registros que estdo a “1” ou a “0”, temos entdo
g1 =1+2z2+z*+25+27eg,(2) =1+ z+ 2% + 23 + 2% + z7. A taxa do codigo é
o inverso do nimero de polindbmios geradores, portanto ¢ igual a 1/2. Os polindmios
geradores sdo usualmente escritos em octal. Para o exemplo acima temos portanto
10101101 = 25511110011 = 363. O comprimento de restricdo do codigo ¢ L=7+1=8
e o nimero de estados do codigo é 27 = 128.

Os codigos convolucionais podem ser classificados em sistematicos ou nao-
sistematicos, recursivos ou nao-recursivos. Se a sequéncia de entrada for incluida na
sequéncia de saida o codigo diz-se sistematico, se houver uma realimentagdo da saida para
a entrada, a ser somada ao valor da proxima saida o co6digo diz-se recursivo [1] [18].

Apesar da codificacdo convolucional ser um procedimento relativamente simples, a
descodificacdo ¢ uma tarefa bastante mais complicada, vamos abordadar de seguida, a
descodificagdo pelo algoritmo de Viterbi [2], que ¢ optima (no sentido de mdaxima-
verossimilhanca [15]) para descodificacio de codigos convolucionais curtos (a
complexidade computacional da descodificagdo aumenta com o tamanho do cédigo [19]) e
e o algoritmo MAP (Maximum A Posteriori) [16] [20], que além de nos dar uma decisao

sobre o cddigo, também nos dd uma estimacgdo para o nivel de confianca da descodificagdo.
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2.3.2. Descodificagao Viterbi

O algoritmo de Viterbi [1] [2], € um algoritmo de Méaxima Verossimilhanga (ML —
Maximum Likelihood) que permite descodificar codigos convolucionais. Este procura
escolher qual ¢ a sequéncia passivel de ter sido transmitida, ¢;, que maximiza a
probabilidade P(x|c;), com i € 0,1,...,2L — 1, onde x é a sequéncia recebida e L é o
ntimero de simbolos de cada sequéncia, que faz com que existam 2% possiveis sequéncias
transmitidas. Para escolher a sequéncia que ¢ mais “parecida” com a sequéncia recebida, ¢
calculada uma distancia entre elas (distancia de Hamming para hard-decision e distancia
Euclidiana para soft-decision [1]) por forma a seleccionar o caminho através da arvore ou
trellis que difere menos da sequéncia recebida (o mesmo que corresponde a maximizar a
probabilidade anterior).

Vamos chamar aos bits transmitidos { CmJ =12,..;m=12,.. }, onde o indice j
indica o j-ésimo ramo ¢ o indice m o m-ésimo bit nesse ramo, ¢ de forma correspondente,
vamos definir {rjm,j =12,...m=1,2, } como a saida do desmodulador. Se o
descodificador utilizar hard-decision, a saida para cada bit transmitido ¢ 0 ou 1. Por outro
lado, se o descodificador faz soft-decision e a sequéncia transmitida ¢ modulada recorrendo
a um modulador binario PSK, assumindo transmissdo num canal ndo dispersivo, a entrada

do descodificador é

Tim = \/E_C(ZC]m - 1) + Nim, (18)

onde nj,, representa o ruido aditivo € &, a energia do sinal transmitido por cada bit de

codigo.
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Associado ao j-ésimo ramo do i-ésimo caminho ¢ definida uma métrica como o
logaritmo da probabilidade conjunta da sequéncia {rjm, j=12,..,m=12, }

condicionada a sequéncia transmitida { ij(‘), m=1,2, } para o i-ésimo caminho. Isto &,

u§i) = logP(rj|cj(i)), j=1.2, .. (19)
Da mesma forma, uma métrica para o /-ésimo caminho, que consiste em B ramos através

da arvore, ¢ definida por
i) _ VB ® 20
PM® =¥%7_, u". (20)
O critério para decidir entre dois caminhos, consiste em seleccionar aquele que tem
maior métrica. Esta regra maximiza a probabilidade de uma decisdo correcta e, de forma
equivalente, minimiza a probabilidade de erro para a sequéncia de bits de informacao,
Para o caso tipico em que o canal adiciona ruido branco Gaussiano ao sinal, entdo a

saida do desmodulador pode ser descrita estatisticamente pela funcdo densidade de

probabilidade,

trjm- (2D 1) 1)
O~ _ 1 202
p(r]mlcjm) _We D

1 , A . .. . .
onde 02 = > Ny ¢é a variancia para ruido aditivo Gaussiano. Se ignorarmos os termos em

comum para todos as métricas de todos os ramos, a métrica (20) para o j-ésimo ramo do i-

¢simo caminho pode ser expressa por,

(_i): n

1y = et i (26) — 1. 22
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2.3.3. Descodificagao APP

O descodificador APP (4 Posteriori Probability) baseia-se no conceito de SISO
(Soft Input Soft Output) [20] que usa o algoritmo MAP para descodificar (ou actualizar),
continuadamente, a verossimilhanca logaritmica (LLR) das palavras de codigo e de
informagao, presentes na sua saida.

A descodificagdo MAP, minimiza explicitamente os erros bit-a-bit, ao contrario do
algoritmo de Viterbi, que minimiza os erros sequéncia-a-sequéncia [16]. Antes de
descrever o método ¢, no entanto, importante rever o conceito de LLR, uma métrica usada
na maior parte dos algoritmos correctores de erros do tipo soft.

Vamos considerar cada bit de informagdo como uma variavel binaria,u,, onde u € o

seu valor no instante k. Assim, define-se

P(u, =0) (23)
P(u, =1)

LLR(u,) =log
E facil de ver que LLR(u,) toma um o valor positivo no caso de P(u, =0)> P(u, =1) e
negativo se P(u, =0)< P(u, =1). Para P(u, =0)=P(u, =1) entdo LLR(u,) ¢ igual a zero.
Por (23), e substituindo as probabilidades P(u, =0) e P(u, =1) por probabilidades

AAAAA

1 até N), temos

P, =0y ) (24)

LLR(u, ) =log

.....

Podemos reformular esta expressdo, usando o teorema de Bayes (ver em Anexo A).
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Py, oty =0) [ P(y, N)=lo Py, y-u, =0) (25)

..........

,,,,,

¢ a mesma coisa que substituir #, =1 pela soma de todos os estados em que u, pode ser 1.

Para isso vamos considerar o estado inicial como s’ e o estado final 5. Entdo, temos

decidir a favor do bit 1 ¢ igual a soma da probabilidade de todos os caminhos que podem

dar origem a uma decisdo a favor do bit 1,

V) (26)

.....

P
LLR(u,) =log

,,,,,,,,,,

,,,,,

> O bit recebido no instante £,

.....

sequéncia em termos de passado, presente e futuro. Substituindo tudo em (26) e aplicando

novamente o teorema de Bayes, obtemos,

>, (sVB()7,(s) a, (s =P(sy,) (27)
LLR(u,) =log~—— com 1 B(5)=P(y,=5) .
ukz—lakl(s )5 ()7, (s) y.(5) = P(s, 7, ‘S',yp)

onde o, (s') é chamado de métrica forward, [, (s) de métrica backward e y,(s) de

métrica de transicao (transition). As trés sao a base do funcionamento do APP, dai também

ser chamado de Forward-Backward Algorithm [2]. Para este algoritmo a decisdo acerca de
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cada bit transmitido, u,, ¢ feita em cada instante k. Ao contrario do algoritmo de Viterbi,

em que a decisdo ¢ feita a favor da sequéncia mais provavel, aqui a decisdo ¢ feita para o
bit mais provavel. Comparativamente, a taxa de erros (BER — Bit-Error Rate) ¢
ligeiramente melhor para o algoritmo APP, tendo no entanto como desvantagem, maior

complexidade que a descodificacao Viterbi [21].
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Modelagdo de Magnitude

A relagdo poténcia de pico vs. poténcia média (peak-to-average power ratio-PAPR)
e a eficiéncia espectral sdo dois factores chave aquando do projecto de um sistema de
comunicagdes. Um PAPR elevado obriga a requisitos rigorosos nas especificagdes do
conversor digital-analdégico (DAC) e no amplificador de poténcia (HPA) usados no
emissor, contribuindo para o aumento dos custos dos componentes do sistema e a
diminui¢do da eficiéncia de poténcia (aumentando o consumo de poténcia) do sistema
global. A importincia deste problema aumenta porque, de forma a responder as recentes
exigéncias de largura de banda, filtragens do tipo RRC (root raised cosine) com roll-off
muito baixo ¢ constelacdes de ordem muito elevada sdo usadas, levam a um aumento do
PAPR e consequentemente, como ja referido, a dificuldades no projecto do DAC devido ao
aumento da gama dinadmica da envolvente do sinal.

O desenvolvimento levado a cabo para métodos de controlo de PAPR para sistemas
SC ¢ visto como solu¢do a adoptar na transmissao uplink pelas normas de comunicagao
sem fios da proxima geragdo, este capitulo vai descrever de forma geral uma técnica de
controlo de poténcia de pico baseada no conceito de modelagdo de magnitude (MM —

magnitude modulation) [22], de forma a ser introduzido no sistema IB-DFE.

3.1 PAPR em sistemas de comunica¢des SC

A técnica de MM quando aplicada em sistemas de comunica¢des mono-portadora
(SC — Single Carrier) consiste no controlo da poténcia de pico, do sinal a transmitir, por
modelacdo de magnitude dos simbolos da constelacdo antes da filtragem de Nyquist, que
limita a largura de banda do sinal, sem interferéncia inter-simbolica (ISI — Intersymbol
Interference).

O diagrama de blocos tradicional pode ser visto na Figura 3-1, onde estdo
representadas as vdarias etapas de processamento com vista & obten¢cdo do sinal RF a
transmitir, t,(t). Para o receptor ser capaz de detectar e corrigir os erros que ocorrem

durante o transporte do sinal, o codificador comeca por introduzir redundancia dos dados
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transmitidos [1], esses dados codificados sdo entdo transformados em simbolos da
constelagdo s[n] € C, de acordo com a modulag¢do pretendida [1], sendo que o uso de
constelagdes de ordem mais elevada permite melhorar a eficiéncia espectral do sistema.
Sendo a filtragem de Nyquist normalmente realizada no dominio digital, torna-se
necessario fazer up-sampling por L. >2 de acordo com a Teoria de Nyquist [23] [24].

O filtro de Nyquist tipicamente usado consiste num filtro usualmente RRC de baixo
roll-off [24], que vai limitar a largura de banda do sinal up-sampled, s[n] [1]. A sequéncia
discreta x[n]é depois convertida para um sinal continuo através do DAC [23] [24] sendo

este amplificado pelo HPA [25] [26].

Sistema em Tempo Discreto

i Limitag&o |
de Banda

bitstream = s[n] s.[n] X[n] %(t) tu(t)
Codificador Modulador RF
P Canal > Digital > j) _.'{ H(z) |_’: | DAC |_>‘ HPA |_’ upcony. [

Figura 3-1 Diagrama de blocos genérico de um sistema de comunicagdo SC [27].

O sinal x[n] apds a filtragem RRC ¢ antes da conversdo no DAC ¢ dado por,

28
x[n] = [Z s[k]6[n — kL]] « h[n] %)
k

onde h[n] ¢ a resposta a impulso do filtro RRC e L € N ¢ o coeficiente de oversampling.
O PAPR do sinal transmitido, x[n], ¢ definido como

max|x[n]| (29)

PAPRtotal = 1010glm [dB]

que pode também ser expresso como a soma de uma componente gerada pela constelacao e

outra pela filtragem RRC.

Luis Correia de Oliveira 26



Modelagdo de Magnitude

maxi=o,.,M-1 |S; |2

1
~ XL ISil?

PAPRons: = 1010g1g [dB] (30)

max—o. -1 (Cavo(hlnL +i)?)

1
T Zaks |h(n]|?

PAPRRRC == 1010g10

[dB] (1)

Nas equagdes, S; (i =1, ..., M) representa os simbolos de uma constelagdio M-aria e ¢
assumido ainda, sem perda de generalizagdo, um filtro FIR (Finite Impulse Responde)
RRC do tipo I com fase linear [23] com 2NL + 1 coeficientes. As contribui¢des parciais do

PAPR gerado pela constelacdo e pela filtragem podem ser consultados na Tabela 3-1.

Contribuicdo da constelagdo
Constelagao m-PSK  16-APSK® 16-QAM 32-APSK®
PAPR onst 0dB 1,1dB 2,6 dB 2,1dB
Contribuicdo do filtro RRC
RRC Roll-off 0,1 0,2 0,3 0,4
PAPRRgrc 7,5dB 5,8 dB 4,6 dB 3,7dB

a. Constelagdo 16-APSK DVB-S2 com Y=3,15 [27]
b. Constelacdo 32-APSK DVB-S2 com Y;=2,84 eY,=2,84 [27]

Tabela 3-1 Contribuigdes para o PAPR de sinais SC.

Como se pode ver na tabela, 0 PAPR(,,s: proveniente do tipo de modulagdo pode
ser nulo se escolhermos constelagdes de amplitude constante, como M-PSK (M*” Phase
Shift Keying), mas ndo pode ser desprezado para constelagdes de ordem superior,
nomeadamente para constelagdes m-QAM com M > 4.

No entanto, a maior contribuicdo para o PAPR provém da filtragem RRC,
especialmente quando consideramos a gama de rolls-offs («) de interesse, i.e. @ < 0.3. A

limitagdo da largura de banda do sinal s[n] da origem, no dominio do tempo, a flutuagdes
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indesejadas da envolvente e picos elevados de poténcia no sinal filtrado x[n]. Por este
motivo, a técnica de controlo do PAPR em sistemas SC consiste em procurar cancelar a

componente PAPRggc, de forma a minimizar os problemas associados a um PAPR elevado.

3.2 Amplificador de Poténcia

Um elevado PAPR impdes requisitos de linearidade na resposta do HPA do sistema
emissor. Todavia, restricdes ao nivel do custo, desenho ¢ sobretudo ao nivel da eficiéncia,
fazem com que o HPA nio seja perfeitamente linear. A Fig. 3-2 apresenta a caracteristica
AM/AM (distor¢ao de amplitude) tipica de um amplificador HPA nao-linear e os limites

tedricos da perda de eficiéncia [23] com o aumento do PAPR.

output &
power
P I
outSat | —
N
OBO \  1dB compression
_ | point
Pc:ut ———— :
I
| l
' IBO
P ———
| l
I:'ir"l l:'inS:at mipu
power

Figura 3-2 Caracteristica AM/AM

Uma grave consequéncia da resposta nado-linear do amplificador € provocar o
espalhamento do sinal, i.e., dar origem a interferéncias nos canais adjacentes. Por forma a

evitar esta distor¢do, ¢ necessario a introdugdo de back-off no sinal de entrada (i.e. reduzir

Luis Correia de Oliveira 28



Modelagdo de Magnitude

a sua poténcia média por escalonamento do sinal), de forma a operar o HPA na zona linear
da caracteristica, evitando a sua saturagao.

Seja Ajax, @ amplitude méxima dos simbolos da constelacdo € Grgpe 0 ganho de
poténcia dos sistema composto pelo up-sampler e pelo filtro RRC, o back-off minimo a

aplicar ao sinal x[n], na auséncia de técnicas de controlo do PAPR, é dado por

max|x[n] |2> (32)

2
max GRRC

back of f = 10 10g10<

A necessidade de introduzir back-off no sinal acarreta uma diminui¢ao da eficiéncia

energética do sistema nao sendo por isso desejavel.

3.3 Controlo da Poténcia de Pico por Modulagao de
Magnitude

O controlo da excursdo da envolvente do sinal através de MM e antes da filtragem,
¢ uma das técnicas utilizadas para baixar o PAPR. O conceito de Modulagdao de Magnitude
assenta na previsao do impacto da filtragem RRC na amplitude da envolvente do sinal,
com base nesta previsao ¢ calculado um factor a aplicar a cada simbolo antes da filtragem,
optimizado por forma a minimizar o PAPR do sinal a saida do filtro. A Figura 3-3 descreve
o diagrama de blocos genérico de um sistema SC com controlo de poténcia de pico por

modela¢do de magnitude. O sinal transmitido € pois expresso por
x[n] = [Zxm![k]s'[k]6[n — KL]] = hn] + [, m?[k]s®[k]8[n — kL] ] h[n]. (33)
O conceito original de MM foi desenvolvido por Miller [8], recorrendo a um

algoritmo adaptativo para reduzir eficazmente o PAPR em constelagdes do tipo M-PSK.

Mais tarde foi proposto por Tomlinson et al. [9] [28] uma implementacdo com base em
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tabelas de consulta (LUT — Look-Up Tables) que, com sucesso, controlava o PAPR em
constelagdoes QPSK (Quadrature Phase-Shift Keying) e OQPSK (Offset Quadrature
Phase-Shift Keying). Nesta técnica, o factor de MM ¢ calculado a priori nestas técnicas
para cada estado do sistema sendo armazenado depois numa tabela de valores LUT, na
posicdo que correspondente a esse estado. Porém o numero de estados aumenta
exponencialmente com o tamanho da constelagdo tornando insustentavel a abordagem do
problema recorrendo a LUTs para constelagdes de ordem elevada. Recentemente, foi
proposto o0 método MPMM (Multistage Polyphase Magnitude Modulation) [22] que vem

contornar as limitacdes inerentes ao uso de LUTs.

Sistema em Tempe Discreto

rnhhhwll Iliill.qn] zgi -lﬂE

Computagdo do

factor MM
Mamdria

Figura 3-3 Diagrama de um sistema de transmissao SC que faz uso da técnica de MM para controlo do
PAPR [27].

Ao contrario da técnica baseada em LUTS, os factores de MM sido calculados em
tempo-real por um sistema de filtragem polifasica de baixa complexidade computacional e
o método pode ser aplicado a constelagdes de elevada ordem (amplitude variavel). Além
disso, os blocos base MPMM podem ser associados em série, permitindo melhor controlo
da envolvente do sinal e eliminando a necessidade de aplicacdo de back-off ao sinal a
transmitir.

A Figura 3-4 apresenta um sistema MPMM composto por k-estagios, seguido da

configuragdo polifasica do sistema limitador de banda (upsampler e filtro RRC).
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MPMM Block RRC Filter

2 n] s'In] MPMM

’—m—¢ r’_’ Block
bo[n] s [n-N]
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b [n]

-[n-N |
(G @) /() }%@ : i
| v :
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;1 mn-N] min(Mmo...., M) Symbol Rate | Sampling Rate

Stage 1

Figura 3-4 Sistema de modulagio de magnitude polifasico composto por k-estagios, seguido da
configuragdo polifasica do sistema limitador de largura de banda [27]

3.4 MM baseado em técnicas de decomposicao
Polifasica

A realizacao da filtragem RRC no dominio digital torna necessario um aumento do
um ritmo do débito simbdlico de saida do modulador por um factor de L > 2 de forma a
satisfazer o Teorema de Nyquist. Para além disso este aumento de ritmo facilita também o
projecto do filtro analdgico passa-baixo do conversor digital-analogico (DAC).

Comecemos por considerar que ndo ¢ feito uso de qualquer técnica de MM, i.e.
m[n] = 1 na equagdo (33). Vamos assumir, sem perda de generalidade, um filtro RRC de
fase linear FIR do tipo I [23], cuja resposta a impulsoh[n] é formada por 2NL + 1

amostras, sendo L o factor de sobre-amostragem. Seja Ty 0 periodo de amostragem da

. T
filtragem RRC e Ty, 0 tempo de simbolo do sistema, com L = Tsy—mb, em que L = 2 com

samp

L €N, e seja H(z) a fungdo de transferéncia do filtro anterior.

2NL (34)
H(z) = Z h[n]z™™™ com h[n] = h[2NL — n].
n=0
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E possivel fazer a filtragem RRC a uma taxa 1/Tsymp recorrendo a uma

decomposic¢ao polifasica do filtro de acordo com a Figura 3-4 em que

L-1 . (35)
HG) = ) 2 B,
i=0
com
2N 2N (36)
E(z) = Z ei[n]z7™ = Z hinL + i+ Alz™™.
n=0 n=0
em que A €N ¢ offset da decomposicao polifasica, normalmente ¢ escolhido A = —g,

sendo que a razdo se prende com a simetria central do filtro RRC causal e o processamento
de MM.
As respostas a impulso dos filtros FIR gy;(z) e g1i(z) de cada estagio MPMM

representadas na Figura 3-4 podem ser obtidos directamente de e;[n],

eiln], 0<n<N (37)
0, caso contrario’

Joiln] = {

{M={ﬂm+w+ﬂ, 0<n<N-1 (38)
9 0 ,  caso contrario

Na Figura 3-5, ¢ apresentada como exemplo a decomposicao polifasica de um filtro RRC
do tipo I de fase linear e com L = 4 onde os coeficientes de e;[n], com i = 0, ...,3, estdo

representados por quatro cores distintas.
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Figura 3-5 Decomposic¢do polifasica de um filtro RRC do tipo | e de fase linear com L=4 [27]

3.5 Coeficientes de MM

A funcdo de um sistema de MPMM ¢ a de prever o efeito da filtragem RRC e
controlar a excursao da envolvente do sinal filtrado, por forma a reduzir a amplitude de
eventuais picos acima de um valor pré-definido. Para isso multiplica-se um factor de MM
ao simbolo que mais contribui para cada um dos picos previstos.

A saida de cada um dos filtros polifasicos E;(z) num sistema sem MM ¢ descrita
por,

2N (39)
yi= ) efklsln— k]

K=0

mas com o uso de MM, cada simbolo ¢, previamente, multiplicado por um factor de escala

m;[n], portanto y;[n] torna-se
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2N (40)

O factor m;[n] representa o valor éptimo de MM responsavel pelo controlo da poténcia de
pico a saida do filtro polifasico E;(z).

O sistema de MPMM, prevendo a saida de E;(z) no instante ny + N, levando em
conta o atraso de N amostras introduzido pela filtragem RRC, calcula o factor de MM,
m;[ng], a aplicar ao simbolo s[n,] por forma a controlar a excursdo de saida da filtragem,
visto s[ny] ser o simbolo que mais contribui para a excursao de saida no instante ng + N.
Este calculo do factor de MM introduz assim um pequeno atraso N7y, por cada estagio

de MM.

Figura 3-6 Ramo do MPMM com apenas um estagio [27].

Como o objectivo do MPMM ¢ o de garantir que a saida da filtragem nao

ultrapassa uma determinada amplitude, essa condi¢ao pode ser descrita pela inequagao
lyilng + Nl < A = |2, e; [klmy[ng + N — k]s[ng + N — k]| < A4, (41)
pela qual podem ser obtidos os factores de MM, m;[n].

Porém, em (41), apesar de os coeficientes m;[ny — k], com k = 1, ..., N, serem ja

conhecidos (simbolos passados relativos a s[n,]), nada se sabe sobre os factores MM a
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aplicar aos simbolos s[ny — q], com g = —N, ..., —1 (simbolos futuros relativos a s[n,]).
No sentido de evitar uma excessiva variagdo da poténcia média do sinal transmitido, €
desejavel que factores de MM a aplicar a simbolos vizinhos tenham valores proximos, pelo

quce s€ assume

m;[n0 — q] = m;[n0] comq = —N, ...,—1. (42)

Considerando valida esta aproximagao, por substitui¢ao em (40), obtém-se

N 2N (43)
‘mi[no] D eilklslng + N =kl + Y e;lklmilng + N = klsing + N — k| < 4,
k=0 k=N+1
que por (36) e (37) pode ser reescrito ainda como,
(44)

N 2N
‘mi[no] Z 9oi [k]s[ng + N — k] + Z g1i [klmi[ng — k — 1]s[ny — k — 1]| < A.
k=0

k=N+1

Designando por a;[n] e b;[n] os sinais a saida dos filtros Gy;(z) e G;;(z), tal como

representados na Figura 3-6, conclui-se facilmente que

2N (45)
> gui lkImaln — k = 1slng = k = 11 = bylng + ]
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N
> ot [KlsTng + N = K] = alng + ]
k=0

pelo que a condicao (44) pode ser simplificada para

|m; [ngla;[ng + N] + b;[ny, + N]| < A.

Resolvendo a equagdo em ordem a m;[n,], obtém-se entdo

m; [no] = fum(4, a;[ng + NJ, bj[ny + N]),

onde fy, € uma fungdo ndo negativa, definidaparaA € R*ea,b € C, como

1, la+b| <A

fum(4,a,b) = {R{ab «} + /R{ab =}? — |a|?(|b| — A%)?
la|? '

la+b|>A

(46)

(47)

(48)

(49)

O procedimento descrito calcula o factor de MM m;[n] que, multiplicado por cada

simbolo s[n], permite controlar a excursdo do sinal a saida do filtro particular E;(z). No

entanto m[n] deve ser unico, por forma a garantir | y;[N + ny] | < A a saida de todos os

filtros E;(z). Este problema pode ser facilmente solucionado multiplicando-se cada

simbolo s[n] pelo factor de MM mais restritivo, i.e.

m[ny] = minimo{mi[no]izo,_._,L_l}, para ny € N.

(50)
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O valor m[ng] obtido por (50) (com m;[n] dado por (48)) tem como base que o que
foi assumido em (42) ¢ satisfeito com igualdade. Contudo, se o factor de MM seguinte (i.e
m[ny + 1]) for diferente, sendo para menor ou igual a m[n,], a condi¢do |y;[N + ny] | <
A continua a ser satisfeita, na medida em que o factor de MM a aplicar a s[ny + 1]) é mais
restritivo. Ja no caso de m[n, + 1] ser maior que m[n,], e apesar de tal significar que o
valor maximo de m[ny + 1] que satisfaz |y;[N + ny, + 1]| < A (para todo i) poder ser
relaxado face a (42), deixa no entanto, de garantir que |y;[N + ny]| < A. Ha pois que
garantir que m[ny + 1] ndo provoca uma desnecessaria atenuagdo de saida y;[N + ngy +
1], garantindo simultancamente que a condigdo |y;[N + ngy]| < A ¢é violada apenas de

forma ligeira. Um procedimento simples consiste em usar a seguinte filtragem nao linear.

m[n + 1] + m[n] (51
m'[n+1] = 2 ’ n
m[n], mn + 1]

onde m'[n + 1] sera o novo factor de MM a aplicar ao sinal, para ambos 0s casos.
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Realizagdo do sistema MM-IBDFE

Neste capitulo sao apresentados os resultados para as diferentes realizagdes do
receptor IB-DFE. Vamos comegar por analisar o comportamento do igualizador sem e com
codificacao de canal (considerando trés cenarios diferentes). De seguida, vamos aplicar um
estagio de MM ao receptor IB-DFE convencional, de forma a replicar os resultados obtidos
em [12]. Depois vamos analisar o desempenho de um igualizador Turbo IB-DFE, de
acordo com os cenarios de descodificacdo analisados no capitulo 2, perante um estagio de
MM no transmissor, ¢ com e sem correc¢do de MM no receptor. Nas simulagdes sao
usados blocos de N=1024 bits e modulacdo QPSK. Todas as simula¢des foram feitas para

10 milhdes de bits e consideraram o uso de um canal dispersivo com 32 raios.

4.1 Sistemas IB-DFE convencionais

O desenvolvimento do igualizador IB-DFE tem como objectivo minimizar a taxa
de erros (BER) em fungdo da relagao sinal-ruido, procurando cancelar de forma efectiva a
ISI provocada pelas caracteristicas dispersivas do canal, tal como visto no capitulo 2. O

receptor IB-DFE pode ser visto na Figura 4-1.

oo | Ek“‘l) E(ffl)
e ~ n
| B (0« DFT K
R B |
rfF,Filtfr,‘ Delay
| | |y 1 (i .
Y Y, | A 57 5O
—— DFT e S »(+)— o IDFT || Hard/Soft '
} ! : * : Decision
‘ 7777777
} } ISl
} F};(l) } Cancellation

Figura 4-1 Diagrama de blocos do sistema IB-DFE com decisGes Hard ou Soft.
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4.1.1.lgualizador IB-DFE com decisOes hard e soft

O igualizador IB-DFE foi implementado com decisdes soft e hard e o resultado
pode ser visto na Figura 4-2. A estimagao necessaria no hard 1B-DFE ¢ ideal, sendo o seu
calculo efectuado de acordo com (6). Tal como esperado, o desempenho ¢ melhor (muito
embora ligeiro) quando o receptor IB-DFE ¢ implementado com decisdes soff,

principalmente com o aumento do niumero de iteracoes.

10° ¢ . . . .

10

1072} -
o - ]
m L ]
o i |
]
107k )
| — IB-DFE with Hard Decision
10l IB-DFE with Soft Decision
H + lter. = 1
| © lter.=2
joolLotter.=5 . | | |

0 1 2 3 5 6 7
E/N, [dB]

Figura 4-2 Desempenho das versdes Hard e Soft do igualizador IB-DFE.
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4.1.2.1gualizador Turbo IB-DFE

Na implementacdo do Turbo IB-DFE foi usada codificagdo convolucional. Os

polinomios geradores do cddigo usado sao (255,363),, os mesmos dados como exemplo

na secgao 2.3.1, e o traceback ¢ 48 [29]. Foram usados os dois tipos de descodificagao,

descritos no capitulo 2, i.e. Viterbi e APP. O diagrama do receptor pode ser visto na Figura

4-3.

Yn

DFT

Cancellation

Eﬂ(z‘—l)
DFT
Delay
57
IDFT —— Channel
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S

~

Scenarios:

G sl

Channel Decoder

@ SI—»|

Viterbi

—
—

L{u}

Lic)

APP Decoder

Lu} —
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L) —»

—*HO

Information”

“Updated “ Information

Bits

Liu)

e

APP Decoder

Liw)

Lie)

|
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Sl: Soft Input

HO: Hard Output

50: Soft Output

L{u}: Log Likelihood of
Information bits

Lic): Log Likelihood of
Code bits

Figura 4-3 Esquema do igualizador IB-DFE com trés cenarios de descodificacdo de canal.

A Figura 4-3 ilustra os trés cendrios distintos que o descodificador de canal pode

ter. O primeiro cendrio refere-se a descodificacdo de Viterbi e o segundo e terceiro a

descodificagdo APP. O bloco que implementa a descodificacdo Viterbi ¢ tipo SIHO (Soft-

Input Hard-Output), o que significa que este tem a sua entrada, os LLR dos simbolos do

sinal desmodulado. A métrica usada pelo bloco ¢ Euclidiana e descrita na sec¢ao 2.3.2.
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Sl—»

Viterbi

—»HO

Figura 4-4 Bloco SIHO com descodificagdo pelo algoritmo de Viterbi.

A Figura 4-5, apresenta o ganho de codificacdo, obtida pelo algoritmo de Viterbi,

quer para um igualizador com decisdes “soft” quer para “hard”.

0
10 . : . .
F Hard Decision, SIHO Vlterbi-Decoder
o N Soft Decision, SIHO Viterbi-Decoder [J
o Hard Decision, No Code (5 iter.) H
L = = = Soft Decision, No Code (5 iter.) H
]
107'E "-""""""m-m + lter.=1 H
- QO lter.=2 :
[ O lter.=5 H
—2
10 & E
o I ]
i i |
m L |
—3
10 & E
—4
10 '+ 4
1 (]_5 = ! ! ! s
0 1 2 3 11

Figura 4-5 Desempenho do igualizador IB-DFE sem cédigo e do igualizador Turbo IBDFE com

descodificagao pelo algoritmo de Viterbi.
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A partir dos resultados da Figura 4-5 constata-se que o descodificador SIHO
Viterbi tem um desempenho semelhante para ambos os casos em que o igualizador IB-
DFE ¢ do tipo hard ou soft.

O bloco que implementa a descodificagdo APP estd representado na Figura 4-6,

descrito como um bloco SISO.

L(u;l) —— ) APP ,L(u;0)

(SISO) _L(c;0)

Lcl)

Figura 4-6 Bloco SISO que implementa APP.

Este bloco implementa o algoritmo APP descrito na sec¢do 2.3.3, mas com uma
modificagdo com o objectivo de baixar a sua complexidade, ¢ chamado de A-SISO
(Additive Soft-Input Soft-Output), a diferenca € que, como visto na equagao (28) da sec¢do
2.3.3, o APP ¢ um algoritmo multiplicativo. O A-SISO explora a monotonicidade da
funcdo logaritmica para aproximar multiplicagdes em somas (capitulo V de [16]).

Neste bloco, em L(c;I) entra a sequéncia codificada proveniente do desmodulador.
Como o desmodulador faz soft-output, as sequéncias de entrada sdo LLR’s. A entrada
L(u;I) ndo ¢ utilizada numa primeira instancia, portanto vamos supor que tem como
entrada uma sequéncia com zeros, com metade do tamanho da sequéncia de codigo (para
um cddigo de taxa '%2).

Na saida L(u; O) temos os LLR’s da sequéncia descodificada que, como a taxa do
codigo € Y2, tem metade do tamanho da sequéncias codificada. Na saida L(c; O) temos os
LLR’s da sequéncia codificada actualizados ap6s descodificagao.

Podemos ver na Figura 4-7 que, apenas com duas iteragdes, o soft IB-DFE com

descodificacdo APP tem resultados idénticos ao igualizador hard IB-DFE com
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descodificagdo SIHO-Viterbi com cinco iteragdes, mas o soft IB-DFE + APP com cinco

iteragdes tem resultados pouco melhor que ambos, quando operados s com uma iteragao.

1 u T T T
! ——Hard Decision SIHO Viterbi Decoder
- — - Soft Decision APP Decoder H
r + lter.=1 I
_1 O lter.=2
10 _ ) O ler.=5 i
107k E
o i ]
LLI L i
o L i
107k E
107k .
i (}_5 E 1 1 1 1 1 1 1 1
0 1 2 3 8 9 10

5
E/N, [dB]

Figura 4-7 Desempenho do igualizador IB-DFE com decisGes hard usando o algoritmo de Viterbi e com
decisdes Soft baseadas em APP.

Isto porque o modulo SISO aceita como entradas os LLR’s das sequéncias de
descodificadas e codificadas para cada iteragdo, mas como a entrada superior do bloco
SISO esta a zero a cada iteragdo, o algoritmo APP (a cada iteracdo) actualiza uma
sequéncia vazia para obter os valores de saida. Quando ¢ operado com cinco iteracdes, esta
constantemente a actualizar uma sequéncia vazia, o que vai fazer diminuir a certeza da
descodificacdo, baixando o valor dos LLR. Com uma iteragdo apenas, o receptor IB-DFE
actua como um igualizador linear, pois os coeficientes usados para o céalculo de FB sao

nulos (o método necessita de uma sequéncia anterior), pelo que, s6 quando o igualizador ¢

Luis Correia de Oliveira 46



Realizagdo do sistema MM-IBDFE

operado com duas iteragdes temos efectivamente igualizacdo ndo linear do tipo IB-DFE e
nesse caso, o0 APP atinge o seu melhor resultado.

Uma forma de impedir a divergéncia causada por esta inicializagdo a zero em cada
iteracdo, ¢ realimentar a entrada L(u;I) do bloco APP (Figura 4-6) com os LLR’s das
sequéncias descodificadas na iteragdo anterior, i.e. a saida L(u; O) do mesmo bloco. Isto
permite que o modulo actualize sempre o resultado anterior correspondendo ao cenario 3
ilustrado na Figura 4-3. O desempenho do igualizador quando ¢ aplicada descodificagdo

APP com realimentacao pode ser visto na Figura 4-8.

1 0 F T T T
E ! T— Hard Decision SIHO Viterbi Decoder
N = = = Soft Decision APP+FB Decoder i
I + lter.=1 I
_1 O lter.=2
10 _ O ler.=5 i
107 .
T - ]
LLl L 4
o L i
107 3
107% E
1 0_5 = ! ! 1 | | l 1 ! - i
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

E/N, [dB]

Figura 4-8 Desempenho do igualizador IB-DFE com decis6es hard mais descodificacdo pelo algoritmo de
Viterbi e com decisdes Soft mais descodificacdao por APP e feedback.

O desempenho melhorou substancialmente, na quinta iteragdo do IB-DFE o igualizador

continua a melhorar a deteccdo de erros, e ultrapassa mesmo ligeiramente o desempenho
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do hard IB-DFE com o SIHO Viterbi. A comparagdo entre o desempenho do sofi IB-DFE

com APP com e sem realimentagdo esta ilustrada na Figura 4-9.

1 0 F T T T T
E ! —— Soft Decision APP-Decoder H
------- Soft Decision APP-Decoder + Feedback[
I + lter.=1
_1 . O lter.=2
10 _ O her.=5
107 3
o« i
LLl L
o L
107 -
107 E
1 (]_5 = ! ! 1 ! ! ! 1 1 i
0 1 2 3 8 9 10

5
E/N, [dB]

Figura 4-9 Demonstragao do efeito da realimentagao no descodificador APP.

4.2 Sistemas IB-DFE com MM

Nesta seccdo vamos analisar o desempenho do igualizador IB-DFE perante um
estagio de Modulagdao de Magnitude. Numa primeira fase vamos replicar os resultados
conhecidos em [12] para o igualizador MM-IBDFE. O estudo foi feito com base num
igualizador hard IB-DFE sem codificagdo, com um estdgio de MM no transmissor € um
estagio de MM no receptor, com vista a estimar a distor¢ao criada pelo bloco de MM no

transmissor.
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O potencial ganho em eficiéncia de poténcia de uma transmissdo QPSK,
considerando a limitagdo de largura de banda imposta pela filtragem RRC para diferentes
valores de roll-off, esta ilustrada na Figura 4-10, onde estd representada a funcdo de
distribuicdo cumulativa complementar (CCDF — Complementary Cumulative Distribution
Function) do PAPR. Assim, podemos verificar que para um roll-off de 0.2 existe um

poténcial ganho em eficiéncia de 2.7dB quando um estagio de MPMM ¢ usado.

10 : :
- —No MM
i ---1-stage MPMM
107k -—-- 3—stage MPMM
: ts
i i —RRC with o= 0.1
o M —RRCwitha=02 ||
10+ i1l —RRC with o = 0.35 §
X . ;i-l; —RRC with = 0.5
T iy —RRC with o = 1
2 107 P 3
E e
a H
_4 i!:
10 3 i 3
: il
- !l:
| H
10 ¢ i:l 3
; B
[ H
10—5 1 1 Lodg g f 1 1
0 05 1 1.5 . . . 55 6 865 7

Figura 4-10 Fungao de Distribuicdo Acumulada Complementar (CCDF) para transmissées QAM de banda
limitada.

4.2.1.Realizagao do MM-IBDFE sem codificacao de canal

Para a realizacdo do MM-IBDFE ¢ necessario colocar um estdgio de MM no

transmissor depois do modulador, como esquematizado na Figura 4-11.
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Data =i Modulator [ MM - Channel

Figura 4-11 Diagrama de blocos do transmissor de um sistema MM-IBDFE sem codificagdo de canal.

Na Figura 4-12 podemos ver o efeito da inclusdo de um estdgio de MM no
transmissor, quando nao existe estimagdo no receptor da distor¢do causada pelo bloco de
MM. Podemos observar que o receptor nao consegue recuperar da distor¢ao, pois o erro €

quase praticamente independente do nimero de iteragdes do igualizador.

10

10

10 3
a -
I.LI L
m i
10
H ——IB-DFE with Hard Decision
107" IB-DFE with MM at the transmitter
+ lter.=1
| O lter.=2
1(}_5 a It‘?r' =5 I I I I | | | | | |
0 1 2 3 9 10 11 12

5 6 7
EbeD [dB]
Figura 4-12 Desempenho do igualizador IB-DFE com um estiagio de MM no transmissor e o

desempenho hard IB-DFE.
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Para corrigir a distor¢ao ¢ colocado um estagio de MM na malha de realimentagdo
do igualizador IB-DFE, que ¢ usada no célculo dos filtros de FB e FF de forma a fornecer

uma estimativa do erro criado pelo uso de MM conforme ilustrado na Figura 4-13.

FB Filter

¢a-n —(i-1)
S, s,

o Delay
() —(i)
Y, Y, Sp l m— 5
—— DFT E-“; Har o] ,
— Decision

Figura 4-13 Receptor MM-IBDFE.

Neste caso, o igualizador ja consegue ter um desempenho proximo do obtido pelo
igualizador hard 1B-DFE usado como base. Neste caso o igualizador MM-IBDFE
apresenta uma perda de 1.5dB em relacdo ao igualizador hard IB-DFE. No entanto,
atendendo a que o uso de MM no transmissor reduz o PAPR em 2.7 dB, tal traduz-se num

ganho efectivo de poténcia de 1.2 dB.
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10 g I I I I I
E I —— |B-DFE with Hard Decision H
C - — -1B-DFE with MM at the transmitter and receiver[]
[ + lter.=1 1
_ O lter.=2
10 _ O lter.=5 i
107k 3
o - 3
Ll 3 ;
o L
107
107
1 (}_5 = ! ! ! 1 ! !
0 1 2 3 4 7 8 9 10 11
ébmo [dS]

Figura 4-14 Desempenho do igualizador IB-DFE com um estagio de MM no transmissor e no receptor e o
desempenho do hard IB-DFE.

4.2.2.Realizagdao do Turbo IB-DFE com um estagio de MM no
transmissor

Seguidamente, vamos juntar codificagdo de canal ao sistema MM-IBDFE. O
diagrama de blocos do transmissor passa a ser o da Figura 4-15. A codificagdo ¢
convolucional e com os mesmos parametros da usada anteriormente para o Turbo IB-DFE.

A base do igualizador, no entanto, deixa de ser o hard IB-DFE e passa a ser o soft
IB-DFE, porque para além de o soft IB-DFE ter melhor desempenho que o #ard IB-DFE s6

por si, a configuracdo testada com melhores resultados ¢ a descodificagio APP com

realimentacdo, que s6 pode ser usada num igualizador soft IB-DFE.
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Convolutional

] Modulator | MM e Channel
Encoder

Data ==———p

Figura 4-15 Diagrama de blocos do transmissor MM-IBDFE com codificacao de canal.

Podemos ver na Figura 4-16 que com MM no transmissor, e sem qualquer tipo de
correccdo de MM no receptor, o igualizador consegue recuperar da distor¢do imposta por
MM no transmissor e s6 perde cerca de 0.5dB em relacdo ao receptor Turbo-IBDFE sem
MM. Isto significa que o receptor consegue operar quase da mesma forma apesar dos
simbolos virem reduzidos (em modulo). Ainda assim, seguidamente vamos compensar a

distor¢do dentro do igualizador.

10 ' ' ' '
I ——IBDFE + txMM + APP Decoder (FB) {
- - =IBDFE + APP decoder (FB) H
------- IBDFE without coding I
_ _||“Iili:|;. Wil od + lter.=1 i
10 ¢ . ~ O lier.=2 -
: g o i
107 RN e, e E
e b ER T, T, ]
T C g
om L ]
107 E
107 "3
: ?
10k | | | | | “on -
0 1 2 3 4 7 8 9 10 11

ébmo (48]

Figura 4-16 Desempenho do sistema IBDFE com codificacao, IBDFE com um estagio de MM no transmissor
e codificacdo e IBDFE convencional no receptor.
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4.2.3.Realiza¢ao do Turbo IB-DFE com um estagio de MM no
transmissor e um estagio de MM no receptor.

Para corrigir a distor¢do imposta pelo estdgio de MM no transmissor, ¢ preciso
estimar essa distorcao. Isso ¢ feito através da subtracg¢ao das sequéncias antes do bloco de
MM pelas sequéncias apds o bloco de MM, o resultado ¢ o chamado de erro de MM e ¢
actualizado sequéncia-a-sequéncia e subtraido aos simbolos antes da descodificacdo na
iteracdo seguinte.

FB Filter

Sk(:el) Ef_l)
DFT «—— MM |
o Delay
), 7, e 5
— DFT IDFT " o Py .

Channel Decoding

Figura 4-17 Receptor Turbo MM-IBDFE.

Isto verificou-se insuficiente para estimar completamente o efeito causado pelo
bloco de MM, porque como ¢ um para um soft IB-DFE, o erro ¢ calculado sobre simbolos
“limpos”, dados pela equacdo (17) da seccdo 2.2. Entdo torna-se necessario outro método
de estimacao da distorcdo de MM. A forma encontrada foi achar o factor de MM, que ¢ a
média da razdo entre uma sequéncia afectada por MM e uma sequéncia limpa. Esse valor ¢
depois introduzido na realimenta¢do do descodificador APP, pelos LLR das palavras de
informacao, como pode ser visto na Figura 4-18. O factor de MM tem um valor

aproximado de 0.7935.
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OF
MM Factor
N- Sample 0.7935
Switch
>—0 APP decoder
VN X Ly i P(c:0)
—
P(u;1) P(u;0)

Figura 4-18 Diagrama de blocos da compensag¢do de MM na realimentagao do bloco APP do igualizador
Turbo MM-IBDFE.

Isto acontece porque os LLR das palavras de informac¢do aumentam para valores
negativos ou positivos, consoante a ‘“confian¢a” que o descodificador tem sobre a
descodificac¢do, baixando a relevancia que as primeiras iteragdes tém no resultado final,

onde o efeito da igualizagcdo IB-DFE ¢ ainda reduzido.

10 . . . . .
I —— MM-IBDFE (MM at the transmitter and receiver) H
- = =-MM-IBDFE (MM only at transmitter) [
r + lter.=1 I

-1 O lter.=2
10 _ O lter.=5 H
107 .
. - ]
LLI L 4
om L |
107 .
107k E
1 (}_5 = ! ! ! ! ! =
0 1 2 3 4 7 8 9 10 11
ébmo [dS]

Figura 4-19 Desempenho do Turbo MM-IBDFE com um estagio de MM no transmissor e similarmente,
para um estagio de MM no transmissor e no receptor.
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Como pode ser visto na Figura 4-19, a melhoria que o efeito da compensacao de
MM no receptor, aquando do uso de codificagdo, ¢ quase irrelevante, a codificagdo s por
si garante um excelente desempenho por parte do igualizador, que com duas iteracdes ja
consegue atingir valores Optimos idénticos ao de uma transmissdo sem MM, sendo que
para e para Ey/N¢=9 dB a taxa de erros ¢ na ordem dos 107,

A diferenga para o0 método MM-IBDFE hard, ilustrado na Figura 4-14 ¢ enorme,
para o qual a taxa de erros para Ey/N¢=9dB ¢ de aproximadamente 107. O ganho de
codificacdo obtido ¢ muito proximo do ganho de codificagdo méximo que o codigo fornece
para transmissao num canal Gaussiano [29], mostrando a eficiéncia da configuragao Turbo
IB-DFE na compensagao dos efeitos dispersivos do canal.

O ganho de eficiéncia em poténcia ao usar o igualizador MM-IBDFE, com
codificacdo de canal convolucional de taxa 2 e com descodificagdo APP realimentada,
com um estagio de MPMM no transmissor, ¢ de aproximadamente 2.5 dB, sem haver
necessidade de aumentar a complexidade do receptor ao acrescentar mecanismos de
compensagdo de distor¢do. Esse resultado pode ser observado na Figura 4-20, onde estdo

representados os BER para o igualizador Turbo IB-DFE com MM e sem MM, em fun¢ao

da energia de pico de cada bit E lgp) (ao invés da energia média de cada bit E}, ). A energia

de pico de cada bit ¢ obtida através de

EP = E, + PAPR  (dB), (52)

com os valores do PAPR a serem obtidos da Figura 4-10 em 10 para filtragem RRC com

roll-off igual a 0.2.
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10 . - - . . - -
' C —_Soft APP—Decoder + Feedback ;
Py - - -Soft APP-Decoder + Feedback + MM|]
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[ O lter.=5
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Figura 4-20 Ganho BER vs. Peak Eb/No, com e sem MM, para soft IB-DFE com uso de codifica¢do.

Conclui-se pois que o uso de MM combinado com os sistemas Turbo IB-DFE

convencionais permite a obtencao de ganhos de codificagdo significativos e constitui como

tal uma solucdo efectiva para a melhoria da eficiéncia dos sistemas de banda larga,

baseados em transmissdo mono-portadora por blocos. De realgar que uma codificacio

convolucional com codigos curtos prova também ser suficiente para o receptor atingir

valores de desempenho dentro do desejado para um igualizador Turbo IB-DFE.
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Conclusao

O trabalho desta tese abordou o estudo de sistemas de portadora unica com
igualizacdo no dominio da frequéncia (mais particularmente a técnica de igualizagdo
iterativa IB-DFE), combinados com técnicas MM de controlo do PAPR, para transmissao
em canais dispersivos. Tal estudo ¢ particularmente relevante no contexto do
desenvolvimento dos futuros sistemas sem fios de banda larga.

Ambas as técnicas foram recentemente combinadas e o seu desempenho estudado.
No entanto, ndo foi considerada a utilizacao de codificagdo de canal. Este trabalho teve por
objectivo melhorar a eficiéncia dos sistemas conjuntos MM e IB-DFE com a introdugao de
codigos correctores de erros do tipo convolucional.

Nesse sentido, comegamos por analisar o desempenho de sistemas receptores 1B-
DFE convencionais em transmissdes SC por blocos, ndo-codificados, com decisdes soft e
hard ao nivel do coeficiente de correlagdo do algoritmo do igualizador, que comparamos
com o desempenho dos sistemas Turbo IB-DFE, baseados em codigos de convolugdo de
pequeno comprimento. A principal conclusdo a retirar ¢ que a utilizagdo de um cédigo
convolucional permite um ganho significativo de codificagdo contribuindo
simultaneamente para o melhor funcionamento do IB-DFE no cancelamento da ISI.

Seguidamente, foi abordado o estudo de transmissao SC-FDE com controlo de
PAPR por utilizagdo de MM. Foram analisados os casos de recep¢do com sistemas IB-DFE
convencionais e a necessidade de compensar a distorcio de MM no igualizador. Para
transmissdes sem codificacdo de canal concluiu-se, como em [12], ser necessario capacitar
o igualizador da estimacdo dos factores de MM utilizados no emissor, com vista a
obtencdo de um ganho efectivo de poténcia. No entanto, a utilizagdo de codificacdo de
canal permite resolver este problema. Verificou-se que o ganho efectivo de codificacdo ¢
idéntico ao obtido para transmissdes sem MM, tornando independente o desempenho do
igualizador IB-DFE da distorcao de MM, i.e. sem necessidade de adicionar complexidade

extra ao receptor.
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Conclusao

Este trabalho demonstra assim ser possivel obter um ganho real de eficiéncia em
sistemas sem fios de banda larga, baseados em transmissdes mono-portadora com
receptores do tipo Turbo IB-DFE, aquando do uso de codificagao de canal e modulagdo de

magnitude.
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Anexo A — Teorema de Bayes para Probabilidade Condicionada

O Teorema de Bayes para probabilidade condicionada, diz que

P(AeB) = P(A)P(B dado A),

que pode ser escrito como,

P(A,B) = P(A)P(B|A),

onde P(B|A) refere-se a probabilidade do evento B dado que A ja existiu.

Se o evento A ocorre sempre com o evento B, entdo podemos escrever a seguinte

expressao, para a probabilidade absoluta do evento A,

P(A) =Y P(B,A).

Se os eventos A e B sdo independentes um do outro, entdo A torna-se

P(B|A) = P(B)

P(A,B) = P(A)P(B).

A relagdo anterior diz que a probabilidade de dois acontecimentos independentes
acontecerem ao mesmo tempo ¢ a multiplicacao das suas probabilidades.
A probabilidade do evento A condicionado ao evento B ¢ dada pela probabilidade

do evento A dado B, vezes a probabilidade do evento A.
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P(A,B) = P(A|B)P(B) = P(B|A)P(A),

que significa, que

(probabilidade) _ ( probabilidade ) y (probabilidade)
deAeB ~ \a — posteriori de A a — prioride B)’
(probabilidade ) . < probabilidade ) (probabilidade)

deAeB ~ \a — posteriori de B a—prioride A)

Se existirem trés eventos independentes A,B e C, entdo a regra de Bayes, torna-se

P(A,B|C) = P(A|C)P(B|A,C).
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Anexo B — Implementac¢do em Simulink

O Simulink demonstrou ser uma ferramenta muito util aquando da simulacao das
varias versoes do igualizador IB-DFE pois para além da facilidade de andlise através do
Matlab, oferece ainda uma vasta gama de blocos programaveis. De seguida vao ser
apresentados os diagramas de blocos de todos os sistemas implementados ¢ que foram
usados para obter os resultados que constam desta dissertagao.

A programagdo em Simulink ¢ feita através de blocos. Portanto, os diagramas
seguintes sdo sistemas de blocos, sendo que cada bloco pode representar um subsistema

também ele composto por uma associagdo de blocos.

B1. Analise de Resultados
| DATA_TX I
System — 1
Performance >
Tests
| DATA_RX I
Figura B-1 Diagrama de blocos usado para o calculo do BER.
D, 2k L
1 % outt
I Error Rate . > BER
Calculation

( 2 :)' P Rx To Workspace5

In2

Figura B-2 Diagrama de blocos do subsistema de analise de desempenho.
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B2. Hard Decision IB-DFE

h J

*  |B-DFE > AecerToR
TRANSMIESOR | CAMNAL
o -
FFT
Figura B-3 Diagrama de blocos global do IB-DFE com decisdes hard.
DATA_TX
ry
[ e e v
Bernoulli > Rectangular > Fr;s'le {1 )
Binary 4-QAM Outi
Bernoulli Binary Rectangular QAM Fé:aomnie?:r_:?
Generator Modulator
Baseband1
Y
DATA_TX
Figura B-4 Diagrama de blocos do subsistema do Transmissor.
yh
»(2)
Out2
x, > Hk
In1 Out1
Channel SNR
ol ]
Figura B-5 Diagrama de blocos do subsistema do Canal.
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xn : : xn
|-
To Waorkspaca o r@
Qutd
Ebho | Ebkio
Constant
e g »
i i > m
Random ™| saed
Integer
Random Integer “ .'h@
Generator fcn Qutd
Ig2M P log2nt
sigma > MNoese_Var
s < Subsystem
|-
To Workspace3 CR ™| coderale
Constant
el snr F{ 3 J
1 P unused Oul3
Constant]
Embedded
MATLAB Function
Figura B-6 Bloco que simula o canal XTAP.
function [Hk,yn,sigma,snr] = fcn(xn,EbNo,seed,log2M,coderate, ~)%,L)
%#codegen

%$1og2M: numero de bits por simbolo da constelacdo
N=length (xn) ;

L=1;

channel="'XTAP'; S$DEFINE O TIPO DE CANAL

coder.extrinsic('set param')
snr=10" ( (EbNo+10*10gl10 (log2M)-10*10gl0(1/coderate)) /10); %Signal Noise
Rate

Px=mean (abs (xn) ."2); % Poténcia do sinal: quadrado do mdédulo
Pnz=N*0.5*Px./snr; % Poténcia do ruido complexa

sigma=sqrt (Pnz); %desvio padrdo da componente I e Q do ruido no dominio
da frequéncia,

% N&o necessario multiplicar por N, pois a fft ndo é unitéaria

o\

Pnz = Pnx + Pny --- Pnx=Pny (ruido gaussiano circular)

rng (seed) ;
%% AWGN

if strcmp (channel, "AWGN')==

channelblock="disp ('""AWGN"") ';

set param('IB DFE HARDRHO/Subsystem3/Subsystem',
'MaskDisplay', channelblock)
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$ Filtro

Hk=ones (N, L) .*exp (11i*2*pi*rand (N,L)); %fase aleatodria
H2k=abs (Hk) ."2;

if (L==1) sH2k=H2k;

else sH2k=sum (H2k')';

end; % Matched filter bound for that channel

%% XTAP

else % strcmp (channel, 'XTAP'==1)

channelblock="disp ("''"XTAP"'") "';

set param('IB DFE HARDRHO/Subsystem3/Subsystem',
'MaskDisplay', channelblock)

%$Ts=4e-6; % Block duration

Ts=1/N;

f=[-N/2:N/2-11"'/Ts; % frequéncias

$Filtro

NRay=32;

tau=[0:NRay-1]"'*Ts/N;

alpha med=ones (NRay, 1) ;

alpha med=alpha med/sqrt (sum(alpha med."2));

Hk=complex (zeros (N, L)) ;

for 1=1:L

for nRay=1:NRay
end;
end;

end

%% Filtragem

Xk=fft (xn);
Yk=complex (zeros (N,L));
for 1=1:L

end;
yn = 1fft(Yk);

alpha=alpha med.* (randn (NRay, 1) +1j*randn (NRay, 1)) /sqrt(2);

Hk (:,1)=Hk(:,1)+alpha (nRay) *exp (-1j*2*pi*f*tau(nRay)) ;

Yk(:,1)=Xk.*Hk(:,1)+(randn(N,1)+li*randn(N, 1)) *sigma;
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Anexo B — Implementac¢do em Simulink

Hk
@D, >
In2 Fk »( 2D
[I: Xn | Out2
In1
Rho >
yln » gk ———»(CD
Ca » —» Cut1
Ind
Figura B-8 Diagrama de blocos do subsistema de calculo dos coeficientes.
In3
P BK
( )i P b To Waorkspace:
In1
& 4 D
In2 L outt
L 2L
Constant1
gamema P gamma
Constant2
Embdded
MATLAB Function
Figura B-9 Bloco de calculo de Bk.
function Bk = fcn (Rho, Hk, Fk, L, gamma)
%#codegen
gamma=1;
L=1;
for 1=1:L
Bk=Fk(:,L) .*Hk(:,L);
end;
Bk=Rho* (Bk-gamma) ;
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D —

Rha

Eblo

EbMe >

Constant

log 2

logas [

Subsystem

crR

coderate

Constant3

L [P

Constant1

,‘ Fk

Qutt

e <

To Workspace

Embadded
MATLAB Function

Figura B-10 Bloco de célculo de Fk.

function Fk =

fcn (Hk, Rho, EbNo, 1og2M, coderate, ~) %, L)

S#codegen
L=1;
N=length (Hk) ;
H2k=abs (Hk) ."2;
Fk=complex (zeros (N, L)) ;
snr = 10.” (EbNo/10) *1log2M*coderate ;
NSR=1/snr; % Noise to Signal Ratio
Ik= (1-Rho"2)*H2k + NSR ;
% Fk
for 1=1:L
Fk(:,1) = conj(Hk(:,1))./Ik;
end;
% gamma
gamma=complex (0) ;
for 1=1:L

gamma=gamma-+sum (Fk (:,1) .
end;
gamma=gamma/N;

[

% Normalization

Fk=Fk/gamma;
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1 Rho

@-_-.b W Rho To Woskspace

Cutd
n . 1.I'II|'|I %_est . y_est

In2

T Workspace 1

Embedded
MATLAB Function

Figura B-11 Bloco de cdlculo do coeficiente de correlagdo.

function [Rho,x est] = fcn(xn,yIn)
%#codegen

RHO MAX=0.999;

X _est=yIn;
Rho=complex (0) ;

if (sum(xn)==0)
Rho=complex (0) ;

else
Rho=sum(x_est.*conj (xn))/sum(abs(xn) ."2);
Rho=min (abs (Rho) , RHO MAX) ;

end

I

DATA_RX

Figura B-12 Diagrama de blocos do subsistema do receptor.
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B3. Soft Decision IB-DFE

Para evitar redundancia nos diagramas, s6 vao ser aqui apresentados os diagramas

de blocos que sofrem alteragdes ao longo das varias implementagoes.

h

h 4

IB-DFE » RECERTOR

A 4

CAMAL

h 4

TRAMSMISSOR

¥

Figura B-13 Diagrama de blocos global para o soft decision IB-DFE.

O subsistema do Transmissor ¢ igual ao da Figura B-4.

Kn Out2
(O ol
In Outd

Figura B-14 Diagrama de blocos para o subsistema do canal.
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m < P o
To Hik > )
Dut2
(: Ebho | Ento
P
I Constant
i T T 8
— | e D
Dut1
Random Integer ‘ m
Genaratorl fen
log2M P lag2m
— - Subsystam
To Workspaced CR P coderate
To Workspace2
Constants Pnz _'-
Qutd
1 -r" unusad
Constantl
Embedded
MATLAEB Function
Figura B-15 Bloco do canal XTAP.
function [Hk,yn,Pnz] = fcn(xn,EbNo,seed,log2M,coderate, ~)%,L)
S#codegen
%$1og2M: numero de bits por simbolo da constelacéao
N=length (xn) ;
L=1;

channel="XTAP'; S$DEFINE O TIPO DE CANAL
coder.extrinsic('set param')

snr=10" ( (EbNo+10*10gl10 (1log2M)-10*10gl0 (1/coderate))/10);
Rate

$Signal Noise

Px=mean (abs (xn) ."2); % Poténcia do sinal: quadrado do mdéddulo

o
°

Pnz=Px./snr; Poténcia do ruido complexo no dominio do tempo antes da

FET

sigma=sqrt (N*Pnz*0.5); %desvio padrdo da componente I e Q do ruido no
dominio da frequéncia,

Ndo necessario multiplicar por N, pois a fft ndo é unitéaria

Pnz Pnx + Pny Pnx=Pny (ruido gaussiano circular)

sigma=sqgrt (Pnx)

o o oP

rng (seed) ;

o0
[CRye]

AWGN
if strcmp (channel, "AWGN') ==
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channelblock="disp (""AWGN"") ';
set param('IB DFE SOFTRHO/Subsystem3/Subsystem',

'MaskDisplay',channelblock)

% Filtro
Hk=ones (N, L) . *exp (1i*2*pi*rand(N,L)); %$fase aleatdria

H2k=abs (Hk) ."2;

if (L==1) sH2k=H2k;
else sH2k=sum (H2k')"';
end; % Matched filter bound for that channel

else % strcmp (channel, 'XTAP'==1)

channelblock="disp (''XTAP"") "';
set param('IB DFE SOFTRHO/Subsystem3/Subsystem',

'MaskDisplay',channelblock)

$Ts=4e-6; % Block duration
Ts=1/N;
f=[-N/2:N/2-1]"/Ts; % frequencies

$Filtro

NRay=32;

tau=[0:NRay-1]'*Ts/N;

alpha med=ones (NRay, 1) ;

alpha med=alpha med/sqgrt (sum(alpha med.”"2));

Hk=complex (zeros (N,L));

for 1=1:L
alpha=alpha med.* (randn (NRay,1)+1j*randn (NRay,1))/sqrt(2);
for nRay=1:NRay

Hk(:,1)=Hk(:,1)+alpha (nRay) *exp (-1j*2*pi*f*tau(nRay));

end;

end;

end

%% Filtragem
Xk=fft (xn);

Yk=complex (zeros (N,L));
for 1=1:L
Yk(:,1)=Xk.*Hk(:,1)+(randn(N,1)+1li*randn(N, 1)) *sigma;
end;
yn = 1fft (Yk);
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In2

Coufcenias

5 BU
W

(T )
-5 "= m”a,____ - B =5)

FFT

o

w

-l

soff declsion 5 _.u._.._
' Y
O "
Hoise Vanance Sol Decaicn
Estimation

. T 4= *

FFT " Frara " -
IFFT Froms Stain

Corvmrmoa

Frae
Faratar

Dieday

Figura B-16 Diagrama de blocos do igualizador IB-DFE com decisGes soft.

Fior herabar

La'T 4}
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Hk
C1 >
In2 Fk >
CZo—» Rho J _ Outz
In1 .
> Bk —»( 1)

Qui1

Figura B-17 Diagrama de blocos do subsistema de cdlculo dos coeficientes do IB-DFE.

e e

(I:’—h. Wi To Workspace

In2 i outt

Constartd

garnrna—." gamma

Constant?

Embadded
MATLAB Function

Figura B-18 Bloco que calcula Bk.

function Bk = fcn (Rho, Hk,Fk, L, gamma)

S#codegen
gamma=1;
L=1;

for 1=1:L
Bk=Fk(:,1).*Hk(:,1);

end;

Bk=Rho* (Bk-gamma) ;
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Ebso I Etha

Consiant 4 i > )

o oult
logzm [ toazm

Subsjyatem

R —F cuderls

Corslant3

—.' Fk

T Wiorkepaca

L

Constant]

Embedded
MATLAS Funchion

Figura B-19 Bloco que calcula Fk.

function Fk = fcn (Hk,Rho,EbNo, log2M, coderate, ~) %, L)
S#codegen

L=1;

N=length (Hk) ;

H2k=abs (Hk) ."2;

Fk=complex (zeros (N,L));

snr = 10.” (EbNo/10) *1log2M*coderate ;

NSR=1/snr; % Noise to Signal Ratio

Ik= (1-Rho"2)*H2k + NSR ;
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gamma=complex (0) ;

for 1=1:L
gamma=gamma+sum(Fk (:,1) .*Hk(:,1));

end;

gamma=gamma/N;

% Normalization

Fk=Fk/gamma;

’—P Fha
Te Workspace h(:}
1

Rho . -
Sl
GoO—»s 4
Ini fen
tho =@
Cui2
Embedded

MATLAB Function

Figura B-20 Bloco que calcula o coeficiente de correlagao.

function [Rho, rho] = fcn(Sn)
S#codegen

N=length (Sn);
RHO_MAX=0.999;

if (sum(Sn)==0)
Rho=0;
rho=0;
else
Rho=min (mean ([abs (real (Sn*sqrt(2))) "' abs(imag(Sn*sqgrt(2)))']),RHO_MAX) ;
rho=1;
end

CO

In1

To Workspaced
(D
Out1
Rectangular QAM
Demodulator
Baseband
z P Rectangular P Rectangular VAR =
In2 4-2AM 4-00M s
Rectangular QAM 2-D Variance
Madulator
Basehandi

To Workspacei

Figura B-21 Diagrama de blocos do subsistema que calcula a varidncia do ruido
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LD
Que2
Rectangular QAM .
Demodulator Sn
Baseband
To Warkspaced
CO—————in WML
In1 Rectangular - Sn - ={ 1 )
Frame

(2 ——var 4-08M outt
In2

Figura B-22 Diagrama de blocos do subsistema que implementa as decisGes soft.

(4 ) —» ur 4\ N e o D

Ini fon Outi

Embeddead
MATLAE Funclion

Figura B-23 Bloco que calcula o valor médio dos simbolos.

function Sn = fcn (LLR)
S#codegen

N=length (LLR) ;
Sn=complex (zeros (N/2,1)) ;

RhoQ=tanh (LLR(1:2:N) /2);
RhoI=tanh (LLR(2:2:N)/2);
Sn(:,1)=(RhoI+1j*RhoQ)/sqrt(2);

% it is used a normalized constellation with unitary power

end
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(I}_.' QLANTIZER

In

DATA_ R

DATA_RX

Figura B-24 Diagrama de blocos do Receptor.

S0 Encoder

CI)—DD—Du_,_,—r.—h

Gan1

Figura B-25 Diagrama de blocos do subsistema quantizador.

souvie (1)

Data Type
Corrversion

Sl

Luis Correia de Oliveira

87



Anexo B — Implementac¢do em Simulink

B4. Hard Decision Turbo IB-DFE Viterbi Decoder

hJ

TRANSMIZSOR

CAMAL

hJ

h

hJ

IB-DFE

h

ECERTOR

Figura B-26 Diagrama de blocos global do Turbo IB-DFE que implementa decis6es hard.

DATA TX

i O W Ty

Bernaulli
Binary

A

Convolutional

v

Bermoulli Binary
Generator

Encoder

Convolutional
Encoder

Figura B-27 Diagrama de blocos do subsistema do transmissor.

L

Rectangular
4-QAM

Ta

Rectangular QAM
Maodulator
Basabandl

\ 4

Frame

(D

Out1

Frame Status

Comversion

O canal usado neste modelo ¢ idéntico ao da Figura B-5 e o Receptor ao da Figura

B-12. O célculo dos coeficientes para a figura seguinte ¢ feito da mesma forma do que

representado nas Figura B-8 a Figura B-12.
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Anexo B — Implementac¢do em Simulink

Reclangukar CAM

Demodulator
WAL S il VY]
CO— Recnguor [ — Rl S N S D
1 P Vaiance Pl FOAM A4-CAM Dot
Estirmation
Rectangular QA
Modulator
Baseband @
Out2
Figura B-29 Diagrama de blocos do subsistema de decis6es hard e com descodificagdo Viterbi.
Fecltangular QAM
Demodulator
Baseband
WAL L
_"b Rectangular — Rectangular VAR ‘—'@
in1 A=A A-0AM outt
Rectangular QAM &0 Variance
Modulatar
Beseband
Figura B-30 Diagrama de blocos do subsistema de estimagdo da variancia do ruido.
O Receptor ¢ igual ao representado na Figura B-12.
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B5. Soft Decision Turbo IB-DFE Viterbi Decoder

TRAMSMISSOR

h 4

CAMAL

Y

Y

4

v

IB-DFE

.
L RECEPTOR

Figura B-31 Diagrama de blocos global do sistema Turbo IB-DFE

O subsistema do Transmissor ¢ igual ao da Figura B-27 e o de Canal ao da Figura

B-14 ¢

Figura B-15.

O calculo dos coeficientes no diagrama seguinte ¢ feito de forma soft, como tal ¢

igual ao ilustrado desde a Figura B-17 a Figura B-20.

Rectangular QAM
Damodulatar
Baseband

Var

Rectangular
4-08M

S
Viterbi Decoder

A

| T
Sn Fra;e

Quiz

Qutt

Figura B-32 Diagrama de blocos do subsistema de decisdes soft e com descodificacao Viterbi

O subsistema de estimacdo da variancia do ruido na figura seguinte € igual ao

ilustrado na Figura B-21 e o Receptor igual ao apresentado na Figura B-12B4.
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In2

()—> -

r'y

Far
Iterator

Far Iterator

Coeficientes

h 4

% IFFT

In3

h

h A

Frame

IFFT

h

MNolge Varlance
Estimation

N |Delay

v

h A

Soft Decision

Figura B-33 Diagrama de blocos do igualizador Turbo IB-DFE com decisdes soft e com descodificador Viterbi.

Outl
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B6. Soft Decision Turbo IB-DFE APP Decoder

Esta implementagdo ¢ em tudo igual a apresentada anteriormente em B5 com a

excepcao da descodificacao que ¢ feita por APP.

O Transmissor ¢ igual ao da Figura B-27 e o Canal igual ao representado nas
Figura B-14 ¢

Figura B-15.

As figuras seguintes ilustram as duas configuracdes implementadas da

descodificacdo APP no igualizador IB-DFE.

1 ouid @
Otz
Rectangular GAM p—
Diemodulator _ )
{framesize, 1) L{u| 1
_ Beseband zerosiiramesize, 1) L ] Liu)
O Wi . jr—
b Mo - *Lic) Lig) 4>|>—> . To —
“‘Ii"‘1-DAM rame Du“
In2 Gaint el
AFP Decoder

Figura B-34 Diagrama de blocos do subsistema que implementa decisGes soft e descodificacdo APP.

=N o
Z
_Qiﬁ b QUANTIZER — (D
— ) Cut2
Rectangular QAM MN-Sample
Drermed ulaton Switch Ly i
Basetand I) Ll
" wwh_r APP Decoder
Rectangulr 4’D—b Lic) Lig) [ "[ e " sn b L
®—" \"H'd_u,qu Skl Outt
g Gain1 Gain2
APP Dacodr

Figura B-35 Diagrama de blocos do subsistema que implementa decisdes soft e decodificagio APP
realimentada.
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nd

Coukcmnlns

Fif
Rarator
For Herator
E 5 B0 soft deoision 50
FFT +
Ty v
P . M |Deay
'
iy gl i1 >
-8, "= flay, - B sl @lt a
— -al Hose Vanance Sal Dacsisn
L > Estmation
. l - > To L ¥
_ L FF Fraera
Ot
IFFT Froama Siatia
Corvmrca

Figura B-36 Diagrama de blocos do igualizador Turbo IB-DFE com decisdes soft e com descodificador APP.
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E}.—-p - ——E @
Il Ot

Lo ping Data Type Conversion
To Zarm

Figura B-37 Diagrama de blocos do quantizador

O Receptor ¢ igual ao da Figura B-12.
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B7.

Hard Decision MM-IBDFE

Y

TRANSMISSOR| CANAL

> »  RECEPTOR
*  |B-DFE
M FFT > >
FFT

Figura B-38 Diagrama de blocos global do MM-IBDFE implementado com decisGes hard.

DATA_T
F3 g >
» 1
rame Stabug
e [T . . - Ganversian
— M Rectanguier #  MagnitudaModulation
I A-AM
Bemoulli Binary Reciangular Qi
angubar o
Genarator Modulator . E
! Eazaband] Frame Status Terminator
Convarsoni

Leval2 MATLAB
S-Funclion

Figura B-39 Diagrama de blocos do Transmissor.

setup (block) ;

function MagnitudeModulation (block)

o\
o\°

Function:
Abstract:

setup

oe
oe

o©
oe

- Input ports
- Output ports

o° oP
o° oP

o\°
o\°

oe
oe

- Options

oe
oe

Required

o° oP
o° oP

o\
o

function setup (block)

[

block.NumOutputPorts

Set up the basic characteristics of the S-function block such as:

- Dialog parameters

C-Mex counterpart: mdlInitializeSizes

% Register number of ports
block.NumInputPorts = 1;

2;

Yes
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% Setup port properties to be inherited or dynamic
block.SetPreCompInpPortInfoToDynamic;
block.SetPreCompOutPortInfoToDynamic;

o

s Override input port properties

block.InputPort (l) .Dimensions = [1024,1];
block.InputPort(l) .DatatypeID = 0; % double
block.InputPort(l).Complexity = 'Complex';
block.InputPort(l) .DirectFeedthrough = true;
block.InputPort(l).SamplingMode = 'Inherited';

[

¢ Override output port properties

block.OutputPort (1) .Dimensions = [1024,1];
block.OutputPort (1) .DatatypeID = 0; % double
block.OutputPort (1) .Complexity = 'Complex';
$block.OutputPort (1) .SamplingMode = 'Frame';
block.OutputPort (2) .Dimensions = [1024,17;
block.OutputPort (2) .DatatypeID = 0; % double
$block.OutputPort (2) .Complexity = 'Frame';

Q

% Register parameters
block.NumDialogPrms

oe

Register sample times
[0 offset]
[positive num offset]

o® o° o

oe

[-1, O]
[-2, 0]
block.SampleTimes

oe

% Specify the block simStateCompliance.

o\°

'UnknownSimState',
DefaultSimState
'DefaultSimState’,
'HasNoSimState',
'CustomSimState’,
'DisallowSimState’
sim state

o° o o

o\°

block.SimStateCompliance =

oe
oe

oe
oe

block methods.

oe
o

o° 00 o oP
o° 00 o oP

o

block.RegBlockMethod (
block.RegBlockMethod (
block.RegBlockMethod (

<

<
<
<
<

s .RegBlockMethod ('PostPropagationSetup',
block.RegBlockMethod ('SetInputPortSamplingMode',
'SetInputPortDimensions',
'SetOutputPortDimensions’',
'SetInputPortDataType',

0;
Continuous sample time
Discrete sample time

Inherited sample time
Variable sample time

(-1 0];

The allowed values are:
The default setting; warn and assume

Same sim state as a built-in block

No sim state

Has GetSimState and SetSimState methods
Error out when saving or restoring the model

'DefaultSimState’;

The MATLAB S-function uses an internal registry for all
You should register all relevant methods
(optional and required)
any suitable name for the methods and implement these methods
as local functions within the same file.
provided for each function for more information.

as illustrated below. You may choose

See comments

@DoPostPropSetup) ;
@SetInpPortFrameData) ;
@SetInpPortDims) ;
@SetOutPortDims) ;
@SetInpPortDataType) ;

Luis Correia de Oliveira

97




Anexo B — Implementac¢do em Simulink

block.RegBlockMethod ('SetOutputPortDataType', @SetOutPortDataType);
block.RegBlockMethod ('SetInputPortComplexSignal', @SetInpPortComplexSig);
block.RegBlockMethod ('SetOutputPortComplexSignal',
@SetOutPortComplexSig) ;

block.RegBlockMethod ('PostPropagationSetup', @DoPostPropSetup);
block.RegBlockMethod ('Start', @Start);

block.RegBlockMethod ('Outputs', @Outputs); % Required
block.RegBlockMethod ('Terminate', @Terminate); % Required

—~ e~~~

%end setup
function SetInpPortFrameData (block, idx, £d)

block.InputPort (idx) .SamplingMode = fd;

block.OutputPort (1) .SamplingMode = fd;
block.OutputPort (2) .SamplingMode = fd;
%$endfunction

function SetInpPortDims (block, idx, di)

block.InputPort (idx) .Dimensions = di;

block.OutputPort(l) .Dimensions = di;

block.OutputPort (2) .Dimensions = di;
%endfunction

function SetOutPortDims (block, idx, di)

block.OutputPort (idx) .Dimensions = di;
block.InputPort(l) .Dimensions = di;
$endfunction

function SetInpPortDataType (block, idx, dt)

block.InputPort (idx) .DataTypeID = dt;
block.OutputPort (1) .DataTypeID = dt;
block.OutputPort (2) .DataTypeID = dt;

$endfunction

function SetOutPortDataType (block, idx, dt)

block.OutputPort (idx) .DataTypeID = dt;
block.InputPort(l) .DataTypelD = dt;
%$endfunction

function SetInpPortComplexSig(block, idx, c)

block.InputPort (idx) .Complexity = c;

block.OutputPort (1) .Complexity c;

block.OutputPort (2) .Complexity = c;
$endfunction

function SetOutPortComplexSig(block, idx, c)

block.OutputPort (idx) .Complexity = c;
block.InputPort (1) .Complexity = c;
$endfunction
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function Start (block)

block.Dwork (1) .Data = 0;
block.Dwork (2) .Data = uint32(1);
%endfunction

function DoPostPropSetup (block)
block.NumbDworks = 2;

block.Dwork (1) .Name = 'x1"';
block.Dwork (l) .Dimensions =1;
block.Dwork(l) .DatatypeID = 0; % double
block.Dwork (1l) .Complexity = 'Real'; % real
block.Dwork (1) .UsedAsDiscState = true;
block.Dwork (2) .Name = 'numPause';
block.Dwork (2) .Dimensions = 1;

block.Dwork (2) .DatatypeID = 7; % uint32
block.Dwork (2) .Complexity = 'Real'; % real
block.Dwork (2) .UsedAsDiscState = true;

[

% Register all tunable parameters as runtime parameters.
block.AutoRegRuntimePrms;
%endfunction

function Outputs (block)

xmod=block.InputPort (1) .Data;

xmod sMM=xmod;

%an_ Tx=an Tx next;

load('rrc filter[Fd=1,Fs=4,rolloff=0.2,delay=18].mat")
ovsamp=Fs/Fd;

MaxAmpConst=1;

%[lan Tx MM, zf]=MPMM(an Tx, rrcfilter, delay, ovsamp, MaxAmpConst);

$% MPMM

zi=zeros(l,delay);

xmod next=zeros(1l,delay);

GetMagModFactorsPerPolyphaseTap=false;

input dim=size (xmod) ;

xmod=xmod (:) ."';

rrcfilter=rrcfilter(:)."';

if (length(rrcfilter)~=(2*delay*ovsamp+l))
error ('Filter with wrong dimensions!!!");

end

%Vrms at filter output assuming input signal with
sunitary average power

Vrms=sqgrt (rrcfilter*rrcfilter.'/ovsamp) ;
N=2*delay+1;

SLEFT AND WRITE POLIPHASE FILTER STRUCTURES
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$RRC Filter h[n]
considering

- denote the coeficients of the digital filter

%a oversampling ovsamp by

% h[i,Jj] as coeficient at instant n=i*ovsamp+]j

% hln] can be divided in the subsets (consider N=2*D+1 and D=delay]
% h[-D,0] h[-D+1,0] h[0,0] h[D-1,0] h[D,0]

% h[-D,1] h[-D+1,1] h[0,1] h[D-1,1] h[D,1]

% h[-D,ovsamp-1] h[-D+1,ovsamp-1] h[0,ovsamp-1] h[D-
1,ovsamp-1] h[D,ovsamp-1]

% (denote this matrix by h samp)

poly delay=floor (ovsamp/2);

h samp=reshape ([zeros(l, poly delay) rrcfilter zeros(l, ovsamp-1-

poly delay) ],ovsamp,N) ;

%h samp=reshape ([rrcfilter zeros(l, ovsamp-1)],ovsamp,N); %Each line
contain one of the OVSAMP poliphase filters that form the H%

h A=h samp(:,1l:delay+l); S%Each line contain the left part (including

central coefficient)
h B=h samp(:,delay+2:
central coefficient)

% SPOLIPHASE FILTERS

of the OVSAMP poliphase filters that form the H%
end); %Each line contain the left part (including
of the OVSAMP poliphase filters that form the HS%

TO CONSIDER

% Real Time Magnitude Modulation (Compute xmagmod rt)

limit=MaxAmpConst/sqrt (ovsamp) ;

%Generate tab with used Magnitude modulation wvalues

%

alpha set=ones (input dim);
alpha set polyphase=[];

%Generate Magnitude Modulated sequence

xmagmod rt=[zi xmod xmod next];

%initialization condition
alpha old=1l;
for ii=1:length (xmod)

%get frame of N=2*delay+l symbols

xframe=xmagmod rt (ii+N-1:-1:1ii);

%set to one the alpha polyphase

alpha polyphase=ones(size(h A,1),1);

compute left and write parts of filtering

=h A*xframe (l:delay+1).";
=h B*xframe (delay+2:end).';

0 > oo oe
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$Limit both components toghether
I=abs (A+B)>1imit;
if (any(I))

a=abs (A(I)) ."2;
b=real (A(I).*con]j (B(I)));
c=abs (B(I)).”2-1imit"2;

alpha_polyphase(I)=(—b+sqrt(b.A2—a.*c))./a;
alpha=min (alpha polyphase(I))
else
alpha=1;
end
$Correction

if (alpha > alpha old)

alpha=(alphatalpha old)/2;

%alpha=mean ([alpha alpha tab(end-delay+l:end)])
end
alpha old=alpha;

alpha set (ii)=alpha;
if GetMagModFactorsPerPolyphaseTap
alpha set polyphase=[alpha set polyphase alpha polyphase];

end

xmagmod rt (iit+delay)=alpha*xmagmod rt (ii+delay);
end

% return MM frame
xmagmod rt=xmagmod rt (delay+l:end-delay);

% Return final state (last 'Delay' symbols of MM frame returned)
zf=xmagmod rt (end-delay+l:end);

% Return output with the same dimensions of input
xmagmod rt=reshape (xmagmod rt,input dim);

block.OutputPort (1) .Data=xmagmod rt;
block.OutputPort (2) .Data=xmod sMM;

%end Outputs

%$endfunction

function Terminate (block)

disp(['Terminating the block with handle ' num2str (block.BlockHandle)

L)

%endfunction
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Figura B-40 Diagrama de blocos do igualizador MM-IBDFE com decisdes hard aquando do uso de correc¢do de MM no receptor.
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O canal usado neste modelo ¢ o representado nas Figura B-5 e Figura B-6 com o
receptor a ser igual ao representado na Figura B-12. Caso a implementac¢do desejada ndo
requeira a correc¢do de MM no receptor, entdo o bloco de MM na realimentacdo da Figura

B-40 ndo existe e o igualizador fica igual ao da Figura B-7.

B8. Soft Decision Turbo MM-IBDFE

h 4

h 4

RECEPTOR

v
h 4
h

TRAMSMISSOR CANAL

|B-DFE

h 4

Figura B-41 Diagrama de blocos global do sistema Turbo MM-IBDFE.
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Figura B-42 Diagrama de blocos do Transmissor.
O Canal é igual ao representado nas Figura B-14 e
Figura B-15.
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A implementagio do Turbo MM-IBDFE pode ter ou nio compensacio de MM no receptor,
sendo que, no caso de o receptor incluir a compensacao da distor¢do de MM, o diagrama
de blocos ¢ o da figura seguinte. Se ndo tiver o igualizador ¢ igual ao representado nas

Figura B-34Figura B-35. O bloco Sn ¢ igual ao representado na Figura B-23.

|

To Workspace3

codebaok P nt oud

To Workspace6

zeros(framesize, 1) —"\ro_

To Workspace1 1

Rectangular QAM Quantizer

Demodulator
Baseband

Switch

L(u) L)

In WAL e APP Decoder
In1 Rectangular 1 g2 P Lc) L(c) :&—b Sn > 1)
Vag-QAM t/ Frame|
Gain1 Gain2 Outt
APP Decoder

In2

To Workspace5
To Workspace2

Figura B-44 Diagrama de blocos do subsistema que implementa decisdes soft e descodificagdo APP
realimentada com compensagao de MM.

CO———> 0 coutl » D

In Ot

Compang Data Type Converscon
Ta Zerm

Figura B-45 Diagrama de blocos do Quantizador.

O efeito do uso de modulacdo de MM pode ser visto nas proximas imagens.
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Figura B-46 Exemplos da correc¢do de MM. A esquerda sem MM e a direita com uso de MM.
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Abstract—Selectivity in the frequency and high peak-to-average power
ratio (PAPR) of adopted signal modulations are the main problems faced
on the design of broadband wireless systems with high power efficiency.
Single-carrier with frequency-domain equalization (SC-FDE) methods
upon iterative-block decision feedback equalization (IB-DFE) are par-
ticularly effective on dealing with the severe distortion of multipath
time dispersive channels, while magnitude modulation (MM) techniques
can reduce significantly the PAPR of SC signals. Both techniques
have been recently combined and their performance analyzed for the
uncoded transmission case. In this paper we extend those studies to
transmissions employing error control coding, and it is shown that for
coded transmissions considerable power efficient gains can be obtained
even when using conventional IB-DFE receivers that don’t take in account
distortion introduced by MM techniques.

[. INTRODUCTION

The increasing demand for broadband wireless services poses
several design challenges with the main one being the time dis-
persion effects of the multipah propagation channel very selective
in the frequency. The need to compensate this problem has lead
to the development of several equalization schemes with feedback.
Time-domain decision feedback equalizer (TD-DFE) is one of them
[11, [2], that outperforms linear equalizers in dispersive channels
by partially canceling, though a feedback filter, the inter-symbol
interference (ISI). However the high computational complexity of this
technique, arising from the feedback (FB) and feedforward (FF) filters
design and processing on the TD. makes it non-attractive, specially
for very dispersive channels. In order to reduce the complexity
of the signal processing and to optimize the filtering for each
detected symbol, a block-based transmission with frequency-domain
equalization (FDE) techniques has been commonly used [3]. Block
transmission techniques are particularly suitable for severely time-
dispersive channels. In fact, by appending a suitable cyclic-prefix
(CP) to each block and employing fast Fourier transform (FFT)-based
and FDE techniques, the receiver complexity can be made relatively
low and almost independent of the duration of the channel impulse
response. The most widely employed block transmission techniques
are Orthogonal Frequency Division Multiplexing (OFDM) [4] and
Single-Carrier with Frequency Domain Equalization (SC-FDE) [5].
In addition, it has also be shown that the performance of SC-FDE can
be significantly improved by replacing the conventional linear FDE
by a non-linear FDE such as the IB-DFE (lterative Block Decision
Feedback Equalizer) [3], which can be regarded as an iterative DFE
implemented in the frequency domain (FD).

Another main design challenge of broadband wireless systems is
the power efficiency, with the major impairment being the high Peak-
to-Average Power Ratio (PAPR) of the adopted signal modulations
that decreases transmitter power amplifier efficiency (thereby, sys-
tem’s overall power efficiency) that must be operated with a large
amount of back-off in order to avoid saturation and thus signal’s
distortion with serious spectral spreading. SC-FDE is in this regard
advantageous compared to OFDM since SC-FDE signals present a

much lower PAPR. In addition, Magnitude Modulation techniques
[6]-[9] for efficiently reduce the PAPR of SC signals have been
developed recently, namely, the low-complexity Multistage-Polyphase
Magnitude Modulation (MPMM) technique [8], [9].

MM techniques have been recently combined with SC-FDE
schemes and iterative FDE receivers based on the IB-DFE concept
[10], with their performance being study on severely time-dispersive
channels. However, only the uncoded transmission case has been
addressed, i.e. without error control coding protection, and it was
shown that conventional iterative FDE schemes are not suitable in
this case, and a new MM-IBDFE transceiver was proposed.

In this paper we study the performance of conventional IB-DFE
receivers for MM block-based SC transmission when channel coding
is used. Both, the performance of soft and hard IB-DFE techniques
are analyzed, considering turbo-type IB-DFE receivers [11] when
using convolutional codes.

Paper outline is as follows. Section 2 introduces the MM concepts,
and section 3 the IB-DFE concepts. Finally, in section 4 we carry out
the performance analysis study of combining MM and IB-DFE for
error protected transmission over severely time dispersive channels
and, main conclusions are drawn in section 5.

II. PAPR CONTROL THROUGH MAGNITUDE MODULATION

Magnitude modulation (MM) [6]-[9] is a suitable solution for
controlling the envelope’s power peak, while minimizing the PAPR,
of band-limited SC signals, allowing to maximize transmitter’s HPA
(High Power Amplifier) efficiency. The underlying principles of data
magnitude modulation are presented in Fig. 1. The concept proposed
(in the nineties) by Miller et al. [6] consists into the adjustment
of the magnitude of SC modulator’s output symbols, i.e. s, € C,
prior to Nyquist pulse shaping, with the aim of controlling envelope’s
power and prevent peak regrowth at filter’s output thus guaranteeing
[ \2 < Pn_sat, With P_g denoting the input power that saturates the
DAC+HPA block. The pulse-shaped signal is given by

Ty = E Miskhn—k , (n
.

where h, is the Nyquist filter impulse response (to avoid phase
distortion the MM factors m., are usually taken in R™).

Magnitude modulation principle

I Puise Shaping I MM Scaling
Peak Factor

Estimation Calculation

i ..PuisaSnaping

RRC filer | x,

(1)

Fig. 1. Underlying principles of MM processing applied to bandwidth-limited
SC transmission [6]-[9], [12].

The main contribution to PAPR in SC systems is due to Nyquist
filtering, which gives rise to undesirable envelope variations in
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transmitted signal x,, (this is especially true for constant-amplitude
constellations such as PSK). By adding a short delay memory to
the transmitter, it is possible to predict undesirable peak excursions
that would arise at filter’s output z,, and, as so, compute proper
MM factors m,, at each symbol interval Tsyme, that guarantees
[#]* < Pu_s while minimizing the PAPR for a given pulse shape
ha.

Among different MM schemes, the multistage polyphase magni-
tude modulation (MPMM) technique is particularly effective, being
able to compute in real time MM coefficients by a low complexity
polyphase filter system [8]. [9], surpassing this way the limitations
of LUT-based implementations [9].

Fig. 2 presents the complementary cumulative distribution function
(CCDF) of the PAPR of a QPSK signal, considering root-raised
cosine (RRC) bandwidth limiting with different roll-offs. The po-
tential margin for gain in power efficiency is clear, provided that the
detection techniques can compensate MM distortion introduced at the
transmitter.

III. 1B-DFE RECEIVERS

In this section we describe the IB-DFE system [3] for CP based
SC-FDE transmissions. The data is transmitted in blocks of IV useful
modulation symbols plus an appropriate CP of Ng symbols, leading
to the block to be transmitted {sn},__y_ .y If the duration
of the CP is longer than the duration of the overall channel impulse
response (which also includes the transmit and receive filters), the
linear channel convolution is equivalent to a cyclic convolution in
regard to the useful part of the block. This means that the DFT of
the received signal (after CP removal) is {Yk}k:U‘_” N1 With

Yi = SuHr + Nie, (2)

where Hj, denotes the overall channel frequency response for the k*"
frequency, { Sk k=0, -1 =DFT{s,},_ ... ., and Ny represents
the channel noise term in the FD.'

A. IB-DFE Basics

Eq. (2) makes it clear that the impact of a time-dispersive channel
reduces to a scaling factor for each frequency when FD-based
equalization techniques are used. IB-DFE [3], whose basic structure

'In order to simplify notation, from this point forward, given a block
based signal {xr :n=0,---,N—1}, its DFT, ie {Xp}_g... yq1 =
DFT{zn},_q.. nq Will be denoted as { X} = DFT{zn}.

T—nowm
- - +1-stage MPMM
- - 3-stage MPMM

—RRC with o = 0.1
—RRC with a = 0.2
—RRC with a = 0.35
~—RRC with « = 0.5
—RRC witha = 1

Pr(PAPR >x)

35 4 45 5 55 6 65 7
x[dB]

Fig. 2. CCDF of the PAPR for bandwidth limited QPSK transmission.

FB Filter

S0 EH(H)
DFT ]

Delay
;0 7O

" Channel "
Decoder

Cancellation

Basic receiver structure of an IB-DFE.

is depicted in Fig. 3 can deal effectively with these channel effects.
For a given iteration ¢ the IB-DFE output samples are given by

50 = Fy, - B 5 3

where {Si} = DFT{5.} with 5, denoting the “hard” or “soft”
decision of s\, ie. the data estimates from the previous FDE
iteration, and where {F,E‘)};.:U,‘.“N_] is the coefficients in the
FD of the feedforward (FF) transversal filter aimed at reducing
the precursors of the equivalent pulse at the detection point, while
{B,(;)}k:(,‘.., w1 are the coefficients of the feedback (FB) filter that
removes by cancelation the ISI due to postcursors. Optimum Fj,
coefficients are given by [3], [I1]

kHj
e 2 2
a+ (1 = (P:::hun) ) ‘Hk|2
where o = E| NHQ} /E[|5'k|2] (inverse SNR) and # is selected
to guarantee that I/NZ;:':_Dl F,?)H,c = 1. The parameter p."
denotes the blockwise reliability of the FB symbols and it is defined
as the expectation of the normalized correlation between the block

of hard detected symbols at the previous iteration and the block of
transmitted symbols, i.e.,

E [.eﬁf‘”s;]
E [Jsal*]

(8

(4)

&(i—1) g«
Al = L [S’f S"‘]
block E [|Sk‘2}

(5)

where 5, denotes the hard decision on §,, and {S’;}:DFT{E,,}.

B. “Hard” and “Soft” IB-DFE

The correlation factor is a key factor for the good performance
of IB-DFE receivers, since it supplies a reliability measure of the
estimates, associated to the previous iteration. Two main approaches
can thus be followed on the design of the IB-DFE feedback branch.
The simpler one, usually denoted as “hard” IB-DFE, consists into
performing hard decisions on the estimated symbols §,,, with p being
a reliability measure common to all symbols the estimated block
{8n}n=0,..,~-1, and being computed accordingly to (5). In this case
By, filter coefficients are given by

B = b (F B -1) . ©)

Performance can be improved by using soft decisions with a
different p,, being computed per received symbol §,, i.e., for each
IB-DFE iteration {p,, = pl + jp% }n=0,... n-1 are evaluated. In this
case, By, filter coefficients are given by

B =mm.a , 0]

and equation (3) is rewritten as
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sy g g (i—1)
5O = FOy; - BY x DFr{p,ﬁﬁL +jp$§,?}k L ®

where the DFT of the hard detected symbols 3, = & + j5% is
replaced by the DFT of the soft symbol averages s, = pf,.é,’, +
jp%3%. For normalized QPSK constellations (i.e, s, = +1j) with
Gray mapping it is shown that [11]

5p, = tanh (L,'L/2) + jtanh (L?/Q) 9)

with L! and LY being the log-likelihood ratios (LLR) of the in-phase
and quadrature components of §,,, whereby it results

pl = ‘Lanh (L:,/Z)’ " 9 = |tanh (L,Q,/2)( (10)

and

8l =sgn (tzmh (L,'1/2)) , 52 =sen (tanh (L,?/2)) 11

For the “soft” IB-DFE, the blockwise reliability required on the
computation of (4) is computed as

N-1
1 I Q
Phiock = 55 "Z% (p., + p,.) : (12)
IV. PERFORMANCE ANALYSIS OF IB-DFE FOR CODED SC-MM
TRANSMISSIONS

MM techniques have been recently combined with SC-FDE
schemes and iterative FDE receivers based on the IB-DFE concept
[10], with their performance being evaluated on severely time-
dispersive channels for uncoded transmissions. In this section we
extend those studies to MM block-based SC transmission employing
error control coding, considering turbo-type IB-DFE receivers [11]
and using convolutional codes.

Turbo IB-DFE receivers add to the feedback path a channel decoder
so that reliability factors computation use channel decoder outputs
instead of the uncoded “soft decisions”. If the receiver employs a
soft-in soft-out (SISO) channel decoder, improved LLR information
is provided to the computation of FF and FB filters, leading to a
significantly improvement in ISI cancellation, and showing a much
better performance compared to the use of channel decoding after
IB-DFE equalization [11], [13].

A. Experimental Results

Performance of conventional turbo IB-DFE receivers, as shown in
Fig. 4, are studied for QPSK block-based transmission using a 1-
stage MPMM and a 128-state convolutional code, with generators
255, and 363,. Different turbo IB-DFE receivers are tested. The
first scenario is an ideal “hard” decision IB-DFE, which means that
we have a lower accuracy due to the use of the reliability per
block (given by (5)), and with error control based on a Viterbi
decoder, with a traceback of 48, and a hard decision output. The
second and third scenarios are “soft” decision IB-DFE, so both use
symbol reliabilities computed by (10) in the calculation of the FF
and FB filter coefficients. The channel decoding is made by true
a posteriori probability (APP) algorithm [14]. Since no LLR data
of the information bits, L(u), is available to the IB-DFE receiver,
in scenario 2 only the LLR of the codeword bits, L(c), extracted
from the estimated sequence {S,} are used on APP decoding.
However, APP decoder provides at its output updated LLR of both,
codeword and information bits, whence L(u) information can be

used on the following IB-DFE iteration, being expected a faster
and accurately convergence, a scenario that was also studied. The
addressed scenarios are summarized in Fig. 4.

Figure 5 presents the turbo IB-DFE performance for non-MM
transmission for further comparison as reference. It also presents
results for an uncoded transmission using “soft” IB-DFE. The used of
coding provides, as expected, a significant bit error rate (BER) gain,
although the different turbo IB-DFE receivers perform similarly with
a slightly better performance of the “soft” IB-DFE schemes.

In Fig. 6 the results of MM transmission for scenarios 2 and 3 are
shown and compared with the non-MM case. It can be observed
only a small BER degradation, which allow us to conclude that
conventional turbo IB-DFE receivers can efficiently deal with MM
distortion without the need to add an MM module to IB-DFE
feedback loop as required for uncoded MM transmissions [10]. A
considerable power efficiency gain can therefore be achieved for
broadband wireless systems relaying on IB-DFE equalizing and
channel coding, when MM schemes are used in the transmitter side.
These gains are evident shown in Fig. 7 where BER performance is
presented as function of the 'peak bit energy’ E,()” ) instead of the
‘average bit energy’ Es, where the peak bit energy is defined as

E® = E, + PAPR (dB), (13)
with PAPR values being obtained from Fig. 2 at 10°.

——Hard Coded Viterbi

- - -Soft APP-Decoder

- - Soft APP-Decoder + Feedback|
No Code (5 iter.)

+ lter. =1
O lter.=2
a lter.=5

0 1 | 3 4 éh/No Idg]

Fig. 5. Soft and hard IB-DFE results, for a non-MM block-based QPSK
coded transmission using 1/2-rate convolutional code.

e
—Soft APP-Decoder + Feedback
- - -Soft APP-Decoder + MM

Soft APP-Decoder + Feedback + MM|

+ lter. =1
O fter, =2
O lter.=5

5 & 7 8 9 10 1
e, 8]

Fig. 6. Soft turbo IB-DFE results, for a coded (1/2-rate convolutional code)
block-based QPSK transmission, using an I-stage MPMM PAPR-reduction
with @« =0.2 RRC pulse shaping.
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Fig. 4. Conventional turbo IB-DFE receiver with different channel decoding options.

—— Solt APP-Decoder + Feedback 4]
- - - Soft APP-Decoder + Feedback + MM|
+ lter.=1
o lter.=2 [5]
O lter.=5
16]
71
3 4 5 8 7 8 = (8]
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Fig. 7. BER vs. Peak E}, /Ny results for turbo IB-DFE schemes, for a coded 9]
block-based QPSK transmission, with and without using MM PAPR-reduction
at the transmitter.
[10]
V. CONCLUSION
In this work we have shown that power efficient broadband (1
wireless communications relying in block-based SC transmissions
with IB-DFE equalizing receiver schemes can be designed for coded
transmissions upon the use of MM techniques. For transmission using ~ [12]
an |-stage MPMM and 1/2-rate convolutional code, net power-gains
of about 2.5 dBs were achieved, confirming that conventional turbo 13
IB-DFE solutions can effectively reduce MM distortion without the
need to add further complexity to receiver.
[14]
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