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DECISION FEEDBACK EQUALIZER (DFE) KAO METOD ZA VISOKOBRZINSKE PLC SISTEME

DECISION FEEDBACK EQUALIZER (DFE) - AS A METOD FOR HIGH-SPEED PLC SYSTEMS

Borivoje Milošević, Zoran Milivojević, Viša Tehnička Škola, Niš

Marijana Milićević, Elektronski fakultet, Niš

Sadržaj- U zadnje vreme su sve popularniji visokobrzinski paketni komunikacioni sistemi bazirani na HIPERLAN - u ( High PERformance Radio Local Area Network ) ili PLC -u ( Powerline Communications ). Modulacioni metodi kao OFDM ili CDMA imaju svoje nedostatke. DFE je jedan atraktivan metod za visokobrzinske sisteme komunikacije kroz niskonaponsku energetsku mrežu - PLC, koji i pored svojih izvanrednih karakteristika ima dosta umerenu cenu sa aspekta troškova implementacije. DFE se često dizajnira korišćenjem transverzalnih FIR ( Finite Impluse Response ) filtera koji se zasnivaju   na  Feedforward Filter-u (FFF) i Feedback Filter-u (FBF). U ovom radu će biti opisan DFE sistem primenjen na komunikacije kroz niskonaponsku energetsku mrežu.

Abstract - High-speed packet based communication systems such as HIPERLAN or Powerline Communications (PLC) are increasingly popular. The channels these systems operate on introduce severe Intersymbol Interference (ISI), which has to be mitigated. The Decision Feedback Equalizer (DFE) is an attractive method for high speed systems, as it performs well at moderate implementation cost. The DFE is most often implemented using transversal Finite Impluse Response (FIR) filters. The DFE consists of a Feedforward Filter (FFF) and a Feedback Filter (FBF). This paper deals whit the problems of DFE system inplementing on the Powerline communications systems.
Uvod:

Visoko brzinski paketi zasnovani na komunikacioinom sistemu kao HIPERLAN ili Powerline Communications (PLC) su popularni sve više. Kanali ovog sistema rade na rešavanju problema snažne međusimbolne interference (ISI), koja je sada oslabljena. DFE je najčešće korišćen transverzalni krajnji impulsni odzivni filter (FIR Finite Impluse Response) . DFE zasniva se na feedforward filteru (FFF Feedforward Filter) i feedback filteru (FBF Feedback Filter).


Sistemi u obliku paketa obično se upotrebljavaju kao uvod u sinhronizovani smisao prenosa i proračunati impulsni odziv (CIR Channel Impulse Response). Minimum srednje kvadratne greške je vođen kriterijumom sistema linearnih jednačina. DFE je ključ sistema jednačina za izračunavanje optimalnog DFE filtera koeficijenata iz CIR-a. Dok je na DFE-u lakše iscrtavanje mapa na paralelnom hardveru, brzo računanje koeficijenata filtera je mogo teže, zato što je to deo kritične trajaktorije paketa dekodiranja. Brzo izračunavanje koeficijenata je bitan deo. Stoga je pomoć fokusirana na efikasnom izračunavanju DFE koeficijenata. 


Novi algoritam zasnovan na tehologiji razmeštene strukture veoma odgovara implementaciji usavršene VLSI arhitekture za digitalno procesiranje signala. Hardverska arhitektura izvršava predložen algoritam. On se sastoji od linearnog redosleda obrade elemenata. Obrađeni elementi se uglavnom sastoje od CORDIC ( COordinate Rotation on DIgital Computers ) blokova. Arhitektura ima poželjne osobine za VLSI tehnologije, naime, lokolna komunikacija je isključivo veoma pravilana i vrši agresivno snabdevanje putanje podataka, pravljenjem moguće sinhronizovane frekvencije. Predložena arhitektura računanja FFF koeficijenata od 12 izvoda korektora odluke odziva podesan je za HIPERLAN ( High PERformance Radio Local Area Network )  i u 221 vremenskih perioda koristeći prostor od 1.4 
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 standardnog elementa procesa i potroši 1.5
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 po izračunavanju. U kontrastu, takođe znana  QR faktorizacija, predhodno predložena u literaturi za isti problem, zahteva približno 576 vremenskih perioda, na prostoru od 30.9 
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 po izračunavanju. 


Za sistem se može tolerisati duži paketi dešifrovanja pristupa, ali zahteva se više fleksibilnosti, kao za powerline komunikacione (PLC) sisteme, pa je procesor za digitalnu obradu signala podesna platforma za izračunavanje korektora koeficijenata. U redosledu izrađivanja pravovremenog mogućeg prototipa, velika brzina DSP-a ( Digital Signal Processor ) operativne memorije može biti implementirana na nizu programibilnih ulaza FPGA’s ( Field Programmable Gate Array) koji je usavršen. DSP operativna memorija može raditi do 80 MHz / 80 mips na Xilinx-ovom XCV 400-6 uređaju, koristeći približno 100k ulazni sistem koji je ekvivalentan i karakteriše ga pojedinačni ciklus jednocikličnog prolaza multiplikatora i 16-o bitne linije podataka. On nadmašuje svoju konkurenciju u performansama koje su poznate autoru preko 50%. Mogu se računati FFF koeficijenti sa 10 izvoda simbolično raspoređenih realnih kompenzatora u 9923 vremenskih perioda. Namenska hardverska arhitektura zahteva 692 vremenska perioda i 24k ulza za isti problem.

Model sistema :


Slika 2.1 pokazuje model sistema. Generalno gledano, razmatrani su višestruki ulazni i višestruki izlazni kanali. 
Delimično razmaknuti (
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) korektori su dobri kao korektori za jednodimenzionu konstelaciju i može biti izraženo u ovom okviru. Višestruki ulaz, višestruki izlaz DFE može biti koristan za asinhrone CDMA ( Code Division Multiple Access ) sisteme, gde signaturae oblika talasa različitih korisnika nisu ortogonalne, ili za OFDM sisteme koji upotrebljavaju zaštitni period koji je kraći nego prostiranje kanala i stoga se javljaju međusimbolne smetnje i međukanalne smetnje.Predajnik generiše Nd simbole di sa svakim vremenskim korakom i. Simbol je propušten kroz kanal Ci. Za olakšicu oznaka, i-ti priključci svih podkanala su sakupljeni u NoxNd matrice Ci.  
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 označava i-ti riključak podkanala j , k .


Korišćen je prikaz skupa osnovnog opsega kanala. Razmatrani kanal je ovde konvolentan filteru predajnika i sredini širenja radio talasa kao što je viđeno kod prijemnika. 


Kanal je urađen kao vremenski linearni invarijantan sistem. Ova predpostavka samo važi preko relativno kratkog vremenskog perioda, to jest jednog pojedinačnog paketa. Stoga, odziv impulsa kanala treba biti proračunat za svaki paket. 

Stacionarni Gausov šum je dodatni izlazni signal kanala. Većinom vremena šum je simuliran da bude beo, ali algoritmi u ovim slučajevima mogu takođe da obrađuju i obojene šumove. 
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se dobija na izlazu kanala. ri su izlazni signali kanala, di simbol propuštanja, Ci je odziv impulsa kanala (CIR) i ni  je uzrok šuma. 
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Figwre 2.1: System model
The block labelled “receiver” contains the decision feedback

equalizer (figure 2.2)






Stohastički model kanala


Gde god da su simulacije rezultata predstavljene, model kanala ovog dela je korišćen za induvidealne pod kanale. 

pokazuje model kanala. 
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 su nezavisne Gausove proizvljne promenljive sa znakom nule i jednicom odstupanja, 
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 je  rasuto kašnjenje normalizovano  brzinom simbola, i kvadratni koren normalizuje CIR ka srednjoj vrednosti jedinici energije .

Skraćenje impulsnog odziva kanala

Za  
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postoji osnova za podesno izračunavanje sreaćenja impulsnog odziva kanala. Za poravnanje skraćenja, srednja vrednost izgubljene  CIR energije je data sa 
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Stoga ako je 
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 , izgubljena energija  skraćenja je manja od -30 dB. Tako se 99,9% stvarne energije ože široko primiti na prijemniku. 

Parametri modela kanala za powerline komunikaciju


Energetski kablovi nisu pravljeni za prenošenje signala visoke frekvencije. Kablovi imaju limit u slabljenju upotrebljivog frekventnog opsega, za spoljne komunikacije, oko 10 MHz (14). 


Pored toga, zaštita kablova je nesavršena, u određivanju zaštite takođe se mora voditi računa o servisima kao što su kratkotalasno emitovanje i amaterski radio, i na njihove zajedničke smetnje sa powerline komunikacijama (PLC), PLC može da ne koristi dijapazon frekvencija koje su  dodeljene pređašnjim sa servisima. Ovi limiti zavisne širine opsega su do 
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1,5 MHz , koji limitiraju maksimalnu brzinu  simbola do    
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 2 MSymbols / s.

Za merenja u (14), rasuto kašnjenje normalizovano na brzinu simbola   
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=0.6,  može biti očekivano. 


Korektor odluke odziva

Korektor odluke odziva DFE  (videti sliku 2.2.) zasniva se na feed forward filterima, feedback filterima i uređajima za odlučivanje. Oba feed forward i feedback filtera su obično realizovana kao filteri konačnog impulsnog odziva (FIR). Feedforward i feedback su kvalitetni kao uređaji za odlučivanje koji rade samo jednom po prolasku vektora. 

Ranija literatura  objašnjava DFE u načinu rada direktne odluke (DD) i prilagođena prelaznim koeficijentima filtera od signala greške 
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. Ova metoda je nepogodna za paket prenosnih sistema, određena u odnosu na  potreban broj simbola pripreme za korektor koji će ostvariti rešenje stacionarnog stanja (oko 1000 simbola).

Fechtel i Meyr  i Tidestav  doveli su do slučaja za direkno proračunavanje optimalnih koeficijenata filtera za impulsni odziv kanala. 

U redosledu računanja optimalnih koeficijenata filtera, impulsni odziv kanala (CIR) prvo je potrebno da bude proračunat. Paket komunikacionih sistema zasnivaju se na  ranije- ,posle-  srednje- poznatim simbolima za pomoć sinhronizacije i procnjivanje CIR-a. Tačna procedura za dobijanje procene CIR-a je krajnji  domen ovog zadatka. 

Blok imenovan kao kalkulator koeficijenata računa optimalne koeficijente filtera za proračun CIR pomoću rešavanja sistema jednačina. Efikasni algoritmi za izračunavanje koeficijenta filtera i arhitekture za ubacivanje njih su razrađeni u ovom radu.
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Figure 2.2: Decision feedback equalize





Odluka uređaja radi na vrednosti simbola 
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. Filteri feedback otklanjaju postkursor među simbolnih interferenci, tj uticaj prošlih već određenih simbola, dok feedforward filteri smanjuju efekat od prekursora ISI budućih simbola. 

Dva optimalna kriterijuma se koriste, kriterijum prisilne nule ( ZF - Zero Forcing ) i kriterijum minimalnog značenja kvadratne greške ( MMSE - Minimum Mean Square Error ). ZF korektor pokušava da invertuje impulsni odziv kanala bez uzimanja šuma u obzir, rezovi će stoga biti kompenzovani pomoću visokog pojačanja koji vodi do netolerantnog pojačanja šuma. ZF korektor može zbog toga biti korišćen samo na relativno ravnim kanalima sa visokim signal/šum odnosom (SNR). MMSE kriterijum minimizira energiju  greške na tačke odluke 
[image: image26.wmf]i

d

~

.

Al-Dhahir i Cioffi su izveli  jednačine za koeficijente filtera pomoću pisane korekcije problema od svih delova u matričnoj formi. Oni upotrebljavaju konačno CIR stavljajući ga u potpuni prozor Toeplitz-ove matrice. Njihova faktorizacija procedure efektivno proračunava optimalne koeficijente filtera odziva za svaku moguću odluku kašnjenja 
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  rezultate u najmanju tačku odluke srednje kvadratne greške (MSE) pomoću povratne zamene izabranih koeficijenata odziva u trougaoni sistem matrice. 

Preporučljivo je da se prvo izračunavaju freeforward koeficijenati, a feedback koeficijenti  mogu se tada izračunati korišćenjem feedforward filtera, koji će biti pokazani kasnije. Izvođenje donjih predpostavki pokazuje da nema grešaka odluke, tj. 
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. Kod simbola greške visoke brzine, širenje greške u filteru odziva postaje problem. Često navedena solucija pokretanja filtera odziva u predajniku (Tomlinson-Harashima ranije kodirane ) je nepraktična kao kanal i stoga  optimalni koeficijenti filtera odziva su samo poznati posle prenošenja paketa. Više praktičan pristup je pokretanje filtera odziva u dekoder za kodiranje ispravljene greške. Ako je korišćena kodirana konvolucija, filter odziva može biti pokrenut u jedinici obrade programskog grananja. To se zove Per-Survivor Processing.


Jednačina za DFE proračun

Signal tačke odluke 
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su primeri primljenih signala, 
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 koeficijenti filtera priključenja, 
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 broj koeficijenata priključenja, 
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 koeficijenti filtera odziva, 
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 broj koeficijenta odziva, 
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 su simboli odluke i 
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 je odluka kašnjenja. Signal greške 
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kao tačka odluke koja će biti smanjena. Pozivajući se na pravila ortogonalnosti (32).
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Za naredno računanje se podrazumeva da su simboli podataka nezavisni, sa srednjom energijom 
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i te smetnje i podaci su nezavisni
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Dve kovarijante 
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su potrebne kasnije.

Optimalni korektor za konstalaciju jedno-dimenzionalnih signala

Svi signali korektora na slici 2.2 su složeni. Slučaj gde je konstelacija signala realna 
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 je ipak od velikog praktičnog interesa naročito binarni anti-podalni konstelacioni signal 
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. Binarna manipulacija faznog pomeraja (BPSK) i manipulacija minimalnog pomeraja (MSK) ulaze u ovu kategoriju. Ovo minimiziranje je poželjno samo u stvarnim delovima greške na tačku odluke 
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Figure 2.12: Decision feedback equalizer for Np = 2
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Decision feedback equalizer for 1-dimensional constellation,




Jasno je da glavni dvodimenzionalni (složen) korektor može takođe biti korišćen za konstelaciju jednodimenzionalnog signala. Ova postavka biće sub-optimalna, zbog oba umanjenja korektora realne i imaginarne energije greške na tačku odluke 
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, dok uređaj odluke samo uzima realni deo od signala tačke odluke u računu.

Optimizirati samo realni deo energije greške se dobro uklapa u predstavljeni okvir
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ilustuje ovo optimiziranje realnog dela od složenog DFE-a i može biti obrađivan, posebno ako ima znak minus , kao optimizirani realni DFE sa par izlaza kanala, “stvarni” i “imaginarni” izlaz kanala. U stvari, slika 2.13 ilustruje izgled jednodimenzionalnog korektora vrlo sličnog kao na slici 2.12. 
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pokazuju vektor koeficijenta filtera priključenja i vektore izvoda kanala za jednodimenzionalni korektor. Ove jednačine izgledaju slično sa njihovim delimično složenim 
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 razdvojenim korektorom, osim predhodnih elemenata koji su stvarni, dok su drugi po redu elementi kompleksni. 

Beneficije nasuprot ceni jednodimenzioinalnog korektora


Jedno dimenzionalni korektor zahteva rešenje  sistema od 
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 realnih linearnih jednačina dok dvodimenzionalni korektor zahteva rešenje od 
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 skupa linearnih jednačina. Inverzni algoritmi za matrice takve da Cholesky faktorizacija iznosi O(
[image: image59.wmf]3
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). Jednodimenzionalni korektor stoga zahteva osmo-taktni broj operacija od dvo-dimenzionalnih korektora. Pošto složeno povećanje zahteva 4 realna povećanja i 2 realna sabiranja, jednodimenzionalni korektor zahteva dvostruki broj realnih množenja i 4 takta broja realnih sabiranja pa je onda dvodimenzionalni korektor za računanje optimalnih koeficijenata filtera.

Filter priključenja i filter odziva ima isti broj izvoda i istu strukturu za dvo-dimenzionalni korektor kao i za jedno-dimenzioni korektor. 

Kao što je obrađeno, u dobro projektovanom sistemu šum dominira nad tačkom odluke energije greške . Takođe, šum je srazmerno konstantan i neznatno je manji za jednodimenzionalni korektor u odnosu na dvodimenzionalni korektor. Razlika je približno 0.4 dB za simbol prostornog korektora.

U zaključku, povećanje od 0.4 dB mora biti konkurentno zbog dvostruke složenosti proračuna.
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