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Abstract—This paper presents some results concerning the 

investigation of the Shannon channel capacity for a Multi-

Carrier, Direct-Sequence, Code-Division Multiple Access (MC-

DS-CDMA) system operating in a multi-path, frequency-selective, 

Rayleigh-fading channel. The channel capacity estimation uses a 

Monte Carlo technique. The results reveal that, for the 

considered system, it is preferable to explore the maximum order 

of diversity instead of the maximum parallelism of the data 

stream. The results also indicate that one possible solution for a 

channel coding scheme to be used along with the system is a 

concatenation of a powerful low-rate outer code with the inherent 

inner repetition code of the system. 

Index Terms—Channel Capacity, Multi-Carrier CDMA.  

Resumo—Neste artigo são apresentados alguns resultados 

referentes à capacidade de canal de Shannon de um sistema 

CDMA multiportadora operando em um canal Rayleigh seletivo 

em freqüência. A estimativa da capacidade de canal é realizada 

por meio do método de Monte Carlo. Os resultados apresentados 

revelam que, para o sistema sob análise, é preferível explorar a 

máxima ordem de diversidade em vez de explorar o máximo 

paralelismo do feixe de dados. Tais resultados também indicam 

que uma possível solução para codificação de canal para o sistema 

em questão corresponde à concatenação de um código externo 

potente e de taxa baixa com o código de repetição inerente à 

estrutura do sistema MC-DS-CDMA. 

Palavras chave—Capacidade de canal, sistemas CDMA 

multiportadora. 

I. INTRODUCTION 

It is a fairly collective opinion that multi-carrier 

modulation, especially when combined with the code-division 

multiple access (CDMA) technique, is a potential candidate 

for the next generation (4G) of wireless communication 

systems. But the scarce of spectrum and the multitude of 

foreseen services will demand new supporting technologies for 

these systems that will make their real utilization feasible. 

Among these technologies, efficient channel coding schemes 

can be highlighted. Nevertheless, after the conception of the 

system, it is advantageous if one knows its limits of 
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transmission of information in order to support the code 

construction and to evaluate its performance. 

After the remarkable contribution from Shannon [1], 

several authors have extended his studies in order to estimate 

the channel capacity for fading channels. Among them we can 

mention [2] [3] [4] [5] [6] [7], for unlimited input alphabet, 

and [8] [9] for BPSK signaling. It also can be found some 

studies related to channel capacity calculations for multi-

carrier fading channels [10]. 

In this paper, the channel capacity for the Multi-Carrier 

Direct-Sequence Code Division Multiple Access (MC-DS-

CDMA) system of [11], is estimated using a Monte Carlo 

technique, and the results for some choice of the system 

parameters are presented. The Monte Carlo technique is 

applied here to make possible an alternative calculation of 

capacity formulae. 

The results lead to important conclusions about the choice 

of the parameters of the considered system, unveiling that it is 

preferable to explore the maximum order of diversity instead 

of exploring the maximum parallelism of the data stream, and 

giving an insight about some characteristics of an error 

correcting code scheme to be designed for this system. 

II. SYSTEM DESCRIPTION 

Fig. 1 and Fig. 2 [11] show, respectively, the block 

diagrams for the transmitter and receiver of the MC-DS-

CDMA system under consideration. 

 

)2cos( 1,1 tfπ

)2cos( 1,2 tfπ

)2cos( 1, tfSπ

)2cos( , tf MSπ

Data

MC-
DS-
CDMA
signal

1 1

2

2

3

M

S

MS

. 
. 

.

. 
. 

.

. 
. 

.

Σ

c t( )

π1

π2

πS

πS

c t( )

c t( )

c t( )

S
er

ia
l-

to
-P

ar
al

le
l 

co
n
v
er

te
r

S
/P

)2cos( 1,1 tf

)2cos( 1,2 tf

)2cos( 1, tfS

)2cos( , tf MS  

Fig. 1.  MC-DS-CDMA Transmitter. 

 

In the system suggested in [11], transmitted data bits are 

serial to parallel converted to M parallel branches. On each 

branch, each bit is repeated S times and the replicas feed 
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different block interleavers (π). Then, these identical bits are 

direct-sequence spread spectrum BPSK modulated and 

transmitted using orthogonal carries. Hence, there are a total of 

MS carriers and time-frequency diversity is obtained. At the 

receiver, the matched filters outputs of the S identical-bit 

carriers are combined prior to decoding. The system of [11] 

can be viewed as a combination or generalization of the copy-

type and S/P-type configurations described in [12]. The main 

attributes of this system are: 1) the possibility of overcoming 

the performance of the conventional single-carrier CDMA 

system, and 2) the reduction of complexity through the use of 

one matched filter per carrier, instead of a RAKE receiver, 

situation that is achieved if the number of carriers satisfies [11] 

 

12 2MS L≥ −  (1) 

 

where L1 is the number of resolvable propagation paths for a 

single-carrier CDMA system with the same total bandwidth as 

for the MC-DS-CDMA. 

In [11] it is allowed a 50% overlap of adjacent modulated 

carriers, still maintaining orthogonality. Fig. 3 illustrates the 

main lobe spectrums of the transmitted signal for M = 4 and S 

= 3. In this figure, the modulated carriers identified with the 

same pattern transport the replicas of bits and can be viewed as 

diversity carriers. 
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Fig. 2.  MC-DS-CDMA receiver. 

 

 

Fig. 3. MC-DS-CDMA spectrum for M = 4, S = 3. 

 

III. CHANNEL CAPACITY ESTIMATION  

In this section, the method for estimating the channel 

capacity for the MC-DS-CDMA system is described. Initially, 

a short review of some previous published results is presented, 

followed by a description of the Monte Carlo technique used 

for solving the capacity formulas. 

A. Background 

According to [5], whose credit was given to Wolfowitz 

[13], let g[i] be a stationary and ergodic stochastic process 

associated to the channel state information, assuming values on 

a finite set U of discrete memoryless channels. Let C(u) 
denote the capacity of a channel u ∈ U, and p(u) denote the 

probability, or fraction of time, that the channel is in state u. 

The capacity for this time-varying channel is given by [5] 

 

( ) ( )
u U

C C u p u∗

∈
= ∑  

(2) 

 

Now, consider an AWGN-fading channel and assume that 

the channel gains g[i] can be considered as a stationary and 

ergodic stochastic process, know by the transmitter and 

receiver. A time-invariant AWGN channel with average 

received signal-to-noise ratio (SNR) γ and unconstrained input 

alphabet has capacity, in bits per second, given by 

 

2log (1 )C Bγ γ= +  (3) 

 

Let p(γ ) = p(γ [i] = γ ) be the probability density function 

(p.d.f.) of γ. Then, based on (2) and (3), the capacity of the 

time-varying channel is [5] 
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Still following [5], if the compatibility constraint is 

satisfied, then the capacity of the channel with side 

information at the receiver only is also given by the average 

capacity formula (4). The compatibility constraint is satisfied 

if the channel sequence g[i] is independent and identically 

distributed (i.i.d.), and if the input distribution that maximizes 

the mutual information is the same, regardless the channel 

state. The result (4) will be considered latter on in this paper. 

Now, consider a BPSK modulation for which the symbols, 

with energy Es, are sent thorough an AWGN channel with 

equal probability. In this case, it can be shown that the channel 

capacity, in bits per channel use, can be calculated by [14] 
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(7) 

 

and σ2
 is the noise power of the samples at the output of the 

optimum receiver (matched filter or correlator). 

If the receiver knows the channel state information, the 

capacity of a memoryless Rayleigh fading channel with BPSK 

signaling can be calculated as [8] 

 

2( ) ( | , ) log [ ( , )]BPSK s
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where p(g) is the p.d.f. of the fading amplitude, 
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and N0/2 = σ2
 is the bilateral noise power spectral density at 

the receiver input. 

The results (5) and (8) will also be considered latter on in 

this paper. 

Finally, it is known [15, p. 344] that the capacity of a set of 

U parallel and independent AWGN channels is equal to the 

sum of the individual capacities. So, if the multi-carrier, 

frequency-selective, fading channel is approximately 

considered as a set of independent parallel and conditioned 

AWGN channels (conditioned on the fading amplitudes), the 

total capacity can be estimated as the sum of U capacities 

calculated via (4), if the input alphabet is unconstrained, and 

via (8) for BPSK signaling. 

The inherent problem with (4) and (8), even if numerical 

integration is used, is that the probability density functions 

operated into each of these expressions are not always easily 

obtained, specially in the case of (8). For example, if it is of 

interest to consider the fading statistics at the output of an 

EGC combiner with S inputs, the task of obtaining the p.d.f. of 

the sum of Rayleigh envelopes becomes more and more 

complex as the value of S increases. In this context, we 

suggest a Monte Carlo method for channel capacity estimation, 

without the need for operating such density functions. The 

method is described in the next subsection. 

B. Applying the Monte Carlo Method 

From this point on, it is assumed that the receiver has 

perfect knowledge of the channel state information and that the 

transmit power is constant (no power adaptation scheme). It is 

further assumed that the compatibility constraint described in 

Section II is satisfied. 

Let g[i] represent the channel state information at the 

discrete-time instant i, and assume that it is possible to 

generate by computer, directly or indirectly, a sufficient large 

number X of values for g, based on a specific and known 

probability distribution. Then, it is claimed here that the 

capacity expressed by (4) can be estimated using the discrete-

time average 
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By a sufficient large value of X it is meant a value enough 

for convergence in (10). 

Then, for BPSK signaling in a fading channel, the capacity 

expressed by (5) can be adapted to this Monte Carlo 

technique, leading to 
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Obviously, for an AWGN channel g[i] = 1. The results 

obtained thorough (10) and (11) demonstrate perfect 

agreement [14] with those obtained through their counterparts 

(4) and (8), respectively, showing the applicability of the 

method for both unconstrained and constrained input 

alphabets. Fig. 4 shows some results concerning this 

comparison. 
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Fig. 4. Comparison between analytical and Monte Carlo methods used for 

channel capacity estimation. 
 

The reverse link of the MC-DS-CDMA system for a user of 

reference can be interpreted, in one hand, as a set of M parallel 

channels with BPSK signaling. These channels are defined 

from each of the M S/P converter outputs at the transmitter to 

each of the M combiner’s outputs at the receiver. On the other 

hand, this link can be interpreted as a set of MS parallel 

channels defined from each of the MS modulator inputs at the 

transmitter to each of the MS matched filters outputs at the 

receiver. Then, according to previous statements (see Section 

II), the channel capacity for the MC-DS-CDMA system can be 

estimated as the sum of M or MS individual capacities, 

depending on the case under consideration. This sum is 

possible if it is presumed independence among the M or MS 

channels, a reasonable assumption when the bandwidth 

occupied by each modulated carrier is smaller than the 

coherence bandwidth of the channel and a frequency 

interleaver is applied. 
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Then, if the sum of the interference terms at the receiver 

input is modeled as Gaussian, the capacity for each of the M 

or MS channels of the MC-DS-CDMA system can be 

approximately estimated using (11). Furthermore, the value of 

sE  in this expression should be replacecd by [11] /2T P , 

where P is the average transmitted power per carrier and T is 

the BPSK symbol duration. 

Table I shows the values for g[i] and for the variances of 

the interference terms plus noise, σ2
, to be operated in (11), 

according to each case taken into consideration here. The 

values of the average signal-to-noise ratio γ, used to calculate 

the average transmitted power per carrier, P, in each situation 

are also given in Table I. The value of β[i]ν , i = 1, 2, ... X, 

corresponds to the i-th value of the computer generated 

Rayleigh random variable, i.i.d. for all i and ν, and Jν  

accounts for the interference variances at the output of each 

matched filter, at the receiver. In fact, the values of Jν  are 

different for different combiner’s outputs [11], but if this 

difference is not taken into consideration, the channel capacity 

results are not significantly affected [14]. 

 
Table I – Values operated directly or indirectly in (11), (12) and (13). 
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IV. RESULTS AND DISCUSSION  

In this paper we consider three situations for the MC-DS-

CDMA system analyzed: Equal Gain Combining (EGC), 

Maximal Ratio Combining (MRC) and no combining. The first 

two situations are interpreted as M parallel channels. The last 

one is interpreted as MS parallel channels. In all cases, the 

total capacity was calculated as the sum of M or MS 

capacities, according to the case under consideration, versus 

the average SNR at the output of each channel. The results 

were converted to spectral efficiency versus the Shannon 

minimum average SNR per information bit for error-free 

transmission. 

Fig. 5 shows capacity results for MS = 6 and variable M 

and S. For M channels with diversity, the results shown are for 

MRC combining. The systems with EGC combining have 

capacities identical to those of systems with MRC combining, 

but, for a given SNR, the necessary transmitted power per 

carrier with EGC is grater than that necessary for MRC. 

It is possible to note from Fig. 5 that it is more 

advantageous to explore the maximum order of diversity 

instead of exploring the maximum parallelism of the data 

stream. This indicates that one possible coding scheme is a 

concatenation of a powerful outer code with the inherent 

repetition inner code of the system. At the receiver, the outputs 

of the combiners can be viewed as soft-inputs for the outer 

decoder. 
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Fig. 5. Spectral efficiency for the MC-DS-CDMA system on the Rayleigh 

channel; MS = 6, variable M and S. 

 

The length N1 of the spreading code for a single-carrier 

CDMA system taken for reference was made equal to 60, and 

the number of resolvable paths L1 for this single-carrier case 

was made equal to 4. In this case (1) is satisfied and the 

number L of resolvable paths per carrier reduces to 1. 

The multi-path intensity profile was considered uniformly 

distributed and the number of active users, K, was made equal 

to 10. The expressions that permit the estimation of the 

variances Jν in Table I can be obtained from the Appendix. 

It can also be seen from Fig. 5 that the use of diversity is 

critical to system performance improvement and that, as the 

diversity order S increases, the channel capacity approximates 

the AWGN one. The observation of MS channels by the 

receiver, without diversity, significantly reduces the capacity, 

especially for high information rates. 

Still referring to the results presented in Fig. 5, it can be 

seen that the best choice for the system parameters is M = 1 

and S = 6. However, in real channels it is almost impossible to 

guarantee low correlation between diversity carriers if they are 

adjacent and, furthermore, overlapping. This fact leads us to 

the conclusion that the best choice for M is the minimum value 

such that the diversity carriers experience low correlation. The 

value of S is then readily obtained. 

The use of the concatenated coding scheme suggested as an 

option for this MC-DS-CDMA system not necessarily 

increases the transmission bandwidth or reduces the 

information data rate. The length of the spreading code per 

carrier, N, can be adjusted [14] to compensate for the reduced 

coded symbols duration RcT due to coding of rate Rc, keeping 

unchanged both the bandwidth and the information rate, 

relative to the uncoded system. In this case, however, the 

MS channels 

without 

diversity 

M channels 

with diversity 

of order S 
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channel capacity is reduced, since the total variance of the 

interference terms in the decision variable is increased. 

Fig. 6 shows some results for the spectral efficiency of the 

MC-DS-CDMA system for M = 1, S = 6 and variable number 

of active users, K. As expected, the capacity reduces as the 

number of users is increased, all other parameters unchanged. 

The results shown in Fig. 6, and also those presented in Fig. 5, 

indicate that, referring to the concatenated coding scheme 

already mentioned, it is preferable to use a low-rate outer code 

in order to aim the best performance, since the capacity is 

changed less than 1 dB for code rates below 0.2. In [14] it is 

suggested a low-rate product code with turbo-decoding as an 

outer coding/decoding scheme for the MC-DS-CDMA system 

and it is shown that good performance results can be obtained, 

even if the length of the spreading code per carrier is changed 

to maintain the information rate and the occupied bandwidth. 
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Fig. 6. Spectral efficiency for the MC-DS-CDMA system on the Rayleigh 

channel; M = 1, S = 6, variable K. 

V. CONCLUSIONS  

This paper presented some results of the investigation about 

the Shannon channel capacity for the MC-DS-CDMA system 

proposed in [11], considering that the fading amplitudes are 

independent and identically distributed in time and frequency, 

and that the channel state information is available at the 

receiver. The channel capacities were estimated through a 

Monte Carlo technique, which can avoid the characteristic 

manipulation of probability density functions typically found 

in channel capacity expressions. One drawback of this method 

is that it can take a long time of computer processing to 

demonstrate convergence, obviously depending on the 

complexity of the capacity formula. 

It was concluded that, for the MC-DS-CDMA system under 

consideration, it is preferable to explore the maximum order of 

diversity instead of exploring the maximum parallelism of the 

data stream. It was also concluded that one possible solution 

for a channel coding scheme to be used along with this system 

is a concatenation of a powerful outer code with the inherent 

inner repetition code of the system. At the receiver, the 

combiner’s outputs serve as soft-inputs for the outer channel 

decoder. It was also pointed out that it would be preferable to 

choose an outer low-rate code in order to aim better 

performance, from the point of view of capacity achieving 

results. 
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VI. APPENDIX 

The following expressions permit the calculation of the 

variances Jν shown in Table I and used for the channel 

capacity estimations considered in this paper. A more 

complete mathematical analysis, as well as generic expressions 

for interference calculation for the MC-DS-CDMA system can 

be obtained from [11]. 
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Abstract—We have studied the integrating sphere for 

application as a standard in optical power measurement. This 
work was developed using resources and equipment commonly 
available in a laboratory. We have compared the sphere with the 
standard optical power meter of calibration laboratory and the 
results indicate that the measurement uncertainty of the 
integrating sphere is smaller.  

Index Terms— Integrating Sphere, Measurement Uncertainty, 
Optical Power.  

Resumo—A esfera integradora foi estudada para sua aplicação 
como um padrão em medição de potência óptica. Este trabalho foi 
desenvolvido utilizando recursos e equipamentos limitados 
disponíveis no laboratório. A esfera foi comparada com o medidor 
de potência óptica padrão do laboratório de calibração e os 
resultados indicaram que a incerteza de medição da esfera 
integradora é menor.  

Palavras chave—Esfera Integradora, Incerteza de Medição, 
Potência Óptica. 

I. INTRODUÇÃO 
A evolução da tecnologia está permitindo o 

desenvolvimento de técnicas mais precisas e dispositivos mais 
confiáveis a custos menores com o objetivo constante de 
aumentar o desempenho dos sistemas de telecomunicações 
quanto à sua velocidade, capacidade e confiabilidade. 
Portanto, esses sistemas vêm exigindo instrumentos cada vez 
mais precisos para a medição de diversas grandezas. 

Uma das grandezas cuja medição requer extrema precisão é 
a potência óptica, cuja importância vem aumentando à medida 
que equipamentos mais complexos são projetados e utilizados 
nos laboratórios do mundo todo. 

Esses equipamentos necessitam de calibração com 
incertezas de medição muito baixas, o que é conseguido 
utilizando uma cadeia de rastreabilidade formada por 
equipamentos confiáveis e cujas propriedades garantem uma 
ótimo desempenho. 

Os métodos de medição de potência óptica evoluíram com o 
tempo, chegando a equipamentos como o radiômetro 
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criogênico. 

A. Radiômetro Criogênico 
O funcionamento do radiômetro criogênico é baseado no 

método da substituição elétrica, onde são comparadas a 
potência da radiação incidente no dispositivo e a potência 
elétrica de referência. O detector do radiômetro sofre um 
aquecimento devido à incidência da radiação e essa diferença 
de temperatura é medida. Quando é interrompida a radiação, 
uma corrente elétrica de referência, com intensidade 
precisamente medida, aquece o detector a mesma temperatura 
que a causada pela radiação, permitindo que sejam 
comparadas as potências óptica e elétrica. 

Diversos institutos nacionais de metrologia, que são os 
responsáveis pela regulamentação e manutenção da 
rastreabilidade em medições, possuem o radiômetro criogênico 
como padrão primário, pois este possui incerteza de medição 
extremamente baixa [1]. O Inmetro, Instituto Nacional de 
Metrologia, Normalização e Qualidade Industrial, possui um 
radiômetro desse tipo com o objetivo de garantir a 
rastreabilidade dos laboratórios brasileiros ao que há de 
melhor em medição óptica.  

Embora detentor dessas vantagens relativas à precisão, o 
radiômetro possui uma operação muito complexa que dificulta 
seu uso em operações rotineiras, tornando impraticável sua 
utilização como padrão de trabalho em um laboratório que 
exige um uso constante. 

Devido à complexidade na operação do radiômetro 
criogênico, são utilizados padrões de transferência, que são 
padrões utilizados como intermediários para comparar padrões 
[2], dentre eles destacando-se os detectores do tipo armadilha 
óptica, também chamados de detectores trap ou detectores de 
armadilha óptica [3]. 

 

B. Detectores de Armadilha Óptica 
Os detectores ópticos que utilizam o conceito de armadilha 

óptica possuem sensores instalados em seu interior 
posicionados para formar uma armadilha para a radiação 
incidente. Dessa maneira, as reflexões que fatalmente ocorrem 
na superfície de um fotodetector podem ser absorvidas e 
medidas por outro, o que diminui os erros na medição.  

Esta configuração tipo armadilha possui as vantagens de 
reduzir os efeitos do coeficiente de temperatura, da 
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reflectância e da influência da não-uniformidade dos 
detectores [1]. Laboratórios de diferentes institutos do mundo 
utilizam esses detectores como padrões de transferência para 
comparações de entre seus radiômetros criogênicos [4]. 

O radiômetro criogênico funciona segundo o princípio da 
medição de diferença de temperatura ocasionada pela absorção 
da radiação incidente. No caso dos detectores do tipo 
armadilha, os fotodetectores instalados em seu interior são 
construídos de forma que a energia dos fótons que incidem no 
semicondutor é usada para forçar a retirada dos elétrons da 
banda de valência levando-os para a banda de condução. 
Através desta fotoionização, os fótons dão origem a portadores 
de carga que, antes que se recombinem no interior do 
dispositivo, são movimentados por um campo elétrico gerando 
a corrente elétrica que será medida por um equipamento 
apropriado [5]. 

Os detectores tipo armadilha são muitas vezes utilizados 
como padrões de transferência na calibração de outros 
padrões, que por sua vez serão utilizados rotineiramente nos 
laboratórios de calibração. Nos laboratórios de calibração que 
trabalham na caracterização de equipamentos para 
telecomunicações, os medidores usados são otimizados para os 
comprimentos de onda de 1300nm e 1550nm, principalmente. 
O Silício (Si) é o material geralmente utilizado na primeira 
janela de transmissão (850nm), mas nas segunda e terceira 
janelas, 1300nm e 1550nm, respectivamente, são utilizados o 
Germânio (Ge) ou InGaAs. 

II. A ESFERA INTEGRADORA 
Os radiômetros de Germânio ou InGaAs citados são 

utilizados sem uma esfera integradora acoplada, ou seja, a 
radiação incidente atinge diretamente o fotodetector. Estes são 
muito empregados como padrões de referência em laboratórios 
de calibração, mas um radiômetro usando a esfera integradora 
pode ser utilizado e trazer algumas vantagens. 

 

A. Estrutura 
A esfera integradora é uma estrutura de forma esférica com 

no mínimo duas aberturas, sendo uma para a entrada da 
radiação e outra para a instalação do fotodetector. Este 
fotodetector recebe a luz refletida pelo interior da esfera e 
origina a ocorrente que pode ser medida por um equipamento 
apropriado. A estrutura esférica possui o interior revestido 
com um material especial que reflete e difunde a luz que entra 
por sua abertura de maneira uniforme em todas as direções, 
representando dessa maneira uma superfície com reflexão 
difusa perfeita. A constante de tempo do dispositivo, ou seja, o 
tempo necessário para que as reflexões ocorram de forma que 
desapareça o transiente, varia de alguns nanosegundos até 
dezenas de nanossegundos [6].  

A esfera integradora pode ser instalada na entrada de um 
radiômetro de forma a dar novas características ao conjunto, 
diminuindo a incerteza de medição e possibilitando que ela 
seja utilizada como padrão de trabalho ou até mesmo como 
padrão de referência do laboratório. Padrão de referência é o 

padrão, geralmente tendo a mais alta qualidade metrológica 
disponível em um dado local ou em uma dada organização, a 
partir do qual as medições lá executadas são derivadas [2]. 

B. Teoria 
A esfera integradora tem seu funcionamento baseado no 
princípio da troca de radiação entre superfícies difusoras [6]. 
Vamos considerar a troca de radiação entre dois elementos 
diferencias de uma superfície difusora denominados de dA1 e 
dA2, separados por uma distância S. A fração da energia que 
parte de dA1 e incide sobre dA2 é denominada fator de troca 
dFd1-d2, dado por (1), onde θ1 e θ2 são ângulos medidos em 
relação as normais da superfície. 
 

                        
22

21
21

coscos dA
S

dF dd π
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=−
                       (1) 

Consideremos esses dois elementos diferencias situados 
dentro de uma esfera com superfície interna difusora, 
conforme Figura 1. 

dA2
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Fig. 1.  Esfera com dois elementos trocando radiação 
 
Como a distância S entre os elementos é dada por (2), então 

o fator de troca dFd1-d2 é dado por (3). 
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Pelas equações (2) e (3) notamos que o resultado independe 

dos ângulos θ1 e θ2 e das distâncias entre os elementos dA1 e 
dA2, fazendo com que a fração do fluxo luminoso recebido por 
dA2 é sempre o mesmo para qualquer radiação emitida de 
qualquer ponto da superfície da esfera. Se a área infinitesimal 
dA1 emitir radiação agora para uma área finita igual a A2, 
teremos o calculado em (4). 

 

               
2

2
2221 44

1
2 R

AdA
R

dF
Add ππ

== ∫∫ −
                    (4) 

 
Como o resultado é independente de dA1, temos a relação 

descrita em (5), onde AS representa a área interna total da 
esfera e a fração do fluxo radiante recebido por A2 é a razão 
entre A2 e AS. 
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A radiação incidente na superfície interna da esfera 
integradora cria uma fonte de luz virtual por reflexão, sendo 
essa fonte que emite radiação para o fotodetector, 
possibilitando sua medição. 

O fluxo de radiação incidente é perfeitamente difundido na 
primeira reflexão, e depois de várias reflexões no interior da 
cavidade, o fluxo total incidente na superfície da esfera é 
maior que o fluxo de entrada devido a múltiplas reflexões 
dentro da estrutura, resultando em uma radiância (densidade 
de fluxo por unidade de ângulo sólido) na superfície dada por 
(6), onde Φi é o fluxo de entrada, AS é a área atingida pela 
radiação, ρ  é a reflectância da superfície interna da esfera e π é 
o ângulo sólido total projetado da superfície [6]. A esfera 
possui uma entrada para o feixe e uma saída para o detector, 
sendo que essas aberturas, além de não refletirem radiação, 
absorvem a luz que nelas incidem, fazendo com que em (6) 
tenhamos a variável f que representa a relação entre a soma 
das áreas das aberturas da estrutura e a área total. 
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III. ESTUDOS REALIZADOS 
Definimos um sistema de medição formado por um 

picoamperímetro do fabricante Keithley modelo 6485, 
utilizado para as medições de corrente da ordem de 
nanoampéres, e uma esfera integradora do fabricante 
Labsphere modelo LPM-040-SF de 4 polegadas de diâmetro e 
duas aberturas circulares, sendo uma delas para o fotodetector 
de germânio. 

 

A. Verificações 
Aproveitando a boa infra-estrutura do Laboratório de 

Radiometria (Larad) do Inmetro, realizamos alguns ensaios 
para verificar o comportamento do fotodetector trabalhando 
isoladamente e também acoplado à esfera, sendo obtidos 
resultados muito satisfatórios que comprovaram suas 
características principais e motivaram a continuação dos 
trabalhos. Utilizamos primeiramente um detector tipo 
armadilha óptica calibrado em 632,8nm para calibrar um 
detector piroelétrico, tendo como fonte óptica um laser HeNe 
estabilizado em 632,8nm montado em uma bancada 
antivibratóra especial para seu perfeito alinhamento. Como o 
detector piroelétrico possui intrinsecamente responsividade 
espectral uniforme, e este utilizado é especificado pelo 
fabricante para medições com erro menor que 1% em 
comprimentos de onda que abrangem a faixa de 600nm à 
1550nm, o mesmo tornou-se nosso padrão de calibração 
também para os comprimentos de onda de interesse, ou seja, 
1300nm e 1550nm. Portanto, este detector foi utilizado como 
padrão para verificar o desempenho da esfera integradora. 

Foi realizada a verificação do detector de germânio da 
esfera integradora isoladamente e também acoplado ao 
sistema, incluindo o picoamperímetro para as leituras de 
corrente elétrica gerada. Esta verificação foi realizada 
utilizando-se laser nos comprimentos de onda de 1300nm e 
1550nm. Os valores encontrados estão coerentes com os 
indicados na literatura para os detectores de germânio, 
indicando que o método utilizado estava correto e o detector 
em bom funcionamento, o que motivou a calibração do sistema 
de medição no Laboratório de Fibras Ópticas do Instituto 
Electrotécnico Português (IEP), localizado na cidade do Porto 
(Portugal). 

 

B. Calibração do Sistema 
O sistema formado pelo picoamperímetro, detector de 

germânio e esfera integradora foi calibrado no laboratório do 
IEP utilizando-se laser nos comprimentos de onda de 1300nm 
e 1550nm. Foi utilizado como padrão uma esfera integradora 
calibrada com rastreabilidade a organismos europeus 
reconhecidos pelo Inmetro. 

O certificado de calibração emitido forneceu os valores de 
responsividade do sistema e as respectivas incertezas de 
medição para cada comprimento de onda calibrado. Todo o 
sistema foi calibrado como uma unidade, ou seja, os valores de 
incerteza pertencem à esfera, seu detector e picoamperímetro 
funcionando em conjunto. 

No mesmo período também foi calibrado o medidor de 
potência óptica padrão do Laboratório de Calibração da 
Fundação CPqD. Este equipamento, denominado HP81521B, 
também utiliza um detector de germânio, mas não possui 
esfera integradora acoplada em sua estrutura, isto é, a radiação 
incide diretamente no elemento sensor. A calibração desse 
equipamento foi importante porque puderam ser comparados 
os valores de sua incerteza com a esfera calibrada no mesmo 
período e laboratório, e também com os mesmos padrões, ou 
seja, utilizando-se a mesma cadeia de rastreabilidade. 

 

C. Experimentos Finais 
A conclusão dos estudos foi realizada no Laboratório de 

Calibração do Centro de Pesquisa e Desenvolvimento em 
Telecomunicações – Fundação CPqD. Este laboratório possui 
uma ótima estrutura para os experimentos finais, sendo 
montado em um ambiente especialmente planejado para evitar 
interferências externas. Seu teto, paredes, bancadas e armários 
são todos revestidos com material especial para sala limpa 
visando a não retenção de partículas, além de possuir uma 
ante-sala e um tapete especial para retirada de sujeira do 
calçado. O laboratório possui temperatura e umidade 
controladas por equipamentos calibrados. 

A montagem dos equipamentos é realizada sobre bancada 
antivibratória com tampo de granito, que está localizada no 
interior de um fluxo laminar formado por dois estágios de 
filtros e cortina especial antiestática, constituindo dessa forma 
um ambiente de sala limpa Classe 100. A sala possui uma 
linha de nitrogênio para a limpeza dos dispositivos e os 
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experimentos foram realizados usando-se vestuário apropriado 
constituído de aventais, capuz e luvas antiestáticos e sapato 
especial.  

Toda e qualquer limpeza é realizada com materiais próprios 
para esses ambientes, como panos de limpeza e cotonetes para 
sala limpa. Um microscópio estava disponível para qualquer 
análise mais detalhada de algum dispositivo. As anotações 
foram realizadas diretamente em um microcomputador, ou na 
ausência deste utilizou-se papel vegetal, que possui fibras 
longas contribuindo para a eliminação de partículas no 
ambiente. 

Foi realizada no laboratório do CPqD a calibração de um 
medidor de potência óptica do fabricante Anritsu modelo 
MA9301A, que possui características similares à maioria dos 
equipamentos encontrados no mercado e não possui esfera 
integradora acoplada. Esta calibração foi realizada utilizando-
se como padrão o HP81521B, equipamento já consolidado 
como padrão de medição do Laboratório, e a Esfera 
Integradora Labsphere LPM-040-SF, com a finalidade de 
comparar diretamente os resultados. O experimento foi 
montado conforme esquemas das Figuras 2 e 3. 
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Fig. 2.  Montagem para calibração do medidor Anritsu com o HP81521B. 
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Fig. 3.  Montagem para calibração do medidor Anritsu com a Esfera. 

IV. AS COMPONENTES DE INCERTEZA 
Algumas pesquisas foram realizadas para determinar quais 

são as componentes de incerteza de medição que precisam ser 
consideradas durante as medições de ambos os medidores. As 
informações da norma internacional IEC 1315 [7] e o Guia 
para a Expressão da Incerteza de Medição [8], também 
conhecido como GUM, foram seguidos. 

 

A. Temperatura 
Uma das componentes relevantes que precisou ser 

determinada foi aquela devido à variação da potência do laser 

com a mudança de temperatura e/ou umidade relativa do 
ambiente. Foi projetado um experimento realizado em uma 
câmara climática do CPqD, com temperatura e umidade 
relativa controladas, onde os equipamentos permaneceram sob 
testes controlados via GPIB por software (LABView/National 
Instruments).  

Os equipamentos utilizados no experimento foram aqueles 
calibrados no IEP: o HP81521B e o laser, que foram 
interligados com fibras ópticas monomodo conectorizadas. Foi 
notado que a variação de umidade relativa não influencia 
consideravelmente as medições, mas a variação de temperatura 
tem efeito considerável, principalmente porque a fonte óptica 
utilizada já não é um equipamento novo, o que já havia sido 
notado em estudos anteriores [9], onde uma pequena variação 
em seu comprimento de onda ao longo do tempo foi 
verificada, mas cuja influência é desprezível. Considerando 
uma distribuição retangular para o dado obtido 
experimentalmente, temos, para um nível de confiança de 
68%, uma incerteza de medição devido à variação da 
temperatura de 1,77%.  

 

B. Conectores 
Outra componente de incerteza considerável e que foi 

pesquisada foi a dependência quanto ao tipo de conector 
óptico utilizado. Para isto foram utilizados os resultados 
obtidos no programa internacional de comparação 
interlaboratorial realizado entre o CPqD e o IEP, desenvolvido 
no mesmo período em que foram realizadas as calibrações dos 
equipamentos HP e Labsphere. Nessa comparação 
interlaboratorial, dentre outros resultados importantes, foram 
obtidos os que mostram o comportamento das medições 
quando são utilizados conectores ópticos de vários tipos, como 
FC/PC, FC/APC, construídos em material cerâmico ou 
metálico, e a combinação destes. Considerando uma 
distribuição retangular para o dado obtido experimentalmente, 
temos, para um nível de confiança de 68%, os valores de 
incerteza apresentadas nas tabelas correspondentes, sendo a 
maior delas de 0,17%. 

Também ficou evidenciado nesse experimento que as 
medidas com a esfera variam menos quando se substitui um 
conector por um de outro tipo ou material, o que constitui uma 
vantagem em relação ao medidor HP, que não possui esfera 
em sua estrutura. 

 

C. Análise dos resultados 
A Tabela I mostra as componentes de incerteza de medição 

calculadas, já excluídas as consideradas desprezíveis, para o 
medidor HP81521B, que não utiliza esfera integradora em sua 
estrutura. A Tabela II lista as componentes referentes à esfera 
integradora Labsphere.  

Calculada conforme o GUM, a incerteza expandida 
mostrada nas tabelas é o resultado da incerteza combinada das 
componentes de incerteza multiplicada pelo fator de 
abrangência (k), cujo valor é de 1,960 para um nível de 
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confiança de 95%. Observamos que as incertezas expandidas 
referentes à esfera são realmente menores. 

O motivo de encontrarmos incertezas quanto à dependência 
do tipo de conector maiores para a esfera integradora não foi 
estudado neste trabalho, já que os baixos valores das outras 
componentes contribuem para a redução da incerteza da 
esfera.  

 
 

TABELA I 
INCERTEZAS DE MEDIÇÃO PARA O DETECTOR HP 

 
[%] COMPONENTE DE INCERTEZA 

1310nm 1550nm 
Certificado do Padrão 0,60 0,58 
Linearidade do Padrão (Certificado) 0,23 0,23 
Estabilidade Laser – Tempo (Certificado) 0,03 0,03 
Não-uniformidade do detector (Dependência 
da Geometria/Alinhamento do Feixe) 0,12 0,12 

Variação do Laser com temperatura 1,77 1,77 
Dependência do tipo de Conector 0,09 0,14 
Dependência quanto ao Lambda do Laser 0,06 0,58 
Dependência da Polarização 0,29 0,29 
Incerteza Expandida k=1,960 (95%) 3,74 3,90 
 

 
 

TABELA II 
INCERTEZAS DE MEDIÇÃO PARA A ESFERA LABSPHERE 

 
[%] COMPONENTE DE INCERTEZA 

1310nm 1550nm 
Certificado do Padrão 0,55 0,56 
Linearidade do Padrão (Certificado) 0,23 0,23 
Estabilidade Laser - Tempo (Certificado) 0,03 0,03 
Não-uniformidade do detector (Dependência 
da Geometria/Alinhamento do Feixe) 0,00 0,00 

Variação do Laser com temperatura 1,77 1,77 
Dependência do tipo de Conector 0,12 0,17 
Dependência quanto ao Lambda do Laser 0,06 0,58 
Dependência da Polarização 0,00 0,00 
Incerteza Expandida k=1,960 (95%) 3,67 3,85 
 
 
Nas Tabela III e IV, que listam os resultados obtidos na 

calibração do equipamento Anritsu utilizando o padrão HP e 
utilizando o padrão esfera integradora, observamos que a 
maior componente é aquela herdada do padrão, como já era 
esperado. Esta calibração do medidor Anritsu com os dois 
padrões foi realizada seguindo o mesmo procedimento, 
inclusive com a mesma fonte óptica configurada para 
aproximadamente 0dBm, pois esta esfera utilizada no 
experimento não é apropriada para medições de baixa 
potência.  

Notamos que, embora o erro na calibração utilizando-se a 
esfera integradora em 1300nm seja o dobro do mesmo erro 
utilizando-se o padrão HP, e praticamente a metade em 
1550nm, este fato não é muito relevante neste caso, já que 
estes valores são menores que as incertezas associadas, 
permanecendo os resultados de ambos os padrões dentro da 
faixa de valores determinada pela incerteza de medição. 

 

 
TABELA III 

CALIBRAÇÃO DO MEDIDOR ANRITSU UTILIZANDO O PADRÃO HP 
 

[%] Parâmetro 
1310nm 1550nm 

Erro 1,11 3,44 
Incerteza Tipo A (Leituras) 0,00 0,05 
Incerteza Resolução 0,07 0,07 
Incerteza Combinada (Padrão) 1,91 1,99 
Incerteza Expandida k=1,960 (95%) 3,74 3,90 

 
 
 

TABELA IV 
CALIBRAÇÃO DO MEDIDOR ANRITSU UTILIZANDO O PADRÃO ESFERA 

 
[%] Parâmetro 

1310nm 1550nm 
Erro 2,22 1,76 
Incerteza Tipo A (Leituras) 0,00 0,05 
Incerteza Resolução 0,07 0,07 
Incerteza Combinada (Padrão) 1,87 1,96 
Incerteza Expandida k=1,960 (95%) 3,67 3,85 

 

V. CONCLUSÕES 
Esse trabalho analisou o desempenho do radiômetro 

baseado na esfera integradora, mostrando que suas 
características são ótimas para a calibração de medidores de 
potência óptica. Foram estudadas as propriedades principais 
do dispositivo e determinadas as incertezas de medição 
relevantes para sua aplicação. Os experimentos foram 
realizados utilizando-se equipamentos relativamente comuns, 
demonstrando que mesmo com recursos limitados é possível 
um trabalho prático e de utilidade. Obviamente, a incerteza 
referente à esfera ainda pode ser diminuída caso forem 
utilizados equipamentos novos e de qualidade superior ou 
demais instrumentos para realização de experimentos com 
melhor precisão [10], que não estavam disponibilizados para a 
realização desse trabalho devido ao custo elevado. 

A esfera integradora, por não apresentar problemas quanto 
ao alinhamento e variações angulares do feixe, e dependência 
quanto a não-uniformidade do detector [6], e por possuir 
incerteza de medição inferior que o medidor HP, pode 
inclusive ser utilizada como padrão de referência de um 
laboratório. Foi observado também que os erros encontrados 
na calibração do medidor Anritsu, medidos usando o padrão 
HP ou o padrão esfera, estão muito próximos, considerando as 
incertezas envolvidas, concluindo uma comparação fiel dos 
dois equipamentos.  
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Abstract—This work discusses in detail the directional 
properties of the radiation of radio base antennas in cellular 
systems with respect to various variables, in addition to the 
usually employed variable of the distance from the bottom of the 
radio base tower. It is demonstrated that the electric field 
intensity peaks at different distances from the bottom of the radio 
base tower depending on these variables, leading to the conclusion 
that fixing a minimum distance from populated areas for the 
installation of radio bases is not the proper way to ensure safety. 

Index Terms—Applied Electromagnetics, Antennas and 
Propagation, Mobile Communications, Biological Effects.  
Resumo—Este trabalho1 investiga em detalhe as propriedades 
direcionais de irradiação de antenas rádio-base em sistemas de 
comunicações celulares em função de diversas variáveis, além da 
usual distância da base da estação rádio-base. É mostrado que o 
máximo da intensidade do campo elétrico ocorre a distâncias 
diferentes da base da ERB dependendo destas outras variáveis, 
levando à conclusão que se fixar uma distância mínima de regiões 
povoadas para a instalação de ERBs não é a maneira adequada 
para se assegurar a segurança e o bem-estar da população. 

Palavras chave—Eletromagnetismo Aplicado, Antenas e 
Propagação, Comunicações Móveis, Efeitos Biológicos. 

I. INTRODUÇÃO 
   O explosivo recrudescimento de serviços baseados em 
sistemas de comunicações sem-fio representa um mercado que 
diretamente suporta e viabiliza o processo de globalização 
através de projetos de valor agregado superior a centenas de 
bilhões de reais. Correntemente existem cerca de 2 bilhões e 
740 milhões de usuários de comunicações móveis celulares e 
PCS no mundo [1]. Esses dados não incluem usuários que 
estarão exclusivamente imersos em redes locais e pessoais, 
apesar de um certo grau de compartilhamento seja esperado. A 
proliferação de sistemas de comunicações sem-fio com alto 
grau de sofisticação necessitará do projeto e implementação de 
novas configurações, a serem usadas no atendimento à 
demandas técnicas cada vez mais exigentes derivadas de novos 
serviços e aplicações. 
   O mercado Brasileiro de comunicações celulares segue um 
caminho similar, com quase 100 milhões de usuários de 
serviços  de  comunicações   sem-fio   e   de   voz  no  final   
de  

 
1Este trabalho foi desenvolvido com suporte da Associação Nacional das 
Operadoras Celulares (ACEL), através de um contrato entre a ACEL e a 
Universidade de Brasília. 

 

 
2006. No entanto, o desenvolvimento técnico e a implementa-
ção de novos serviços têm sofrido atrasos consideráveis nestes 
últimos anos. Isto se deve ao desconhecimento da população 
em geral quanto aos fundamentos de funcionamento das 
comunicações celulares e seus possíveis efeitos em nossas 
vidas. Estas dúvidas, ainda que justificáveis do ponto de vista 
da proteção de nosso bem-estar e saúde, levaram à elaboração 
de diversas leis que tentam restringir a instalação de Estações 
Rádio-Base (ERBs) perto de áreas povoadas. Estações Rádio-
Base são estações de radiocomunicações de base do Serviço 
Móvel Pessoal (a telefonia móvel), usadas para 
radiocomunicação com estações móveis, ou seja, com os 
aparelhos terminais da telefonia móvel (os telefones 
celulares)2. 
   Este trabalho tem por objetivo investigar as propriedades 
direcionais de radiação da antenas de ERBs. Será também 
evidenciado que as leis anteriormente mencionadas são 
arbitrárias e sem consistência científica, podendo inclusive 
introduzir problemas ao invés de solucioná-los. A maioria 
destas leis requer que a instalação de ERBs ocorra à uma 
distância mínima de escolas e unidades imobiliárias, e obrigam 
o re-posicionamento de ERBs que já estejam instaladas e em 
operação em distâncias inferiores a estes mínimos. Na 
realidade, a distância da base da ERB não é a única variável 
que deve ser levada em consideração, e o re-posicionamento 
da ERB para uma distância de 50 m [2], por exemplo, pode 
aumentar a radiação eletromagnética nas unidades imobiliárias 
que as leis estão tentando proteger. É importante se ressaltar 
que todas as ERBs conhecidas do autor atendem às 
especificações da Agência Brasileira de Telecomunicações 
(ANATEL), as quais ao contrário de leis como a [2] não 
obrigam que as ERBs sejam instaladas à uma distância mínima 
de unidades imobiliárias, mas requerem que a irradiação 
eletromagnética em todas as regiões povoadas esteja abaixo de 
valores mínimos de acordo com a freqüência de operação [3]. 

II. CONSIDERAÇÕES PRELIMINARES 

   Inicialmente, esclarece-se que a distância da base da antena 
não é a única nem a mais importante variável a partir da qual 
se define qual a intensidade do campo eletromagnético 
proporcionado por essa mesma antena [4,5]. Há diversas 
outras variáveis ao lado da distância da base da antena que são 

 
2 Cf. Art. 3º, XIV, do Regulamento do Serviço Móvel Pessoal, aprovado 

pela Resolução nº. 316, de 27/09/2002, da Anatel. 
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relevantes para se apurar qual a intensidade do campo 
eletromagnético produzido pela antena. Sem o intuito de 
esgotar o rol dessas variáveis, o que seria desnecessário para o 
escopo desse trabalho, pode-se destacar dentre elas: (1) a 
altura de instalação da antena; (2) a altura, em relação ao solo, 
do ponto em que se deseja medir a intensidade do campo 
eletromagnético; (3) o ângulo de inclinação da antena; e (4) a 
potência efetivamente irradiada pela antena [3]. 
   A representação gráfica que segue (Figura 1) apresenta a 
geometria dessa questão relativamente às duas primeiras 
variáveis destacadas: 

  

 
Figura 1 - Distâncias relevantes para apuração do campo eletromagnético. 

 
   Considerado um ponto qualquer no espaço (ponto P, na 
Figura 1), a intensidade do Campo Eletromagnético nesse 
ponto em decorrência da antena ali representada variará não 
apenas em função da distância desse ponto até a  torre onde 
está instalada a antena (x), mas também em função da distância 
desse ponto ao chão (hP), e da altura de instalação da antena 
(h). 
   O ângulo de inclinação da antena também é relevante, pois 
as antenas de telefonia móvel são direcionais4. As Figuras 2 e 
3 objetivam apontar que ângulo seria este. 
 

 
 

Figura 2 – Antena sem inclinação. 
 

3 A potência efetivamente irradiada, e.r.p., é definida como o produto da 
potência de entrada da antena pelo ganho linear da antena com relação à 
antena do tipo dipolo. Nesse sentido, também, a bibliografia já citada [4,5]. 

4 Antenas direcionais apresentam uma e.r.p. que é função da direção, ou 
ângulo, entre a antena e o ponto de observação. Conforme podemos ver das 
Figs. 2 e 3, o ângulo entre a seta de linha pontilhada e o ponto P varia de 
acordo com o ângulo de inclinação da antena, o que resulta em campos 
eletromagnéticos diferentes no ponto P se a antena for direcional. Uma antena 
omnidirecional produz campos uniformes ao seu redor, independente da 
direção. Desta forma, os campos produzidos por uma antena omnidirecional 
no ponto P das Figs. 2 e 3 seriam os mesmos independente do ângulo de 
inclinação da antena, em contraste com as antenas direcionais que dependem 
do mesmo. 

 

 
 

Figura 3 – Antena com inclinação. 
 

   Como se constata pela comparação entre as figuras, tem-se 
na Figura 2 um ângulo de 0º quando a antena é paralela à torre 
em que está instalada. Na Figura 3 a antena é inclinada em 
direção ao solo, daí surgindo um ângulo. Trata-se do ângulo de 
inclinação do eixo da antena, que faz com que esse eixo se 
aproxime do ponto P, no exemplo citado, fazendo com que 
seja maior a intensidade do campo eletromagnético no mesmo. 
Para um correto entendimento do funcionamento dos sitemas 
de comunicações celulares, é poratanto necessário que se 
esclareça não só como varia a intensidade do campo 
eletromagnético em função da distância x como também como 
varia em função das demais variáveis apontadas (altura da 
antena, altura do ponto P e ângulo de inclinação da antena). 
   Esclarece-se, ainda, que seja nos regulamentos tratando da 
matéria, seja na legislação, ora se fala em campo elétrico, ora 
em campo eletromagnético. Os dois conceitos se distinguem, 
dado que o campo eletromagnético é a co-existência dos 
campos elétrico e magnético variando no tempo 
simultaneamente (um gera o outro), mas para o que interessa 
ao presente trabalho, é importante deixar destacado que os 
valores da intensidade do campo elétrico e do campo 
magnético são sempre diretamente proporcionais um ao outro. 
No escopo deste trabalho, a intensidade do campo magnético é 
simplesmente a intensidade do campo elétrico dividida por 
377 [4,5]. As unidades são diferentes, no entanto, sendo que o 
campo elétrico é dado em V/m (Volts por metro) e o campo  
magnético em A/m (Amperes por metro). Não faz sentido se 
falar em intensidade de campo eletromagnético, a menos que 
esteja implícita as intensidades dos campos elétrico e 
magnético separadamente. Na continuidade deste trabalho, 
serão utilizados sempre os dados do campo elétrico, ficando, 
porém, claro que a toda e qualquer variação do campo elétrico 
varia em igual proporção o campo magnético. 
   Apresentamos inicialmente um gráfico que aponta a variação 
da intensidade do campo elétrico gerado por uma dada antena 
à medida que se varia a distância à base da ERB. Para tanto, 
utilizando técnicas analíticas de análise de antenas, bem como 
utilizando o programa computacional GRADMAX [6,7], 
desenvolvido pelo autor, é apresentado o gráfico que segue 
(Figura 4), calculado a partir de uma antena instalada a dez 
metros de altura (h = 10m), distância do solo ao ponto 
analisado de um metro e meio (hP = 1,5m) e com uma 
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potência efetivamente irradiada de 2512 Watts [5] e um ângulo 
de inclinação da antena de 8º.  
 

Figura 4 - Intensidade de campo elétrico em função da distância x da base da 
ERB. A análise foi feita para uma antena instalada a 10 metros e com uma 

inclinação de 8º. 
 
   No gráfico em questão (Figura 4), o eixo horizontal mostra a 
distância x em metros da base da ERB e o eixo vertical mostra 
a intensidade de campo elétrico em V/m (Volts por metro). Da 
Figura 4, conclui-se que: 
 

•  a intensidade do campo elétrico é a mais baixa  
exatamente quando são menores as distâncias do 
ponto até a torre da antena (valores de x próximos a 
zero); 

• os valores da intensidade do campo elétrico vão 
aumentando progressivamente, atingindo o valor 
máximo de 1,850 V/m quando a distância x é de 20 
m; 

 
   A TABELA I mostra os valores da intensidade do campo 
elétrico para as distâncias x = 5 m, 30 m e 50 m.  Assim, 
quando se está a 1,5 m de altura e 5,0 metros de distância de 
uma torre de antena com as especificações dadas, a intensidade 
do campo elétrico é de 0,077 Volts por metro. À medida que a 
distância x vai aumentando (à medida que se afasta da base da 
antena), esse valor aumenta, até atingir 1,850 V/m a 20 metros 
da base da antena. Começa a diminuir, chegando a 1,615 V/m 

 
5 Essa especificação corresponde ao valor máximo admitido na 

regulamentação editada pela Anatel para o Serviço Móvel Pessoal [8], ou 
seja, corresponde à especificação de e.r.p. (potência efetivamente irradiada) 
de 64 dBm para antenas que operam na freqüência de 869 a 894 MHz (Banda 
A da telefonia móvel). com uma potência de entrada de 100 W. Por definição, 
e.r.p. [dBm] = 10 log (e.r.p. em mW), daí resultando que 64 dBm 
correspondem a 2512W (Nesse sentido, também, a bibliografia já citada nas 
notas [4,5]). 

a uma distância de 30 metros e a 1,076 V/m a cinqüenta 
metros, prosseguindo em queda. 

TABELA I 
INTENSIDADE DO CAMPO ELÉTRICO. 

 
 x [metros] Intensidade do Campo Elétrico 

[V/m] 

A 
 

5 
 

0,077 

B 30 1,615 
C 50 1,076 

  
 

III. ALTERAÇÕES DA INTENSIDADE DO CAMPO 
ELÉTRICO EM FUNÇÃO DAS DEMAIS VARIÁVEIS 

 

A. Variação da intensidade do campo elétrico em  
função da variação da altura da antena 

 
   O gráfico seguinte (Figura 5) mostra o comportamento da 
intensidade do campo elétrico em função da distância x da 
base da ERB para três diferentes alturas de antena, quais 
sejam, 10 m, 20 m e 30 m, mantendo-se as demais variáveis 
constantes[6].  
   A Tabela II lista os valores da intensidade do campo elétrico 
para as distâncias x = 5 m, 30 m e 50 m, bem como para o pico 
do campo em cada uma das torres.  
 A partir da comparação das três curvas da Fig. 5 e dos 
valores listados na Tabela II, constata-se que a intensidade do 
campo elétrico varia sensivelmente em função da variação da 
altura de instalação da antena, levando às seguintes 
conclusões: 
 

 

Figura 5 - Intensidade de campo elétrico em função da distância x da base da 
ERB considerando três diferentes alturas de instalação da antena. 

 
6 ponto de observação (ponto “P”) distante 1,5 m do nível do solo, 

inclinação da antena de 8º, potência efetivamente irradiada de 2512 W. 
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TABELA II 
INTENSIDADE DE CAMPO ELÉTRICO EM FUNÇÃO DA 

DISTÂNCIA X DA BASE DA ERB PARA DIVERSAS ALTURAS DA 
ANTENA E UMA INCLINAÇÃO DA ANTENA DE 8º. 

 

  Diferentes alturas de instalação da 
Antena 

   h = 10 m  h = 20 m h = 30 m 

 Distância 
da torre 

Intensidade do Campo Elétrico  
em Volts por metro 

A 5m 0,077 0,000635 0,0000474
9 

B 30m 1,615 0,705 0,207 
C 50m 1,076 0,833 0,492 

Pico variável 1,850 0,847 0,550 
 

 
♦ Um ponto situado a 50 metros de uma antena instalada a 

10 metros de altura está sujeito a uma intensidade do 
campo elétrico superior ao pico do campo que pode ser 
produzido por antenas semelhantes instaladas a 20 ou 30 
metros de altura. 

 
♦ O valor máximo da intensidade do campo elétrico (pico 

de cada curva) é menor à medida que se aumenta a altura 
de instalação da antena: 
• para uma antena instalada a 10 metros de altura, com 

as demais especificações já apontadas [7], o pico é de 
1,850 Volts por metro; 

• Caso essa mesma antena fosse instalada a 20 metros 
de altura, o pico seria reduzido a 0,847 Volts por 
metro; 

• Caso a antena fosse instalada a 30 metros de altura, o 
pico passaria a ser de 0,550 Volts por metro. 

 
♦ Os valores máximos (o pico de cada curva), a medida em 

que a altura de instalação da antena é maior, são atingidos 
em pontos mais distantes da torre: 
• para a antena instalada a  10 metros de altura, o ponto 

a 1,5m de altura do solo (ponto P, de análise) em que 
se observa a maior intensidade do campo elétrico 
(pico) está a 20 metros de distância da torre; 

• para a mesma antena instalada a 20 metros de altura, 
o pico passa a ser registrado a 44 metros de distância 
da torre; 

• para a antena instalada a 30 metros de altura, o pico 
está a 68 metros de distância da torre. 

 
♦ Tomando-se em consideração uma distância específica da 

torre de instalação da antena (de 50m, por exemplo), 
constata-se que a intensidade do campo elétrico não só 
tem valores diferentes como está em momentos distintos 
da curva: 
• para a antena instalada a 10 metros de altura, a 

intensidade do campo elétrico a 50 metros da antena é 
de 1,076 V/m e está em momento de curva 
descendente acentuada; 

 
7 ponto de observação (ponto “P”) distante 1,5 m do nível do solo, 

inclinação da antena de 8º, potência efetivamente irradiada de 2512 W. 

• para a antena instalada a 20 metros de altura, a 
intensidade do campo elétrico a 50 metros da antena é 
de 0,833 V/m e está praticamente no pico da curva, 
que é apenas 1,7% superior a ele (0,847 V/m) e foi 
atingido seis metros antes (44 m); 

• para a antena instalada a 30 metros de altura, a 
intensidade do campo elétrico a 50 metros da antena é 
de 0,492 V/m e ainda não atingiu o pico, que se 
verificará a 18 metros adiante (68 m). 

 

B. Variação da intensidade do campo elétrico em  
função da variação do ângulo de inclinação da antena 

 
   O próximo gráfico (Figura 6) mostra o comportamento da 
intensidade do campo elétrico em função da distância x da 
base da ERB para três diferentes ângulos de inclinação da 
antena, quais sejam, 8º, 4º e 2º, mantendo-se as demais 
variáveis constantes [8]. Em seguida, a Tabela III aponta os 
valores da intensidade do campo elétrico para as distâncias x = 
5 m, 30 m e 50 m da torre da antena, bem como para o pico da 
intensidade do campo elétrico correspondente a cada uma das 
alturas de instalação das antenas. 
 

 
Figura 6 - Intensidade de campo elétrico em função da distância x da base da 

ERB considerando três diferentes ângulos de inclinação da antena. 

 
   Aos dados mostrados, acrescenta-se que ainda que na 
representação gráfica isso não transpareça de modo tão claro, 
também há variação do pico de cada uma das curvas (ponto 
em que há maior intensidade do campo elétrico proporcionado 
pela antena) quanto à distância em que o mesmo se verifica. 
Assim, os valores máximos para as inclinações de 8º, 4º e 2º 
são verificados respectivamente à distância de x = 20 m, 23 m 
e 24 m. 
 

8 ponto de observação (ponto “P”) distante 1,5 m do nível do solo, altura 
da antena de 10m, potência efetivamente irradiada de 2512 W. 
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  Novamente se pode constatar que à medida que a inclinação 
é menor, menores são os picos das curvas, o que significa que 
são menores as intensidades dos campos elétricos ao nível do 
solo ou, como nos dados apurados, a 1,5 metros de altura do 
solo e tais picos são atingidos a distâncias mais distantes da 
torre. 

TABELA III 
INTENSIDADE DE CAMPO ELÉTRICO EM FUNÇÃO DA 

DISTÂNCIA X DA BASE DA ERB PARA UMA ALTURA DA ANTENA 
DE 10 M E DIVERSAS INCLINAÇÕES DA ANTENA. 

 

  Diferentes ângulos de inclinação 
da Antena 

  8º 4º 2º 

 Distância 
da torre 

Intensidade do Campo Elétrico  
em Volts por metro 

A 5m 0,077 0,033 0,021 
B 30m 1,615 1,448 1,349 
C 50m 1,076 1,034 0,997 

Pico variável 1,850 1,545 1,404 
 

C. Variação da intensidade do campo elétrico em função 
da variação da potência efetivamente irradiada da antena 

 
   O gráfico apresentado a seguir (Figura 7) mostra o 
comportamento da intensidade do campo elétrico em função 
da distância x da base da ERB para três diferentes potências 
efetivamente irradiadas da antena, quais sejam, 2512 W, 1256 
W e 754 W, mantendo-se as demais variáveis constantes [9]. 
Em seguida, a Tabela IV aponta as intensidades dos valores do 
campo elétrico para as distâncias x = 5 m, 30 m e 50 m da 
torre da antena, bem como para o pico do campo em cada uma 
das torres. 

 
Figura 7 - Intensidade de campo elétrico em função da distância x da base da 
ERB considerando três diferentes potências efetivamente irradiadas da 
antena. 

 
9 ponto de observação (ponto “P”) distante 1,5 m do nível do solo, altura 

da antena de 10m, ângulo de inclinação de 8º 

TABELA IV 
INTENSIDADE DE CAMPO ELÉTRICO EM FUNÇÃO DA 

DISTÂNCIA X DA BASE DA ERB PARA UMA ALTURA DA ANTENA 
DE 10 M E DIVERSAS POTÊNCIAS DE ENTRADA. 

 

  Diferentes potências 
efetivamente irradiadas 

  2512 W 1256 W 754 W 

 Distância 
da torre 

Intensidade do Campo Elétrico  
em Volts por metro 

A 5m 
0,077 0,018 0,014 

B 30m 1,615 1,142 0,885 
C 50m 1,076 0,761 0,589 

Pico 20m 1,850 1,303 1,009 
 

   Nota-se, a partir da Figura 7 que o pico das curvas, 
representando o máximo de intensidade do campo elétrico, 
ocorre sempre a uma mesma distância da base da ERB 
independente da potência da antena. 

 
• As três curvas têm esse pico a 20 m de distância da 

torre. 
 

   Conclui-se, também, que quanto menor é a potência da 
antena, menor é o valor da intensidade do campo elétrico a 
uma mesma distância da base da ERB: 

 
• para uma antena com potência efetivamente irradiada 

de 2512 W o pico é de 1,850 Volts por metro; 
• para uma antena com potência efetivamente irradiada 

de 1256 W o pico é de 1,303 Volts por metro; 
• para uma antena com potência efetivamente irradiada 

de 754 W o pico é de 1,009 Volts por metro. 

IV. CONCLUSÕES 
   As propriedades direcionais de radiação de antenas rádio-
base foram apresentadas e discutidas em detalhe neste 
trabalho. Foram consideradas diversas variáveis além da usual 
distância à base da torre da estação rádio-base (ERB). Foi 
demonstrado que o máximo da intensidade do campo elétrico 
ocorre a distâncias diferentes da base da ERB dependendo 
destas outras variáveis, levando à conclusão que se fixar uma 
distância mínima de regiões povoadas para a instalação de 
ERBs não é a maneira adequada para se assegurar a segurança 
e o bem-estar da população. O re-posicionamento de uma ERB 
para uma distância de 50 m, por exemplo, pode na realidade 
aumentar a intensidade do campo elétrico em mais de mil 
vezes na área que se deseja proteger. Isto demonstra a 
arbitrariedade e a falta de consistência técnica na imposição de 
distâncias mínimas de proteção. O critério científico correto e 
seguro é o de se limitar o valor da intensidade do campo 
elétrico máximo resultante de todas as antenas em operação na 
faixa de freqüências considerada [3]. 
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Abstract—In 2005 the Brazilian government supported many 

research consortia in order to develop a Digital Television System 
employing advanced technologies for multimedia broadcasting. 
One of the proposals for the physical layer of this system was 
entitled Innovative Modulation for the Brazilian Digital TV 
System (MI-SBTVD). The MI-SBTVD Project includes high 
performance error-correcting codes, transmit spatial diversity 
and multi-carrier modulation. The objective of this article is to 
present the synchronization techniques that were used in the first 
proof-of-concept for the MI-SBTVD System. We present the 
simulated performance results for both the AWGN and multipath 
channels. Finally, we also comment on the implementation details 
of the synchronization scheme using Field Programmable Gate 
Array (FPGA) devices. 

Index Terms— OFDM Synchronization, Digital Television, 
SBTVD.  

Resumo—Em 2005 o governo brasileiro financiou um grupo de 
consórcios formado por vários pesquisadores para desenvolver 
um Sistema de Televisão Digital incorporando o estado da arte 
das tecnologias atuais. Uma das propostas para a camada física 
deste sistema foi chamada de Modulação Inovadora para o 
Sistema Brasileiro de TV Digital (MI-SBTVD). O projeto MI-
SBTVD utiliza uma codificação de canal de alto desempenho, 
diversidade espacial e modulação com múltiplas portadoras. O 
objetivo deste artigo é apresentar a técnica de sincronização 
utilizada na primeira prova de conceito do protótipo do MI-
SBTVD. O desempenho do receptor empregando a técnica de 
sincronização proposta é avaliada, tanto em canais AWGN como 
em  canais com múltiplos percursos . Finalmente, são 
apresentados os detalhes da implementação do protótipo em 
FPGA - Field Programmable Gate Array. 

Palavras chave— Sincronização, OFDM, SBTVD. 

I. INTRODUÇÃO 
Desde os anos 80, a transição do sistema analógico de TV 

para o digital tem sido discutida e implementada em diferentes 
países. Basicamente, há três padrões que disputam o panorama 
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internacional: o americano ATSC [2], o europeu DVB-T [3], e 
o padrão japonês ISDB-T [4]. Estes três sistemas fazem uso da 
mesma tecnologia de compressão de vídeo, o MPEG-2. Por 
outro lado, eles diferem com respeito às técnicas de 
modulação e codificação de canal. 

O padrão ATSC é baseado em uma única portadora com 
modulação 8-VSB (Vestigial Side Band com 8 níveis)[5], 
enquanto o DVB-T e ISDB-T são baseados na técnica de 
transmissão OFDM (Orthogonal Frequency Division 
Multiplexing) [6] com vários níveis de modulação QAM. No 
ano de 2005 o governo brasileiro contratou vinte consórcios, 
compostos por um grande número de pesquisadores, para dar 
início ao desenvolvimento do Sistema Brasileiro de Televisão 
Digital (SBTVD). O desenvolvimento deveria incorporar o 
estado da arte das técnicas de transmissão para sinais digitais, 
com o objetivo de prover melhorias consideráveis frente aos 
padrões mais antigos.   

O Consórcio MI-SBTVD foi composto pelo Instituto 
Nacional de Telecomunicações (INATEL), a Universidade 
Estadual de Campinas (UNICAMP), a Universidade Federal 
de Santa Catarina (UFSC), a Universidade Federal do Paraná 
(UTFPR) e a empresa Linear Equipamentos Eletrônicos. O 
MI-SBTVD utiliza código LDPC para codificação de canal e 
sistema OFDM combinado com técnicas de codificação 
espaço temporal (STC) [7] no processo de modulação. O 
sistema STC-OFDM [8] com diversidade espacial na 
transmissão é uma técnica muito eficiente para situações onde 
é necessária uma alta taxa de transmissão em canais móveis e 
em ambientes fortemente seletivos no tempo e na freqüência. 

Para garantir uma demodulação correta no receptor, o 
sistema precisa compensar os atrasos de propagação, o efeito 
Doppler e as variações na freqüência do oscilador local. Estes 
objetivos só podem ser alcançados pelo uso de uma técnica de 
sincronização corretamente projetada, dado que o sincronismo 
representa um papel muito importante em sistemas OFDM [9] 
[10].  O início do tempo do símbolo OFDM e a freqüência do 
oscilador local devem ser estimados pelo circuito de 
sincronização para que o processo de demodulação tenha 
sucesso. Pois somente após a sincronização é que o restante 
dos processos - FFT , estimação da resposta em freqüência do 
canal, decodificações e detecção - pode ser efetivado. Os 
diagramas em blocos do transmissor e do receptor do sistema 
STC-OFDM proposto são mostrados nas Figuras 1 e 2, 
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respectivamente. Um fato importante a enfatizar é que as 
técnicas de sincronização convencionais para sistema com uma 
única antena de transmissão não são aplicadas diretamente ao 
STC-OFDM. Características particulares da modulação STC-
OFDM devem ser levadas em conta no projeto do sistema de 
sincronização.   

Codificador 
Espaço-

Temporal

IFFT

IFFT

Prefixo 
Cíclico

Prefixo 
Cíclico

D/A

D/A

Up
converter

Up
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Fig. 1. Diagrama de blocos do Transmissor STC-OFDM.  
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Fig. 2. Diagrama de blocos do Receptor STC-OFDM. 
 
O principal objetivo deste artigo é apresentar os detalhes do 

esquema de sincronização proposto no receptor de TV digital 
para o sistema MI-SBTVD. Os aspectos teóricos e práticos de 
implementação em hardware, alguns resultados interessantes 
para canais AWGN e com múltiplos percursos também são 
apresentados e discutidos. 

 

II. SINCRONIZAÇÃO PARA RECEPTORES OFDM COM CÓDIGOS 
ESPAÇO-TEMPORAIS 

O sincronismo é um das partes mais importantes de um 
receptor para OFDM. É um processo indispensável que é 
usado para compensar a presença de imperfeições de sistema, 
tais como desvios do oscilador local, efeito Doppler e atrasos 
na propagação do sinal.   

Chamando de errof  o desvio de freqüência entre o 

transmissor e o receptor, θ  o desvio de fase e erroτ  o desvio 

de tempo, pode-se então caracterizar o sinal recebido ( )tr  
como: 

 
 ( ) ( ) ( )tnetstr tfj erro +−= +θπτ 2 ,  (1) 
 
onde ( )ts  é o sinal transmitido e ( )tn  é um ruído branco 
gaussiano aditivo. Neste artigo não será levada em conta a 
sincronização de fase, dado que isto pode ser facilmente 
realizado pelo estimador de canal sem qualquer perda de 
desempenho. Então, daqui em diante não será considerada a 
fase θ  nas equações.   

Como mostrado em [9] e [10], é possível observar que o 

desvio de freqüência entre a freqüência do sinal recebido e do 
oscilador local no receptor  pode destruir a ortogonalidade 
entre as subportadoras, causando ICI (Inter-Carrier 
Interference) no sinal recebido. Se o desvio de tempo não é 
compensado no caso em que é maior que o prefixo cíclico, 

CPT , então ICI e ISI (Interferência entre Símbolos OFDM) 
aparecem juntas [9] [10].   

As técnicas de sincronização podem ser divididas em duas 
categorias, quais sejam, as técnicas cegas, que não utilizam um 
sinal piloto, chamadas na literatura de non-pilot aided [11]-
[13] e as técnicas supervisionadas. Nestas últimas o receptor 
tem um conhecimento a priori de algumas informações dos 
sinais pilotos, que podem ser multiplexadas no tempo ou em 
freqüência [14]-[16]. No caso específico das técnicas cegas, 
alguns algoritmos exploram propriedades de correlação 
induzidas pela inserção de prefixo cíclico.   

Como apresentado na Figura 1 e de acordo com [9] e [10], o 
processo de sincronismo pode ser dividido em duas partes, 
quais sejam, Carrier Frequency Offset (CFO), que corrige 

errof , e a FFT (Fast Fourier Transform) Window Timing 

(FFT-WT) que minimiza erroτ  e obtém errof .  
A sincronização de tempo e freqüência pode ser feita em 

duas fases, uma chamada de sincronização grosseria e outra 
chamada de sincronização fina. Enquanto a sincronização 
grosseria é feita no domínio do tempo, a fina é realizada no 
domínio da freqüência [10]. A sincronização fina permite 
obter uma estimação mais precisa,, i.e., mais robusta aos 
efeitos do ruído. Contudo, neste trabalho não foram utilizadas 
as técnicas de sincronização fina, o que significa que os 
resultados aqui obtidos podem ser ainda melhores. 

A. Perdas Causadas pelos Erros de Sincronização 

Valores elevados de errof  aumentam a ICI e valores 

elevados de erroτ  aumentam a ICI e ISI, resultando assim em 
uma degradação do desempenho. De acordo com [10] é 
possível descrever a degradação do desempenho em canais 
AWGN em termos da SNR (Relação Sinal/Ruído), como uma 
função de errof  e erroτ  que é determinada pelas seguintes 
equações: 
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A Equação (2) ilustra a degradação da SNR na m-ésima 
portadora causada pelo desvio de freqüência e a Equação (3) 
apresenta a degradação da SNR na m-ésima portadora quando 
a ISI está presente na janela da FFT causada pelo desvio de 
tempo. Nestas equações, ST  representa o período de um 
símbolo OFDM, N representa o número total de portadoras, 

( )mES é a energia média da m-ésima portadora e 0N  
representa a densidade espectral de potência do ruído AWGN  
no canal . Como pode ser analisado a partir das Equações (2) e 
(3), as degradações causadas por errof  e erroτ  são 
consideráveis. O importante é ressaltar que quando 

CPerro T≤τ , o erro de tempo resulta apenas em uma distorção 

de fase que pode ser facilmente corrigida pelo estimador de 
canal. 

III. PARÂMETROS DO PROCESSO DE SINCRONIZAÇÃO PARA A 
IMPLEMENTAÇÃO 

Para implementar a sincronização de tempo e correção do 
CFO, foi escolhida uma técnica de máxima verossimilhança 
apresentada em [13]. Esta técnica permite estimar de forma 
conjunta o desvio de tempo e de freqüência por meio da 
propriedade de correlação do prefixo cíclico, como mostrado 
na Figura 3.  
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Fig 3. Técnica de Correlação do Prefixo Cíclico. 
 

As técnicas clássicas de sincronização usam o critério de 
máxima verossimilhança para calcular errof  e erroτ , como 
apresentado em [10] e [13]. Em [13], o desvio de freqüência 

estimado, errof̂ , e o desvio de tempo estimado erroτ̂  são 
obtidos pelas seguintes equações: 
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π

ˆ
2
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( ) ( ){ }( )erroerroerro τρφτγτ −= 2maxargˆ ,    (7) 
 

onde ∠  representa o argumento de um número complexo, 
ρ  é uma constante que depende da SNR e representa a 

magnitude da correlação entre as amostras ( )kν  e 

( )Nk +ν , N é a duração da FFT e M é o tamanho do prefixo 
cíclico. 

A escolha da técnica de sincronização deste projeto tem 
como base um  compromisso que envolve a complexidade de 
implementação, robustez e o desempenho do sistema. 
Tomando como base que o sistema proposto, o MI-SBTVD, 
não transmite uma seqüência de treinamento, uma técnica cega 
é obrigatória para a sincronização de tempo e CFO. Os 
algoritmos implementados, com base nas Equações (4), (5), 
(6) e (7), são mostrados nas Figuras 4 e 5. 
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Fig. 4. Esquema de Sincronismo da FFT-WT. 
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Fig. 5. Esquema de Sincronismo do CFO. 
 

Em termos de complexidade, esta técnica tem um baixo 
custo computacional devido à utilização de somas móveis para 
a estimativa dos valores das correlações necessárias. Em 
canais com múltiplos percursos, a perda de desempenho 
parece ser desprezível. Em [13], para um canal com um perfil 
de decaimento exponencial com um comprimento de 15 
amostras, a perda de desempenho situa-se ao redor de 1,2dB 
para uma SNR de 25dB.   

Após a aquisição, quando os símbolos pilotos no domínio 
da freqüência e a estimação de canal já estão disponíveis, 
pode-se então adotar técnicas supervisionadas (por exemplo, 
[17]) para refinar a sincronização de tempo e CFO. Porém, tal 
aproximação aumentaria a complexidade do sistema, dado que 
seriam incluídos mais algoritmos para a sincronização e novos 
circuitos para controle.  
 

A. Detalhes da Implementação 
Devido a algumas características de operação do sistema 

proposto, pode-se reduzir a complexidade da técnica 
apresentada em [13]. Em primeiro lugar, pode-se notar que o 
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coeficiente de correlação ρ é uma função da SNR. 
Conseqüentemente, para seu cálculo é necessário calcular a 
SNR e fazer uma divisão que não é uma tarefa computacional 
simples. Porém, o valor de ρ é quase igual a 1 para valores 
pequenos de SNR (por exemplo, para 12dB ρ = 0,94). Assim, 
seu impacto no desempenho pode ser desprezível.  

A segunda simplificação é feita no cálculo do erroτ̂ . Dado 

que o valor da correlação dado por ( )nγ  é um número 
complexo, então o uso de uma função de módulo como 
definido em (7) requereria uma função de raiz-quadrada. 
Assim, para reduzir a complexidade, esta operação foi 
aproximada pelo módulo da parte real mais o módulo da parte 
imaginária, como mostrada na Figura 6. No pior caso para tal 

aproximação, o erro relativo não é maior que 2 . Contudo, 
ao se implementar a correção do CFO em malha fechada, 
temos ( )nγ  tende para um número real quando o CFO é 
corretamente estimado. Deste modo, a parte imaginária tende a 
zero, fazendo com que o erro resultante da aproximação tenda 
também a zero.  

O valor de correlação dado por ( )nγ  é igual a uma amostra 
do símbolo de OFDM, que é igual a T = 63/512µs. Qualquer 
valor para o desvio de tempo menor que o período de uma 
amostra pode ser compensado pelo estimador de canal.  O 
processo de correção no CFO é ilustrado na Figura 6. 
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Fig. 6. Proposta da Técnica de Correlação. 
 

Com o objetivo de melhorar a robustez do valor máximo 
estimado em (7), foi implementado um circuito de média por 
blocos em quatro sucessivos símbolos OFDM, como 
apresentado na Figura 4. Os resultados simulados para esta 
técnica são mostrados na Figura 8.  

Neste projeto também foi desenvolvido um esquema de 
sincronização levando em consideração a atualização das 
palavras códigos do esquema STC de Alamouti. Isto deve ser 
feito porque a estimação de canal é executada a uma taxa 
especificada pelo esquema de Alamouti, e qualquer 
atualização dentro da palavra código do Alamouti implica em 
uma quebra de ortogonalidade do esquema de codificação. 

A freqüência estimada pelo CFO, errof̂ , é alimentada em 
um filtro, que é composto de um integrador digital escalonado. 
A saída é inserida então em um DDS (Direct Digital 
Synthesizer) que possui um funcionamento semelhante a um 
VCO (Voltage Controlled Oscillator). O DDS gera os sinais 
de co-seno e seno que são aplicados aos componentes em fase 
e quadratura do sinal recebido, corrigindo assim o CFO. A 
malha composta da estimação do CFO, filtro, DDS e Correção 
de CFO é chamada de Digital Phase Locked Loop (DPLL).  

Nos tópicos seguintes serão apresentadas algumas curvas de 
desempenho do esquema de sincronização proposto. Os 
resultados foram obtidos para alguns dos canais usados nos 
testes para TV digital realizados no Brasil [1] (Tabela I).   
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Fig. 7. Índice de tempo detectado para um símbolo OFDM, utilizando o 
somador de blocos com quatro símbolos OFDM. 
 
 

TABELA I  
PERFIL DE POTÊNCIA DOS CANAIS SIMULADOS. 

 
Nome Desc. P1 P2 P3 P4 P5 P6 

Atraso (µs) 0 0,15 2,22 3,05 5,86 5,93 Brasil 
A Atenuação (dB) 0 13,8 16,2 14,9 13,6 16,4 

Atraso (µs) 0 0,3 3,5 4,4 9,5 12,7 Brasil 
B Atenuação (dB) 0 12 4 7 15 22 
 
 

IV. TESTES DE DESEMPENHO 
Nas Figuras 8 e 9 são apresentadas as variâncias 

normalizadas do tempo e da freqüência estimados em função 
da SNR. Foram feitas simulações para vários canais com 
múltiplos percursos. Foi utilizado um período da amostra, T, 
para a normalização da variância do tempo e utilizada a banda 
da sub-portadora (3968Hz) para a normalização da variância 
da freqüência.   

Os resultados mostram um pouco de degradação de 
desempenho para canais com grande dispersão temporais, em 
particular para o canal B que possui múltiplos percursos 
severos, apresentando o pior desempenho. Todavia, a 
variância do tempo estimado é menor que o período T e a 
variância da freqüência é menor que a banda da sub-portadora. 
Assim, pode-se concluir que este resultado não deverá 
degradar consideravelmente a taxa de erro de bit.  
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Fig. 8. Variância do tempo estimado. 
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Fig. 9. Variância da freqüência estimada. 

 

V. ASPECTOS DA IMPLEMENTAÇÃO EM FPGA 
O sistema proposto foi implementado em uma placa de 

desenvolvimento, Nallatech toolkit [18], que é composta de 
uma placa com dois conversores A/D e dois conversores D/A, 
várias interfaces digitais, e uma FPGA Xilinx Virtex 4 SX35 
[19].   

O protótipo desenvolvido é formado de um estágio de FI 
(Freqüência Intermediária) com um Digital Down-converter 
(DDC), um estágio de sincronização de tempo e freqüência, 
estimador de canal, um estágio de demodulação OFDM e um 
decodificador espaço temporal utilizando a técnica de 
Alamouti. Para uma prototipação rápida foi utilizada a 
ferramenta Xilinx de DSP Design Flow que auxilia no 
desenvolvimento de sistemas complexos através de 
Matlab/Simulink. 

O resumo de percentuais de utilização do protótipo, em 
termos de hardware, é apresentado na Tabela II. A maioria dos 
dispositivos de BRAMs da FPGA, apresentadas na Tabela II 
(58 de 94 BRAMs), é usada pelos algoritmos de 

sincronização, enquanto a maioria dos elementos de lógica 
(11.132 de 13.063 slices)  é usada pelo restante do protótipo. 

 
TABELA II 

RECURSOS DE FPGA UTILIZADOS PELO PROTÓTIPO DESENVOLVIDO. 
 

 Usado Disponível Utilização 
Número de 

slices 
ocupados 

13063 15360 85% 

Número de 
BRAMs 94 192 48% 

Número de 
DSP48s 47 192 24% 

 
O algoritmo de sincronização é responsável pela utilização 

de um grande número de BRAMs [18], devido aos algoritmos 
de correlação entre N amostras separadamente e a média por 
blocos feita a cada quatro símbolos OFDM. Esta estratégia de 
implementação de hardware foi bastante interessante devido ao 
grande número de BRAMs na FPGA utilizada. Se uma grande 
quantidade de BRAMs não estivesse disponível, um número 
grande de slices (medida de dispositivos lógicos para as 
FPGAs da Xilinx) seria consumido para executar  
funcionalidades de memória. Este tipo de abordagem não seria 
possível devido ao grande número de slices consumidos pelo 
protótipo, algo em torno de 73% do total da FPGA. 

A primeira prova de conceito para o MI-SBTVD foi 
implementada em janeiro de 2006. Na transmissão um módulo 
de RF foi anexado ao front-end do transmissor utilizando 
misturadores, amplificadores de potência e osciladores para 
transmitir um sinal de DTV na portadora de 512,8137MHz. 
No caso da recepção, o módulo de RF, desenvolvido pela 
empresa Linear, foi anexado à parte de FI do protótipo. O sinal 
analógico da saída do módulo de RF, centrado em 
8,126984MHz, é amostrado pelo down-converter do protótipo 
a uma taxa de amostragem quatro vezes superior. A referência 
de relógio externa para o protótipo foi de 65,015873MHz. 
Nesta primeira prova de conceito o esquema de sincronismo 
implementado teve um desempenho satisfatório.   

VI. CONCLUSÕES 
Este artigo apresentou o esquema de sincronismo projetado, 

simulado e implementado para o MI-SBTVD. Foram 
mostrados os aspectos de projeto, resultados de simulação e 
detalhes de implementação em hardware usando FPGA. 
Melhorias adicionais estão sendo investigadas com o objetivo 
de refinar os parâmetros calculados e melhorar as condições de 
quantização das variáveis no FPGA. Além disso, outras 
técnicas estão sendo estudadas para melhorar a robustez do 
esquema de sincronização desenvolvido. 
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Codificação LDPC em Sistemas de Televisão Digital
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Marcelo C. Paiva e José S. G. Panaro

Abstract— In this paper, we describe the design methodology
and hardware implementation of a low-density parity-check
(LDPC) code for a digital television (DTV) system. We begin
the paper describing LDPC codes and the design strategies we
used. We also provide some simulation results that show that
the proposed code greatly outperforms codes used by other
DTV standards. Finally, we provide details of the hardware
implementation of the code.

Index Terms— LDPC codes, Digital Television, FPGA, SBTVD.

Resumo— Neste artigo descreve-se a metodologia de projeto
e implementação em hardware de um código de matriz de
paridade de baixa densidade (LDPC) aplicado a um sistema de
televisão digital. Começamos o artigo descrevendo códigos LDPC
e as estratégias de projeto empregadas. Também fornecemos
alguns resultados de simulação que mostram que o código
proposto fornece um desempenho significativamente superior ao
empregado em outros padrões de televisão digital. Finalmente,
fornecemos detalhes sobre a implementação em hardware do
código proposto.

Palavras chave— Códigos LDPC, FPGA, SBTVD, Televisão
Digital.

I. INTRODUÇÃO

Códigos de matriz de paridade de baixa densidade, ou

códigos LDPC (do inglês, low-density parity-check codes),

como são mais conhecidos, foram introduzidos por Gallager

em 1962 [1] [2], quando o próprio Gallager também intro-

duziu o seu algoritmo de decodificação, conhecido hoje como

algoritmo Soma-Produto (SPA) ou belief propagation. Embora

introduzido há mais de 3 décadas, o tema permaneceu prati-

camente estático, sem receber maior atenção da comunidade

cientı́fica, até a sua “redescoberta” por Mackay [3], no fim dos

anos 90. O grande impulso dessa redescoberta foi o progresso

dos códigos turbo, outra famı́lia de códigos cuja decodificação

se baseia em um algoritmo iterativo e que apresenta desempe-

nho próximo ao limite de Shannon. Observou-se desde então

que códigos LDPC eram capazes de atingir o mesmo nı́vel de

desempenho dos códigos turbo, com praticamente a mesma

complexidade, porém com a vantagem de permitir um ajuste

mais fino do compromisso entre complexidade e desempenho.

Além disso, progressos mais recentes introduziram estruturas

especiais de matrizes de paridade, como é o caso dos códigos

eIRA (do inglês, extended Irregular Repeat-Accumulate) [9],

utilizados no projeto aqui apresentado, que permitem reduzir

não só a complexidade do processo de decodificação, mas

também do processo de codificação.

Tarciano F. Pegoraro, Fábio A. L. Gomes, Fábio Lumertz, Renato R. Lopes,
Fabrı́cio A. Oliveira e Roberto Gallo estão vinculados à Universidade Estadual
de Campinas - UNICAMP, Campinas, SP, Brasil, 13083-852, (tarciano, adria-
nol, lumertz, rlopes, fabricio@decom.fee.unicamp.br), (gallo@ic.unicamp.br).
Marcelo C. Paiva e José S. G. Panaro estão vinculados ao Instituto Nacional de
Telecomunicações - INATEL, Santa Rita do Sapucaı́, MG, Brasil, 37540-000.

Outra área onde vários progressos vêm sendo produzi-

dos recentemente é a dos algoritmos de decodificação. A

generalização do algoritmo SPA forma a classe dos algoritmos

de passagem de mensagens, que, entre outros, inclui o algo-

ritmo Min-Sum (ou Mı́nimo-Soma, em português). O Min-

Sum pode ser visto como uma aproximação do SPA de menor

complexidade e com desempenho um pouco pior, porém com

grande utilidade em casos onde os recursos computacionais

são mais restritos. Uma grande parcela das pesquisas recentes

relacionadas a LDPC se concentra no tema dos algoritmos de

passagem de mensagens, principalmente no desenvolvimento

de versões de menor complexidade, utilizando mensagens

compostas por um número reduzido de bits, e que possam

ser implementados em hardware, na forma de ASICs (do

inglês, Application-Specific Integrated Circuit) e FPGAs (do

inglês, Field-Programmable Gate Arrays). Entre os aspectos

que devem ser considerados pelo projetista estão as limitações

de memória, área de silı́cio e tempo de processamento.

Outro desafio do projeto de sistemas práticos usando

códigos LDPC é a implementação do codificador. Várias

propostas [5] [6] foram desenvolvidas com o intuito de reduzir

sua complexidade, que a principio é proporcional ao quadrado

do comprimento do código, que pode chegar à ordem de

dezenas de milhares de bits por bloco. Entre as propostas

mais satisfatórias está o uso da classe estendida de códigos

de repetição e acumulação irregulares (eIRA), que é usada

neste projeto e é descrita na Seção II.

Neste artigo, detalhamos a implementação de um sistema

prático de codificação e decodificação LDPC, desenvolvido

como parte de um sistema de transmissão para televisão

digital. Oferecemos uma descrição completa do processo

de desenvolvimento, partindo do projeto do código até a

implementação em hardware do codificador e do decodifica-

dor. Como ponto de partida, nos baseamos na classe de códigos

eIRA, parcialmente inspirados pelos códigos LDPC utilizados

na proposta para o padrão DVB-S2 [7]. Como é mostrado no

restante do artigo, muitas das restrições impostas ao projeto

do código estão diretamente relacionadas às limitações do

hardware onde implementamos nossa prova de conceito. Por

isso, o processo de desenvolvimento seguiu vários ciclos entre

a fase de projeto da matriz de paridade, as simulações de

desempenho, e o projeto do hardware, até que pudéssemos

chegar a um resultado satisfatório, que pudesse ser testado em

um ambiente real.

Os conceitos básicos dos códigos LDPC são discutidos em

mais detalhes nas Seções II and III. A Seção IV descreve

o método utilizado para projetar códigos eIRA estruturados,

com desempenho otimizado para as restrições impostas. Os

resultados de desempenho dos códigos projetados são mos-

trados na Seção V. A Seção VI descreve os detalhes da
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Fig. 1. Grafo de Tanner para o código de Hamming (7, 4).

implementação em hardware do decodificador. Finalmente, a

Seção VII apresenta nossas conclusões e comentários sobre o

projeto.

II. CÓDIGOS LDPC

Nesta seção descreveremos os códigos LDPC em mais

detalhes. Começaremos com uma definição genérica e algumas

propriedades destes códigos. Então, discutiremos o processo

de codificação e decodificação.

Códigos LDPC (n, k) são códigos de bloco lineares e

binários. Desta forma, estes códigos podem ser vistos como

um conjunto de vetores binários c que satisfazem cH
T = 0,

onde H é uma matriz binária (n− k)× n chamada matriz de

paridade e as operações de soma e produto são binárias. A

caracterı́stica que define os códigos LDPC é o fato de que sua

matriz de paridade é esparsa, ou seja, o número de valores não

nulos é muito menor que o número total de valores na matriz

H.

Quanto à regularidade, existem dois tipos de códigos LDPC:

regulares e irregulares. Em códigos regulares, todas as linhas

e colunas de H têm o mesmo número de uns, embora este

número possa ser diferente para ambas. Se o número de uns

muda entre colunas e/ou linhas de H, o código é dito irregular.

A decodificação de códigos LDPC assim como algumas

com suas caracterı́sticas, são descritas em termos de seus

grafos de Tanner [8]. Um grafo de Tanner é um grafo bipartido

que contém dois tipos de nó: nós de cheque e nós de variável.

Qualquer código de bloco linear binário tem um grafo de

Tanner correspondente, o qual é construı́do a partir de sua

matriz de paridade H. Cada bit na palavra-código corresponde

a um nó de variável, e cada equação de paridade corresponde

a um nó de cheque. Um nó de variável é conectado a um nó de

cheque no grafo de Tanner se, e somente se, o correspondente

bit da palavra-código faz parte da correspondente equação de

paridade. A Figura 1 mostra o grafo de Tanner associado ao

código de Hamming (7, 4), cuja matriz de paridade é dada por

H =





1 0 0 1 1 0 1
0 1 0 1 0 1 1
0 0 1 0 1 1 1



 . (1)

Na Figura 1, as linhas mais grossas correspondem à segunda

linha de H. Em [4], é mostrado que o desempenho de

códigos LDPC é determinado pela chamada distribuição de

densidades, que são polinômios que provém uma descrição da

estrutura do grafo de Tanner. De fato, define-se o grau de um

nó como o número de ramos conectados a ele. Assim, o grau

de um nó de variável é o número de equações de paridade do

qual o bit correspondente faz parte, enquanto que o grau de um

nó de cheque é o número de bits envolvidos na correspondente

equação de paridade. Seja λi (ρi) a fração de ramos conectados

a nós de variável (nós de cheque) de grau i. Então,

λ(x) =
∑

i

λix
i−1 (2)

é a distribuição de graus dos nós de variável, e

ρ(x) =
∑

i

ρix
i−1 (3)

é a distribuição de graus dos nós de cheque. Já que estes

polinômios são determinantes no desempenho de um código

LDPC, vários algoritmos foram propostos para determinar a

distribuição ótima. Alguns destes algoritmos serão discutidos

na Seção III.

A. Decodificação de códigos LDPC

O principal objetivo em qualquer algoritmo de decodificação

é determinar uma estimativa da probabilidade máxima a pos-

teriori (MAP) dos bits transmitidos, já que ela minimiza a pro-

babilidade de erro de bit. Para sistemas binários, a estimação

MAP de ci, o i-ésimo bit da palavra-código transmitida, pode

ser feita a partir de

Li = log
Pr(ci = 0|r)

Pr(ci = 1|r)
, (4)

onde r é a seqüência recebida. Assim, a estimação MAP é

ci = 0 se Li > 0, e ci = 1 caso contrário. Na literatura, Li é

chamada razão do log das verossimilhanças (LLR, do inglês

log likelihood ratio). O cômputo exato da LLR é um problema

NP completo e, assim, impraticável. Entretanto, baseado no

grafo de Tanner, é possı́vel derivar-se algoritmos iterativos

capazes de obter uma boa aproximação da LLR.

Os algoritmos iterativos são baseados numa troca de mensa-

gens entre nós de variável e nós de cheque, como ilustrado na

Figura 2. Desta forma, a Figura 2(a) mostra o procedimento

para um nó de variável de grau wv . Nesta Figura, nós vemos

que o nó de variável combina a informação vinda dos nós

de cheque, ui, i = 2, . . . wv com a observação do canal,

−2ri/σ2 (considerando uma modulação onde 0 → −1 e

1 → 1), para formar uma mensagem que é enviada novamente

para o primeiro nó de cheque, v1. A Figura 2(b) mostra

a operação equivalente em um nó de cheque de grau wc.

A principal diferença entre as figuras está na forma pela

qual as mensagens são combinadas, e no fato de que os

nós de cheque não tem acesso à informação do canal. A

Figura 2 também ressalta o importante conceito de informação

extrı́nseca. Como visto nestas figuras, para ambos os tipos de

nó, a mensagem de saı́da de um dado ramo não é função

da mensagem de entrada do mesmo ramo. Isto significa que

todas as mensagens correspondem a informação extrı́nseca, o

que impede realimentação positiva de informação.

Talvez o principal algoritmo de decodificação para códigos

LDPC seja o algoritmo soma-produto (SPA) [3] [2]. Este

algoritmo considera que as mensagens em todos os ramos

são independentes, e suas mensagens são os valores “exatos”

da informação extrı́nseca. Esta consideração de independência
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Fig. 2. Ilustração do algoritmo message passing.

é sempre verdadeira em grafos sem ciclos, para os quais o

SPA produz valores exatos para a LLR em um número finito

de iterações. Infelizmente, grafos correspondentes a códigos

práticos costumam ter ciclos. Mesmo nestes casos, os valores

aproximados obtidos pelo SPA são consideravelmente bons,

embora ciclos pequenos piorem seu desempenho.

Para um nó de variável j, o SPA computa a mensagem deste

nó para um nó de cheque i como

vi =
∑

j 6=i

uj . (5)

A mensagem proveniente de um nó de cheque para um nó de

variável é dada por

ui = 2 tanh−1





∏

j 6=i

tanh
(vj

2

)



 . (6)

Claramente, a complexidade do SPA, e de outros algoritmos

iterativos baseados em grafos, depende do número de ramos

incidente nos nós: poucos ramos significa baixa complexidade.

Entretanto, poucos ramos também significa que a matriz

de paridade é esparsa. Isto explica porque códigos LDPC

podem ser decodificados por algoritmos quase-MAP de baixa

complexidade.

B. Codificação de códigos LDPC

Como visto anteriormente, a decodificação de códigos

LDPC é relativamente simples. Infelizmente, a codificação de

códigos LDPC em geral não é assim tão simples. De fato,

considere que queremos obter a matriz geradora sistemática

G correspondente a H. Começamos decompondo H como

H = [H1 H2] , (7)

onde H1 e H2 são matrizes binárias de dimensões (n−k)×k
e (n − k) × (n − k). Então, G é dada por

G =
[

Ik H
T
1 H

−T
2

]T
. (8)

Infelizmente, a inversa de uma matriz esparsa não é esparsa,

fazendo com que a codificação por força-bruta empregando G

seja uma tarefa de alta complexidade.

Desta forma, vários códigos LDPC com baixa complexidade

de codificação têm sido propostos. Normalmente, a baixa

�� �
�

⊕ �______
��

�

	 
���	


Fig. 3. Codificador para códigos LDPC do tipo eIRA.

complexidade é obtida impondo alguma estrutura à matriz

de paridade. Em nosso trabalho, usamos o códigos extended

irregular repeat-accumulate (eIRA) de [9]. Para estes códigos,

a sub-matriz H1 ainda é aleatoriamente gerada de acordo com

uma distribuição de graus pré-determinada. Já a matriz H2, por

outro lado, é dada por

H2 =



















1 0 0 · · · 0 0
1 1 0 · · · 0 0
0 1 1 · · · 0 0
...

...
...

. . .
...

...

0 0 0 · · · 1 0
0 0 0 · · · 1 1



















. (9)

Em outras palavras, a diagonal principal e a diagonal abaixo

dela contém uns e os elementos restantes são zeros. Em-

pregando esta definição, a multiplicação de um vetor por

H
−T
2 pode ser implementada com um acumulador simples.

O codificador resultante para um código LDPC do tipo eIRA

é mostrado na Figura 3.

III. CAPACIDADE DE CÓDIGOS LDPC

Para muitos canais e tipos de decodificadores iterativos, os

códigos LDPC apresentam um limiar de operação, ou seja,

a medida que o tamanho do bloco tende ao infinito, uma

probabilidade de erro de bit arbitrariamente pequena pode ser

obtida se o nı́vel de ruı́do for menor que um certo limiar.

Por outro lado, para um nı́vel de ruı́do acima deste limiar a

probabilidade de erro de bit é maior que uma constante não

nula. Gallager foi o primeiro a observar este fenômeno para

canais simétricos binários (BSC, do inglês Binary Symmetric

Channel) quando introduziu códigos LDPC regulares [1] [2].

Luby et al. generalizaram esta idéia para códigos LDPC

irregulares de contrução aleatória [10]. Mais recentemente em

[4], Richardson e Urbanke generalizaram estas observações

para um grande número de canais de entrada binária, incluindo

o AWGN, e vários algoritmos de decodificação, como o SPA.

Nesta seção, descreveremos com mais detalhes alguns métodos

para se obter este limiar de convergência de códigos LDPC

que, como veremos no decorrer deste trabalho, é fundamental

para o projeto destes códigos.

O primeiro método a ser descrito é a evolução de densidades

[4], o qual calcula iterativamente a função densidade de

probabilidade (fdp) das mensagens no SPA. Chung et al.

melhoraram o esforço computacional ao publicarem a versão

discreta do algoritmo de evolução de densidades [11] [12],

o qual permitiu se chegar a um limiar 0,0045 dB acima do

limite de Shannon para canal AWGN e a um código com

comprimento de bloco 107 e desempenho 0,04 dB acima do

limite de Shannon a uma probabilidade de erro de bit (BER,

do inglês Bit Error Rate) de 10−6.
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Ainda assim, o cálculo do limiar e a otimização das

distribuições de graus empregando evolução de densidades são

tarefas computacionalmente intensas, o que pode inviabilizar

seu uso para canais práticos. No entanto, existem alternativas

computacionalmente menos complexas e que, dependendo

do caso, podem ser suficientemente precisas. Um destes

métodos é baseado na aproximação das fdp das mensagens

por Gaussianas (no caso de códigos regulares) ou misturas

de Gaussianas (para códigos irregulares). Nesta aproximação

gaussiana, sem sacrificar exageradamente a precisão, a média

das densidades Gaussianas (uma quantidade uni-dimensional)

pode representar a densidade de probabilidade das mensagens

(uma quantidade cuja dimensão é infinita).

Embora a fdp das mensagens enviadas por nós de variável

possa ser adequadamente aproximada por distribuições Gaus-

sianas, o mesmo não acontece com a fdp das mensagens

enviadas por nós de cheque. Assim, de forma a ter um método

computacionalmente menos complexo que o evolução de den-

sidades e mais preciso que com aproximação Gaussiana, Ar-

dakani & Kschischang propuseram o método de aproximação

semi-Gaussiana [13]. Neste método as fdp das mensagens

enviadas por nós de variável continuam sendo aproximadas

por Gaussianas ou misturas de Gaussianas. Já as fdp das men-

sagens enviadas por nós de cheque são obtidas empregando-se

apenas uma iteração do algoritmo de evolução de densidades.

Curvas de transferência de informação extrı́nseca (EXIT, do

inglês Extrinsic Information Transfer) [14] são empregadas

então para verificar o maior nı́vel de ruı́do para o qual o

algoritmo iterativo ainda converge, e assim determinar o limiar.

Embora existam outros métodos para a determinação do

limiar, descreveremos em mais detalhes os três métodos dis-

cutidos anteriormente.

A. Evolução de Densidades Discretas

Considere novamente o valor de LLR v como sendo a

mensagem de um nó de variável de grau dv para um nó de

cheque. No decodificador soma-produto, v é igual a soma de

todas as LLRs, ou seja,

v =

dv−1
∑

i=0

ui, (10)

onde ui, i = 1, . . . , dv − 1 são as LLRs que chegam dos

vizinhos dos nós de variável, e u0 é a mensagem inicial do

nó de variável proveniente do canal.

Já mensagem de saı́da de um nó de cheque pode ser obtida

através da relação

tanh
u

2
=

dc−1
∏

j=1

tanh
v

2
, (11)

onde v, j = 1, . . . , dc−1 são as LLRs provenientes dos dc−1
nós de cheque vizinhos, e u é a mensagem de saı́da do nó de

cheque em questão.

De agora em diante, assumimos um código irregular com

distribuições de grau, λ(x) e ρ(x).

Agora, seja Q(w) a mensagem w quantizada, isto é,

Q(w) =







⌊

w
∆ + 1

2

⌋

∆, se w ≥ ∆
2

⌈

w
∆ − 1

2

⌉

∆, se w ≤ −∆
2

0, c.c.
(12)

onde Q(w) é o operador quantização; ∆ é o intervalo de

quantização; bxc é o maior inteiro menor ou igual a x; e dxe
é o menor inteiro maior ou igual a x.

O decodicador soma-produto quantizado é definido como

aquele no qual todas as mensagens de entrada e saı́das são

quantizadas de acordo com (12). Desta forma, no nó de

variável temos que v =
∑dv−1

i=0 ui, onde v = Q(v) e ui =
Q(ui) para i = 0, . . . , dv − 1. Denomina-se a função massa

de probabilidade (fmp) da mensagem w por pw[k] = Pr(w =
k∆) para k ∈ Z. Assim, pv relaciona-se com sua fmp de

entrada por

pv =

dv−1
⊗

i=0

pui
(13)

onde pv é a fmp de v; pui
é a fmp de ui; e

⊗

é a operação

de convolução discreta. Desde que os ui sejam identicamente

distribuidos para 1 ≤ i < dv , a equação anterior pode ser

reescrita como

pv = pu0 ∗

(

dv−1
⊗

pu

)

(14)

onde pu = pui
e * é a convolução discreta. Isto pode ser

calculado eficientemente através da FFT.

No nó de cheque, define-se o operador R como

R(a, b) = Q

(

2tanh−1

(

tanh
a

2
tanh

b

2

))

(15)

onde a e b são mensagens quantizadas. Note que esta

operação pode ser feita empregando uma tabela de valores

pré-computados, o que faz a evolução de densidades discretas

ser computacionalmente mais eficiente. Usando este operador,

calcula-se a mensagem u de (11) como:

u = R(v1,R(v2, . . . ,R(vdc−2, vdc−1))) (16)

onde assumimos que o processo de decodificação soma-

produto discreta nos nós de cheque é feita par-a-par.

Considere c = R(a, b). A fmp pc de c é dada por

pc[k] =
∑

(i,j):k∆=R(i∆,j∆)

pa[i]pb[j]. (17)

Abusando da notação, escrevemos isto como pc = R(pa, pb).
Desde que os pvi

sejam todos iguais, definimos pv =
pvi

, para 1 ≤ i < dc, e escrevemos pu =
R(pv,R(pv, . . . ,R(pv, pv), . . .)) como pu = Rdc−1pv . Defi-

nindo λ(p) =
∑dl

i=2λi

⊗i−1
p e ρ(p) =

∑dr

j=2ρjR
j−1p para

qualquer fmp p podemos escrever a evolução de densidades

discreta como:

Teorema: A evolução de densidades discreta é descrita como

p(l+1)
u = ρ(pu0 ∗ λ(p(l)

u )) (18)

onde a fmp inicial p
(0)
u tem toda a massa de probabilidade

concentrada em zero e l é o número da iteração.
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Para executar este algoritmo assume-se inicialmente que

a palavra-código toda nula foi enviada. Assim, fixam-se os

parâmetros do canal e executa-se o algoritmo iterativamente

até que a densidade u tenda a um ponto de massa no infinito

(equivalente a uma probabilidade de erro tender a zero) ou o

algoritmo convirja para uma densidade tendo uma probabili-

dade de erro finita.

Definição 1: O limiar de convergência para um código

LDPC de distribuição de graus λ(x) e ρ(x) é definido como o

nı́vel máximo de ruı́do no qual a probabilidade de erro ainda

tende a zero a medida que o número de iterações tende a

infinito.

B. Aproximação Gaussiana

Considere um código LDPC irregular com distribuições

λ(x) e ρ(x). Aproxima-se as fdp de u, ui, v e v por

Gaussianas ou misturas de Gaussianas. Como uma Gaussi-

ana pode ser completamente representada por sua média e

variância, podemos manter apenas média e variância durante as

iterações. Existe uma condição importante, chamada condição

de simetria [15], que é preservada durante a evolução de

densidades para todas as mensagens, o qual pode ser expressa

como f(x) = f(−x)ex, onde f(x) é a fdp de uma mensa-

gem. Aplicando esta condição à aproxição Gaussiana a cada

iteração, podemos melhorar a precisão da aproximação. Para

uma Gaussiana de média m e variância σ2, esta condição se

reduz a σ2 = 2m e, assim, podemos manter apenas a média.

Assim, a partir da equação (11), a média m
(l)
v,i da mensagem

de saı́da do nó de variável de grau i na l-ésima iteração é dada

por

m
(l)
v,i = mu0 + (i − 1)m(l−1)

u (19)

onde mu0 é a média de u0 e m
(l−1)
u é a média de u na iteração

(l − 1). A variância da densidade de saı́da é dada por 2m
(l)
v,i.

Além disso, na l-ésima iteração, uma mensagem de entrada

em nó de cheque v terá a seguinte mistura de Gaussianas f
(l)
v

como fdp:

f (l)
v =

dl
∑

i=2

λiN (m
(l)
v,i, 2m

(l)
v,i). (20)

Já em relação aos nós de cheque, com alguma manipulação

adicional (veja [11] [12]) chegamos a

ml
u =

dr
∑

j=2

ρjφ
−1



1 −

[

1 −
dl
∑

i=2

λiφ
(

mu0 + (i − 1)ml−1
u

)

]j−1


(21)

onde

φ(x) =

{

1 − 1√
4πx

∫�
tanhu

2 e−
(u−x)2

4x du se x > 0

1, se x = 0.
(22)

A mensagem inicial proveniente de qualquer nó de cheque

é nula, logo m
(0)
u = 0. Assim, podemos chegar a seguinte

definição:

Definição 2: O limiar de um código LDPC irregular com

distribuições de grau λ(x) e ρ(x) é o maior nı́vel de ruı́do

(equivalente ao maior valor absoluto de mu0) em que a média

dos valores de LLR das mensagens enviadas de nós de cheque

para nós de variável u ainda convirja para ∞ a medida que o

número de iterações l → ∞.

C. Aproximação Semi-Gaussiana

No método de aproximação semi-Gaussiana, assim como no

método de aproximação Gaussiana convencional, as fdp das

mensagens enviadas de nós de variável para nós de cheque,

v, é aproximada por uma somatória de gaussianas, ou seja,

as equações (19) e (20) ainda são válidas. No entanto, as

fdp das mensagens enviadas por nós de cheque para nós

de variável u não são mais consideradas como misturas

de gaussianas. Agora, a fdp de u é calculada para uma

iteração da treliça da Figura 4. Isto pode ser feito através de

simulações de Monte Carlo ou através de uma iteração do

método de evolução de densidades. Um decodificador LDPC

Fig. 4. Treliça da aproximação semi-Gaussiana.

pode ser visto como um bloco que, a cada iteração, usa duas

fontes de informação sobre a palavra-código transmitida: a

informação proveniente do canal (informação intrı́nseca I0) e

a informação vinda da iteração anterior (informação extrı́nseca

Iin). A partir destas duas fontes de informação, o algoritmo

de decodificação tenta produzir uma informação mais confiável

sobre a palavra-código transmitida, gerando assim uma nova

informação extrı́nseca Iout para a próxima iteração.

Este conceito de evolução da confiabilidade da informação

a cada iteração é empregado para a confecção de EXIT

charts. Embora empregue-se geralmente a entropia como esta

grandeza de informação, Ardakani & Kschischang emprega-

ram, sem perda de desempenho, probabilidade de erro de

mensagem, como pode ser visto na EXIT chart na Figura

5. Assim, para cada iteração do algoritmo de decodificação

temos que Iin, I0 e Iout são associadas, respectivamente, as

probabilidades de erro de mensagem pin, p0 e pout. Assim,

a cada iteração, temos pout = g(pin, p0). A EXIT chart pode

ser representada por um gráfico com a função g e sua inversa

g−1, como na Figura 5. Cada seta representa uma iteração

do decodificador. Muitas das caracterı́sticas do decodificador,

como número de iterações necessárias para alcançar-se uma
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Fig. 5. EXIT Chart.

dada pout e o limiar de convergência podem ser obtidas através

de EXIT charts. Note que se o túnel de decodificação (espaço

entre g e g−1) estiver fechado, o algoritmo de decodificação

converge para uma probabilidade de erro alta. Assim, podemos

ter uma outra definição para o limiar de convergência de um

código LDPC irregular:

Definição 3: O limiar de convergência para um código

LDPC de distribuição de graus λ(x) e ρ(x) pode ser definido

como o maior nı́vel de ruı́do no qual o EXIT chart ainda

encontra-se aberto.

Para manter a EXIT chart aberta a taxa de erro de mensagem

na entrada do decodificador pin deve ser maior que a taxa de

erro de mensagem na saı́da, dada por

pout =

dl
∑

i=2

λigi(x), (23)

onde gi(x) é uma EXIT chart elementar (EXIT chart para nó

de variável de grau i).

IV. METODOLOGIA DE PROJETO PARA CÓDIGOS EIRA

ESTRUTURADOS

O projeto de um código LDPC do tipo eIRA estruturado

[9] [6] consiste em duas etapas: a otimização das distribuições

de grau λ(x) e ρ(x), e a construção da parte H1 da matriz

de paridade. Na primeira etapa, o objetivo é maximizar a

capacidade do código. Já na construção de H1, distribui-se os

“1’s” respeitando-se as distribuições de grau, minimizando o

número de ciclos de pequeno grau no grafo de Tanner e facili-

tando a representação e armazenamento da matriz de paridade.

Este processo leva a códigos LDPC com bom desempenho

e com codificadores e decodificadores com complexidade

computacional reduzida.

A. Otimização de λ(x) e ρ(x)

A optimização conjunta de λ(x) e ρ(x) é uma tarefa

de alta complexidade computacional. Em [9], por exemplo,

o autor emprega o algoritmo de evolução de densidades

com otimização via evolução diferencial. Embora complexo,

este método permite obter códigos para qualquer taxa de

codificação.

Uma forma de reduzir a complexidade é utilizar uma

distribuição concentrada para ρ(x) [12]. Dessa forma temos

ρ(x) = ρxdr−1 + (1 − ρ)xdr , (24)

onde seria necessário apenas estimar o valor escalar de ρ.

Experimentos realizados em [11] [12] mostraram que não

houve degradação de desempenho com o emprego desta forma

concentrada de ρ(x).
Outra alternativa para a redução da complexidade da

otimização é a substituição do método de evolução de den-

sidade por métodos como a aproximação Gaussiana e semi-

Gaussiana. Nestes dois métodos o problema se resume a

uma otimização via programação linear. Dentre os métodos

estudados, o com aproximação semi-Gaussiana é aquele que

fornece a melhor relação entre desempenho e complexidade

computacional.

Richardson et al. [15] mostraram que a taxa de codificação

pode ser expressa em termos de λ(x) e ρ(x) da seguinte forma

r(λ, ρ) = 1 −

∫ 1

0
ρ(x)dx

∫ 1

0
λ(x)dx

= 1 −

∑dr

i=2
ρi

i
∑dl

i=1
λi

i

. (25)

Eles também mostraram que o número de nós de variável de

grau i, Nv(i), pode ser expresso por

Nv(i) =
nλi

i
∫ 1

0
λ(x)dx

=
nλi

i
∑dl

j=1
λj

j

(26)

Assim, empregando a EXIT chart e a equação (26), e

levando em consideração que para códigos do tipo eIRA

Nv(1) = 1 e Nv(2) = (n− k− 1), o problema de otimização

pode ser formulado pelo seguinte programa linear

maximizar
∑dl

i=2
λi

i

sujeito a



























λi ≥ 0
∑dl

i=1 λi = 1

λ1 = 1
(n−1)

∑dl

i=2
λi

i

λ2 = 2(n−k−1)
(k+1)

∑dl

i 6=2
λi

i
∑dl

i=2 λigi(pin) < pin ∀pin ∈ (0, p0]
(27)

As entradas deste programa linear são o modelo do canal,

o nı́vel de ruı́do (limiar), o comprimento da palavra-código

n, dl e ρ(x) = xdr−1. O valor inicial para o nı́vel de ruı́do

pode ser lijeiramente superior ao limite de Shannon para canal

AWGN. Caso a taxa de codificação resultante da maximização

(27) seja diferente da especificada para o sistema (r), o nı́vel

de ruı́do deve ser incrementado e o processo de otimização

repetido. O nı́vel de ruı́do para o qual a maximização (27)

resulta em uma taxa de codificação igual a r é considerado

como o limiar de convergência do código.

Este método de otimização das distribuições de graus é uma

das contribuições deste trabalho, já que é o primeiro trabalho

onde é empregado aproximação semi-Gaussiana no projeto de

códigos LDPC do tipo eIRA.
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B. Construção da Matriz de Paridade

A matriz H1 poderia ser contruı́da aleatorimante

respeitando-se as distribuições de grau λ(x) e ρ(x) para

nós de grau maior que 2. Ou então, diretamente através do

algoritmo progressive edge-growth (PEG) [16], de forma

a minimizar a ocorrência de pequenos ciclos no grafo de

Tanner. No entanto, a memória necessária para armazerar-se

H1 seria significativamente grande. Uma forma de diminuir

a quantidade de memória para representar H1 é acrescentar a

ela alguma regularidade.

O primeiro passo para construir a matriz H1 de dimensão

(n − k) × k é criar uma matriz A de dimensão a × b, M
vezes menor que a dimensão de H1. M é o número de ramos

que podem ser processados em paralelo no decodificador, e

deve ser projetado levando-se em consideração o compromisso

entre a taxa efetiva de dados e a área em hardware ocupada

pelo decodificador. A matriz A pode ser construı́da com o

algoritmo PEG.

A seguir, constrói-se uma matriz B com as mesmas di-

mensões de H1 substituindo cada “0” em A por matrizes

nulas quadradas de ordem M e cada “1” por J
ab, onde J

é uma permutação da matriz identidade de ordem M , como

na equação (28) para M = 5. Matrizes J e suas permutações

são empregadas em códigos LDPC do tipo Array Codes [17].

J =













0 0 0 0 1
1 0 0 0 0
0 1 0 0 0
0 0 1 0 0
0 0 0 1 0













. (28)

Assim, a matriz H1 pode ser obtida através da seguinte

permutação de linhas da matriz B

H1 =

































b1

bM+1

...

b(a−1)M+1

b2

bM+2

b(a−1)M+2

...

bn−k

































(29)

onde bi é a i-ésima linha da matriz B.

Este processo reduz o número de pequenos ciclos no grafo

de Tanner, embora não os elimine por completo. Além disso,

a regularidade na sub-matriz H1 permite uma representação

compacta da matriz de paridade H e reduz a complexidade do

codec.

Como um sistema de televisão digital requer uma recepção

quase livre de erros (BER=10−11), nosso objetivo para o pro-

jeto de códigos LDPC é obter o código que fornece o melhor

desempenho em termos de Eb/N0 para uma BER=10−5. No

sistema como um todo, um código externo como o Reed-

Solomon eliminaria por completo um possı́vel error-floor e

levaria o sistema a uma situação quase livre de erros na saı́da

do receptor.

V. RESULTADOS DE SIMULAÇÃO

O receptor de Televisão Digital deve ser robusto a vários

tipos de canal. Para recepção fixa em uma área rural o canal

pode ser puramente AWGN. Por outro lado, para um receptor

móvel o canal pode ser Rayleigh. Assim, o esquema de

codificação de canal deve ser capaz de se adaptar a todas estas

condições. Como visto em [18], códigos LDPC irregulares

projetados para canal AWGN são também robustos para outros

tipos de canal. Assim, o canal AWGN foi escolhido para o

projeto dos códigos.

Para o Sistema de Televisão Digital proposto foram esco-

lhidas cinco taxas de codificação, 1/2, 2/3, 3/4, 5/6 and

7/8, e palavras-código de 9792 bits. Empregando evolução de

densidades com aproximação semi-Gaussiana como descrito

anteriormente resultou nas distribuições de graus e limiares de

convergência da Tabela I. A capacidade de códigos LDPC com

estas distribuições de graus ficou a uma distância de 0, 13 dB

a 0, 37 dB do limite de Shannon para canais AWGN binários.

TABELA I

DISTRIBUIÇÕES DE GRAU

1/2 2/3 3/4 5/6 7/8

ρ(x) x6 x11 x16 x23 x25

λ1 0, 00003 0, 00003 0, 00002 0, 00003 0, 00003
λ2 0,2857 0,1666 0,1176 0,0833 0,0769

λ3 0,2544 0,3779 0,4118 0,5000 0,6923

λ5 0,1223

λ6 0,2308

λ9 0,0989

λ10 0,3197 0,4167

λ11 0,0180

λ12 0,3566 0,4767

limiar (dB) 0, 428 1, 236 1, 804 2, 582 3, 211
gap (dB) 0,24 0,13 0,18 0,27 0,37

Simulações de Monte Carlo foram feitas com os códigos

gerados a partir das distribuições de grau da Tabela I. A Figura

6 mostra o desempenho em termos de taxa de erro de bit.

Os códigos obtidos ficam de 0, 7 dB a 1 dB do limite de

Shannon para canais AWGN binários (considerando uma BER

de 10−5). Como pode ser visto na Figura 7, o código LDPC

(9792,4896) projetado pela nossa metodologia é 3 dB melhor

(a BER=10−5) que o código convolucional empregado nos

sistemas DVB-T e ISDB-T. Para estas simulações considerou-

se modulação BPSK, canal AWGN e M = 51 ramos em

paralelo no decodificador. A BER foi computada depois de

50 palavras-código erradas, considerando-se um máximo de

50 iterações para o decodificador soma-produto.

VI. IMPLEMENTAÇÃO EM HARDWARE

Dentre as diferentes taxas de codificação consideradas para

o sistema de televisão digital proposto, para a implementação

em hardware optou-se pela taxa 3/4 com palavras-código de

9792 bits. Assim, cada palavra-código consiste em 7344 bits

de informação e 2448 bits de paridade.

O codificador e o decodificador LDPC foram implementa-

dos em Field Programmable Gate Arrays (FPGA). O codifi-

cador foi desenvolvido em Very High Speed Integrated Circuit
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Hardware Description Language (VHDL – IEEE 1164) uti-

lizando a ferramenta de desevolvimento Quartus, da Altera.

O decodifcador LDPC foi implementado em VHDL e System

Generator, da Xilinx.

No decodificador, as operações em nós de cheque podem

ser feitas de forma serial com uma estrutura em treliça, ou

em paralelo na forma de uma estrutura em ramos. A estrutura

em treliça foi adotada devido ao fato de consumir significati-

vamente menos recursos da FPGA que a implementação com

estrutura em ramos.

Talvez a questão mais importante na implementação em

hardware seja o compromisso entre a área ocupada no disposi-

tivo e a velocidade de processamento. O taxa efetiva mı́nima

requerida pelo sistema proposto é de 19,33Mbps. Por outro

lado, existe a limitação fı́sica do dispositivo FPGA em área

de silı́cio, que limita o grau de paralelismo da implementação.

Os detalhes da implementação do codificador e decodifica-

dor LDPC serão discutidos a seguir.

A. Codificador LDPC

Conforme visto na Figura 3, o codificador LDPC multiplica

o bloco da mensagem por H
T
1 e envia o resultado para um acu-

mulador. O acumulador é obtido através da simples operação

OU-Exclusivo (XOR), sendo assim facilmente implementado.

Por outro lado, um grande problema a ser considerado é como

armazenar a matriz H1, de dimensões 7344 × 2448. Feliz-

mente, conforme discutido na Subseção IV-B, é necessário

armazenar apenas os ı́ndices dos nós de variável conectados

aos 144 nós de cheque indexados por múltiplos de m, que,

no nosso caso, é igual a 51. Os ı́ndices dos nós de variável

são armazenados em uma estrutura que possui 112 linhas de

3 elementos e 32 linhas de 12 elementos, aqui denominada

de estrutura T. Uma vez que cada elemento desta estrutura

T possui 12 bits, H1 pode ser representada usando-se apenas

8.6 Kbits, uma redução de aproximadamente 2000 vezes, se

comparado com a representação original completa.

Assim, a estrutura T foi armazenada em 15 blocos de

memória independentes (BRAMs), sendo que 3 armazenam

os elementos das primeiras 112 linhas e 12 armazenam os

elementos das últimas 32. Desta forma, torna-se possı́vel

acessar simultaneamente todos os dados necessários para cada

iteração, permitindo a saı́da serial dos bits de paridade imedi-

atamente após a chegada do último bit da mensagem.

B. Decodificador LDPC

Para uma implementação em hardware do decodificador,

as expressões (5) e (6) devem ser reescritas de modo mais

eficiente. A informação total disponı́vel no nó de variável v
é dada por v =

∑

j uj . Assim, as mensagens provenientes de

nós de variável, dadas pela equação (5), podem ser computadas

de forma eficiente por

vi = v − ui, (30)

o que requer apenas 2wv + 1 adições. Para as operações nos

nós de cheque em (6) é possı́vel evitar o cômputo direto da

função transcendental tanh. Assumindo um nó de cheque com

grau dois e sendo U e V as mensagens que chegam a este nó,

(6) pode ser reescrita como

L(U ⊕ V ) = 2 tanh−1

(

tanh
U

2
tanh

V

2

)

= min{|U |, |V |} + z(U, V ),

(31)

onde z(U, V ) = log
(

1−exp−|U+V |

1−exp−|U−V |

)

é chamado de fator de

correção.

Aproximando o fator de correção por z(U, V ) ≡ 0 obtemos

uma operação com reduzida complexidade computacional,

dando origem ao algoritmo min-sum. Da mesma forma, uma

expressão com um melhor compromisso entre custo computa-

cional, precisão e quantização é a aproximação constante [19],

dada por

z(x, y) =











0.5 if |x| ≤ 2, |y| > 2|x|

−0.5 if |y| ≤ 2, |x| > 2|y|

0 caso contrário.

(32)
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Para a operação nos nós de cheque como um todo, diversas

topologias podem ser empregadas [20]. A topologia mais

complexa é a força bruta, a qual computa o valor da equação

(6). Já a implementação paralela permite a maior taxa efetiva

de dados ao custo de uma maior ocupação em hardware, além

de apresentar grande sensibilidade aos efeitos de quantização.

Por outro lado, a implementação serial é muito robusta em

termos de efeitos de quantização e requer um menos recursos

de hardware quando sintetizada em uma FPGA.

Para a implementação serial, (6) é reescrita como

u1 = L(b2) (33)

ui = L(fi−1 ⊕ bi+1), i = 2, . . . , wc − 1 (34)

uwc
= L(fwc−1) (35)

onde f1 = c1 e f2 = f1 ⊕ c2, . . ., fwv
= fwv−1 ⊕ cwv

,

bwv
= cwv

, bwv−1 = bwv
⊕ cwv−1, . . ., b1 = b2 ⊕ c1 são dois

conjuntos de variáveis aleatórias auxiliares que representam o

fluxo de mensagens diretas e reversas entre nós de cheque. O

cômputo da mensagem ui pela equação (34) requer a obtenção

dos parâmetros L(f1), . . . , L(fwv
), L(b1), . . ., L(bwv

). Estes

podem ser obtidos recursivamente substituindo-se os valores

conhecidos por L(c1), . . ., L(cwv
) na equação (31). A com-

plexidade computacional resultante é de 3·(wv−2) operações.

A arquitetura empregada em nosso projeto é similar a em-

pregada em [21]. Como visto na Figura 8, esta implementação

tem sete subcomponentes principais: buffer de entrada (in-

Buffer), buffer de saı́da (outBuffer), processadores dos nós

de variável (vnp), processadores dos nós de cheque (cnp),

entrelaçador e desentrelaçador, e uma unidade de controle

(CR). As últimas cinco unidades formam o kernel do decodi-

ficador.

Entrelaçador

inBuffer

outBuffer

...

Desentrelaçador

vnp vnp

cnp

1

...
cnp

P

...

de-zigzag

zigzag
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Fig. 8. Arquitetura do decodificador LDPC

O inBuffer é responsável por manter todos os blocos de

dados disponı́veis e acessı́veis ao kernel. De forma a mi-

nimizar atrasos no kernel, ele consiste em dois blocos de

buffer circulares de escrita serial e leitura paralela. vnp e cnp

computam, respectivamente, (30) e (31). Ambos entrelaçador

e desentrelaçador executam endereçamento aleatório em linhas

e deslocamento em colunas. Um bloco completo do decodi-

ficador LDPC é enviado em paralelo entre vnp e cnp através

do entrelaçador e são armazenados e lidos dos dois blocos de

memórias internas com os valores das mensagens de LLR.

C. Resultados

O decodificador LDPC foi implementado em um dispositivo

Altera Stratix II 2S60 e desenvolvido em VHDL. Com a estru-

tura da Figura 3 e a regularidade na matriz H1, o codificador

teve um baixo custo computacional. De fato, somente 4% da

área do dispositivo e 5% dos blocos internos de memória RAM

(BRAMs) foram ocupados.

Para o decodificador empregou-se aproximação constante

para o fator de correção e uma implementação serial. O deco-

dificador foi implementado em um disposistivo Xilinx Virtex II

XC2V3000 empregando VHDL e System Generator, também

da Xilinx. A frequência do relógio para o dispositivo FPGA

foi de 97 MHz. Em recursos da FPGA formam empregados

186 BRAMs (96%) e 9478 slices (61%). As mensagens foram

armazenadas em ponto fixo com 5 bits (1 para o sinal, 3 para

a parte inteira e 1 para a parte fracionária) e, de forma a

respeitar a taxa efetiva de dados mı́nima, o número máximo

de iterações foi definido como 13.

VII. CONCLUSÕES

Neste artigo descrevemos a metodologia de projeto de um

código LDPC e sua implementação em hardware. Vimos que o

código LDPC do tipo eIRA empregado neste trabalho permite

a implementação de um codificador de baixa complexidade

computacional, empregando menos de 5% de uma FPGA do

tipo Altera Stratix II. A implementação do decodificador é

mais complexa, ocupando quase que a totalidade de uma

FPGA do tipo Xilinx Virtex IV. Os resultados de simulação

mostraram que, para uma BER de 10−5, o código proposto

opera em torno de 1 dB do limite de Shannon para canais

AWGN, e fornece uma vantagem de 3 dB em relação ao

código convolucional empregado em outros sistemas de te-

levisão digital.
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Engenheiro de Computação (IC - UNICAMP, 2001) e Mestre em Ciência
da Computação (IC - UNICAMP, 2003). É especialista no projeto e de-
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