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Resumo

ESTA tese ¢ sugerida e analisada uma classe de cédigos produto e sua decodificacdo iterativa

(turbo) e ¢é investigada a sua aplicacdo em um sistema CDMA (do inglés: Code-Division Multiple
Access) com espalhamento espectral por seqiéncia direta e com multiplas portadoras ortogonais, MC-
DS-CDMA  (do inglés:  Multi-Carrier  Direct-Sequence  CDM.A), operando em um canal com
desvanecimento Rayleigh seletivo em freqiiéncia. A codificacdo é baseada na concatenagio serial de
cédigos de bloco de acordo com a estrutura geométrica de um cddigo produto multidimensional. A
decodificacio é baseada na combina¢io dos algoritmos de Pyndiah e Wagner, em um processo de
decodificacao turbo. Sao analisadas duas configuragcbes para o sistema em questido: na primeira o
codificador e o decodificador de canal sdo convencionalmente colocados na entrada do transmissor e
na safda do receptor, respectivamente. Na segunda configuragdo o codificador e o decodificador de
canal sdo inseridos na estrutura do transmissor e do receptor, respectivamente. Sao também
investigados limitantes superiores de probabilidade de erro de bit em canal AWGN (do inglés: Additive
White Gaussian Noise) e Rayleigh, de forma a fundamentar a constru¢do do cédigo e a avaliacdo de seu
desempenho. Sdo ainda realizados célculos de capacidade de canal, objetivando revelar os limites na
transmissao de informacdo para as configuracoes investigadas. Resultados de simulacio sido entdo
apresentados, discutidos e comparados com os respectivos limitantes e capacidades. Tais resultados
mostram que o esquema de codificacdo e decodificacio proposto ¢ atrativo e que o desempenho do
sistema MC-DS-CDMA codificado pode suplantar significativamente o desempenho do sistema nao
codificado, podendo-se manter inalteradas a banda e a taxa de informacio em relagdo ao sistema nio
codificado.

Abstract

N this thesis it is suggested and analyzed a class of product codes with its iterative (turbo) decoding,

and it is investigated the application of the suggested class in a Multi-Carrier Direct-Sequence Code
Division Multiple Access (MC-DS-CDMA) system, operating in a multi-path frequency-selective
Rayleigh fading channel. The coding scheme is based on a serial concatenation of block codes,
according to the geometric structure of a multidimensional product code. The decoding scheme is
based on a combination of Pyndiah’s and Wagner’s algorithms in a block turbo decoding process. Two
MC-DS-CDMA system configurations are analyzed: in the first one, the channel coder and the channel
decoder are conventionally assumed to be at the input of the transmitter and at the output of the
receiver, respectively. In the second one, it is assumed that the coder and the decoder are inserted in the
structure of the transmitter and receiver, respectively. Upper bounds on bit error probability are
investigated for the AWGN and the Rayleigh fading channels, to support the code construction and to
evaluate its performance. Channel capacity calculations are performed to reveal the information
transmission limits for the investigated MC-DS-CDMA system configurations. Simulation results are
also presented, discussed, and compared to the capacity and bounds. These results show that the
performance of the proposed coding/decoding scheme is attractive and that the coded MC-DS-CDMA
system can significantly outperform the uncoded one, without the need of increasing the transmission
bandwidth or decreasing the information rate.
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Capacidade do canal AWGN para entrada continua, medida em bits por uso do
canal, condicionada a um valor da relagéo sinal-ruido y.

Capacidade de canal, em bits por dimenséo ou nats por dimensao.
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Do Inglés, Code-division Testbed. Parte do programa europeu RACE
relacionada a pesquisa e desenvolvimento baseados em CDMA.

Combinacéo de x elementos tomados y a y.

Do Inglés, European Co-operation in the field of Science and Technology. Do
Francés, Cooperation europeenne dans le domaine de la recherche Scientifique
et Technique.

Do Inglés, Convolutional Turbo Code. Cédigo turbo convolucional.

Canal variante no tempo.

Numero de palavras-codigo geradas por palavras de informacdo de peso w e
cuja paridade tem peso z. Elementos da matriz IRWEM, C.

Do Inglés, Conditional Weight Enumerating Function. Funcdo de distribuicdo
de pesos condicional.

Identificacdo do chip de indice x de uma seqliéncia de espalhamento pseudo-
aleatéria, onde x = 1, 2, ... N é um ndmero inteiro qualquer e N é o
comprimento da sequéncia.

Dimenséo do cédigo produto. Também utilizada para representar a componente
de sinal presente na varidvel de decisdo no sistema MC-DS-CDMA
modificado.

indice da dimensdo de um cédigo produto, d =0, 1, ..., D-1.

Distancia Euclidiana quadratica entre os vetores x e y.

Arranjo correspondente & decisdo tomada pelo algoritmo de decodificacéo.
Conversor digital/analdgico.

Do Inglés, Digital Audio Broadcasting. Padrdo de radio-difusdo de audio
digital.

Decibel ou decibéis.

Do Inglés, Discrete Fourier Transform. Transformada discreta direta de
Fourier.

Componente de D.
Distancia Euclidiana entre os vetores ou sinais s; € s;.

Distancia de Hamming minima.
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Do Inglés, Digital Video Broadcasting. Padrao de radio-difusao de TV digital.
Constante de Nepper cujo valor aproximado € 2,71828182846.

Constante de Euler. Seu valor aproximado é 0,5772156649015328606
Arranjo correspondente & entrada suave do algoritmo de decodificacéo turbo.
Esperanca matematica da variavel aleatéria x ou do processo aleatorio x = f(y).
Energia média por bit de informagéo.

Do Inglés, Equal Gain Combining. Combinador com ganhos iguais. Simples
soma de sinais com eventual corre¢do de fase, se necessario.

Integral exponencial de x = f(y).

Funcdo erro. lgual a 1 — erfc(x).

Funcdo erro complementar. Igual a 1 — erf(x).
Energia média por simbolo da modulagéo.

Do Inglés, European Telecommunication Standards Institute. Instituto Europeu
de padronizacéo para telecomunicaces.

O mesmo que e,

Variavel freqiiéncia continua.

Frequéncia de portadora, em Hertz.

Do Inglés, Forward Error Correction. Técnica de corre¢do de erros através do
par: codificador de canal (localizado no transmissor) e decodificador de canal
(localizado no receptor).

Do Inglés, Fast Fourier Transform. Transformada rapida direta de Fourier.
Valor da frequéncia central de indice x, onde x € um namero inteiro qualquer.
Matriz geradora de um codigo de bloco linear.

Arranjo (vetor ou matriz) de valores de estado de canal.

Valor associado (mas ndo necessariamente igual) ao ganho do canal com
desvanecimento no instante de tempo discreto i.

Do Inglés, Generalized Array Code. Cédigo de arranjo generalizado.
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Do Inglés, Generalized Code Concatenation. Concatenacdo Generalizada de
Codigos.

Ganho espectral, definido como a relagdo entre a largura de faixa necessaria
sem qualquer sobreposicdo espectral em um sistema multiportadora e aquela
com a sobreposicdo considerada.

Funcéo resposta ao impulso.

Entropia de x.

Do Inglés, High-rate Digital Subscriber Line. Tecnologia utilizada em modems
de alta velocidade, com aplicagdo principal nas linhas de transmissdo metélicas

correspondentes ao link de acesso do assinante.

Do Inglés, High Performance LAN/2. Rede local sem fio de alto desempenho.
Proposta de padréo de rede local sem fio.

Informacgdo matua. Incerteza sobre a entrada X do canal que é “removida” apds
a observagdo da saida Y.

Quantidade de Informacéo obtida ap6s a observagdo do evento X = X.
Independentes e identicamente distribuidas(os).

Interferéncia devida aos L - 1 percursos de propagacdo diferentes de n, causada
pela mesma portadora g do mesmo usuario k = 1.

Interferéncia devida aos L - 1 percursos de propagacao diferentes de n, causada
pelas outras portadoras diferentes de g, do mesmo usuario k = 1.

Interferéncia devida aos L percursos de propagacdo, causada pela mesma
portadora g , dos outros usuarios k =2, ... K.

Interferéncia devida aos L percursos de propagacdo, causada pelas outras
portadoras diferentes de g, dos outros usuarios k = 2, ... K.

Do Inglés, Inter-Carrier Interference. Interferéncia entre sinais transportados
por diferentes portadoras.

Do Inglés, Inverse Discrete Fourier Transform. Transformada discreta inversa
de Fourier.

Arranjo correspondente & informacéo extrinseca.
Do Inglés, Institute of Electrical and Electronics Engineers. Instituto de
Engenheiros Eletricistas e Eletronicos, com origem nos Estados Unidos, mas

com abrangéncia mundial.

Componente de I..
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IOWEF

IOWEM

IOWEM,

IOWEV

IRWEF

IRWEM

ISDB-T

ISI

L(x)

L1

LLR

Log-MAP

Do Inglés, Inverse Fast Fourier Transform. Transformada rapida inversa de
Fourier.

Termo referente a um codigo interno.

Do Inglés, Input-Output Weight Enumerating Function. Fun¢do de distribuicao
de pesos de entrada-saida.

Do Inglés, Input-Output Weight Enumerating Matrix. Matriz de distribuicéo de
pesos de entrada-saida.

IOWEM estendida.

Do Inglés, Input-Output Weight Enumerating Vector. Vetor de distribuicdo de
pesos de entrada-saida.

Do Inglés, Input-Redundancy Weight Enumerating Function. Funcgdo de
distribuicdo de pesos de entrada-paridade.

Do Inglés, Input-Redundancy Weight Enumerating Matrix. Matriz de
distribuigdo de pesos de entrada-paridade.

Do Inglés, Integrated Services Digital Broadcasting. Sistema de difusédo de
servicos digitais integrados.

Do Inglés, Inter-Symbol Interference. Interferéncia intersimbélica.
Numero de bits de informacdo de um bloco de entrada de um codificador de
canal de taxa k/n. Também usado para indexar cada usuario nas expressoes de

andlise do sistema MC-DS-CDMA modificado.

NUmero de usuarios considerados na analise de desempenho do sistema MC-
DS-CDMA modificado com e sem codificacdo de canal.

Numero de percursos discriminaveis por portadora para o caso de uso do
sistema MC-DS-CDMA modificado.

indice de cada percurso de propagacdo discriminavel por portadora recebida no
sistema MC-DS-CDMA modificado, 1 =1, 2, ..., L.

Razdo de log-verossimilhanca de x. Também conhecida como LLR.

NUmero de percursos discrimindveis para o sistema CDMA com portadora
Unica.

Do Inglés, Log-Likelihood Ratio. Raz&o de log-verossimilhanca.
Algoritmo MAP no dominio das log-verossimilhangas.

NUmero de saidas do conversor série/paralelo dos sistemas multiportadora
analisados. Reduc¢do também atribuida ao nimero de sinais ou simbolos em um
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MAP

MC-CDMA

MC-DS-CDMA

MC-DS-
CDMA-FSC

MCM

MC-SSMA

ML

MRC

MT-CDMA

MV

No

esquema de sinalizacdo M-aria.

indice absoluto das portadoras moduladas na saida do sistema MC-DS-CDMA
modificado, m =1, 2, ... MS. Também corresponde ao expoente das funcdes de
distribuicdo de pesos consideradas nos calculos de limitantes.

Do Inglés, Maximum-A-Posteriori. Critério de decisdo do maximo a-posteriori.

Do Inglés, Multi-Carrier Code-Division Multiple Access. Um dos sistemas
multiportadora que utiliza técnica de maltiplo acesso CDMA.

Do Inglés, Multi-Carrier Direct-Sequence Code-Division Multiple Access.
Sistema de acesso multiplo por divisdo em codigo, utilizando espalhamento
espectral por sequéncia direta e modulacdo multiportadora.

Do Inglés, Multi-Carrier Direct-Sequence Code Division Multiple Access using
Frequency Spread Coding. Sistema de acesso multiplo por divisdo em codigo,
utilizando espalhamento espectral por seqiéncia direta, modulagdo
multiportadora e multiplexacdo em codigo.

Do Inglés, Multi-Carrier Modulation. Uma das técnicas de modulagédo
multiportadora.

Do Inglés, Multi-Carrier Spread Spectrum Multiple Access. Nome alternativo
para o sistema MC-CDMA.

Do Inglés, Maximum Likelihood. Critério de decisdo de maxima
verossimilhanga (MV).

Do Inglés, Maximal Ratio Combining. Combinador em cujos sinais a serem
somados aplicam-se ganhos distintos e eventual corre¢éo de fase, se necessério.

Do inglés, Multi Tone Code Division Multiple Access. Um dos sistemas
multiportadora que utiliza técnica de maltiplo acesso CDMA.

Critério de decisdo de méaxima verossimilhanca. Do termo em Inglés Maximum
Likelihood (ML).

Numero de bits de informacdo de um bloco de saida de um codificador de canal
de taxa k/n. Também usado para indexar os A filtros casados por portadora do
sistema MC-DS-CDMA modificado.

Comprimento (nimero de chips) da seqiiéncia codigo de espalhamento para o
caso de uso do sistema MC-DS-CDMA modificado. Também igual ao
comprimento do bloco de entrelagcamento temporal em esquemas de
concatenagéo.

Densidade espectral (unilateral) de poténcia de ruido, medida em Watts por
Hertz.
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No/2

N1

OFDM

OFDM-CDMA

Outer

Overlay

P(x)

p(X.y)

p(xly)

P(Xk)
P(Xk,Yk)
P(Xklyk)

P/S

P{si — sj}

PAPR

Py

Densidade espectral (bilateral) de poténcia de ruido, medida em Watts por
Hertz.

Comprimento (nimero de chips por simbolo da modulagdo) da seqliéncia
codigo de espalhamento para o caso de uso do sistema CDMA com portadora
Unica.

Do Inglés, Orthogonal Frequency Division Multiplexing. Técnica de
multiplexacdo através de canalizagdo por freqiiéncias ortogonais.

Combinacdo da multiplexacio OFDM com a técnica de mdaltiplo acesso
CDMA.

Termo referente a um codigo externo.

Termo associado a sobreposicdo espectral de sistemas distintos, com ou sem
coincidéncia de faixa de freqiiéncia utilizada.

indice de cada uma das M saidas do conversor série/paralelo do sistema MC-
DS-CDMA modificado.

Poténcia, medida em Watts, normalizada em relagdo a uma carga de 1 ohm.
Quando associada ao sistema MC-DS-CDMA, corresponde a poténcia de
transmisséo por portadora.

Funcdo densidade de probabilidade da variavel aleatoria continua x.

Funcéo densidade de probabilidade conjunta das varidveis aleat6rias continuas
Xey.

Funcdo densidade de probabilidade da varidvel aleatoria continua X,
condicionada a observagdo ou conhecimento da variavel aleatria continua y.

Probabilidade de ocorréncia do evento discreto X = x,.
Probabilidade conjunta de ocorréncia dos eventos discretos X = x, e Y = .

Probabilidade de ocorréncia do evento discreto X = x, condicionado a
ocorréncia do evento discreto Y = y,.

Conversor paralelo/série.

Probabilidade de erro par-a-par. E a probabilidade de, tendo-se transmitido o
sinal s;, ter-se s; mais proximo do vetor recebido r do que s;.

Do Inglés, Peak-to-Average Power Ratio. Relagdo entre a poténcia de pico a
poténcia eficaz.

Probabilidade de erro de bit.
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PCBC

PN

Po(si)

QKX

r(t)
RACE

RAKE

Re

li

RSR

Rx

S/P

Do Inglés, Parallel Concatenated Block Code. Cédigo de bloco formado pela
concatenacdo paralela de codigos de bloco componentes.

Sigla do termo em Inglés Pseudo-Noise, normalmente associada a uma
sequiéncia pseudo-aleatoria em um sistema com espalhamento espectral.

Probabilidade de erro de palavra.

Probabilidade de erro de palavra, tendo-se transmitido a palavra s;.
Cardinalidade do alfabeto de uma modulacdo. Também corresponde a um
parametro usado no célculo de interferéncias para anélise do sistema MC-DS-

CDMA modificado dos sistemas codificados derivados, conforme (2.57).

indice absoluto das portadoras moduladas na saida do sistema MC-DS-CDMA
modificado, g =p + M(v-1).

Funcdo de probabilidade gaussiana. Utilizada para se determinar a &rea sob a
cauda da fungéo gaussiana.

Parametro de interferéncia.

Arranjo correspondente ao sinal recebido.

Sinal recebido, continuo no dominio do tempo.

Do Inglés, Research and development in advanced communications
technologies in Europe. Programa de pesquisa e desenvolvimento para o
avanco das tecnologias de telecomunicac6es da Europa.

Tipo de receptor para sistemas com espalhamento espectral por seqliéncia
direta capaz de proporcionar ganho de diversidade de multiplos percursos de

propagacao.

Taxa de um cddigo, igual ao quociente k/n. Pode também ser interpretado como
a fracdo de informacéo que flui em um sistema com codificagéo de canal.

Componente de R.

Relacdo sinal-ruido. Relagdo entre a poténcia média de sinal e a poténcia média
de ruido.

Receptor.

NUmero de repeticdes de cada bit de saida do conversor série/paralelo do
sistema MC-DS-CDMA modificado. Para o sistema com codificacdo de canal
embutida, S é o reciproco da taxa do codificador utilizado em cada uma das M
saidas do conversor série/paralelo.

Conversor série/paralelo.
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SCBC

SCy

SIHO
SISO

SOVA

Th

Te

Ter

TDMA

Tx
Var(x)

VDSL

WEF
Wi
WLAN

WMAN

Do Inglés, Serial Concatenated Block Code. Codigo de bloco formado pela
concatenacdo serial de cédigos de bloco componentes.

Cddigos de espalhamento ou seqliéncias pseudo-aleatorias utilizadas no sistema
MC-DS-CDMA-FSC na multiplexacdo CDM, onde x é o indice de cada codigo.

Do Inglés, Soft-Input, Hard-Output. Entrada suave e saida abrupta.
Do Inglés, Soft-Input, Soft-Output. Entrada suave e saida suave.

Do Inglés, Soft-Input Soft-Output Viterbi Algorithm. Algoritmo SISO baseado
em uma modificacdo do algoritmo de Viterbi.

Variavel temporal continua.
Duracdo de um simbolo da modulacao.
Duracéo de um bit de informagéo.

Duracdo de um chip da seqiiéncia pseudo-aleatoria usada no sistema MC-DS-
CDMA modificado.

Duracdo de um chip da seqliéncia pseudo-aleatoria usada no sistema CDMA
com portadora Unica.

Do Inglés, Time Division Multiple Access. Mdltiplo acesso por divisdo no
tempo.

Transmissor.

Variancia de x.

Do Inglés, Very high-rate Digital Subscriber Line. Tecnologia utilizada em
modems de alta velocidade, com aplicacéo principal nas linhas de transmissao
metalicas correspondentes ao link de acesso do assinante.

Largura de faixa total do sinal transmitido pelo sistema MC-DS-CDMA
modificado (nulo esquerdo ao nulo direito dos I6bulos principais dos espectros
das portadoras moduladas mais externas) ou pelo sistema CDMA com
portadora Unica (nulo-a-nulo do I6bulo principal do espectro resultante).

Do Inglés, Weight Enumerating Function. Funcéo de distribuicdo de pesos.
Peso de Hamming da palavra-cédigo de indice i.

Do Inglés, Wireless Local Area Network. Rede local sem fio.

Do Inglés, Wireless Metropolitan Area Network. Rede metropolitana sem fio.

Valor limite superior do somatério utilizado para calculos de capacidade.
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&1)

y[i]

I'(x)

n

Ty

Variavel de decisdo.

Fator de ponderacdo da informagdo extrinseca no processo iterativo da
decodificacdo turbo.

Variavel com distribuicdo Rayleigh associada a magnitude de um processo
gaussiano complexo de média nula. Também utilizada para discriminar o fator
de ponderacéo para calculo da deciséo suave do algoritmo de Pyndiah.

Dimensionalidade do espaco de sinais.

Funcdo Delta de Dirac.

Relacdo sinal-ruido média no canal, ou instantanea, dependendo do contexto.
Valor da relagéo sinal-ruido y no instante de tempo discreto i.

Relacdo sinal-ruido média local (local mean).

Funcdo Gamma completa. Para valores inteiros e positivos do argumento,
rx)=x-1)!

Capacidade de canal em termos de eficiéncia espectral, medida em bits por
segundo por Hertz. Simbolo também utilizado para representar a componente
de ruido presente na variavel de decisdo para o sistema MC-DS-CDMA
modificado.

Funcdo correspondente a componente de ruido presente no sinal recebido pelo
sistema MC-DS-CDMA modificado.

Numero de filtros casados por portadora modulada recebida no sistema MC-
DS-CDMA modificado.

Parametro de correlagéo cruzada.

indice de cada uma das S réplicas dos bits de saida do sistema MC-DS-CDMA
modificado. indice de cada uma das saidas do codificador de canal embutido na
estrutura do sistema MC-DS-CDMA modificado. indice de cada uma das S
entradas do combinador do receptor no sistema MC-DS-CDMA modificado.
indice de cada uma das S entradas do decodificador substituto do combinador
do sistema MC-DS-CDMA modificado.

Constante de Archimedes com valor aproximado igual a 3,141592654,
correspondente a divisdo do comprimento de uma circunferéncia pelo seu raio.

Coeficiente de correlacdo entre as envoltorias das S portadoras em cada um dos
M ramos do sistema MC-DS-CDMA modificado.

Discriminacdo dada a um bloco de entrelacamento temporal de indice v, onde v
=1, 2, ... S, no sistema MC-DS-CDMA.
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Af

2D

3D

Discriminacdo dada a um bloco de desentrelagamento temporal de indice v,
onde v=1, 2, ... S, no sistema MC-DS-CDMA.

Intervalo de tempo entre as réplicas dos bits de entrada dos blocos de
entrelacamento temporal do sistema MC-DS-CDMA modificado; ap6s
passarem por estes blocos.

Energia por dimensdo ou por uso do canal, neste sentido podendo ser
interpretada como poténcia do sinal de entrada do canal.

Taxa de erro de bloco.
Média estatistica em x.

Constante definida conforme (2.58).

Variancia do ruido AWGN. lgual a poténcia normalizada (1 ohm) do ruido
AWGN. Nos céalculos de capacidade para o sistema MC-DS-CDMA
modificado este valor corresponde a soma da variancia do ruido AWGN com a
variancia das interferéncias.

Constante definida de acordo com (2.59).

Fase, em radianos, da portadora de indices v e p, gerada no receptor do sistema
MC-DS-CDMA modificado e do sinal recebido transportado por cada
portadora de indices ve p.

Intervalo de guarda correspondente a extensdo ciclica na implementacdo de
sistemas OFDM.

Largura de faixa, em Hertz, para cada sub-canal de um conjunto de sub-canais
em paralelo.

Taxa de queda da intensidade dos percursos de propagagdo com o tempo no
perfil exponencial de distribuicdo de intensidade de poténcia.

Simbolo de somatério.

Valor médio quadratico da magnitude de um processo gaussiano complexo de
variancia of’.

Bidimensional.

Tridimensional.

XXi



Capitulo 1

Introducao

N ESTE capitulo registram-se alguns comentarios sobre as cogpfigaranais comuns de
sistemas com multiplas portadoras, com destaque e maior profundidatb®rdagem do
sistema MC-DS-CDMA (do Inglédulti-Carrier Direct-Sequence Code Division Multiple Acdess
objeto dos estudos apresentados neste trabalho. Aspetos relacionadosndeimagho destes
sistemas séo também discutidos resumidamente e em seguidanregabs motivos para a escolha
do estudo sobre esquemas de codificagdo de canal para o sistem&-@IOMA. Sdo também

listadas as principais contribui¢cdes do trabalho e, por fim, apresenta-se asedauase.

1.1. Sistemas com multiplas portadoras

Existem varias configuracdes possiveis para os denomisstesas com multiplas portadorési
simplesmente sistemas multiportadoja dentre as quais podendo ser destacadas aquelas
consideradas em [Bin90], [Cio91], [Yee93], [Sou96], [Har96], [Har97], [Kai9§Mat99]. A
despeito das particularidades, similaridades e diferencas enttenfiguracdes supracitadas, de
maneira genérica adstemas com multiplas portadoras subdividem a largura de faixa disponivel do
canal em sub-faixas de forma que o feixe de dados original seja transmitigésatte canais (sub-
faixas) em paraleloO propdsito principal de tal implementacédo consiste em transfodmaonto

de vista do sinal transmitido, um canal de comunicacdo potencialnedgtigosem freqiéncia, em



varios canais aproximadamente planos. Além de possibilitar redug@onméexidade do receptor,
esta implementacdo busca melhores desempenhos que a transmisg@otadona Unica, ou seja,
pretende-se elevar a taxa de transmissao ou reduzir a probabilidade de erro dedutaa. det

Uma das formas mais conhecidas de modulacdo multiportadora — e qustaprazéo ja
merece ser antecipadamente destacada — é a técnica OFDMgI@s @rthogonal Frequency
Division Multiplexing [Zou95], [Sar95]. A juncdo da modulacdo multiportadora com a técnica de
multiplo acesso CDMA, também conhecida como OFDM-CDMA [Kai98, p. réuxe a
possibilidade de implementacdo dos chamados esquemas CDMA com mitigkdoras, dentre
0s quais alguns serdo brevemente abordados neste capitulo. Devels® mres objetiva-se com
essa abordagem apenas mostrar algumas das possiveis configde;&stemas CDMA com
multiplas portadoras propostos na literatura, sem, contudo, analisdrag, @gaparativamente, o
desempenho e as caracteristicas especificas de cada umaatidasas mais diversas aplicacdes e
situacdes consideradas pelos precursores destas propostas. Atenc@erdalada ao sistema MC-
DS-CDMA objeto de estudo do presente trabalho e inicialmente proposfS8aera6]. Algumas
comparacgdes e outros detalhes sobre as implementagdes aqui meng@odadaser encontradas

em [Pra96], [Har97] e nas referéncias citadas ao longo de cada subsecédo a seguir.

1.1.1. Sistema MCM

Uma possivel implementac@o de um sistema com mudltiplas portddotEsiominada Modulagéo
Multiportadora, MCM (do InglésMulti-Carrier Modulation), explorada por Bingham em [Bin90].

A técnica abordada em [Bin90] € semelhante aquela utilizadaodsmsie alta velocidade HDSL

(do Inglés,High-rate Digital Subscriber Line Nessa técnica, a sequéncia de bits de entrada do
transmissor € convertida para a forma paralela e as saagisadas em varios grupos de
tamanho variavel. Cada grupo de bits modula uma portadora através décoita de modulacdo
com numero de niveis diferentes e os sinais resultantes sdo s@mauéds® enviados ao meio de
comunicacdo. Modulacdes com maior namero de niveis (maior eficiégpecteal e menor
eficiéncia de poténcia) sédo utilizadas em sub-faixas nas goaisabpropicia niveis mais elevados
de relacdo sinal-ruido ou menor distorcdo do sinal. Modulagcbes com menaro nienaiveis

(menor eficiéncia espectral e maior eficiéncia de poténa@muslizadas em sub-faixas nas quais o



canal propicia niveis mais baixos de relacao sinal-ruido ou maiorcdist@través de um adequado
controle da poténcia de transmissdo nas sub-bandas, baseadiacipio do enchimento de agua
(do Inglés,water-filling principle ou water-pouring principle [Pro95, p. 687], [Ben99, p. 356],

garante-se a maximizacdo da capacidade de transmissao dtasvésal. Como resultado tem-se
uma taxa de transmissao superior aquela que seria conseguida stenma de portadora Unica,

para um mesmo canal considerado. A Fig. 1.1 ilustra o diagrama doigsmispara o sistema em
guestao.

»_w—T, Dados o [> Modulador 1
I_l S t m ?
g cos@nf,t)
. Sinal
+|| Saida do S/P r_sz Dados % N :> Modu$lador 2t Z MM
>t —>| —>
§ 7 cos@mf,t)
Sinal MCM E’ :
e C
f f C\ >t 5 [> ModuladorM —»
1 2 M ?
cos@nf,,t)

Fig. 1.1. Transmissor do sistema MCM.

1.1.2. Sistema MC-CDMA

O sistema proposto por Yee, Linnartz e Fettweis, denominado MC-CbdMbina espalhamento
no dominio da frequiéncia e modulacdo multiportadora [Yee93]. Como pode sérzaikuaa Fig.
1.2, sdo geradas varias réplicas de cada bit da seqUéncia origidatak convertida para o
alfabeto {1}, e cada réplica € multiplicada por whip diferente da sequéncia pseudo-aleatéria de
comprimento M. Os sinais resultantes dessa multiplicacdo modulam diferenteadqais

ortogonais. O sistema MC-CDMA também é conhecido como MC-SSWiAti{Carrier Spread
Sectrum Multiple Access sysi€iikaio8, p. 6].
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Fig. 1.2. Transmissor do sistema MC-CDMA.

1.1.3. Sistema MC-DS-CDMA

Outra possivel implementacdo é denominada de Sistema DS-CDMApdtigtora ou Sistema
CDMA Sequéncia Direta Multiportadora [Har96]. A Fig. 1.3 ilustimplementac&o do transmissor

para este sistema.

T Dados
1 " ¢ —’(:H;)—’
f

Seqiiéncia de espalhamento c(t) cosenft)

I_ _| C(t) t
| IR Dados

+__Saida do S/P w— MT,
| L
Sinal MC-DS-CDMA

(TIVA :
ff f ot no c(t) cos@nf,,t)

Sinal
MC-DS-CDMA

Z—>

c() cosenf,t)

Conversor Série/Paralelo
SP

Fig. 1.3. Transmissor do sistema MC-DS-CDMA.

Nessa implementacédo, a sequéncia original de bits passa por umas&ompara a forma paralela
emM ramos e os bits em cada ramo, depois de convertidos para o altabetmgltiplicam uma

mesma sequUéncia pseudo-aleatdria (espalhamento espectral por sediiéta)i O resultado da



multiplicagdo em cada ramo modula uma portadora dentré gsortadoras ortogonais. A

implementacdo em questdo corresponde a forma mais simples de {lascé&cnicas OFDM e

CDMA.

1.1.4. Sistema MT-CDMA

Uma quarta implementacdo é denominada de CDMA Multitom, MT-CDMAIrfglés,Multi Tone
Code Division Multiple AccepgVvan95], [Har96]. Nela, a sequéncia de bits de entrada passa por

uma conversdo para a forma paralela e os bits de cada ramo, depoiweltidos para o alfabeto

{1}, sdo multiplicados por uma mesma seqiéncia pseudo-aleatéria dauisxs vezes superior

aguela utilizada nos sistemas apresentados nas subsecdes anteriesakado dessa multiplicacédo

modula portadoras diferentes em cada ramo, porém com espacamergqigndia menor que nos

casos anteriores, mas ainda assim suficiente a ortogonalidagl@®piortadoras antes do processo

de espalhamento. A condicdo de ortogonalidade entre as portadoras modulagszectm

resultante ndo é garantida. Uma ilustracédo do transmissor MT-CDMA pode aeravisy. 1.4.
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1 " ¢
Sequéncia de espalhamento
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|
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Sinal
MT-CDMA
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Fig. 1.4. Transmissor do sistema MT-CDMA.



1.1.5. Sistema MC-DS-CDMA-FSC

Exceto para o MT-CDMA, para os sistemas abordados nas subsetédaeres ndo é possivel
explorar com eficacia a diversidade em freqiiéncia ou em percposts,que a largura de faixa das
sub-portadoras moduladas tipicamente € menor gaegara de faixa de coeréncifPro95] do
canal. Em [Mat99] é proposta uma configuracéo alternativa pareemai$1C-DS-CDMA, na qual

€ explorada a diversidade, sem qualquer aumento relativo na banda ocupaiaapehodulado e
sem adicao de redundancia no dominio da freqiiéncia ou do tempo. O sisterma progd4at99],

la denominado dMC-DS-CDMA using Frequency Spread Codingsta tese tem sua nomenclatura
discriminada pela sigla MC-DS-CDMA-FSC.

A Fig. 1.5 ilustra a estrutura do sistema MC-DS-CDMA-FSC. €qode ser percebido
através desta figura, a diferenca basica entre o sistenguestéo e o sistema MC-DS-CDMA
convencional se situa na presenca de um conversor S/P a mais e de um nudtiplexdivisdo em
cbdigo (CDM,Code Division Multiplexing Antes de ser injetada na entrada do sistema MC-DS-
CDMA, a sequéncia de dados é convertida para a forma paralelsirmigsde saida do primeiro
conversor S/P sdo codificados por sequéncias-cédigo de espalhamento artadEmaininadas
sub-codigos, tipicamente seqiéncias do tipo Walsh-Hadamard. Os etlifisados em cada ramo
do primeiro S/P sdo entdo somados e aplicados a entrada do sistefd&-UIDMA. Esta
implementacdo garante, ao contrario do sistema MC-DS-CDMA comvecique todas as
portadoras moduladas contenham informacdes de todos os bits de dadosdcendsnt um canal
dispersivo no tempo, isto permite que, na recepc¢éao, seja exploradasaldoeem freqiéncia, pois
em cada portadora havera réplicas de cada bit de dados afetadamadnflependente pelo canal,
condicdo necessaria e suficiente para que a diversidade possagaabhes de desempenho.
Obviamente, para que tais réplicas sejam afetadas de formariddef®e a largura de faixa de cada
portadora modulada deve ser menor que a banda de coeréncia do canalgaroesgpaentre as
portadoras deve, preferencialmente, ser maior que esta banda deigo&®tacultima condigao
somente seria atendida se as portadoras moduladas tivessempsetr®eesdo contiguos, o que
caracterizaria um consideravel desperdicio. Mas uma descooretagi@vel pode ser obtida se ao

menos a sobreposicao espectral verificada no sistema MC-DS-CDMA convenaiaighinada.
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Fig. 1.5. Transmissor do sistema MC-DS-CDMA-FSC

1.1.6. Sistema MC-DS-CDMA Modificado

Em [Sou96] E. Sourour e M. Nakagawa propdem um sistema DS-CDMA citiples portadoras
gue corresponde a uma combinacdo dos esquemas mostrados na Fig. 1.2 .elrfa Egpa
observacdo também foi notada por Stefan Kaiser em [Kai98, p. 6-7], ondeacestos | ¢opy type

e Il (S/Ptypé l& mencionados correspondem aos esquemas da Fig. 1.2 e Fig. 1.3 veenpatd.

E importante observar, entretanto, que o conceify typeancorado no conceito de diversidade em
freqUéncia, pode ser implementado com espalhamento no dominio da freqiténoidustrado na
Fig. 1.2, ou com espalhamento por seqiéncia direta no dominio do tempo, comatdpaele no
sistema ilustrado pela Fig. 1.3 e no sistema MC-DS-CDMA modificado consideraasulesecao.

O sistema MC-DS-CDMA de [Sou96] é o sistema alvo dos estudos apresentéaltssecs
nesta subsecdo serdo abordados seus aspectos principais. O Capit@setaapnformacoes,
tratamentos matematicos e interpretacées mais aprofundadas e completasasshnto.

A Fig. 1.6 ilustra a estrutura do transmissor do sistema M@GDMA modificado. Nesse
transmissor, a sequéncia de dados de informacéo passa por um convedRardéelo (S/P) com
M saidas — correspondente a verte3ife typedo sistema. Se a duracdo dos bits de entrada do S/P
vale T, a duracdo dos bits de saida vAle MT,. Em cada saida do conversor S/P sdo geladas
réplicas de cada bit — correspondente a verteopy typedo sistema. Essas réplicas sofrem um

entrelacamento temporah{erleaving que as mantér segundos distantes e 0s bits de saida destes



blocos de entrelacamento sofrem espalhamento espectral por segii@taiaAs saidas dd¥S

blocos de espalhamento modulam diferentes portadoras ortogonais.
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t c(t) cosenf, t)
Sequéncia de espalhamento L Tl'2 2 Sinal
00 - DS-
Dados c(t) cosgf, t) Z CDMA
—’ —>

+__Saidado S/P «—MT,
| |
>t

¥
I
&

Sinal MC-DS-CDMA

(O
. & f fus

Conversor Série/Paralelo
SP

c(t) cos@mfg,t)

|\;| =i= T[S—@‘*@—vMS

c(f) cosemf g, t)

Fig. 1.6. Transmissor do sistema MC-DS-CDMA modificado.

As seqliéncias-codigo para um determinado usudrio podem ser iguaidosnosMS ramos, caso
considerado em [Sou96], ou podem corresponder a partes ou subsequéncias dgiémaa JeN
longa. Nesse segundo caso tem-se a possibilidade de se acomodasuaads no sistema, em
comparacdo ao uso de sequéncias idénticasM®samos [San96]. SM = 1,S> 1 e se o
comprimento das subseqiéncias utilizadas em cada uM$lesS ramos € unitario, o sistema em
guestéo reduz-se ao sistema MC-CDMA apresentado na subsecéo 1.1.2.

A separacao entre as portadoras que transportam as réplicats dofeiba a maior possivel,
de forma a se ter a possibilidade de implementacao de diversidddegééncia. Na Fig. 1.7, onde
€ ilustrado o espectro do sinal de saida do sistema, as portadorasdasdathuradas com o
mesmo padrao correspondem aos sinais modulados por réplicas de um mebambddomais eficaz
sera a diversidade em frequéncia quanto menos correlacionadas $oatteracdes causadas pelo
canal em cada portadora modulada que transporta cada réplica dos détdodeou, de forma
analoga, quanto maior a separacao entre tais freqiéncias efio @elacgura de faixa de coeréncia
do canal. Assim também, tanto mais eficaz sera a diversidadportd quanto menos

correlacionadas forem as alteracdes causadas pelo canal eréptmdade um mesmo bit, ou seja,



quanto maior o intervalo de tempo que separa 0s bits idénticos nas dmidada grupo d&
intercaladores temporais em relacadeanpo de coeréncigap96] do canal.

»
>

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 Freqiiéncia

Fig. 1.7. Espectro do sinal transmitido pelo sistema MCIIBVA modificado paraM =4 ,S=3
e 50% de sobreposicéo entre portadoras modulagieates.

Ainda com relacdo a Fig. 1.7, torna-se importante lembrar que apdmias principal teérico do
espectro de cada sub-portadora foi desenhado, para facilitar abilitgdide da figura. O formato
real do espectro de um sinal transmitido em um sistema MCIMACcom, por exemplo, 8
portadoras, bem como o formato do espectro de apenas uma das portadorasasicshila
assemelham aqueles apresentados na Fig. 1.8.
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Fig. 1.8. Densidade espectral de poténcia (dBm/Hz) do siaatmitido e de apenas uma
portadora modulada em um sistema MC-DS-CDMA coroi@poras.

O receptor para um usudrio do sistema é mostrado na Fig. 1.9. Nal, recebido € multiplicado
pela sequéncia pseudo-aleatdéria adequada e o sinal “desespalhad@nteeséltdetectado,
utilizando-se um filtro casado (ou correlator) ou um receptor RAEIEJoO de filtros casados ou de
correlatores) para cada portadora. Cada um dos conjunt& réplicas dosM bits distintos
transmitidos em um determinado instante, apods deteccdo, sofre o @rdogssso de
entrelacamento temporal em cada grppp = 1, 2, ..M. Em cada um destes grup@&réplicas

detectadas e desentrelacadas sdo combinadas segundo a regra daga@oncbim Ganhos Iguais,



EGC (do InglésEqual Gain Combining e a deciséo pelo bit transmitido € tomada em seguida. As
M estimativas dos bits transmitidos de durat&o MT, sdo finalmente convertidas para a forma
serial, levando a sequiéncia de dados estimada com taxa igual @etaxtrada do transmissor de

1/Ty, bits por segundo.
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Fig. 1.9. Receptor do sistema MC-DS-CDMA modificado.

As principais caracteristicas do esquema proposto em [Sou96] séo:

o possibilidade de implementacéo simultanea de diversidade temporal e em frequéncia

o possibilidade de reducdo na complexidade do sistema através da s@lostitos receptores
RAKE por um unico filtro casado por portadora;

o possibilidade de superar o desempenho dos sistemas CDMA com portadarguénigilizam
receptores RAKE;

o possibilidade de aumento da eficiéncia espectral (aumento do ganho dssgnoento) em

relacéo a sistemas CDMA com portadora Unica.

De forma resumida, pode-se atribuir ao sistema proposto por E. SouvbuNakagawa
[Sou96] uma combinacdo das caracteristicas apresentadas peia 8#8eCDMA (copy typg com
aquelas apresentadas pelo sistema MC-DS-CDMA convencionaly(fPproporcionando ampla

flexibilidade de configuracéo, permitindo-se obter uma solucdo de congsmrentre a grande
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diversidade em frequiéncia oferecida pelo primeiro e a elevada oedigdinterferéncia
intersimbdlica oferecida pelo segundo. Os principais parametros quengova configuracdo do
sistema MC-DS-CDMA maodificado séo os valoresMeS e {; uma abordagem mais detalhada

sobre a escolha adequada desses parametros € apresentada em [Gui98a, Capitulo 4].

1.2. Aspectos de implementagido de sistemas multiportadora

Na secdo anterior, as figuras que mostraram as mais divasfiguracdes para 0S sistemas
multiportadora podem ser, em certos casos, apenas ilustrativasal Anmementacado destes
sistemas pode se valer, no transmissor e no receptor, de algatgniosnsformada Répida de
Fourier (IFFT,Inverse Fast Fourier Transforra FFT,Fast Fourier Transforr)) que realizam as
operacdes de Transformada Discreta Inversa de Fourier (ID¥érse Discrete Fourier Transfo)m
e Transformada Discreta Direta de Fourier (DBiscrete Fourier Transforin Pode-se verificar
gue um sinal complexo OFDM, em banda base, eqlivale a uma transfaisaéta inversa de
Fourier da sequiéncia discreta complexa formada pelos simbolos da gaodyl@ comp&em cada
simbolo OFDM [Pin02]. Utilizando-se desta propriedade pode-se redueomplexidade do
transmissor, eliminando-se a necessidade de um banco de osciladnises foisturadoresnixers.
Pode-se também reduzir a complexidade do receptor, excluindo-se unuakvieabhco de
osciladores locais e filtros casados ou correlatorescers posto que a recuperacéo do sinal pode
ser realizada a partir das operacdes inversas daquelas uilimtt@nsmissor. Detalhes adicionais
sobre o0 uso de IDFT e DFT na implementacdo de sistemas com tadlgpar podem ser
encontrados em [Sal67], [Wei71], [Cio91], [Mat99], [Wan00] e [Pin02].

O uso de IDFT e DFT, entretanto, torna-se atrativo se o numero tdelqgras € elevado.
Para um pequeno numero de portadoras o0s resultados apresentados peloeoslgtei
transformada rapida de Fourier ndo proporcionam sinteses e arddigeadas das e para as formas
de onda consideradas no sistema com multiplas portadoras, devido ao reduzdw aeipontos
operados por estes algoritmos. Nesse caso torna-se mais vanmapdsmeantar transceptores
construidos de forma convencional, com osciladores locais, misturadores e filidisscas

A Fig. 1.10 ilustra, a titulo de exemplo, uma possivel estruturaipgmamentacdo do

transmissor de um sistema MC-DS-CDMA para comunicacdo mowdamena estacdo base,
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utilizando os conceitos supramencionados. A Fig. 1.11 ilustra a estrutuecejmor para este
sistema, na estacdo movel [Mat99].

Operagéao de
o o o
5 espalhamento 2
z 5 |
5_3 Operagéo de | , _8 Sinal Tx
Esl?;rsiodl D espalhamento’| T
Mapeamento | g Q- LL n
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de simbolos 53 N o |, S—f [ A DA /
) R ) De outros
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Q ~ 1 Q
o I, Operagéo d(._’ LI O
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Fig. 1.10. Transmissor para um sistema MC-DS-CDMA na esthgde.
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Fig. 1.11. Receptor de um usuério para um sistema MC-DS-CDhisl Astacdo movel.

Tomando como referéncia a Fig. 1.10, a sequUéncia de dados binarios de uon(nesse caso o
usuario 1) € mapeada nos simbolos complexos da modulagéo utilizada. Aceedé® simbolos,
sendoM o numero de portadoras do sistema, passa por uma conversdo S/P, o gpenctarao
seu armazenamento em tuffer de compriment®. A seqiiéncia de saida do S/P passa por blocos

de espalhamento complexo que geram os simbolos DS-CDMA espedéicosuario 1. A
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sequéncia resultante sofre o processamento IDFT, que correspondegd@o giasM portadoras
ortogonais (simbolos OFDM-CDMA), em banda base. Um intervalo de gdardedo por uma
extensdo ciclicade cada simbolo OFDM-CDMA, é tipicamente adicionado para reduzir a
interferéncia intersimbdlica (ISl)nter-Symbol Interferengde ja sensivelmente reduzida pelo
aumento da duracéo dos simbolos transmitidos por cada portadora moduliadene pera reduzir

a ICl (do Inglés|nter Carrier Interferencg que é a interferéncia entre os sinais transportados pelas
varias portadoras do sistema, observada no momento da detec¢cédo do siadhamma delas. A
sequéncia de saida do bloco de adicdo de intervalo de guarda passa poanvensoc
digital/analogico (D/A) e o sinal complexo resultante sofre ca@eepara cimaup-conversio

para a faixa de freqiéncia de interesse, e € transmitido jurteanmen os sinais dos outros Usuarios,
nolink direto de um sistema de comunicacdo mavel celular, como considera este exemplo.

O processamento inverso daquele realizado no transmissor é reatizambeptor, conforme
pode ser verificado na Fig. 1.11. Nessa figura ndo esta represematleeesao para baixagwn
conversiol que deve existir se o receptor em questao é um receptor dstemasde comunicacao
sem fio. Dois novos blocos estao presentes no receptor: o blcomgensacao de desvios de fase
através dos desvios de fase estimados pelo bloastderacdo de estado de canabmpensa as
variacbes de fase induzidas pelo canal de comunicacdo. O bloco de;éstiae estado de canal
também gera informacfes para eventuais blocos adicionais exstemteeceptor como, por

exemplo, decodificadores de canal com decisao suave.

1.3. Motivagao

A técnica de transmissdo com portadoras ortogonais ndo é recqragenrde Americana namero
3,488,445 de R. W. Chang [Cha66], o trabalho de B. R. Saltzberg [Sal67] esiooclds S. B.
Weinstein e P. M Ebert [Wei71l] sdo prova desta afirmacdo. Mas,Uhimsos 10 anos,
aproximadamente, o tema tem merecido atencdo especial no escqmsgissas realizadas em
todo o mundo, com destaque para aquelas cujos resultados foram publica8as98in [[Yee93],
[Har96] e [Sou96]. Os livros [Faz97] e [Faz00], editados por Khaled Bagehard Fettweis e

! A extensdo ciclica é uma espécie de intervaloudedg que corresponde a adic&o, no inicio de dattzol OFDM,
de uma certa quantidade de amostras da parteléstd simbolo.
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Khaled Fazel & Stefan Kaiser, respectivamente, agrupam um graidme de publicacdes,
correspondendo a uma das mais recentes e atualizadas coletaneas sobre o assunto.

O volume de pesquisas realizado nos ultimos anos sobre sistemagiktimtasrportadoras,
se nao prevé com exatiddo, ao menos indica que trata-se de um ¢enissq@r em termos do
potencial de utilizacdo futura. Em [AdaO0] e [Rap02] séo tecidos algomentarios sobre a
perspectiva de aplicacdo da técnica OFDM, combinada ou ndo com matiggdso CDMA, em
sistemas de comunicacdo movel de 42 Geracao, redes locaisopotitatras sem fio (WLAN,
Wireless Local Area Networlks WMAN, Wireless Metropolitan Area Netwo)ks outros sistemas
de comunicacao sem fio de faixa larga. Algumas aplicacde<idaaga se fizeram presentes nos
modems da familia-DSL (ADSL, HDSL e VDSL), e outras mais recentes sdo & lues
tecnologias como os padrbes WLAN |IEEE 802.11a e IEEE 802.11g, HIPERLAHN#h (
Performance LAN/2) e ETSI-BRAN European Telecommunication Standards Institute
Broadband Radio Acces Netwiri WMAN IEEE 802.16, o sistema ISDB-T (do Inglédegrated
Services Digital Broadcasting os projetos DVB (do IngléBijgital Video Broadcastingde radio-
difusdo de TV digital [Rap02] e DAB (do Inglé3igital Audio Broadcastingde radio-difusdo de
audio digital.

Como ja citado, uma das principais vantagens da técnica de traéisro@® multiplas
portadoras, em comparacao a sistemas de portadora Unica, sa pdssibilidade de transmissdes
em taxas de dados mais elevadas. Em canais como aqueles pm&Esesigemas de comunicacao
movel celular, a propagacao por multiplos percursos [Rap96] faz comdywac@io de um simbolo
na recepcao seja maior que a duracdo do mesmo na transmissaderibsseno causa a
interferéncia intersimbdlica e pode levar a necessidade de iemiggdo de complexos
equalizadores nos receptores. Em algumas configuracdes de sistamamsultiplas portadoras,
como o feixe de dados é paralelizado, simbolos de transmissdo comdmacido podem ser
obtidos, reduzindo drasticamente o problema da interferéncia intersimbidisto que a dispersao
temporal causada pelo canal nessa nova situacdo afeta proporcionaimeente estes novos
simbolos de elevada duracéo. Aliada a possibilidade de elevadasatpedos de implementacao
devem ser levados em conta de forma a justificar a atratividaslesistemas com multiplas
portadoras. A secdo 1.2 apresentou sucintamente o0s principios destaeimgdm e as suas

principais vantagens em relagdo a implementagdes convencionais.
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Uma outra vantagem que pode ser citada se refere a possibilidastsbréposicdo de
sistemas com multiplas portadoras a sistemas de faixdtaesp@sto que ndo € necessario que o
espectro do sistema com multiplas portadoras seja contiguo. Aobstposicdo de sistemas em
faixas de freqiiéncia comuns da-se o nome em inglégeailiay

Algumas desvantagens dos sistemas com mudltiplas portadoras mesece contudo,
comentadas [Tuf98, p. 7] e ainda representam consideraveis obstacilloagiatde tal técnica em
grande escala [Rap02]. O aumento da duracdo dos simbolos transmitidosrgzedeuma
componente de reducao de desempenho do sistema quando o canal de comunicsedta apre
desvanecimentos rapidos, mais freqientes que a prépria taxa de sirfstdogato reduz o
desempenho a medida que dificulta o processo de sincronismo de portadoravaua el
complexidade do receptor, inviabilizando, por exemplo, a implementacdo deduag@o
diferencialmente coerente. Outra desvantagem se situa na difieuddaprojeto de amplificadores
de poténcia de alto rendimento, devido a elevada relacdo FPdRR-{0-Average Power Ra}jaue
€ uma caracteristica intrinseca aos sistemas com multiptéedoras. A elevada sensibilidade a
desvios de frequéncia e ruido de fase nos receptores também repuesebarreira a ser transposta
[Rap02].

Em canais com desvanecimento sabe-se que com o uso de técnicasg@® cl& erros do
tipo FEC (do Inglésk-orward Error Correctior) é possivel se obter ganhos significativamente mais
elevados que aqueles obtidos em canais AWGN (do Ingidditive White Gaussian Noise
[Wic95]. Em certas situagfes torna-se, inclusive, praticament@velvio estabelecimento da
comunicacao se alguma técnica de codificacdo de canal ndo é auaprey sistema MC-DS-
CDMA modificado, sugerido por E. Sourour e M. Nakagawa [Sou96], por ndo possiium
esquema de codificacdo de canal associado, pressupde a operacacsébaatarge elevados de
relacdo sinal-ruido e, para algumas configuracbes de seus pagndeBempenhos satisfatérios
somente podem ser conseguidos com valores de relacao sinal-ruido @mé&ewados, na casa dos
25 dB ou 30 dB, para transmiss&o de voz digital“adidtaxa de erro de bit. Por esta raz&o tornou-
se evidente a oportunidade de avaliacdo do desempenho do sistema prop8stdéincbom o uso
de alguma técnica de codificacdo de canal que pudesse trazepadsibdidades de utilizacéo real
do sistema para transmisséao de dados de banda larga e a baixas taxas de erro de bit.

Esquemas de codificagdo de canal para sistemas com multipladopast tém merecido
destaque recentemente. Ainda ndo é muito elevado o nimero de publicagpesta, podendo ser
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citadas [Row98], [Row99a], [Row99b], [Faz93], [Max96], [Sti97a], [Och97], [Sam®i§umas das
mais relevantes propostas insere cédigos turbo convolucionais na esttetgistemas com
multiplas portadoras, como € o caso da proposta de D. Rowitch [Row98h Ai@mento de
preparacdo dessa tese, percebe-se que sao praticamente iesxastgniblicacées que consideram
0 Uso, nesses sistemas, de cédigos de bloco concatenados, com decodificagcéo turbo.

Em 1998, a idéia principal apresentada na dissertacdo de mestradordéai®t8a], que
inclui um esquema de codificacdo de canal na estrutura propostaoaf6]Sfoi publicada em
[Gui98b] e, desde entdo, vem dando sustentacdo e motivacdo para novas eneotagds
investigacdes e a proposta de trabalho que resultou na elaboraca&estesSauiso de um codigo de
bloco embutido ou ndo na estrutura basica do sistema proposto em [Sou26éhddilno receptor
um esquema de decodificacdo turbo, tornou-se o alvo das pesquisas e culneiabonagdo deste

trabalho e nas contribuicées aqui registradas.

1.4. Contribuigées e estrutura da tese

As principais contribuicdes dos estudos apresentados nesta tese séo listadas a seg

0 nova interpretagdo da estrutura que governa a implementacdo de coddigs pe dimenséo
qualquer, podendo ser aplicada ndo somente quando os codigos componentes sdicaEstem
mas também quando tais cddigos ndo sao sistematicos;

o estimacdo de capacidade do sistema MC-DS-CDMA originalmemjgosto e do sistema
proposto em [Gui98b], incluindo nova metodologia de calculo de capacidade s aana
desvanecimento, através de um método de Monte Carlo;

o novo esquema de codificacdo de canal baseado na concatenacao sédajatecomponentes
construidos segundo a regra de concatenacdo generalizada, conforimeuea egeométrica
presente na construcdo de codigos produto de qualquer dimensdo, tendo como sprincipai
caracteristicas a facilidade de implementacdo e de decqdiicaliadas a ganhos de
desempenho significativos;

o estudo de limitantes de probabilidade de erro de bit para concatemsighce sparalela de

cbdigos de bloco lineares nao-sistematicos e aplicacao deste gatadmalise do esquema de
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codificacdo proposto, inserindo novas simplificacbes nas operacdes que era®lugrpdes de
distribuicdo de pesos do cddigo analisado, simplificacbes estas que pedeir
significativamente o volume e o tempo de calculos computacionais diestantes em relacéo
a métodos convencionais;

comparacgao entre duas propostas de inser¢cao do esquema de codificadifioaigm de canal
apresentado no sistema MC-DS-CDMA original, permitindo que considergamhos de
desempenho sejam obtidos sem que a largura de faixa e a taraseidsao de informacao
sejam alteradas em relacédo aquelas consideradas no sistema originatop#® em [Sou96];
novas conclusdes e interpretacdes de alguns dos fendmenos relacionadoseaso pde
decodificacdo turbo de codigos de bloco concatenados em série e separastiselacadores
temporais;

novo esquema de decodificacdo turbo combinando os algoritmos de Wagner ah Ryndi
processo de decodificacdo iterativa, trazendo como vantagens printjpaisimplicidade de
implementacdo, se mostrando forte candidato a implementactes spréti@) os elevados
ganhos de codificacao obtidos. A aplicacéo original do algoritmo de Ryfudiproposta para
decodificacdo turbo de cdédigos produto bidimensionais e nesta tese seuestsmdido a
codigos produto de dimensédo qualquer;

publicacbes: o Apéndice B lista as publicacdes mais relevamstezadas pelo autor, direta e
indiretamente relacionadas com o tema da tese, j4 publicadasi@s @ega publicacdo (no

prelo).

Os demais capitulos dessa tese encontram-se organizados da sagugita: o Capitulo 2 aborda

inicialmente, a titulo de revisdo, alguns dos conceitos da Teorimfdanacdo suficientes a

aplicacdo de tais conceitos nas abordagens seguintes. Apls esé =80 apresentados 0s

procedimentos de célculo da capacidade do canal Rayleigh planoiwo setetfreqiéncia, sendo

estes procedimentos aplicados mais adiante ao calculo da capgeidadesistema MC-DS-CDMA

considerado nesta tese. O Capitulo 3 aborda os conceitos relacionabbsn@entacédo de codigos

produto e o processo de implementacdo do esquema de codificacdo propost@lrabte este

baseado na concatenacédo serial de uma familia de cédigos de blowtosa@strutura presente na

formacao dos codigos produto. Ainda no Capitulo 3 sdo apresentados os fundassectadas ao

calculo de limitantes superiores de probabilidade de erro de biepguemas de codificacdo de
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canal implementados a partir da concatenacdo serial ou paraleddid®s de bloco lineares
sistematicos e ndo-sistematicos. Sdo entdo calculados e iaigogrdimitantes superiores de
probabilidade de erro de bit em canal AWGN e Rayleigh para o eagleegodificacdo proposto. O
processo de decodificacdo turbo proposto é apresentado no Capitulo 4, antgsesmutido por
uma breve revisao sobre os algoritmos de decodificacdo utilizadosnpéeenentacdo de esquemas
de decodificacdo turbo de cédigos de bloco. Sdo entdo fornecidos resultadoautido,
comparando-os com os limitantes obtidos no Capitulo 3. No Capitulo 5, o esdpieodificacdo
proposto € aplicado ao sistema MC-DS-CDMA modificado. Resultadosndéasdo do sistema
codificado em canal Rayleigh seletivo em frequéncia sédo forneeidmsnparados com aqueles
obtidos com o sistema nao codificado e com os limites atingiveisndeados pelos célculos de
capacidade apresentados no Capitulo 2. O Capitulo 6 conclui a teseytapdesam resumo sobre
as principais interpretacées dos resultados obtidos nos capitulosrasteriindicando temas em
aberto que poderdo motivar novas pesquisas relacionadas ao assunto do trabalho.
Percebe-se que as andlises aqui apresentadas concentram-&riI raor{eergem para o)
modelo de desvanecimento com distribuicdo de Rayleigh. Optou-se ponadsle pelo fato dele
representar a pior condicdo em termos da propagacéo por multiplosspencum canal de radio
movel. Ressalta-se ainda que as comparacbes de desempenho regissddatrabalho e as
interpretagbes delas advindas restringem-se ao sistema alvostalgo,enas condigbes e
configuracdes consideradas em cada caso analisado. Portanto, azge@eralou extrapolacdo dos

resultados apresentados ndo deve ser toragu&ri, como correta.
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Capitulo 2

Capacidade de canal para o sistema
MC-DS-CDMA

ESTE capitulo é dedicado ao estudo sobro os limites da taxa de ssésmara o sistema
MC-DS-CDMA modificado, em canal com desvanecimento Rayleighiselem freqiéncia.
Inicialmente sdo fornecidos alguns dos resultados basicos da Tedni@rdaacdo, em carater de
revisdo. Posteriormente apresentam-se e descrevem-se os métodloaldeda capacidade de canal
com desvanecimento, tendo como sustentacao principal o conceito de capagiddoba ou média
[Lee90]. Finalmente, aplicam-se 0s conceitos abordados no célculo d&dadpade canal para o

sistema em estudo. Resultados sao entdo apresentados e discutidos.

2.1. Fundamentagio tedrica

Desde os importantes resultados publicados por C. Shannon [Sha48] [Sha4®), deaptminada

Teoria Matematica da Informacdo deu inicio a um enorme esforgesdgiisas em todo o mundo.
Nessas mais de cinco décadas posteriores as citadas publidac@sannon, muitos outros
resultados foram alcancados, difundidos e utilizados, configurando impodsate®s da teoria. E
embora varios conceitos hoje sejam conhecidos e amplamente acaitbauradade académica e
industrial, acredita-se que ainda ha muito por ser descoberto noganei®s campos relacionados

ao assunto. N&ao pretendendo abordar todos os conceitos e descobertas delgvand& sobre a
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teoria da informacéo, mesmo que de forma resumida, esta sec@p&e grcondensar em poucas
paginas alguns dos fundamentos sobre o assunto, fundamentos estes queaseiwirabjetivo

pontual: a construcdo de um raciocinio orientado a determinacdo das lmaittransmissdo de
informacdo em canais com desvanecimento Rayleigh seletivo giiéficda, para o sistema de
comunicacdo MC-DS-CDMA modificado descrito no Capitulo 1. Abordagens prafundas

podem ser encontradas em referéncias classicas como [Gal6&3][®hgsha49]. Consideracdes
histéricas e bastante abrangentes podem ser obtidas em [Ver98haewlgl os varios aspectos da
teoria da informag&o e com uma vasta lista de referénciasgrdiicas. Alguns aspectos da teoria

aplicada a canais com desvanecimento sdo considerados em [Big98].

2.1.1. Alguns resultados da Teoria da Informagio

A Quantidade de Informacambtida apdés a observacdo do eveRto= x, que ocorre com

probabilidadep(x), € definida como

1
P(%)

1(x) =log (2.1)
A definicdo de quantidade de informac&o em (2.1) concorda com a obsentagd@ique permite
afirmar que a quantidade de informacdo contida em um evento ou observam@rsamente
proporcional a probabilidade de ocorréncia do evento ou observacdo. Se o todariexpressao
(2.1) é natural, a unidade de medida da quantidade de informaa& e o logaritmo tiver base 2,
a unidade de medida da quantidade de informad#is. €O logaritmo na base 2 é usando daqui em
diante neste texto, a menos que esteja explicito o contrario

A quantidade média de informacdo, medidakets) contida nos simbolos do alfabetale

uma fonte de simbolos € chamadad&opia da fonte é definida por:

K=1 1
H(X)=E[I = log,| —— (2.2)
(X)=E[1(x)] ;p(&)og(p(m]
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onde k € 0 numero de simbolos, ou tamanho do alfabetta fonte,px € a probabilidade de
ocorréncia de cada simbolo e E( - ) é o operagerasca matematica (média estatistica) [Pap91].
A quantidade de incerteza sobre a entrada de oad, clecionada em um alfabetoapés a

saidaY =y ter sido observada pode ser expressafmiapia Condiciongldefinida como:

J-1 1
H(X|Y=y,)= | y)log,| ———— (2.3)
(XY = %) ép(x,W)og{p(leyk)}

O valor médio de (2.3) é dado por

k=0 j=0

Kk-1J-1 1
H(X|Y)= Ly)log,| ———— (2.4)
(X1Y)=>> p(x y)og[p(leyk)}

onde p(X;, Yi) = P(X; | Yi) P(Yi) -

SendoH(X) a medida de incerteza (ou quantidade de inforo)agdbre a entrada do canal
antesde ser observada a saidal@|Y) a incerteza sobre a entraal@sa observacdo da saida, a
incerteza sobre a entrada que é “removida” apobsereacdo da saida pode ser expressa por
[(X;Y)=H(X)-H(X]Y). A esta medida € dado o nomeldiormacdo Mutuae sua unidade é

bits por uso do canal

J=

LOXGY) = 1(Y;X) = Zil p(x;, yk)log{%} (2.5)

LN

Para o caso continuo, a informacéo mutua é defotde:

LX) = [ p(xy)l M}dol (2.6)
X =[] pxy) og{ 00 |

Portanto, a maxima quantidade de informacdo que faichvessar um canal estd associada a
maximizacdo da informacdo muatua. De fat@Capacidade de Canglara um canal discreto sem

memoria é definida como o maximo da informacdo ml#gm um uso do canal (intervalo de
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sinalizacdo), onde a maximizacéo ocorre em todpsssbilidades de distribuicdo de probabilidade
de entrada er [HayO1]:

C :{rgz%l (X;Y) 2.7)

A capacidade, assim definida, € medida em bitsupordo canal ou bits por transmissao ou, ainda,
em bits por simbolo. Encontrar o maximo I{&;Y) em todas agd variaveis de entrada é, para a
maioria dos canais discretos encontrados na pratica tarefa bastante ardua em termos de andlise
matematica. Quando a capacidade do canal é calcidath a procura pela distribuicdo de
probabilidade de entrada que maximiza a informagétua, admitindo-se que esta distribuicdo de

probabilidade € uniforme, tem-se a cham@dpacidade Efetivdo canal.

2.1.2. Capacidade do canal AWGN discreto e continuo

Tem grande importancia para a presente abordageaparidade para um canal continuo, onde a
maximizacdo da informacédo mutua em todas as pésgligribuicGes de probabilidade continuas
de entrad#(x) se torna tarefa extremamente complexa e, as Menedavel matematicamente. Nao
€ possivel dizea-priori qual distribuicdo de probabilidades dos simboe<dtrada do canal ird
maximizar a informacdo mutua [Pro95]. Em [Hus96de@ase verificar um caso em que o resultado
de calculo de capacidade em canal AWGN para umarndigtada sinalizacdo com distribuicao
binomial do alfabeto de entrada do canal apresantgara baixos valores de relacdo sinal-ruido,
mais proximos da capacidade para entrada contittfiadéto de entrada ilimitado) com distribuicdo
gaussiana do que com distribuicdo uniforme. Patasm aqui considerado, onde o alfabeto de
entrada é finito e o canal é gaussiano e simétsitobolos equiprovaveis sempre maximizardao a
capacidade de escoamento de informacao do can&d9Ry. 382], [Hal96, p. 9].

Dentre os resultados ja obtidos para alguns medkiacanal existentes tem-se a capacidade
para o canal discreto no tempo, sem memoria e oddo mditivo gaussiano branco (AWGN) de
varianciad®, para o qual o sinal de entrada possui valor médamratico limitado, ou sejaE) <

¢, sendd a energia do sinal por dimensao [Woz65, p. 298meada do canal. A capacidade para

este canal vale [Gal68, p. 337], [W0z65, p. 321]
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c :%Iogz(ﬂ %j bit/dimengio (2.8)
Sabe-se que, conforme Teeorema da Amostrageatie Nyquist [Hay01l], um processo continuo
estacionarioX(t) limitado emB hertz pode ser completamente caracterizado pa& aoestras
tomadas a intervalos ndo mais distantes qudjl§@gundos. Assim, em um intervaloTdsegundos
ter-se-ad = 2BT amostras do citado processo, oddeassociado a dimensionalidade do espaco de
sinais [Mcl95]. Pode-se interpretacomo o nimero maximo de sinais ortogonais exisseain um
intervalo deT segundos que podem ser confinddea uma largura de faixa aproximadaBieertz
[Lee94], [Wo0z65, p. 298]. Sendo o canal usadezes para a transmissaodi&nais num intervalo

de T segundos, a capacidade por unidade de tempo paana continuo com poténcia de
transmissao limitada é igual a capacidade defipaa2.8), multiplicada pod/T [Mcl95], [Hay01,

p. 598], ou seja: a capacidade para um canal econtilo tempo, de largura de faiahertz,
perturbado por um ruido aditivo gaussiano e brdAWGN) de densidade espectral de poténcia
bilateral No/2 watts por hertz e limitado também @rhertz, sendo a poténcia média de sinal na
entrada do canal limitada ePwatts, é dada por [Gal68, p. 373]

c'=cC %5 - Blogz(1+ NTB] bit/s (2.9)
onde na transformacéo de (2.8) para (2.9) aindarfartilizadas as relacées’ = Ny/2 e & = P/(2B)
[Woz65, p. 323], 0 que levad@ d* = P/NgB.

Vérias expressdes para o calculo de capacidadeptes canais se baseiam, de forma mais
ou menos evidente, nas expressoes (2.8) ou (aQuetes casos onde o canal em estudo pode ser
considerado condicionalmente gaussiano, sendo cestdicionamento feito em relagdo a uma
variavel associada ao modelo do canal.

Lembrando que a poténcia de sinal no intervialpode ser escrita em funcdo da energia

média por simbolo transmitid®, = EJ/T, e que para uma transmisséo a @ C T bits por uso

! Deve-se interpretar este confinamento como refleraiintervalos de tempo ou banda de freqiiénciaxapadamente
limitados, posto que é impossivel confinar em uteriralo de tempo finito um sinal com banda finitade maneira
analoga, é impossivel confinar em uma banda fimitasinal confinado em um intervalo de tempo finito.

23



do canal tem-s&s = CE,, sendoE, a energia média por bit de informacéo, a relagdal-suido
P/NoB poder ser escrita como

P_CE _CE&_ & (2.10)
N,B BTN, B N, N,

onden é chamado deficiéncia espectralcuja unidade de medida é bit/s/Hz (bits por sdgyvor

hertz). Entdo, a expressao (2.9) pode ser mod#ipada incorporar essa defini¢ao:

/-
n =log, 1+/7E bit/s/Hz = 2 =2 ~1 (2.11)
N, N, 7

Fazendo a largura de faixa tender a infinito owjvedentemente, fazendo a eficiéncia especral
tender a zero na expressao (2.11), tem-se Ijdg) = 10log[In(2)] 0 -1,6 dB. Esse € o valor
conhecido comd.imite de Shannoe representa o valor minimo BgNy para que seja possivel a
transmissao livre de erros no canal AWGN, sejamisqiem os esquemas de modulacédo e
codificacédo de canal utilizados.

Sabe-se ainda que o limite determinado por (2.8j2d2) somente pode ser atingido se o
alfabeto de entrada do canal for ilimitado (entradatinua) e sua distribuicdo for gaussiana

[Sha48]. Assim, (2.8) ou (2.9) ndo indicam come®diimites podem ser atingidos.T@orema da
Codificacdo de Canahpresentado logo adiante, esclarece algumasatii@idsse respeito.

2.1.3. O Teorema da Codificagao de Canal

Talvez o mais importante teorema da teoria matematia comunicacdo seja Teorema da

Codificacdo de CandlSha48], que pode ser descrito da seguinte foBoadO]:
Com o uso de um esquema apropriado de codificagdanhl de tax®. = k/n < C, existe

um cédigo de comprimentqg paran suficientemente grande, de tal sorte que a prhtate

de erro de bloco ap6s a decodificacdo seja mereos, gpara qualquer nimero reab 0”.
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Como complemento e extensdo do Teorema da Codiboicde Canal, R. G. Gallager propds um
limite superior exponencial para a probabilidadeede de bloco (ou erro de palavra). Objetivando
extrair apenas 0s principais conceitos relacionadeste limite, ele € aqui apresentado sem provas,
tendo ainda como referéncia abordagens correspasdem [Ben99] e [Ran01]. O expoente para

cadigos aleatorios de Gallagearidom coding exponéntale [Gal68, p. 139]

R, <e® (2.12)

onden € o comprimento das palavras-codigh(R) € uma funcdo convexa, decrescente e positiva
de R, sendoR diretamente proporcional a taxa do cédigo, ou RejaR; = k/n. E(R) € maior que
zero para todos os valores [enenores que a capacidadeO limitante apresentado por Gallager
ainda indica que, desde que a probabilidade méelizrb associada ao conjunto de cdédigos
aleatérios satisfaca a (2.12), ao menos um coédiggsed conjunto devera proporcionar uma
probabilidade média de erro que seja menor [Gal6839].

O limite (2.12) ndo somente reforca a observagdguk a probabilidade de erro pode ser
exponencialmente decrescente pnconforme dita implicitamente o Teorema da Codg@o de
Canal, mas também traz a tona a nocdo da taxacdesdeno desta probabilidade de erro em funcgéo
do valor den.

A partir de (2.12) podem-se tecer alguns comesgadonclusivos interessantes: para
melhorar a confiabilidade de um sistema de comgéawmadigital, em termos da redugcdo na

probabilidade de erro de bloco, tém-se algumamaligas fundamentais:

o reduzir o valor deR, reduzindo a taxa do cdodid. Isto significa aumentar a redundancia do
esquema de codificacdo de canal utilizado, dada uma determinadiatio@e. Para que isto
seja possivel ter-se-a que se dispor de um canal de maior banda;

o pode-se aumentar a relacao sinal-ruido no canal de forma que aladpasja aumentada. Isto
representa um aumento no valor da furé@) [Ben99, p. 141];

o manter a taxa do cédigo constante, aumentando o valor Bsta alternativa, que representa
uma importante interpretacdo da teoria de Shannon, permite que o desedpeaidiema de
comunicacao seja melhorado, em termos de probabilidade de erro de bloes,apaentando-
se o comprimento do codigo, mantendo-se inalteradas a banda e aswlatéddo do canal.

Porém, segundo adverte R. G. Gallager, o problema mais complexo n&ecensiencontrar
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bons cdédigos que tenham blocos longos, mas em encontrar técnicas deagimlifec
decodificacdo praticas e eficientes para estes codigos [Gal68, p. 140].

De fato, a primeira e terceira alternativas serdo explordeasaneira a justificar e sustentar a
utilizacdo do esquema de codificacdo e decodificacdo de canal propsistdese como forma de
melhoria de desempenho do sistema de comunica¢cdo MC-DS-CDMA modificado.

2.1.4. Capacidade do canal AWGN para sinalizagio BPSK

Em situacdes reais onde a entrada do canal corresponde a saidaddulatdorQ-ario, senddQ
correspondente ao tamanho do alfabeto de saida desse modulador (tamarddzetio ddfentrada
do canal), tem-se diferentes formas de calculo de capacidade, depetold¢and@nho do alfabeto,
Q. Em [Mcl94] é apresentada uma vasta sistematica de calcubapdeidade e eficiéncia espectral
envolvendo sinaibl-dimensionaif-arios.

O caso de interesse nesta tese se refere a modulacéo Bd8kesta modulacdo admite-se
que os possiveis sinais enviados através do canal num intervalo deltqoglquer tém a forma:

5(t) = +/E.®(t), 0<t<T 013
5 (t) = —E.®(t), 0<t<T

ondeEs é a energia média por simbolo da modulagé®,a duracdo de um simbolo da modulacao
(no caso igual a duracdo de um bit) e a funcéo base Unica (sialimidimensional), de energia

unitaria, vale

P(t) = \/gcos(Zn‘Ct) ,0<t<T (2.14)

A capacidade do canal com sinalizacéo discreta BRB8ida continua e decisdo suave, em bits por
uso do canal, vale [Pro95], [Bar96]
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BPSK

Tw(Y|+\/—)|ng( oy) )dy+ J'IO(yI—\/_)Iog2 (yl(_\/ES)dy (2.15)

p(y)

|\>||—\

ondep(yli\/Es) sao funcdes de verossimilhanca condicionadanartrissdo dos sinagt) ou sy(t)
e p(y) = 0,5(y|+E,) + 0,5(y|-/E,) é a funcdo densidade de probabilidade total dalsi
recebido. Para o caso da simetria do canal e zigdlb equiprovavel, a area da funp@¢+\/Es) é

igual a area da fun(;alﬁyl—\/E ). Nesse caso a expressao (2.15) pode ser reduzida

Capsk = f (YI+\/_)I092 (yl(;;_) dy (2.16)

Para um canal AWGN e sinais equiprovaveis, as ¢ verossimilhanca e a funcao densidade
de probabilidade de (2.16) podem ser facilmentelabtrespectivamente através de

ply1+/E, )= \/271702 ex{_ (y_\/zE_s)z} (2.17)

20

I\)II—‘

plyl+vE. )+ plyl—vE. )= J;?{exr{_(y_—‘/z_)z]%ﬂ{ (y+‘/_) ]} (2.18)

20

ondeEs, como ja definido, é a energia média por simbalonddulacéo & é a poténcia média de
ruido na saida do filtro casado ou correlator, p@rmodulacdo coerente, no instante de deciséo, e

vale No/2 watts. Os valoresrz\/Es correspondem aos valores da magnitude da commoderginal

na saida do filtro casado ou correlator no instatgedecisdo, para cada um dos simbolos
considerados.
O valor da poténcia média de ruidd, pode ser corretamente determinado em funcéo da

relagdo sinal-ruido RSR. Isto parece ser trivighsmpode ser particularmente Gtil ao calculo da
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eficiéncia espectral definida segundo (2.10), cpode ser verificado logo adiante, principalmente
naqueles casos onde se torna extremamente comptéxoo valor dép/Ny em funcéo dey, como

foi possivel na expressao (2.11). A modulacdo BRfpKsar de ser uma modulacdo unidimensional,
ocupara, idealmente, uma largura de faixa minimiydgiist correspondente ao inverso da duragao
dos simbolos, ou sejB,= 1/T. A energia média por simbolo da modulacdo ke PT, ondeP é a
poténcia média do sinal. Assif,= EB. A poténcia média de ruido na saida do canal Ngie
Portanto, a relacdo sinal-ruido vale RSB:B/NoB = E/Ny; e a poténcia média de ruido na saida do
correlator valera entddy/2 = ¢ = EJ(2RSR).

A eficiéncia espectral pode ser obtida a partindeC” /B = C/BT. Mas sabendo que, para a
sinalizacdo BPSKBT = 1, a eficiéncia espectral pode ser diretamebtigla® através da expressao
(2.15) ou (2.16). Resta expressar a eficiénciactsgpeem funcdo dé&y/No, bastando para isto a
conversdo de RSR palEa/Ny. Se for substituido o valor & encontrado no paragrafo anterior nas
expressodes (2.17) e (2.18), pode-se encontraracidaple para a sinalizacdo BPSK em funcéo da
RSR. Usando (2.10) pode-se entdo obter a efici@aspactral em funcédo d&/No, ou seja, basta

fazerEy/No = RSRA ou, em escala logaritmica,

0

10Iog(N5j= 10log(RSRY 10log (2.19)

onder é a eficiéncia espectral, em watts por hertz.

A Fig. 2.1 mostra a capacidade, em bits por usecal@l, para sinalizacdo BPSK e para
entrada gaussiana, em funcdo da relacdo sinal-iiBi. 2.2 mostra a eficiéncia espectral, em bits
por segundo por hertz, em funcaoE}No. A Fig. 2.2 se mostra bastante (til, pois permite seja
obtido o minimo valor d&y/Ny admissivel para operacao livre de erros com a lagéo BPSK em
canal AWGN, em funcdo da taxa do cddigo utilizaHeta taxa é lida diretamente no eixo de
eficiéncia espectral e o correspondente valor mardeEy/N, € lido no eixo horizontal. Perceba que
se a taxa de informacéo tende a zero, o minima dal&,/Ny tende ao limite de Shannon de —-1,6

dB, tanto para entrada continua ilimitada quanta pealizacdo BPSK.
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Capacidade, bits/simbolo

Eficiéncia de largura de faixa, bit/s/Hz

0

—10 -5 0 5 10
RSR, dB

Entrada continua e saida continua, canal sem memori

— Entrada discreta BPSK e saida continua, canal semdnia

Fig. 2.1. Capacidade de canal AWGN para entrada
gaussiana e para sinalizacdo BPSK.

4
3
2
1
0
-2 0 2 4 6 8 10
Eb/No, dB

Entrada continua e saida continua, canal sem memori
— Entrada discreta BPSK e saida continua, canal semadnia

Fig. 2.2. Eficiéncia espectral do canal AWGN para entrada
gaussiana e para sinalizacdo BPSK.
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Uma forma alternativa para se determinar o valonimo de Ey/No, em fungcdo da taxa de
codificacdo e para uma dada taxa de erros miniperaa em um canal AWGN, é apresentada em
[Ben99, p. 144] para o caso em que ndo ha restngdalfabeto de entrada do canal (entrada
continua) e também em [HayOl, p. 605] para o casagimhlizacdo BPSK. Para exemplificar o
processo e dele extrair conclusdes importantes,sep fonte binaria sem memdéria com entropia
H(p)=-plogp- (- p)logl- p) [Hay0l, p 572], ondp € a probabilidada-priori de ocorréncia

do simbolo correspondente ao bit 1le- p) é a probabilidade-priori de ocorréncia do simbolo
correspondente ao bit 0. Suponha que se desegitaros simbolos gerados por esta fonte através
de um canal AWGN, utilizando um cddigo de t&a k/n e uma sinalizagdo qualquer para a qual a
capacidade do canal vala De [Ben99, p. 139] tem-se o limitante inferiorgpa probabilidade de

erro de bit
P>H '1(1—3) (2.20)
R,

onde H*(1-C/R)) é o valor dep tal queH(p) = 1-C/R . Para que se possa obter uma relagdo

entre a probabilidade de erro minima determinada(?@0) em funcdo da relac&y/No, minima

para se atingir tal probabilidade de erro com umdadtaxa de codificacd&., para sinalizacao
BPSK por exemplo, & preciso escrever a capaci@adm funcdo dé€p/Ny e R.. Para tanto basta
calcular o valor da variancia de ruidd em funcdo destas duas Ultimas grandezas e sitstitu
valor encontrado nas equacdes (2.17) e (2.18)ndlevasses valores em (2.16). Para transmissao a

uma taxa de bits igual a capacidade de canal,op gaEy/Ny pode ser escrito como

E__PL _E __E (2.21)
N, NCT NR 20°R

Sem perda de generalidade pode-se considerar cumeergia por simbolo transmitid&s, seja

unitaria e o valor da variancia do ruido aditivoggano branco pode entdo ser escrito como

g% =1
2E,

(2.22)
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Substituindo (2.22) em (2.17) e (2.18) calcula-sapacidad€ do canal AWGN para sinalizacao
BPSK através de (2.16) e o resultado € levado 20)2A solucdo numérica de (2.20) para esta
situacao foi efetuada para alguns valores de tex@dificacdo e os resultados sao apresentados na
Fig. 2.3. Como pode ser observado nessa figurat@ea de codificacdo de canal se aproxima de 1,
o valor deEy/Ny necessario para uma transmisséo livre de erres-s2 monotonicamente em
direcdo ao infinito e, se a taxa de codificacadegmara zero, o valor minimo &g/Ny tende para o
limite de Shannon de —1,6 dB.

01 __.__\._\

001
\ R.= 11z

\ 1

1/4

Probabilidade de erro de bit minima
~
=
°,
w
=
™
=

-2 -1.8-1671.4-1.2 -1 —0.870.6704702 0O 0.2 04 06 08 1
Minimo Eb/No, dB

Fig. 2.3. Minimo Ey/N, em funcéo da taxa de codificagdgpara
sinalizacdo antipodal BPSK em canal AWGN

Da Fig. 2.3 podem-se obter valores limitesEifN, para sinalizagcdo antipodal BPSK em canal
AWGN, em funcdo de taxas de codificagcdo consideraemo exemplo. Pode-se notar que 0s
valores deEy/Ng minimo obtidos na Fig. 2.3 para valores de taxaede por volta de 1%
correspondem, exatamente, aos valores que poderobsidos através da Fig. 2.2. Algumas
observacdes importantes podem ser mencionadas egdofuda interpretacdo dos resultados
apresentados na Fig. 2.3:
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o usualmente, em varias referéncias bibliograficizarse o valor de I®como valor de taxa de
erro de bit de referéncia para a medida da distdesi dB do desempenho obtido por um
determinado esquema de codificacdo de canal eite iminimo deEy/No. Observando a Fig. 2.3
pode-se justificar a escolha do valof’1posto que para valores ainda mais baixos cada cer
probabilidade de erro de hiersustE,/No se mantém praticamente no valor limite;

o em muitas referéncias, quando da comparacéo emtesempenho obtido por um determinado
esquema de codificacdo de canal e o limite minim&yNo, € comum tracar-se uma reta na
curva de probabilidade de erro de \mrsusky/Ny passando pelo valor d&/No minimo. Esta
alternativa é valida apenas para valores muitodsaidde probabilidade de erro de bit de
referéncia ou transmissoes livres de erro, poia palores mais elevados dessa probabilidade os
limites minimos ddey/Ny sdo menores. Por exemplo, se uma probabilidagerdale bit de 19
€ aceitavel em um sistema de comunicacdo com taxadificacdo de canal igual a 0,5, o valor
minimo deEy/N, seria de 0,1 dB, em vez de 0,19 dB @;10

o por fim, pode-se observar que o limite minimdeg#, para transmisséo livre de erros em canal
AWGN para sinalizacédo antipodal BPSK e taxa defwadido igual a 0,5 é de cerca de 0,19 dB

e ndo 0 dB como é citado em varias referénciambifdificas.

2.2. Capacidade do Canal Rayleigh seletivo em freqiiéncia para
transmissao multiportadora

Nesta secdo é explorada a metodologia de calculcapacidade em canal com desvanecimento
Rayleigh plano. Também séo tecidos alguns comest&obre a capacidade de canais paralelos
como aqueles identificados em um sistema com ntadtiportadoras e, a luz dos conceitos
abordados na secédo anterior, sdo apresentadoslipneo¢éos e resultados de calculos de capacidade
do canal com desvanecimento Rayleigh seletivo emufncia, para um sistema com multiplas

portadoras.
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2.2.1. Capacidade do canal com desvanecimento Rayleigh plano

Segundo William C. Lee [Lee90], a capacidade de canal com desvanaxiRayleigh plano deve
ser calculada em seu sentido médio. De acordo com Lee, se € sabideelpgdo sinal-ruido varia
com o tempo devido ao desvanecimento Rayleigh [Jak94], a capacidadediestadd canal
poderia ser calculada segundo a expressdo (2.9), condicionada a amplitdesvalmecimento
naquele instante. A capacidade média do canal poderia entdo sexdeafmui uma média em todas
as possiveis amplitudes do desvanecimento, de maneira similar aocugualréente feito para o
calculo de probabilidade de erro de bit nesse tipo de canal. Em terab@saticos, seja a funcéo
densidade de probabilidade da relacdo sinal-ruido em um canal com deseatedrayleigh
[Jak94, p. 231], [Yac93, p. 101]:

p(y) = %GXP(—V/F) , ¥20 (2.23)

0,y<o0

ondel é a relacdo sinal-ruido média gnou sejd = E()), sendo Ef o valor esperado ou média
estatistica d¢z Fazendo o uso de (2.9) pode-se determinar a capacidade instantaneaeméilisla

por segundo, condicionada a um valongdeara entrada e saida continuas:

C”(y) = Blog,(1+y) (2.24)

E a capacidade média do canal com desvanecimento Rayleigh, taneldé@a em bits por segundo,

poderia ser entdo determinada por [Lee90, p. 188]

(Chapeen) = | Blog, (1+) p(y)dy = § log, (1+ y)% exd-y/T) & (2.25)

William C. Lee fornece, em [Lee90], uma solu¢do numérica paxprassao (2.25) em funcao da

integral exponencial Ex}. Tal solucédo leva a

(Craayiin) = ~Blog, () E"Ei(-1/T) (2.26)
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onde a integral exponencial é definida por [Lee90] [Mat01] como:
) A (_X)a
Ei(-x)=E+In(x) + > +~—— (2.27)

sendoE a constante de Euldg,[10,577215665, A € o limite superior do somatdrio que em teoria €
infinito, mas para valores dex| na funcdo Ei§) menores que 4A = 100 representa uma 6tima
aproximacdo para fins de célculo numérico [Mat01]. Entretanto, um esmetido em [Lee90]
levou a um pequeno desvio nos resultados apresentados pelo autor. Estebémofta observado
por [GUNn96]. Estas constatacfes, contudo, ndo torna invélida a idéia deladganédia proposta
por Lee e também por outros autores. Mas, embora a expressao (22baséta, sua obtencéo
aparentementetuitiva ndo permitiu que fosse investigado em quais situacbes e condicdes ela
vélida. Preenchendo esse vazio, A. J. Goldsmith [Gol97] relne expresséesspiaacao da
capacidade em um canal com desvanecimento, fundamentadas pela tedoendagdo. Os casos
considerados em [Gol97] sdoiftjormacéo de estado de cahabnhecida pelo transmissor e pelo
receptore 2)informacgéo de estado de canal conhecida apenas no receptor

Segundo A. Goldsmith, célculos de capacidade em canais variantespag ¢em estado de
canal conhecido tanto pelo transmissor quanto pelo receptor, foram angmalconsiderados por
J. Wolfowitz [Wol64]. De acordo com Wolfowitz, conforme citado em [Gql®Bgjag[i] um
processo aleatério estacionario e ergddico, representando o estado Idgueaaasume valores
dentro de um conjuntd de canais discretos sem memoéria. ££jg a capacidade de um canill
U, medida em bits por uso do canal(a) a probabilidade ou fragcdo de tempo em que o canal se
encontra no estado. A capacidade deste canal variante no tempo (CVT) é dada por [Wol64,

Teorema 4.6.1]:

Cevr = D, C(U)p(u) (2.28)

uu

! Tal erro se refere a troca do sinal na exponedei@xpressao (2.26) e a propagacéo desse errarparsimplificacéo
dessa expresséo.

2 por conhecimento daformacéo de estado de carmitende-se a perfeita estimacéo dos “ganhos” dal em cada
instante. No receptor esta estimativa pode seizegk através da insercao de tons piloto em “nulims®spectro de
transmissdo, considerando que o desvanecimentoagexatamente como aquele percebido nos tons pBgo8].
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Agora considere um canal AWGN com desvanecimentitipficativo e que os “ganhos” do canal
g[i] correspondem a um processo aleatério estacior&igodico. A capacidade do canal AWGN
invariante no tempo com relacao sinal-ruido mégiade ser calculada por (2.24). Seja ep(@p=
p(y[i] = ) a distribuicdo de probabilidades da relacdo simalo. A capacidade do canal com
desvanecimento Rayleigh, de acordo com (2.28),tadagpara o caso continuo, corformacao de

estado conhecida pelo transmissor e pelo recesgod entdo

(Car) =] C" Py =] Blog,@+y)p(y)dy (2.29)

Este resultado coincide com (2.25) e uma expresgéivalente € também apresentada em [Big98,
p. 2627]. Nota-se que (2.29) parece ser valida guaaiuer distribuicdo da relacao sinal-ruiolg).

Resultados apresentados em [Gol97] demonstramsguacondicéo de compatibilidade
satisfeita, para uma poténcia de transmissédo cuasta conhecimento do estado de canal no
transmissor ndo eleva a capacidade. Portanto, ogneasos considerados nesta tese atendem a essa
condicdo e a poténcia de transmissao € constarde;ge utilizar a expressao (2.25) para o célculo
de capacidade comformacado de estado de canal conhecida apenasrpelptor Nesses casos, 0o
uso de informacédo de estado de canal somente eptoecalém de apresentar baixa complexidade,
leva a uma capacidade que € igual aquela que pasierobtida com a regra 6tima. Essa regra 6tima
se refere a adaptacdo de poténcia e de taxa denismdo ao canal. Obviamente, tal regra pressupde
0 conhecimento e uso da informacédo de estado @ iwariransmissor e no receptor, 0 que por sua
vez leva a necessidade de um canal de realimentag&ode erros e sem atraso, entre receptor e
transmissor.

O conceito de capacidade média pode ser esteddidlorma que, admitindo conhecidas as
estatisticas do desvanecimento, seja possivelaefefilculos computacionais bastante exatos. Seja
g[i] o ganho ou estado do canal em cada instantenagoteliscreta. Suponha que seja possivel
gerar, por computador, um numeko suficientemente grande de valores g€, segundo a
distribuicdo de probabilidades do desvanecimentasiderado. A capacidade média do canal

variante no tempo (CVT), em bits por segundo, paudéo ser estimada por:

! A condigdo de compatibilidade é satisfeita searshgs do canal sdo independentes e identicamesttidalidos (i.i.d)
e se a distribuicdo de probabilidade de entradangaemiza a informacdo muitua € a mesma independente do
estado de canal.
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(Cour)= )I(i[nm%ﬁ Blog, (1+T ¢’[1) (2.30)

ondel é a relacdo sinal-ruido média local no canBbdi] = y{i]. Por X suficientemente grande
entende-se um valor tal que a expressao (2.30)ripara um resultado satisfatorio. Os resultados
apresentados nesta tese foram estimados utilizeende-10.000 em (2.30).

A Fig. 2.4 apresenta resultados de célculo déefia espectraQCé*\,T>/B em um canal com

desvanecimento Rayleigh plano para os casos:

1) solucao de (2.25) por integracdo numeérica,
2) solucgéo de (2.25) pelo métodoMente Carlg
3) solucdo numérica de (2.26) e

4) solucdo numérica de (2.30).

Os resultados obtidos para todos estes casos dearaps coincidentes e, para ndo dificultar a
visualizacdo na Fig. 2.4, apenas aqueles queantilia expressdes (2.26) e (2.30) sdo apresentados.
A eficiéncia espectral para o canal AWGN com emtradsaida continuas também é apresentada
como referéncia. O resultado obtido em [Lee90] &mlé registrado na Fig. 2.4, demonstrando o
erro causado pela aproximacdo adotada pelo auiocigalmente para valores mais baixos de
relacdo sinal-ruido.

No caso do uso da expressdo (2.30), foram geradosgmputadorX = 1.000 valores
temporalmente descorrelacionados da variavel alaajé], com distribuicdo Rayleigh. O limite da
integracdo numérica segundo (2.25) foi adotado cb@ho Todos os resultados obtidos coincidem
com aqueles correspondentes fornecidos em [Ald&AI97], [GUNn96] e [Oza94]. Desta forma,
pode-se considerar que a expressao (2.30) repaeseann simples forma de estimacdo da
capacidade de qualquer canal variante no tempajedgsie a condicdo de compatibilidade
anteriormente descrita seja satisfeita.

E importante ressaltar que, apesar da capacidadmrmi com desvanecimento Rayleigh
plano ndo se apresentar significativamente distdateapacidade do canal AWGN (cerca de 2 dB

para valores mais altos de relacdo sinal-ruidoromde 1 dB para valores baixos de relacéo sinal-
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ruido) o uso de diversidade [Jak94] pode levampacidade do canal Rayleigh a valores ainda mais
proximos da capacidade em AWGN [Lee90], [GUn96]loPX]. A diversidade € um método
conhecido e usual que reduz a probabilidade de@wna de desvanecimentos profundos no sinal
recebido ou, equivalentemente, procura aproximaomportamento do canal de Rayleigh do
comportamento do canal AWGN. Esta aproximacdo awsgianizacao” é tanto maior quanto mais
elevada a ordem da diversidade [Pro95], [Ben99y99.

Eficiéncia Espectral, bits/s/Hz

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30
Relag&o sinal-ruido, dB

---+ AWGN

> Conforme(2.26)

©-© Conforme(2.30)

==+ Conforme[Lee90]

Fig. 2.4. Eficiéncia Espectral para canal Rayleigh e AWGN.

2.2.2. Capacidade de multiplos canais AWGN em paralelo

Seja um conjunto d# sub-canais AWGN sem memodria e discretos no teeyjas variancias de

ruido s&oa?, ..., o7 . Admita que a poténcia total de entrada do casallsnitada, ou seja:
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S < (2.31)

m=1

A capacidade é alcancada escolhendo-se como entvadaveis aleatérias gaussianas
estatisticamente independentes, de média nula eadé@ncia x> =¢&_; com &, satisfazendo a

[Gal68. p. 344]

o2+¢& =1, parag? <] (2.32)

£, =0, parag? =] (2.33)

e onde] é escolhido de tal sorte qii& = &. O principio ditado pelas expressdes (2.32) e8]23
conhecido conprincipio do enchimento de agua capacidade do canal (conjuntoMesub-canais)

sera entdo [Gal68, p. 344]

M
c :Z‘élog{ﬂ%} bit/dimensa (2.34)

m

De forma analoga a obtencdo da expressao (2.9tiagmexpressao (2.8), o resultado (2.34) pode
ser estendido para o caso continuo onde cada sab-€dimitado enAf Hz. No intervalo der
segundos havera no maximéA? sinais ortogonais. Sendo cada sub-canal utili2ddd vezes para

a transmissao deTAf sinais emT segundos, a capacidade por unidade de tempo pesamabd
continuo com poténcia de transmissao limitada aerapacidade definida em (2.34), multiplicada
por ZTAf. Considerando ainda as relacdgs® = No/2 e &, = P/2Af [Woz65, p. 323], a capacidade
dada por (2.34), por unidade de tempo, pode seegs® por:

* % M P -
C =N Aflog,| 1+—" | bit/s (2.35)
2 92[ N Af]

m=1 0

ou seja, a capacidade de um conjuntoMlecanais AWGN em paralelo € igual a soma das

capacidades individuais de cada canal. Essa caolcié atingivel com a adaptacdo do sinal de
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entrada ao canal segundgponcipio do enchimento de aguwacom, obviamente, um complexo
esquema de codificacdo de canal, conforme indiearema da codificacdo de canal de Shannon.

O modelo de um sistema com multiplas portadomasca&nal AWGN, pode ser visualizado
como um conjunto de sub-canais AWGN independeiteasapacidade total desse canal pode ser
entdo expressa por (2.34), lembrando que, se passea largura de faixa total do canal é plana e
valeB = MAf e a poténcia total de sinaPé& P, + P, + ... +Py, a capacidade encontrada com o0 uso
de (2.34) é igual aquela que seria obtida a pdetif2.9). Isto permite dizer que o uso de sistemas
com multiplas portadoras em canal AWGN com respesta freqiéncia plana, fase linear e

densidade de ruido uniformemente distribuida nddbaitil ndo traz beneficio.

2.2.3. Capacidade do canal com desvanecimento Rayleigh seletivo em freqiiéncia
para transmissdao multiportadora

Conjectura-se que os limites de transmissdo paraist®ma com multiplas portadoras, em canal
com desvanecimento, possam ser estimados a partioriteito apresentado na subsecdo anterior
sobre canais gaussianos em paralelo. Entretanta,qo@ isto possa ser admitido € preciso que as
estatisticas do desvanecimento sejam adequadamesattas em consideracdo. Em [Gol00], L.
Goldfelf e V. Lyandres demonstram procedimentosselltados referentes ao céalculo da capacidade
do canal multiportadora seletivo em frequéncia, iaiddo que os desvanecimentos nas sub-
portadoras (ou sub-canais) sado diferentes enecenstantes (planos) e que a poténcia de ruido é
uniformemente distribuida na banda total do candtiportadora. No modelo adotado em [Gol00],
um elemento de estimagdo dos ganhos em cada sabecam elo de realimentagcao perfeita (sem
ruido e sem atraso) entre transmissor e receptanigan que a informacéo de estado de canal seja
conhecida tanto pelo receptor quanto pelo transmig®ssa forma Goldfeld pode obter uma regra
O0tima de adaptacdo da poténcia de transmissdo € s#b-canal procurando maximizar a
capacidade média total do canal multiportadora.método de adaptacdo sugerido em [Gol00], a
poténcia de transmissdo em um dado sub-canal émpiopal a diferenca entre a atenuacdo média
de poténcia causada em todos os sub-canais e wagdende poténcia causada no sub-canal em
guestdo, ou seja, maior poténcia € alocada aosscastativamente melhores (menos atenuados).

Este método é analogo conceitualmentpratcipio de enchimento de agua
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Para o caso de desvanecimento Rayleigh planoat @aito, o resultado obtido em [Gol00]
coincide com aqueles apresentados na subsecaod2ssé trabalho. Para o caso das poténcias de
transmissdo em cada sub-canal serem iguais enttensise a situacdo equivalente a nao se ter
disponivel a informacédo de estado de canal noriagsr. Para este caso, a capacidade do canal

multiportadora com desvanecimento Rayleigh, medidaatspor dimenséao, vale [Gol00]

<C*Rayleigh> = _% M e]/rEI(_]/r) (236)

Tomando como referéncia os comentarios registrémolps apds a expressao (2.8) e a regra de

conversado de bases logaritmicas, pode-se exp(8s3@) em bits por segundo, levando a:

(Crayieign) = ~MAT log, (e) € Ei(~1/T) (2.37)

ondel é a relacdo sinal-ruido média, com valores idéstem cada sub-candl € o nimero de
portadoras (sub-canaid)f é a largura de faixa dos sub-canais (com valaligara todos os sub-
canais) e Eif) é a integral exponencial ja definida pela ex@eg2.27).

Conclui-se entdo que, para um canal com desvaaatis) Rayleigh independentes e
identicamente distribuidos (i.i.d), com portadoras contiguas e largura de faixa tbAf, com
informacdo de estado de canal conhecida apenasreedptor, com poténcia de transmisséo
uniformemente distribuida e com poténcia de rud#miica para todos os sub-canais, a capacidade
de canal & vezes a capacidade em cada sub-canal, conforena ditpresséo (2.37).

2.3. Analise para o sistema MC-DS-CDMA modificado

Nesta secéo, o sistema MC-DS-CDMA originalmentg@sto em [Sou96] € interpretado e descrito
de forma mais detalhada que aquela resumidamegistragla no Capitulo 1. As principais
expressfes que permitem a andlise completa donsisigginal sdo ainda apresentadas nesta se¢ao
objetivando oferecer fundamentos aos calculos gacidade aqui apresentados e a avaliacdo do

sistema MC-DS-CDMA com os esquemas de codificagamadal sugeridos no Capitulo 5.

40



2.3.1. Introducgao

As figuras correspondentes as estruturas do traeeme do receptor do sistema MC-DS-CDMA
em estudo, bem como aquela correspondente ao sgdectinal modulado na saida do sistema, ja
foram apresentadas no Capitulo 1. A Fig. 1.6 mastatrutura do transmissor do sistema para um
usuario qualquer, a Fig. 1.7 ilustra o espectrgidal de saida do transmissor e a Fig. 1.9 mostra a
estrutura do receptor.

Para que seja possivel a sobreposicdo de 50% ¢gestres de todas as portadoras
moduladas, o espacamento entre as freqlénciasisadrcada uma delas devera ser igual a metade
do espacamento nulo-a-nulo do espectro de uma dejate forma equivalente, igual ao reciproco
da taxa dechips da sequéncia codigo utilizada, o que garantirdgortalidade temporal entre os
sinais transportados por cada portadora modulada.

O indice de cada uma das portadoras moduladaspectes resultante (veja Fig. 1.7) esta
associado as frequéncias das portadoras em cad@aivh ramos de saida do conversor S/P e em

cada uma daSréplicas geradas nesses ramos, conforme iluspredd=ig. 2.5.

1 2 .. M

1 2 3 4

M +1 M+2 .. 2M

. . Cl@ [5 6 7 8|(®)
9 10 11 12

(S-D)M +1 (S-)M +2 ... SM

Fig. 2.5. Arranjo para determinacgdo do indice de cada poriado sistema MC-DS-CDMA
modificado em funcéo dd e S (a) arranjo geral e (b) arranjo p&rla= 4 eS=3

Os elementos das matrizes da Fig. 2.5 corresporatesnindices das portadoras no espectro
resultante e os indices das colunas e linhas astariados aos indices das portadoras usadas em
cada ramo do conversor S/P e em cada réplica geradam ramo especifico, respectivamente.
Assim, por exemplo, partl = 4 eS = 3, a portadora de niamero 5 no sistema corregpand
portadora utilizada na saida 1 do conversor S/Rr{adl do arranjo) e réplica 2 (linha 2 do arranjo)
Esta regra garante maxima separacao entre as @gaigague transportam as réplicas de um mesmo

bit, garantindo assim maior eficiéncia da diverdel@m frequéncia. Pode-se interpretar tal regra
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como uma regra de entrelacamento de bloco do fijma-coluna para as réplicas dos bits
transmitidos, no dominio da frequéncia.

Numa andlise alternativa, sprepresenta o indice absoluto das portadoras nuakilaa
saida do sistemag,= 1, 2, ... MS sep representa o indice de cada um dos ramos do cam@iP,
tal quep = 1, 2, ...M, e sev representa o indice de cada réplie, 1, 2, ....S matematicamente

estes valores se relacionam através de:

g=p+M(¥ -1 (2.38)

SeW é a largura de faixa disponivel, para o caso deistema CDMA com portadora Unica esta
largura de faixa (nulo-a-nulo do lobo principal despectro do sinal modulado) vale
aproximadament®/ = 2/T.;, ondeT.; é a duracdo de uchip da sequiéncia pseudo-aleatéria usada
nesse sistema com portadora Unica. Para que saji@dana mesma largura de faixa para o sistema
MC-DS-CDMA, o comprimento,N, da sequéncia pseudo-aleatéria devera ser adegeats
dimensionado. Tem-s®IS portadoras ortogonais com sobreposicdo de 50%eds 8spectros
modulados (veja Fig. 1.7 no Capitulo 1), o que lavama largura de faixa total & = 2/T.; =
(MS+1)(1/2)(2I), sendoT. a duracdo de urohip da sequéncia pseudo-aleatéria usada no sistema
MC-DS-CDMA. ComoN =T/T; = MT,/T,, tem-se

N (2.39)
MS+1 *

ondeN; = Ty/T.1 € comprimento da sequiéncia PN para o caso dedpaatanica. Como brevemente
citado no Capitulo 1, as sequiéncias-codigo pardeterminado usuario podem ser iguais em todos
0s MS ramos, como aqui considerado, ou podem correspanpartes de uma seqiéncia PN longa.
Nesse segundo caso tem-se a possibilidade de seo@dao mais usuarios no sistema, em
comparacao ao uso de sequéncias idénticadBoamos [San96], e pode-se operar com partes de
comprimento relativamente pequeno, dada a dificldd#e se encontrar cédigos curtos e com baixa
correlacéo cruzada.

A possibilidade de sobreposicdo entre portadorasdufadas contiguas traz um
correspondente aumento no ganho de processamensst@ma. Por exemplo, para 50% de
sobreposicao tem-se, conforme pode ser visto nalFlg um ganho espectral, definido como a
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relacdo entre a largura de faixa necesséria semquimiasobreposicao espectral e aquela com a

sobreposicao considerada, de:

MS(2/T,) _ 2MS (2.40)

* T (MS+D(UT,) MS+1

Nesse caso, com o0 aumento do prodd® o ganhoGg torna-se aproximadamente igual a 2 e o
ganho de processamento do sistema é também apdarmeate duplicado, como pode ser notado
através da Fig. 1.7.

Como também citado no Capitulo 1, uma das pringiparacteristicas do sistema proposto
por Sourour e Nakagawa [Sou96] se refere a poskiigé de reducdo da complexidade em relacéo
ao sistema com portadora Unica, utilizando apemaflino casado por portadora. Isto somente pode
ser conseguido se: 1) o canal ndo provocar nenkBpair@mento temporal - 0 que equivale a existir
somente um percurso de propagacdo para o0 sinagnti@oho ou 2) cada portadora sofrer
desvanecimentos independentes, porém aproximadaméarto. Como a primeira alternativa é
pouco provavel de acontecer em um ambiente de doag@#® movel real, resta considerar a
segunda. Através da adequada escolha dos parakea&pode-se ter a largura de faixa de cada
portadora modulada inferior a largura de faixa deré&ncia do canal. Dessa forma o canal se
comportara como se houvesse apenas um Unico peparportadora e possibilitara a utilizagéo de
um unico filtro casado (em vez de um receptor RAKH) cada um doslS ramos. Tal situacéo é

alcancada quando [Sou96]

MS>2L, -2 (2.41)

ondeL; € o numero de percursos que podem ser discrimsrnaelo sistema para o caso de portadora
Unica. Se esta condicdo for satisfeitap nimero de percursos que podem ser discriminaelos
sistema MC-DS-CDMA, ser& igual a um, posto que:

! Na realidade, quando da ocorréncia de desvanetirsetetivo em um canal de radio mével com malsiglartadoras,
pode-se considerar que o desvanecimento por poatadodulada seja plano apenas no limite em quareroM de

portadoras do sistema tende a infinito. EntretapémaM suficientemente elevado pode-se obter baixa epdel de
envoltoria entre as componentes de freqiéncia efa partadora modulada, fazendo com esta aproximsgfo
razoavel e torne realizavel a andlise matematicsisiema.
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|_={2(L1-1)J+1 (2.42)
MS+1

Na analise feita por Sourour e Nakagawa foi comadte o caso geral em que o receptor de um
usuario é formado pdv subsistemas ou grupos e cada subsistema ou gropiste desreceptores
RAKE, um para cada portadora utilizada. Cada recdpRAKE consiste dd filtros casados com os
primeirosA percursos gerados pelo canal e separados noogcapido K A< L.

Talvez a observacao mais importante sobre os agegltanaliticos obtidos por Sourour e
Nakagawa esteja relacionada a possibilidade dengddede um desempenho superior aquele
demonstrado pelos receptores RAKE, dependendo elguada escolha dos paramethse S
principalmente. Esta superioridade comeca a seupomr quando o sistema MC-DS-CDMA
proposto vai da implementacdo da diversidade déptod percursos, tipica dos receptores RAKE,
em direcdo a diversidade em frequiéncia propostagigtema.

2.3.2. O modelo do canal

O modelo do canal utilizado nas analises de Sowddakagawa [Sou96] é aquele que apresenta
como resposta ao impulso um continuo de multiplescyysos de propagacdo, discriminaveis
guando o canal apresenta atrasos entre eles maiongsiais a duracdo de uchip da seqiéncia
pseudo-aleatéria - é a condicdo de separabilidddelnglés, resolvability conditioh do canal
[Tur80]. Cada percurso é afetado de maneira indkpea pelo canal por um desvanecimento
multiplicativo com distribuicdo de Rayleigh.

Para representar o canal foi utilizado como ref@eééa modelo de uma linha de atraso com
derivacdes (do Inglésapped delay linetal qual aquele proposto por J. Proakis em [FAroOS
atrasos entre as derivagbes foram considerados comeo varidvel aleatéria com distribuigéo
uniforme entre [(0.), ao contrario dos valores fixos @igconsiderados por Proakis. Foi considerado
um controle de poténcia no sistema original destate que o canal pudesse ser considerado
estatisticamente idéntico para todos os usuarmtink reverso. Foi considerado ainda que o canal
se mantém constante por um intervalo de tempo spwrelente a duracdo de um simbolo da

modulacdo. A resposta ao impulso do canal pode eetécaracterizada por
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() =3 W B -1,) (2.43)

ondeL € o nimero de percursos discriminados pelo siseama@ada portadora recebid#, m | =
BemEXP(i.m) € uma variavel aleatéria gaussiana complexa danméla e varianciai® et = ( -
1)T. + 4, € o atraso sofrido pelo sinal ir@simo percurso dk-ésimo usudario, considerado igual
para todas as portadoras do mesmo usuario. O imditiferencia a resposta ao impulso para cada
portadora utilizada. Os atrasogk{} sdo variaveis aleatérias independentes e idenBote
distribuidas para todoel, com distribuicdo uniforme em [Q). Os fatores multiplicativos em cada
percurso, ou ganhos do canat{,}, s@o independentes entre si para diferektesdependentes
para diferentef, independentes e identicamente distribuidos pfgeedtesk e mesmd, devido ao
controle de poténcia, e correlacionados para difesen e mesmok e, isto €, quando diferentes
portadoras transmitidas pelo mesmo usuario penterame mesmo percurso, elas estardo sujeitas a
desvanecimentos correlacionados. A quantidade delagdo dependerd da separagcdo entre as
freqUéncias que transportam as réplicas dos bitsfdemacdo em relacdo a largura de faixa de
coeréncia do canal. Em situacgdes reais existiradeteaminada correlacdo entre as réplicas dos bits
transmitidas em intervalos de tempo distintos, rvaie@s estes determinados pelos blocos de
entrelagamento temporal. A quantidade de correldgefendera da relacdo entre estes intervalos e o
tempo de coeréncia do canal. Essa correlacdo faiderada nula por Sourour e Nakagawa em
[Sou96], ou seja, foi admitido entrelacamento teraloerfeito.

Foi ainda considerado que a energia total do sewdbido € a soma das energias em cada
um dos percursos de propagacao, obedecendo-seradiicente a normalizacao

Y ot=1 (2.44)

Dois perfis de distribuicdo da intensidade de po#&rdos percursos de propagacdo foram
considerados em [Sou96]: perfil com distribuicdo uniformee o perfil com distribuicdo

exponenciglpara os quais tem-se, respectivamente:
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o2=1 e  o?=o? exr{_%j (2.45)

onde® est4 associada a taxa de queda da intensidadgeddtidos percursos de propagacdo com o

tempo, no perfil exponencial,@” é dado por

. _ 1-exd-1/0) 2 46
% 1-exp-L/0O) (249

Os resultados apresentados neste capitulo foramhoshtonsiderando-se o perfil de distribuicdo

uniforme para a intensidade de poténcia dos ma#tipercursos de propagacao.

2.3.3. Interferéncias

O sinal transmitido pelo usuarlono sistema MC-DS-CDMA modificado original [Sou96hpm

sinalizacdo BPSK, tem a forma:

5.0 = S V2Pb, (D3, () cOS@, 1+ 2.0) (247)
mL
onde (P)*2 representa a magnitude de cada simbolo transnmitidointervalo de temp® = MT, e
P é a poténcia de transmisséo por portadmfal] {+1} € um bit do usuéari no ramop =1, 2, ...,
M. a(t) O {£1} é a sequéncia de espalhamento para o uskididermo em co-seno corresponde as
portadoras e respectivas fases utilizadas no tiasemdo usuarik, ondem = 1, 2, ...,MS as
identificam.
O sinal recebido na estacao-base para o sistemBMCDMA comK usuarios assincronos

tem a forma [Sou96]

K MS

rt) =n(t)+ \/ﬁz ZZL: B bk,p(t -t —rn)at-t, —r)cos@,t + @, ) (2.48)

k=1 m=1 =1
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onde n(t) é o ruido aditivo gaussiano branco de média Buldensidade espectral de poténcia
bilateral No/2 watts por hertzgy m| € a fase do sinal recebidoreé o atraso de propagacéo para o
sinal do usuaridk. Gcm, representa o desvanecimento multiplicativo contriliicdo Rayleigh
(envoltodria da variavel aleatoria gaussiana congptéy,).

As variaveis de decisdo nas saidasSibfltros casados do receptor para o sinal do usuéri

1, segundo a regra de combinacédo EGC, sdo somadaopmar a variavel de decisao final:

Z|pziizqyn:/7+D+ll+I2+I3+l4 (2.49)
v=1n-1

ondev corresponde ao numero relativo de cada portadaraalde um grupp, p=1, 2, ..M e
representa o namero de filtros casados por podadmebida. Pard = 1 tem-se um anico filtro
casado por portadora, enquanto que paral tem-se um receptor RAKE debracgos para cada
portadora. A variavey, ja definida pela expresséo (2.38), € o nUmerolatisde cada portadora no
sistema - por exemplo, a frequéneia 2 do grup@ = 1, paravl = 4, corresponde a freqiéncia de
nameroq = 5 no sistema. Se as portadoras utilizadas mensspossuem freqiéncia angulay=
wi+(m— 1)27T,, ondem = 1, 2, ...MS é o niumero absoluto de cada portadofa € a duragéo de
um chip da sequéncia de espalhamento, através do valppdde-se garantir a maxima separacao
entre as portadoras dos bits idénticgscorresponde a componente de ruido aditivo gaussian
branco de média nula e varianblglf SA/4 eD é o sinal desejado do usuario em analise (usli@rio

referente a um Unico bit recebido (bit de indicee0)ale
3 P 0 S 4 2
D= \/;T DZ;Z; Brn (2.50)
Observando a expresséao (2.49), nota-se a presermgatio tipos de interferéncia, que sao:
o |, - interferéncia devida ads- 1 percursos de propagacédo diferenten, dmusada pela mesma
portadorag do mesmo usuario= 1;

o |, - interferéncia devida ads- 1 percursos de propagacéo diferenten, dmusada pelas outras
portadoras diferentes dedo mesmo usuario= 1;
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o I3 - interferéncia devida ads percursos de propagacédo, causada pela mesma porgaddos
outros usuariok = 2, ...K;

o l4 - interferéncia devida aok percursos de propagacdo, causada pelas outras portadoras

diferentes de, dos outros usuarids= 2, ...K.

Em [Sou96] foi considerada a aproximacdo gaussiana [Rap96], [Kon96, p. 245]Japara
interferéncias. Nessa aproximacao, essencialmente baseddarama Central do LimitfPap91],
a soma de varios sinais interferentes em um sistema CDRksgderada como possuindo uma
distribuicdo gaussiana com média nula. Dessa forma, para a a@oéissempenho do sistema basta
gue sejam calculadas as variancias das interferéncias codagle@om essas variancias e
conhecendo-se as estatisticas do desvanecimento, pode-se avatiaaraealie 0 desempenho do
sistema em termos de probabilidade de erro deebsusrelacédo sinal-ruido média por bit recebido,
partindo-se do principio que o receptor 6timo nesse caso é um receptitrosnsasadas O uso
da aproximacao gaussiana introduz erros na analise, principalmerasondecserem considerados
baixos fatores de espalhamento [Hwa98]. Mas considerando que o preseaiteotndo procura
mostrar o desempenho real do sistema analisado, e sim aquelensaiféd comparacgdes relativas
propostas, a utilizacdo da aproximacgdo gaussiana € justificada.

Sourour e Nakagawa [Sou96] chegaram a uma expressao final de délgubbabilidade de
erro de bit que apresenta somente solu¢cdes numeéricas. Como a modillagéa para analise do

sistema € a modulagdo BPSK, a probabilidade de erro de bit em flanganavel de decisdo obtida

BER=q |EL4lPl (2.51)
Var[Z, | p]

ondeE[Z; | p] é a esperan¢ca matematica ou valor médio da variavel de decisdo, dada por

vale

! Com a aproximagéo gaussiana, admite-se como oeo&ino o receptor com filtros casados. Quandpraxamacéo
gaussiana ndo € considerada e os sinais intedsr@® outros usudrios sdo levados em conta pamaedb da
informagédo transmitida por um determinado usudriceceptor 6timo pressupde o0 uso de alguma técleadeteccao
multiusuario. Este tipo de deteccdo tem como olgjadi cancelamento de interferéncias e, portantalet@ eliminar ou
reduzir o efeito de saturacdo da taxa de erro deobi 0 aumento da relagdo sinal-ruido presentadguae utiliza o
receptor convencional com filtros casados.

48



P S A

ElZ, | p] = gTZZﬁmM vt (2.52)
v=l n=1

Var[Z, | p] € a variancia dessa variavelQ¢*) é afuncdo de probabilidade gaussiafRap96],

funcdo esta que pode ser definida atravdsmigiio erro complementar

Q(X) = %erf({%] (2.53)

A resolucdo de (2.51) envolve solucdes numéricas da integral que fazdpastia definicao; o
método utilizado por Sourour e Nakagawa para resolvé-la foi o métddorde Carlo[Pap91].

Em [Sou96] os resultados apresentados foram obtidos levando-se em possibdidade
de utilizacdo de qualquer tipo de sequéncia pseudo-aleatéria no siSemda. como base o
trabalho de Pursley [Pur77a], [Pur77b], expressdes analiticas fordoridiks e levaram a
conclusdo por parte dos autores, atraves dos resultados numéricos obtidmsandlise de um
sistema CDMA utilizando-se sequéncias codigo aleatorias lewal@es intermediarios de
desempenho quando comparada com analises que consideram sequUéncias d&digalrea
conclusao simplifica significativamente os célculos de interferéncia.

A variancia da variavel de decisdo em (2.51) pode ser decompoSta{ein| p] = Var(n) +
Var[l,] + Var[l;] + Var[lsg] + Var[ls). Os valores originalmente deduzidos por E. Sourour e M.

Nakagawa em [Sou96] levam a

NTS! PST P2 PSIT?  PAT2
T PN AN e Ve LS (259

var{Z, | p] =

onder é chamado parametro de interferéncia [Bor79], que para sequér@Essias pode ser

simplesmente determinado por

r=2(K -1)N?2 (2.55)

O parametro de correlacéo cruzad@ambém definido em [Bor79], para seqiéncias aleatorias vale
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1= (K ~IN? (2.56)

As demais variaveis desconhecidas em (2.54) sdo determinadas dasegpressoes (2.57), (2.58)

e (2.59) a seguir.

i MS 1
Q= 2.57
Z 2 [m-p-@v-IMP (2.57)
Zp+(v-)M
A n-/]—l A
X, = ZN(A —Zaj] *52 > (2N -2 +2n-1)g,0, (2.58)
n=1 n=ll=n+1

—2NQ( ZJ] zz(d 7 222(2N -2l +2n-1)0,0, (2.59)

Por fim, a relacdo sinal-ruido de referéncia no sistema de [Séu@§inida como a relacdo entre a
energia média por bit de informacdo e a densidade espectral deigpaiénwido na saida do
combinador EGC. Esta relacdo sinal-ruido, cujo valor € 0 mesmo em seddia dosM

combinadoresy, p=1, 2, ...M, vale

v=1l n=1

Hiiﬂw (V_l),njz} (2.60)

2.3.4. Capacidade do canal com desvanecimento Rayleigh seletivo em freqiiéncia
para o sistema MC-DS-CDMA com codificador externo — esquema 1— e
combinador EGC

Nesta subsecéo, os procedimentos de célculo de capacidade apresestado8asa2.l e 2.2 e as
expressdes que permitem a andlise do desempenho do sistema MOMASraibdificado, estas

consideradas na subsecdo anterior, sdo combinados e aplicados ao catapaciiade deste
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sistema, presumindo-se quesguema He codificacdo de canal seja aquele em que o codificador é
colocado na entrada transmissor do sistema (entrada do conversemo3iegodificador é colocado

na saida do conversor P/S do receptor. Nessa situacdo, o conversafd?&h@almente operaria
com valores reais, permitindo que o decodificador faca uso de entuagas para decodificacao, e

0 elemento de decisdo seria localizado na saida deste decodif@ahor alternativa em termos de
implementacdo, o conversor P/S poderia ser excluido, dando lugar ao dadodifjue operaria
comM entradas suaves, fornecendo em sua saida os bits de informacadastioma taxa igual a
taxa de informacdo na entrada do transmissor do sistema. Podectsmsar oesquema Ide
codificacdo de esquema convencional. A Fig. 2.6 apresenta o diagramaasinidgsor e a Fig. 2.7
mostra o diagrama do receptor para o sistema MC-DS-CDMA codificado segasgoema .1

1—r— Tll

ek

c(t) cosmf,,t)

Sinal
MC-
DS-
c(f) cosnf, t) CDMA
2

)
!
&

Dados| Codificador
—»{ decanal —

de taxaR,

i
|
-

c(t) cos@mft)

|\;| j: T[S@aé()—nws

c(t) cos@nf 1)

Conversor Série/Pardelo
SP

Fig. 2.6. Transmissor para o sistema MC-DS-CDMA modificadmco
codificagédo de canal segundesguema 1

A partir da expresséao (2.50) pode-se concluir que o valor médio de ssaillaado combinador do

receptor de um ramp, p = 1, ...,M qualquer (veja Fig. 1.9 do Capitulo 1) para o usuario 1, no

instante de decisdpvale
Dfi] = ig[i]\ET (2.61)
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conforme seja transmitido o bit 0 — sinal nega&o (2.61), ou 1 — sinal positivo em (2.61). A

variavelg[i] representa a influéncia no valor médio dessd smauncédo do desvanecimento e vale

S 4

dil=> > Al (2.62)
v=1l n=1
onde S € o numero de repeticbes dos bits transmitidoscada um dosvl ramos de saida do
conversor série-paraleld, € o numero de filtros casado por portadora napggeeefilign € 0
valor da variavel aleatéria com distribuicdo Rayfeino instante de tempo discrétpara o usuario

1, portadoray = p+M(v — 1) e bracm do receptor RAKE.

: MR.T, :
I Q |
o " | cos@nf,.t+b.,) o |
r(t : MRT, 9 5 |
,—»@—»L ot w2 gL
| enf,.t+¢,,) E | 32
' | cos@mf,,t +d,. 5 |! =]
C(t) | 21! 21 - (©] — ) §_‘g
I b - ! (0]
| 4@—'10 Ot~ mg' s | | 8F |padog
I I -8%
I 3
! cos@mfg t+bg,) Lo §§
“““““““““““““““““““““ g8
ﬂMDg

Fig. 2.7. Receptor para o sistema MC-DS-CDMA modificado com
codificacdo de canal segundesquema 1

Pode-se interpretar o sistema como teMdcanais aproximadamente planos e independentes (se
parametros do sistema forem adequadamente esalhidefinidos a partir de cada saida do
conversor S/P do transmissor a cada saida de urbimamor no receptor. A luz dos conceitos
anteriormente apresentados neste capitulo podérsemraque a capacidade total sélavezes a
capacidade em um ddd canais, se as variancias de ruido mais interfex€rem cada um dos

canais forem consideradas idénticas

! Como pode ser verificado em [Sou96] e através abaeespondentes expressbes apresentadas nestgocapdt
diferenca entre os valores totais das interfer8nera cada um ddsl ramos do sistema, no receptor. Porém, como
notado em [Sou96] e através das simulac6es e oaaldel capacidade realizados para a composi¢ao triaisatho, se o
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Levando-se em conta que as interferéncias dosdgieabutros usuarios do sistema MC-DS-
CDMA no sinal de interesse podem ser modeladas gaussianas, que a modulacao utilizada € a
BPSK e portanto a distribuicdo de probabilidade maximiza a informacdo mutua é a mesma
(uniforme) para qualquer valor do ganho do canalamacidade pode ser determinada a partir da
combinacgao das expressoes (2.16), (2.17), (2.(B38).

Assim, a capacidade do sistema MC-DS-CDMA modificaaho bits por uso do canal e para

simbolos de transmisséo igualmente provaveis, pedealculada através de:

<CMCDSCDMA> =M L'EanZ _[ P

i=1 —

o yI+dlily o
L X NG 5 (2.63)
yl+di],| =T |log, dy
\ 2 p(y)

onde

5 1 -[y- g[i]\ET]
p[y | +g[i]\/;T] = T exp oo (2.64)

e ainda

+exy

I PY ]
L -(y-g[I]\ETJ
207

p(y) =———1exd

- (y + g[i]\/ETJ
(2.65)
20

Nas expressbes (2.64) e (2.65) o valdr corresponde a variancia total das interferéncias
consideradas no sistema MC-DS-CDMA modificado, maiar@éncia de ruido AWGN, para um
dos ramo9, p = 1, 2, ...,M. Para efeitos de célculo computacional, os limitesntegracdo em

(2.63) podem ser reduzidos. Um valor de seis vezdssvio padrdo em torno das médias das

valor da interferéncia em cada ramo é considergdal ia média das interferéncias ndsramos, os resultados de
simulacao de desempenho do sistema pouco séo agdetdssim também acontece com os resultados delaale
capacidade, como constatado através de investigiag@esiderando ou ndo a diferencga nas interfexénci
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distribuicbes condicionalmente gaussianas em quesdpresenta uma O6tima solucdo de
compromisso entre precisdo e velocidade nos cé&lcatonputacionais. De forma analoga ao
procedimento para determinacéo do valor adequadoete (2.30) pode-se obter um valor também
adequado pard em (2.63). Os resultados obtidos através de (2&@resentados nesta tese foram

estimados utilizando-s¢= 1.000. Entdo, pode-se modificar (2.63) obterelérmlmente:

g[l] T+60

M X {y|+g[|]\/7]
<CMCDSCDMA>=72 (y|+g[|]\/7 J'ng (2.66)

= —g[l] PT -60
sendo as fungbes de probabilidade considerada®.66) (lefinidas como em (2.64) e (2.65).

Para uma modulacdo BPSK cuja energia média porotdmiale Es, portadora Unica, em
canal com desvanecimento Rayleigh plano e densidadectral de poténcia de ruiti/2, a

capacidade expressa por (2.66) pode ser modifeeaesultar em

1y e oly I +dliWE )
(Crayeign) = Y;-gwjariszlJrg[l]\/E)logz o (2.67)
onde
oly | +dlilVE, )= \/IN {_(y_g’\[li]\/E)Z] (2.68)
e

NET

p(y)=L{exp{_(y_?\[Ii]\/gs)z]+ex{_(y+9’\[li]\/gs)z}} (2.69)

A Fig. 2.8 registra resultados de célculo de cajzal®, através de (2.67), para o canal Rayleigh com
sinalizacdo BPSK e informacéo de estado de camddecida pelo receptor, em funcdo da relacao
sinal-ruido. Este resultado coincide com [Bar96, Ei5] e [Won01, Fig. 1]. A capacidade do canal
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AWGN para entrada BPSK e saida continua, calcuddevés da expressdo (2.16), € também

apresentada na Fig. 2.8 para fins de comparacéo.

Capacidade, bit/simbolo

RSR, dB
=== BPSK AWGN
— BPSK Rayleigh plano

Fig. 2.8. Capacidade do canal AWGN e do canal Rayleigh ptema
entrada BPSK e saida continua.

Mais uma vez observa-se que o procedimento deloall®u capacidade aqui sugerido se mostra
bastante simples e correto, posto que (2.30) e7)X2éproduzem resultados ja publicados,
alcancados através de outros procedimentos mateyrmainte mais complexos que utilizam
integracdo numérica e exigem conhecimento da fudeésidade de probabilidade da componente
de desvanecimento na variavel de decisdo consaleNmcaso do uso de (2.66), quande/ouS
forem maiores que 2 tem-se, inclusive, grande ceximgédde de célculo analitico, pois, pelo que
conhece o autor até 0 momento de preparacado @sstaainda ndo foi encontrada expressao exata
que represente a funcdo densidade de probabilidad®ma de ou A variaveis aleatdrias com
distribuicdo Rayleigh, embora existam aproximadizetante precisas.

Na Fig. 2.8 a relacdo sinal-ruido média por bitrdermacédo, RSR, que pode ser definida
como a relacdo entre a energia média por bit denm#cdo e a densidade espectral de poténcia de
ruido na saida do combinador EGC, vale, conforn&®j2 (2.62)
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PT 2
RSR= E 2.70
NoHA l9°] ( )

0

onde Efy’] pode ser obtido através da média temporal

Elg) = im = 3" i) (2.71)

e ondeg[i] é o valor da variavel aleatéria correspondentso@ma de variaveis aleatérias com
distribuicdo Rayleigh, conforme dita a express@62R no instante de tempo discrétdJm valor
finito de X pode ser encontrado de forma que a média calcalndaés de (2.71) tenda a média
estatistica. O valor d¢= 1.000 se mostrou suficiente para os calculdzeets.

A Fig. 2.9 apresenta o resultado de calculo daéefita espectral para o caso considerado na
Fig. 2.8, em funcdo do valor da relacdo sinal-ruigédia minima por bit de informacdo (nos
graficos discriminada poEy/No) para transmissado livre de erros com um complesquema de
codificagéo de canal. Este resultado coincide cquoele apresentado em [RisO1, Fig. 6] e com
correspondentes valores apresentados em [Halde I1]. Observando a Fig. 2.8 ou a Fig. 2.9
percebe-se a reducdo na capacidade do canal camndesnento Rayleigh em relagédo ao canal
AWGN, reducéo esta mais expressiva a altos vatteeslacao sinal-ruido dty/No.

As demais figuras dessa subsecdo apresentam desulfa solucdo numérica de (2.66), para
varios valores dos parametros do sistema MC-DS-CDialificado, convertidos para eficiéncia
espectral em funcdo d&/No minimo. A capacidade do canal AWGN para sinaliecaB®SK é
também registrada nessas figuras para fins de cagfza O valor da variancia das interferéncias e
demais valores associados ao sistema em quessio fatculados através das expressoes derivadas
em [Sou96], estas apresentadas na subsecao X3e3wpitulo.

Para facilitar a interpretacdo dos resultados fodos neste capitulo, as definicbes dos
parametros aqui considerados para o sistema MCHD8AC modificado s&o novamente
apresentadas:

o M é o numero de saidas do conversor série/par&@#®) o transmissor do sistema,;

o Sé o numero de repeticdes dos bits em cada saiclandersor série/paralelo;
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o L; é onumero de percursos de propagacao do sirmabpaaso de portadora Unica;

o A é o nuamero de filtros casados por portadora neptec;

o K é o numero de usuarios considerados;

o N; é o comprimento (nUmero @dkipg das sequéncias de espalhamento para o casotddqar
anica;

o o é o coeficiente de correlacdo entre as envoltdldasportadoras das réplicas dos bits de saida
do conversor S/P do transmissor;

o o perfil de intensidade de poténcia (do Inglémiltipath power delay profileou multipath
intensity profil@ determina a distribuicdo da poténcia dos muléiglercursos de propagagén
funcéo do espalhamento temporal do cadelly spreaji[Rap96], [Jak94]; e

o o valor deX corresponde ao numero de valores da variaveléaiaat gerada por computador,

para célculos através da expresséo (2.66).
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Eficiéncia de largura de faixa, bit/s/Hz
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Eb/No, dB
=== BPSK AWGN
— BPSK Rayleigh plano

Fig. 2.9. Eficiéncia espectral para a modulacdo BPSK em canal
AWGN e em canal Rayleigh plano.

Como ja citado, para conversédo da capacidade snpdrituso do canal em eficiéncia espectral, esta

medida em bits por segundo por hertz, deve-se tiaana primeira em relacdo a duracdo do
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simbolo da modulacédo, para obter a capacidade tsnpdyi segundo, e nhovamente normaliza-la em
relacdo a largura de faixa para que seja obtid&ciérecia espectral. E como a capacidade em bits
por uso do canal esta sendo calculada em funcaelagdo sinal-ruido, para obter a eficiéncia

espectral em funcdo do minimo valorE#N, para que seja possivel uma transmissao livrerde er

basta converter a relagéo sinal-ruidoEyiN, através de (2.19).

As curvas de capacidade do sistema MC-DS-CDMA nadib, obtidas através de (2.66),
terdo como ponto de saturacdo o valbrbits por uso do canal, posto que a cada intergalo
sinalizacdo del = MT, segundos sao transmitidds bits codificados. As curvas de eficiéncia
espectral, entretanto, terdo sempre como pontatdeagsado o valor 1 bit/s/Hz. Justifica-se estervalo
devido ao fato que, para que sejam transmitiosinais ortogonais num intervalo de= MT,
segundos, necessitam-se de, no minWie, M(1/T) = 1/T, hertz, com o uso de sinalizacdo BPSK.
Assim, na normalizacdo da capacidade em bits pmdascanal em relacaoVET, tem-se quey =
C/(WT) = C/M bits por segundo por hertz. CorGcsatura-se, para altos valores de RSRMehits
por uso do canal saturara em 1 bit/s/Hz, o que condiz com a siagdia utilizada.

A Fig. 2.10 apresenta resultados de calculo dacidade, em termos de eficiéncia espectral,

para os seguintes parametros do sistema MC-DS-Cbiddificado:

M=1 S=1,40u8 L,=4 X =1000
_ _ _ L =4, 2 ou 1 respectivamente para

N; = 60 p=0 K=10 S=1.40u8

N = 60, 24 ou 13, respectivamente

paraS=1,4 ou 8

Perfil de intensidade @
poténcia uniforme

%{egra de combinacdo EGC

Verifica-se através da Fig. 2.10 que o aument® iz com que a capacidade se aproxime
da capacidade em canal AWGN, o que justifica-se fi@o deS estar associado a ordem da
diversidade em frequéncia proporcionada pelo seteEsse aumento leva a resultados mais
pronunciaveis para valores mais elevadog&gld,. Observa-se, porém, que tanto para4 quanto
paraS = 8 a capacidade € a mesma. Isso ocorre porqudeanade diversidade total obtida é o
produto da ordem de diversidade em freqiiéncia,rgada pelo valor d& pelo numero de filtros
casados por portadora, este associado a ordem de diversidade em pescltaml = 4 ou 2 tem-
se o0 equivalente a um receptor RAKE [Pro95] de 2 derivacdes por portadora, respectivamente,

ao passo que pada= 1 tem-se um unico filtro casado por portadora.
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Fig. 2.10. Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivafremiiéncia para o
sistema MC-DS-CDMAM =1 eS=1,S=4 ouS=8.

Na Fig. 2.11 sédo apresentados resultados de céatleficiéncia espectral para os seguintes

parametros do sistema em estudo:

M=1,40u8 S=1 L, =4 X =1000
- _ _ L = 4, 2 ou 1 respectivamente pag
N; = 60 p=0 K=10 —1.40u8

Perfil de intensidade @
poténcia uniforme

N = 60, 96 ou 106, respectivamente

%{egra de combinacédo EG FoaraM = 1, 4 ou 8

Através da andlise dos resultados mostrados na Zid. nota-se que ha reducdo na
capacidade com o aumento Me Por exemplo, partl = 1 e para uma eficiéncia espectral de 0,5
bit/s/Hz, o minimo valor d&y/N, para transmissao livre de erros é de cerca déBL,Paravl = 4 e
para a mesma eficiéncia espectral, o minimo vadt,Ny se eleva para cerca de 1,3 dB. Rdra
8, o minimo valor deEy/Ng aumenta para cerca de 2 dB. Uma cuidadosa ardiliseés das
expressdes de calculo das variaveis do sistemaitpedizer que, embora a variancia total das
interferéncias mais o ruido seja reduzida com oemtondeM, para o caso em questdo o valor
médio da componente de sinal na saida do combinahtxém € reduzido numa proporcéo tal que a
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relagdo entre a poténcia do sinal e a poténciardederéncias mais ruido seja reduzida com o
aumento deM. Este € um efeito da reducédo na ordem de divelsigeoporcionada pelo receptor
RAKE, poisA =L el reduz-se com o aumento B Foram efetuados calculos computacionais

envolvendo as variaveis citadas de forma a ratiésgas conclusoes.
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0.5

0.4

0.3
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0.1

Eb/No, dB
=== BPSK AWGN
—6— MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh, M=1,S=1
+—+ MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh, M=4,S=1
©-© MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh, M=8,S =1

Fig. 2.11. Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivdfremiéncia para o
sistema MC-DS-CDMAS=1eM =1,M = 4 ouM = 8.

A Fig. 2.12 mostra resultados de célculo de efa@mspectral para os seguintes parametros do

sistema sob analise:

M=1,20u3 S=8 L,=4 X=1000
N; = 60 p=0 K=10 L=1

_ Perfil de intensidade ¢ L LN = 13, 14 ou 14, respectivamente
A=L poténcia uniforme ‘?Qegra de combinagao EC-:'(’paraM =1,20u3

No caso considerado na Fig. 2.12, como o numefdties casados por portadora é sempre
1, o aumento dM n&o tem reflexo significativo no aumento da cagede total do sistema. De fato
esta afirmativa é mais bem justificada a luz dggessdes para calculo de interferéncias no sistema

ja apresentadas neste capitulo. Através destassst@s pode-se perceber que se os parametros do
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sistema sao escolhidos de forma que se tenha sémpie as interferéncids e |, sdo nulas e que

I3 ndo depende d®. E, como verificado através de calculos computei®) para 0 caso

consideradad, varia muito pouco corivl, além de ter seu valor cerca de 1/3de

Eficiéncia de largura de faixa, bit/s/Hz

Eb/No, dB

=== BPSK AWGN

—6— MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh, M =
+—+ MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh, M =
©-© MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh, M =

Fig. 2.12. Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivafremiiéncia para o
sistema MC-DS-CDMAS=8eM =1,M =2 ouM = 3.

A Fig. 2.13 mostra resultados de célculo de efai@mspectral para os seguintes parametros do

sistema MC-DS-CDMA modificado sob anélise:

M=2,40u6 S=4 L,=4 X=1000
N; = 60 p=0 K=10 L=1

_ Perfil de intensidade d L N = 26, 28 ou 28, respectivame
A=L poténcia uniforme ?Qegra de combinagéo EGC paraM = 2, 4 ou 6

nte

Nos resultados registrados na Fig. 2.13, assim caqueles registrados na Fig. 2.12,

também tem-se sempke= 1 e a capacidade é praticamente a mesma, indisendo valor dé/.

Em comparacdo com a Fig. 2.12, nota-se uma ligedtacao na capacidade, fato justificado pela

reducao na ordem da diversidade em frequénciagestnada pelo valor d&
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Fig. 2.13. Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivdfremiéncia para o
sistema MC-DS-CDMAS=4eM =2,M = 4 ouM = 6.

Na Fig. 2.14 sdo apresentados os resultados delaca@le eficiéncia espectral para os seguintes

parametros do sistema analisado:

M=2 S=8 L,=4 X=1000
N; = 60 p=0 K=1,500u 100 L=1
A=L Perfil de intensidade de poténcia uniforme Regraatebinacdo EGC. N=14

Verifica-se através da Fig. 2.14 que, como eraradpe 0 aumento no niumero de usuarios
no sistema afeta significativamente a capacidadeén®?, observa-se através de tal figura que
utilizando esquemas de codificacdo de canal dealiaka ainda podem-se mitigar drasticamente as
interferéncias a valores de relacdo sinal-ruidoianpdr bit bastante reduzidos. Por exemplo, para
codigos de taxa menor que 1/3 pode-se operar gegalle taxa de erro de bit tdo baixos quanto se
gueira — quanto mais baixos, mais complexo o esgulntodificacdo — a valores BgN, menores
que 1,5 dB. Esta observacdo sugere a escolha deneag de codificacdo de baixa taxa para o
sistema em questdo e, como pode ser mais precitap@ificado no Capitulo 5, ainda assim estes
esquemas podem nao comprometer a largura de faedaotupada pelo sinal MC-DS-CDMA em
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relacdo aquela que poderia ser obtida com o usistema ndo codificado, para a mesma taxa de
dados transmitidos por ambos 0s sistemas.
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===+ BPSK AWGN

—6— MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh, M=2,S=4,K=1

+—t+ MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh, M =2, S =4, K =50

©-© MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh, M =2, S = 4, K = 100

Fig. 2.14. Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivafremiiéncia para o
sistema MC-DS-CDMAM =2,S=4 eK = 1,K =50 ouK = 100.

Finalmente, na Fig. 2.15 séo apresentados os adesltde calculo de eficiéncia espectral para os

seguintes parametros do sistema analisado:

M=1,3,40ul2|S=12,4,30ul, respectivamenﬂd_l =4 X =1000
N; = 60 p=0 K=10 L=1
- - - ~ — q
=L Pe_rf|l de intensidade de pmen‘ﬁegra de combinagio EGC, N 110, 36, 27 ou 9,
uniforme respectivamente

Confirmando resultados ja apresentados nesta fidysepserva-se na Fig. 2.15 que o
aumento do valor d8 tende a fazer com que a capacidade do sistema SICIDMA modificado
tenda a capacidade do canal AWGN. Tanto mais prxiencapacidade do canal AWGN podera
estar a capacidade do sistema em questdo, quants maumero de usuarios ativos, o que pode ser

constatado a partir dos resultados registradosgh2 A4.
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Fig. 2.15. Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivdfremiéncia para o
sistema MC-DS-CDMAMS = 12,M e Svariaveis; combinador EGC.

Os resultados de calculo de capacidade apresentados confirmam gineipaipiparametros que
governam o desempenho do sistemaMa®S e que 0 aumento dgeleva a capacidade total do
sistema. A escolha dos valores mais adequadosMbas depende, contudo, de outros fatores,
dentre os quais podem ser citadd$argura de faixa de coeréncia e o tempo de coeréncia do canal,
a profundidade do bloco de entrelacamento temporal, a taxa de transmisséo e a larparadde
disponivel O Capitulo 4 de [Gui98a] apresenta uma série de consideracoemadicobre tal
escolha, levando em conta os fatores supracitados. As conclusdes iatpaidegycomplementam e
ratificam tais consideragoes.

Verifica-se ainda que a inclusdo de um esquema de codificacaaadaaid transmissor de
um sistema CDMA multiportadora com o correspondente decodificador ida da receptor
sinaliza como melhor opcéo de escolha um sismpg-type (M = 1,S> 1) e ndo um sisten&/P-

type(M > 1,S = 1). No casacopy-typepode-se interpretar o esquema total de codificagdo como a
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concatenacdo de um cédigo externo com um cédigo de repeticdo interndeesidicadd no
receptor pela regra de combinacdo EGC.

A regra de combinacdo EGC nao faz uso da informacédo de estadoatleassiderada
disponivel no receptor. O uso da regra de combinacdo MRC represertpanoaidade de uso da
informacéo de estado de canal, adicional a utilizacdo por um esquedeacdificacdo externo, e
pode trazer consideraveis melhorias de desempenho. No Capitulo 5, o peag@aldecodificacao
de canal proposto nesta tese é avaliado com as regras EGC ad\B€&eptor do sistema MC-DS-

CDMA modificado, quando utiliza-seasquema hpresentado nesta subsecao.

2.3.5. Capacidade do canal com desvanecimento Rayleigh seletivo em freqiiéncia
para o sistema MC-DS-CDMA com codificador embutido — esquema 2.

Um segundo esquema de codificacdo de canal aqui considerado corresporelénamgiehente
sugerido em [Gui98a] e [Gui98b]. Nesse esquema, 0 processo de regetijioem cada saida do
conversor série/paralelo do transmissor no sistema original &sigdaspor um codificador de canal
de taxa 1% e o0 processo de combinacdo no receptor é substituido pelo decodificadoratle c
correspondente. Trata-se, portanto, de uma nova configuracdo para o dM€eDBCDMA. A
Fig. 2.16 ilustra o diagrama do transmissor e a Fig. 2.17 ilustragoadia do receptor para o
sistema MC-DS-CDMA codificado segund@squema 2

Para que a capacidade do novo sistema seguesiguema possa ser utilizada para fins de
avaliacdo de desempenho, interpreta-se que nesse caso tem-sga gmgep, p =1, 2, ...M, S
informacgdes suaves aplicadas ao decodificador de cada grupo. Portavdoyaderes deVl e S
forem adequadamente escolhidos, tem-se aproximadaMé&ntanais independentes, cujas saidas
sdo aplicadas M decodificadores de canal. O sistema de [Sou96] pode também seretathy
como possuindo um esquema de codificacdo de t&@&érido na estrutura do transmissor, porém
usando um caédigo de repeticdo. A decodificacdo “suave” desse cadigo titicepsa, no sistema
original de [Sou96], uma simples regra de combinacdo EGC (do Iigiés] Gain Combining
inserida em cada um dd4 ramos do receptor, seguida por uma regra de decisdo abrupta, tambén

inserida em cada um déésramos.

! A “decodificacéo” do codigo de repeticdo desempeahpelo combinador EGC para este caso pode seprigtada
como uma decodificacdo com estrada e saida suawst® que o0 decodificador externo necessita dedsdrsuaves
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Fig. 2.16. Transmissor para o sistema MC-DS-CDMA com
codificacdo de canal segundesquema 2

Levando em consideracdo que as variancias das interferénciasi@nmnta dad/S portadoras sao
distintas entre si, apesar destas diferencas serem pequenpacidade do sistema sera, entdo, a
soma deMS termos correspondentes as capacidades de cada uMSdosnais individualmente
considerados. Este serd o caso estudado na anaksguema 2embora calculos computacionais
tenham revelado que se as variancias das interferéncias epocadimra sdo consideradas como a
média das variancias em todas as portadoras, o resultado de calcoépadédade como a
multiplicacdo da capacidade de um ddS§ canais porMS se iguala aproximadamente aquele

calculado como a soma das capacidadedt®sanais.

(saida do EGC), para que seja almejado um melts@nggenho no processo de corre¢éo de erros.
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Fig. 2.17. Receptor para o sistema MC-DS-CDMA com
codificagdo de canal segundesguema 2

Torna-se agora necessario desmembrar a varidvel de decisdomde doconsiderar as suas
componentes em cada uma &sntradas dobl decodificadores de canal. O significado de todas as
variaveis citado ao longo desta subsecao segue, a menos que exgligitarancionado, as mesmas
definicbes apresentadas na subsecdo anterior. A partir das expréa&@® e (2.54) pode-se

escrever:
p_
E[Z, | pv]= \gTZ;, Bosmw-nn (2.72)
e
_N,TA  PT? PT? PAT?  PAT? (2.73)

Var[Z, | p,v] = + + , T r+ v
[Z.1p.V] 4 et N Ao YNt T e A
onde r, 4 e X1 continuam sendo calculados através das expressdes (2.55), (2.56) e (2.58

respectivamente, e

B MS 1
o = Z [m-p-(-)M]?

Zp+(v-1)M

(2.74)
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Xous :zNQp,V(;u-za—gj L3$e T8 S N-2+2n-Doj0,  (2.75)
n=1 M v=1 d=| v+1(d V) 2 n=1I=n+1

Torna-se também necessario definir uma nova relacdo sinal-ruid@ mpédibit, esta agora

calculada na saida de cada um M filtros casados (ou banco de filtros casados) do receptor.

Adequando a expresséo (2.60) ao caso em questao, obtém-se

PT ’
RSR— N /1 {(Zﬂp+M(v—l)nj :| (276)

0

Vale destacar que, para um mesmo valor de RSR média por bit daagfar nas configuracdes
segundo ogsquemas &2, a poténcia de transmissao por portadora para o sistema esguema
1 serd 1+6— 1174 vezes menor que para o sistema coesquema 2Yac93, p. 198]. A diferenca
entre tais poténcias deve-se a um aumento da relacdo sinal-ruidcciormgda pela combinacgéo
EGC existente nesquema .l

O novo valor médio de sinal em cada uma$lastradas dod decodificadores de canal, no

instantel, de acordo com (2.61) valera

D[i] = ig[i]\/gT (2.77)

e a nova variaved[i], que representa a influéncia no valor médio dessal em funcdo do

desvanecimento, a partir de (2.62) sera modifipada

dil=3 Ail... (2.78)

Portanto, a capacidade do sistema MC-DS-CDMA, presglgse esquema 2le codificacdo que
opera enMS canais independentes, em bits por uso do carde, g&r determinada adequando-se 0s

resultados desta subsecéo as expressodes (2.68), (2.65) e (2.66), obtendo-se finalmente
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M s 1 X g[l]\FT+60 . P
< MCDSCDMA> ZZYZ J. p yl+di] ET’paV log,

p=1v=1 i=1
—g[i] T 6Upy,/

[YI+9[|] —T,p, J
oy @79
plylpv)

onde

—[y—g[i]\/ET]
p[yl+g[l] o pV] - (2.80)
\/2770' 20,,
—(y—g[i]\/ET} —(y+g[i]\/ET]
plylpv)= ex | +exd : (2.81)
8o, 20 20

e (alg,,.,)2 € a variancia total das interferéncias mais corbidnco em cada uma dd$ entradas dos

decodificadores de canal do receptor, ou seja

o2, =Vai[Z,| p,v] (2.82)

As curvas apresentadas logo adiante registram sodtados de célculo de capacidade através da
solucao de (2.79), convertidos para eficiéncia@sgleem funcéo do valor minimo de relagéo sinal-
ruido média por bitHy/No) para transmisséo livre de erros, para variosrealdos parametros do
sistema MC-DS-CDMA. De forma analoga aquela comaitke na subsecéo anterior, as curvas de
capacidade do novo sistema MC-DS-CDMA pressupordmdificacdo de acordo comesquema

2, obtidas através de (2.79), terdo como ponto tigasd@io o valoMS bits por uso do canal, posto
gue a cada intervalo de sinalizacadoldeMT, segundos podem ser transmitidos no maxuisits

de informacdo, conforme a taxa de codificacdo tguatta 1. As curvas de eficiéncia espectral,

entretanto, terdo sempre como ponto de saturac&alay 1 bit/s/Hz, pois, para que sejam
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transmitidosMS sinais ortogonais num intervalo de= MT, segundos, necessitam-se de, no
minimo, W = MS1/T) = ST, hertz, com o uso de sinalizacdo BPSK. Assim, manalizacdo da
capacidade em bits por uso do canal em reladfl@, aem-se quey = C/(WT) = C/[(S/T,)(MTy)] =
C/MS bits por segundo por hertz. CofBesatura-se, para altos valores de RSRMSbits por uso
do canal; saturard em 1 bit/s/Hz.

Na Fig. 2.18 sdo apresentados os resultados dalcéle eficiéncia espectral para os

seguintes parametros do sistema MC-DS-CDMA modlficgpressupondo-se codificacdo interna

segundo @squema 2

M=1,3,40ul1l2(S=12,4,30ul, respectivamenﬂd_l =4 X =1000
N; = 60 p=0 K=10 L=1

_ Perfil de intensidade de poténcj oA N = 110, 36, 27 ou 9,
A=L uniforme ﬁegra de combinagdo EGC. respectivamente
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Fig. 2.18. Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivdfremiéncia para o
sistema MC-DS-CDMAMS = 12,M e Svariaveis.
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Diferentemente dos resultados apresentados n&2HAi§.da subsecédo anterior, observa-se na Fig.
2.18 que o valor mais elevado de capacidade offtide 12,S= 1) é apenas ligeiramente supérior
ao pior valor apresentado na Fig. 2.15 (também para 12 eS = 1) e inclusive inferior a
capacidade do sistema com portadora urita (1, S= 1, A = L). Esta informacéo sinaliza que o
sistema MC-DS-CDMA modificado com codificador exi@resquemadl) apresenta potencial para
melhores desempenhos em termos de taxa de traésnaissm dado valor d&/N, ou, dada uma
taxa de transmisséao fixa, em termos da necessaaden menor valor dEy/No. Sinaliza também
que se o sistema tende a ser do t§Btype como por exemplo, um sistema OFDM-CDMA
convencional M = 12, S = 1), as opcOes de codificacdo externa e integna firaticamente os
mesmos limites em termos de desempenho atingiveicl@-se, entdo, que o sistema MC-DS-
CDMA do tipo copy-typeé a melhor escolha se comparado ao sist8fRdype ou ao sistema
hibrido MC-DS-CDMA modificado. Tem-se ainda comantaggem adicional do sistema com o
esquema Jla necessidade de um menor valor de poténcia dsmissdo por portadora para se
atingir um determinado valor de relacao sinal-rutdalia por bit de informacéo, se comparado com
0 esquema 2

A principal justificativa para a superioridade dstama associado asquema km relacéo
ao sistema associado esquema 2e deve ao fato de msquema 1er-se o uso de diversidade. Esta
diversidade, a medida que € elevada a sua ordade tefazer com que as estatisticas do sinal na
saida do combinador caminhem em direcdo as estsigjue seriam observadas em um canal
gaussiano. Em outras palavras, a “gaussianizac@o’cahal proporcionada pela diversidade
aproxima a capacidade do canal com desvanecimgonadaaassociada a um canal AWGN. Como ja
mencionado, a maior ou menor proximidade da capdeidlo canal AWGN é também funcdo da
menor ou maior quantidade de usuérios ativos nens&s MC-DS-CDMA. Dessa formd] canais
Rayleigh discretos, definidos a partir de cadaasdi conversor S/P do transmissor até cada saida
dos M combinadores, como prop8eesquema ,1apresentam maior capacidade d&d8 canais
Rayleigh discretos definidos a partir das saidasodalificadores de canal internos do transmissor,

até as entradas dos decodificadores do recepton poopde @squema 2

! A pequena diferenca observada é conseqiiéncialdalacdle capacidade para o sistema original tev sigtuado
como M vezes a capacidade de um Unico ramo, consideramio interferéncia o valor médio das interferéncias
presentes em todos 0s ramos.
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2.3.6. Capacidade do canal com desvanecimento Rayleigh seletivo em freqiiéncia
para o sistema MC-DS-CDMA com codificador externo — esquema 1— e
combinador MRC

Para a estimac¢ao da capacidade do sistema MC-DSACEavh combinador MRC, primeiramente
ha que se definir uma nova relacao sinal-ruido anpdr bit (RSR), na saida de cada combinador.
Ainda admitindo o caso geral em que o receptorypddS bancos de filtros casaddd$ receptores
RAKE) cada um com um numero de bracos que é fudaedescolha dos parametros do sistema e
que a regra de combinacao utilizada por cada recBRKE continua sendo a regra EG6 valor
instantdneo da componente de sinal nas saidasddebeaco de filtros casados, ao final de cada
intervalo T = MT, segundos, corresponde a raiz quadrada da enevgiditp Tal valor, para
combinacgédo MRC, é [Yac93, p. 192]

P_S(J 2
Di :J;Tzl£;ﬁp+M (v—l),nj (283)
onde By+m(v-1)n COrresponde ao desvanecimento com distribuigadeRayno ramaqo, p = 1, ..M,
braco v do combinador MRCy = 1, ...S e bracon, n = 1, ..., do combinador EGC de cada
receptor RAKE. A poténcia instantdnea de ruido ai@as do combinador MRC valerd, entédo
[Yac93, p. 192]

NgTA S (<& ’
i = 21 Z(zﬂp+M(V—l),n] (2.84)

v=1\ n=1

Consequentemente, a relacao sinal-ruido instantfordzit sera

D} _ PT &(< ’
RSR= =~ 2(; B (V_l)‘nj (2.85)
i 07" vl \ n=

e a relacdo sinal-ruido média por bit podera deanada através de

! Este caso geral é levando em conta de forma artarais completa a analise matematica do sisteniget&nto, como
€ objetivo da adequada escolha dos parametrosstionsi, pode-se ter apenas um unico filtro casad@@adora,
tornando indiferente a escolha da regra MRC ou E@Cada receptor RAKE.
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PT (¥ 2 2.86
RSR=(RSR) = N E Z} 3 Bomi-nn (2.86)

A variancia total das interferéncias mais ruidosagda do combinador MRC também deve ser
recalculada. Dada a faixa &SRde interesse, calculam-se, através de (2.86)aloses necessarios
de poténciaP, mantendo-se fixo o valor d¥y e estimando-se o valor esperadodE¢m (2.86)
através de calculo computacional. Os valoregae.-1)n S80 gerados como sendo a magnitude de
uma variavel aleatéria gaussiana complexa de néda e varianciag,’ determinada através de
(2.45). Com os valores deobtidos, calculam-se as variancias das interfeérecdo ruido em cada
uma dasS entradas dos combinadores EGC e para um dos ranos 1, ... M, utilizando as
expressdes (2.73), (2.74) e (2.75). A variancia eada entrada de um combinador EGC de
referéncia sao feitas, por aproximacao, iguaisreespondentes a média ddS componentes. Esta
variancia passa a ser considerada também a varitotal das interferéncias mais ruido na entrada

de cada um dos combinadores MRC, ou seja:

1 M S
VarMRCin - VarEGCin = M_Szzvar[zl | P V] (2-87)

p=1 v=1

A variancia total instantanea de interferénciassmmaido na saida do combinador MRC pode ser

determinada por

Vari]yrcouw = dliValygcin (2.88)
onde os valores dgi] sdo gerados por computador, de acordo com
s [ A 2
dli] = z[zﬁmmj (2.89)
v=1 \ n=1

e onde/fi],n s@o valores gerados como sendo a magnitude devarn@vel aleatdria gaussiana
complexa de média nula e variancid determinada através de (2.45).
A capacidade do sistema MC-DS-CDMA com combinad®Qvisegundo esquema Jsera

portanto estimada através de (2.66), substituindalar encontrado através de (2.88) no valoode
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em (2.64) e (2.65). Assim, a capacidade do sistd@eDS-CDMA modificado em canal Rayleigh
seletivo em frequiéncia, com combinador MRC e conieato do estado de canal no receptor, para
sinalizacdo BPSK, sera estimada por:

L [P
ot [T oVt p[y|+un[iT}
2 J p(y|+g[i]\/§TJlogz )2 gy (299

M
<CMCDSCDMA> Y -
X ‘= _g[i]\ET—G\/m p(yl o
onde
S . —{y - g[i]\ET]
L [P 291
p[y | +9[|]\/;TJ \/zﬂg[i]Val’MRcm = 2g[i]Varygci, ( )
e ainda
) _(y-g[i]\ET] —[y+g[i]\ET}
N 2.92
p(yl g[l]) \/87T9[i]VarMRcm & 2g[ilVan e, oK 2g[ilVanqcn ( )

Em (2.90), o valor dX utilizado para a obtencdo dos resultados aprafetaais adiante foi feito
igual a 1.000, valor suficiente a convergéncia jdelsena estimativa da capacidade.
Na Fig. 2.19 sdo apresentados os resultados dalacéle eficiéncia espectral para os

seguintes parametros do sistema analisado:

M=1,3,40ul1l2(S=12,4,30ul, respectivamenﬂd_l =4 X =1000
N; = 60 p=0 K=10 L=1

_ Perfil de intensidade de poténcj o N = 110, 36, 27 ou 9,
A=L uniforme ﬁegra de combinagao MRC. respectivamente
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Fig. 2.19. Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivafremiéncia para o
sistema MC-DS-CDMAMS = 12,M e Svariaveis, combinador MRC

Configurando resultados ja esperados, observa-Begnd.19 que a capacidade estimada do sistema
com a regra de combinacdo MRC é praticanfemtmesma daquela do sistema com combinador
EGC, o que pode ser notado comparando-se os kssltiesta figura com os da Fig. 2.15. Tal
resultado era esperado, pois os valores de rekigabruido média por bit considerados no eixo
horizontal de ambas as figuras em questdo sado ssose Entretanto, vale lembrar que, para um
dado valor dessa relacdo sinal-ruido, a poténciatra@smissdo necessaria ao sistema com
combinador MRC pode ser menor que aquela necesaérigistema com combinador EGC.
Facilmente pode-se demonstrar que, para uma medat@o sinal-ruido média por bit, a relacédo
entre a poténcia de transmisséo por portadoragsistema com combinador EGC e a poténcia de

transmissao por portadora para o sistema com cahtnirMRC vale, em dB

! De fato a capacidade para os casos EGC e MRCténexate a mesma. A pequena diferenca observada @ntr
resultados na Fig. 2.15 e na Fig. 2.19 se deve &odo computacional utilizado nos célculos e, emangrau, a
aproximacdao atribuida aos valores das interferém@aMS portadoras do sistema.
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% - 1o|og(1+;j (2.93)
MRC (S - 1) ”/4

Em situacdes reais, contudo, onde a estimacaotaddoede canal (magnitude e fase) nédo é perfeita,
a diferenca expressa por (2.93) pode ndo se coafig®®) hesses casos, torna-se preferivel, por
gquestdes de simplicidade de implementacéo, aagdiz do combinador EGC em vez do MRC.

Em [Hal98], E. Hall e S. G. Wilson apresentam umpressao que, com uma pequena
correcao, ratifica os resultados obtidos com aesgdo (2.90). Segundo Hall, a capacidade do canal

Rayleigh como sinalizacdo BPSK e informacéo dedesti@ canal conhecida pelo receptor vale

(Caayiian) = =[ [ P(@)P(Y | X = ES,0) IOQZE(H e NE’)VE”E)}dydg (2.94)

ondep(g) é a funcdo densidade de probabilidade dos gashhhasinal eEs € a energia média por
simbolo da modulacdo. A correcdo supramencionadeefeee a substituicdo por 4 do valor 1
originalmente apresentado na expressao de Hakxpanencial de (2.94). Um erro adicional de
escala na figura que registra resultados de caldelacapacidade em [Hal98] também leva a
resultados diferentes daqueles obtidos com o u$p.9i4).

Adaptando a expressao (2.94) a presente andlise@mininacdo MRC, tem-se entédo

_ 1 7 1 ~(4/20 WP (2.95)
(Cucoscomyy =-M[ [ pl@)———=e * Iongl+ e ’ dedg
0 —g\/gT—(i go? 2ryo

onde &® = Varyrein € a variancia média de ruido mais interferénaimscada uma das entradas do
combinador MRC, obtida conforme (2.87),p&g) € a funcdo densidade de probabilidade da
magnitude do desvanecimento na saida do combihdid@, determinada por (veja o Apéndice A):

gS—le—g/Q
- ,g=20
p(9) =1 Q5(s-11 9 (2.96)
0 ,g<0
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Em (2.96),Q =2 é o valor médio quadratico da magnitude do pracgssissiano complexo de
varianciag? = @,®> = 1 (conforme (2.45), para perfil uniformeé.e= 1), considerado igual em todas
as entradas do combinador. O limite de integra¢dm (2.95) € escolhido como sendo o menor
valor que leva a integral numéricaplg), no intervalo de 0 B, ao valor unitério.

Conclui-se que todas as observacfes registradashisacao 2.3.4, estas referentes a analise
da capacidade do sistema MC-DS-CDMA modificado commbinador EGC, se aplicam aos
resultados associados ao sistema com combinador dMRDe concerne as variacdes de capacidade

em func¢ao dos valores dos parametros considerados.
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Capitulo 3

Construg¢ao dos codigos produto e analise de
limitantes

PROPOSTA de um novo esquema de codificacdo de canal é apresendapiagdo. Esse
Anovo esquema € baseado em uma familia especifica de codigos deobloaiertados em
série segundo a estrutura geométrica presente na formacdo descpdiguto. A principal
vantagem desse esquema se refere a simplicidade de codifiefigda, a simplicidade e ao
consideravel ganho apresentados pelo correspondente processo de decodifisacdioprdado no
Capitulo 4. Inicialmente apresentam-se 0s conceitos fundamentasades a estimacdo de
limitantes de probabilidade de erro de bit para cédigos de bloco Brmareatenados em série e em
paralelo. Enfase maior é dada a concatenacéo serial, sobre daaprsfundam-se e aplicam-se
tais conceitos. O novo esquema de codificacdo € entdo apresentaduidodis@ara ele calculam-

se limitantes de probabilidade de erro de bit em canal AWGN e Rayleigh.

3.1. Limitante superior de probabilidade de erro de bit

Nesta secdo s&o apresentados os principais fundamentos relacionaskisdaode limitantes
superiores de probabilidade de erro de bit para codigos de bloco lineares em canal AWGN.
Sabe-se que a simulacédo € uma ferramenta (til para a avalmd@&sempenho de esquemas

de codificacéo de canal. Entretanto, para sistemas com esquecoasfidacédo de canal poderosos,
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em regides onde a taxa de erro de bit média é muito baixapesgriso aguardar muito tempo para
gue um determinado nimero de erros pudesse ocorrer de forma a torrfetandistimativa desta
taxa de erro. O uso de limitantes inferiores e superiores de pgidhabide erro demonstra ser uma
alternativa adequada a estes casos, permitindo que seja feifaransa@io do comportamento do
sistema em regifes de baixas taxas de erro [Ben96]. Um subprodat@lgz de limitantes € a
possibilidade de previsdo de um eventual patamar “intransponivel” deleetvd (do termo em
Ingléserror floor), fenbmeno que ocorre a partir de um certo valor de relacdo sidaj-ande as
palavras-codigo de baixo peso comegam a governar o desempenho do esqoediiécaeio de
canal, ndo permitindo que a taxa de erro de bit seja reduzida desigmi&ativa com o aumento
da relacéo sinal-ruido. Critérios de projeto de cédigos corretomsadambém podem se valer do
estudo de limitantes. Por exemplo, em [Ben98a] e [Ben98b] sdo considesilasitérios,

aplicados a projetos de cddigos concatenados.

3.1.1. A probabilidade de erro par-a-par e o limitante de unido

A discussao sobre limitantes superiores de probabilidade de erro aleapaim sistemas com
codificacéo de canal inicia-se em torno do conceitprdbabilidade de erro par-a-paP{s — s}.
Essa é a probabilidade de, tendo-se transmitido ossief-ses mais proximo do vetor recebido
do ques.,i =j =1, 2, ...M. Para um sistema com moduladderia qualquer, sg € transmitido,
um erro ocorre se um dos demais sinais é escolhido pelo receptmalddase que a probabilidade
da unido de eventos € menor que a soma das probabilidades de ocorrénaita derento
individualmente considerado. A esse limite € dado o nonenitante de unidagque, no presente

contexto, pode ser escrito como:

P(s)< X P{s - s} (3.1)

S; #8;

ondePy(s) é a probabilidade de erro de palavra, tendo-se transmitido a palakrdeterminagao
da probabilidade de erro de palavra média deve levar em considerac@dmale (3.1) em todas

asM possibilidades das palavras enviadas através do canal, levando a [Ben99, p. 191]
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i=1 ]¢|

_zz erf \/_} (3.2)

onded; = |5 — 5| € a distancia Euclidiana engee 5 e Ny € a densidade espectral de poténcia de
ruido. Mas a propriedade do erro uniforme [Ben99, p. 505] dita que a probabilidazteode
condicionada a transmissédo de uma dada palavra-codigo ndo depende da gstd palavra. Esta

€ uma propriedade valida para codigos lineares e permite que a pdaldabidle erro par-a-par
possa ser avaliada admitindo-se o envio da palavra toda nula. Assenapads ser necessario
efetuar a média explicita em (3.2) e pode-se escrever a probabilidade de errerdepaia

M

<> P(x, - x,,) (3.3)
m=2
ondex; corresponde a palavra codigo toda nula. Mas a probabilfade— x,} depende, como
em (3.2), da distancia Euclidiana entre as duas palavras-codigo cadagidPara uma palavra-
codigom com peso de Hammingy, sabendo que a energia da forma de onda transmitida em cada

intervalo de sinalizacao valg Joules, e para a sinalizagao antipodal tem-se

= 4w, E, = 4w, R E, (34)

£, -(-VE)f

d =[s -s.| =w,

ondeR; = k/n é a taxa do cddigo. Levando os resultados (3.3) e (3.4) em (3.2), a protiahilda
erro de palavra para sinalizagcdo antipodal em canal AWGN, semzagant no receptor e com
decisdo suave pode ser determinada por [Ben99, p. 511]

15 |WiuREy 3.5
P, < ZmZZZerfc{ N, J (3.5)

Agrupando, no conjunto dad palavras-cédigo, a8y palavras-codigo de mesmo pdsgpode-se

escrever (3.5) como
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13 [hRE, 3.6
Ppszh%n:nﬁerfn{ N, J (3.6)

sendon o comprimento de cada palavra-codigd. a distancia minima de Hamming do cédigo
(que é igual ao menor peso dentre as palavra-cédigo, excetuando-@&a tpda nula). Através de
(3.6) pode-se perceber que para que se possa determinar a probabilicdade dke palavra é
necessario conhecer a distribuicdo de pesos das palavras-codiga. dsegiuicdo normalmente
associa-se uma funcado, a Funcdo de Distribuicdo de Pesos (WEF, &oNegiht Enumerating

Function, definida por
A(H)=> AH" (3.7)
h=0

ondeH é uma variavel auxiliar &, € o nimero de palavras-codigo de peso

3.1.2. Probabilidade de erro de bit para codigos de bloco lineares

Para o calculo da probabilidade de erro de bit deve-se levar em cag&ide niamero de eventos
de erro, sendo a probabilidade de ocorréncia de cada evento ponderada por guevalérncao
do nimero de bits em erro em cada evento. E necessario entdo conberenesdte a distribuicio
de pesos das palavras cédigo, mas também a distribuicdo dos pesokwtas ga informacéo
associadas as palavras cédigo de cada peso. Uma expresséo quessaguacedimento pode ser
escrita como [Ben99, p. 513]

M ow(U;)
R = Z—k’ P(X; |%,) (3.8)
j=2
ondeM = 2 é 0 nimero de palavras-codid{(x; | x1) € a probabilidade de ser decodificada uma
palavra-codigox; diferente da palavra-codigo toda-nutg dado que a palavra toda nula foi
transmitida ew(u;) € o peso de Hamming da palavra de informag&o de compritkeypie gera a

palavra-codig;.
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Pelo fato do célculo envolvendo (3.8) apresentar complexidade exponenaatmesstente
em k, o limitante de unido é utilizado em vez do calculo exato atravé€3.8g Como a
probabilidade de erro de bit é funcdo ndo somente da distribuicdo de pepatades-codigo, mas
também dos pesos das palavras de informacdo associados as patiigmsie um determinado
peso, utiliza-se no calculo do limitante de unido a Funcéo de DiseribdePesos de Entrada-Saida
(IOWEF, do Inglésinput-Output Weight Enumerating Funct)pdefinida como [Ben99]

B(W,H) = Zk:Z B, W"H" (3.9)

w=0h=0

ondeB,,, € 0 numero de palavras-codigo de pegeradas por palavras de informacgéo de peso
As variaveisW e H sao variaveis auxiliares. A Funcdo de Distribuicdo de Pesos)(\iele ser
facilmente obtida a partir da IOWEF [Ben99, p. 514]:

A(H) = B(W, H)|W:1=Zn: AH' |, onde Arzzk: B, (3.10)

Em algumas expressdes para célculo de limitantes de probabdiel@de encontradas na literatura

€ comum encontrar a Funcéo de Distribuicdo de Pesos Condicional (€¢/EfglésConditional
Weight Enumerating Functidnque pode ser obtida através da IOWEF e é definida como [Ben99, p.
514]

1 9"BW,H)

B,(H)=> B, H"= .
hzz;‘ " W oW

(3.11)

W=0

Em outras expressdes para o calculo de limitantes de probabilidateodie bit, especialmente
para a analise de esquemas com concatenacdo paralela [Ben96], paderger a Funcdo de
Distribuicdo de Pesos de Entrada-Paridade (IRWEF, do Infipat-Redundancy Weight
Enumerating Function que também pode ser obtida a partir da IOWEF e é definida candgB

p. 410]
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k n-k

CcW,z)=>>C, W"Z* (3.12)
w=07=0
ondeC,; € o niumero de palavras-cédigo geradas por palavras de informacam de @esijas
paridades tem peso Obviamentew + z é 0 peso total da palavra-cédigo. A CWEF dos bits de
paridade correspondentes as palavras de entrada devpmside ser obtida através da expressao
(3.11), substituindo-se a IOWEF pela IRWEF. A IRWEF é uma funcaoejquedal significado
guando sdo considerados cédigos sistematicos, onde € clara a distincapalmwnaacddigo, dos
bits correspondentes a informacao daqueles correspondentes a paridade.
Uma forma de conversao da IOWEF na IRWEF e vice-versa podecessaria quando da
analise de desempenho de codigos de bloco sisteméaticos, concatenados oDWEBFAvode ser
escrita a partir da IRWEF conforme a relacao

k n-k

BW,H)=>>"C, . W"H*" (3.13)

w=02z=0

De maneira analoga, a IRWEF pode ser escrita a partir da IOWEF conformefa rel

CW,2Z) = zk:z B, aWH "™ (3.14)
w=0 h=0 H=z
As distribuicbes de pesos de alguns codigos de bloco, em qualquer dosdoami@riormente
descritos, podem ser obtidas analiticamente. Para outros codigos, costdidtrjlzuicées de pesos
nao foram ainda analiticamente encontradas. Calculos computacianains@&gados nesses casos
como forma de estima-las.

Para reduzir a complexidade no processo de calculo de limitantesipaiinente quando
este célculo é realizado por computador, em vez das fun¢bes IOWRMWG®&FI€ mais conveniente
operar com uma matriz dos coeficientes da IOWEF (que podechaaada de IOWEM, por razdo
obvia) ou da IRWEF (que poderia ser chamada de IRWEM). Nesta pragostmplificagéo, os
elementos néo nulos da IOWEM de orddmt+(1) x (n + 1) correspondem aos valores Blg,,
localizados nav-ésima linha e nh-ésima coluna. Os elementos ndo nulos da IRWEM de orklem (
+ 1) x (h — k + 1) correspondem aos valores@g, localizados nav-ésima linha e na-ésima

coluna. No mapeamento da IOWEM para a IOWEF, o expoente da vaNaeetresponde aos
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indices das linhas da matriz IOWEM (pesos das palavras de igojnas expoentes da variavel
H correspondem aos indices das colunas da matriz IOWEM (pesos dasagpabdigo) e os
coeficientesB,,, correspondem aos elementos n&o nulos na matriz IOWEM, localizados nas

coordenadas( h). De forma analoga obtém-se facilmente o mapeamento da IRWEM na IRWEF.

Exemplo 3.1.

Considere o cédigo de Hammingk,dmin) = (7,4,3), formado a partir de sua matriz geradora

na forma originalmente sisteméatica

o O O B
o O +— O
o +»r O O
, O O O
O B -
 — k O
R O Kk -

A WEF para este codigo pode ser obtida analiticamente [Ben99], resultando em

AH) =1+7H3+7H*+H’

A funcdo WEF pode ser associada ao histograma de distribuicdo demmesdcedo na Fig.
3.1, através do qual sua interpretacdo se torna ainda mais clara.

Com o auxilio de uma simples procura computacional pode-se determimatria de

distribuicdo de pesos de ordeknH 1) x (n + 1) = 5x 8 relacionada a IOWEF, ou seja, a

IOWEM:
10000 0 0 O

00031000

B=|{0 0033000
00013000

0000000 1
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Distribui¢céo de pesos

0 1 2 3 4 5 6 7

Pesos das palavras-cédigo

Numero de palavras-codigo de cada peso

o B N W b O O N ©

-1 8

Fig. 3.1. Distribuicdo de pesos para o cédigo (7,4,3) do Eter.1.

Segundo a definicdo proposta para a matriz IOWEM, faz-se a sequarpretacdo sobre a
distribuicdo dos pesos para o codigo de Hamming (7,4,3): tem-se 1 paidiga-de peso O,
gerada por 1 palavra de informacdo também de peso 0; tem-se 3peadaiigp de peso 3,
geradas por 3 palavras de informacéo de peso 1, e 1 palavra-codigo degerada por 1
palavra de informacdo de peso 1; tem-se ainda 3 palavras-codigo d& pesadas por 3
palavras de informacgéo de peso 2, e 3 palavras-codigo de peso 4, ger&lpalperas de
informacéo de peso 2; tem-se também 1 palavra-codigo de peso 3,mmrddpalavra de
informacéo de peso 3, e 3 palavras-cédigo de peso 4, geradas por 3 plelamfasmacao
de peso 3; finalmente tem-se 1 palavra-codigo de peso 7, gerada prra galinformacao
de peso 4. Da IOWEM pode-se obter diretamente a IOWEF:

BW,H) =1+W@BH? +H*) +W2(3H? +3H*) +W3(H3 +3H*) +W*H”

Conhecendo a IOWEF, pode-se obter a WEF a partir de (3.3), e a IR\W&fir de (3.7).

Na IOWEF, sabe-se que 0s expoentes da varthwetlicam os pesos das palavras-codigo e
gue os expoentes da variawdl indicam os pesos das palavras de informacdo. Como a
IRWEF relaciona pesos de palavras de informagdo com pesos de pgpaladebté-la a
partir da IOWEF basta fazer os expoenteZ dguais a subtracdo dos expoentesHddos
correspondentes expoentesvddevando a:
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C(W,Z) =1+W (322 + Z%) +W?(3Z +322) +W3(1+3Z) +W*Z°

A matriz IRWEM, de ordemk(+ 1)x (n — k + 1), pode ser obtida a partir da fungéo IRWEF
ou diretamente a partir da IOWEM (os expoente$\dee mantém e estdo relacionados as
linhas da matriz IRWEM; cada coluna da IRWEM esta relacioaada expoente dg e
corresponde ao indice da coluna da IOWEM subtraido do indice da linha seb)aRaka o

cédigo de Hamming em questao a IRWEM vale:

1 0 0 0
0031
c=(0 3 30
1300
0 00 1]

As funcdes condicionais, CWEF, tanto relativas a IOWEF quanto a R\W&dem ser

diretamente obtidas destas funcodes, levando em conta a definicdo dada pela exgdté¥séao (3.

BW,H) =1+WB(H) +W*B,(H) +W’B;(H) +W*B,(H)
e

C(W,Z) =1+WB(Z) +W’B,(Z) +W’B;(Z) +W*B,(Z)

O conhecimento da distribuicdo de pesos de um codigo € de fundamentameipgrara calculos
que tém por objetivo estimar tanto a capacidade de deteccdo deqemrie a capacidade de
correcdo de erros desse codigo. O limitante superior de probabilidade dke bit, para o caso de
decodificacdo de maxima verossimilhanca com decisdo suave e quaEntinéinita, em canal
AWGN, pode ser estimado através de [Ben99, p 514]

k n h E
R < ZZ_V\I: Bwyherfr{ E b] (3.15)
0
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ondeR; =k/n é a taxa do codigo. Fazendo uso da relacéo
%erfc(\/;)< %exd— x) (3.16)

obtém-se um limitante menos justo (ou menos apertado):

_hRE,
B hexp{ N, ) (3.17)

fnv )
N
N
M
jlé
”M:’

m\n

Sabendo que a funcédo de distribuicdo de pesosaondi, CWEF, € dada pela expresséo (3.11),

reproduzida parcialmente aqui:
B,(H)=)> B,,H" (3.18)

nota-se que

Zn: Bwvhex;{ hRE] Zn:BW{ex;{ R&Ebﬂ —1:[BW(H)—1]|H:6X{_RCNEbJ (3.19)

h=d,, o

Assim, um limitante menos apertado para a prolulnie de erro de bit, para o caso de
decodificacdo de maxima verossimilhanca com decw#@ve e quantizacdo infinita, em canal

AWGN, pode ser estimado através de

1&w
R <§;E[BW(H)‘1]

(3.20)

H=expg —S2
No

3.2. Probabilidade de erro de bit para coédigos de bloco lineares
concatenados em série e em paralelo

Nesta secdo, os conceitos abordados na secaocoars&o aplicados ao estudo de limitantes de

probabilidade de erro de bit para codigos de blowares concatenados em série e em paralelo,
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com énfase na concatenacao serial, objeto prindipa&studo considerado neste capitulo. O estudo
analitico de esquemas com concatenacao paralelasemal apresenta grandes desafios,
principalmente quando o cédigo resultante € lo&go.[Ben96], [Ben98a] e [Ben98b] € introduzida
uma forma alternativa para o tratamento analitiestas concatenacdes, buscando reduzir a
complexidade inerente das analises tedricas ciéssis ferramentas propostas em [Ben96] para o
estudo da concatenacéo paralela e em [Ben98a]Jr®8B¢ para a concatenacédo serial sdo baseadas
em um desempenho médio desses esquemas, com magddifde maxima verossimilhanca. A
analise apresentada nessas publicacfes é fundamesrta limitantes de probabilidade de erro
calculados a partir de uma “distribuicdo média’pgsos do cddigo concatenado. Esta distribuicdo
considera que o entrelacador temporal existente es cédigos componentes € um dispositivo
probabilistico (entrelacador temporal uniformeyaledo, entdo, a uma analise de comportamento
médio do desempenho da concatenacdo. O uso doitcodeeentrelacador temporal uniforme
simplifica significativamente a avaliacdo de desen de coOdigos concatenados, apesar do
resultado obtido n&o refletir o desempenho reatladama regra de entrelagamento temporal
especifica. Contudo, em [Ben96] demonstra-se quaéesempenho obtido por meios de um
entrelacador temporal uniforme é atingivel ao meyasum entrelacador temporal real; e, de fato,
uma regra qualquer de entrelacamento temporal ledaokleatoriamente se comportara, com
grande probabilidade, de forma similar a média. Poiro lado, algumas simples regras de
entrelacamento ja conhecidas podem levar a lin@saobnsideravelmente abaixo deste limitante
médio. Mais adiante esta afirmacéo é comprovadaec@mplos de calculo.

Nesta secédo ainda é verificado que as expressiea patimativa de limitantes definidas em
[Ben96] sdo aplicaveis, com algumas adequacdet) tws casos de concatenacdo paralela com
componentes sistematicos quanto nos casos ondidizenucodigos componentes ndo-sistematicos.
As expressfes derivadas em [Ben98a] e [Ben98b] di@amente aplicaveis aos casos de

concatenacdo serial com componentes sistematicodmaistematicos.

3.2.1. Analise de limitantes para concatenagao paralela de dois cédigos de bloco
em canal AWGN

Em [Ben96] a andlise apresentada € baseada enosd@dimponentes sistematicos e utiliza a funcéo
de distribuicdo de pesos entrada-paridade, a IRWE&R analise apresentada em [Ben99], para o
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mesmo caso, utiliza a funcdo de distribuicdo deogesntrada-saida, a IOWEF, levando a
possibilidade de analise com cddigos componentesiséematicos. A Fig. 3.2 ilustra a estrutura de
concatenacao paralela.

A funcdo de distribuicdo de pesos condicional (B)VHo cddigo concatenado, para o

comprimento do bloco de entrelacamento tempblahual ak, € dada por [Ben99, p. 587]
B,'(H) By (H)

k

w

Conhecendo-se a CWEF pode-se aplicar diretameai@r@ssao (3.20) para que seja estimado o

B’ (H) = (3.21)

limitante superior de probabilidade de erro de Aitpartir da CWEF pode-se obter a IOWEF, e
desta a matriz de coeficientes IOWEM (veja Exen$ln), e utilizar a expresséo (3.15) para que

seja estimado um limitante mais apertado paralzapittdade de erro de bit.

Caodigo de P
Informacédo—»> k bits > blocoC, —;’-» X, ‘\‘
O .0 |
i i Cadigo de
Entrelacador ! | bloco concatenad
N = mk | i em paralelo (PCB(
: i C(n+n,, K
o
v Caodigo de I'. ,'
k bits »  blocoC, —>x,;
(n2 ! k) \\\\ /I’

Fig. 3.2. Diagrama da concatenacao paralela de cddigos de [Ben99].

Como ja mencionado, em célculos computacionai®fefivel operar com a matriz de coeficientes
IOWEM em vez de operar com a funcado IOWEF, poreazéa abordadas. A expresséao (3.21) pode
ser simplificada e escrita num formato que envetmaente os coeficientes das IOWEF dos cédigos

componentes. Levando-se em conta as notacéegadgsia Fig. 3.2 tem-se, entéo:
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.
Bv(i,r;w :[ J z Bv%hl Bvcv,2h2 (3.22)
W) hitho=h

Em termos de implementacdo computacional de (3.@2)yplvendo as matrizes IOWEM dos

codigos componentes, sugere-se o Algoritmo 3.1.:
Algoritmo 3.1.

crie uma matriz de ordekx (n;+n,), com todos os elementos nulos;
facaw variar de 0 &;
para cada valor de, fagcah; variar de O an;;

para cada valor dg facah;, variar de O an;

o k~ 0D PRE

para cada triplice, h; e hy, calcule os valores dos elementos da matriz IOWEslvés

da expresséo recursiva

) BC1 BCZ
BCp atual BCp anterior w,h1 =w,h2
w,hi+h2 < Bwhitho K (3.23)
W

Para um comprimento do bloco de entrelacamentodeahN , igual amk m inteiro, a CWEF do

codigo Mm(ny + ny), mK) resultante € dada por [Ben96, p. 414]

Bo' (H) By (H)
(mkj (3.24)

w

B, (H) =

onde as CWEFs dos novos cédigos componentas, fnk) e (mn, , mK sédo dadas por

19"BY (W, H)
W oW

19"B% (W, H)

B (H) =
- W oW

e B¥(H)= (3.25)

wW=0 wW=0
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e a IOWEFs dos novos cédigos componentes sao igadBWEFs dos cddigos originais elevadas

ao expoenten, ou seja

B (W, H) =[BeW,H)|" e BFwW,H)=[B%wW,H)|" (3.26)

Através da analise dos resultados fornecidos em9&e e também em [Ben98a], [Ben98b] e
[Ben99], conclui-se que aumento do bloco de entrelacamento temporal equedsas com
concatenacgdo paralela néo traz significativos galle desempenho e, além disso, o pequeno
acréscimo no desempenho tende a se saturar a hetirm determinado comprimento deste bloco
de entrelagcamento temporal

Uma observacdo adicional merece destaque, no quefese a concatenacdo paralela de
cbdigos de bloco lineares: é possivel que sejamlasbtddigos concatenados com maiores taxas
guando os cbdigos componentes sdo sistematicas.cBarprovar essa afirmacao e também para
avaliar o impacto da escolha de componentes siitarada concatenacao paralela, uma extensao
do Exemplo 3.1 é explorada através dos Exemploa 8.32.2.b a seguir.

Exemplo 3.2.a.

Considere a concatenacao paralela de um cédigoadentihg sistemético (7,4) com um
codigo cujas palavras cédigo sdo as paridades deddigo de Hamming também (7,4).
Neste exemplo, tomando como referéncia a Fig.i®@atificam-sen; = 7,k =4,n, = 3 eN

= k; o cbdigo resultante sera um (10,4). A IOWEF ddigo (7,4) por conveniéncia €

novamente apresentada:
BW,H)=1+W@H®*+H*) +W?*@H®+3H*) +W?*(H® +3H ") +W*H’

A IOWEF do cédigo componente resultante que se apémas das paridades do cédigo de

Hamming (7,4,3) sistematico, é exatamente iguBMIEF do codigo (7,4,3), ou seja

C(W,Z) =1+W(3Z% +Z%) +W?(3Z +3Z%) +W?(1+3Z) +W*Z?®
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A partir das IOWEFs anteriores pode-se facilmeraenpgor as matrizes IOWEMs dos
cédigos componentes (ja fornecidas no Exemplo &.1Jperando com estas matrizes em

(3.23), obtém-se a IOWEM do cédigo concatenado:

100 0 O O O O 00O
000 O 0 225150250 0 0
B*={0 00 0 15 3 15 0 0 0 O
000021522 0 0 000
000 0 0O 0O O O 00 1]

Exemplo 3.2.b.

Agora considere a concatenacédo paralela de doig@dde Arranjo Generalizado, GAC (do
Inglés,Generalized Array Code(7,4) ndo-sistematicos [Hon97], equivalentes@digo de

Hamming (7,4) e cuja matriz geradora tem a forma:

1101000
lo110100
“=loo1101 0
0001101

Neste exemplo, novamente tomando como referérfeig. 8.2, identificam-san = 7,k = 4,
n; =7 eN = k; o codigo resultante sera um (14,4). A WEF do G&@) é idéntica a do
cbédigo de Hamming (7,4), mas as IOWEFs diferemOWEM do cédigo GAC (7,4) foi

obtida através de uma rotina computacional, e vale:
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100000 0 O]
00040000
B=|0 0006000
00030001
0000100 Of

Conforme (3.10), somando-se os elementos das ®WadOWEM anterior obtém-se os
coeficientes da WEF (1, 7, 7, 1), coincidentes emueles j& apresentados no Exemplo 3.1
para a WEF do cédigo de Hamming (7,4). Operando asnmatrizes das IOWEMs dos
coédigos componentes (que sao idénticas) em (3@Xem-se a IOWEM do cdodigo

concatenado resultante:

100000 O OOOTOUOOO O
000000 4 00O0O0OO0OO0ODO0 O
B*=([0 00000 0 060 0 000 O
0 00 00O 225000 150 0 0 025
000000 O O0O1O0O0O0OO0CO O

A Fig. 3.3 apresenta os limitantes superiores dbaliilidade de erro de bit para os casos
analisados nos Exemplos 3.2.a e 3.2.b, calculadagéa da expressdo (3.15). Como pode
ser verificado nessa figura, se os codigos compesartilizados na concatenacéo paralela
sdo sistematicos, pode-se obter um cddigo final taxa mais elevada. Entretanto, o
limitante superior de probabilidade de erro ocomuen patamar mais elevado que aquele
obtido com codigos componentes equivalentes, poda¥sistematicos. Nesse segundo caso,
contudo, a taxa do cédigo resultante é menor.

Observando as matrizes dos coeficientes da IOWIBEe-se obter a distancia
minima do cédigo como sendo o indice da primeilanzo que contenha elementos néo
nulos, excetuando-se a coluna 0, que correspondala¥ra-codigo toda-nula. Como a
obtencdo da IOWEF de cédigos concatenados € basgadaa analise de comportamento
médio no que se refere a todos 0s possiveis egatklees temporais utilizados, a distancia
minimamédiado cédigo do Exemplo 3.2.a é 3 e a distancia nammadiado cdodigo do
Exemplo 3.2.b é 6.
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Ainda com relacdo aos Exemplos 3.2.a e 3.2.bficae através da Fig. 3.3 que a
concatenacédo do Exemplo 3.2.b possui limitantexapexdamente igual ao limitante para o
cbdigo (7,4,3) isoladamente. Verifica-se ainda @ueoncatenacdo do Exemplo 3.2.a
apresenta limitante mais elevado que o codigo3yidoladamente. Esses fatos levam a crer
gue a implementacdo da concatenagcao nao pressgropre, melhoria de desempenho de
um determinado esquema de codificacdo. A subse8& &ntém exemplos e justificativas

gue ratificam e complementam estas constatacOembas

1
01 L\ Cadigos component
: S R sistematicos ).
TN Taxa resultante = 2/5

= 001 = S
3
£110° — BN
w Cddigo Hamming s
3 ~ (7.4,3) (-- -). R
$1107 == Taxaresultante = 4/7 S
8110° s
o 4’ .
o Cadigos componentes .1}
s nao-sistematicos ( --- ). X

110 Taxa resultante = 2/7 S

A
=7 \
1-10 L
\
0
1108 AN
0 2 4 6 8 10

Eb/Nc

Fig. 3.3. Comparagéo entre os limitantes considerados nos
Exemplos 3.2.a e 3.2.b.

3.2.2. Analise de limitantes para concatenagio serial de dois cédigos de bloco em
canal AWGN

A Fig. 3.4 mostra o diagrama em blocos da concefenaerial de dois cédigos de bloco. Ela é
formada por um codigo externan¢ mK de taxaR.. = k/g conectado, via um bloco de
entrelacamento temporal de comprimeNte mg, a um codigo internonfn, mq) de taxaR; = g/n,

resultando em um cédigmf, mK) de taxaR.dR.i = k/n.
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Cadigo de bloco concatenado
em série (SCBCE, n k )

Informaca Codigo de Entrelacador Codigo de i
mkbitst::> bLC;;O_ emx:zwo ;> N = mq ;> béc;r?ci Tlt/mo =

________________________________________________________________

Fig. 3.4. Diagrama da concatenacao serial de codigos de bloco
(adaptado de [Ben99])).

Para o cédigo concatenado, o numB\fgg de palavras-cddigo de pesassociadas as palavras de

informacao de pese , param= 1, € dado por [Ben98b, p. 912]

N Bﬁe aci
o, = B

2. (N] (3.27)
|

A expressao (3.27) pode ser justificada atravésdogentarios:

0 na situacao real, com o uso de um determinadolagadr temporal, cada palavra de entrada

de pesol aplicada a esse entrelacador (saida do cédigonexteuja entrada teria pesg,

produziria uma palavra de saida com uma certa pgagdo, porém com mesmo pesaa

entrada. Esta palavra iria gerar um determinadoenuiwﬁﬁ‘1 de palavras codigo do codigo
interno, com pest. Dessa forma, o numero total de palavras codigo pesoh, geradas por

uma entrada de pe®g seria a multiplicacdo do niumero de palavras de Iper‘jj , geradas pelo

codigo externo, pelo niumero de palavras de mesaﬁ;, geradas pelo cédigo interno. Isto
justifica a multiplicacadB;; B ,;

para obter o “espectro total” do niumero de palae@digo de pesd, geradas pelo cédigo

concatenado, ter-se-ia que gerar na entrada dbiceattir externo todas as possiveis palavras de

informacéo, identificando os nl]merdsjjfI de palavras-cddigo de saida deste codificador,

associados a cada palavra de entrada de ywe&0 para cada possivel peksae entrada do
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codificador interno, seria identificado o nimero dalavras-codigo de peld, BS,. A

multiplicagdio B3 B, para cada palavra de pesale entrada levaria a distribuic&o condicional

de pesos do codigo concatenado. Na proposta d®@Bgnonde o entrelacador temporal € um
dispositivo probabilistico, a probabilidade de gerada uma palavra de saida desse bloco, com
pesol, é igual a 1/combii, I), ou seja, para uma palavra de entrada do coddicaxterno de

pesow, 0 numero de palavras-codigo de pbsgeradas, condicionado a um valorldeeria a

multiplicacéo Bjj{aﬁg [1/combin(N, )}. Como todos os possiveis pesos de saida do

entrelacador temporal devem ser considerados paoiter o nimero total de palavras-codigo

de pesd geradas, o somatorio de Olasta justificado.

Para blocos de entrelagcamento temporal de tamidrhonk param > 1, expressdes derivadas da
expressdo (3.27) sao apresentadas em [Ben98b] ematés que envolvem as funcbes de
distribuicdo de pesos condicionais, as CWEFs, ddggos componentes. Portanto, o procedimento
apresentado em [Ben98b] para que seja estimaddriduicdo de pesos do coédigo concatenado para
m > 1 pressupfe o conhecimento das IOWEFs dos cddiggmponentes, elevadas ao expoente
de forma que, a partir destas, seja possivel @ste€EWEFs e seja finalmente possivel estimar a
IOWEM ou a CWEF do cddigo concatenado. A partir I@&EM ou da CWEF do cdédigo
resultante, o uso de (3.15) ou (3.20) permite gjee estimado o limitante superior de probabilidade
de erro de bit para a concatenagéao serial.

Com o aumento do comprimento do bloco de entrelaggmtemporal, 0 uso da expressao
(3.15) ou (3.20) se torna computacionalmente casa naais complexo. Este fato também foi
observado em [Ben98b], onde o grande niumero deogearsomar nessas expressoes, quiheo
100, pressupdOe que as somas sejam truncadas da fortoarnar a solugdo do problema algo
computacionalmente razoavel em termos de compldgidaempo. O uso de opera¢bes envolvendo
as funcBes de distribuicdo de pesos também repaegera limitacdo quando a implementacéo dos
calculos com o auxilio de computador, pois press@pétilizacdo de manipulac¢des simbdlicas.

Mais uma vez, uma forma alternativa de reduzorapiexidade dos problemas mencionados
no paragrafo anterior reside no uso das matrizescdeficientes das IOWEFs dos novos codigos
componentes, as IOWEMs. Porém, as novas IOWEMsndeser obtidas a partir dar-ésima

poténcia das funcdes IOWEFs e, para elevados sali@m, os calculos simbdlicos envolvendo tais
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funcbes se torna impraticavel. De forma a evitée sgynificativo e as vezes irrealizavel trabalho
adicional, foi desenvolvido um algoritmo capaz denitir que sejam calculadas as novas IOWEMs
dos coédigos componentes para= 1, a partir das IOWEMs originais desses codigandd
calculado as novas IOWEMs pode-se aplicar expressiéeivadas da expressao (3.27), para
concatenacao serial, ou da expressao (3.22), paatenacao paralela, de tal sorte que seja obtida
a matriz IOWEM do novo cddigo concatenado. As essiies (3.22) e (3.27) sdo aqui novamente

apresentadas com ligeiras modificacbes de notag&mriha a levar em conta operacoes paral:

- (NY' n
Bv(\i%:( J ZB&M Bv%hz (3.28)
W ) mitho=h
er _ By B
Buh =2~y (3.29)
|

Em (3.28), tomando como auxilio a Fig. 3.2, tem-se:

0 BVCV; sdo os elementos da matriz IOWEM do cdédigo concatemacdo paralela, de ordem

(mk+1) x [m(ny+ny)+1], calculados recursivamente. Seus valores gporedem ao numero de
palavras-codigo de pesa(h;+h2), associadas as palavras de informacao dempessenddh; e

h, os pesos das palavras-cédigo dos cédigos commmnéne 2, associadas as palavras de
informacédo de pese. k é o comprimento das palavras de informacao doga@®domponentes

1 e 2 en en; sdo os comprimentos das palavras-codigo dos c®digmponentes 1 e 2,

respectivamente;

cn ch ~ . L A . ~
o B,i, e B, séo os elementos das matrizes IOWEMsndasima poténcia das funcbes

IOWEFs dos codigos componentes 1 e 2. Tais matppesuem ordemnikt+1) x (mm+1) e
(mk+1) x (mnp+1), respectivamente para os codigos 1 e 2;
o N=mké o comprimento do bloco de entrelacamento terhpora
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Em (3.29), tomando como auxilio a Fig. 3.4, tem-se:

a vi: sdo os elementos da matriz IOWEM do cddigo concai@macédo serial, de ordemkg1)

x (mnt+1). Seus valores correspondem ao numero de psiegithgo de pesmh associadas as
palavras de informacdo de peswoy, sendomh o pesos das palavras-codigo do novo codigo
interno C;, de taxaN/mn, associadas as palavras de informacéo de Ipeswlel € o peso das
palavras-codigo do novo cbdigo extei@g de taxamkin, associadas as palavras de informacéo
de pesanke ondek é o comprimento das palavras de informacdo dgyoduksico externomeé

o comprimento das palavras-codigo do cédigo basteono;

Q Bv(jlm e 3C: sdo os elementos das matrizes IOWEMsw#sima poténcia das fungdes IOWEFs

dos cbdigos externo e interno, respectivamentes. Mairizes possuem ordemkit1) x (N+1) e
(N+1) x(mn+1), respectivamente para os cddigos externo minte
o N=mqgé o comprimento do bloco de entrelagamento terhpuordtiplo inteiro do comprimento

de uma palavra-codigo do codigo externo de takeng = k/q.

O algoritmo que permite obter a matriz dos codfiteie dam-€sima poténcia das funcdes IOWEFs

dos cédigos componentes para concatenacao pavalstxial é:

Algoritmo 3.2.

1. dada a matriz IOWEM de orderk+() x (n+1), obtida a partir da IOWEF do codigo
componenter(k) em questdo ou a partir de calculo computaci@witionar a sua direita
uma matriz comn(m-1) colunas todas nulas, gerando a matriz IOWEdhde o
subscritoe significaestendida

2. transformar essa nova matriz IOWEKM um vetor IOWEY que contenha todos os
elementos de IOWEMN o primeiro elemento do vetor IOWEorresponde ao elemento
na primeira linha e primeira coluna da IOWEM segundo elemento corresponde ao
elemento na primeira linha e segunda coluna da I®IWIE assim por diante; o Gltimo
elemento do IOWEY corresponde ao elemento da ultima linha e Udltimana da
IOWEMg;
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3. sem =1 va para o0 préximo passo. ®e> 1, parg variando de 0 a2 crie, de forma
recursiva, o vetor IOWEy; ~ IOWEVe O IOWEVg(.1), onde “[0” representa uma
operacao de convolucéo discreta;

4. transforme o vetor IOWEMem uma matriz de orderknft+1) x (kn+1). Esta matriz € a
matriz dos coeficientes da-€sima poténcia da funcdo IOWEF do novo cédigo

componenterin, mk) em questao.

Para aumentar a velocidade dos calculos computdsi@nvolvendo o Algoritmo 3.2, pode-se
operar com a matriz dos coeficientes da IRWEF dbgodsob analise, desde que este codigo seja
sistematico. Nesse caso, 0 novo valonderan — (n- k) e ao final do passo 4 deve-se converter a
matriz IRWEM obtida na matriz IOWEM. Este ultimoopedimento ndo se faz necessario se os
calculos que fizerem uso do resultado o pudererar faam a matriz na forma de uma matriz
IRWEM.

A convolucéo discreta do passo 3 do Algoritmo 8] com se sabe, a um vetor que tem
como numero de elementos a soma, menos 1, do na@eeiementos dos vetores envolvidos. Seus
elementos correspondem exatamente aos coeficidot@gsoduto das funcdes representadas pelas
IOWEMSs ou pelos IOWEVs correspondentes. O preenshinde cada linha da IOWEM, citado no
passo 1 do Algoritmo 3.2, tem por objetivo fazemcque esses elementos sejam locados nas
coordenadas adequadas da matriz IOWEM resultaotp mjue o nimero de elementos dessa
matriz difere do nimero de elementos resultadopdaagao de convolucdo discreta. Em suma, a
simples operagcédo que acaba de ser proposta lergesmo resultado que elevar ao expoemiz
funcdo IOWEF dos cddigos componentes e da novafuabter a IOWEM, eliminando, portanto, a
necessidade de operacfes simbdlicas.

A analise apresentada nesta subsecédo para corm@aiesaial de dois cdédigos componentes
separados por um bloco de entrelacamento tempadalsilizada mais adiante para a estimativa de
desempenho do esquema bidimensional de codifigagfosto nesta tese, este baseado na estrutura

de concatenagédo presente na implementacéo de ugo @idduto bidimensional.
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3.2.3. Analise de limitantes para concatenagao serial de trés cédigos de bloco em
canal AWGN

Nesta subsecao, tendo como referéncia os resulthdfBen98a] e [Ben99], sdo apresentados 0s
procedimentos para a analise de limitantes de piladede de erro de bit para a concatenacéo serial
de trés cddigos componentes separados por doigshitecentrelacamento temporal. Tal andlise sera
utilizada mais a frente quando da investigacdo eégemipenho do esquema tridimensional de
codificacdo de canal proposto neste trabalho.

A Fig. 3.5 ilustra a concatenacédo serial de tdigos de bloco. A sequéncia de bits de
informacdo commk bits € codificada pelo codificador externo de tilge= mk/N;, dek emk bits, e
a saida desse codificador, cofp = mq bits alimenta um bloco de entrelacamento tempdeal
comprimento N; bits. A saida do primeiro entrelacador alimentacadificador de canal
intermediario de taxg/p = Ni/mp e a sequéncia codificada por este codificadocodgprimentaN,
= mp, serve como entrada para um segundo bloco ddagatneento temporal d, bits. A saida
desse segundo bloco entrelagador alimenta um caddr interno de taxan = No/mn sendo que a

saida deste codificador corresponde ao codigo temado final, de taxin.

Cadigo de bloco concatenado
em série (SCBCT; n( k )

Cadigo de Cadigo de blocg Cadigo de

[> bloco externo :> En’zlrel_a;;nac;jor} intermediario :> En}\:e_larcr;]%dor:> bloco interno I>
1= 2

k/g= mk/N a/p=N,/mp p/n=N/mn ||
I
I

Fig. 3.5. Diagrama da concatenacao serial de trés codigbkde.

O limitante de probabilidade de erro de bit médisapum esquema de codificacdo formado pela
concatenacdo serial ilustrada através da Fig.eBrbcanal AWGN, pode ser calculado através da

expressao (3.15), reproduzida aqui por conveniéncia

k n h E
Pbszz—vl > Bwvherfr{ FIE bJ (3.30)
w=1 0
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A distribuicdo de pesos do cddigo concatenado gedaleterminada em termos médios usando a
mesma idéia dos entrelacadores temporais unifodeeBenedetto. Para esta concatenacdo dupla

tem-se [Ben98a]
N C3'
Cs — A & w|13 B|
B, ZZ 1 (3.31)
KK
onde, tomando como referéncia a Fig. 3.5, tem-se:

o BS: sdo os elementos da matriz IOWEM do codigo comcatemacao serial, de ordem

w,h
(mk+t1x[mnt+l]. Seus valores correspondem ao numero de paladdigo de pesanh,
associadas as palavras de informacdo de pegosendomh o peso das palavras-codigo do
cddigo internoCs, de taxaN,/mn associadas as palavras de informacéo delpesndel, é o
peso das palavras-codigo do codigo intermedi@giode taxaNi/mp associadas as palavras-
cédigo de entrada do codificador intermediario egofN;, sendd\; o peso das palavras-codigo
do codificador externo de taxak/N;. k € o comprimento das palavras de informacéo da@oodi

basico externo B € o comprimento das palavras-codigo do codigabasterno;
Q w|1 BI ,22 e 3 3 sdo os elementos das matrizes IOWEMsreésima poténcia das funcbes

IOWEFs dos codigos externo, intermediario e interaspectivamente. Tais matrizes possuem
ordem (k+1x(N;+1), (Ni+1)x(No+1) e (No+1x(mntl), respectivamente para os codigos
externo, intermediario e interno;

o N; =mgeN; =mpsédo os comprimentos dos blocos de entrelacamemiooral.N; € multiplo
inteiro do comprimento de uma palavra-cédigo doigmexterno de taxankmq = k/q. N, é

multiplo inteiro do comprimento de uma palavra-gadilo cédigo intermediario de taraymp

= a/p.

Pelos motivos ja citados anteriormente, a solug{3dB0), levando-se em conta (3.31), apresenta
limitacbes para célculos computacionais em termogaimplexidade e tempo. Mais uma vez, a
operacdo com as matrizes IOWEM dos cédigos envadviel 0 uso do Algoritmo 3.2 permitem

significativa reducdo de complexidade e tempo deutth Mas ainda assim, em certos casos, 0
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valor dem pode ser suficientemente elevado a ponto de fa@®r que a solucdo de (3.30) seja
extremamente lenta devido ao elevado nimero deotearsomar nessa expressao, mesmo que a
resolucdo de (3.31) seja simples e rapida. Coneonaliva, pode-se reduzir cuidadosamente o0s
limites maximos de cada somatério envolvido. Esshugdo, contudo, ndo deve permitir que o
limitante procurado seja significativamente altergorincipalmente em regides de altos valores de
relacdo sinal-ruido onde o limitante de unido apres maior precisdo. Para baixos valores dessa
relacdo, tipicamente abaixo da taxa de corte dal¢Ben98a], o limitante de unido ja possui como
caracteristica uma divergéncia em seus valoresrigno, imprecisdo. O que a reducdo nos limites
dos citados somatorios pode entdo permitir é utemagBo significativa apenas nessa regido de
baixos valores de relagdo sinal-ruido. E isso reatenocorre quando tais limites sdo reduzidos.
Essa constatacdo sera verificada mais adiante gdareim apresentados os calculos de limitantes

para o esquema de codificacdo proposto nesta tese.

3.2.4. Extensdao das analises de limitantes para canal com desvanecimento
Rayleigh

Combinando resultados obtidos em [Hal96, Capitllcddn aqueles apresentados nas subsecdes
anteriores, pode-se determinar o limitante supeiéoprobabilidade de erro de palavra e de bit para
um esquema de codificacdo em canal Rayleigh. Rata,tconsidere que o canal Rayleigh seja

plano e sem memoria e que se esteja utilizanddizEigdo antipodal BPSK para a qual a energia
média por simbolo recebido vales = R:Eb: E{g?} R.Es, com demodulacdo coerente e informacéo

de estado de canal conhecida pelo receptor. P@&aso, o limitante superior de probabilidade de
erro de palavra para um coédigo linear de f@xaondicionado awetor estado de canal pode ser

determinado por

P,(9) s% ZH:A]erf[{ RCN—E’Zh: gf] (3.32)

h=d,;, 0 i=l

O valor médio da probabilidade de erro de palawat&o calculado realizando-se a média de (3.32)
em relacao a funcéo densidade de probabilidadgatdsos do canal. A integnadupla que faz parte
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desta média ndo possui solugdo analitica fechaata fHal96, p. 34] é apresentada uma solucéo

numeérica que leva ao limitante superior de errpalavra:

n

L serf ¢ " 3.33
P = hzdmmA‘ n.'.o {RCE,D/N0 +serf¢} a0 559

A partir de (3.33) e dos resultados ja obtidos enestpitulo pode-se facilmente determinar o
limitante de probabilidade de erro de bit em fundés coeficientes da Funcdo de Distribuicdo de

Pesos de Entrada-Saida definida por (3.9), ou seja

LSw e sefg | 3.34
R < z ; BW’hIo {RCED/N“senZA a9 334

A expressao (3.34) sera aplicada a analise do esquie concatenacdo serial proposto neste
capitulo, em canal com desvanecimento Rayleighpaegistrado mais adiante.

Se a informacdo de estado de caméd esta disponivel ao transmissor e ao receptor, o
limitante de probabilidade de erro de bit podedsterminado a partir do calculo de probabilidade

de erro par-a-par apresentado por Eric K. Halleplsgn G. Wilson em [Hal98]. Este limitante vale

Pwv?v exp( RE/ N)]h / \/ ﬁ (555)

ondell =\/(RE,/N)*-1.

3.3. Probabilidade de erro de bit para cédigos produto compostos por
codigos de bloco com constru¢io multinivel

Nesta sec¢do, os fundamentos apresentados atéoestedm capitulo sdo aplicados ao célculo de
limitantes superiores de probabilidade de erro itlgpdra uma familia de cddigos de bloco com

construcdo multinivel, concatenados em série seganestrutura geomeétrica de codigos produto.
Atencdo especial é dada a analise do desempenbkesdeddigos em comparacdo a analise de

codigos similares, porém sistematicos. E verificqde as expressées para a estimativa de limitantes
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definidas em [Ben98a] e [Ben98b] sdo aplicaveis) ebgumas adequacbes e extensdes, aos casos
de concatenacdo serial que seguem a estrutura Gtbgos produto com componentes nao-

sistematicos.

3.3.1. Construgdao multinivel de cédigos de bloco

Os cadigos de bloco com construcao multinivel agusiderados séo baseados na regra de particdo
de conjuntos, a mesma regra utilizada para a eqdsirde esquemas de modulacao codificada, com
uma regra adicional de rotulamento, também baseadagra de particdo de conjuntos, segundo a
Concatenacdo Generalizada de Coédigg&CC, do InglésGeneralized Code Concatenatjon
[Bos00]. O caso particular de concatenacao gemaddli utilizado nesta tese tem como objetivo
fazer com que o cdodigo de bloco resultante possua trelica com estrutura repetitiva e
paralelizada, tornando atrativa, por razdes ddidade de eventual implementacdo pratica, a
utilizacdo do algoritmo de decodificacdo de maxweaossimilhanca denominado Algoritmo de
Wagner [Sil54]. Essa classe de codigos de bloceates também permite o aumento no
comprimento das palavras-cédigo, enquanto € maumtidéstancia minima, a taxa e a estrutura
basica da trelica que representa o codigo em questirmacao do cédigom(k, dmin) = (N, /2, 4)

obedece ao seguinte algoritmo:
Algoritmo 3.3.

1. considere a particdo do conjunto da§n[2)]*> = 4 combinacdes de/(n/2) = 2 bits,
ilustrada pela Fig. 3.6;

00 01 10 11

Fig. 3.6. Particdo do conjunto {00, 01, 10, 11}.

105



2. dada uma palavra a ser codificada, de comprovient n/2, a partir de do cédigo de
repeticdoC; = (n/2, 1,n/2) e do cddigo de paridade simp&s= (n/2, n/2-1, 2), construa

0 arranjo

(n/2,4,n/2)
(n/2,n/2-12

onde o bit mais a esquerda da palavra de informagitizado como informacéo para o

codigo de repeticdo e os demais sado utilizados cmfosmacao para o cédigo de

paridade simples. Perceba que o bit mais relevagtesle que seleciona o subconjunto
da particdo da Fig. 3.6, é protegido com um cédigagrande distancia de Hamming,
enguanto os demais séo protegidos por um codigawenor distancia de Hamming;

3. substitua cada coluna do arranjo anterior caméaiétulos obtidos da Fig. 3.6, ou seja

o) <00 (] <12 g) <o () o

4. a palavra-codigo € a sequénciandeZ bits obtidos apds a substituicdo anterior.

O processo de codificacao descrito pelo Algoritn®@bde ser simplificado a partir da definicdo de

uma operacgabooleanaenvolvendo os bits codificados poy e Cy:

C =[01]C, O [11]C, (3.36)

onde [01¢; = [01] secy; =1 e [00] seep; = 0 e [11§5 = [11] secy = 1 e [00] sey = 0.¢y5 eCy Sao
elementos das palavras-codigoGiee C,, respectivamenté=0, 1, ...n/2-1.

Em [Bos00] tem-se a regra geral que permite ansfitedo caso anteriormente apresentado
para varios outros codigos. Segundo a regra deO[Bopara a construcdo do cédigo (8,4,4), um
codigo base para a particao ilustrada pela Fig.dié é o codigo internG; = (2,2,1) — e que na
verdade ndo codifica, apenas repassa para sua cajde for apresentado como entrada — é
concatenado a um coédigo externo que codifica enhit significativo do rotulamento mostrado na
Fig. 3.6 através de um codigo de repetiCao= (4,1,4) e que codifica os outros 3 bits atraleésm
cédigo de paridade simpl€%, = (4,3,2). Cada grupo de 2 bits, um do codigpe outro do codigo
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Ce, seleciona uma das “palavras-codigo” do codigaconforme rotulos da particdo da Fig. 3.6. A
distancia minima, segundo Teorema 9.2 de [Bos@§,d= min(dode, dider) = (14, &2) = 4, onde
do € a distancia minima de Hamming entre as paladdigo deC; antes da primeira particad, € a
distdncia minima de Hamming entre as palavras-o6d&C; apos da primeira particddg; € a
distancia minima de Hamming entre as palavras-o0dgCe € de € a distancia minima de
Hamming entre as palavras-cédigoGe Percebe-se que, para qualquer comprimento dagrasd
codigo geradas segundo o caso particular que abalser apresentado, o codigo /2, dmin)

sempre terémin = 4. O exemplo a seguir busca melhor esclarecenstrucao descrita.

Exemplo 3.3.

Dada a palavra de informacéao [0 O 1 0], desejaesar g palavra-cédigo do cédigo, K,

dmin) = (8,4,4) a partir da regra de construgdo mwiihiO arranjo gerado pelas palavras-

o0

onde os bits sublinhados correspondem a palaviafdenacdo que se deseja codificar.

codigo deC; e C, tera a forma:

)
o

1O 10
o O
[

Através do mapeamento do passo 3 do Algoritmo Bt&no-se a palavra codigo[001100
1 1]. Através da operacéo (3.36) obtém-se tambéno qmalavra-cédigo [0 0 0 0 0 0 0 @]
[00110011]=[00110011]

A matriz geradora desse cddigo, de orderm, pode ser facilmente construida. A primeira
linha dessa matriz corresponde a palavra-codigadgepela informacéo [1 0 0 0]; a segunda
linha corresponde a palavra-codigo gerada pelarnvg#gdo [0 1 0 0]; a terceira linha
corresponde a palavra-cédigo gerada pela informi@c@ld 0] e a quarta linha corresponde a
palavra-cédigo gerada pela informacgéo [0 0 O ljizdhdo o Algoritmo 3.3 ou a expressao
(3.36) tem-se:
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O O r o
O O R B
O r OO
O r O P
O O O
P O O B
R R R O
N N

Portanto, trata-se de um cdodigo ndo-sistematiga, distribuicdo de pesos é mostrada na
Fig. 3.7.

Distribuicéo de pesos

NUmero de palavras-cédigo de cada peso
PR PR
ORPNWHARIIONOCOORLNWAO

3 B
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9
Pesos das palavras-codigo

|
[EY

Fig. 3.7. Distribuicdo de pesos para o codigo (8,4,4) do Fierd.3.

Pela distribuicdo de pesos comprova-se dig = 4. O cédigo obtido € equivalente aos
codigos de Hammingstendido (8,4,4) e deeed MullerJ(1,3) [Hon97].

A trelica para o cédigo (8,4,4) sob analise podeceastruida no formato mostrado na Fig.
3.8.

Como foi antecipado no inicio desta secao, e tomancho referéncia a Fig. 3.8, a estrutura
paralelizada se refere a presenca de trelicasdigosdde paridade simples, em paralelo, e a
estrutura repetitiva se refere a repeticdo datestrinasica de cada sub-trelica, a cada segéo
dessa sub-trelica. Na Fig. 3.8, os rotulhg ou xx'yy correspondem ao(s) bit(s) da palavra
de informacdox ou xx associado(s) aos bits codificadgg Por exemplo, os bits de
informacéo [0 1 1 0] produzem como palavra-codigd.[1 1 0 0 0 0]. Caddibit yy e seu
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complementoyy, ambos associados aos ramos da trelica, se iet@tps como simbolos,

permitem concluir que, para esses simbolos, cdu#ralica € uma trelica de um cdédigo de
paridade simples. Este fato permite que cddigostnsidos segundo a regra apresentada
nesta secdo sejam candidatos a utilizacdo do Mgorde Wagner [Sil54] no processo de
decodificacdo. Este algoritmo, para codigos dedpde simples, além de apresentar grande
simplicidade de implementacdo, tem desempenho igualecodificacdo de méaxima
verossimilhanca. Este aspecto serd melhor invelstiga Capitulo 4.

00/00

0/0C 0/0C 0C

0/01 0/01

Fig. 3.8. Trelica para o codigo (8,4,4) do Exemplo 3.3.

Se os codigos da classe em questdo forem utilizéeldsrma isolada, tem-se um decréscimo no
desempenho com o aumento do comprimento das psdeddigo, devido ao fato da distancia

minima e da taxa serem mantidas. Isto ocorre ppdada uma relacde,/No, a probabilidade de se

ter mais erros em uma palavra de comprimento néaiambém maior, podendo exceder, com maior
probabilidade, a capacidade de correcdo de erradigo. Mas essa constatacdo nao invalida a
utilizacdo desses cédigos de comprimento varidwelesquemas de concatenacdo serial, como
abordado mais adiante neste capitulo. No Capitélsygerido um algoritmo de decodificacdo turbo

para o esquema aqui considerado que valida aindaanudilizacdo deste esquema.
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3.3.2. Concatenagio serial de cédigos de bloco com construgiao multinivel através
da estrutura de c6digos produto

Os cédigos produto [Eli54] podem ser consideradmacoc pertencentes a familia de codigos de
arranjo [Hon97] que podem ser decodificados iteaatiente. Além de grande simplicidade de
implementacéo, apresentam ampla flexibilidade emds de adequacao da taxa e do comprimento
do bloco.

Um cdédigo produto de dimens@bpode ser definido a partir do comprimento do bldeo
informacdo em cada dimensfil, kp, ... k , ..kp}, i = 1, ...,D. Podem ser utilizados codigos
componentes sistematicos ou néo-sistematiogsk( dmin). O codigo produto resultante possui

blocos de comprimento

D

n= |:| n (3.37)

SeR.i = ki/n; é a taxa do codigo componente na dimensadaxa do codigo produto sera

D

R = |_j R (3.38)
e a distdncia minima sera

D
i = |'| o, (3.39)
O codigo produto possui, além dos bits de paridgatados pelo processo de codificacdo em cada
dimenséo, os bits de paridade gerados a partiaddagle das paridadeshéck on checksPode-se
interpretar essa implementacdo como sendo a cowrcdie serial dos codigos componentes,
separados por entrelagadores temporais. Certoseautinda definem uma outra categoria de
codigos produto: o codigo produto incompleto. Undigd produto incompleto ndo possui a
paridade das paridades e, apesar de ter implerdentagis simples, possui desempenho inferior,
assintoticamente. Isto se deve ao fato principalisténcia minima do cédigo incompleto ser menor

110



que a do codigo completo [Ran01l]. Pode-se intaapressa implementacdo como sendo a
concatenacdo paralela dos codigos componentes,segtarados por entrelacadores temporais.

A concatenacao serial de cédigos componentes de Begundo a estrutukxdimensional
de um cédigo produto completo permite que codigis-sistematicos sejam também utilizados,
apesar dessa alternativa nao ter sido identifipatia autor na literatura especializada. Tanto a tax
final do cddigo quanto a distancia minima e tamioéocomprimento do bloco seréo iguais aqueles
obtidos com cédigos componentes na forma sistemais maiores vantagens de se utilizar codigos
sistematicos como componentes se referem a podad#l de codificagdo em paralelo, a menos da
geracao da paridade das paridades que deve aggaelémdas as paridades sejam geradas, e certa
facilidade no processo de decodificacdo, no mape@meeverso das palavras-codigo nos
respectivos bits de informacdo. Alguns algoritmesddcodificacdo iterativa somente se aplicam a
esta concatenacdo quando os cédigos componentesig@maticos. Porém existem outros
algoritmos que nao pressupdem a utilizacdo de oédigtematicos.

A concatenacdo paralela de cddigos componentes la® [segundo a estruturB-
dimensional de um cdadigo produto incompleto é delémentacdo mais simples, mas traz consigo
consideravel reducdo de desempenho e reducdo aadtaxodigo concatenado quando ndo séo
utilizados cddigos sistematicos.

A Fig. 3.9 mostra a estrutura de um cddigo prodchitbmensional (2D) incluindo-se a

paridade das paridades (cédigo completo; concadersarial dos codigos componentes).

n,

x Iy

k2 paridade
k1 bits de informacgéo Iiﬁﬁzs
n]

v

paridade
paridade das colunas das
paridades
h 4

Fig. 3.9. Estrutura do cddigo produto bidimensional completo.

111



Embora ndo se tenham subsidios para uma geneéaljzaggita-se que a concatenacao paralela seja
melhor naquelas situacdes onde se deseja a opeatacéistema codificado a baixos valores de
Ew/No, porém podendo suportar altos valores de taxardede bit (BER, do IngléBit Error Rats,
acima do patamar ou “joelho” da curva BBRrsus Ey/No. Esse joelho corresponde a um
comportamento de saturacdo na taxa de erro diabéndo com que esta seja reduzida apenas de
forma bastante suave, mesmo com significativos atoeena relaca&y/No. Este fen6meno ocorre
devido, principalmente, a presenca de um numerufisigtivo de palavras-codigo de baixo peso,
pois em valores mais altos Bg/Ny, a taxa de erro de bit passa a ser governadarpieaistemente

por estas palavras de baixo peso. E aparente qoencatenacio serial tem-se maiores valores de
Ew/Np a altos valores de taxa de erro de bit, mas cédeicno da BER com o aumento Bg¢N, €
consideravelmente mais abrupto, possibilitandcstrassdes praticamente “livres de erro” a valores
de Ex/Ng acima de um determinado limiar. Em [Ben98b, p.] @2Men99, p. 623] tem-se exemplos
deste comportamento para codigos convolucionaisatenados. Uma comparacao entre resultados
apresentados no Capitulo 3, em [Ran01] e [GuiOghipem a identificacdo de exemplos similares
para codigos de bloco concatenados. A Fig. 3.8rdw comportamento descrito neste paragrafo.

A Fig. 3.11 ilustra a sequéncia de codificacdo oeaddigo produto tridimensional com
componentes (8,4), sistematicos ou nao-sistematitaso sejam utilizados cédigos componentes
sistematicos, o processo de codificacdo se togeadimente mais simples, pois podem-se gerar em
paralelo todas as paridades em todas as dimensiegmado, a partir destas, gerar a paridade das
paridades em todas as dimensdes.

Uma analise cuidadosa da Fig. 3.11 permite afirquar a cada dimensdo do cédigo em
guestdo existe uma regra especifica de entrela¢artemporal que caracteriza a forma particular
de concatenacdo serial presente na estrutura decagigo produto. No caso de cddigos
componentes idénticos, caso considerado neste, textolimero de bits apds cada etapa de

codificagédo pode ser calculado por:

N, =n?kP™ (3.40)

onden € o comprimento da palavra-cédigo do codigo coraptek € o comprimento da palavra de

informacdoD é o numero de dimensdes do codigo produto (nUdemddigos concatenados)l &
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0,1, ..D -1 é o indice de cada dimensdo. A expressao (e ser obtida através de uma
generalizacdo da construgdo geométrica apresectdataexemplo na Fig. 3.11.
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Fig. 3.10. Comportamento tipico do desempenho de codigos
concatenados em série ou em paralelo.
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L& &
2
d=1
256 bits

Fig. 3.11. Estrutura do cédigo produto 3D, para codigos coraptas (8,4).

Pode-se facilmente verificar que a regra de emg@et@nto temporal prevista na estrutura do codigo

produto pode ser implementada com simples blocdgpddinha-coluna. O vetor contendo os bits a
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serem entrelacados alimenta o bloco de entrelagartemporal pelas linhas e o vetor entrelacado é
lido pelas colunas, alimentando o codificador segi ak bits. O nimero de linhas e de colunas do
bloco de entrelagamento temporal entre as dimemséds+ 1 € dado por

(N X Ncolunas)d,d+1 = (nde_d_l X n) (341)

linhas
A Fig. 3.12 ilustra a operacdo de entrelacamentpdeeal para o cédigo produto 3D formado a
partir de codigos componentes sistematicos de gugicdimples (3,2). Nos trés blocos frontais
mostrados, pressupondo uma abstracdo tridimensidaalfigura, os numeros mais escuros
representam os indices dos bits nas partes extiEomais dos correspondentes arranjos e os bits

mais claros séo os bits da parte de trds. O ma®bhbcos mostra, por facilidade de visualizagcéo e

melhor apresentacao, apenas os indices dos lpardeexterna direita.

4 5 6 7 8/ /B
.

Os 17 &p 09 g 211 | g7
2 318 4 5V |
3 Vg) 5 0225
04 ®1912g
1s 719135
2 8 14

Fig. 3.12. Estrutura do codigo produto 3D, para cédigos coraptas (3,2).

Para c6digos componentes sistematicos, o cubormmtesk® bits de informagcéo, apds a formacao
do cédigo produto 3D, ficaria localizado na paddm@nte, superior e esquerda do arranjo’dsts,
com os bits na mesma disposicdo daqueles do airacil dek® bits. Esta afirmacao esta ilustrada
na Fig. 3.13.

Tomando como referéncia o exemplo ilustrado petp Bil2, as etapas de formacao do

arranjo 3D sdo apresentadas no Algoritmo 3.4:

114



Algoritmo 3.4.

1. forme o vetor de entrada compostkde 2° = 8 bits de informacao;

2. nadimensad = 0, codifiquek ak =2 a 2, os 8 bits de entrada, gerando um vetar;p
= p YDAl - P+In301_ 49 bits:

3. faca o entrelacamento temporal nesse vetor déits2 entre as dimensdes 0 e 1,
alimentando, pelas linhas, um arranjo do tipo hob&ina com Niinhas X Ncolunadd,d+1 =
(NPt x n) = (3291 x 3) = (4 x 3) bits; a leitura dos bits entrelagcados é feémp
colunas desse arranjo;

4. na dimensad = 1, codifique, 2 a 2, os 12 bits anteriormenteedacados, gerando um
vetor comNg = n® P41 = 312311 = 18 hits. Um simples exercicio pode permitir que
seja verificada a adequada codificacdo na dimehs&wr exemplo: os bits 0, 1 e 2 no
bloco de 18 bits sédo formados pela codificacadbits) e 3 do arranjo de 12 bits; os bits
9, 10 e 11 no bloco de 18 bits sao formados pealdicacdo dos bits 7 e 10 do arranjo de
12 bits, e assim por diante;

5. faca o entrelacamento temporal no vetor de 18, l@Entre as dimensbes 1 e 2,
alimentando, pelas linhas, um arranjo do tipo koblina com Niinnhas X Neolunadd,g+1 =
(%P1 x n) = (32311 x 3) = (6 3) bits; a leitura dos bits entrelacados é feétap
colunas desse arranjo;

6. na dimensaa = 2, finalmente codifique, 2 a 2, os 18 bits dntemente entrelacados,
gerando um vetor comg = n® k0%t = 212321 = 27 pits. Mais um simples exercicio
pode permitir que seja verificada a adequada @adifio na dimenséo 2. Por exemplo: os
bits 6, 7 e 8 no bloco de 27 bits sdo formados gailiEficacdo dos bits 12 e 15 do arranjo
de 18 bits; os bits 15, 16 e 17 no bloco de 27dditsformados pela codificacao dos bits

13 e 16 do arranjo de 18 bits, e assim por diante.
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Fig. 3.13. Disposicao dos bits de informagéo (bloco conepclimento sélido) na
estrutura do cédigo produto 3D, para cédigos compi@s sistematicos.

Uma interessante e importante propriedade dos e®djgroduto, garantida pela regra de
entrelacamento temporal entre cada cédigo conaier@orresponde ao fato de gtexlas as
palavras em um determinado sentido da estruturdinenséo D correspondem a palavras-codigo
dos cédigos componentdzor exemplo, na estrutura 3D mostrada na Fig, ® bloco de® = 512

bits é formado pon°* = 64 palavras-codigo de= 8 bits dispostas no sentido de suas trés faces,
totalizando Dn®* = 192 palavras-cédigo. Para o caso 2D, a verdicadessa propriedade é

imediata:

sejaM uma matriz de ordenk ¢ k), correspondente aos bits de entrada do codificadeja
G a matriz k x n), geradora de um codigo de bloco lineark). E simples observar que a
matriz-c6digoC resultante, de ordem £ n), pode ser formada a partir'de

C =[(M xG)"xGJ" (3.42)
Mas, sabendo qué\( B)" =B x AT, tem-se

C=G"xM xG (3.43)

Ou seja, a matriz-cédigo é uma matriz cujas liddasformadas por uma combinacao linear

de linhas da matrimM x G, e esta, por sua vez, é formada por uma combinagéar de

! As multiplicacbes de matrizes em (3.42) e (3.4®) aperacdes emodulo 2
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linhas da matrizs. Portanto, as linhas d&sempre correspondem a palavras-codigo. E como
a operacdo de transposicdo € uma operacao lireanlanas de&C também sdo palavras-

cbdigo, conforme se desejava mostrar.

ParaD > 2 a prova analitica ndo € imediata, mas podefasteiar uma extensdo da analise do
exemplo inserido no Algoritmo 3.4 para o codigo@n componentes (3,2). Se os bits codificados
forem dispostos em um arranjo c@r 3 linhas en® = 27 colunas (de acordo com o Algoritmo 3.5

apresentado mais adiante) teremos o arranjo mosteaéig. 3.14.

01234 5 6 7 8 9101112 13141516 17 18 19 20 21 22 23 24 25 26
03 6 912151821241 4 7 101316192225 2 5 8 11 14 17 20 23 26
091811019 2 11203 1221 4 1322 5 1423 6 1524 7 16 25 8 17 26

Fig. 3.14. Arranjo de bits codificados utilizado no proeede decodificacdo de
um codigo produto 3D com componentesk] = (3,2).

Observando que as camadas verticais dos trés himaiesa direita da Fig. 3.12 se relacionam como
aquelas presentes na formacdo de um cédigo 2Dluc@ecque as palavras dispostas no sentido da
profundidade e da altura do bloco de 27 bits da3:iR sdo palavras-codigo. Observando o arranjo
da Fig. 3.14 percebe-se que, em cada linha, taglosrguntos da = 3 bits sdo formados parbits
igualmente espacados da linha imediatamente aéloréanto, como foi provado analiticamente, se
as duas linhas correspondentes a 12 e a 22 dinses&deformadas por palavras-codigo quando
particionadas da emn bits, as demais linhas também formaréo palavrdgyoése particionadas da
mesma maneira, pois 0 agrupamento dos bits coditfcaem qualquer dimensédo depende do
agrupamento na dimenséo anterior, segundo uma megra Desta forma pode-se extrapolar o
resultado desse exemplo e novamente afirmatayles as palavras em um determinado sentido da
estrutura de dimensdo D de um cédigo produto sdavpas-codigo dos cddigos componentes
conforme se pretendia verificar.

A propriedade supra citada, que se mostrara udhdo levada em conta no processo de
decodificacdo iterativa apresentado no Capituldod também comprovada para valores e
quaisquer, através de verificacdo computacional.

A regra geral de formacdo do arranjo a ser utibzaa decodificacdo de cddigos produto

paraD, k e n qualquer, arranjo este correspondente aquele adastra Fig. 3.14, € descrita através
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do Algoritmo 3.5, para os bits codificados, levaisgéoem conta que os c6digos componentes em
todas as dimensdes possuem os mesmos valorasede Esta Ultima consideracdo, apesar de
aparentemente restringir as possibilidades de lesatd taxa do cédigo e de seu comprimento, é
justificada admitindo-se que é consideravelmentss mianples implementar cédigos componentes
idénticos. Ainda assim tem-se grande flexibilidade adequacdo de taxa e de comprimento do
cédigo, o que, caso necessario, pode sofrer ajastiefonais através de adequadas técnicas de

puncionamento.
Algoritmo 3.5.

crie um vetor comn® elementos tal que =i,i =0, 1, ...n°-1;
facad variar de 0 &-1;
para cada valor dk facaj variar de 0 a°-2;

mod(nD —1) ;

1
2
3
4. calcule os elementos matfizde ordenD x n° através deA, | = Vi)
5. os elementos restantes valém,  =n"- ; 1

6

a matrizA corresponde ao arranjo procurado.

3.3.3. Comentarios sobre critérios de construcdo de esquemas de codificagido para
canais com desvanecimento Rayleigh

Torna-se necessario agora responder a uma impogaastao: um esquema de codificacdo de canal
otimizado para o canal AWGN puro também seria o6fi@@ o canal com desvanecimento Rayleigh
e ruido AWGN? A resposta a esta pergunta podeasier & luz da interpretacao de alguns resultados
apresentados em [Big98], [Big99] e [Ben99]. Admitae o canal Rayleigh seja plano e sem
memoéria (entrelacamento temporal perfeito). Adnaitada que se esteja utilizando sinalizacao
antipodal BPSK para a qual a energia média por dontbansmitido valeEs, com demodulagao
coerente e informacédo de estado de canal conheeldareceptor. Para este caso, o limitante
superior de probabilidade de erro de palavra paraadigo linear de taxB. pode ser determinado
através do limitante de Chernoff [Big98, p. 266B]g99, p. 261], [Ben99, p. 718]
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: 1 h 3.44
2= 3 Al -

ondeA;, é o numero de palavras-codigo de pedty, € a distdncia de Hamming minima do cadigo,
n é o comprimento das palavras-coditye,é a densidade espectral de poténcia de rucEe=

Es= E{¢?} Es é a energia média por simbolo levando-se em esngéstatisticas do desvanecimento.

Para valores de relacdo sinal-ruido suficienteenahos, o termo elevado ao expoem&m
(3.44) sera muito menor que 1, fazendo com quelaapilidade de erro de palavra seja governada
pelo valor minimo dd, ou seja, podmin. Recordando que, por exemplo, o uso de diversidane
combinacdo de méaxima razdo, MRC [Jak94], faz com guprobabilidade de erro decresca
inversamente com &-ésima poténcia da relacdo sinal-ruido, sehda ordem da diversidade
[Ben99, p. 716], pode-se entdo interpretar o cotapwnto descrito pela expressao (3.44) como
uma diversidade do codigogde diversity, cuja ordem estaria associada a distancia midesae
codigo [Pro95, p. 808, secdo 14-6-1]. Em funcddadeserpretacdo, a forma mais simples de
diversidade de order pode ser considerada como equivalente a um esqderoadificacdo por
repeticdo contlyn = L.

Pelo exposto conjectura-se que o melhor critéo codnstrucdo de um esquema de
codificagédo para um canal Rayleigh correspondelaques maximiza a distancia minima do codigo
(maximiza a diversidade do cédigo) e ndo a distakticlidiana entre as palavras-cédigo, critério
adotado para o canal AWGN. Duas importantes obsgéegadevem, entretanto, ser consideradas:

o sabe-se que o uso de diversidade tem como efe@dugdo da variabilidade do sinal recebido,
apoés a combinacdo dassinais. Esta reducdo pode ser interpretada constransformacédo
progressiva enb de um canal Rayleigh em um canal AWGN [Tar99]jtefeonhecido como
“gaussianizacado”. Sendo assim, um esquema de caghfd otimizado para o canal AWGN sera
aproximadamente 6timo para o canal Rayleigh cosoade diversidade;

o em esquemas de codificacdo separados da modutpgdmdo utilizam modulacdo codificada),
a distancia Euclidiana entre as possiveis seqigndéa bits transmitidos € diretamente

proporcional a distancia de Hamming entre estasi&®ips. Nesse caso, um esquema de
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codificac@o otimizado para o canal AWGN sera tamb&mo para o canal Rayleigh [Ben99, p.
720].

Portanto, o esquema de concatenacéo serial deosadiggbloco baseada na estrutura geométrica de
codigos produto proposto nesta tese, tendo siduizastdo para operacdo no canal AWGN e
apresentando como distancia minima o produto easredistancias minimas dos cddigos
componentes, também devera operar adequadamentnalbcom desvanecimento Rayleigh. Esta
suposicao pode ser confirmada através da obserdasimesultados de simulacdo apresentados no

capitulo seguinte.

3.3.4. Resultados de calculo de limitantes de probabilidade de erro de bit

Nesta subsecdo séo apresentados e discutidosuttades de calculo de limitantes superiores de
probabilidade de erro de bit em canal AWGN e Rghlgilano, obtidos com o0 uso das expressées
(3.30) e (3.34), respectivamente. No caso da a&nals canal Rayleigh, o limitante em questéo
considera o uso da informacdo de estado de caeahsppelo receptor, para todas as situacoes
investigadas. Os cddigos analisados sao codigoscomuatenacdo serial através da estrutura de
cbdigos produto bidimensionais e tridimensionaiste® formados por cddigos componentes

construidos segundo a regra de concatenacéo geaeaal

Limitantes em canal AWGN

A Fig. 3.15 apresenta o resultado de céalculo dadime superior de probabilidade de erro de bit
para o esquema de concatenacdo serial, SCBC (d&s,i8grial Concatenated Block Cdde
segundo a estrutura de um cdédigo produto bidimeakioem canal AWGN. Os cdédigos
componentes em cada dimensao sdo codigds ¢min) = (8,4,4) construidos segundo a regra de
concatenacdo generalizada abordada na subsec&oe3d3cédigo resultante é o codigo produto
(64,16,16), de taxa 1/4. O desempenho da sinabzBB&SK sem codificacdo e aquele referente ao

desempenho do codigo (8,4,4) isoladamente sdo tamdigistrados como referéncia na Fig. 3.15.
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Percebe-se que, para o esquema concatenado etesvedores dé&,/No, pode-se obter um ganho
potencial de pouco mais de 1 dB em relacdo ao gesg@m do codigo isolado.
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Fig. 3.15. Limitante superior de probabilidade de erro dephita o cédigo
2D (64,16,16) com componentes (8,4,4), em canal AWG

A Fig. 3.16 apresenta o resultado de célculo pasgaema SCBC bidimensional com componentes
(12,6,4). O cbdigo resultante € o cédigo produti?(36,16), também de taxa 1/4. O desempenho da
sinalizacdo BPSK sem codificacdo e aquele referemtedesempenho do codigo (12,6,4)
isoladamente sdo também registrados como refer@ackig. 3.16. Percebe-se nessa figura que,
para o esquema concatenado e em certos valorEgNig pode-se obter um ganho potencial de
cerca de 2 dB em relacdo ao desempenho do cédigmlas Em comparagdo com a Fig. 3.15,
percebe-se uma melhoria do esquema com compongi?eg4) em relacdo a situacdo com
componentes (8,4,4). Percebe-se ainda que o aumemtmmprimento do cédigo isolado de (8,4,4)
para (12,6,4) ndao trouxe ganho de desempenho evasél, pois, como ja& mencionado em
paragrafos anteriores, se os cédigos da classaiestdg forem utilizados de forma isolada, devido
ao fato da distancia minima e da taxa serem mantzde-se ter inclusive um decréscimo no

desempenho com o aumento do comprimento das psieddigo. Isto pode ocorrer porque, dada
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uma relacadey/No, a probabilidade de se ter mais erros em uma i@atde comprimento maior é
também maior, podendo exceder, com maior probabidida capacidade de correcédo de erros do
cédigo. Um aumento ainda maior do comprimento ddigmd pode melhor ilustrar este fato,
conforme pode ser verificado através da Fig. 3dnde o desempenho do codigo (16,8,4)
isoladamente se mostra praticamente idéntico agaelesentado pelo codigo (8,4,4) também

isoladamente.
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Fig. 3.16. Limitante superior de probabilidade de erro dehita 0 codigo 2D
(144,36,16) com componentes (12,6,4), em canal AWGN

A Fig. 3.17 apresenta o resultado de calculo paagoema SCBC bidimensional de taxa 1/4 com
componentes (16,8,4). O desempenho da sinalizaB&KBem codificacdo e aquele referente ao
desempenho do cédigo (16,8,4) isoladamente sacétannbgistrados como referéncia. Percebe-se
nessa figura que, para o codigo produto (256,64¢kblitante e em certos valoreskiNo, pode-se
obter um ganho potencial de pouco mais de cerca di® em relacdo ao desempenho do cédigo
isolado. Em comparacdo com a Fig. 3.16 percebeespigma melhoria do esquema com
componentes (16,8,4) em relacdo a situacdo com amnfes (12,6,4), 0 que sugere que O

comprimento mais adequado para os cédigos compEnert esquema 2D, para a familia de
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codigos aqui investigada,né= 12. Dado o pequeno comprimento do cddigo (144636 esultante
nessa situacdo, em comparacdo com coédigos turbemconais [Ber93], tem-se potencial para
consideraveis ganhos de codificagdo com o esqueomdgio. Entretanto, como o limitante aqui
utilizado se refere ao uso de decodificagdo de mexierossimilhanga, € tarefa do processo de
decodificacdo procurar a maxima aproximacdo dondgseeho real ao limitante em questdo. O
Capitulo 4 apresenta a proposta de um algoritnratededificacao iterativa (turbo) capaz de permitir
grande aproximacédo entre o desempenho obtidoreitatite, para valores suficientemente elevados
de Ey/No.
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Fig. 3.17. Limitante superior de probabilidade de erro dephita o codigo 2D
(256,64,16) com componentes (16,8,4), em canal AWGN

A profundidade e a regra especifica de entrelacemé&mporal tem grande influéncia no
desempenho de esquemas de concatenacado serialigescde bloco [Ben99]. Usando os cédigos
componentes e a estrutura aqui investigada, podekwrar ainda mais o desempenho do esquema
de codificacdo de canal aumentando-se a dimenséédilgo produto. Isto faz com que os blocos de
entrelacamento temporal sejam aumentados, confimenentemente prevé a estrutura dos codigos
produto. Esta alternativa foi investigada para gagslicomponentes (8,4,4) e (12,6,4) em estruturas
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3D. O esquema com componentes (16,8,4) néo fosiigpaelo por limitacdes computacionais para o
calculo do limitante e devido ao fato de levar a womprimento de bloco de mensagem
significativamente mais elevado que aqueles tiparam utilizados em sistemas de comunicacéo
movel, para transmisséo de voz por exemplo, esteasa dos 150 a 250 bits, em 20ms [Tia99].

A Fig. 3.18 apresenta um resultado de calculomddinte superior de probabilidade de erro
de bit para o esquema de concatenacao serial seguedtrutura de um cédigo produto 3D, em
canal AWGN, com cédigos componentes (8,4,4) em dadansédo, construidos segundo a regra de
concatenacdo generalizada abordada na subsecdo @.86digo resultante € um cdodigo produto
(512,64,64), de taxa 1/8. O desempenho da sindbzB®SK sem codificacdo e aquele referente ao

desempenho do codigo (8,4,4) isoladamente sao mmdmistrados como referéncia na Fig. 3.18.
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Fig. 3.18. Limitante superior de probabilidade de erro deghita 0 cddigo 3D

(512,64,64) com componentes (8,4,4), em canal AWGN.

Percebe-se na Fig. 3.18 que, para 0 esquema coadate em certos valores BgNy, pode-se
obter um ganho potencial de cerca de 5 dB em lagadesempenho do cddigo isolado. Taxas de
erro de bit de 10 podem ser atingidas a valores EigN, tdo baixos quanto cerca de 2,5 dB e
indicam que o0 esquema proposto € bastante atr@ieddigo (512,64,64) resultante ainda pode ser
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considerado como um codigo curto e, embora possgaepa taxa, demonstra ser forte candidato a

aplicacdes em sistemas com espalhamento espgemnalricamente, e no sistema MC-DS-CDMA,

especificamente. Esta Ultima aplicacéo é discutid@apitulo 5.

Finalmente, a Fig. 3.19 fornece o resultado deut@ldo limitante superior de probabilidade

de erro de bit para o cédigo produto 3D (1728,206f6rmado pela concatenacdo serial de

componentes (12,6,4).
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Fig. 3.19. Limitante superior de probabilidade de erro depbita o cédigo 3D

(1728,256,64) com componentes (12,6,4), em canabAW

Percebe-se através da Fig. 3.19 que o esquemaestéguapresenta potencial para surpreendentes

ganhos de desempenho se comparado a todos oscoasaerados nesta secdo. Com o uso de um

esquema de decodificacdo suave de maxima verolsaimgd podem-se alcancar taxas de erro de bit

de 10° a valores d&,/Ny de menos de 1 dB. Mesmo considerando que encamtrasquema de

decodificacdo que leve a este desempenho é taamsfante ardua, pode-se almejar um promissor

resultado com o cédigo (1728,216,64), podendoagstear a valores tdo proximos quanto 2 dB ou

menos do limite de Shannon de -1,2 dB (veja Fig.n®. Capitulo 2) para a sinalizacdo BPSK em

canal AWGN, com taxa de codificagao 1/8.
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Limitantes em canal Rayleigh

A Fig. 3.20 apresenta o resultado de céalculo dadime superior de probabilidade de erro de bit
para o esquema de concatenacdo serial, SCBC, segunektrutura de um codigo produto
bidimensional, em canal Rayleigh, com informacaestado de canal conhecida pelo receptor. Os
cbédigos componentes em cada dimensdo sdo codighd)(&onstruidos segundo a regra de
concatenacgdo generalizada e o codigo resultantedéligo produto 2D (64,16,16), de taxa 1/4. O
desempenho da sinalizacdo BPSK sem codificacdaieleageferente ao desempenho do codigo
(8,4,4) isoladamente sdo também registrados cofa@neia na Fig. 3.20.
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Fig. 3.20. Limitante superior de probabilidade de erro deobita o codigo
2D (64,16,16) com componentes (8,4,4), em canaleRyy

Observa-se na Fig. 3.20 que para o esquema coadatgpara taxas de erro de bit menores que
103, tem-se ganhos potenciais de codificacdo de neaierta de 4 dB em relagéo ao desempenho
do cédigo isolado. O pequeno ganho obtido em cAWAGEN ndo tornava atrativo o esquema 2D
formado com componentes (8,4,4), mas no canal Raytais ganhos séo significativamente mais

elevados, o que era esperado.
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A Fig. 3.21 apresenta o resultado de calculo passquema SCBC bidimensional com
componentes (12,6,4). O cddigo resultante é umgodpioduto 2D (144,36,16), também de taxa
1/4. O desempenho da sinalizacdo BPSK sem codificacaquele referente ao desempenho do
cadigo (12,6,4) isoladamente sdo também registraoilo® referéncia na Fig. 3.21. Verifica-se uma
melhoria de pouco mais de 1 dB, do esquema comaoempes (12,6,4) em relacdo a situacao com
componentes (8,4,4) apresentada na Fig. 3.20. $¢ptantretanto, que o aumento do comprimento
do cddigo isolado de (8,4,4) para (12,6,4) ndoxeayganho de desempenho consideravel, por razées

ja mencionadas.
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Fig. 3.21. Limitante superior de probabilidade de erro depbita o cédigo 2D
(144,36,16) com componentes (12,6,4), em canaleiRpyl

Na Fig. 3.22 é fornecido o resultado de calculdliohitante em canal Rayleigh para o esquema
SCBC bidimensional de taxa 1/4 com componentes88/4)6,0 desempenho da sinalizagdo BPSK
sem codificacdo e aquele referente ao desempentuddigo (16,8,4) isoladamente sdo também
registrados como referéncia. Verifica-se que, paradigo produto 2D (256,64,16) resultante e para
taxas de erro de bit menores qué 1t@m-se ganhos potenciais de codificacdo de nea&dB em

relacdo ao desempenho do cédigo isolado. Em coggmreom a Fig. 3.21 nota-se pequena
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melhoria do esquema com componentes (16,8,4) exvéek situacdo com componentes (12,6,4), o
gue sugere que os comprimentos mais adequadooparadigos componentes no esquema 2D,
para a familia de cédigos aqui investigada, emldaageigh, sdam = 8 en = 12, posto que 0 uso

de cddigos (16,8,4) apenas acarretaria em aumentmhprimento das palavras cédigo (e das

palavras de informacao) sem trazer ganho considedévdesempenho.
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Fig. 3.22. Limitante superior de probabilidade de erro dephita o cédigo 2D
(256,64,16) com componentes (16,8,4), em canaleiRpyl

Na Fig. 3.23 € mostrado o resultado de calculardibante superior de probabilidade de erro de bit
em canal Rayleigh e informacdo de estado de camdlecida pelo receptor, para 0 esquema de
concatenacdo serial segundo a estrutura de umocqui@duto 3D, com cbdigos componentes
(8,4,4) em cada dimensédo, estes construidos seguregra de concatenacdo generalizada. O
cédigo resultante é um cddigo produto 3D (512,64,84 taxa 1/8. O desempenho da sinalizacao
BPSK sem codificacdo e aquele referente ao desdrmapéa codigo (8,4,4) isoladamente sdo
também registrados como referéncia na Fig. 3.2%ef@h-se que para o esquema (512,64,64)
resultante e para taxas de erro de bit menored@lieem-se ganhos potenciais de codificacéo de

mais de 9 dB em relacdo ao desempenho do codigmdisoum excelente resultado dada a
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simplicidade do processo de codificacao, levandonglusdo de que o esquema proposto é bastante

atrativo.
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Fig. 3.23. Limitante superior de probabilidade de erro dephita o codigo 3D
(512,64,64) com componentes (8,4,4), em canal Rgwyle

Por fim, a Fig. 3.24 fornece o resultado de caldddimitante superior de probabilidade de erro de
bit em canal Rayleigh e informacdo de estado delcawnhecida pelo receptor, para o codigo
produto 3D (1728,216,64) formado pela concatenaefial de componentes (12,6,4). Verifica-se
através da Fig. 3.24 que o0 esquema em questaoeafegotencial para elevados ganhos de
desempenho no canal Rayleigh, ganhos estes aindarpaessivos que no canal AWGN. Pode-se
alcancar taxas de erro de bit dé&”E0valores dé&,/Ny, menores que 1,5 dB, desde que o algoritmo
de decodificacdo apresente resultados equivalagtedes que seriam obtidos com um algoritmo de
maxima verossimilhanca.

Os célculos de capacidade apresentados no Capijalbaviam revelado — e neste capitulo
tem-se uma ratificacdo — que os potenciais desdmpetingiveis com 0s mais eficientes esquemas

de codificacdo aqui considerados, em canal AWGHN,di@rem em muito daqueles obtidos para o
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canal Rayleigh, embora os ganhos de codificacdca par canal

significativamente superiores aqueles obtidos malcAWGN.

0.1

0.01

1-10

Probabilidade de Erro de Bit
-
=
©
Ey

1-10

Rayleigh possam ser

Beo___
Br v eraenn.s H--..
B = 5
¥~
( h LJ§~‘
\ S~a
‘\\ (n k) =(12 6)
\ m=36
\ N1 =432
\ N2 = 864
\ K, =6
\ outer =
\3( Minner = 48
< r=0.125
\\\ Mkyyter =216
N MMpper = 1728 5
\\ 1
\\
A
0 2 4 6 8 10
Eb/No
>&< SCBC

EFEl Codigo isolado
©-© BPSK nio codificac

Fig. 3.24. Limitante superior de probabilidade de erro dehita 0 codigo 3D
(1728,256,64) com componentes (12,6,4), em candeRa.

130



Capitulo 4

Decodificagao turbo dos codigos produto

N ESTE capitulo descreve-se o processo de decodificacdo turbo do esquaoddickcdo de
canal proposto no Capitulo 3. Esta decodificacdo turbo é implementadasatia
combinacdo de um algoritmo de decodificagcdo de méaxima verossimilbamcam algoritmo de
decodificacdo iterativa. A principal vantagem desse esquema feee r@ simplicidade de
decodificacéo, aliada a elevados ganhos de codificac&o. InicialndEnteewlhados os algoritmos
gue sdo a base do processo de decodificacao iterativa e posteriorpadimtese a combinacéo
destes algoritmos com o propésito de decodificacdo turbo do esquema dmgi@aliproposto no
Capitulo 3. Resultados de simulacdo em canal AWGN e Rayleigint&m fornecidos, discutidos e

comparados com os limitantes apresentados também no Capitulo 3.

4.1. O Algoritmo de Wagner

O Algoritmo de Wagner, inicialmente chamado de codigo de Wagnér]Sioi proposto para
decodificacdo de cddigos de verificacdo de paridade. Contudo, sua uiilipad@ ser estendida
para quaisquer casos em que a decodificacdo possa ser baseadaessogrde verificacdo de
paridade, como € o caso de alguns cddigos de Reed Muller e de Ha@ralggritmo é descrito a

seqguir.
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Algoritmo 4.1.

Seja uma palavra com digitos, transmitida com uma determinada paridade simples,
utilizando-se digitos binariog e x,. Na recepcao cada digiycse apresenta perturbado pelo
canal e tém-se 0s seguintes passos de decodificagcéo:

1. as probabilidades-posteriorip(xily) € p(xzly) de cada digity recebido séo calculadas e
a estimativa dos digitos transmitidos é feita de acordo comévi@rMAP (do Inglés,
Maximum a-Posterio}i ou seja, é escolhidq sep(xly) > p(xly) € X, caso contrario. Se
p(aly) = p(ely) escolhe-se; oux, com igual probabilidade, arbitrariamente. Para o caso
das probabilidadea-priori de x; e X, serem iguais, caso este tipicamente verificado na
pratica, o critério MAP se reduz ao critério de Maxima Venaisanca, ML (do Inglés,
Maximum Likelihoold no qual se decide pai sep(y|x) > p(y|%) € X, caso contrario.
Novamente, sep(y|x) = p(y|x) escolhe-sex; ou x, com igual probabilidade,
arbitrariamente. O critério ML pode também ser implementadorta da correlacdo
entre o sinal recebido cor e x; gerados no receptor, escolhendo-se aquela estimacao
correspondente a maior correlacdo ou, equivalentemente, correspondeniéma ma
amplitude na saida do correlator (ou filtro casado). Pode-se tanptiéar a critério ML
de acordo com a distancia euclidiana quadratica entre a amplitudeaticesebido na
saida do correlator e a amplitude do sinal transmitido normaliradelacdo a média do
sinal recebido, ou seja, escolhexsse §f - x)? < (y - %) € X, Caso Contrario;

2. tendo-se decidido peloddigitos, verifica-se a paridade. Se esta estiver corretaaapal
estimada é considerada como a mais provavel. Se a paridade nao ceste®, é
invertido o digito mais “duvidoso” da palavra anteriormente estimadmafaio a
estimacao final. O digito mais duvidoso € aquele que apresenta a difemenca
In[p(ylxa)] — In[p(ylx)] ou |/ - %)? - (¥ - %)?|, ondex] & o médulo de;

3. o receptor entdo “limpa” todos os registros utilizados atépesse e reinicia o algoritmo

com a préxima palavra recebida.
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Para o caso de um canal com desvanecimento Rayleigh, por exemp&areiai euclidiana
computada no algoritmo de Wagner entre o vetor recebido na saida dat@moreeo vetor

correspondente as amplitudes do sinal transmitido deve ser calculada por

di(x y19)= (v - 9% ) @1)

ondeg € o vetor correspondente a magnitude do desvanecimento, ou ganho do canal.

A Fig. 4.1 mostra o desempenho da decodificacdo do codigo (12,6,4) atravéionAlg
de Wagner, codigo este formado a partir da regra de construcéenégaesno Capitulo 3, subsecao
3.3.1, em comparacdo com a decodificacdo de maxima verossimilharigaliZzagdo considerada

nesse exemplo € BPSK e o canal € AWGN.
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Fig. 4.1. Desempenho do algoritmo de Wagner para o c6dig6,d)2
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Como pode-se perceber através da Fig. 4.1, as duas regras anafisesiastam aproximadamente
o mesmo desempenho em termos de taxa de erro de bit. Esta proxitaidaden foi verificada
para o coédigo (8,4,4) e certamente ocorrera para cédigos ainda reisosx Por limitacdo
computacional no processo de busca pela palavra de maxima verossamiti@@tas os codigos
(8,4,4) e (12,6,4) foram analisados. Experimentos computacionais mostrarandgoedificacao
por Wagner de cédigos mais curtos tende a apresentar desempenhetasgie da decodificacao
de maxima verossimilhanca.

Verifica-se ainda na Fig. 4.1 que o desempenho do cdédigo (12,6,4) decodificado pelo
algoritmo de Wagner apresenta grande proximidade do corresponderiemtémsuperior de
probabilidade de erro de bit, para valore&gdly maiores que 5 dB.

4.1. Decodificagdo Turbo através da combinagiao dos algoritmos de
Wagner e Pyndiah

Esta secao, revisa, inicialmente, alguns conceitos basicoonaldos ao processo de decodificacao
turbo de codigos de bloco [Gui02]. Esta revisdo tem por objetivo fadilitantendimento de
abordagens posteriores, principalmente com relacéo ao significademos tomumente utilizados
guando se trata da decodificacéo turbo. Posteriormente é apresemtaplaséa de combinacdo dos
algoritmos de Wagner com um dos algoritmos de decodificacaaviggeratalgoritmo de Pyndiah,
para decodificacdo turbo do esquema de codificacdo de canal propostdesest&ao entao

apresentados e discutidos resultados de simulacdo em canal AWGN e Rayleigh.

4.2.1. Conceitos sobre decodificagao turbo de c6digos de bloco

Os Cddigos Turbo [Ber93] [Ber96] foram definidos inicialmente comorgatenacao paralela de
cédigos convolucionais recursivos, decodificados iterativamente por unitratydsaseado no
algoritmo BCJR [Bah74]. Atualmente considera-se como (de)codificag@bo todas as
implementacdes onde ha a concatenacao de codigos componentes de dalesartiecodificacao

destes cddigos possa ser realizada de forma independente witeatto utilizado o resultado da
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decodificacdo de um dos cédigos com o objetivo de melhorar a confiabitidatiisdo das etapas
seguintes no processo iterativo. Usando as possiveis estruturas denamé@a com esquemas de
entrelacamento temporal entre os codigos componentes, os cédigos tuabrsde processos de
decodificacédo iterativa utilizando algoritmos do tipo SISSof{-Input Soft-Output Nesses
processos de decodificacdo SISO, informacdes sobre a confiabilidaddidadguda decodificacédo

de um dos cédigos componentesf{ output sdo passadas para o processo de decodificacdo do
outro cadigo, na forma de entradas suaseft {(npuj, de modo que a cada iteracdo tenha-se maior
precisdo na estimacéao do bit, palavra ou sequéncia transmitida.

J& foram reportados na literatura surpreendentes resultados cordas wsaligos turbo. Em
[Ber96]' pode-se obter, a T0de taxa de erro de bit, un&/N, distante apenas 0,7 dB da
Capacidade de Shannon em canal AWGN e, mais recentemente, @#a]Niem desempenho
resultando em umiy/N, distante 0,27 dB da capacidade do canal AWGN foi alcancado. Mas apesat
dos significativos ganhos de desempenho que podem ser obtidos, um dos grardetoslest
serem transpostos ainda se refere a simplificacdo dos alg®ritie decodificacdo. Aqueles
considerados 6timos, segundo o critério MARaximum-A-Posterioji simbolo-a-simbolo, como
regra geral sdo também complexos, demandando altas velocidades efsgmento para que
aplicacOes reais possam ser vislumbradas. Vérias pesquissis®éantdo encaminhadas no sentido
de desenvolver novos algoritmos 6timos ou sub-6timos ou ainda no sentido deamaltjidtmos
otimos, tornando-os sub-6timos, porém com menor grau de complexidade.

Esquemas de codificacdo de canal com decodificacdo turbo permieia @ie seja
possivel, a um moderado grau de complexidade, operar com valoEg8\Ngabaixo da taxa de
corte do canal. Até entdo se sabia que esta se tratava de refaapi@ssivel, mas de alta
complexidade [Hag96], pois a taxa de corte era considerada como a “capacidaaleduratmal.

Basicamente tém-se duas grandes familias de cédigos turbo: sezaldana concatenacéo
de cbdigos convolucionais (CTConvolutional Turbo Codee outra baseada na concatenacdo de
codigos de bloco (BT@lock Turbo Code Grande atencao passou a ser dirigida a implementacdes
de codigos turbo com codigos convolucionais apos a publicacao das recontmtidlgigdes de
C. Berrou, A. Glavieux e P. Thitimajshima em 1993 [Ber93].

! O resultado de simulagdo apresentado em [Ber®@jblido com o uso de codificadores convoluciomaisursivos e
sistematicos, um extenso bloco de entrelagamenipdel pseudo-aleatdrio entre os codificadores5@® bits), 18
iteracdes e alguns ajustes no algoritmo BCJR.
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Mais recentemente, grande interesse tem sido demonstrado por émigledes de processos
de decodificacdo iterativa baseados em cdodigos de bloco. Dentre wéciavas podem-se
mencionar [Hag96], [Nic97a], [Nic97b], [Pyn98], [Hun98a], [Hun98b], [Dav0l] e [RanOF]
principais objetivos dessas implementacdes se referem a pdssibilile redugdo na complexidade
e aumento na velocidade de decodificacdo e também a possibilidadeestoadendesempenho em
relacdo aos cédigos turbo convolucionais (CTCs), principalmente pareosddiég taxas altas
[Pyn98], [Hag96], [Dav0l]. Para taxas baixas, os CTCs geralmperdgsemtam melhor desempenho.
Outra vantagem aparente dos cédigos turbo de bloco (BTCs) searpfessibilidade de reducdo do
“joelho” que é percebido em curvas de taxa de erro deelsusrelacao sinal-ruido média por bit
para esses codigos. Esse joelho ocorre principalmente devido a@aisté palavras cédigo de
peso baixo e seu valor pode ser reduzido através da adequada implemedontaddlocos de
entrelacamento temporal entre os codigos utilizados [Bar98].

Sabe-se que a concatenacdo dos cddigos componentes pode ser implemeftada na
serial ou paralela. Para os BTCs, a concatenacao serial padaiserantajosa que a concatenagao
paralela, conforme pode ser verificado em [Dav01]. Quando ha concateeagbdesdois ou mais
cbdigos de bloco separados por entrelacadores temporais, em umaaedeutddigo produto, o
processo de decodificacdo de BTCs pode-se valer de algoritmos dedeadigoritmos iterativos
de decodificacdo de cddigos produto, desde que estes algoritmos forneisdimsdguaves de saida.
A Fig. 4.2 apresenta o diagrama de um decodificador SISO usado na @@opdsi um

decodificador turbo, para codigos produto com componentes sistematicos ou ndo-sistematicos

Entrada suave Saida suay
A A
i < i
Valores a-priori L----f-“"‘g---» ————— f—i__————»‘ Informacao extrinset
P Decodificador P
SISO
(Soft-Input

L Soft-Outpu L
Estado de canal para ____._ S A L IS Ll val - iori
todos os bits codificados Y aloresa-posteriori

Fig. 4.2. llustracédo do processo de decodificacéo turbo tadapde [Hag96] e [SkI97]).
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A entrada suave destacada na Fig. 4.2 corresponde a saida do deteet®ptwr.rEsta saida
contém a informacéo de estado de canal obtida para todos os bitsadodifimais a informacéaos
priori somente dos bits de informacédo (para codigos componentes sisten@iigzsa todos os
bits codificados (para codigos componentes sistematicos ou ndo-tiejndlais valores séo
operados tipicamente no dominio logaritmico.

ApOs o sinal transmitidox O {++Es} passar pelo canal de comunica¢do com
desvanecimento Rayleigh, por exemplo, pode-se determeraraa suavelo decodificador SISO
através daazao de verossimilhanggue em escala logaritmica pode ser chamadazd® de log-
verossimilhancgHag96, p. 430] [Bar96, p. 32], decondicionada a saidado filtro casado de

recepcado e a amplitudedo desvanecimento, esta denominada ganho do canal:

L(x|y,9) = |og{f):g - fﬁ: z g;} (4.2)

gue pelo teorema de Bayes pode ser escrita como

p(y|x=+/E, ,g) Pr(x=+|E,)
L(x|y,g) =| (4.3)
x1y.9) Og{p(y|x:—JE,g>Pr(x:—\/E)}

Como o canal com desvanecimento Rayleigh pode ser considerado neissacan@ um canal

condicionalmente gaussiano (condicionado a magnitude do desvanecimento), tem-se

exp{—(ngEﬁ)Z]

0

exp{-(y;lg&)z}

0

L(x]y,g) =log +lo {Pr(x +\/_)} Lcy+L(x>:4g%y+L(x) (4.4)

Pr(x =—/E,) o

ondelL. = 49E/No [Hag96, p. 430] [Bar96, p. 62] é chamadacdefiabilidade do canabu estado

do canal Es é a energia média por simbolo na saida do detedtps eorresponde aos valoras
priori de x. Para o canal AWGN, basta fazgr= 1 em (4.4). Nas simulacfes realizadas para a
composicao dos resultados apresentados nesta tese, oB#Ngrnéo foi utilizado no calculo da
entrada suave para o algoritmo de decodificacdo turbo, o que represensampfificacdo que
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elimina a necessidade de se estimar a poténcia de ruido (e coteegite sua densidade
espectralNo) no receptor e, com as adequadas compensacdes no algoritmo turbo, anigacper
o desempenho do esquema proposto ndo seja comprometido. Isto também fmdweeein
[Hun98a, p. 38-40].

No processo de decodificacdo iterativa, os valergsiori ndo sdo conhecidos antes da
primeira iteracdo completa e normalmente sdo considerados nulosb{jledasa-priori iguais)
nessa etapa. A saida do decodificador SISO é composta pelos ‘eajmsteriori dos bits de
informacédo (para cédigos componentes sistematicos) ou de todos asdbitados (para codigos
componentes sistematicos ou ndo-sistematicos), mafermacao extrinsecabtida pelo processo
de decodificacdo. Esse valor de informacdo extrinseca € readueatentrada do decodificador
SISO, como o valor da log-verossimilhargzariori para a proxima iteracdo. Este procedimento faz
com que 0s novos valores das métricas de entrada possam produzir delorégicas de saida
mais confiaveis, iteracao a iteracao.

A informacao extrinseca pode ser interpretada como a quantidademeaigdo adicionada
ao valor real de entrada do decodificador (entrada suave) para fowator real de saida (saida
suave) [Hun98a] ou a quantidade de informacdo obtida a partir do processooddicdgao
[SkI97], porém independente dos valores antes deste processo, na saidatdo [Bet96]. A
informacado extrinseca pode ainda ser definida como a diferengaaenttrica calculada na saida
do estagio de decodificacdo (saida suave) e a informacao intriepeesentada por uma métrica
realimentada a entrada do estagio de decodificacdo; é a inforradigdonal obtida através da
exploracdo das dependéncias que existem entre os bits de inforneg@dsecodificados em um
bloco [Hay01], segundo cada regra de codificacao especifica.

Os itens a seguir apresentam resumos sobre os principais nabgorittilizados para
decodificacdo turbo de cédigos de bloco, e também sobre alguns algor@mespecificos para
decodificacdo turbo. Estes Ultimos podem ser utilizados como base pleamentacdo da
decodificacéo turbo por operarem com entradas suaves e por permiigaecisdoes suaves sejam
obtidas em suas saidas. Pelo que esta exposto a seguir, nota-sesquedpsaos algoritmos de
decodificagéo iterativa para codigos de bloco sugeridos nesses u#imnessdo baseados em

variacoes e/ou derivacdes dos algoritmos BCJR [Bah74] ou Chase [Cha72].
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Algoritmo de Chase (1972)

O algoritmo de Chase ndo € um algoritmo especifico para decoddicarbo, mas por ser um
algoritmo que pode produzir decisdes suaves, seu principio pode ser apiicadgogtmos de
decodificacéo turbo. Na verdade trata-se de um conjunto de trésnadigosiimilares [Cha72], sub-
otimos (desempenho proximo daquele obtido segundo o critério de maximanvéhasga, MV),
adequados ao processo de decodificacdo suave de codigos de bloco lineares.

Sabe-se que quando é utilizada uma procura exaustiva pela palavra @iaigoque
minimiza a distancia euclidiana entre a palavra recebida e ontorge possiveis palavras-cédigo,
segundo o critério MV, a complexidade de decodificacdo aumenta expomemtéa emn, o
namero de bits de um bloco de saida do codificador de canal. Por éstataaese procurado
desenvolver algoritmos de decodificacdo com o propdsito de reduzir esta complexidade.

Em 1972, D. Chase prop0s um algoritmo utilizando entrada suave, baseadainte seg
observacdo: para altos valores de relacdo sinal-ruido, a palavra-cdaliggta se encontra
localizada, com alta probabilidade, numa esfera de daip« 1), centrada nas coordenadas do vetor
Y =Wy ...\ -.-,Yn), Ondey; = 0.5[1 + sign()], yy 0 {0,1}, R=(ryq, ... 1, ...,I) € 0 vetor recebido e
dmin € a distancia de Hamming minima do codigo. Utilizando-se egta reduz-se o numero de
palavras-codigo investigadas aquelas localizadas dentro da esfaeia @gi, — 1). O processo de
procura dessas palavras-cédigo mais provaveis utiliza informac@esfikbilidade obtidas a partir
do vetorR. O processo é descrito detalhadamente em [Cha72] e em [Pyn98¢ teraplicacéo

deste algoritmo num processo de decodificacéo turbo.

Algotitmo BCJR (1974)

Trata-se de um algoritmo 6timo para decodificacéo iterativagbaseo critério MAP simbolo-a-
simbolo, para cédigos convolucionais e de bloco sisteméaticos. O algB@d® possui este nome
devido as iniciais dos autores [Bah74]. O conhecido trabalho de C. Btredu[Ber93], [Ber96]
utilizou uma verséao ligeiramente modificada do algoritmo BCJR jperduzir os surpreendentes
resultados j& mencionados neste texto. Em [Hag96], J. Hagenauentgpresa abordagem sobre o
algoritmo BCJR, incluindo andalises de desempenho em comparacdo a algtosnos de

139



decodificacdo turbo, como o SOVA e o Log-MAP, descritos resumidammeaig adiante. O
Algoritmo BCJR é um dos mais utilizados na composicao de processiesaltificacdo iterativa.
Dentre as inumeras referéncias que abordam o assunto podem aicitidasr [Bar96], [Ber96],

[Hay01] e [Ran01], além da publicacdo original [Bah74].

Algoritmo SOVA (1989)

O algoritmo SOVA $oft-Input Soft-Output Viterbi Algoritjm[Hag89] corresponde a uma
modificacdo do algoritmo de Viterbi convencional de tal sorte que Gdscisuaves apropriadas
sejam geradas e que possam ser implementados processos itdmtleasdificacdo. Em [Hag96]

analisa-se esse algoritmo para cédigos convolucionais sistematiatzssse de uma implementacéo

sub-6tima, mas que apresenta, em certos casos, menor complexidade que outros dldagg6ps

Algoritmo de Kaneko (1994)

O algoritmo de Kaneko [Kan94] é um algoritmo de decodificacdo suaw@digos de bloco
lineares. Seu desempenho é equivalente aguele obtido segundo processos €leacd&oode
maxima verossimilhanca, nos quais € minimizada a probabilidade defuegddi errada de uma
palavra-cédigo, para palavras-cédigo equiprovaveis. Similar ao alg®itdeoChase, o algoritmo
de Kaneko também tem como principio a geracdo de um conjunto reduzidaadagabdigo
candidatas, dentro do qual, com elevada probabilidade (1, nesse algorjalayra codigo correta
estaria contida. Contudo, apresenta melhor desempenho e menor complexidaddgguémo de
Chase. Assim como o algoritmo de Chase, o algoritmo de Kaneko nadagantmo especifico
para decodificacdo turbo, mas seu principio pode ser utilizado na coostieicEgoritmos de
decodificacao turbo, pois, apesar de produzir decisbes abruptas, pernptssgm® ser calculadas
as confiabilidades dessas decisfes, transformando-as em decis@ss so@o por exemplo, em
[DavO01].
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Algoritmos Log-MAP (1995)

Algoritmos 6timos ou sub-6timos no dominio das log-verossimilhancas §raglificacdo e
transformacéo de algoritmos MAP simbolo-a-simbolo) sdo conhecidosatgarimos Log-MAP
[Rob95]. Suas versbes sub-6timas podem apresentar desempenho muito praeésenrgmenho do
algoritmo MAP simbolo-a-simbolo, principalmente quando ha um refinamensimuificacao
citada, através de um fator de correcdo [Hag96, p. 435]. Desempenhosopragioe um algoritmo
MAP simbolo-a-simbolo também podem ser obtidos as custas da inclusdlwulo de um certo
tipo de informacédo extrinseca também para os bits de paridadeale paridade das paridades na
estrutura de um cédigo produto [Ran01]. Em [Hag96] sédo apresentadasddis@adwe a aplicacao
dos algoritmos MAP simbolo-a-simbolo BCJR e Log-MAP em cdédigddod® com decodificacdo
turbo, genericamente, e em CAadigos Produto de Paridade Simples,iempecife. Em [Hag96] e
[SkI97], um algoritmo de decodificagdo no dominio logaritmico (versao sml-éib Log-MAP) é
proposto e ilustrado em simples exemplos de decodificacdo turbo. EEségma@ possui
complexidade de implementacdo extremamente baixa e pode apresemi@nte desempenho,

como verificado em [Gui02].

Algoritmo de Pyndiah (1998)

Em [Pyn98] € apresentado um algoritmo sub-6timo para decodificagdtivdede codigos de bloco
baseados em codigos produto. Esse algoritmo utiliza um decodificadOr (Sivt-Input Hard-
Outpu) baseado no algoritmo 2 de Chase [Cha72], seguido de célculos parmfobtesicées de
confiabilidade (saida suave) a partir das decisdes abruptas do decwdifilO desempenho desse
processo € aproximadamente 6timo e a proposta apresenta uma boadlcm@promisso entre
desempenho e complexidade, sendo bastante atrativa para aplica¢gées. iésta tese utiliza-se a
idéia béasica do algoritmo de Pyndiah, porém substituindo o algoritmo de @badecodificador
SIHO pelo algoritmo de Wagner. Restringe-se com isso o rol dgasddue podem se valer dessa
nova combinacao, em relacdo a utilizacdo do algoritmo de Chase aplecaea qualquer cddigo de
bloco linear, porém tendo como beneficio uma significativa reducdo da ecodsole de

implementacéo do decodificador, em comparacéo a implementacdo com o algoritmoede Chas
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Algoritmo de Dave (2001)

No algoritmo de Dave [Dav01] é utilizado o algoritmo SIHO de Kan&em94], seguido de um
procedimento similar ao de Pyndiah [Pyn98] para transformar emddecsiaves as decisdes
abruptas do algoritmo de Kaneko. O algoritmo de Dave apresentafleribdidade na relacao
complexidadeversusdesempenho, possibilitando sua implementacdo em versfes mais complexas
gue apresentam desempenho 6timo até versfes menos complexas com niesemipeitimo
(como aquele obtido pelo algoritmo de Pyndiah). Em todos os casos, contudo, tapfefdave é
menos complexa que a proposta de Pyndiah devido ao fato do algoritmo de Kenekenos
complexo gque o algoritmo de Chase. Na proposta dessa tese, devidodacalgturitmo de Wagner

ser usado na estrutura de decodificacao iterativa proposta por Pyadiade tomo resultado um

algoritmo ainda menos complexo que aqueles sugeridos por Pyndiah e por Dave.

4.2.2. Operagao dos algoritmos de Wagner e Pyndiah para decodificagao iterativa
de c6digos de bloco com constru¢do multinivel concatenados em série

O processo de decodificagdo turbo proposto nesta tese € baseado @@ idseatgoritmo de
Wagner na estrutura de decodificacéo turbo proposta por R. M. Pyndiah [PAri98] 4.3. mostra
a estrutura elementar proposta por este autor.

() B(J'w

Decodificacdo em
I.gGg) — ——> uma das dimensdes—» | (j+1)
do codigo produto

Atraso l—» g_R)

R —( X >

g

Fig. 4.3. Diagrama do decodificador turbo elementar (adaptedid@yn98]).
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Na Fig. 4.3,R corresponde ao arranjo do sinal recebido, afetado pelo canal. Tab qroalej ser
interpretado como um arranjo de dimenBiaorrespondente a sequéncia codificada pelo esquema
de concatenagdo serial, de acordo com a estrutura de um codigo produtoedsddD, e
contaminada pelo canal. No Capitulo 3, a Fig. 3.11 mostra um arranjo de $f2rbdo por um
codigo produto tridimensional com componentes (8,4). Este arranjo, apdés peksaranal,
corresponde ao arran. Um numero de passos de decodificacdo igual ao produto do niamero de
iteracOes desejadh,pela dimensao do codigo, € indexado na Fig. 4.3 comou sejaj =0, 1, ...

(I x D)-1. A cada iteracdo tem-$2 passos de decodificacdo correspondentes a decodificacdo em
todas as dimensdes do cddigo. No primeiro passo (passo 0) os valoresrdagad extrinseca,
I(0), e do fator de ponderacao dessa informacéo extring®asdo nulos e o arranig(0) = gTQ
correspondente a entrada suave, é aplicado ao decodificadog érm@rranjo correspondente ao
estado de canalO decodificador, implementado em [Pyn98] com o algoritmo de Chagaie a
implementado com o algoritmo de Wagner, efetua, a partif(dg a estimacdo de cada uma das
n°? palavras-cédigo “orientadas no sentido” da primeira dimens&o. A cdidfialei da decisdo de
cada um dos bits estimados é entdo calculada, fazendo uso do fator degdmndarsaida abrupta,
B0), para formar a saida suave do decodificador. Desta saida ssabtagda a entrada suave,
gerando a informacédo extrinselefl) que sera utilizada no segundo passo de decodificacdo. No

segundo passo a informagdo extrinseca calculada no passo anteriorradaopd® fator(1) e

somada ao arranng? de tal sorte que seja formada a nova entrada &(dygara o decodificador
de Chase ou Wagner. O decodificador entdo efetua, a paHiiljlea estimacdo de cada uma das
n°! palavras-codigo “orientadas no sentido” da segunda dimensdo e gerdiabilidade da
decodificacdo, agora utilizangg&1). Uma nova informacdo extrinseca € entdo calculada e assim o
processo se repete para todas as dimensodes (iteracdo comg@hetedda iteracdo seguinte. Ao final
da ultima iteracdo a decisdo abrupta fornecida pelo decodificadumséderada como a deciséo
final.

Os fatores de escatdj) e [(j) sao crescentes gne escolhidos de tal sorte que a cada passo
e a cada iteracdo a confiabilidade da decisédo seja melhoraldgs As variacdo dos valores ag)

e Aj) que proporcionaram melhores resultados para os casos consideradosesessaio,

! Define-se a operagéai como a multiplicacdo dos arranjos envolvidos, eletm a elemento. Para o canal AWGN,
g = 1. Para compor os resultados apresentados nestasesdores erg foram normalizados em relacdo a médig.de
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respectivamentepgaritmica e linearmente crescentemj. Em [Pyn99] sdo fornecidas algumas
dicas semi-empiricas sobre a determinagdo dos valores mais daeqoaquele caso, para 0s
fatoresa(j) e Aj). Mas a aplicacado dessas dicas no algoritmo aqui proposto néo trelh@ias
além daquelas ja alcancadas com as variacdes logaritnmegmeriente crescente dos fato€p e

A(), respectivamente. Os reais valoresaj¢ e 4(j) foram escolhidos de tal sorte a compensar, em
termos do desempenho final obtido, a exclusdo da constafitg dveja expresséao (4.4)) no calculo

da entrada suave do algoritmo de decodificagao turbo.

A ponderacdo da informacdo extrinseca pf)) antes da soma com o arran@TR nao
representa uma novidade. Varios pesquisadores ja haviam percebidoreimftiessa ponderacéo
no desempenho do esquema de decodificacdo turbo, dentre eles podendo sefBeit8@f@pe
[Hun98a]. Esta ponderacao é realizada para tornar compativeis recheadas amostras no arranjo
gT? e a variancia das amostras no arrapjale tal sorte que o algoritmo turbo tenda para a
convergéncia a cada iteracao.

Em [Pyn98] e [Pyn99] sdo apresentadas expressfes para o calcuafidailade da

decisdo tomada pelo algoritmo de Chase. Segundo Pyndiah, a confiabiliddeeisio (saida
suave) em canal AWGN pode ser determinada por [Pyn98, eq. (18)]

2 2
rl‘:ie+rlz{|R C| 4|R D| ]d| (4.5)

ondeie; € componente do arranjg r; € componente do arraniy di € componente do arranid

formado pelas decisGes abruptas do algoritmo deeCha Wagner € é oarranjo competidorde
D, formado pompalavras-cédigo concorrentes distancia euclidiana minima Be porém cont; #

di. Em [Pyn98] e [Pyn99], o arranfo é estimado também pelo algoritmo de Chase e,ré@saseja
encontrado, a saida suave é calculada por

‘=i, +r = A4, (4.6)

r

ondeg é o fator de escala ja definido.
O célculo de confiabilidade segundo (4.5) foi tdstaa proposta dessa tese e, apesar de ter

trazido ganhos significativos de desempenho par@sealores de relacdo sinal-ruido, nao foi
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incorporado definitivamente a idéia aqui considarada proposta dessa tese, a confiabilidade da
decisdo é calculada apenas pelo produto da patadige estimada através do algoritmo de Wagner
pelo fatorA(j). Sendo a reducdo de complexidade na decodificag@@os principais objetivos
almejados com tal idéia, a decisdo de utilizarpenas o calculo de confiabilidade conforme (4.6) é
justificada. Mais adiante é apresentado um resulthml desempenho do esquema de codificacédo
proposto em canal AWGN, utilizando-se (4.5), apewamo ilustracdo e demonstracdo da
possibilidade de melhoria de desempenho.

Pode-se perceber a partir de uma andlise da estrdtucédigo produto com construcao
multinivel descrita no Capitulo 3 e a partir dosneatarios desta subsec¢éo, que a citada estrutura
permite o uso de uma forma de decodificacdo péatique opera nas varias dimensdes da matriz
recebida,R, sem, contudo, envolver decodificacbes nos estédgiermediarios da concatenacao.
Isto é garantido devido a adequada escolha dosslkbe entrelacamento temporal no processo de
codificacdo de forma que as permutacdes impostasdeeodificacdo em cada dimensao estejam
sempre associadas a decodificacdo de palavrasecaltig cdédigos componentes. Objetivando
melhor ilustrar este processo, considBre arranjo tridimensional de bits recebidos, camier
mostra a Fig. 4.4.

Fig. 4.4. llustracéo dos sentidos de decodificacdo elementacada
dimensao de um cédigo produto 3D.

Sabe-se que em todos os sentidos indicados peks d& Fig. 4.4 tem-se palavras-codigo dos

codigos componentes (veja Capitulo 3), o que peraitealizacdo da sequiéncia de decodificacédo a
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seguir, tendo também como referéncia a regra deguwoi inicio dessa subsecao, referente a Fig.
4.3..

10.
11.
12.

13.
14.

pondere o arranjo recebido pela informacao tselede canal, ou seja, caICLgTR (para canal
AWGN, g = 1) e faca o resultado igual a entrada suave do dfexamtbr;

utilizando o algoritmo de Wagner, decodifiquaentrada suave na dimenséo 0;

calcule, utilizandogB, a confiabilidade de cada decisdo tomada peloritign de Wagner,
formando a saida suave;

calcule a informacéo extrinseca (entrada suabtasda da saida suave) e pondere-a pelo fator

de escalar,

some a informacéo extrinseca ponderada ao arﬁh,j formando uma nova entrada suave;
utilizando o algoritmo de Wagner, decodifiqusoa@a entrada suave na dimendao1,

calcule, utilizandogB, a confiabilidade de cada decisdo tomada peloritign de Wagner,
formando nova saida suave;

calcule uma nova informacéo extrinseca e poraleedo fatora,

some a informacéo extrinseca ponderada ao arﬁh,j formando nova entrada suave;
utilizando o algoritmo de Wagner, decodifiqueowo arranjo na dimensdio= 2;
calcule, utilizandg@, a confiabilidade de cada deciséo tomada peloitigmde Wagner;

calcule nova informacéo extrinseca e pondg@eleafatora;,

some a informacao extrinseca ponderada agamg&n formando nova entrada suave;

repita 0s passos anteriores (iniciando no passantas vezes quanto determinar o nimero de
iteracOes desejado, recomecando sempre com a fieacédlb da entrada suave mais recente, na

dimensaal = 0.

Como brevemente ja citado, as principais difereng@ize o processo de decodificacdo turbo

proposto por Pyndiah e aquele aqui sugerido samsitoo algoritmo utilizado no decodificador

elementar e na forma de calculo das confiabilidatdessdecisdes abruptas tomadas pelo algoritmo

SIHO. Em [Pyn98] é utilizado o algoritmo de Chaseno algoritmo elementar e aqui o algoritmo

7

escolhido é o algoritmo de Wagner, que proporcideaeisées de maxima verossimilhanca das
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palavras-codigo componentes do esquema propostdPEmd8] a confiabilidade das decisdes do
algoritmo SIHO é calculada através de (4.5) e (@.16@sta tese utiliza-se apenas (4.6).

E importante enfatizar que a complexidade de impteatio do algoritmo de Chase é maior
gue a complexidade de implementacdo do algoritm@Vegner. Entretanto, este Ultimo apresenta
como principal desvantagem a possibilidade dezatiio apenas com uma familia especifica de
codigos cuja decodificacdo possa ser baseada eificago de paridade simples. Ainda em
comparagcao a proposta de [Pyn98], la a andliseseqaeda se restringe a um codigo produto
bidimensional. Nesta tese ela é estendida a cogigolito de dimensao qualquer, sendo registrados
exemplos com codigos de dimenséo 2 e 3.

Como observacao complementar é importante enfaijaa, para a decodificacdo de um
codigo isolado, o algoritmo de Wagner usa a infg@nade estado de canal no célculo de métricas
conforme a expressédo (4.1). Para o algoritmo dediézacdo turbo, onde opera-se com as
verossimilhancas no dominio logaritmico, lag-verossimilhancasutiliza-se a informacgdo de
estado de canal apenas no célculo da entrada daatgoritmo SISO, conforme (4.4). Nesse caso a

ponderacao pelo ganho do camglnao € utilizada na expresséao (4.1).

4.2. Desempenho em canal AWGN

Nesta secdo sdo apresentados alguns resultadasiuacso para verificacdo do desempenho do
esquema de codificacdo de canal sob andlise msstaem canal AWGN. Os graficos apresentados
também mostram resultados de calculo do limitanpeisor de probabilidade de erro de bit para o
esquema de codificacdo de canal considerado entaada

A Fig. 4.5 mostra o desempenho dos codigos isslétld,4), (12,6,4) e (16,8,4), construidos
conforme a regra de concatenacao generalizadaazor Capitulo 3, para sinalizacdo BPSK em
canal AWGN. Como previsto pelos limitantes calcakdo Capitulo 3, subsecdo 3.3.4, ha uma
ligeira melhoria de desempenho do codigo (12,4M)relacdo ao (8,4,4), mas 0 mesmo nao
acontece para o cddigo (16,8,4) em relacdo ao,f)2Bste comportamento é devido ao fato da
distancia minima e da taxa serem mantidas de ungadmhra outro. Pode-se ter inclusive um

decréscimo no desempenho com o aumento do compardes palavras-codigo, como pode ser
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observado na Fig. 4.5, por razdes ja mencionadds.dmportamento se torna mais pronunciavel
em valores d&y/Ny mais elevados.

Através da Fig. 4.5 ainda nota-se grande proxingidamtre o desempenho real do codigo
(12,6,4) com o limitante superior de probabilidai erro de bit para este cddigo. Como tal
limitante refere-se a decodificacdo suave de maxierassimilhanca, justifica-se a proximidade
pelo fato do algoritmo de decodificacdo utilizado, algoritmo de Wagner, proporcionar

decodificacdo suave de maxima verossimilhancagemcédigos em questao.

0.1

0.01

110 .

Probabilidade e taxa de erro de bit

110° N

110’ -

110
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9

Eb/No, dB
B-& BPSK n&o codificado em canal AWGN
—6— Cadigo (8,4,4) isolado em canal AWGN
+—+ Cddigo (12,6,4) isolado em canal AWGN
©-© Cddigo (16,8,4) isolado em canal AWGN
===- Limitante superior para cédigo (12,6,4) isolado eamal AWGN

Fig. 4.5. Desempenho dos codigos (8,4,4), (12,6,4) e (16eBmganal AWGN.

A Fig. 4.6 ilustra a reducdo progressiva na taxarde de bit em funcdo do nimero de iteracdes, em
canal AWGN, para um esquema de concatenacdo serifdrme estrutura de um cdédigo produto

bidimensional (2D) com componentes (8,4,4), conoddicacdo turbo através da combinacdo dos
algoritmos de Wagner e Pyndiah. Verifica-se que coaumento do namero de iteracbes tem-se

melhoria de desempenho, como era esperado, matoosos observados sdo cada vez menores.
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Assim como pode ser verificado em [Pyn98], o precesde convergéncia do algoritmo proposto
demonstra ser bastante suave, permitindo que sdjtidas significativas melhorias de desempenho
a valores ainda mais elevados do numero de itesadg@mbora isto seja verdade, todas as
simulacOes executadas para composi¢cao dos ressulsgmiesentados nesta se¢cao operam com um
namero de iteragcdes sempre igual a 10, numero @ste representa uma boa relacdo de
compromisso entre tempo de decodificacéo e desdrmpen
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Fig. 4.6. Evolugcdo no desempenho do cddigo produto 2D conpooentes
(8,4,4) em canal AWGN, em funcdo do nimero degfaa.

A Fig. 4.7 mostra o desempenho do cddigo produtéo2idado com componentes (8,4,4), em canal
AWGN, com sinalizacdo BPSK, em comparacdo com spomdentes limitantes. Percebe-se que
para um valor désy/Ny por volta de 5,5 dB, o desempenho desse codigapaksa o limitante

superior de probabilidade de erro de bit calculselgundo os critérios apresentados no Capitulo 3,

estes baseados na proposta de Benedetto em [Bed@8tbjica-se este comportamento devido ao
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fato do limitante calculado segundo [Ben98b] comsid como regra de entrelacamento temporal
entre os codigos concatenados uma regra com campanto probabilistico. Portanto, o limitante
calculado segundo esta regra pode ser considecado em limitante de maxima verossimilhanca

“médio”.
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Fig. 4.7. Desempenho do codigo produto 2D com componentes
(8,4,4) em canal AWGN.

Uma regra especifica de entrelacamento temporad, pomnm elevada probabilidade, levar a um

resultado conforme previsto pelo limitante médiagsntertas regras poderdo levar a resultados
abaixo ou acima deste limitante. Para comprovaa aftmac&o, uma rotina computacional foi

implementada para calcular a distribuicdo real @sop do codigo 2D em questdo. Tal distribuicdo
foi entdo utilizada para que fosse estimado o dinté de maxima verossimilhanca real para a
probabilidade de erro de bit deste cédigo. Confopude ser observado através da Fig. 4.7, o
desempenho do cédigo 2D sob analise se encontrantemente acima de tal limitante, posto que a
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decodificacdo turbo proposta nao corresponde adevadificacdo de maxima verossimilhanCa.
limitante superior de probabilidade de erro de pitra decodificagdo de maxima verossimilhanca
(decodificacdo 6tima) torna-se entéo, para valogés/ados de Ny, um limitante inferior para o
esquema de decodificacdo sub-6timo propd3twa valores baixos &g/Ny ha divergéncia na curva
gue expressa o limitante, comportamento este cenagld normal quando se utiliza o limitante de
unido [Ben98b, Fig. 1].

A Fig. 4.8 mostra o desempenho do cédigo produtdazidado com componentes (12,6,4)

em canal AWGN, com sinalizacdo BPSK, em comparagéoo correspondente limitante médio.
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Fig. 4.8. Desempenho do cédigo produto 2D com componentes
(12,6,4) em canal AWGN.

Observa-se na Fig. 4.8 que para um valoEgi, por volta de 5,7 dB, o desempenho desse codigo
ultrapassa o limitante, pelas mesmas razdes ameniwe consideradas para o codigo 2D com
componentes (8,4,4). Observa-se que, ao contrarmohportamento proporcionado pelos cédigos
isolados, 0 uso de cdédigos componentes (12,6,4omposicdo do codigo produto 2D em voga
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proporciona significativa melhoria de desempenhorelacdo ao cédigo 2D com componentes
(8,4,4). A diferenca de desempenho é aproximadamentmesma daquela prevista pelos
correspondentes limitantes.

A Fig. 4.9 mostra o desempenho do cédigo produtdaeiado com componentes (16,8,4)
em canal AWGN, com sinalizacdo BPSK, em comparagéo o correspondente limitante médio.
Nota-se que o uso de codigos componentes (16,8,4omposicdo do cédigo produto 2D em
guestdo proporciona apenas uma pequena melhodasgenpenho em relacdo ao cédigo 2D com
componentes (12,6,4). A diferenca de desempenhatiégamente a mesma daquela prevista pelos
correspondentes limitantes. Portanto, assim coma pacaso dos cédigos isolados, o cédigo
(12,6,4) continua sendo a melhor opcdo de escodimred os demais considerados, agora para

composicao do codigo produto 2D.
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Fig. 4.9. Desempenho do cddigo produto 2D com componentes
(16,8,4) em canal AWGN.
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A Fig. 4.10 apresenta o desempenho do cédigo pyagiDtformado com componentes (8,4,4) em
canal AWGN, com sinalizacdo BPSK. Verifica-se umgaita melhoria de desempenho em relacao

ao codigo 2D com 0s mesmos componentes, principdnpara valores mais baixosEigNo.
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Fig. 4.10. Desempenho do codigo produto 3D com componentes
(8,4,4) em canal AWGN.

Observa-se na Fig. 4.10, entretanto, que apesseglér 0 comportamento previsto pelo limitante,
em termos da taxa de decréscimo da taxa de ebib dem o aumento do valor @g/No, a distancia
entre este limitante e o desempenho real é bastéewada, cerca de 3 dB. Este comportamento
sugere a realizacdo de estudos mais aprofundatios salgoritmo de decodificacdo, objetivando
maior aproximacdo do desempenho do esquema propostco respectivo limitante superior de
probabilidade de erro de bit. Em [Ran0l] tambémpsede observar este comportamento de
distanciamento entre o desempenho real e o limitgoando se aumenta a dimensédo do cédigo
produto. Contudo, ndo estabelece-se com esta @igéervnenhuma relacdo do comportamento

obtido em [Ran01] com o observado na Fig. 4.10tgpgee os codigos componentes considerados
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em [Ran01] séo codigos de paridade simples e oitagnde decodificagdo turbo é completamente
diferente daquele aqui considerado. Esta obsenapéas enfatiza a possibilidade de melhoria em
ambos os algoritmos.

Na Fig. 4.11 é apresentado o desempenho do cédigatp 3D formado com componentes
(12,6,4) em canal AWGN, com sinalizagdo BPSK. Herese significativa melhoria de desempenho
em relacdo ao cédigo 2D com os mesmos componentes eelacdo ao cédigo 3D com
componentes (8,4,4). Observa-se, assim como nadFl@, que apesar de também seguir o
comportamento previsto pelo limitante, em termosasia de decréscimo da taxa de erro de bit com
0 aumento do valor d&/No, a distancia entre este limitante e 0 desempesdi@rbastante elevada,
por volta de 3 dB, confirmando a sugestédo de estots aprofundados procurando oportunidades
de melhorias no desempenho do esquema de decoddidarbo proposto para estes codigos

tridimensionais.
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Fig. 4.11. Desempenho do codigo produto 3D com componentes
(12,6,4) em canal AWGN.
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Ainda nota-se na Fig. 4.11 que, apesar da dista@igraficativa do limitante, o desempenho do
cédigo 3D com componentes (12,6,4) demonstra graatdatividade, pois, dada a grande
simplicidade de codificacdo e decodificacdo, apasganhos de codificacdo da ordem de 6 dB,
para taxa de erro de bit igual a°1@ uma distancia do limite de Shannon para a1#&1,2 dB)

de aproximadamente 5,2 dB, também para taxa dedertsit igual a 18. Conclui-se que, para o
canal AWGN, o codigo (12,6,4) continua sendo a orelbpcao de escolha dentre os demais
considerados, também para composicdo do codigaiur@d.

Como podera ser verificado na secdo seguinte, mpgestambém existir uma consideravel
diferenca entre o desempenho real do codigo 3D eestdio e o limitante para o canal com
desvanecimento Rayleigh, o decréscimo da taxa de d& bit com o aumento dey/N, €
relativamente mais abrupto, tornando ainda mameate o uso do esquema de codificacdo 3D
proposto para este tipo de canal e, por consedjéncsistema MC-DS-CDMA sob estudo.

E importante lembrar que para todos os resultagiosiderados nesta secéo, até este ponto, o
calculo da confiabilidade das decisdes tomadas pédoritmo de Wagner na estrutura de
decodificacdo turbo foi realizado através da forsmaplificada definida pela expressdo (4.6).
Apenas a titulo de comparacéo, a Fig. 4.12 ap@sediesempenho dos codigos produto 3D com
componentes (8,4,4) e (12,6,4), para os quaisonloatia confiabilidade das decisbes tomadas pelo
algoritmo de Wagner na estrutura de decodificag@lootfoi realizado através da expresséao (4.5).
Percebe-se nessa figura que o uso de (4.5) em ee@.6) traz consideraveis melhorias de
desempenho, a despeito da complexidade associastmeacio das palavras-codigo concorrentes
operadas em (4.5). Aqui, a estimacdo dessas psleddigo foi realizada através de busca
computacional; em [Pyn98] foi utilizado o algoritrde Chase.

Observa-se também na Fig. 4.12 que o uso de (Ad)zs que o “joelho” da curva de taxa
de erro de bitversus Ey/No deve ocorrer num patamar mais baixo de taxa de derdoit,
provavelmente no encontro da curva de desempenho aocurva do limitante superior de
probabilidade de erro de bit. Esta observacdo dé&ios sobre um importante aspecto a ser
considerado em eventuais tentativas de melhordesempenho do esquema de decodificacdo turbo
proposto: o célculo das confiabilidades das desiddealgoritmo de Wagner.

Outros coédigos 2D e 3D investigados, para os qusresultados nao foram registrados nesta
tese, também demonstraram consideravel melhorizesempenho com o uso de (4.5) em vez de

(4.6) no calculo das confiabilidades das decis@ealgoritmo de decodificacao turbo.
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O cddigo 3D com componentes (16,8,4), ou outrodaamais longos, nao foram levados em
conta na analise aqui apresentada, posto que oricoempo das palavras de informacdo destes
cbdigos é mais elevado que o0 que se tem como abj@hter com 0 esquema proposto, nimero este
gue nao deve ultrapassar 216 bits. A escolha dedseé calcada nos tipicos tamanhos de bloco de

voz encontrados nas especificagdes de sistemdares|{iTia99].

Probabilidade e taxa de erro de bit

110°

0 1 2 3 4 5
Eb/No, dB

===° BPSK néo codificado em canal AWGN

—6— Cddigo 3D, componentes (8,4,4), confiabilidade segu4.6)

EFE} Cédigo 3D, componentes (12,6,4), confiabilidadeuselg (4.6)

+—+ Cddigo 3D, componentes (8,4,4), confiabilidade segu4.5)

& © Cadigo 3D, componentes (12,6,4), confiabilidadeuselg (4.5)

Fig. 4.12. Desempenho dos codigos produto 3D com componentes
(8,4,4) e (12,6,4) em canal AWGN, com uso de (Ackbgalculo das
confiabilidades do algoritmo de decodificacéo turbo

4.3. Desempenho em canal Rayleigh plano com uso de informacao de
estado de canal no receptor

Nesta secdo sdo apresentados alguns resultadasiulacgo para verificacdo do desempenho do

esquema de codificagdo proposto em canal Rayleigm sinalizagdo BPSK eom o0 uso da
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informacéo de estado de canal apenas no recepfodos o0s casos simulados sem o0 uso da
informacédo de estado de canal proporcionaram desdgropcerca de 1 dB inferior aos casos
simulados com uso da informacao de estado de canedceptor e, por essa razao, os resultados
correspondentes nao foram registrados neste tEste. comportamento difere daquele observado
em [Pyn98], onde o uso de informacdo de estadoadal gelo receptor ndo trouxe melhoria
significativa de desempenho, segundo o autor. Witsk esta diferenca de comportamento as
nuances de implementacdo do algoritmo de decod#fccaurbo em [Pyn98] e aqui, embora em
[Pyn98] ndo seja explicitado como a informacaostad® de canal foi utilizada no algoritmo.

Os gréficos apresentados nesta secdo também massaltados de célculo do limitante de
probabilidade de erro de bit para o esquema déicacho de canal considerado em cada caso. A
Fig. 4.13 mostra o desempenho dos codigos (8,412)6,4) e (16,8,4) isolados em canal com
desvanecimento Rayleigh. A figura também mostrianddnte superior de probabilidade de erro de
bit para decodificacdo suave de méaxima verossimghaAssim como no canal AWGN, os
desempenhos destes cddigos se mostraram bastériegs uns dos outros, sendo que o cédigo
(12,6,4) corresponde a melhor situacéao.

Devido ao fato do algoritmo utilizado para decagifido desses codigos ser um algoritmo de
maxima verossimilhanca, € esperada grande proxiteida desempenho real com o limitante, o
que pode ser verificado na Fig. 4.13 para o c6(ige6,4) e seu correspondente limitante. Para os
demais codigos considerados na Fig. 4.13 tambénseeesta proximidade, mas os correspondentes
limitantes ndo foram registrados de forma a facibt visualizacao e inteligibilidade da figura.

Como previsto no Capitulo 3, através do estuddidutantes, o ganho de codificacdo para
operacdo em canais com desvanecimento pode seficsiivamente mais elevado que para
operacdo no canal AWGN. Este fato pode ser vedificatravés de uma extrapolacdo da curva
correspondente a sinalizacdo BPSK sem codificagdcathal, na Fig. 4.13, para a qual tem-se
necessarios aproximadamente 44 dBEgBl, para 10 de taxa de erro de bit. Pode-se obter ganhos
maiores que 28 dB para os codigos em questédo rad Rayleigh, contra pouco mais de 2 dB no
canal AWGN, conforme pode ser verificado atravésrda extrapolacao similar aplicada a Fig. 4.5,
embora a operacéo no canal Rayleigh exija, & @stade erro de 10e para os cédigos em questéo,

aproximadamente 9 dB a mais na relaEgbl, que no canal AWGN.
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Fig. 4.13. Desempenho dos codigos (8,4,4), (12,6,4) e (16e8mganal Rayleigh
plano com uso de informacéo de estado de can@asptor.

A Fig. 4.14 ilustra a reducéo progressiva na tex&mo de bit em funcdo do numero de iteracoes,
em canal Rayleigh, para o cddigo produto bidimeraioom componentes (8,4,4). Confirma-se que
com o aumento do numero de iteracdes tem-se melhld®i desempenho, mas o0s retornos
observados sdo cada vez menores. Como no canal AW@idcesso de convergéncia do algoritmo
proposto € suave, ligeiramente mais suave que s @a canal AWGN, permitindo que sejam
obtidas significativas melhorias de desempenholeres ainda mais elevados para o niumero de
iteracOes. Todas as simulacdes executadas parasigdp dos resultados apresentados nesta secao
operaram com um numero de iteracdes sempre idi@l a

A Fig. 4.15 apresenta o desempenho do cédigo prdoidimensional com componentes
(8,4,4) no canal Rayleigh, para sinalizacdo BPSKEmMmE& também observado no caso do canal
AWGN, o desempenho deste cddigo chega a ultrapadgaitante superior médio de probabilidade
de erro de bit, pelas mesmas razdes ja mencionmtaso caso do canal AWGN. O limitante
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superior calculado com a distribuicdo de pesosdealddigo em analise também é apresentado na
Fig. 4.15, indicando que, a partir da taxa de derdit de 10, o comportamento do cédigo tendera

a seqguir a taxa de decréscimo prevista por estelita real.
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Fig. 4.14. Evolucao no desempenho do cédigo produto 2D conpoasntes
(8,4,4) em canal Rayleigh, em funcdo do nimerdettagdes.

Ainda pode-se verificar na Fig. 4.15 o elevado gadé codificacdo proporcionado pelo esquema
2D com componentes (8,4,4). A uma taxa de errdtd#etl0° este ganho se situa por volta de 34,5
dB, contra pouco mais de 3,5 dB no canal AWGN, @ané pode ser verificado com o auxilio da
Fig. 4.7. E para este c6digo, a operacdo no caageigh exige, a taxa de erro de®1@penas 2,5
dB a mais na relacdga/Ny que no canal AWGN.
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Fig. 4.15. Desempenho do cédigo produto 2D formado com compend8,4,4) em
canal Rayleigh plano com uso de informacgéo de estadcanal no receptor.

A Fig. 4.16 registra o desempenho do cddigo pro@iidormado com componentes (12,6,4) em
canal Rayleigh, e também o correspondente limitaunperior médio de probabilidade de erro de bit.
Percebe-se uma pequena melhoria de desempenholag@or@o codigo 2D com componentes
(8,4,4), mas também um distanciamento maior dadime. Ainda assim, pode-se observar na Fig.
4.16 o consideravel ganho de codificagdo propoatlonpelo esquema 2D com componentes
(12,6,4). A uma taxa de erro de bit dé®¥ste ganho se situa por volta de 36,5 dB, comma
mais de 4 dB no canal AWGN, como pode ser verificattavés da Fig. 4.8. Para este cédigo, a
operacdo no canal Rayleigh exige, & taxa de errb0Odepor volta de apenas 1,5 dB a mais na
relacadoE,/Np que no canal AWGN.
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Fig. 4.16. Desempenho do cddigo produto 2D formado com compenad12,6,4)
em canal Rayleigh plano com uso de informagé&o telesle canal no receptor.

A Fig. 4.17 apresenta o desempenho do cédigo pro2iDt com componentes (16,8,4) em canal
Rayleigh e o correspondente limitante. Pode-serafassema ligeira redugéo no desempenho de tal
codigo em relagdo aquele formado com component2$,4) e, considerando o significativo

aumento no comprimento das palavras-cédigo do o6eig questdo — o dobro — em relagédo ao
codigo 2D com componentes (12,6,4), a opcao pélaagtio deste Ultimo em aplicacdes reais e o

descarte daquele com componentes (16,8,4) saomdana justificados.

161



0.1

0.01

1-10

Probabilidade e taxa de erro de bit
[
sy

1108 1
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24
Eb/No, dB
B-H BPSK n3o codificado em canal Rayleigh plano
—6— Cddigo 2D com componentes (16,8,4) com CSI
===- Limitante cédigo 2D com componentes (16,8,4) cRaglleigh

Fig. 4.17. Desempenho do codigo produto 2D formado com compend16,8,4)
em canal Rayleigh plano com uso de informagéo telesle canal no receptor.

Na Fig. 4.18 é mostrado o desempenho do cddigoo&Daido com componentes (8,4,4) em canal
Rayleigh. Como também verificado para o canal AWGNesempenho de tal codigo tende a seguir
a taxa de decréscimo da taxa de erro de bit commeiato deEy/Ny ditada pelo limitante, mas a uma

distancia deste limitante de cerca de 3 dB, pouais gue no canal AWGN. Entretanto, a queda da
taxa de erro para o canal Rayleigh é relativameratis abrupta, tornando também bastante atrativo
o esquema 3D com componentes (8,4,4). Por exempl® de taxa de erro de bit tem-se um ganho
de codificacdo de cerca de 38,5 dB no canal Rayleigntra apenas cerca de 3,5 dB no canal
AWGN. E conforme pode ser verificado como o auxil@oFig. 2.9, no Capitulo 2, para este cédigo,
gue possui taxa igual a 1/8, tem-se um desempendaligta apenas cerca de 7 dB do limite de

Shannon, este por volta de —1 dB para o caso estagye 10 de taxa de erro de bit.
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Fig. 4.18. Desempenho do codigo produto 3D formado com compesd8,4,4) em
canal Rayleigh plano com uso de informacédo de estacdcanal no receptor.

A Fig. 4.19 apresenta o desempenho do cddigo 3@ado com componentes (12,6,4) em canal
Rayleigh. Conforme também verificado para o canAl@\N, o desempenho de tal codigo tende a
seguir a taxa de decréscimo da taxa de erro depbito aumento dEy/Ny ditada pelo limitante,
mas a uma distancia deste limitante de cerca dB, auco mais que no canal AWGN. Assim
como para o codigo 3D com componentes (8,4,4) edada taxa de erro para o canal Rayleigh é
relativamente mais abrupta, tornando o esquemadd® aomponentes (12,6,4) também bastante
atrativo. Por exemplo, a P0de taxa de erro de bit tem-se um ganho de cogéficde cerca de 39
dB no canal Rayleigh, contra cerca de 5,3 dB nalcAWGN. E conforme também pode ser
verificado como o auxilio da Fig. 2.9, no Capit@lopara este codigo, que possui taxa igual a 1/8,
tem-se um desempenho que dista apenas cerca dealé ldBite de Shannon, este por volta de -1
dB para a taxa em questdo, & & taxa de erro de bit.

A significativa distancia do desempenho real didignos 3D no canal Rayleigh em relagéo

aos correspondentes limitantes sugere, como no dasocanal AWGN, que o algoritmo de
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decodificacdo seja estudado de forma mais aproflansdan pesquisas futuras, objetivando-se
reduzir tal distancia. Ainda assim, considera-se guesempenho proporcionado pelos esquemas

tridimensionais aqui analisados € um desempenhguade ao objetivo que se propde: a aplicacdo
no sistema MC-DS-CDMA modificado descrito no Calpitls
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Fig. 4.19. Desempenho do cédigo produto 3D formado com compead12,6,4)
em canal Rayleigh plano com uso de informacéo @elesle canal no receptor.

Assim como para o canal AWGN, e pelas mesmas rgd@gmesentadas em relacdo a esta questao,

0 codigo 3D com componentes (16,8,4) ou ainda agos ndo foi considerado na andlise aqui
apresentada para o canal Rayleigh.
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Capitulo 5

Aplicagao dos esquemas de codificagdo e
decodificacao no sistema MC-DS-CDMA

N ESTE capitulo, os esquemas de codificacdo e decodificagdo consideradimpitulos 3 e 4,
respectivamente, sdo aplicados ao sistema MC-DS-CDMA modifiesiwito no Capitulo 1.
Inicialmente apresentam-se algumas consideracdes sobre as;éesutfetuadas para avaliacdo do
desempenho do sistema sob estudo. Em seguida sé&o apresentadas duas ¢geopmdifecacdo de
canal: na primeira o codificador e o decodificador de canal sdo coowalmeente colocados na
entrada do transmissor e na saida do receptor, respectivamentegiNaas configuracdo o
codificador e o decodificador de canal sdo inseridos na estruturandgmisaor e do receptor,
respectivamente. Resultados de simulacéo sao entéo fornecidos e comentados.

5.1. Analise do sistema MC-DS-CDMA por simula¢do computacional

Para facilitar a leitura e interpretacdo dos resultados eapaeds neste capitulo, a seguir séo

reapresentadas as definicdes dos parametros do sistema.
o M é o numero de saidas do conversor série/paralelo do sistema,;

o Sé o numero de repeticdes dos bits em cada saida do conversor série/paralelo;

o L; é onumero de percursos de propagacao do sinal para o caso de portadora Unica;
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o A é o numero de filtros casados por portadora no receptor;

o K é o numero de usuarios considerados;

o N; é o nimero dehipsdas sequéncias de espalhamento para o caso de portadora Unica;

o p € o coeficiente de correlagédo entre as envoltérias das portadsregplicas dos bits de saida
do conversor série/paralelo; e

o o perfil de intensidade de poténcia determina a distribuicdo da poti@scraultiplos percursos

de propagacéao em funcédo do espalhamento temporal do canal.

Como alternativa e complemento ao método de andlise proposto por E. Sowour e
Nakagawa em [Sou96], para a composicdo dessa tese, optou-se por ponuwtamputador o
sistema MC-DS-CDMA de uma forma que fosse possivel a suaagi@liem configuracdes
diferentes da original, com a inclusdo do esquema de codificacdoalecom decodificacao turbo
proposto neste trabalho. Alguns resultados analiticos de [Sou96] foraadosl, porém com o
anico intuito de determinar valores das grandezas que foram geragasadas por computador,
segundo o método dblonte Carlo Todas as simulacBes e outras rotinas pertinentes foram
desenvolvidas com o uso doftwareMathcad na versao 200Professional

Certas consideracdes levadas em conta nas simulagdes, alglasasidanencionadas com

este enfoque até esse ponto do texto, merecem ser destacadas:

o o sinal recebido pelo receptor de um usuario é considerado como penfegdasiemodulado
(estimativas de fase da portadora sem nenhum erro) e também @easideerfeito o
sincronismo com a sequéncia de espalhamento de interesse eagé&stios ganhos do canal no
receptor;

o por simplicidade, o processo de entrelagamento temporal utilizado fbd@r{considerado
ideal). Portanto, os desvanecimentos que afetam cada simbolo conseantwuutido através
do canal sédo considerados independentes e identicamente distribuidos (i.i.d.) no tempo;

o o grau de correlacdo entre as envoltérias das portadoras que transppiieas de um mesmo
bit ou bits codificados foi considerado nulo nos calculos. Em situacdiss e@sae grau de
correlacdo sera tanto menor quanto maior for a separacdo estportaidoras e, para certos
valores dos parametros do sistema, pode-se fazer com que edsgamseja minima, a ponto

de poder ser desprezada;
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o tendo como sustentacdo um dos resultados apresentados em por E. Sourdamkagdwa
[Sou96, Fig. 7], para avaliacdo do sistema sem codificacdo de czomal @dificacdo de canal
interna, os valores das variancias das interferéncias em cadi@asuamo®, p = 1, 2, ... M, foi
feito igual a média das variancias das interferéncias em tosidd ramos. Portanto, a
probabilidade de erro de bit total estimada por simulacdo, consideragde-aalistribuicdo dos
bits na saida do conversor S/P é uniforme, pode ser consideradapguizdlBilidade de erro de
bit em um dosVl ramos. Para avaliagdo do sistema com codificagdo externa, aijalda de
erro de bit foi estimada como a média mMbgamos, considerando, portanto, as diferencas nas

variancias das interferéncias nesses ramos.

As simulacdes e outras rotinas computacionais realizadas pam@osioo dessa tese foram

implementadas com os principais objetivos:

o permitir a analise da capacidade do sistema MC-DS-CDMA efdugara varias configuracoes
de seus parametros, no canal com desvanecimento Rayleigh seletivo em frequéncia;

a permitir a simulagdo do sistema MC-DS-CDMA com ou sem cedific de canal, nas variadas
possibilidades de implementacéo dos codigos sugeridos e nas variadas configuragt@salo si

o permitir a investigacdo do desempenho dos varios esquemas de canif@agilatos durante a
etapa de pesquisas e suportar as avaliagdes mais detalhadapidosmepropostos nesta tese,
através do estudo de limitantes superiores de probabilidade de ertoedéebtapacidade em
canal AWGN e Rayleigh.

Em [Gui98a] podem-se obter resultados complementares e/ou prelsnieasenulacdo do sistema
MC-DS-CDMA para:

o desvanecimentos Rayleigh correlacionados nas portadoras que transpaptiaas de um
mesmo bit;

o analise do desempenho do sistema com a regra original de combinbg#oms, a EGC, em
comparacao com a regra de combinacéo 6tima MRC tanto para dessariesiindependentes

quanto correlacionados nas portadoras que transportam réplicas de um mesmo bit;
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o andlise do desempenho do sistema com codificacdo de canal implemeataddrada do
transmissor e decodificacdo na saida do receptor. Os codigogbdosliforam simples cédigos
de arranjo generalizado, GAC (do Ingl€gneralized Array Codg$Hon97] decodificados pelo
algoritmo de Wagner,

o andlise do desempenho do sistema com codificacdo de canal implemeataddda do
conversor S/P do transmissor e decodificacdo na entrada do conversio R¥&ptor. Os
codigos utilizados foram, também, simples codigos de arranjo geadmlidecodificados pelo

algoritmo de Wagner,

5.2. Codificagdo de canal para o sistema MC-DS-CDMA

Nesta secdo sdo apresentadas as propostas de insercédo de &odifidacodificacdo de canal no
sistema MC-DS-CDMA modificado. A codificacdo, suportada pelasisasalconsideradas no
Capitulo 3, é baseada em um esquema de concatenacdo serial de déduoso conforme
estrutura presente na formacédo de cddigos produto, tendo como componentes foduades
segundo a regra de concatenacdo generalizada abordada também no Safitgcodificacao é
iterativa, utilizando uma modificacdo do algoritmo de decodificac®o fproposto por Pyndiah, em
[Pyn98]. Nessa modificacdo, o algoritmo elementar € implementadoocalgoritmo de Wagner
[Sil54] e a confiabilidade da decisdo abrupta fornecida por esteitmgoé calculada pela
multiplicacdo desta decisdo por um fator positivo e crescentala gasso de decodificacao,
conforme descrito detalhadamente no Capitulo 4. Resultados de simudac@presentados e
discutidos e comparados com os limites atingiveis de taxa denisaés, estes determinados pela

capacidade do sistema, conforme registrado no Capitulo 2.

5.2.1. Introdugao
Como citado no Capitulo 4, sdo recentes as iniciativas de pesquisa&@digas de bloco turbo,
sendo que as principais publicacdes a respeito praticamente a@mntecpartir de 1996 [Hag96],

[Nic97a], [Nic97b], [Pyn98], [Hun98a], [Hun98b], [Dav01l] e [Ran01]. Desde entaestebuscado
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solucdes Otimas ou sub-6timas para decodificacao iterativa degsesnas, sendo a publicacdo de
R. M. Pyndiah [Pyn98] uma das mais citadas na literatura.

Entretanto, foram publicados poucos resultados de pesquisas sobre @Gapleaddigos
turbo em sistemas com multiplas portadoras. Resultados de pesquésa switizacdo de codigos
de bloco com decodificagdo turbo nesses sistemas sdo encontrados\@@manor incidéncia.
Pelo que é de conhecimento do autor até a data de elaboracéo de$saidestificada apenas uma
recente iniciativa de aplicacdo de um esquema de concatenacab bsdimensional com
componentes BCH, decodificado através do algoritmo de Pyndiah/ChasepdamsrDSL com
tecnologia OFDM [Van02]. Nenhuma publicacéo referente a aplicac&édigos de bloco turbo
em sistemas CDMA multiportadora foi identificada até entao[Rmw98] é proposto um esquema
de codificacdo de canal para um sistema MC-CDMA, porém utilizaogdigos turbo
convolucionais.

Outros esquemas de codificacdo de canal aplicados em sisté&ivas Qultiportadora
identificados na literatura séo [Faz93], [Row95], [Max96], [Max97apA®¥b], [Sti97a], [Sti97b]
[Row99a] e [Row99b]. Propostas de esquemas de codificacdo para sistemamultiplas
portadoras, sem combinacdo com multiplo acesso CDMA, podem ser encomnad®ch97],

[San96] e [Gom02], a titulo de exemplo.

5.2.2. Codificagdao de canal segundo o esquema 1

Abordado no Capitulo 2, esquema e codificacdo de canal é aquele em que o codificador é
colocado na entrada transmissor do sistema (entrada do conversa &/B¢codificador, um
decodificador turbo nesse caso, é colocado na saida do conversor P/Sptiw. rEce termos de
implementacéo, o conversor P/S pode ser excluido, dando lugar ao decodiidaaloue operaria
comM entradas suaves, fornecendo em sua saida os bits de informacadasstioma taxa igual a
taxa de informacédo na entrada do transmissor do sistema. A Figpresersta o diagrama do
transmissor e a Fig. 5.2 apresenta o diagrama do receptor pstentasviC-DS-CDMA codificado
segundo @squema INo receptor do sistema original de [Sou96] a regra de combinaljZzadatié

a regra EGC. Entretanto, como o esquema de decodificacdo propostotesesgaz uso da

169



informacéo de estado de canal, a utilizacdo da regra de combinRggdviorna simples, podendo
ser também considerada.

Pode-se interpretar esquema Ilcomo um esquema onde ha a concatenacdo do codigo
externo, um cédigo produto, com um coédigo de repeticdo interno. A regra dmacao MRC atua
como uma regra de decodificacdo de méxima verossimilhanca padigo de repeticdo, porém
fornecendo para o decodificador externo a informacdo suave que sera quoageocesso de
decodificagéo turbo. Outros codigos internos poderiam ser utilizados, giesdernecessem em
suas saidas decisdes suaves a serem operadas pelo decodificadextemim O cédigo de

repeticao foi aqui considerado devido principalmente a trés motivadores:

o permite obtencdo de saida suave de forma pouco complexa;

o permite tratamento matematico das estatisticas do sinaldedo combinador, o que viabiliza
o estudo analitico do sistema e o célculo de capacidade conforme descrito no Capitulo 2;

o sua forma de implementacdo € bastante simples e configurarsaitbauma maneira eficaz de
implementacdo de diversidade como medida para melhoria do desempenistemm@sside

comunicacdo em canais com desvanecimento.

Codigo produto 1—>—> Tll
multidimensional com
componentes construidos
através da regra de
concatenacao generalizada

:

c(t) cosef, t)

N Tl'2 2 I\S/ll(r_l,?l
N 2_> DS_
Dados| Codificador . c(t) cos@nf, t) CDMA
——» decanal (— ; Z -
de taxR - TG ws
3

Conversor Série/Paralelo
SP

o(t) cos(mf,t)

|\;| =i= T[S—@‘*@—vMS

c(f) cosmf g, t)

Fig. 5.1.Transmissor do sistema MC-DS-CDMA modificado
com codificacdo de canal par@squema 1
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Fig. 5.2. Receptor do sistema MC-DS-CDMA com decodifica¢édo de
canal turbo para esquema 1

5.2.3. Codificagdao de canal segundo o esquema 2

A Fig. 5.3 mostra a estrutura do transmissor para o sistema S3ACEMA modificado de [Sou96]
com a inclusdo desquema 2le codificacdo de canal proposto. Nesse esquema, como ja abordadc
no Capitulo 2, cada saida do conversor S/P € conectada a um codificaaloaldie taxa e asS
saidas de cada um desses codificadores modulam diferentes portatigyasais. A modulacdo
aqui considerada é a BPSK, embora qualquer outra possa ser utilizada.

Percebe-se ainda que a inclusédo do codificadoa@& como ilustrado na Fig. 5.3 ndo altera
nenhuma regra de determinacdo dos parametrostdmaisriginal, posto que a “Unica” modificacéo
no transmissor corresponde a troca de um blocepigicdo con® saidas por um bloco codificador
contendo tambérs saidas. No receptor, esse ilustrado na Fig. &d8 combinador EGC do sistema
original de [Sou96] é substituido por um decoddfma de canal turbo. A$ saidas dosvi
decodificadores turbo passam por elementos deadeeisosM bits estimados a cada intervalo de

sinalizagdo sao finalmente convertidos para a faenal.
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Fig. 5.3.Transmissor do sistema MC-DS-CDMA com
codificacdo de canal segundesquema 2
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Fig. 5.4. Receptor do sistema MC-DS-CDMA modificado com
decodificacdo de canal turbo segundssquema 2

5.2.4. Adequagdo dos paridmetros do sistema para operagio com mesma banda e
mesma taxa de informacgao nas configuracdes dos esquemas 1e 2

Por se tratar de um sistema que utiliza espalhamento espectedqiéncia direta, o sistema MC-

DS-CDMA possui certa flexibilidade na determinacdo de seus paxdsnpara atender a uma

172



determinada taxa de dados e a uma faixa de freqiéncias ocupagarrtste que, mesmo com a
incluséo de esquemas de codificacdo de canal, sejam inaltetadasda dados e a banda ocupada.
O esquema 2le codificacdo (codificacéo interna), por ndo afetar nenhum dos parsuchetsistema
sem codificacdo, também néo afeta a taxa de dados e a bandaramassogema Icodificacdo
externa) ha que se fazer uma adequacdo dos parametros de tafjusorseja alcancada a
equivaléncia em taxa e banda com o sistema sem codificacdo oo sigtema com codificacao

segundo esquema 2Esta adequacdo é conseguida satisfazendo-se a igualdade

(MeSe +1)Ne —_ (Mls +1)Ni
M.R M,

(5.1)

onde o primeiro termo e o segundo termo de (5.1) correspondem, respent&aas larguras de
faixa ocupadas pelo sistema com codificacdo externa (subsritesjuema Jle com codificacéo
interna ou sem codificacao (subscrit§ tsquema R R. corresponde a taxa do codigo exterrid e

e N; sdo os valores dos comprimentos das seqliéncias pseudo-aleatérzaddanesito utilizadas

em cada portadora (niumero deips por bit de saida do conversor S/P do transmissor) para 0s
sistemas com codificacdo externa e interna ou sem codificacéo, respatttvame

Percebe-se grande flexibilidade em (5.1), em termos de piolsglbs para os valores dos
principais parametros do sistema. Para certos valores deséesefpas hd equivaléncia entre
implementar a codificagcdo externa ou internamente. Por exemplorgeeS= 1 para esquema 1
com codificador de taxa igual a 1/2, tem-se equngdécom oesquema ZomM = 2 utilizando 2
codificadores de taxa igual a 1/2 em cada umawvdaaidas do S/P. No receptor ékguema ,lum
Unico codificador operara com B&S = 4 entradas suaves e no esquema 2, 2 codificadpezardo
com duas entradas suaves cada um. Apenas a dipesgporal dos bits codificados no canal ndo
sera exatamente a mesma. Resultados de simulaf@areah esta equivaléncia e ndo foram aqui
registrados por ndo representarem importanciaaelewno contexto geral da tese.

Os resultados apresentados neste capitulo consideram que os valbeeS so 0s mesmos
para o sistema sem codificacdo de canal e coesggemas & 2, dado um sistema com portadora
Gnica de referéncia e, consequientemente, uma banda a ser ocupada €uadoadémero de
portadoras suficiente para que haja pequena correlacdo entre suadriaavdsta consideracéo
permitira comparacfes de desempenho mais justas entre as cgdfiguravestigadas e,
transportando-a para a expressao (5.1), tem-se a nova restricao
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N, = NR, (5.2)

ou seja, basta qu¥., para o sistema com codificacdo segundess@uema ,1seja redimensionado
atraves de

ondeN; € o comprimento da seqiiéncia de espalhamento para o caso do sistefagédela com
portadora Unica. Assim, se nos casos analisados os valdves 8s8do0 iguais, para que tanto a taxa
de informacdo quanto a banda ocupada pelos sinais modulados sejam as, réesat@ssario
somente alterar o valor dd,, para o sistema com codificagdo externa, de acordo com (5.3).
Entretanto, a reducéo no valor Mgpode levar a sequiéncias cédigo de comprimento curto a ponto
de n&o permitir que o numero desejado de usudrios seja acomodado no. $asmaomo
mencionado no Capitulo 1, a sequiéncia cédigo utilizada por cada usuéario demtrondervalo de
sinalizacdo pode corresponder a partes ou sub-sequéeciara sequéncia PN longa, permitindo,
portanto, valores pequenos phiee possibilitando ainda um nimero mais elevadcssdénos.

5.2.5. Resultados e interpretagdes adicionais sobre capacidade

Nessa subsecdo sdo apresentados e comentados alguns resultadangoddecéhpacidade para o
sistema MC-DS-CDMA, em termos de eficiéncia espectrakia@tiis aqueles fornecidos no
Capitulo 2. Os valores escolhidos para os parametros do sistemdosée gae permitem justa
comparacao entre as analises das diferentes configuracdes propostas.

A Fig. 5.5 mostra resultados da estimacao de eficiéncia edpmataao sistema MC-DS-
CDMA na configuragéo desquema para:M =1, 4, 8 ou 325= 32, 8, 4 ou 1, respectivamenite;
=7, 31, 62 ou 248, respectivamenittg;= 17; N; = 128;K = 10;L = 1; A4 = 1; p = 0; perfil de
intensidade de poténcia uniforme; regra de combinagcdo MRC ou EGC.

Ratificando as interpretacdes de resultados registrados no CapindoFig. 5.5 nota-se o
aumento da capacidade do sistema com o aumento da ordem de diversidagieyezraada pelo
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valor deS Observa-se ainda que a capacidade do sistema MC-DS-CDMAMparh eS = 32 se
encontra bastante préxima da capacidade do canal AWGN, principalpaeatbaixos valores de
taxa de codificacdo. Naturalmente, para que a banda ocupada peloainiEda se mantenha, a

inclusdo de um codificador de canal de tBRx#eva a necessidade de reducéo da taxa de dados.
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Fig. 5.5.Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivofremiiéncia para o
sistema MC-DS-CDMAMS = 32,M e SvariaveisM canais.

Na Fig. 5.6 sdo mostrados resultados de calculo de eficiénciarabpaca o sistema MC-DS-
CDMA para:M =4, 8 ou 325= 8, 4 ou 1, respectivamenté;= 3, 7 ou 31, respectivamentg; =

17; N; = 128;K = 10;L = 1; A = 1; p = 0; perfil de intensidade de poténcia uniforme; regra de
combinagdo MRC ou EGC. Para obtenc¢éo destes resultados o vBldoidmodificado de acordo
com (5.3) de tal sorte a permitir que o sistema sob analisevessttia banda ocupada e a taxa de
transmissao inalteradas em relacdo a um sistema sem acélifide canapressupondo-se, nesse
exemplo, a utilizagdo de um codificador de canal externo deRaxal/8. Deve-se atentar para a
interpretacdo desta nova configuracdo: com a modificacdo no vaMyrsgeo codificador externo
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segundo @squema liver taxaR. = 1/8, o sistema tera os mesmos valores de banda de frequéncias
e de taxa de informacdo que o sistema nao codificado, para os meslores dos demais
parametros. Qualquer valor de taxa de codificap@dor ou menor que 1/8 leva a necessidade
natural deaumentoou reducdoda taxa de dados, respectivamente, proporcionariacao desta

taxa em relacéo a 1/8.

Eficiéncia de largura de faixa, bit/s/Hz

Eb/No, dB

===+ BPSK AWGN

©-© MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh - M = 4, S = 8, N modifioa
+—t+ MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh - M = 8, S = 4, N modifioa
—6— MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh - M = 32, S = 1, N modifio

Fig. 5.6.Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivdfremiéncia para o
sistema MC-DS-CDMAMS = 32,M e Svariaveis N modificado,M canais.

Observando a Fig. 5.6 verifica-se que 0 aumento na aldetiiversidade ja ndo tem o mesmo afeito,
em termos absolutos, que aquele observado na bigP&raM = 8 €S = 4 tem-se praticamente a
mesma capacidade que pMa= 4 eS = 8. Justifica-se este comportamento devido aopnethncia

do efeito de aumento no nivel de interferéncia adagpela reducdo no valor teem relacéo ao
aumento de capacidade causado pela elevacéo da deddiversidade. Verifica-se ainda na Fig. 5.6
gue os valores absolutos de eficiéncia espectrainfdgeduzidos em relacdo aqueles apresentados na

Fig. 5.5, comportamento esperado devido ao aunuwagointerferéncias causado pela reducdo dos
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valores deN em relagdo aqueles considerados na Fig. 5.5.NPard eS = 32 o resultado de calculo
de capacidade néao foi registrado, pois nesse caalorodeN € nulo e, portanto, ndo valido.

O fato de ndo ser aparentemente vantajoso explorar 0 maximo vahitigeepara a ordem
de diversidade para o sistema considerado na Fig. 5.6, oM sefaeS = 8, pode nao representar
uma real desvantagem quando, em canais reais, lomelevado pard/ for necesséario para manter
correlacdo baixa entre as envoltérias das portadprastransportam réplicas dos bits codificados.
Deve-se lembrar que o0s resultados apresentadosa rese consideram independentes o0s
desvanecimentos nas portadoras, mas que em um labificilmente conseguir-se-4 baixa
correlacao entre envoltérias de portadoras vizinhambilizando a utilizacdo dd = 1 eSmaximo e,
portanto, sempre forcando um valor Me maior que 1, sendo que maiores valores implicardo
progressivamente em menor correlagéo.

Como sabe-se que os cbdigos propostos nestentvadiad codigos de baixas taxas, observando
as curvas de eficiéncia espectral para, por exeiptod eS= 8 na Fig. 5.5 e na Fig. 5.6, percebe-se
que para taxas menores ou iguais a 1/4 a diferencaghcidade € menor que 0,5 dB em favor do
sistema comN ndo modificado, indicando como também atrativalacdo de codificacdo para o
sistema conN modificado.

A Fig. 5.7 apresenta resultados de calculo deéefith espectral para o sistema MC-DS-
CDMA segundo esquema para:M =1, 4, 8 ou 325= 32, 8, 4 ou 1, respectivamentes 7, 31, 62
ou 248, respectivamente; = 17;N; = 128;K = 10;L = 1; A = 1, p = 0; perfil de intensidade de
poténcia uniforme. Relembrando, nessa configurtex@ese no receptor a observacadvtecanais,
em oposicdo ao$/! canais observados na configuracdo esguema ,1posto que no lugar dos
combinadores prevé-se a utilizacdo de decodifiesdde canal.

Como ja verificado no Capitulo 2, percebe-se ndignacdo associada asquema 2ima
“inversdo” de comportamento em relacdo esguema .1 Com MS canais observados ndo ha
diversidade e, portanto, ndo ha melhoria de desgmpeom o aumento d& Mas o0 aumento dé,
gue também tem efeito positivo no sistema com siidade, neesquema 2em influéncia positiva
mais enfaticamente pronunciada, posto que seu aomeziuz a variancia das interferéncias. Nota-se
também que, como esperado, a eficiéncia espeatiahp= 32 eS= 1 é praticamente a mesma tanto
para oesquema Jjuanto para @squema 2pois em ambos 0s casos tem-se 32 canais equeslen

sendo considerados.
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Excetuando-se a configuracdo pMa= 1 eS = 32, pode-se perceber que os patamares de
eficiéncia espectral obtidos nas situacdes cormiderna Fig. 5.7 sdo comparaveis aqueles obtidos
nas situacdes consideradas na Fig. 5.6. Como enosamb casos tem-se a possibilidade de
manutencdo da taxa de transmisséo e da banda dérfoegs ocupada pelo sinal modulado, conclui-
se que tanto e@squema Zguanto oesquema lcom N modificado apresentarpotenciais para
desempenhos semelhantes quando da insercéo desponidentes esquemas de codificagéao.

Eficiéncia de largura de faixa, bit/s/Hz

Eb/No, dB

===+ BPSK AWGN

+—+ MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh-M=1,S =32
—6— MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh-M=4,S =8
©-© MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh-M=8,S=4
B+ MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh-M =32,S=1

Fig. 5.7.Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivdfremiéncia para o
sistema MC-DS-CDMAMS = 32,M e Svariaveis MS canais.

Ja4 em termos da comparacdo entreesiguemas E 2, percebe-se que o uso de diversidade traz
consigo consideravel melhoria de desempenho do sistema. Como casosxigdo um nimero
total de portadoraBlS, da-se preferéncia aguela configuracdo que explora ao maximo sidéider

em freqiéncia governada pelo valorSleonfirmando uma tendéncia de escolha do sistema numa
configuragcaocopy-type (MC-CDMA) em vez deS/P-type (OFDM-CDMA). Entretanto, como
comentado anteriormente, em canais reais um valdvl de 1 pode ser necessario para tornar

descorrelacionados os desvanecimentos nas portadoras de diversidade, inthcandmelhor
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opcao de escolha o sistema hibrido de [Sou96], com a insercdo de um edquarddicacéo de
canal externo, configurando um esquema de concatenacdo cujo codigo intemaedééligo de
repeticao.

O cddigo interno poderia ser, a principio, de qualquer tipo. Entretantoqumscpuer que
fosse o cddigo escolhido, dever-se-ia desenvolver um algoritmo de dexgidificom saida suave
(SISO), de forma a alimentar adequadamente o decodificador extepnocesso de decodificacao
iterativa. Embora existam varias maneiras de implementacdalgddtmos SISO para diversos
codigos, a opcao de escolha pelo cédigo de repeticdo como codigo interndicddaspela
facilidade de obtencdo de uma saida suave do correspondente “decodificaddd’, esta

naturalmente fornecida pela regras de combinacdo EGC e MRC.

5.2.6. Resultados de simulagao

Nesta subsecdo sdo apresentados os resultados de simulacdo pEgaoasial desempenho do
sistema MC-DS-CDMA sem codificacdo de canal e comesguemasde codificacdol e 2
anteriormente descritos. Em todas as simulagcdes concernenteistamss com codificacdo de
canal, a informacao de estado de canal foi considerada conhecidacpplorteSua utilizagéo foi
efetuada na geracao da entrada suave do algoritmo turbo, na ponderaganjd@@mrespondente
ao sinal recebido pelo arranjo correspondente ao estado de canal i Saiadbinador ou na saida
de cada filtro casado, conforme o codificador seja externo ou intespgctramente. Como em
todos os casos analisados o numero de filtros casados por portadopaeélsesnvalor instantaneo
do estado de canal para combinacdo EGC corresponde a soma de vat&@atéisas com
distribuicdo Rayleigh; e para combinacdo MRC corresponde a sonss desgveis elevadas ao
quadrado, embora seu uso nesse Ultimo caso nao tenha trazido ganhos de desempiargaisnsi
No algoritmo de Wagner, onde faz-se a medida de distancias ewmdiddara determinacédo do
simbolo menos confiavel, ndo foi utilizada a informacédo de estado deprmamesta também nao ter
trazido ganho significativo de desempenho. O Capitulo 4 contém maisedeagale justificam estas

observacgoes.
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Sistema sem codificagiao de canal

A Fig. 5.8 apresenta alguns resultados de simulacdo de desempenherda M&-DS-CDMA
proposto em [Sou96], em funcdo da relacdo sinal-ruido média pdEMit, para os seguintes
parametrosM = 6, 3, 2 ou 1;S = 1, 2, 3 ou 6, respectivamentd; = 102, 51, 34 ou 17,
respectivamentel,; = 4; N; = 60; p= 0; K = 10;L = 1; A = 1; Perfil de intensidade de poténcia
uniforme; Regra de combinacdo EGC ou MRC (em um dos casos). O rieneodadoraMS = 6

foi escolhido de tal sorte que o numero de filtros casados por portadora no receptor fossk. igual

Taxa de erro de bit
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Fig. 5.8. Desempenho do sistema MC-DS-CDMA sem codificacécadal.

Na Fig. 5.8, o desempenho do sistema para S=1 el =L = 4 é também apresentado. Esta

configuracdo corresponde a de um sistema DS-CDMA com portadoraetr@captor RAKE de 4
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bracos (4tapg. Ocorre que parl = 2,S=3 eM = 1,S= 6 0 desempenho do sistema MC-DS-
CDMA supera o desempenho do sistema DS-CDMA com portadora Unicag Estprincipal
objetivo da proposta original de [Sou96], onde podem ser verificados outrogjoascsnfirmam
esta situagcdo. Através da Fig. 5.8 nota-se que ha tendéncia pareemdisempenhos quando a
configuracdo do sistema vai da diversidade em percursos proporcionadaceglior RAKE em
direcdo a diversidade em freqiéncia do sistema, esta governadalpetied@ A Fig. 5.8 também
apresenta o desempenho do sistema phra 1l e S = 6 (demais parametros inalterados), com
combinador MRC no receptor. Podem-se observar ganhos maiores que 2 d#8gdeaerro de bit
menor ou igual a I em relacdo ao desempenho do sistemaMaral eS= 6, com combinador
EGC.

Codificagao de canal segundo o esquema 1

A Fig. 5.9 apresenta resultados de desempenho do sistema MOIDS-Eodificado através do
esquema Xcodificador externo) em comparacédo com alguns resultados de dakengigesistema
sem codificacdo de canal. Os parametros do sistem#Isé8.eS=4;M =4 eS=8,N =62 ou 31,
respectivamentd;; = 17;N; = 128; 0= 0;K = 10;L = 1; A = 1; perfil de intensidade de poténcia
uniforme; regra de combinacdo EGC ou MRC. Os cédigtilizados sdo codigos produto
tridimensionais com componentes (12,6,4) constautdaforme a regra descrita no Capitulo 3.
Pode-se verificar na Fig. 5.9 que os resultados de desempensistdosgs com codificacao
de canal se apresentam bastante préximos uns dos outros, com destaqsecpafiguracdes com
M = 4 eS= 8 e combinador EGC ou MRC. Para estes casos o desempenho do ais®me taxa
de erro de bit se encontra a pouco menos de 5 dB do limite minimac#&orsinal-ruido média por
bit de informacé&o para transmissao livre de erros (cerca de pardBaxa de codificacdo de 1/8,
valor que pode ser obtido da Fig. 5.5). O desempenho do sistema comacédifde canal e
combinador MRC néo apresentou melhorias significativas em relacéistama com combinador

EGC. Em sendo assim, em implementacées reais poder-se-a darnmiefg@ra a utilizacéo da

! Dada a natureza consideravelmente empirica doitagode decodificacdo turbo aqui utilizado, ndbencontrada
razao convincente para este acontecimento. Egierdgresenta um quesito a ser mais bem investigad@studos
futuros.
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combinacdo EGC, por questbes de simplicidade, embora a poténcia meeessda dada relacao
sinal-ruido para o caso MRC seja menor que para o caso EGC.
Em termos de ganho de codificacéo, & @6 taxa de erro de bit tem-se ganhos maiores que

12 dB, chegando a um ganho infinito pita 8,S= 4 e combinador EGC.
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=©=+ M =4, S =8, ndo codificado, combinador EGC
4=+ M =8, S =4, ndo codificado, combinador MRC
¥ M=4,S =8, ndo codificado, combinador MRC
BEE M =8, S =4, cddigo (12,6) 3D, combinador EGC
—— M =4, S =8, codigo (12,6) 3D, combinador EGC
+++ M =8, S =4, cdédigo (12,6) 3D, combinador MRC
XXX M =4, S =8, codigo (12,6) 3D, combinador MRC

Fig. 5.9. Desempenho do sistema MC-DS-CDMA com e sem cogdicale
canal conforme esquema ;IMS= 32;M e Svariaveis.

A Fig. 5.10 apresenta resultados de desempenho do sistema NDDHS-codificado através do

esquema m comparacdo com alguns resultados de desempenho do sistema featamdie

canal. Os parametros do sistema $4a: 6, 3, 2ou 1 &= 1, 3, 2 ou 6, respectivamenité= 102,

51, 34 ou 17, respectivamentg;= 4;N; = 60; 0= 0;K = 10;L = 1; A = 1; perfil de intensidade de

poténcia uniforme; regra de combinacdo EGC. Compgareem termos relativos os resultados

apresentados na Fig. 5.9 com aqueles apresentados nd Gigescebe-se que ha uma tendéncia de
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maiores ganhos de codificacdo quando o cendrio se mostra mais mkjadicsistema sem
codificacdo. Na Fig. 5.10, ja a 1@le taxa de erro de bit, pode-se verificar ganho de codificacéo
infinito em todas as situaces analisadas. E percebe-se quaxestie erro de 10é atingida a
valores de relacdo sinal-ruido tdo baixos quanto aqueles verificadeig. a9, embora o canal
considerado na Fig. 5.9 seja nitidamente mais bem comportadoe Istossra em acordo com as
grandes diferencas de desempenho dos codigos propostos observadas no cawha AvVéanal
com desvanecimento Rayleigh, conforme registrado no Capitulo 3; ess& também em acordo
com a interpretacdo de “gaussianizacao” do canal: a gausséninaglhora” o canal, mas também

naturalmente reduz os potenciais ganhos de codificacéo.
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Fig. 5.10. Desempenho do sistema MC-DS-CDMA com e sem cog#ica
de canal conforme esquema IMS = 6; M e Svariaveis.
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Observando resultados de capacidade e resultadpsridemance do sistema nao codificado, com
EGC ou MRC, interpreta-se que a melhor escolha [daesS € sempréM = 1 e S maximo. Como
complemento dos resultados apresentados na Fig.riad-ig. 5.10, os casbt=1eS=32eM =1

e S= 6 foram avaliados e, embora tenham demonstrado ganhos de desempealgispamaa sem
codificacdo de canal em relacdo aos cddos 4 eS=8 eM = 2 eS = 3, respectivamente, com
codificacéo de canal ndo foi percebida melhoria significativa diguoelas registradas na Fig. 5.9 e
na Fig. 5.10. Por esta razéo tais resultados nao foranradgst Este fato representa, por um lado,
uma desvantagem, pois nao permite que seja explardmineficio de uma ordem de diversidade
maxima permitida quandd = 1. Por outro lado, ja se sabe que em canass ueaivalor devl > 1 é
desejavel, ndo permitindo, de fato, que seja exgidoaeordem de diversidade maxima possivel.

A Fig. 5.11 mostra resultados de desempenho do sistema MC-D&Cbdificado através
do esquema I(codificador externo) em comparacdo com alguns resultados de debentie
sistema sem codificacdo de canal. Os parametros do sisterMis8 eS=4,M=4eS=8,N=7
ou 3, respectivamentke; = 17;N; = 128;0=0;K = 10;L = 1; 1 = 1, perfil de intensidade de poténcia
uniforme; regra de combinacdo EGC ou MRC; codiguslyto tridimensionais com componentes
(12,6,4). Para os casos com codificacdo de cameseqados na Fig. 5.11 os valoresNd@éram
modificados de acordo com (5.3) de modo a fazer qoey para o cédigo utilizado, o sistema
codificado tenha valores de taxa de dados e bandasigqueles do sistema sem codificacao.
Comparando os resultados da Fig. 5.11 com os apresemiadég. 5.9 observa-se um decréscimo
médio de 1 dB no desempenho do sistema codificado, um preco baixgaradaala a néo
necessidade de alteracdo na taxa de transmissédbamnd@ O limite minimo de relacdo sinal-ruido
meédia por bit de informacdo para transmisséao livre de errodvpard eS = 8, por exemplo, se
encontra na casa de -0,8 dB para taxa de codificacdo de 1/8, confornms=ipoliservado na Fig.
5.6 e, portanto, o melhor desempenho mostrado na Fig. 5.11 se encentia@ de 5 dB deste limite,
para 10" de taxa de erro de bit. Observando-se a Fig. 5.11 também psecebédiferenca de
desempenho praticamente inexistente do sistema codificaddvicem®t e S = 8 em relacdo ao

sistema conM = 8 eS= 4, conforme previam os resultados de capacidade mostrados na Fig. 5.6.
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Taxa de erro de bit
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+++ M =8, S =4, cédigo (12,6) 3D, combinador MRC, Ndificado
XXX M =4, S =8, codigo (12,6) 3D, combinador MRC, Ndificado

Fig. 5.11. Desempenho do sistema MC-DS-CDMA com e sem cog#ica

de canal conforme esquema ;IN modificado;MS = 32;M e Svariaveis.

Codificagao de canal segundo o esquema 2

A Fig. 5.12 apresenta resultados de desempenho do sistema MC-DS-Giifidado através do

esquema Zcodificador interno) em comparacdo com alguns resultados de deserdpesietema

sem codificacdo de canal. Os parametros do sistemMsé8.eS=4;M =4 eS=8,N =62 ou 31,

respectivamentd;; = 17;N; = 128;0=0; K = 10;L = 1; A = 1; perfil de intensidade de poténcia

uniforme; cédigos produto bidimensionais ou tridimensionais com componentes (8,4,4) ou (12,6,4).
Embora os resultados obtidos com cédigos produto bidimensionassquema lde

codificacdo ndo tenham sido registrados, para os casos consideradgs a2 referentes ao

esquema 2eles representam as Unicas formas de operaca® co#) posto que possuem taxa de
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codificacdo igual a 1/4. Entretanto, os codigos tridimensionais contiapaesentando melhores

desempenhos, com destaque, mais uma vez, para o cédigo 3D com componentesPdra &43e

codigo, percebe-se que a diferenca de desempenho em relagdo aquatbomastig. 5.11 € menor

que 0,5 dB, ratificando as observacdes anteriormente tecidas solaeesipotenciais de ganhos de

codificacdo e proximidade da capacidade deste esquema em retaggnugema lcom N

modificado.
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Fig. 5.12. Desempenho do sistema MC-DS-CDMA com e sem cog#ica
de canal conforme esquema 2MS = 32;M e Svariaveis.

Uma andlise conclusiva sobre os resultados apresentados na Fig.. 59, 1Fgna Fig. 5.12 e sobre

a complexidade relativa de implementacdo de cada esquema sugatida, que a opcdo por

modificacdo no valor dBl de acordo com (5 3juntamente com a codificacdo exteraaquema )i

demonstra ser a escolha mais adequada para inser¢cdo de coddeagi@l no sistema MC-DS-
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CDMA. Adicionalmente, sugerem-se valores mais elevados Sdecom valores deM
preferencialmente maiores que 1, ou seja, dado um nuimero necesséritadiergeMsS tal que a
faixa de frequiéncias ocupada por cada uma seja menor que a band&weacdercanal, escolhe-
se 0 minimo valor d& que leve a uma baixa correlagdo entre as envoltérias de portddsras

réplicas de bits codificados, obtendo-se assim o maximo valor recomenda8o para

5.2.6. Relagoes entre poténcias de transmissiao para os esquemas estudados

Como ultimo elemento de comparacdo entre os esquemas de codificacanatiesugeridos,
levando-se em conta as regras de combinacdo EGC ou MRC, tornarsssamte conhecer a
relagdo entre as poténcias de transmissédo necessarias ecasmdsuficientes a uma dada relagéo
sinal-ruido média por bit.

As expressfes a seguir permitem o calculo da relacéo gidalmédia por simbolo na saida
dos combinadores ou dos filtros casados, conforme o caso, gsga@ma tom combinador EGC
(indice 1E),esquema tom combinador MRC (indice 1M)esquema Zindice 2), respectivamente.
Estas expressdes ja foram apresentadas no Capitulo 2, mas saéepaafluzidas, com ligeiras
modificacéed, de forma a facilitar a obtencdo e interpretacédo dos resultadomd@es acima
citados discriminam os parametros variaveis em cada configunasdexpressoes, considerando
iguais a taxa de dadosT}/ a densidade espectral de poténcia de mdigla taxa de codificacdo de

canalR. e o numero de filtros casados por portadbra

2
PMRT, _[(35¢ J
RSR=_1E1ETx b E B, (5.4)
Swm (A 2
RSR= PlMMlMRch E Z[zﬂvn] (55)
No/1 v=1\ n=1 ’

! Devido ao fato dos desvanecimentos serem congiogia.d., a relagdo sinal-ruido média por simkik mesma em
cada um dos ramgg p = 1, 2, ...M ou bragosy, v = 1, 2, ...,.S no receptor, podendo-se suprimir estes indices das
expressodes originais fornecidas no Capitulo 2.
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RSR= -2 -2 PM T KZIB] } (5.6)

Nas expressoes (5.4), (5.5) e (5%) sao variaveis aleatorias i.i.d. com distribuic&ylBigh para
cada braco de entrada do combinadpry, =1, 2, ...S associado ao filtro casado com o percurso de
propagacdm, n = 1, 2, ...\, e cujos valores médios quadraticos valemf,2sendog,’ a variancia

do processo gaussiano complexo de média nula porrdsnte, com valoo,?> = 1L, conforme
definido no Capitulo 2, equacéo (2.45), e ohdeo nimero equivalente de percursos de propagacao

por portadora.

Caso geral — pares M e S quaisquer

Com valores déVl e S quaisquer para 0os esquemas analisados, facilmobtém-se as relacdes de
poténcia procuradas, simplesmente operando com €&64%.5), (5.4) e (5.6) ou (5.5) e (5.6),
conforme o caso analisado, considerando-se igsaialores de relagéo sinal-ruido meédia.

A relacéo entre a poténcia por portadora pamsguema lcom EGC e a poténcia por
portadora para esquema tom MRC vale

%:%{E{i(iﬁj }/EH% iﬂ] ]} (5.7)

Conhecendo-se os fatores de melhoria da relagdal-rsido média de entrada dos
combinadores EGC e MRC em compara¢do com a rekigabruido média de saida [Yac93, p.

198], pode-se obter a relacéo (5.7) através deformea alternativa:

I:?LE SlE
Py~ Mo+ (S ~17/4] &)

A relacdo entre a poténcia por portadora pamsguema lcom EGC e a poténcia por

portadora para esquema pode ser determinada através de
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se-stld(sa)] /4350, 59

Finalmente, a relacdo entre a poténcia por porigolara cesquema tom MRC e a poténcia

por portadora para@sguema pode ser estimada através de

pldel] e

Caso particular — pares Me Siguaise A =1
O caso particular em pauta corresponde aquele dayasio na obtencdo dos resultados de

capacidade e performance apresentados neste oafin estas novas condigcdes de contorno

aplicadas nas expressoes (5.8), (5.9) e (5.10k&mespectivamente

- Sie (5.11)

Pe _ Se ) [ 22 &) 5.12
e/ 3] =
Pvw _
T =g (5.13)

N

Um simples exercicio (computacional no caso de2f5)lpode revelar que as relacd®s/Piy €
P.e/P2 levam a valores menores que 1,27 para valoré&ndenores ou iguais a 32. Desta forma, o
uso da combinacdo MRC comesquema e codificacdo se reafirma ser uma adequada @scolh

pois, embora tenha apresentado aproximadamentesmaongesempenho que aquele obtido com a
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regra EGC, permite uma economia de até 10log(1727),03 dB de poténcia por portadora,
dependendo do valores dos parametros considerfadtistanto, como jA mencionado brevemente,
em sistemas reais esta potencial economia podsuptantada pela necessidade de aumento da
poténcia de transmissdo de forma a compensar evenperdas de performance devido aos

inerentes erros de estimativa do estado de camagnitade e fase).
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Capitulo 6

Sumario e conclusoes

N ESTA tese sugeriu-se e analisou-se uma classe de cddigos produto decodificagdo
iterativa (turbo) e investigou-se a sua aplicacdo em um sidPARS-CDMA operando em
um canal com desvanecimento Rayleigh seletivo em freqiéncia. Omesqlee codificacdo €
baseado na concatenacao serial de codigos de bloco de acordo conuen egtnrhétrica de um
codigo produto multidimensional. O esquema de decodificacdo é baseado naacéamhdos
algoritmos de Pyndiah e Wagner, em um processo de decodificacdo wndm. &halisadas duas
configuracdes para o sistema MC-DS-CDMA em questdo: na paineircodificador e o
decodificador de canal foram convencionalmente colocados na entrada duossang na saida do
receptor, respectivamente. Na segunda configuracéo o codificador edifidador de canal foram
inseridos na estrutura do transmissor e do receptor, respectivatiemtantes superiores de
probabilidade de erro de bit em canal AWGN e Rayleigh foram taniinéestigados, de forma a
dar fundamentacdo a construcdo do cédigo e a avaliacdo de seu desemp@idavaiRese ainda
calculos de capacidade de canal de forma a revelar os limitensmissdo de informacédo para as
configuracdes investigadas. Resultados de simulacdo foram entaentges, discutidos e
comparados aos correspondentes limitantes e capacidades. Taiadossuttostraram que 0s
esquemas de codificacdo e decodificacdo propostos s&o atrativos elegeEmpenho do sistema
MC-DS-CDMA codificado pode suplantar significativamente o desempenhsisiema né&o
codificado, podendo-se manter inalteradas a banda e a taxa de intbemagdlacdo ao sistema nao

codificado.
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6.1. Comentarios gerais

A analise de capacidade apresentada no Capitulo 2 demonstrou que o ustsidediveo sistema
MC-DS-CDMA torna-se necessario para que seja possivel aixgis de erro adequadas a baixos
valores de relacdo sinal-ruido. Neste sentido percebeu-se que a esdlbibia para um sistema
CDMA multiportadora é aquela na qual da-se preferéncia a traa@&mde replicas de bits de
informacé&o ou codificados em portadoras distintas, tdo distanciadagentr@gjuanto possivel. Os
resultados de capacidade, por considerarem desvanecimentos i.i.d., ingieammelhor escolha
aquele sistema que explora ao maximo a ordem de diversidade, oM $gjml a 1 €S igual ao
namero de portadoras total. Mas em canais reais, como se torarpestie impossivel manter
baixa correlacdo entre as envoltérias de portadoras vizinhas, undedbmaior que 1 torna-se
necessario de forma a distanciar no espectro as portadoras dédalilers$artindo-se destas
condi¢cbes de contorno os parametkb® S sdo determinados, sendo que a largura de faixa total
disponivel serd ocupada por um numero de portadé&al que a banda ocupada por cada uma
seja inferior a largura de faixa de coeréncia do canal, sendorodedl! escolhido como 0 minimo

suficiente a uma correlacao baixa entre as portadoras das réplicas dos bits.

A anadlise de limitantes abordada no Capitulo 3 permitiu qupotesciais ganhos de
codificacdo fossem antevistos, em canal AWGN e Rayleigh.dastiése demonstrou que a classe
de cddigos sugerido, com um esquema de decodificacdo com desempenho pralecoadfizacio
de maxima verossimilhanca, pode operar a valores de relacaousittalrédia por bitEy/No, tdo
baixos quanto 0,4 dB, a f@le taxa de erro de bit para o canal AWGN e 0,7 dB, também del0

taxa de erro de bit, para o canal Rayleigh plano.

Ao final do Capitulo 3 e ao longo do Capitulo 4 foram apresentadosaadeegonstrucéo do
codigo produto sugerido e o algoritmo de decodificacdo turbo associado. #arirantagem do
esquema de codificacdo e decodificacdo proposto se refere a isiaggice implementacdo. A
regra de construcdo do codigo produto multidimensional com componentes imtpldosede
acordo com a regra de concatenacao generalizada restringseadda codigos produto resultantes,
mas permite que a simplicidade do algoritmo de Pyndiah (ligemM@menodificado) para

decodificacédo iterativa de codigos de bloco concatenados seja agiegjatiaicidade e eficiéncia
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do algoritmo de Wagner, este utilizado na estrutura de decodifitat@®ocomo parte principal do
algoritmo SISO. Um outro aspecto a ser ressaltado se refexa haixa do codigo resultante: como
0s codigos componentes utilizados tém sempre taxa igual a %, indepemidatelo seu
comprimento, a taxa do codigo produto de dimerBamrna-se (¥3). Entretanto, esta aparente
desvantagem € amenizada se for vislumbrada a aplicacdo do esqueosiopem sistemas de
comunicacao com espalhamento espectral, como o sistema MC-DS-CDMA considerado.

Ainda no Capitulo 4 foram mostrados resultados de desempenho da classdigds
proposta, em canal AWGN e Rayleigh. Tais resultados foram codgsa@m os limitantes
superiores de probabilidade de erro associados e, embora tenham revedadpedbos
satisfatorios, principalmente para o canal Rayleigh, também dearanstque o algoritmo de
decodificacdo turbo proposto é um algoritmo sub-6timo para o qual o desempeahoosatra
consideravelmente distante do correspondente limitante, principalmemée gsa codigos
tridimensionais analisados, em ambos os canais. O melhor desempentiadabi®ratingido com
0 uso de um coédigo produto 3D com componentes (12,6,4), tanto para o canal AWGNI1(E

guanto para o canal Rayleigh (Fig. 4.19).

No que diz respeito a proximidade da capacidade do canal, péde-sawvanfiCapitulo 2
gue os limites minimos de relacéo sinal-ruido média por bit de iafdmnpara um cdédigo de taxa
1/8 em canal AWGN se situa por volta de —1,2 dB, e em canal Ragkeigitua por volta de -1 dB,
conforme pode-se concluir a partir da Fig. 2.9. Para o codigo produto 3Doogporentes (12,6,4)
tem-se entdo uma distancia de aproximadamente 5,3 dB da capacidateld®¢GN e 6 dB da
capacidade do canal Rayleigh, a>Ife taxa de erro de bit. Dada a simplicidade de codificacéo e
decodificacdo e ao relativamente curto comprimento deste codigio @tamo exemplo, estes

resultados ndo configuram um baixo desempenho.

Como o desempenho dos cédigos analisado proporcionou elevados ganhos para o cal
Rayleigh, este fato motivou a investigacdo de sua aplicacdo amaisC-DS-CDMA operando
em um canal com desvanecimento seletivo em frequéncia. Estacaplifd considerada no
Capitulo 5 e os resultados |4 apresentados ratificaram as olBssrvaferentes a regra mais
adequada para a escolha dos parametros do sistema MC-DS-CDMa&acldiConcluiu-se que o
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melhor esquema de codificacdo para o citado sistema é aquele gatmanom cddigo externo
potente em série com um codigo simples de repeticdo. Esta sitsacéefere aesquema 1
proposto, porém com uma modificacdo no comprimento da sequUéncia de espallEmerida
portadora de tal sorte que banda e taxa de transmissdo nao sefmonoeimdos em relacdo ao caso
sem codificacdo de canal. Ganhos de codificacdo elevados (e ritéshfioram obtidos com esta
alternativa. Em [Row98] uma alternativa similar de concatenagdionplementada, embora sem
justificativas e embora se trate de um sistema bastanterdde L4 foi utilizado como cdodigo
externo um coédigo convolucional (com decodificacdo pelo algoritmo debViteu turbo
convolucional (com decodificacdo turbo) e um cddigo interno de repeticaodifleedo” através
da regra de combinacdo MRC. No que se refere a distancia dadedpapara o sistema MC-DS-
CDMA codificado puderam ser alcancados valores proximos de 5 dB de firmmimo de relacéo
sinal-ruido média por bit de informacéo para transmissao livrerake (eerca de —1 dB para taxa de

codificacéo de 1/8), conforme pode ser verificado na Fig. 5.9.

Os resultados apresentados no Capitulo 5 também revelaram que, enregra ae
combinacdo MRC tenha trazido melhoria de desempenho para o sistermedifi@ado, ela nao
trouxe beneficios ao sistema com os esquemas de codificacdo proppetasassim ela pode ser
preferivel, pois permite que a poténcia de transmissdo necess#imia dada relagdo sinal-ruido
meédia por bit seja menor que aquela necessaria com a combinacad &falia, em situacdes
reais, a necessidade de aumento na poténcia de transmissao pamsaprapdecréscimo no
desempenho causado pelos inerentes erros na estimativa do estadb (deagaitade e fase), pode
tornar preferencial o uso da combinacdo EGC. Observou-se também gune;aamse 0s ganhos de
desempenho do esquema de codificacdo e decodificacdo proposto no canalsA\&@BBksentaram
mais baixos que os obtidos no canal Rayleigh, conforme analise no €ahitas ganhos de
desempenho do sistema MC-DS-CDMA codificado se mostraram redupidosio a ordem da

diversidade foi elevada (“gaussianizacéo” do canal mais eficiente).

Nas investigacdes analiticas de [Sou96] e também nas simuéacéksilos realizados para
composicdo dessa tese, os blocos de entrelacamento temporal existentransmissor e 0s
correspondentes desentrelacadores do receptor foram considerados\ispdsitis, fazendo com
gue os desvanecimentos que afetam simbolos consecutivos tenham sido amwssider
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independentes. Em canais reais com desvanecimento lento, como por exempgltyacdes de
baixa mobilidade de um terminal mével, o comprimento do bloco de entraat@ temporal
utiizado pode ndo ser suficiente para promover independéncia temporal feitus @o
desvanecimento, levando a um decréscimo no desempenho do sistema. Se oicestarelento
(alta correlacdo temporal), apesar de ser reduzido o desempenhema gisr conta da néo efetiva
atuacado do entrelacamento, facilita-se a estimacédo dos ganhasatle tase do sinal recebido de
tal sorte que o desempenho da demodulacé&o coerente aumente. Por outraola@syaaecimento
€ rapido, ha reducdo no desempenho por conta da imperfeicdo no rastreanfasto dia sinal
recebido e também dos ganhos do canal, mas ganha-se em capacidadecde de erros, posto
que torna-se mais efetiva a acdo do entrelacamento temporabrean bs desvanecimentos

independentes nos simbolos apresentados ao decodificador de canal.

Como ultimo comentario geral menciona-se a grande utilidade do ugerrdmentas
computacionais para a simulacdo de sistemas de comunicagcao, prienigahaqueles casos em
gue varias implementacdes sdo combinadas, buscando melhorar o desempeistentss porém
tornando a investigacdo analitica progressivamente intratavel. Refawe de pesquisas até a
elaboracédo das rotinas que geraram os resultados apresentaddsseedtaam criados mais de
quarenta arquivos de simulacdo e/ou céalculo computacional, dos quais atjlizéelos direta ou
indiretamente para compor 0s resultados apresentados ao longo daotésmecidos no disco
compacto (CD) em anexo. Nesse disco também sao fornecidas c&ipsbtlaacbes do autor,

enumeradas conforme a lista apresentada no Apéndice B do trabalho.

6.2. Algumas indagagdes e oportunidades para estudos futuros

Durante as investigacdes referentes a decodificacdo turbo, peseetjee a natureza de certa forma
empirica do algoritmo analisado trouxe certa dificuldade na detegéo dos principais parametros
que governam o seu desempenho, a sabgeo fator de ponderacéo da informacao extrinsefa, e
o fator de ponderacao da decisdo abrupta do algoritmo de Wagner pagafmiha decisdo suave
(veja o Capitulo 4 para mais detalhes). Em aplicacdes reais gmdevislumbrar a adaptacéo
destes fatores, em tempo real, através de um algoritmo deagimigjue procurasse minimizar a

195



taxa de erro de bloco média, esta medida através da inser¢cdo d=epglo, CRC Cyclic
Redundancy Check).

Em um canal real, seletivo em freqiéncia, acredita-se quecarpanice do sistema MC-DS-
CDMA deva aumentar com o aumento do niamero de portatisaporém até um valor étimo a
partir do qual a performance tendera a diminuir. Para valores XS a performance é baixa,
posto quel > 1. Para um namero 6timo de portaddras 1 e 0os desvanecimentos apresentariam
maxima descorrelacdo. PaS elevado pode-se ter desvanecimentos correlacionados em varias
portadoras, reduzindo-se a aparente vantagem em se aumentar o nUptetaddeas. Simulacdes
com o uso de desvanecimentos correlacionados tanto na freqiiéncia quantalteemp@podem

revelar a veracidade ou ndo veracidade desta hipotese.

Para valores elevados do numero de portadoras do sistema MC-DS-Cbdificado,
suspeita-se que o0 entrelacamento temporal ndo seja necessario, sernaquele inerente a
construcdo do codigo produto. Esta hipotese esta calcada no fato de qodititisdos adjacentes
no tempo sao transmitidos por portadoras distintas. Simulacbes com o dssvdeecimentos

correlacionados também podem revelar a veracidade ou ndo veracidade desta hipétese.

A grande proximidade do desempenho do sistema MC-DS-CDMA codificadcacegra
EGC daquele obtido com a regra MRC indica a necessidade de untgaoZsmais profunda no
gue se refere ao uso da informacao de estado de canal no algoridecodgicacao turbo, ou até
mesmo num redimensionamento dos fatores de ponderacdo da informag@eaxtei da decisao
abrupta do algoritmo de Wagner, em fungcdo de algum valor estatibtido da informacdo de

estado de canal, por exemplo.

Pretende-se efetuar um estudo detalhado sobre um sistema que padehansado de
sistema MC-FS-CDMA, com conversor S/P e cédigo de repeticdo, pmdmespalhamento na
freqiéncia, como no sistema MC-DS-CDMA-FSC apresentado no Capitldto Joode evitar o
problema de se ter que operar com comprimentos muito pequenos das segl&ns@alhamento
por portadora, no caso do espalhamento DS do sistema MC-DS-CDMA, eadel&razer ganhos
adicionais de desempenho devido as caracteristicas intrinsecas do sist&®aGDBAA-FSC.

196



Pretende-se avaliar o desempenho do sistema MC-DS-CDMA cosergdo de um codigo
produto de paridade simples, com decodificacdo turbo, utilizando uma vers&binsabdo

algoritmo MAP simbolo-a-simbolo.

Sabe-se que, mesmo que as portadoras moduladas sejam ortogonaisnanit@nsmissao,
em um sistema MC-DS-CDMA tais sinais perderdo a ortogonalisedeecepcdo devido a
propagacao por multiplos percursos e desvios Doppler. Isto faz com quedmsjaderavel
interferéncia entre as varias portadoras e de cada portadoranestaa. Pretende-se avaliar
futuramente a utilizacdo de portadoras moduladas limitadas em, faisavés da formatacdo
adequada doships de transmissdo, como em [Row98], de forma a comparar o desempenho con
agquele apresentado pelo sistema MC-DS-CDMA estudado nesta pesar Ale ser esperada uma
reducdo nas interferéncias citadas, o ganho de processamento rioteddszido, 0 que torna
praticamente impossivel uma conclusdo antecipada sobre o desempenhcistess® com
portadoras limitadas em faixa.

A Influéncia da néo perfeicdo do processo de estimacdo do estado Héregratude e
fase) no desempenho do sistema como um todo e no processo de combinagéidé@dBdificacéo

turbo particularmente, representa também uma oportunidade para estudos futuros.

A deteccdo multi-usuariosm(ltiuser detection) pode também ser citada como uma
oportunidade de pesquisa associada a proposta desta tese, pois pode @mnportamento de
saturacdo da curva de desempengroof-floor) causado pela interferéncia de multiplo acesso
[Big99, p. 257].

No Capitulo 3 foi apresentada a regra de construcdo de cédigos proderiojraetdo-se o
namero de linhas e colunas dos entrelacadores de bloco presentesadmto®digo (dimenséo)
concatenado. Pretende-se investigar em trabalhos futuros a infleBna#erentes blocos de
entrelacamento temporal entre as “dimensfes” de um cédigo produto, pdacteduzir a taxa de
erro de bit referente ao “joelho” caracteristico da curva deneshceversus relagdo sinal-ruido

média por bit.
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Pretende-se também investigar mais profundamente a razdo peetha performance
relativa dos cédigos 2D, que ultrapassa o correspondente limitante enédi® considera como
regra de entrelacamento uma regra aleatdria com distribuic@onugi Este comportamento traz a
tona algumas indagacodes: 1) a regra de entrelacamento entrs g8digdos componentes no caso
2D pode ser considerada uma regra eficiente, somada ao eficieetapg@ho do processo de
decodificacdo; 2) para o caso 3D ndo foi possivel investigar o dieiteal, por limitacdes
computacionais. Se este limitante estiver abaixo do limitan@iom@&ignifica que a regra de
entrelacamento entre o codigo intermediario e o interno também éegmaaeficiente, e que recai
sobre o decodificador a culpa pela reducdo da performance relativaeMaganitante real estiver
acima do médio, cogita-se que a regra de entrelacamento eritdéggo mtermediario e o interno
nao seja eficiente e que a decodificacdo ndo seja a causa dsrideznéo desempenho relativo,
pois a curva de performance estara localizada mais proximaidettate real. De qualquer forma,
a melhoria no processo de decodificacdo turbo representa uma oportunidadeopéencao de
resultados superiores aqueles aqui registrados. Na decodificac&adendimensdo do cddigo
produto, o uso da combinacdo da informacdo extrinseca obtida na decodifieagéatras

dimensdes é um quesito a ser mais bem investigado.

Pretende-se também realizar a implementacabaedware dos esquemas de codificacéo e
decodificacdo sugeridos nesta tese, objetivando inferir sobre posakasisie dados atingiveis com

tal proposta.

No Capitulo 3 pode-se verificar que é possivel construir codigos produberta com
componentes ndo-sistematicos. Assim, o estudo comparativo do desempenh@ae madiuto
com componentes sistematicos e nao sistematicos, fundamentado gueladte informacéo,

configura-se um tema em interessante.

Para aplicacdo em sistemas de comunicacdo de dados que podemssdatidos a taxas
variaveis, a implementacdo de um “critério de parada” que reduzaersmémédio de iteracbes do
algoritmo de decodificacdo turbo proposto pode trazer beneficios emstdoraumento da vazao

média de informacéo. Este quesito representa uma outra oportunidade para investigaases
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Verifica-se que ha necessidade de investigacdo sobre o poteati wtilizacdo pratica do
sistema MC-DS-CDMA em, por exemplo, sistemas de comunicacaol méuéar. Entretanto, a
verificacdo do real desempenho do sistema depende, como ja citadoy@aciafdas imperfeicdes
nos processos de estimacdo do estado de canal (magnitude e fasednb¥@m de sincronismo,
desvios de fase, alta relacéo da poténcia de pico pela patéscaesvios Doppler e outros fatores
que isoladamente ndo comprometem tal verificagdo, mas que em conjuntogevdegnificativos.
Mesmo levando em conta todos estes fatores, o uso de um modelo depuamahdo aos mais
variados ambientes de propagacao (por exemplo: macro, micro ou piar)celoibém representa
uma necessidade. A investigacdo sobre estes modelos pode se couofiyundéeressante estudo

complementar.

Os afeitos da adaptacdo da poténcia de transmissdo por portadora peméeém se
configurar uma oportunidade de investigacdo, embora se saiba que aadadaletggoténcia de
transmissdo ndo afeta em muito a capacidade do canal com deseabt®ciouando o0s

desvanecimentos sao i.i.d..

Sabe-se que o0 uso de técnicas de transformada discreta dingtxsa de Fourier pode
simplificar drasticamente a implementacédo de sistemas cwlatdo multiportadora. Entretanto,
guando o numero total de portadoras a ser utilizado é baixo, os resultagosipnados pelas
operacdes de transformada passam a ser progressivamente osprdaga a necessidade de
transformadas de vetores com um pequeno nimero de pontos. A necessidadeciteestnhdos
reais efeitos destas potenciais imprecisbes e da solucdo deopvssor entre performance e

complexidade motiva estudos mais aprofundados.

Véarios autores tém reportado resultados de desempenho de sismmamuitiplas
portadoras, destacando sua imunidade a interferéncias, especiafrtesfgeencias de faixa estreita
(banda parcial). A investigacdo desse aspecto no contexto do sMiErxs-CDMA estudado

também abre caminhos para estudos futuros.
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Apendice A

Calculo da fung¢iao densidade de probabilidade do
desvanecimento na saida do combinador MRC

ABE-SE que na literatura especializada ainda ndo encontra-sérnm analitica simples e
Sexata para funcdo densidade de probabilidade (f.d.p.) da so&& de2, variaveis aleatodrias
com distribuicdo Rayleigh. Esse resultado seria util, por exemploarglises matematicas que
envolvem a regra de combinacdo EGC em canais com desvanecimeleighR#&proximacodes e
solugcbes computacionais, algumas bastante precisas, muitas ezddizdas para suprir esta
falta [Yac93, p. 195], [Jak94, p. 321]. J& para o caso da combinacdo MRC, @ densidade de
probabilidade da amplitude do desvanecimento na saida do combinador terarfalitiza simples
e que pode ser obtida com relativa facilidade, embora ndo seja atadfeqiéncia na literatura.
Esse apéndice apresenta 0s passos necessarios a obtencéo desta f.d.p..

Suponha que o desvanecimento que afeta o sinal recebido em cada Bmentiadas do
combinador MRC seja igualmente distribuido, com distribuicdo de Bhylé\ f.d.p. deste
desvanecimento em cada entrgdas 1, 2, ...S, entéo tera a forma:

ﬂex —ﬁ rr=>0
Pr(M) =1 Q Q) "' (A1)
0 I <0

ondeQ = E[R’] = 2¢° é o valor médio quadratico da magnitude do processo gaussiano complexo d

varianciad®, considerado igual em todas as entradas do combinador.
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Sabendo que antes de serem somados para formar a saida com corviR@ados sinais
de entrada sd@o ponderados pela magritalde desvanecimento, esta obtida por estimacdo, no
receptor. Seja entdg = r;’ as novas variaveis aleatérias nas entradas do somador do combinador. A

f.d.p. destas novas variaveis pode ser calculada através de

P (r)10r = py (%) [ dX | (A.2)
Sendadx = 2r;dr;, tem-se
1 owd =%
P, (x) = Eexf{ 5) %20 (A3)
0 X <0

gue corresponde a uma fungfie-quadradacom dois graus de liberdade [Pro95, p. 41].
A variavel aleatéria de saida do combinador MRC sera

Y=Y X (A-4)

Admitindo que as variaveis aleatérias de entrada do combinador sejapemndentes, fncao
caracteristica[Pro95, p. 35] apresenta-se como util ferramenta para que sejaabtidqa da soma

destas variaveis. A funcao caracteristica pode ser definida como

W, (ju) =E(e"") (A.5)

Aplicando-a ao caso em questédo vem

W, (ju) = E[ex[{juzs: xiﬂ = Em ei“‘} (A.6)

Sendo independentes as variaveis aleatérias edaslyode-se escrever [Pro95, p. 36]

! Esta ponderagéo é vélida quando as poténciaddte em cada entrada do combinador séo iguais sin®aso ndo o
sejam, o fator de ponderagéo 6timo é igual & madmitlo desvanecimento dividida pela poténcia déorem cada
entrada [Ya93, p. 192].
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S
W (ju) = [J Wy (ju) (A.7)
Se, adicionalmente, as variaveis aleatdrias foreladendentes e identicamente distribuidas, tem-se

Wy (ju) =[W, (W] (A-8)

Assim, a f.d.p. do desvanecimento na saida do cwmdbr MRC pode ser calculada através de
[Pro95, p. 35]

:im MYESLY A.9
P (¥) ZH_J;O[qu(JU)] e du (A.9)

O problema agora reside em calcular a funcédo eafstita relacionada a variavel aleatoria de

entrada do combinador, ou seja:

@y (ju)= [ pOguc= :[oéexr{—%je’“xdx (A.10)

Para resolver a integral de (A.10) recorre-se ataimela de transformada de Fourier que estabelece

1
Ole?u) |=—F—— (A.11)
[ ( )a>O] a+ Jznc
Entéo, por analogia a (A.11) obtém-se
W, (ju) = Tef'ux p(x)dx= TieXF{-lje’“*dxz L (A.12)
o 2.0 Q 1-juQ

E, portanto:

Wy (ju) z[qu(jU)] Szm (A.13)
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Substituindo o resultado de (A.13) em (A.9), tem-se

17 iuy
=— du
Py (Y) a) qu

Conforme [Pro95, p. 42], se

. 1
W(ju) =
() (- jouo?)?

entao

PN G ()

(A.14)

(A.15)

(A.16)

Comparando (A.15) com (A.13) tem-se qu2 =S e, sendd um ndmero inteiro positivo, fancao

gammal (S = (S- 1)!, obtém-se finalmente a funcdo densidade dbgtilidade da magnitude do

desvanecimento na saida do combinador MRC na forma

yS—le—y/Q
- =
Py (Y) =1 Q°5(S-1)! Y
0 ,y<O0
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Apendice B

Publica¢des do Autor

NESTE apéndice apresenta-se uma lista de publicagdeautor, relacionadas direta ou
indiretamente ao tema dessa tese. Esta lista imalelhos ja publicados e também trabalhos

aceitos para publicagdo (no prelo).

B.1. Publicagdes diretamente relacionadas ao tema da tese

[1] GUIMARAES, D. A., Esquemas de Codificacdo para um Sistema DS-CDMA com
Portadoras Ortogonais Dissertacdo de Mestrado: FEEC — UNICAMP. Campi8&s Junho,
1998.

[2] GUIMARAES, D. A. and J. PORTUGHEISChannel Coding Schemes for an Orthogonal
Multicarrier DS-CDMA System, IEE Electronics Letters, London, UK, Vol. 34, N4, pp.
2308-2309, 1998.

[3] GUIMARAES, D. A., Decodificacdo Turbo de Cédigos Produto de Paridade Simples
Revista Telecomunicagfes, Vol. 5, No. 1, pp. 11i28tel. Santa Rita do Sapucai, MG, Junho,
2002.

[4] GUIMARAES, D. A., Andlise de Limitantes Superiores de Probabilidade de Errale Bit
para uma Classe de Codigos ProdutdRevista Telecomunicacdes, Vol. 6, No. 2, pp. ¥X-y
Inatel. Santa Rita do Sapucai, MG, Dezembro, 20830 para publicacéo

[5] GUIMARAES, D. A. and J. PORTUGHEISA Class of Product Codes and lIts lterative
(Turbo) Decoding, 3 International Symposium on Turbo Codes & Relatepids: Brest,
France, September 200&eeito para publicacéo
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[6]

[7]

GUIMARAES, D. A. e J. PORTUGHEISUma Classe de Cddigos Produto e sua
Decodificacdo Turbo Aplicada num Sistema CDMA Multiportadora XX Simpdésio
Brasileiro de Telecomunicacdes: Rio de JaneiropRtljbro, 2003 -aceito para publicagcéo

GUIMARAES, D. A. and J. PORTUGHEISTurbo Product Codes for an Orthogonal
Multicarrier DS-CDMA System, 4" International Workshop on Multi-Carrier Spread-
Spectrum, MC-SS 2003, Oberpfaffenhofen, Germanptebeber 17-19, 2003 aceito para
publicacao

B.2. Publicagées indiretamente relacionadas ao tema da tese

[1]

[2]

[3]

[4]

[5]

[6]

[7]

[8]

GUIMARAES, D. A., Introducdo as Comunicacbes Movejs(artigo convidadd, Revista
Telecomunicacdes, Vol. 1, No. 1, pp. 1-22: Iné@eainta Rita do Sapucai, MG, Agosto, 1998.

GUIMARAES, D. A, Sistema DS-CDMA Multiportadora Codificado, em Anais da Semana
Internacional das Telecomunicacfes 2000, p. 13338&6ta Rita do Sapucai, MG, 2000.

GUIMARAES, D. A., Sistemas de Comunicacdo Movel de Terceira Geragidartigo
convidad9, Revista Telecomunicacfes, Vol. 4, No. 1, pp3148atel. Santa Rita do Sapucai,
MG, Maio, 2001.

GASPAR, I. S., J. S. de SA, R. M. VOLPATO e B. GUIMARAES, Aplicacdo de um
Sistema de Comunicacdo Sem Fio com Espalhamento Espectral na @géo do Fator de
Poténcia em Plantas Industriais com Cargas N&o LineargRevista Telecomunicagoes, Vol.
4, No. 2, pp. 56-61: Inatel. Santa Rita do Sapw&, Dezembro, 2001.

ROLIM, T. H. de P., C. P. D. NOVAES, A. de OOKNO and D. A. GUIMARAESSurvey: A
System for Propagation Analysis in Mobile Communication Environmets, Revista
Telecomunicacdes, Vol. 4, No. 2, pp. 51-55: Ina8#nta Rita do Sapucai, MG, Dezembro,
2001.

GASPAR, I. S., J. S. de SA, R. M. VOLPATO abd A. GUIMARAES, Real-time Power
Factor Correction in Industrial Plants with Non-linear Loads, VIl International Conference
on Engineering and Technology Education, INTERTEXDB2. Santos, SP, marco, 2002.

ROLIM, T. H. de P., C. P. D. NOVAES, A. de OOKNO and D. A. GUIMARAESSurvey: A
System for Propagation Analysis in Mobile Communication Environmets, VII
International Conference on Engineering and TeduylEducation, INTERTECH 2002.
Santos, SP, marco, 2002.

ROLIM, T. H. de P., A. de O. VONO, C. P. D. N@¥S e D. A. GUIMARAES Um Método
para Sintese e Analise dos Principais Efeitos de Propagacédo €anais de Radio Moével
Revista Telecomunicagdes, Vol. 5, No. 1, pp. 35#étel. Santa Rita do Sapucai, MG, Junho,
2002.
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Anexo A

CD com Arquivos Relacionados a Tese

O porta-CD deve
ser colado aqui

215



Referéncias

[Ada00] ADACHI, Fumiyuki and Nobuo KAKAJIMA, Challenges of Wireless
Communications — IMT-2000 and Beyond IEICE Transactions on Fundamentals, Vol. E83-
A, No. 7, July/2000.

[Alo97]  ALOUINI, Mohamed-Slim and A. GOLDSMITHCapacity of Nakagami Multipath
Fading Channels in Proceedings of the IEEE Vehicular Technology Conference, VTC'97,
Phoenix, AZ, pp. 358-362, May/1997.

[Bah74] BAHL, L. R., J. COCKE, F. JELINEK and J. RAVI\Optimal Decoding of Linear
Codes for Minimizing Symbol Error Rate. IEEE Transactions on Information Theory, pp.
284-287. March/1974.

[Bar96] BARBULESCU, S. Alterative Decoding of Turbo Codes and Other Concatenated
Codes Ph.D. Thesis, Faculty of Engineering, University of South Australia, February/1996.

[Bar98] BARBULESCU, S. A. and S. S. PIETROBOMNurbo Codes: a Tutorial on a New
Class of Powerful Error Correcting Coding Schemes. Part I: Cod Structures and
Interleaver Design Institute for Telecommunications Research, University of Southr#izst
October/1998.

[Ben96] BENEDETTO, Sergio, G. MONTORSUnNveiling Turbo Codes: Some Results on
Parallel Concatenated Coding SchemedEEE Transactions on Information Theory, Vol 42,
n° 2, pp. 409-428. March/1996.

[Ben98a] BENEDETTO, Sergio, D. DIVSALAR, G. MONTORSI and F. RARA. Analysis,
Design, and lIterative Decoding of Double Serially Concatenated Ces with Interleavers.
IEEE Journal on Selected Areas in Communications, pp. 231-244. Vol. 16, n° 2. February/1998

[Ben98b] BENEDETTO, Sergio, D. DIVSALAR, G. MONTORSI and F. P@RA. Serial
Concatenation of Interleaved Codes: Performance Analysis, Desigand Iterative
Decoding.lEEE Transactions on Information Theory, Vol. 44, n° 3, pp. 909-926, May/1998.

[Ben99] BENEDETTO, Sergio and E. BIGLIERRrinciples of Digital Transmission With
Wireless Applications Kluwer Academic / Plenum Publishers, New York, 1999.

[Ber93] BERROU, Claude, A. GLAVIEUX and P. THITIMAJSHIMANear Shannon limit
error-correcting coding and decoding: Turbo-Codes in Proceedings of the 1993
Communication Conference, ICC’93, Geneva, Switzerland, pp. 1064-1070, May/1993.

201



[Ber96] BERROU, Claude and A. GLAVIEUXNear Optimum Error Correcting Coding
And Decoding: Turbo-Codes.IEEE Transactions on Communications, pp. 1261-1271, Vol.
44, n° 10. October/1996.

[Big98] BIGLIERI, Ezio, J. PROAKIS and S. SHAMAIFading Channels: Information-
Theoretic and Communications Aspects IEEE Transactions on Information Theory, pp.
2619-2692, Vol. 44, n° 6, October/1998.

[Big99] BIGLIERI, Ezio, Giuseppe CAIRE and Giorgio TARICCQpding for the Fading
Channel: a Survey in Signal Processing for Multimedia, J.S. Byrnes (Ed.), pp. 253, I0S, Press
1999.

[Bin90] BINGHAM, John A. C.Multicarrier Modulation for Data Transmission: An Idea
Whose Time Has ComelEEE Communications Magazine, May/1990.

[Bor79] BORTH, David E. and Michael B PURSLEXnalysis of Direct-Sequence Spread-
Spectrum Multiple-Access Communication Over Rician Fading Channels IEEE
Transactions on Communications, Vol. Com -27, n° 10, pp. 1566-1576, October/1979

[BosO0] BOSSERT, MartinChannel-Coding for Telecommunications.John Wiley & Sons,
Ltd., England, July/2000.

[Cha66] CHANG, Robert W.Qrthogonal Frequency Multiplex Data Transmission System
U.S. Patent Nr. 3,488,445. 1966.

[Cha72] CHASE, DavidA Class of Algorithms for Decoding Block Codes With Channel
Measurement Information. IEEE Transactions on Information Theory, pp. 170-182, Vol. IT-
18, n° 1. January/1972.

[Cio91] CIOFFI, John M., A Multicarrier Primer . Amati Communications Corporation &
Stanford University, 1991.

[Dav0l] DAVE, Sameep, J. KIM and S. C. KWATRAnN Efficient Decoding Algorithm for
Block Turbo Codes IEEE Transactions on Communications, pp. 41-46, Vol. 49, n° 1,
January/2001.

[Eli54] ELIAS, P. Error-free Coding. IRE Transactions on Information Theory, PGIT-4, pp.
29-37, September/1954.

[Faz00] FAZEL, Khaled and S. KAISERjtors). Multi-Carrier Spread Spectrum & Related
Topics. Kluwer Academic Publishers. Netherlands, 2000.

[Faz93] FAZEL, K. and L. PAPKE.On the Performance of Convolutionally-Coded
CDMA/OFDM for Mobile Communication System, in Proceedings of the International
Symposium on Personal, Indoor and Mobile Radio Communications (PIMRC 93), Yakahom
Japan, pp.468-472, September 1993.

[Faz97] FAZEL, Khaled and G. FETTWEI®d{tors), P. GERHARD.Multi-Carrier Spread
Spectrum. Kluwer Academic Publishers. Netherlands, 1997.

202



[Gal68] GALLAGER, R. G.Information Theory and Reliable Communication. John Wiley
& Sons, 1968.

[Gol00] GOLDFELD, Lev and V. LYANDRESCapacity of the Multicarrier Channel with
Frequency-Selective Nakagami FadinglEEE Transactions on Communication, pp 697-702,
Vol E83-B, n° 3, March/2000.

[Gol97] GOLDSMITH, Andrea J. and P. P. VARAIYACapacity of Fading Channels with
Channel Side Information. IEEE Transactions on Information Theory, pp. 1986-1992, Vol.
43, n° 6, November/1997.

[Gom02] GOMES, G. G. R. and R. BALDINI FILH@n Line-of-sight microwave block coded
multicarrier modulation in Rummler’s frequency selective channel mode) proceedings of
the 7" International OFDM-Workshop, Hamburg, Germany, September 2002.

[Gui02] GUIMARAES, D. A.,Decodificacéo Turbo de Codigo Produto de Paridade Simples
Revista Telecomunicacoes, Vol. 05, Nr. 01, Inatel, Junho/2002.

[Gui98a] GUIMARAES, D. A.,Esquemas de Codificacdo para um Sistema DS-CDMA com
Portadoras Ortogonais Dissertacdo de Mestrado: FEEC — UNICAMP. Campinas, SP,
Junho/1998.

[Gui98b] GUIMARAES, D. A. and J. PORTUGHEISChannel Coding Schemes for an
Orthogonal Multicarrier DS-CDMA System, IEE Electronics Letters, London, UK, Vol. 34,
n. 24, p. 2308-2309, 1998.

[GiN96] GUNTHER, Christoph GComment on “Estimate of Channel Capacity in Rayleigh
Fading Environment”. IEEE Transactions on Vehicular Technology, pp. 401-403, Vol. 45, n°
2, May/1996.

[Hag89] HAGENAUER, J. and P. HOEHERA Viterbi Algorithm With Soft—-Decision
Outputs and its Applications, In Proc. Globecom 89, pp. 1680-1686, Dallas, USA, 1989.

[Hag96] HAGENAUER, J., E. OFFER and L PAPKIEerative Decoding of Binary Block and
Convolutional Codes IEEE Transactions on Information Theory, pp. 429-445, Vol. 42 N° 2,
March/1996.

[Hal96] HALL, Erik K. Performance and Design of Turbo Codes on Rayleigh Fading
Channels.M. Sc. Thesis, University of Virginia, May/1996.

[Hal98] HALL, Erik K. and S. G. WILSONDesign and Analysis of Turbo Codes on Rayleigh
Fading Channels IEEE Journal on Selected Areas in Communications, pp. 160-174, Vol. 16,
n° 2, February/1998.

[Har96] HARA, Shinsuke and R. PRASADAn Overview of Multi-Carrier CDMA , In
Proceedings of the International Symposium on Spread Spectrum Techawtbgpplications,
ISSSTA'96, Mainz, Germany, 1996.

203



[Har97] HARA, Shinsuke and R. PRASADOverview of Multicarrier CDMA . IEEE
Communications Magazine, December, 1997.

[HayO0l] HAYKIN, S. Communication Systems.4rOI Edition - John Wiley and Sons, Inc. New
York, USA, 2001.

[Hon97] HONARY, BahramTrellis Decoding of Block Codes Kluwer Academic Publishers,
Norwell, Massachusetts, USA, 1997.

[Hun98a] HUNT, Andrew, Hyper-codes: High-performance Low-Complexity Error-
Correcting Codes M. Sc. Thesis, Faculty of Engineering, Ottawa-Carleton Institfte
Electrical Engineering, Carleton University, Ottawa, Ontario, Canada19@§/

[Hun98b] HUNT, Andrew, S. CROZIER and D. FALCONERyper-codes: High-performance
Low-Complexity Error-Correcting Codes. Proceedings of the T'oBiennial Symposium on
Communications, pp. 263-267, Kingston, Canada, June/1998.

[Hus96] HUSCHKA, T., M. REINHARDT and J. LINDNERChannel Capacities of Fading
Radio Channels in 7th IEEE Int. Symp. Personal, Indoor, and Mobile Radio Communication,
PIMRC 96, Taipei, Taiwan, pp. 467-471, 1996.

[Hwa98] HWANG, K. C. and K. B LEEPerformance Analysis of Low Processing Gain
DS/CDMA Systems with Random Spreading SequencetEEE Communications Letters,
Vol. 2, No. 12, December/1998.

[Jak94] JAKES, Wiliam C. and Donald C. COXed{tors), Microwave Mobile
Communications, 2" edition, IEEE Press: New Jersey, 1994,

[Kai98] KAISER, Stefan.Multi-Carrier CDMA Mobile Radio Systems — Analysis and
Optimization of Detection, Decoding and Channel EstimationPh.D. Thesis: VDI Verlag
GmbH. Dusseldorf, 1998.

[Kan94] KANEKO, T., T. NISHUJIMA, H. INAZUMI, S. HIRASAWA. An Efficient
Maximum-Likelihood-Decoding Algorithm for Linear Block Codes with Algebraic
Decoder. IEEE Transactions on Information Theory, pp. 320-327, Vol. 40, N° 2, March/1994.

[Kon96] KONDO, Shiro and L. B. MILSTEIN.Performance of Multicarrier DS CDMA
Systems IEEE Transactions on Communications, pp. 238-246, Vol. 44, ° 2, February/1996.

[Lee90] LEE, W. C. Y.Estimate of Channel Capacity in Rayleigh Fading Environment
IEEE Transactions on Vehicular Technology, pp. 187-189, Vol. 39, n° 3, August/1990.

[Lee94] LEE, E. A. and D. G. MESSERSCHMITDigital Communication. 2" Edition -
Kluwer Academic Publishers, 1994.

[Mat01l] MATHSOFT, Inc.,Mathcad 2001 Professional User's GuideMathsoft, Inc. USA,
2001.

204



[Mat99] MATSUTANI, Hideyuki and M. NAKAGAWA Multi-Carrier DS-CDMA Using
Frequency Spread Coding IEICE Transactions on Fundamentals, Vol. E82-A, No. 12,
December 1999.

[Max96] MAXEY, J. J. and R. F. ORMONDROYDLow-Rate Orthogonal Convolutional
Coded DS-CDMA Using Non-Coherent Multi-Carrier Modulation Over AWGN and
Rayleigh Faded Channel In Proceedings of the™International Symposium on Spread
Spectrum Techniques & Applications (ISSSTA'96), pp. 575-579, Mainz, Germany,
September/1996.

[Max97a] MAXEY, J. J. and R. F. ORMONDROYINon-Coherent Differential Encoded
Multi-Carrier SS Modulation Schemes Using Low-Rate Orthogonal Convoltional Coding
in Frequency Selective Rayleigh FadingProceedings of the 47th Vehicular Technology
Conference (VTC'97), pp. 2045-2049, May 4-7, Vols. 1-3, 1997.

[Max97b] MAXEY, J. J. and R. F. ORMONDROYD Multi-Carrier CDMA Using
Convolutional Coding and Interference Cancellation Over Fading Chnnels Proceedings
of International Workshop on Multi-Carrier Spread-Spectrum, pp. 89-96, Olergfafen,
April 24-25, 1997.

[Mcl95] MC'ILLREE, Philip Edward. Channel Capacity Calculations For M-Ary N-
Dimensional Signal SetsM. Sc. dissertation, University of South Australia, February/1995.

[Nic97a] NICKL, H., J. HAGENAUER and F. BURKETApproaching Shannon’s Capacity
Limit by 0.27 dB Using Hamming Codes in a ‘Turbo’-Decoding Scheef. In Proceedings
of the 1997 International Symposium on Information Theory, Germany, June 29 — July 4, 1997.

[Nic97b] NICKL, H., J. HAGENAUER and F. BURKERTApproaching Shannon's Capacity
Limit by 0.2 dB Using Simple Hamming CodeslEEE Communications Letters, Vol. 1 5, pp.
130-132, September 1997.

[Och97] OCHIAI, Hideki and H. IMAI.Block Coding Scheme Based on Complementary
Sequences for Multicarrier Signals ICEIC Trans. Fundamentals, pp. 2136-2142, Vol. E80-A,
n° 11, November/1997.

[Oza94] OZAROW, Lawrence H, S. SHAMAI and A. D. WYNERformation Theoretic
Considerations for Cellular Mobile Radio. IEEE Transactions on Vehicular Technology, pp.
359-378, Vol. 43, n° 2, May/1994.

[Pap9l] PAPOULIS, Athanasio®robability, Random Variables, and Stochastic Processes
3" Edition - McGraw Hill, USA, 1991.

[Pin02] PINTO, Ernesto L. e C. P. de ALBUQUERQUK Técnica de Transmissdao OFDM
Revista Telecomunicacgdes, Vol. 05, Nr. 01, Inatel, Junho/2002.

[Pra9e6] PRASAD, Ramjee and Shinsuke HAR®) overview of Multi-Carrier CDMA. In
Proceedings of the 4th International Symposium on Spread Spectrum Teshmrigde
Applications, Mainz, Germany, pp. 107-114, September 22-25, 1996.

205



[Pro95] PROAKIS, J. GDigital Communications. 3¢ Edition - McGraw Hill. New York,
1995.

[Pur77a] PURSLEY, Michael BPerformance Evaluation for Phase-Coded Spread-Spectrum
Multiple-Access Communication — Part |: System Analysis IEEE Transactions on
Communications, pp. 795-802, Vol. COM-25, n° 8, August/1977.

[Pur77b] PURSLEY, Michael B. and D. V. SARWATPerformance Evaluation for Phase-
Coded Spread-Spectrum Multiple-Access Communication — Paril: Code Sequence
Analysis. IEEE Transactions on Communications, Vol. Com-25, No. 8, August/1977.

[Pyn98] PYNDIAH, Ramesh MNear-Optimum Decoding of Product Codes: Block Turbo
Codes.IEEE Transactions on Communication, pp. 1003-1010, Vol. 46, n° 8. August/1998.

[Pyn99] PYNDIAH, Ramesh M. and A. PICARRAdapted Iterative Decoding of Product
Codes pp. 2357-2362, Global Telecommunications Conference — Globecom’99.

[Ran01] RANKIN, David M.,Single Parity Check Product Codes and Iterative Decoding
Ph.D. Thesis, University of Canterbury, Christchurch, New Zealand, May/2001.

[Rap02] RAPPAPORT, T. S., A. ANNAMALAI, R. M. BUEHRER and W. H. ANTER,
Wireless Communications: past events and a future perspees; IEEE Communications
Magazine , Vol. 40, Issue 5, pp. 148-161, May/2002.

[Rap96] RAPPAPORT, T. QVireless Communications - Principles and Practicd EEE Press,
Inc.. New York and Prentice Hall, Inc., New Jersey, 1996.

[RisO1] RISLEY, Allen. Performance of Turbo Product Codes in a Multipath, Fading
Environment. Advanced Hardware Architectures, January/2001.

[Rob95] ROBERTSON, P., E. VILLEBRUN and P. HOEHER Comparison of Optimal and
Sub-Optimal MAP Decoding Algorithms Operating in the Log Doman. In Proceedings of
the 1995 International Conference on Communications, ICC '95, Seattle, pp. 10094023, V
1995.

[Row95] ROWITCH, Douglas N. and L. B. MILSTEINCoded Multicarrier Code Division
Multiple Access In proceedings of the IEEE International Symposium on Information Theory
pp. 23, September/1995.

[Row98] ROWITCH, Douglas N.Convolutional and Turbo Coded Multicarrier Direct
Sequence CDMA, and Applications of Turbo Codes to Hybrid ARQCommunication
Systems Ph.D. Thesis, University of California, San Diego, USA, 1998.

[Row99a] ROWITCH, Douglas N. and L. B. MILSTEINConvolutionally Coded Multicarrier
DS-CDMA Systems in a Multipath Fading Channel — Part I. Peformance Analysis IEEE
Transactions on Communications, pp. 1570-1582, Vol. 47, n° 10, October/1999.

[Row99b] ROWITCH, Douglas N. and L. B. MILSTEINConvolutionally Coded Multicarrier
DS-CDMA Systems in a Multipath Fading Channel — Part Il: Narow-Band Interference

206



Suppression IEEE Transactions on Communications, pp. 1729-1736, Vol. 47, n° 11,
November/1999.

[Sal67] SALTZBERG, B. R.Performance of an Efficient Parallel Data Transmission
System IEEE Transactions on Communication Technology, pp. 805-811, Vol. COM-15, n° 6,
December/1967.

[San96] SANADA, Y. and M. NAKAGAWA. A Multiuser Interference Cancellation
Technique Utilizing Convolutional Codes and Orthogonal Multicarier Modulation for
Wireless Indoor Communications IEEE Journal on Selected Areas in Communications, pp.
1500-1509, Vol. 14, No. 8, October/1996.

[Sar95] SARI, HIKMET, KARAM, GEORGES, and JEANCLAUDE, ISABEE.
Transmission Techniques for Digital Terrestrial TV Broadcasing. IEEE Communications
Magazine, February/1995.

[Sha48] SHANNON, C. E.A Mathematical Theory of Communication, reprinted with
corrections from The Bell System Technical Journal, Vol. 27, July, October/1948.

[Sha49] SHANNON, C. ECommunication in the Presence of Noisd’roceedings of IRE, pp.
10-21, Vol.37, January/1949.

[Sil54] SILVERMAN, R. A. and M. BALSERCoding for Constant-Data-Rate SystemsIRE
Transactions on Information Theory, pp. 50-63, PGIT-4, 1954.

[SkiI97]  SKLAR, B.,A Primer on Turbo Code Concepts IEEE Communication Magazine, pp.
94-101, December/1997.

[Sou96] SOUROUR, E. A. and M. NAKAGAWARerformance of Orthogonal Multicarrier
CDMA in a Multipath Fading Channel. IEEE Transactions on Communications, pp. 356-367,
Vol. 44, No. 3, March/1996.

[Sti97a] STIRLING-GALLACHER, R. A. and G. J. R. POVEYifferent Channel Coding
Strategies for OFDM-CDMA. In Proceedings of the Vehicular Technology Conference
(VTC'97), pp. 845-849, Phoenix, USA, May/1997.

[Sti97b]  STIRLING-GALLACHER, R. A. and G. J. R. POVEYerformance of a OFDM-
CDMA System with Orthogonal Convolution Coding and Interference Cancellation. In
Proceedings of the Vehicular Technology Conference (VTC'97), pp. 860-864, PRHa8®ix
May/1997.

[Tar99] TARICCO, Giorgio, E. BIGLIERI and G. CAIRE)Jmpact of channel state
information on coded transmission over fading channels with divsity reception, IEEE
Transactions on Communications, Vol. 47 No. 9, pp. 1284-1287, September/1999.

[Tia99] TIA/EIA-136-420, TIA/EIA Standard: TDMA Cellular/PCS - VSELP,
Telecommunications Industry Association, March/1999.

207



[Tuf98] TUFVESSON, FredrikChannel Related Optimization of Wireless Communication
Systems Series of Licentiate and Doctoral Theses, no. 3, ISSN 1402-8662, Dapadine
Applied Electronics, Lund University, Lund, Sweden, February/1998.

[Tur80] TURIM, G. L. Introduction to Spread-Spectrum Antimultipath Techniques and
Their Application to Urban Digital Radio. Proceedings of the IEEE, pp. 328-353, Vol. 68,
No. 3, March/1980.

[Van02] VANTRACEELE, C., J. P. BARBOT, B. GELLER and J. M. BROSS)BCH turbo
codes for xDSL transmission 7" International OFDM-Workshop, Hamburg, Germany,
September/ 2002.

[Van95] VANDENDORPE, LMultitone Spread Spectrum Multiple Access Communications
System in a Multipath Rician Fading Channel IEEE Transactions on Vehicular Technology,
Vol. 44, No. 2, May/1995.

[Ver98] VERDU, SergioFifty Years of Shannon Theory IEEE Transactions on Information
Theory, pp. 2057-2078, Vol. 44, n° 6, October/1998.

[Vit79] VITERBI, Andrew J., Spread Spectrum Communications — Myths and Realities
IEEE Communications Magazine, Vol. 17, No. 3, pp. 11-18, May/1979 (reprinted in
May/2002).

[Wei7l] WEINSTEIN, S. B. and P. M. EBERData Transmission by Frequency-Division
Multiplexing Using the Discrete Fourier Transform. IEEE Transactions on Communications
Technology, pp. 628-634, Vol. 19, October/1971.

[Wic95] WICKER, Stephen B.Error Control Systems for Digital Communication and
Storage Prentice Hall. New Jersey, 1995.

[Wol64] WOLFOWITZ, J.,Coding Theorems of Information Theory. New York: Springer-
Verlag, 2nd ed., 1964.

[Won01] WONG Tan F.,Numerical Calculation of Symmetric Capacity of Rayleigh Fading
Channel with BPSK/QPSK IEEE Communications Letters, Vol. 5, No. 8, August/2001.

[Woz65] WOZENCRAFT, John. M. and Irwin. M. JACOBS®yinciples of Communication
Engineering. John Wiley & Sons, Inc.: lllinois, USA, 1965.

[Yac93] YACOUB, Michel DaoudFoundations of Mobile Radio Engineering CRC Press,
New York, 1993.

[Yee93] YEE, N., J. P. LINNARTZ and G. FETTWEISulti-Carrier CDMA in Indoor
Wireless Radio Networks Proceedings PIMRC '93, pp. 109-113, Yokohama, Japan, 1993.

[Zou95] ZOU, William Y. and Y. WU.COFDM: An Overview. IEEE Transactions on
Broadcasting, pp. 1-8, Vol. 41, n° 1, March/1995.

208



