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Resumo

Em varios sistemas de transmissao passa-faixa, uma recepcao coerente satisfatéria é dificil
de ser alcancada. Para alguns destes sistemas, é comum supor que a rotacao de fase introduzida
pelo canal é constante durante um bloco de L simbolos e que ela varia de maneira independente
de bloco a bloco. Este canal é denominado canal nao-coerente de bloco. Investigamos a
capacidade de um canal nao-coerente de bloco utilizando a modulagao M-APSK (do inglés,
M-ary Amplitude Phase Shift Keying). Apresentamos a caracterizacao da distribuicao de
entrada que atinge a capacidade e obtivemos limitantes superiores e inferiores para a mesma.
Adicionalmente, desenvolvemos um algoritmo que simultaneamente fornece a distribuicao de
entrada e os parametros da modulacao M-APSK que maximizam a informagao mutua com
recepcao coerente. A investigacao da capacidade mostrou que o aumento de L faz a capacidade
nao-coerente convergir para a coerente. Além disso, o uso de codificacao diferencial torna a
convergéncia mais rapida. Motivados por este comportamento, apresentamos um esquema
de codificacao eficiente em faixa. Este esquema é formado pela concatenacao serial de um
codigo LDPC (do inglés, Low-Density Parity Check), um entrelacador e um codificador
diferencial. Para o esquema apresentado, o receptor iterativo é descrito por um grafo-fator.
Os desempenhos do esquema com diferentes tamanhos de cédigos LDPC sao comparados.

Palavras-chave: Capacidade de canal, Canais nao-coerentes, Constelagoes M-APSK,
Decodificagao iterativa, Grafos-fatores.



Abstract

Coherent reception is not possible for many bandpass transmission systems. In some of
these systems, it is commonly assumed that the unknown carrier phase rotation is constant
over a block of L symbols and it is independent from block to block. This channel is
denominated blockwise noncoherent channel. The blockwise noncoherent channel capacity
using M-ary Amplitude and Phase Shift Keying (M-APSK) modulation is investigated. The
characterization of the input distribution achieving capacity is presented. Upper and lower
bounds to this capacity are derived. In addition, an algorithm for simultaneously computing
the input distribution and the M-APSK constellation parameters which maximizes the mutual
information with coherent reception is developed. The investigation of the capacity showed
that as L increases, the noncoherent capacity converges to the coherent one. Besides that, the
use of differential encoding makes this convergence faster. Motivated by this fact, a bandwidth
efficient coding scheme is presented. This scheme is composed of a serial concatenation of a
Low-Density Parity Check (LDPC) code, an interleaver, and a differential encoder. For this
scheme, the iterative receiver is described by a factor graph. The scheme performances for
different lengths of LDPC codes are compared.

Keywords: Channel capacity, Noncoherent channels, M-APSK constellations, Iterative
decoding, Factor graphs.
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Introducao

2 Contexto e Objetivos do Trabalho

Nos tempos atuais, os sistemas de comunicagoes estao presentes em nossas vidas de diversas
maneiras. Os telefones, os radios e as televisoes, assim como os computadores conectados
a Internet, sao capazes de fornecer comunicacao rapida em qualquer parte do planeta.
Além disso, o advento das comunicacoes celulares e sem fio melhoraram a disseminacao da
informacao, introduzindo o conceito de comunicacao a qualquer hora e em qualquer lugar. Na
realidade, existe uma lista extensa de aplicacoes que poderiam ser mencionadas. Todavia, um
fato comum em todas é a busca por melhores servigos e melhores desempenhos dos sistemas
por parte dos projetistas, diante das limitacoes impostas em cada uma das aplicagoes.

Assim, o engenheiro de comunicagoes basicamente se concentra em resolver duas questoes
principais. A primeira delas é o projeto de esquemas de codificagao que fornecam comunicagao
confiavel, dados os recursos limitados disponiveis, como poténcia de transmissao, largura de
faixa (banda), complexidade etc. A segunda questao é o estudo dos limites tedricos de taxa

de transmissao que o sistema pode atingir com as restrigoes que possui.



2 CAPITULO 1. INTRODUCAO

Para analisar um sistema de comunicagoes, é comum se representar o transmissor, o meio
fisico de transmissao e o receptor por um modelo de canal. Em seu trabalho pioneiro, Claude E.
Shannon [1] mostrou que, dado um modelo de canal, existe um parametro chamado capacidade
de canal , que relaciona a poténcia transmitida, a largura de faixa e a taxa maxima com que
a informacao pode ser enviada confiavelmente por um canal.

Nesta tese, investigamos o problema de comunicagao para o canal com ruido aditivo que
introduz uma rotacao de fase aleatoria, desconhecida para o transmissor e o receptor. A
motivagao para o estudo deste canal se baseia, por exemplo, em sistemas celulares TDMA
(do inglés, Time Division Multiple Access) que utilizam técnicas de salto em frequéncia FH
(do inglés, Frequency Hopping), nos quais é dificil manter a coeréncia de fase de salto para
salto. Um outro fator motivador é que o estudo deste canal pode ser considerado como uma
preparacao para a abordagem de um canal com desvanecimento.

Basicamente, existem duas solugoes para o descasamento de fase encontrado nos sistemas
de comunicagdes. Uma delas é utilizar esquemas de modulagao M-FSK (do inglés, M-ary
Frequency Shift Keying) nao-coerentes, que sao imunes a rotacao de fase, porém pouco
eficientes em largura de faixa. A outra solucao é utilizar esquemas que estimem a fase
introduzida pelo canal (uso de simbolos-piloto) ou eliminem a necessidade de estimacao da
fase (codificagao diferencial).

O objetivo do presente trabalho é propor um esquema de codificagao eficiente em faixa
para canais AWGN (do inglés, Additive White Gaussian Noise) com ruido de fase. Para
isso, faremos uso de cédigos LDPC (do inglés, Low-Density Parity Check) e um esquema
de modula¢ao denominado M-APSK (do inglés, M-ary Amplitude Phase Shift Keying)
concatenados serialmente. Adicionalmente, faremos um estudo da capacidade de canal para

obter uma referéncia de desempenho para o esquema proposto.



1.2. ORGANIZACAO DA TESE 3

1.2 Organizacao da Tese

No Capitulo 2, sao apresentados conceitos basicos de Teoria da Informagao, como a regra da
cadeia para infomagao mutua e a capacidade de canal. Conceitos sobre Teoria da Codificacao,
como cbdigos de bloco lineares e a representacao destes por treligas, também sao expostos. O
objetivo deste capitulo é familiarizar o leitor no contexto do trabalho e facilitar o entendimento
do mesmo.

No Capitulo 3, é apresentado um estudo sobre a capacidade de canal AWGN nao-coerente
de bloco utilizando um esquema de modulacao com ntimero finito de sinais. Inicialmente, sao
apresentadas as constelagoes utilizadas no transmissor e consideragoes importantes a respeito
da capacidade de canal sao mencionadas. Em seguida, apresentamos uma proposta para o
calculo de limitantes de capacidade do canal nao-coerente, como também resultados numéricos
deste célculo.

No Capitulo 4, apresentamos as defini¢oes bésicas sobre os grafos-fatores e a descricao do
algoritmo Soma-Produto. Em seguida, o capitulo aborda como os grafos-fatores podem ser
utilizados para modelar sistemas codificados. O algoritmo de decodificacao aplicado a estes
sistemas ¢ tratado, enfatizando-se os grafos sem ciclos e os que possuem ciclos. Finalmente,
o capitulo apresenta de maneira resumida os cédigos LDPC, destacando suas formas de
representacao e seus algoritmos de decodificacao iterativa nos dominios das probabilidades
e dos logaritmos.

No Capitulo 5, propomos um esquema de codificacao eficiente em faixa utilizando cédigos
LDPC e modulagoes M-APSK. Inicialmente, os componentes do transmissor sao descritos. Em
seguida, definimos conceitos importantes, como fungao objetivo e distribuigoes canénicas, como
pré-requisitos para a descricao do grafo que representa o receptor. As mensagens que compoem
o algoritmo Soma-Produto e o seu cronograma de execugao sao exibidos posteriormente. Por
fim, resultados de simulacao sao apresentados e comentados.

Finalmente, no Capitulo 6, sao apresentadas as conclusoes que foram obtidas com o estudo

e as perspectivas de trabalhos futuros.



CAPITULO 1. INTRODUCAO

1.3 Resumo das Principais Contribuicoes

As principais contribui¢oes desta tese sao:

Caracterizagao da distribuigao de entrada que atinge capacidade para o canal M-APSK
nao-coerente de bloco. A capacidade é atingida por uma variavel de entrada cuja
distribuicao de fases é uniforme, independente e identicamente distribuida (u.i.i.d.) e
independente da distribuicao conjunta de amplitudes.

Proposta do calculo de limitantes superiores e inferiores de capacidade para o canal
M-APSK nao-coerente de bloco. Mostra-se que os limitantes convergem para a
capacidade coerente com o aumento do intervalo de coeréncia do canal.

Generalizagao de um algoritmo de otimizacao proposto na literatura, com o objetivo
de obter simultaneamente os parametros da constelacao M-APSK e a distribuicao de
entrada que atingem a capacidade do canal coerente.

Mostrar que o uso de codificacao diferencial na transmissao leva os limitantes de
capacidade a convergirem mais rapidamente para a capacidade coerente. Este resultado,
juntamente com a configuracao da constelacao, nos motivou a considerar a utilizacao de
codificacao diferencial no esquema proposto.

Proposta de um algoritmo de demodulacao e decodificagdo conjuntas com base em
grafos-fatores. A descricao de um receptor iterativo por meio de um grafo-fator, que
considera o uso de codificacao diferencial e modulagoes nao-binarias, é algo que ainda
nao existe na literatura.

Apresentacao de um esquema de codificacao eficiente em faixa, para taxas acima de 1

bit por uso do canal, que ainda nao foi proposto na literatura.



Conceitos Basicos

M projeto bem elaborado de um sistema de comunicagbes parte da
U premissa do bom conhecimento das ferramentas matemaéticas disponiveis
para sua concepcao. Além disso, também é fundamental ter o conhecimento dos
conceitos basicos que tais ferramentas podem manipular. Este capitulo aborda
sucintamente alguns conceitos béasicos da engenharia de comunicagoes, como a
missao do projetista e algumas ferramentas que ele dispoe para propor solugoes no
campo da transmissao digital, que sao a Teoria da Informacgao e da Codificagao.
Sobre estas teorias, definicoes elementares sao apresentadas para possibilitar o
entendimento dos estudos feitos no decorrer desta tese.

2.1 O Papel do Engenheiro de Comunicacoes
]

A principal atribui¢do do engenheiro de comunicagoes é projetar sistemas de comunicagoes
conforme a demanda e a necessidade dos usuédrios de maneira que a transmissao da informacao
seja a mais eficiente possivel para uma dada confiabilidade. Podemos enumerar alguns

objetivos do engenheiro ao projetar um sistema de comunicagoes, tais como:

1. Maximizar a taxa de transmissao;

2. Minimizar a probabilidade de erro;
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3. Minimizar a poténcia transmitida;
4. Minimizar a largura de faixa utilizada;

5. Minimizar a complexidade e o custo do sistema.

Dos objetivos mencionados, dois deles lidam com os recursos priméarios de todo sistema
de comunicagoes, quais sejam, a poténcia média do sinal transmitido e a largura de faixa
disponivel. Em geral, a missao do projetista é encontrar solugoes técnicas que utilizem estes
dois recursos de maneira eficiente.

No entanto, para projetar tais sistemas, sejam eles analégicos ou digitais, é necessario lidar
com compromissos, isto é, melhorar certos aspectos do sistema em detrimento de outros. Por
exemplo, é possivel minimizar a probabilidade de erro de um sistema ao preco de um aumento
em sua complexidade. Desta forma, dependendo da aplicagao, o projetista pode dar énfase a
certos recursos sacrificando outros.

Outro ponto importante a se considerar no projeto é a presenca inevitavel do ruido
no sistema de comunicacoes. O ruido se caracteriza pela presenca de sinais indesejaveis,
provenientes de fontes internas ou externas, que prejudicam a transmissao e o processo de
obtencao da informacgao. Desta forma, além de gerenciar os recursos disponiveis do sistema,
o engenheiro de comunicacoes deve desenvolver formas de melhorar a comunicagao em canais

sujeitos as diversas formas de ruido.

2.2 Comunicacao através de Canais Ruidosos
|

Podemos citar como exemplos de canais de comunicacao ruidosos:

e Uma linha telefonica analdgica pela qual dois modems digitais trocam informacoes;
e Um enlace de comunicacao de radio entre um telefone celular e uma estagao radio-base;

e O disco rigido de um computador.

Nos exemplos mencionados anteriormente, assim como em outros, se transmitirmos
informagao através dos canais, existe uma probabilidade de que a mensagem recebida nao

seja idéntica a mensagem transmitida. Como resolver tal problema?
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Uma das solugoes seria melhorar as caracteristicas fisicas do canal de comunicagao com
o objetivo de reduzir sua probabilidade de erro. Por exemplo, o desempenho das operacoes
de leitura e escrita em um disco rigido poderia ser melhorado com o uso de componentes
eletronicos mais confidveis, ou com o uso de trilhas magnéticas mais largas para representar
cada bit, ou ainda com o uso de dispositivos de resfriamento nos circuitos para reduzir o ruido
térmico. Enfim, todas estas modificacoes representariam a mudanca das caracteristicas fisicas

do canal, porém acarretariam num aumento significativo dos custos.

Para evitar tal desvantagem, as Teorias da Informacao e da Codificacao oferecem uma
abordagem alternativa, na qual o canal ruidoso é aceito como ele é e sistemas de comunicagoes
sao utilizados para detectar e corrigir os erros introduzidos pelo canal. Além disso, tais sistemas
também permitem que o canal seja usado de forma eficiente, contribuindo ainda mais para a
reducao dos custos. Enquanto as solucoes fisicas aumentam os custos do canal, as solucoes
sistémicas podem transformar canais ruidosos em canais confiaveis, porém ao preco de um

aumento de processamento computacional.

Um sistema digital de comunicagoes tipico é apresentado na Figura 2.1. Ao se projetar
um sistema de comunicacoes digitais, normalmente tem-se a fonte de informacao, o canal
de comunicagoes e o usuario final ja especificados. O grande desafio é conceber transmissor
e receptor de maneira que a transmissao de informacao da fonte ao usuario final seja feita
rapida e confiavelmente sob o menor custo possivel. Os blocos funcionais do transmissor e do

receptor sao representados pelo Codificador-Decodificador de Fonte, Codificador-Decodificador

de Canal e Modulador-Demodulador.

A funcao do codificador de fonte é reduzir a redundancia da fonte, diminuindo a largura de
faixa necessaria a transmissao da informacgao. Uma vez que a sequéncia de simbolos na saida
do codificador de fonte pode sofrer erros durante a transmissao, o codificador de canal tem a
funcao de introduzir uma redundancia controlada nesta sequéncia para tornar a transmissao
confiavel. Completando o bloco transmissor, o modulador tem a funcao de casar a saida do
codificador de canal com o canal de transmissao. Ele converte a sequéncia de simbolos em uma

sequencia de sinais apropriados a transmissao pelo meio fisico, que é analdgico. No receptor,
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T T T T e e e e e e e e e e = Sistema Digital
de Comunicacoes
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| Receptor | |

Figura 2.1: Sistema digital de comunicagdes [2].

o sinal observado na saida do canal é processado na ordem inversa do transmissor, com o

objetivo de recuperar a informacao original.

2.3 Teoria da Informacao
|

A Teoria da Informagao lida com os aspectos mais fundamentais dos sistemas de
comunicagoes, investigando suas limitagoes tedricas através de modelos matematicos dos
canais fisicos. Ela fornece relagoes que indicam os compromissos existentes na construgao
de codificadores e decodificadores para um determinado sistema e fornece subsidios para a

construcao de modelos detalhados de fontes e canais reais.

2.3.1 Modelos Matematicos de Canais

Um sistema de comunicagao pode ser descrito por um modelo, que é uma representacao
matematica definida para descrever como os sinais sao processados e como eles sao afetados
pelo ambiente de comunicacao real. A seguir, vamos mencionar alguns modelos de canais

classicos utilizados em sistemas de comunicagoes.



2.3. TEORIA DA INFORMACAO 9

Canal sem Memoria

O modelo de canal sem memoéria é definido pelo conjunto de entradas do modulador, o
conjunto de saidas do demodulador e um conjunto de probabilidades condicionais chamadas
probabilidades de transicao, que relacionam as possiveis saidas com cada possivel entrada.
Dada uma sequéncia de entrada x = [z1, 29, ..., x|, a probabilidade de observar uma sequéncia
de saida y = [y1, ¥, ..., ys] é dada por

J

p(y[x) :Hp(yk |28 ) - (2.1)

k=1
A descricao do canal como sem memoria se refere ao fato de que o simbolo de saida a qualquer
instante depende estatisticamente apenas do simbolo de entrada naquele mesmo instante.
Um exemplo de modelo de canal sem memdria é o canal DMC (do inglés, Discrete
Memoryless Channel), que se caracteriza pelos alfabetos de entrada e saida do canal serem

finitos.

Canal Binario Simétrico

O canal BSC (do inglés, Binary Symmetric Channel) é um exemplo importante de modelo
de canal DMC, em que os simbolos de entrada e de saida pertencem a um alfabeto binario
e as probabilidades de transicao que caracterizam o canal assumem os valores p e (1 — p),
como probabilidade de ocorréncia de erro e de acerto, respectivamente. A Figura 2.2 ilustra a

representacao do canal BSC mencionado.

(I-p)

(I=p)

Figura 2.2: Representagfo de um canal bindrio simétrico.
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Canal AWGN

O canal AWGN ¢ descrito em termos da entrada x e da saida y pela equagao
y=x+n, (2.2)

na qual n é uma varidvel aleatdria (v.a.) gaussiana de média zero e variancia o?. Quando a
entrada x assume um de K valores discretos, tais que K > 2, temos um canal AWGN com
entrada restrita. A funcao densidade de probabilidade condicional da saida y, dado que a
entrada = assume um valor x; , é definida por

plule =) = —— exp (20 (23)

2.3.2 Entropia, Entropia Condicional e Informagao Mutua

No inicio dos estudos sobre Teoria da Informacao, buscava-se uma caracterizacao
matematica da quantidade de informacao que poderia ser transmitida de maneira confiavel
sobre um dado canal fisico [3]. Para solucionar este problema, tornou-se necessério estabelecer
uma medida matemadtica para a informacao. Naturalmente, a funcao logaritmica surgiu como
uma boa sugestao. Desta forma, o conteiido de informacao de uma mensagem gerada a partir
de um conjunto de K mensagens igualmente provaveis é log K, em que a base do logaritmo !
depende da unidade bésica de informacao, que usualmente é denominada bit.

Considere que a fonte de informacao produz K simbolos equiprovaveis e que cada um deles
¢ independente de um intervalo de simbolo para outro. Uma vez que sabemos como medir a
quantidade de informagao transmitida por uma fonte, temos que a taxa de informacao vale
log K bits por simbolo. Todavia, com o que foi mencionado até agora, este conceito de medida
de informacao nao pode ser atribuido a fontes cujos simbolos nao sao equiprovaveis.

Para estabelecer uma medida de informacgao para esta classe de fontes, Shannon definiu
o conceito de entropia de uma fonte de informagao [1]. Considere a fonte representada por

uma v.a. X, que pode assumir um dos K simbolos de um alfabeto X com uma funcao de

I'Nesta tese, todos os logaritmos sdo tomados na base 2, a menos que seja especificado o contrério.
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distribui¢ao de probabilidade P(z;). Dai, a entropia de X é definida como

2 gp () log (ﬁ) | (2.4)

Observe que a equacao (2.4) também enquadra as fontes equiprovaveis, pois neste caso
H = —log P(z;) = log K, conforme mencionado anteriormente. Desta maneira, a fungao
entropia fornece uma medida da quantidade média de informagao produzida por simbolo da
fonte.

Considere agora uma v.a. Y com () valores possiveis em um alfabeto ). Conhecido o
conceito de entropia, este pode ser estendido as variaveis X e Y, caracterizando a definicao
de entropia conjunta

e 1
E2 2 s (7o) 29
em que P(x;,y;) é a funcdo de distribuicao de probabilidade conjunta das varidveis X e Y.

No contexto das comunicagoes, podemos considerar que a saida Y é a versao ruidosa da
entrada X do canal. Uma vez que sabemos que H(X) é a medida da incerteza a priori de X,
como podemos medir a incerteza de X apds a observacao de Y 7 Para responder esta questao,
definimos o conceito de entropia condicional de X dado que Y = y; pela seguinte equagao

H(X|Y =vy;) ZP (z;]Y = y;) log (P;_) . (2.6)
(@Y = ;)
Podemos entao obter a entropia condicional de X dado Y como o valor esperado da equagao
(2.6) em todos os possiveis valores de Y, conforme

Q
H(X|Y) & Y Ply)H(X|Y =y;)

Jj=1

= Y3 Plaiy log< (xll‘y])) (2.7)

=1 j5=1
De posse das definigdes de H(X), H(X,Y) e H(X]|Y), podemos conceituar a Regra da Cadeia

para entropia da seguinte forma

H(X,Y) = H(X)+ HY|X) = HY) + HX]|Y) . (2.8)



12 CAPITULO 2. CONCEITOS BASICOS

Sabe-se que o condicionamento de uma v.a. reduz a sua incerteza. Sendo assim, temos que

H(X|Y) < H(X), com igualdade se, e somente se, X e Y forem independentes. Portanto,
H(X,Y)=H(Y)+ H(X[Y) < HX)+ HY) .

Uma vez que a entropia H(X) representa a incerteza a cerca da entrada do canal antes da
observacao da saida e que a entropia condicional H(X|Y') representa a incerteza da entrada
apds a observagao da saida do canal, podemos interpretar H(X)— H(X|Y) como uma reducao
da incerteza da entrada a partir da observagao da saida. Esta quantidade é denominada

informagao mutua do canal entre X e Y e é definida por
I(X;Y)=H(X)-HX|Y)=H(Y)-HY|X) . (2.9)

I(X;Y) é a quantidade de informagao que X traz a respeito de Y, ou vice-versa, dai o nome
de informagao “mtitua”. Além disso, I(X;Y) é um valor nao-negativo e igual a zero se, e
somente se, X e Y forem independentes.

A definigao de informacao mutua pode ser estendida naturalmente para mais de duas v. a.,
assim como para vetores aleatérios. Considere as v.a. X7, Xo e Y, em que X; e X5 podem ser
interpretadas como duas v. a. distintas ou como componentes de um vetor aleatério x. Logo,

podemos dizer que

[(Xl,XQ,Y) :H(Xl,Xg)—H(Xl,X2|Y) . (210)

Assim como a entropia, também ¢é possivel condicionar a informacao mutua ao
conhecimento de uma v.a.. O conceito de informacgao mitua condicional é obtido de maneira

simples a partir da definicao de informagao mitua
I(X;Y|Z)=H(X|Z)-H(X|Y,Z) . (2.11)

Sabe-se que

H(X|Z)=> P(z) H(X|Z = =) ,

H(X|Y,Z) =Y P(x)H(X|Y.Z=2) .
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Portanto, percebe-se facilmente que

I(X:Y[Z2)=> P(a)[(X;Y|Z=2%) . (2.12)
k

Retornando as v.a. Xi, Xy e Y, temos que
I(Xl,X27Y) = H(Xl,XQ)_H<X1,X2‘Y)
= H(X1)+ H (Xo|Xh) — [H(XL]Y) + H (XX, Y)]

= I(X;Y)+1(X:Y[Xy)

Obtemos entao a Regra da Cadeia para informagao mitua

I(X1, Xo:Y) =1 (X1:Y)+ (X2 Y[X) . (2.13)

2.3.3 Capacidade de um Canal Discreto sem Memodria

Vimos que um canal discreto sem memoéria com entrada X e saida Y é caracterizado por
seu conjunto de probabilidades de transi¢ao p(y;|z;), tal que i =1,2,.... K ej=1,2,..,Q. A

informagao mutua deste canal é definida pela equacao (2.9) e pode ser reescrita como

[(X;Y) =YY P(x;y)log (%) . (2.14)

i=1 j=1

Da Teoria de Probabilidades, sabe-se que

P(fz‘,yj) :p(yj|xi)P(xi) (2.15)

P (y;) = ZP(%%) = p(y;lw) P(w) . (2.16)

A partir das equagoes (2.14), (2.15) e (2.16), percebe-se que o célculo da informagao mitua
I(X;Y) necessita do conhecimento da distribui¢ao de probabilidades dos simbolos de entrada

do canal. Em outras palavras, a informacao mutua depende tanto do canal quanto da maneira

como ele é usado. Como as probabilidades de transicao nao podem ser manipuladas por quem
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projeta o sistema de comunicagoes, a maximizacao de I(X;Y") é feita por meio da escolha
da distribuicao de entrada. Sendo assim, define-se a capacidade de um canal DMC como a
informacao mutua maxima por utilizacao do canal, levando-se em conta todas as possiveis

distribuicoes de entrada, ou seja,

C= max [ (X;Y 2.17
{P(xi)} ( ) ( )

em que C' é medida em bits por uso do canal [4]. O cédlculo de C' implica na maximizagao de

I(X;Y) com relagao as varidveis de entrada {P(x;)} sob as restrigoes

P(x;) >0, Vi

K

> Pz)=1.

i=1
A seguir, vamos mencionar teoremas indispensaveis no estudo da Teoria da Informacao,

que lidam com a capacidade de canal e estabelecem limites tedricos para os sistemas de

comunicagcoes.

2.3.4 Teorema da Codificagcao de Canal

A recuperacao da informacao original por parte do usudrio final necessita que a
probabilidade de erro de simbolo seja arbitrariamente pequena. Uma vez que a codificacao
de canal tem a finalidade de elevar o nivel da confiabilidade da transmissao, ou pelo menos
manteé-la num nivel aceitavel, serda que existe um esquema de codificacao de canal que forneca
uma probabilidade de erro tao pequena quanto se deseja? A resposta é sim e é dada pelo
Teorema da Codificagdo de Canal proposto por Shannon [1].

Considere uma fonte discreta sem meméria, representada pela v.a. X com entropia H(X)
e que gera um simbolo a cada T segundos. Isto significa que a fonte possui uma taxa média de
informacao igual a H(X)/T bits por segundo (bits/s). Considere também um canal discreto

sem memoaria com capacidade C, que é usado uma vez a cada T, segundos, isto é, a capacidade
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do canal por unidade de tempo vale C/T. bits/s. O Teorema da Codificacao de Canal para

um canal DMC diz que:
1. Se
H(X)
T

<

Sla

(2.18)

existe um esquema de codificacao pelo qual a fonte pode transmitir informacao pelo
canal e esta pode ser recuperada pelo usuario final com uma probabilidade de erro bem
pequena.

2. Todavia, se

— (2.19)

nao sera possivel transmitir informagao pelo canal e recuperéa-la com probabilidade de

€rro pequena.

O Teorema da Codificacao de Canal estabelece um limite para o valor da taxa de
transmissao da informacao sobre um canal ruidoso. Ele determina que existem bons cédigos
que garantem uma transmissao confiavel, entretanto nao revela nada sobre a construcao de

tais codigos.

2.3.5 Teorema da Capacidade de Canal

Até o presente momento, nao foram consideradas as restrigoes de poténcia e de faixa do
canal na transmissao da informacgao. Vamos agora aplicar os conceitos de informacgao mutua
para a obtencao do Teorema da Capacidade de Canal para canais AWGN limitados em faixa
e poténcia [1].

Primeiramente, é necessario estender os conceitos de Teoria da Informacao para v.a.
continuas, pois até entao consideramos apenas as v. a. discretas. Considere uma v. a. continua
X com fungao densidade de probabilidade p(x). De maneira andloga a entropia de uma v. a.
discreta, podemos definir a entropia diferencial de X como

—+00

h(X) = / p (z) log (ﬁ) iz (2.20)

—00
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Com base nas equagoes (2.5), (2.7) e (2.14), podemos definir a entropia diferencial conjunta, a
entropia diferencial condicional e a informagao mutua, substituindo as funcoes de distribuicao
de probabilidade pelas respectivas densidades de probabilidade, e os somatorios por integrais.
Seja X (t) um processo estaciondrio, de média zero e limitado a uma faixa de W Hz.
Podemos denominar de X , as v. a. continuas obtidas a partir da amostragem uniforme de X (¢)
a uma taxa de 2W amostras por segundo. Estas amostras sao transmitidas em T segundos
sobre um canal ruidoso, também limitado a W Hz. Desta forma, o nimero de amostras K, é

dado por
K, =2WT. (2.21)

A variavel X}, representa as amostras do sinal transmitido, enquanto a variavel Y}, representa

as amostras do sinal recebido, conforme a equagao
Yi=Xi+ Ny, k=1,2,.. K, (2.22)

na qual Nj representa o ruido AWGN de média zero e variancia 02 = NyW. A densidade
espectral unilateral de poténcia do ruido é denotada por Ny e as varidveis X, e N, sao
consideradas estatisticamente independentes.

Considerando o canal AWGN sem memoéria, discreto no tempo, com saida dada
pela equacao (2.22), temos um custo atribuido a transmissao de informagao pelo canal.
Normalmente, este custo é caracterizado pela limitagao de poténcia do transmissor, que é

descrita matematicamente por

E[X}] = / (X ())°dt =P . (2.23)

—00
Os canais AWGN limitados em poténcia possuem grande importancia tedrica e pratica, pois
modelam canais de comunicacao tradicionais, como por exemplo, os canais de radio de visada
direta e os canais de comunicacao via satélite.

A capacidade do canal AWGN limitado em poténcia é definida como

C = max I(Xk,yk) y (224)

px,, (2):E[X}]=P
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em que I(Xy;Y) é a informagdo mutua entre X, e Yy . Ela deve ser maximizada em todas as
possiveis distribui¢oes da entrada X, sob a restricao de poténcia dada pela equagao (2.23).

A informagao mutua I(Xy; Yy) pode ser escrita como
I(Xy; Vi) = h(Y) — h(Y3| Xk) - (2.25)
Sabendo que X e Nj sdo independentes e que Y} é dada pela equagao (2.22), temos que
h(Yi|Xy) = h(Ny) . (2.26)

Sendo N, uma v.a. gaussiana de variancia o2, sua entropia diferencial é definida pela equacao
(2.20) e resulta em

h(Ny) = % log (2mea?) . (2.27)

Como h(Ng) independe de Xy, maximizar I(Xy;Y) significa maximizar h(Yy). Para que
h(Yy) seja maxima, Y, deve ser uma v.a. gaussiana. Como Nj e Y, sdo v.a. gaussianas,
consequentemente X também serd gaussiana para que [(Xy; Yy) seja maximizada. Portanto,

podemos reformular a capacidade de canal como
C = 1(Xy;Y2) : Xi v.a. gaussiana, BE[X}] = P, (2.28)

em que [(Xy;Yy) é definida pela equagao (2.25).
Segundo a equagao (2.27), a entropia diferencial de uma v.a. gaussiana depende apenas

da sua variancia. Logo, temos que a entropia de Y, é dada por
1
h(Yy) = 5 log [2me(P + o%)] . (2.29)

De posse das equagoes (2.27) e (2.29), temos que a capacidade de canal vale

1 P

C = h(Yy) — h(Ng) = 3 log (1 + —2) (bits/usodo canal) . (2.30)
o

Usando o canal para transmitir K, amostras em 7" segundos, podemos escrever C', a

capacidade de canal por unidade de tempo, como

' = (%) C  (bits/s) . (2.31)
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Substituindo as equagoes (2.21) e (2.30) na equagio (2.31) e sabendo ainda que 0% = NyW,

obtemos que

C =Wlog (1 + wa) (bits/s) . (2.32)

A equacao (2.32) representa um dos resultados mais importantes da Teoria da Informacao
pelo fato de relacionar trés parametros-chave do sistema: taxa de transmissao, largura de
faixa do canal e relacao sinal-ruido. O Teorema da Capacidade de Canal define o limite de
taxa de transmissao confiavel para um canal AWGN limitado em faixa e poténcia. Para que
a taxa maxima seja utilizada, o sinal de entrada deve possuir distribuicao de probabilidade
semelhante a do ruido AWGN.

Uma maneira de fazer com que o sinal de entrada tenha a distribuicao de probabilidade
apropriada para se atingir capacidade ¢é utilizar-se de codigos corretores de erros para se obter

tal distribuicao.

2.4 Teoria da Codificacao
|

Todos os codigos corretores de erros se baseiam em um mesmo principio basico: a adicao de
redundancia a informacao com o objetivo de corrigir erros que possam ocorrer no processo de
gravagao ou transmissao de dados. No contexto das comunicagoes, a informacao transmitida
pode ser degenerada pelo ruido ao longo do meio de transmissao. Dali, o receptor deve verificar
o quanto esta informacao foi afetada e tentar recuperar a informagao original. Em geral, quanto
mais redundancia se adiciona a informacao, mais protecao se obtém contra o ruido, porém uma
largura de faixa maior é necessaria para se transmitir este sinal. Desta forma, um dos desafios
da teoria da codificacao é conseguir o maximo de protegao possivel, adicionando-se a menor
quantidade de redundancia a informagao.

Antes de prosseguirmos, vamos estabelecer algumas defini¢oes basicas para um sistema de
comunicagoes. Na Figura 2.1, u é a saida do codificador de fonte, que pode ser considerada a

informacao a ser transmitida; x é a saida do codificador de canal ou a palavra-cédigo e s, o



2.4. TEORIA DA CODIFICACAO 19

simbolo da constelacao a ser transmitido. O ruido do canal é denominado n, enquanto r e y
sao a saida do canal e a saida do demodulador, respectivamente. Por fim, u é a estimacao da

informacao transmitida.

2.4.1 Codigos de Bloco e Codigos Convolucionais

De acordo com a forma de geracao das palavras-codigo, os codigos corretores de erros
sao divididos em duas classes: cdédigos de bloco e cddigos convolucionais. Historicamente,
os codigos convolucionais foram preferidos pela comunidade cientifica por se acreditar que os
cédigos de bloco nao seriam decodificados de maneira eficiente por meio de decisao suave.
Entretanto, estudos sobre algoritmos de decodificacao por decisao suave para cédigos de bloco
tém sido realizados com o objetivo de se elucidar tal fato. Como resultado, pode-se afirmar
que um dos melhores codigos corretores de erros da atualidade sao cédigos de bloco: os codigos
LDPC irregulares.

A codificacao de bloco pode ser definida como uma operacao sem meméria pelo fato de
as palavras-codigo serem independentes umas das outras. Enquanto isso, os codificadores
convolucionais tém sua saida dependente da entrada atual e da entrada e saida anteriores, ou
seja, eles dependem de uma memoria. Embora possuam diferencas significativas, os codigos
de bloco e convolucionais apresentam propriedades estruturais comuns. Um exemplo disso ¢é a
possibilidade de descrevé-los por meio de uma estrutura de trelica. Os cédigos convolucionais
sao descritos como codigos que possuem uma estrutura de trelica regular ou invariante no
tempo, enquanto os codigos de bloco possuem uma estrutura de trelica variante no tempo. No

escopo deste trabalho, iremos nos concentrar apenas nos codigos de bloco e suas propriedades.

2.4.2 Codigos de Bloco Lineares

Os cédigos de bloco constituem uma das principais técnicas de codificacao e controle de
erro usadas em comunicagoes. Eles podem ser definidos como uma classe de codigos na qual
o codificador transforma um bloco de informacao de k. digitos em uma palavra-cédigo de

n. digitos, construida a partir de um certo alfabeto [5]. Se estes elementos pertencerem
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ao conjunto {0,1}, o c6digo ¢ denominado um cddigo de bloco C(n.,k.) bindrio de taxa
re = ke/n.. No contexto da algebra, um cédigo de bloco bindrio pode ser definido como um
subconjunto de 2% palavras-cédigo do espaco vetorial Vo = {0, 1}" ou um subespaco vetorial
de V5. Cada uma das 2% sequéncias de bits de informacao sdo mapeadas em uma das 2™
possiveis palavras-cédigo de V5 , formando um subconjunto com 2% palavras-cédigo. Se a soma
de duas palavras-cédigo validas resultar em outra palavra-cédigo vélida, o codigo de bloco é
denominado linear. Iremos nos restringir aos codigos de bloco lineares binarios, uma vez que

os demais nao fazem parte do proposito desta tese.
Matriz Geradora e Matriz de Verificacao de Paridade

Os codigos de bloco lineares bindrios também podem ser descritos como o conjunto de
todos os vetores de n. bits formados pela combinagao linear sobre GF'(2) (do inglés, Galois
Field (Binary)) de k. vetores de base linearmente independentes g, go, ..., 8, . Um vetor x é
considerado uma palavra-codigo em C' se, e somente se, ele se encontrar no espacgo de vetores
k.-dimensional formado por {g;}. Alternativamente, se {g;} for arranjado como as linhas de
uma matriz de ordem k. X n., denotada por Gy, ., uma palavra-cdédigo x pode ser expressa

COo1mo

g1
g2

X = (U, Ug, .oy Ug,) | =uG, (2.33)

[ 8ke

em que u é um vetor de k. bits de informacao e G é chamada matriz geradora do cédigo.

A matriz geradora do cédigo C(n., k.) pode ser representada da seguinte forma:
G = [Ik; P, (2.34)

em que I ¢ a matriz identidade de ordem k. e Py (n.—r,) ¢ a matriz de paridade cujos
elementos determinam os bits de paridade obtidos a partir dos bits de informacgao. Os
codigos cuja matriz geradora é representada segundo a equagao (2.34) sdo chamados cddigos

sistemdticos e a palavra-codigo x gerada pode ser representada como mostrado na Figura 2.3.
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<« n, bits >

informacao redundéancia

<«—— k bits ——>¢——— (n-k) bits ——>

Figura 2.3: Estrutura de uma palavra-cédigo de um cédigo sistemdtico.

Os cédigos de bloco que possuem a matriz G com estrutura diferente de (2.34) sdo
denominados nao-sistemdticos. Eles sao equivalentes aos sistematicos, a menos de permutacoes
de colunas e operacoes elementares sobre as linhas de G, que permitem a conversao de uma
forma para outra. Percebe-se a preferencia pelos codigos sistematicos pela facilidade das
operacoes de codificacao e decodificacao.

Além da matriz geradora G, existe outra forma de se relacionar os bits de informagao e os

bits de paridade em um cédigo de bloco linear. Seja a matriz H, 1)<, dada por
H =PI, ). (2.35)

em que PT ¢ a transposta da matriz de paridade P e I, ) ¢ a matriz identidade de ordem
(n. — k.) . A matriz H é chamada matriz de verificacio de paridade e toda palavra-cédigo x

deve satisfazer a equagao

xH" = 0. (2.36)

Existe uma conexao entre a matriz geradora e a matriz de verificacao de paridade de um
c6digo de bloco linear, que se traduz na relacao GHT = 0. Esta relacao pode ser interpretada
como uma necessidade que cada linha de G, por ser uma palavra-cddigo, tem de satisfazer
todas as equagoes de verificacao de paridade.

Vamos exemplificar os conceitos de matriz geradora e matriz de verificacao de paridade
por meio do cédigo de bloco C1(6,3). Para este cédigo, temos 2k = 2% = 8 vetores de
informacao e portanto, oito palavras-cédigo. A matriz geradora do cédigo C; pode ser dada

sistematicamente por

g 100110
G=|g|=|010011], (2.37)
g 001101
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em que g1, g € g3 sao tres vetores linearmente independentes pelos quais podemos gerar todas
as palavras-cédigo de C. Seja por exemplo, o vetor de informagado u; = [1 0 1]. Usando a
matriz G dada em (2.37), podemos gerar a palavra-cédigo x; a partir da equacao (2.33) da

seguinte maneira:

g1
xlz[l 0 1] g9 :1-g1®20-g2@21-g3:[1 0101 1],
g3

em que o operador @, representa soma modulo 2. De posse da matriz G, podemos aplicar a

equagao (2.35) e obter a matriz H da seguinte maneira:
101100

H=|110010]. (2.38)
011001

Na préxima secao, veremos que a matriz H esta diretamente relacionada com um parametro

fundamental de um cédigo corretor de erros chamado distancia minima.

2.4.3 Distancia Minima e Capacidade de Correcao de um Caédigo

Sejam X; e X,, duas palavras-codigo de comprimento n. do cédigo C. A distancia
de Hamming entre x; e Xy, dy(x1,X2), é definida como o nimero de posigoes em que
as palavras-cédigo diferem. Outro conceito importante é o peso de Hamming de uma
palavra-cédigo, wy(x1), que é o nimero de posigdes nao-nulas do vetor x;. De maneira
alternativa, o peso de Hamming também pode ser definido como a distancia de Hamming
entre o vetor x; e o vetor nulo.

Conhecidos os conceitos de distancia e peso de Hamming, podemos definir um dos principais
parametros de um cédigo corretor de erros. A distancia minima d,,;, de um cédigo C é a
menor distancia de Hamming entre qualquer par de palavras-cédigo. Uma vez que os codigos
que estamos considerando aqui sao lineares, sabemos que a soma de duas palavras-codigo
resulta em outra palavra-cddigo devido a propriedade de fechamento. Dai, podemos redefinir
a distancia minima como o menor peso de Hamming de uma palavra nao-nula pertencente ao

codigo C.
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A distancia minima de um coédigo C' pode ser relacionada com a matriz de verificagao de

paridade H. Para entender como isto acontece, vamos reescrever a matriz H como
H = [h;,h,,...,h;,...,h, ], (2.39)

em que h; é a i-ésima coluna de H. Sabendo-se que uma palavra-cédigo que contém w
bits 1 tem peso w, o peso minimo de qualquer palavra-cédigo em C' é o niimero minimo de
colunas distintas de H que sao linearmente dependentes. Visto que o peso minimo de uma
palavra-codigo € igual a distancia minima de Hamming entre qualquer par de palavras-cédigo
distintas, o ntmero minimo de colunas de H linearmente dependentes define a distancia
minima do codigo.

A distancia minima d,,;, é a propriedade fundamental de um cédigo que determina sua
capacidade de detectar e corrigir erros. Um codigo é capaz de corrigir até t erros em qualquer
palavra recebida, se a distancia minima entre as palavras for, pelo menos, 2t+1. A capacidade

de correcao t de um cédigo de bloco linear C' com distancia minima d,,;, é dada por

- L%J | (2.40)

em que |-| é a fungdo piso, i.e., ela determina o menor inteiro menor que o valor do seu
argumento. Se o c6digo possuir d,,;, Impar, t assumiréd (d,,;, — 1)/2 e o c6digo é denominado
corretor de t erros. Caso possua d,;, par, t assumird (d,;, — 2)/2 e o cédigo é denominado
corretor de t erros e detector de (¢ + 1) erros.

Para consolidar os conceitos definidos nesta secao, vamos ilustra-los com alguns exemplos
de codigos. Em 1950, Hamming forneceu a primeira classe de codigos lineares para correcao
de erros bastante usada em comunicagoes digitais [6]. Os chamados cddigos de Hamming sao
uma familia de cédigos de bloco lineares C'(n., k.) com n. = (2™ — 1) bits de comprimento,
k. = (2™ — m, — 1) bits de informacao e m, bits de paridade, tal que m, > 3. O exemplo
mais simples desta familia de cédigos é o cdédigo de Hamming C5(7,4), no qual a matriz H é
composta por 2("<=ke) — 1 =23 — 1 =7 colunas nao-nulas de (n, — k.) = 3 bits, conforme

1001011
H=[0101110]. (2.41)
0010111
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Podemos perceber pela matriz dada em (2.41) que o nimero de colunas linearmente
dependentes de H ¢é igual a 3, ou seja, que a distancia minima deste codigo vale 3. De
fato, os codigos de Hamming tém a propriedade de possuir d,,;, = 3, independentemente
do nimero de bits de paridade m,. Dali, o fato da capacidade de correcao ¢ dos codigos de
Hamming, determinada pela equacao (2.40), ser igual a 1. Em outras palavras, os cédigos de
Hamming sao chamados codigos corretores de erros simples.

Dado um cédigo linear C'(n., k.) com distancia minima d,,,;,, , é possivel construir um cédigo
linear Ce(n.+1, k.), chamado cddigo estendido, com a adigao de um bit de paridade a todas as
palavras-cédigo. A estrutura da matriz de verificacao de paridade H, dos codigos estendidos é

ilustrada pela Figura 2.4, em que H é a matriz de verificagao de paridade do c6digo C(n., k).

_ "
10

H |

i 0
__1"1"_1_""_1_:_1__

Figura 2.4: Matriz de verificagdo de paridade dos cédigos estendidos.

Tomando como exemplo a matriz H do cédigo de Hamming C5(7,4), podemos obter
a matriz de verificacdo de paridade do cédigo de Hamming estendido C.(8,4) conforme a
Figura 2.4 . Apos algumas operacoes sobre as linhas e permutagoes sobre as colunas, chegamos

a seguinte matriz H, equivalente

11110000
0011011O0

He_OOOOllll (2.42)
01100011

Como consequéncia, a distancia minima do codigo C. aumenta para 4 e assim, o cédigo de

Hamming estendido C.(8,4) é denominado corretor de erros simples e detetor de erros duplos.
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2.4.4 Representacao de Cddigos de Bloco por Trelica

A representagao de cdédigos por meio de trelicas é mais comum para os codigos
convolucionais, porém também é possivel fazé-la para os cddigos de bloco lineares. A principal
diferenca entre as trelicas que representam os cdédigos convolucionais e os codigos de bloco é que
os ultimos possuem estrutura de treliga irregular, visto que um cédigo de bloco é equivalente
a uma fonte de Markov variante no tempo [7].

Para representarmos um codigo de bloco por uma trelica, primeiramente é necessario definir
os estados da trelica, assim como em [7]. Considerando S;, o estado da trelica em um instante

de tempo t, podemos descrever a trelica por meio da equacao
t
St = St—l + l’tht = szhz y (243)
i=1

com1<t<n.,eSy=295, =0. Naequacao (2.43), Sy e S, sado os estados inicial e final da
trelica, respectivamente, h; é a t-ésima coluna de H e z; é o t-ésimo simbolo da palavra-cédigo
X = [z1,29, ..., T4, ..., 2y ] . A Figura 2.5 ilustra a treliga do c6digo C4(6, 3), cuja matriz H é
dada por (2.38). Na treliga mencionada, os ramos horizontais representam z; = 0, ao passo que
os ramos inclinados representam x; = 1. Por exemplo, para calcularmos S; usando a equacao
(2.43), partimos do estado inicial Sy = 0 e consideramos que z; pode assumir 0 ou 1. Para
x1 = 0, temos que S7; = Sy = 000, e para z1 = 1, temos que S; = 000 + 110 = 110. A partir
dai, basta seguir o mesmo raciocinio, considerando todos os valores dos estados anteriores
S,1. E importante ressaltar que o fato de S, ser igual a zero implica que certos ramos sao
proibidos na treliga, pois nao terminam em .S, . Sendo assim, apenas os caminhos que partem
de Sy = 0 e chegam a S,,, = 0 sao palavras-codigo vélidas.

Contudo, a medida que a complexidade do cédigo aumenta, a sua representacao
convencional por treliga se torna mais complicada. Isto porque as secoes intermediarias ficam
mais complexas do que as se¢oes das extremidades, deixando a trelica desbalanceada. Para
solucionar este problema, podemos representar os codigos de bloco lineares por estruturas de
treligas mais simples, chamadas trelicas tail-biting [8],[9]. Nas treligas tail-biting, o estado

final estd conectado ao estado inicial, ou seja, uma palavra-cédigo valida é representada por
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000

001

010

011

100

101

110

Figura 2.5: Treliga convencional do cédigo C1(6,3).

um caminho na trelica que comeca e termina no mesmo estado. A Figura 2.6 ilustra a trelica
tail-biting do cédigo C1(6,3). Comparando as Figuras 2.5 e 2.6, podemos perceber que a

complexidade da trelica tail-biting é menor, pois o seu numero de estados é menor.

Figura 2.6: Treliga tail-biting do cédigo C1(6,3).

As trelicas tail-biting também podem ser construidas de maneira compacta, conforme a
treliga do cédigo de Hamming estendido C,(8,4) ilustrada na Figura 2.7. Nesta trelica, os
estados sao rotulados de cima para baixo a partir do estado 0. Note que se o estado for rotulado

com um indice par, os ramos que chegam neste estado tem rotulo de entrada u; = 0. Porém,
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se o estado for rotulado com um indice impar, os ramos que chegam nele possuem rétulo de
entrada u; = 1. Desta forma, a trelica da Figura 2.7 pode ser obtida pela combinacao das

segoes adjacentes da trelica tail-biting tradicional do cédigo C.(8,4).

u, /XX, 0 U,/X5X, Uy/XgXg 0 u, /XX,

Figura 2.7: Treliga tail-biting compacta do cédigo C.(8,4).

2.4.5 Regras de Decisao

Na secao anterior, procuramos descrever um pouco da estrutura dos cédigos. Foi
mencionado que os codigos, além de tteis na deteccao de erros, também sao fundamentais
na correcao destes. Entretanto, para poder corrigir os erros introduzidos pelo canal, é preciso
estabelecer um mecanismo pelo qual o receptor possa observar o sinal recebido e decidir qual
bit ou vetor de informagao foi gerado pela fonte. Este mecanismo nada mais é do que um
processo de tomada de decisdes e pode ser chamado simplesmente de regras de decisao. A
medida da qualidade da decisao é avaliada pela probabilidade do receptor tomar uma decisao

correta, Po, e é definida por

Pe = Plu(y) =]
= Y PE@wy)P(y) . (2.44)
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O objetivo do processo de tomada de decisao é maximizar Pp e para tal, existem duas regras
mais conhecidas: a regra de decisaio MAP (Mazimum-A-Posteriori) e a regra de decisao MV

(Mdzima Verossimilhanga) .

Regras de Decisao MAP e MV

Visto que o objetivo da tomada de decisoes pelo receptor é maximizar a probabilidade de
acertar a sequéncia de informagoes enviada pela fonte, podemos ver pela equagao (2.44) que
isto corresponde a maximizar P (u(y)|y). Sendo assim, a regra de decisio MAP é definida
COmo

Upap(y) = argmax P(uly) . (2.45)

Esta regra de decisao é denominada MAP porque maximiza a probabilidade a posteriori P(uly)
para uma dada sequéncia y. A regra MAP da origem a um dos algoritmos de decodificacao
mais conhecidos da literatura, o algoritmo BCJR [7].

Uma vez que a maximizacao de Pp independe de P(y), podemos reescrever a equacao

(2.45) tal que

. B Pu,y)
Uyap(y) = argmax — -
u (¥)

= argmax P(u,y)
u

(
= arglrlnaxP(y |u)P(u) . (2.46)

Considerando que na maioria dos casos u é um vetor uniformemente distribuido, podemos

definir uma nova regra de decisao
uyy(y) =argmax P(y [u) . (2.47)

Esta regra de decisao é conhecida como regra de decisao MV, na qual se busca maximizar
a probabilidade de transigao do canal P(y|u). Em geral, a regra MV é mais facilmente
implementada. Um dos exemplos mais tradicionais de uso desta regra ¢é o algoritmo de Viterbi
[10]. Outro ponto importante é que, quando os simbolos da fonte sdo equiprovaveis, as regras

MAP e MV sao equivalentes. Geralmente, a regra MV nao maximiza Pg pelo fato de nao
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haver garantia de que u seja uniforme. Em aplicagoes praticas, nas quais P(u) é desconhecida,
a regra MV é usada mesmo nao sendo uma regra 6tima.

Considerando que ha um mapeamento um-para-um entre a sequéncia de informacao u e a
palavra-codigo x, e que o canal é sem memoria, podemos reescrever as regras MAP e MV tais

que

[[7 @ |y,->] (2.43)

Upap(y) = argmax P(x |y ) = arg max
x * i=1

[17 \m] . (2.49)

uyy(y) = argmax P(y [x) = arg max
x x i=1

Regras de Decisao de Bloco e de Bit

Na subsecao anterior, as regras de decisao MAP e MV foram definidas no contexto da
decisao de bloco. A regra de decisao de bloco é usada para estimar a probabilidade da sequéncia
recebida ser uma sequéncia do cédigo. Em suma, a regra de decisao de bloco, seja ela MAP
ou MV, tem como objetivo maximizar Po = P(u = u), ou equivalentemente, minimizar a
probabilidade de erro de bloco Pp = P(u # u). Esta regra de decisao é representada pelas
equagoes (2.48) e (2.49).

Seja agora u;, o i-ésimo bit de informacao da sequéncia u. Se o receptor for utilizado
para determinar cada bit u;, entao a regra de decisao é denominada regra de decisao de bit.
A regra de decisao de bit tem por finalidade maximizar a probabilidade de acerto de bit
P. = P(u; = u;), ou minimizar a probabilidade de erro de bit P, = P(u; # u;). Considerando
novamente que o canal é sem memoria, as regras de decisao de bit MAP e MV sao dadas,

respectivamente, pelas equacoes

@i vap(y) = argmax [ > H P (z; |yi)] (2.50)

wu;=u i=1

uinv(y) = arginax [ Z ﬂP(y, |x,)] : (2.51)

wu;=u i=1
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2.5 Sintese do Capitulo

Este capitulo ofereceu conceitos bésicos e definigoes importantes com o objetivo de facilitar
o entendimento dos estudos feitos neste trabalho. Ele abordou inicialmente, de maneira
sucinta, a principal funcao do projetista de um sistema de comunicagoes. Em seguida,
mencionou a questao da inser¢ao do ruido como um dos principais problemas a serem resolvidos
no projeto do sistema. Foram expostas algumas defini¢oes basicas da Teoria da Informacao e
da Codificagao, ferramentas matematicas importantes na busca por solugoes sistémicas. Sobre
a Teoria da Informagao, definimos conceitos sobre entropia, informacao mitua e capacidade de
canal. Por fim, sobre a Teoria de Codificacao, definimos conceitos importantes sobre codigos
de bloco lineares, a representacao destes por meio de trelicas e as regras de decisao utilizadas

pelo receptor.



Sobre a Capacidade do Canal

M-APSK/AWGN
Nao-Coerente de Bloco

calculo da capacidade de canal em forma fechada é possivel para o caso

de canais simples, como o canal AWGN. Entretanto, para outros tipos
de canais como, por exemplo, os canais de comunicacao sem fio, a capacidade s6
pode ser obtida numericamente ou por meio de limitantes. Este Capitulo trata de
um estudo sobre a capacidade de canal AWGN nao-coerente de bloco utilizando
um esquema de modulacdo com numero finito de sinais. Inicialmente, sao
apresentadas as constelagoes utilizadas no transmissor, bem como consideracoes
sobre seus parametros e configuragoes. Em seguida, o Capitulo aborda o modelo
matematico do canal estudado, algumas defini¢oes e consideragoes importantes
a respeito da capacidade de canal. Uma proposta para calculo de limitantes de
capacidade do canal nao-coerente é apresentada. Posteriormente, apresentamos
a extensao de um algoritmo existente na literatura, com o objetivo de calcular
simultaneamente os parametros da constelacao escolhida e a distribuicao de
entrada que levam & capacidade do canal coerente. Finalmente, resultados
numéricos relativos ao calculo dos limitantes sao expostos e conclusoes sao
apresentadas.

31
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.1 Introducao

Em sistemas de transmissao sem fio, os sinais transmitidos normalmente chegam ao
receptor com um deslocamento na fase da sua portadora. Este deslocamento pode ser
provocado por atrasos no sinal devido ao meio de propagacao, desvanecimento, mobilidade
entre transmissor e receptor, ou ainda, instabilidades nos osciladores utilizados nos circuitos.
Quando estes deslocamentos de fase permanecem estaveis por um intervalo de tempo longo, é
possivel estimé-los no receptor e aplicar a deteccao coerente de maneira eficiente. Entretanto,
em muitos sistemas de transmissao, uma recepgao coerente satisfatoria é dificil de ser
alcancada. Dai, é necessario que o receptor utilize outras técnicas de detec¢ao, como a detecgao
nao-coerente ou diferencial, na qual uma referéncia de fase nao é exigida. Para isso, precisamos
adotar um modelo que descreva como se comporta a rotagao de fase introduzida pelo canal

no sinal transmitido.

Um modelo de canal bem comum é aquele no qual a rotagao de fase desconhecida é
considerada constante sobre um bloco de L simbolos e independente de bloco a bloco. O
parametro L, que determina o niimero de simbolos de um bloco, é mais comumente conhecido
na literatura como intervalo de coeréncia do canal. Este modelo é bem apropriado para
sistemas de salto em frequéncia, nos quais a fase é considerada constante durante o periodo de
um salto e tem o seu valor alterado de salto para salto de maneira arbitraria. A justificativa
para o uso deste modelo de canal é que, além da dinamica da fase ser caracterizada em funcao

do intervalo de coeréncia do canal, o modelo também é bastante simples.

Apesar de sua simplicidade, existem algumas questoes importantes a respeito deste
modelo que continuam sendo investigadas na literatura, como por exemplo, a capacidade de
canal. A comunidade cientifica tem dado muitas contribuicoes a respeito dos canais AWGN
nao-coerentes. A capacidade do canal AWGN nao-coerente de bloco para o caso em que
os simbolos de entrada estao restritos a modulagdo M-PSK (do inglés, M-ary Phase Shift
Keying) foi investigada por Peleg e Shamai [11]. Eles demonstraram que a capacidade é

atingida por uma distribuicao de simbolos de entrada u.i.i.d.. Para o caso de sobreposi¢ao
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de um simbolo, limitantes superiores e inferiores para a capacidade também foram obtidos.
Colavolpe e Raheli fizeram uma caracterizacao parcial da distribuicao de entrada que leva a
capacidade para modulagao continua [12]. Foi mostrado que o sinal de entrada que maximiza
a informacao mutua é composto de L variaveis complexas, cuja distribuicao de fases é u.i.i.d.
e independente da distribuicao de amplitudes.

Nuriyev e Anastasopoulos provaram que a densidade de entrada que leva a capacidade
de um canal AWGN nao-coerente de bloco, considerando entrada continua, possui simetria
circular [13]. A densidade de entrada é também discreta em amplitude com um nimero infinito
de pontos, sendo um deles na origem. Também foi demonstrado em [13] que a capacidade do
canal, em algumas faixas de valores, é bem aproximada pela capacidade que considera apenas
dois pontos de amplitude, com um deles na origem. Entretanto, para taxas acima de 1,4
bits por uso do canal, usar um esquema de sinalizacao sem um ponto na origem nao afeta
significativamente a capacidade.

Como modulac¢oes com um numero finito de sinais sao utilizadas em aplicagoes praticas,
um estudo comparativo de capacidade de algumas modulagoes foi também realizado em
[13].  Alguns desses esquemas de modulagao discreta buscam se aproximar da estrutura
circularmente simétrica sugerida, como por exemplo, as constelacoes PSK. Entretanto, para se
trabalhar com sistemas de eficiéncia espectral alta, costuma-se utilizar modulagoes cujos sinais
variam em fase e amplitude, como as constelagoes QAM (do inglés, Quadrature Amplitude
Modulation). Por esta razao, iremos utilizar uma classe especial de constelagoes QAM
composta por anéis PSK concéntricos e alinhados denominada AM-APSK [14]. A segunda
razao que justifica a utilizacao de tais constelagoes é o fato de serem apropriadas a aplicacao

de codificacao diferencial na transmissao.

2 Constelacoes M-APSK

Consideraremos constelacoes de sinais APSK compostas de NV anéis de amplitudes distintas,
cada um contendo P valores de fase alinhados. Os raios dos anéis diferem por um fator

constante r denominado razdo de raio. Tais constelagoes sao denotadas M-APSK (N, P), com
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M = NP. A Figura 3.1 ilustra dois exemplos de constelagoes para N = 2, com P = 4 e

P = 8, respectivamente.

D 215,
Y\O/A TA Vb% VJ 4 rA

(2) (b)
Figura 3.1: Diagramas das constelagdes APSK com dois niveis de amplitude A e 7A.
(a) 8-APSK (2,4). (b) 16-APSK (2,8).

Observa-se que também é possivel representar a constelacao 16-APSK numa outra
configuracao com quatro niveis de amplitude e quatro valores de fase por cada nivel. Tal
configuragao é denominada 16-APSK(4,4) segundo a defini¢ao exposta anteriormente. Desta
forma, surge uma questao natural a respeito de qual configuracao seria mais apropriada para
o sistema.

Para responder esta pergunta, vamos utilizar como parametro a capacidade efetiva do
canal M-APSK/AWGN coerente, denotada por C*. A capacidade efetiva é obtida quando
assumimos que a distribuicao de entrada é uniforme. A energia média dos simbolos APSK
vale Ey, ao passo que a Relacao Sinal-Ruido (RSR) é definida como E/Ny. Para um valor
fixo de RSR, a capacidade efetiva do canal APSK depende da razao de raio. Tal capacidade
pode ser calculada experimentalmente pelos métodos de Monte Carlo de maneira eficiente [15].
Logo, podemos obter os valores de r que maximizam C* para cada valor de RSR.

Inicialmente, verificamos os calculos de C* para o canal AWGN usando modulacao
8-APSK(2,4). Fixando-se o valor de E;/Ny, foi calculada a capacidade efetiva para diversos
valores de r, variando no intervalo de 1,1 a 4,0. A Figura 3.2 ilustra as curvas de capacidade
C* em funcao de r. Os valores de r que maximizam C* para F;/Ny =5dB e E;/Ny = 10dB

sdo 2,4 e 2,425, respectivamente. Repetindo estes cdlculos para outros valores de Ez/Ny,
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podemos otimizar a razao de raio r em fungao da RSR, conforme ilustrado na Figura 3.3.
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(a) (b)

Figura 3.2: Capacidade C* da modulag&o 8-APSK(2,4) em fungio da raz&o de raio r.
(a) Es/No=5dB. (b) Es;/Ny=10dB.

Uma vez que sabemos os melhores valores de r para cada E,/N, especifica, podemos
encontrar os valores de C* e assim, obter a curva otimizada de capacidade efetiva de
canal. A Figura 3.4 mostra resultados para as constelagoes 8-APSK(2,4), 16-APSK(2,8)
e 16-APSK(4,4). Em relacdo as constelagbes de 16 sinais, os resultados indicam que a
constelagao 16-APSK(2,8) possui capacidade efetiva maior que a 16-APSK(4,4). Portanto,
como a configuragao dos sinais de uma constelacao APSK influencia em sua capacidade efetiva

coerente, é de se esperar que influencie também na capacidade de canal nao-coerente.



36 CAPITULO 3. SOBRE A CAPACIDADE DO CANAL M-APSK/AWGN NAO-COERENTE DE BLOCO

2,8

2,7

2,6

2,5

S [

2,3

razdo de raio
‘M
N

T,

2,2

21

2,0

2 4 6 8 10 12 14 16 18
E,/N, (dB)

Figura 3.3: Otimizac8o da razio de raio(r) da constelagio 8-APSK(2,4) em fung&do de
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Figura 3.4: Capacidade efetiva coerente para constelagdes APSK com raz3o de raio
6tima. Linha cheia fina: 8-APSK(2,4), linha tracejada: 16-APSK(4,4), linha cheia
grossa: 16-APSK(2,8).
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ﬁ Modelo do Canal e Capacidade

Vamos apresentar o modelo do canal AWGN nao-coerente de bloco e algumas definigoes
importantes. Vale ressaltar que neste Capitulo, abordaremos o sistema nao-codificado, sem
codificagao diferencial e com varidveis definidas no intervalo de coeréncia do canal (L). Para
um melhor entendimento, representaremos tais varidveis por letras maitsculas em negrito.

A entrada do canal é um vetor de comprimento L, S = [sq, Sg, ..., S|, cujos elementos
s, = a;e’? representam os simbolos APSK. A RSR E,/N, determina os valores dos niveis
de amplitude da constelacao. Estes niveis de amplitude a; podem assumir um de N valores
discretos possiveis e ¢; pode assumir uma de P fases discretas, de acordo com o que foi
definido anteriormente para uma constelagdo M-APSK (N, P). A saida também ¢é um vetor

de COIIlpI'iIIlthO L, R = [7“1, T, ...y ’I“L], CU.jOS elementos podem Ser expressos como
rl:slexp(jH)Jrnl,l:1,2,...,L (31)

em que 0, a fase aleatéria introduzida pelo canal, é representada por uma v.a. continua com
distribui¢ao uniforme no intervalo [0,27) . A fase é considerada constante durante cada bloco
de L simbolos e varia de maneira independente de bloco a bloco. O ruido AWGN complexo é
expresso por n;, cujas componentes real e imagindria tém média zero e variancia o = Ny/2
cada uma. Uma vez que cada componente do vetor S pode ser representada em coordenadas
polares, também podemos definir os vetores A = [ay, a9, ...,ar] ¢ ® = [p1, do, ..., 1] como
vetores componentes de S.

A Informagao Mitua Média (IMM), I,., do canal nao-coerente descrito anteriormente é
definida pela equacao

[nc =1 (S, R) = ES,R 10g (%) y (32)

em que Egg representa o valor esperado com relacao as varidveis S e R. As densidades de

) , (3.3)

probabilidade de transigao p(R|S) s@o dadas por [16]

1 1 & 1| &
p(R|S):WeXp [—Q—Z:: rl? + | 1] ] <—2 z:: s
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em que Iy(-) é a fungao de Bessel modificada de tipo um e ordem zero. A densidade de

probabilidade p(R) pode ser obtida pela equacao
p(R)=) »(RIS)P(S), (3.4)
s

na qual P(S) é a distribuicao da entrada do canal.
A capacidade de canal é atingida pela distribuicdo de S que maximiza I,.. Para

caracterizar essa distribuicao que leva a capacidade, vamos considerar a variavel de entrada
/ ' iy o it L it
S = |a,€’%1,a,¢'"2, ... a;e
/. . ’ . ! .
um vetor aleatério que atinge a IMM méaxima denotada por [,.. Seja agora

Y

" r ! ;! ’ !
S" = §® = [alej(%@%%)’ a263(¢2@2”02), e aLeJ(¢L€92w9L)]

um novo vetor aleatério de entrada contendo o vetor ®, cujas componentes ¢;, [ =1,2,..., L
assumem valores discretos do mesmo conjunto associado as componentes qbz e além disso, sao
wiid.. O operador @,, representa a soma médulo 2. Sabemos que a IMM entre S” e R,
dado que a varidvel © é conhecida, é idéntica & IMM I(S’; R), ou seja, que I(S";R|®) =1 .
O descondicionamento de I(S"; R|®) em relacio & varidvel ® implica em I(S";R) > 1 . A
demonstracao desta afirmacao vem a seguir.

Por definicdo, sabemos que I(S";R) = H(S") — H(S"|R). Além disso,

1"

H(S")=H(S)+ H(®©|S)=H(S) + H(©) (3.5)
H(S"|R)=H(S'|R) + H(®|S,R) . (3.6)
Como H(®|S",R) < H(®), temos que
H(S"IR) < H(S'|R) + H(©) . (3.7)
Assim, substituindo as equacdes (3.5) e (3.7) na definicio de I(S”; R), temos que
I(8";R) > H(S)—H(S'|R)

’ ’

> I(S;R)=1

— nc
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Portanto, como I, é a IMM méxima, a distribuicio de S” também atinge esta IMM.
Adicionalmente, podemos dizer que independente da distribuicdo que a fase da variavel de
entrada (¢;) possua, o fato de somarmos uma nova fase w.i.i.d.(d;), que pode assumir os
mesmos valores de (;3;, faz com que a fase resultante também seja u.i.i.d.. Logo, podemos
dizer que a capacidade de canal é atingida por uma variavel de entrada cuja distribuicao de
fases {¢,l = 1,2,..., L} é wiid. e independente da distribuicdo conjunta de amplitudes

P(ay,...,ar) . Portanto,

2

P(S):P(al,...,aL,gbl,...,gbL):P(al,...,aL)(1)L . (3.8)

A prova deste fato é similar a que foi dada em [17] para canais sem memoéria e com
desvanecimento.

Uma vez caracterizada a distribuicao de entrada que leva a capacidade de canal, podemos
perceber que é necessario obtermos a distribuicao conjunta de amplitudes P(ay,...,ar) em
N% dimensoes. Para encontrar tal distribuicdo, sdo necessarios algoritmos numéricos de
otimizacao. Acontece que, para L e M grandes, tais algoritmos computam repetidamente
valores de I, e cada valor obtido depende do calculo de integrais multidimensionais. Portanto,
a utilizagao de tais algoritmos torna-se bastante complicada e o uso de limitantes de capacidade

¢ bem apropriado.

% Limitantes de Capacidade

3.4.1 Proposta de Limitantes

Foi mencionado que a capacidade de canal é atingida por uma distribuicao de fases {¢;, [ =
1,2,..., L} uii.d.. Desta maneira, os passos para a obtencao dos limitantes sdo semelhantes
aqueles feitos em [11] para sinais M-PSK. A rotacao de fase 6 ¢é vista como uma entrada

adicional do canal com IMM [, dada por

I,=1(0,S:R). (3.9)
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A partir dai, a regra da cadeia para IMM [4], definida pela equagao (2.13), é aplicada a
I, , resultando em
IL=I(S;R)+I(0:RS) . (3.10)
Como I,,. = I(S;R), temos que

Le=1, — I (R;0|S). (3.11)

Aplicando novamente a regra da cadeia para IMM no termo [, da equacao anterior, obtemos
que
L.=1(S;R|0)+1(0;R)—1(0;R|S). (3.12)

Semelhante aos sinais M-PSK, o primeiro termo é a IMM sobre o canal APSK/AWGN
coerente, ao passo que [/ (0;R|S) — I (0;R)] representa a perda devido a fase desconhecida
0. O limitante superior é obtido pela equagao (3.12), considerando que a fase 6 é distribuida
discreta e uniformemente sobre o mesmo numero de fases de entrada, i.e., f tem a mesma
distribuicao de ¢y .

Para calcularmos o segundo termo, /(6; R), iremos considerar o modelo de canal indicado
na Figura 3.5. Este é o modelo de um canal de entrada simples e saidas multiplas (SIMO, do
inglés, Single Input Multiple Output) [18], no qual 6 é a entrada simples.

Seja ¢, = (0 @, @), tal que | = 1,2,...,L. Considerando que ¢; é w.ii.d., ¢, serd
independente de @, implicando que p(r;|0) seja independente de  também. Consequentemente,
teremos que

I(6;R)=0. (3.13)
Entretanto, se a codificacao diferencial, na qual existe um simbolo de referéncia em cada bloco,

for usada no transmissor, podemos escrever que
I(O;R)=1(0;71). (3.14)

O simbolo APSK de referéncia s; = a;e/%t pode assumir qualquer um dos M(= NP)

valores. Dai, podemos dizer que
M
I(0:R) =1(0;r1]s1) = P(sy=4)I (0;r1|s1 =1)

1=1
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Figura 3.5: Modelo de canal SIMO: uma entrada e L saidas.

ou
N

L(O;r1) =Y P(ar=r*DA)I (05 |ay = r*DA) (3.15)

k=1

ja que rotacoes de fase nao alteram a informacgao mutua.
A partir da equagao (3.15), concluimos que I(f;R) é calculada como uma média de
capacidades de modulacoes PSK sobre um canal AWGN coerente. Por exemplo, considerando

a modulagao 8-APSK(2,4), temos que
I(0;R) = P(ay = A) Ce_apsia) + P(ar = 1A) Co_apsi(ra) ;

em que Ce_ypsi(a) € Ce—apsk(ra) sdo capacidades 4-PSK para dois niveis de amplitude, A e
rA, respectivamente. Os termos P(a; = A) e P(a; = rA) sao as probabilidades a priori dos
niveis de amplitude da constelacao.

Finalmente, o termo I(0; R|S) é dado pela equagao [19]

I(6;R|S) = ZPS I(6;R[S = a) . (3.16)
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Usando novamente o conceito de canal de entrada simples e saidas multiplas, I(6;R|S) é
obtida pelo célculo de I1(0;r|s;), a IMM da [-ésima componente, com RSR aumentada de um

fator L. Sendo assim, temos que
I(0;R|S) =I1(0;71|s1) |(1-rSR) = ZP (si =) (O;m|s1 =1). (3.17)
Pelo mesmo raciocinio aplicado na obtengao da equacao (3.15), temos que
I(6;R|S) = I (6;7|a) |(z-rsr) ZP = r®=DA)VT (057 = D A) (3.18)

O limitante inferior também é obtido a partir da equagao (3.12), porém sabendo-se que a
fase desconhecida 6 tem distribuigao uniforme e continua. Semelhante a [11], incorporamos a
inequagao

I(6;R)>1(0;1)

a equagao (3.12), resultando em
I.>I(S;R|0)+ 1(0;r1)—1(0;R]|S). (3.19)

O primeiro termo do lado direito da equacao (3.19) é equivalente ao primeiro termo do
limitante superior. O segundo termo, I(6;r), também é dado pela equagao (3.15), porém com
a fase ) continua. Cada IMM I(6;7]a; = r*~Y A) se iguala & capacidade de um canal coerente
com fase de entrada continua [20]. O terceiro termo da equagao (3.19) também ¢é equivalente ao
segundo termo do limitante superior, exceto pela necessidade do calculo de capacidades para
um canal com entrada simples continua. As capacidades de canal com entrada continua, assim
como as com entrada discreta, também foram determinadas experimentalmente por métodos
de Monte Carlo.

Segundo o que foi visto até agora, para calcularmos os limitantes superiores e inferiores
de capacidade, precisamos obter as probabilidades a priori P(q;). Tais probabilidades
constituem, na verdade, a distribuicao marginal de amplitudes, obtida a partir da distribuigao
conjunta P(ay, ...,ar). Encontrar esta distribuigao marginal é uma tarefa drdua de se realizar,

visto a dificuldade de se obter a distribui¢ao P(ay, ...,ar), conforme explicado anteriormente.
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Considerando o caso da capacidade efetiva, ou seja, a capacidade obtida partindo da
premissa que a distribuigdo de entrada é uniforme, podemos dizer que P(a;) = 1/N. Para
este caso, limitantes de capacidade foram exibidos em [21]. Adicionalmente, resultados para
distribuicao de entrada nao-uniforme foram relatados em [22]. Nos dois casos, os resultados
indicaram que para valores de L grande, a capacidade do canal nao-coerente converge para
a capacidade do coerente. Portanto, iremos utilizar a distribuicdo de amplitudes P(a;) que
atinge a capacidade do canal M-APSK/AWGN coerente. Esta distribuigao pode ser obtida
por meio da extensao do algoritmo proposto em [23], aplicando-o as constelagoes M-APSK

com parametros otimos A e r.

3.4.2 Algoritmo de Otimizacao para Canais Coerentes

O problema de otimizacao da distribuicao de entrada que maximiza a informagao mutua
de um determinado canal é um problema de otimizacao convexa desde que a distribuicao
de entrada seja a Unica incognita a ser determinada. Para o nosso caso, temos que o canal
depende também dos parametros A e r da constelacao M-APSK. Logo, encontrar a distribuicao
de entrada que leva a capacidade de canal juntamente com A e r étimos nao caracteriza
um problema de otimizagao convexa, independente do canal ser coerente ou nao-coerente.
Entretanto, uma vez fixados os valores de A e r, nos deparamos com o problema tradicional
de otimizacao mencionado anteriormente.

Consideraremos um canal AWGN sem meméria e um alfabeto de entrada limitado a um
conjunto finito de simbolos Q = {z1,2s,..., 2, ..., 2} C R?, tal que zp = bpe’®, com
k=1,2....Nel=1,2,..., P, conforme a constelacao M-APSK definida na Secao 3.2.
A distribuicao de fase dos simbolos de entrada é considerada independente da distribuicao
de amplitude e uniformemente distribuida, ou seja, p (z;) = p (bx)p (¢1), com p(¢;) = 1/P.
Para simplificar a notagao, iremos denotar as probabilidades p(by) e p(¢;) como px e py,
respectivamente. Desta maneira, podemos definir a funcao de distribuicao de probabilidade
das amplitudes de entrada como p = {p1,...,pk, .-,pn}. A poténcia do kl-ésimo simbolo da

constelagio ¢ dada por b7 . Assumiremos que a variancia o® do rufdo por dimensio e que a
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poténcia média maxima P, da constelacao sao conhecidas. A fase aleatéria introduzida pelo
canal é conhecida pelo receptor. Na saida do canal, serd observada uma variavel aleatéria

continua Y. Uma vez definidas nossas variaveis, estamos interessados em calcular

C = mgxI(B, DY) (3.20)
pP,A,T
sob as restrigoes
N
> =1 (3.21)
k=1
e
N
> pib} < P (3.22)
k=1

em que A e r sao os parametros da constelacao APSK, que juntamente com as fases ¢; definem a
N
localizagao dos sinais de entrada. A restrigao (3.22) é equivalente a restri¢ao > prbi = P, [23].

k=1
Seja a informacao mutua (B, ®;Y") dada pela equagao

[(B,®;Y) = H(B,®)—H(B,®|Y)

N 1 N
= Zpk log <—) +log P + Zkak , (3.23)
k=1

Pk k=1

P

na qual Tj, = 2 ZTM . Ty é definido como o elemento de uma matriz Ty.p e dado pela

=1
integral

Ty = / £ (ylbe, 60) log p (b, duly) dy (3.24)

na qual

1 _ bueit||?
[ (ylbe, 1) = 53 OXP (-%)

e p (b, ¢1|ly) é a probabilidade a posteriori Pr (B =by, ® = ¢;| Y =) .

Sendo assim, a primeira parte do algoritmo é descrita da seguinte forma:

Passo 1: Fixar o valor de A e r. Escolher p, > 0 (k = 1,2,...,N), tal que
N
>k =1.
=1
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1
Passo 2: Para um valor fixo de p; (kK = 1,2,...,N), calcular T = FZT’“ , em

que 7T}, é dado pela equagdo (3.24).

Como ¢ dificil obtermos uma expressao fechada para a integral dada pela equagao (3.24),

podemos calcular Tj; experimentalmente por meio de métodos de Monte Carlo, segundo a

equacao
b,
7is = By |22 g 0,01 (3.25)
Pk
na qual Ey é o valor esperado.
Passo 3: Para cada valor fixo de T} (k=1,2,...,N), encontrar
al 1
p = arg max qu {log (—) + Tk] + log P
a —1 dk

N N
sob as restrigdes Y. qx=1¢e > qbi =P,
k=1 k=1

Para encontrarmos o valor maximo de p no Passo 3 da primeira parte do algoritmo,
aplicaremos o método dos Multiplicadores de Lagrange. Para isso, definimos a funcao

F(p, T, A\, A\y) por meio da expressao

F(p, T, i, \) = (Zpk [logz ( ) —i—Tk]) + log, P +

)]+

na qual A\; e Ay representam os multiplicadores de Lagrange. Calculando as derivadas de

+ Ay (3.26)

F(p, T, A1, A2) com relagao as probabilidades py e igualando-as a zero para k = 1,2,..., N,

obtemos que

2(Tk+>\2b%)
pr= (3.27)
Z (T +X2b7)
k=1
€
N
> (Pa—b7) 2T =0 (3.28)

k=1
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Assim como em [23], a solugao das equagoes (3.27) e (3.28) atingem o méximo global de
G(p,T)=>,px [log (i) + Tk} sob as restrigoes (3.21) e (3.22) no intervalo 0 < p,, <1 (k =
1,2,...,N). A solugao da equacao (3.28) (Ag) pode ser determinada por métodos numéricos,

como o método da bissecao por exemplo.

Passo 4: Repetir os passos 2 e 3 até a convergéncia do algoritmo e ao final,
utilizar a distribuigdo de probabilidades obtida para calcular a

informagdo mitua candidata a capacidade de canal.

Na parte 1 deste algoritmo, o valor da informagao miutua foi calculado para valores fixos de
A e r. Na segunda parte, precisamos calcular a informacao mutua para uma faixa de valores
dos parametros A e r, que sera definida para o caso em que N = 2 e pode ser estendida para
N arbitrario.

A partir deste momento, vamos nos referir a distribuicao de probabilidades de amplitude
como {P(a; = A), P(a; = rA)} para facilitar o entendimento, pois consideraremos o caso em

que N = 2. Considerando a restricao de poténcia média maxima, temos que

> Pl =r*DA) (VA = A[P(a) = A) + Play = rA)r®] = Py, . (3.29)

N
k=
Por defini¢ao, a razao de raio r assume valor minimo unitério (r,,;,, = 1). Para obtermos
Apnaz , podemos aplicar r,,;, na equagao (3.29) e considerar a distribuigao de probabilidades de
amplitude {P(a; = A) = 1, P(a; = rA) = 0}, ou seja, existe apenas a probabilidade de serem
usados os sinais do nivel mais interno da constelagao APSK. Por outro lado, para calcularmos
Apin , iremos considerar que apenas os sinais do nivel externo serao usados ({P(aq; = A) =

0, P(a; =rA) = 1}) e que 7pq = 7, ficando a razao de raio maxima como um parametro livre

do sistema. Desta forma, os valores limites para A sao dados por

Amax =V Pm
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Primeiramente, aplicamos o algoritmo de otimizacao mencionado para o canal AWGN
utilizando modulagao 8-APSK(2,4). Assumimos o valor maximo de r igual a 4,0. A Tabela
3.1 indica os resultados otimizados para o primeiro nivel de amplitude (A), a razao de raio r
e a distribuicao de amplitudes {P(a; = A), P(a; = rA)} para uma ampla faixa de valores de

RSR.

RSR(dB) A r || {Pla; = A),P(a;=71A)}
2 [[1,054 [ 26 {0,976 0,024}
0 1,183 || 2,2 {0,888 0,112}
2 1,302 | 2,2 {0,834 0,166}
4 1,718 || 2.4 (0,852 0,148}
6 1,834 || 2,4 (0,712 0,288}
8 2,309 || 2,4 {0,712 0,288}
10 2,646 | 2.4 (0,609 0,391}
13 3,207 || 2,6 {0,499 0,501}
15 4,037 || 2,6 {0,499 0,501}
18 5,703 || 2,6 {0,497 0,503}

Tabela 3.1: Parametros A e r otimizados para a constelagdo 8-APSK(2,4).

O segundo caso analisado diz respeito a constelagao 16-APSK(2,8). Assim como para a
constelagao 8-APSK(2,4), assumimos o valor maximo de r igual a 4,0. A Tabela 3.2 indica

os parametros otimizados obtidos pelo algoritmo para a constelacao 16-APSK(2, 8).

3.4.3 Limitantes: Resultados Numeéricos

Uma vez calculados os parametros A, r e a distribuicao de amplitudes {P(a; = A), P(a; =
rA)} que levam a capacidade do canal APSK/AWGN coerente, estes serdo utilizados para a
obtencao dos limitantes superiores e inferiores da capacidade de canal nao-coerente. Para
compararmos os limitantes propostos com a capacidade de canal coerente, é necessario

fazermos a normalizacao da IMM [,.. Sendo assim, vamos definir C),., a capacidade de
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RSR(dB) A r || {P(a; = A),Pla; =1A)}
2 [[oga2 2,0 {0,740 0,260}
0 1,001 || 2,4 {0,791 0,209}
2 1,157 || 2.4 {0,713 0,287}
4 1457 || 2.4 {0,713 0,287}
6 1,834 || 2,4 {0,712 0,288}
8 2,196 || 2,2 {0,578 0,422}
10 | 2,764 | 2.2 (0,578 0,422}
13 | 4,106 || 2,0 {0,544 0,456}
15 5,170 || 2,0 {0,543 0,457}
18 7,738 || 1,8 {0,503 0,497}

Tabela 3.2: Parametros A e r otimizados para a constelagio 16-APSK(2,8).

canal nao-coerente normalizada, como

max {/,.}

Cnc = Le

(3.30)

em que L. é o nimero de simbolos da variavel de entrada S que carregam informagao.
A proposta apresentada para os limitantes na Secao 3.4 considera a utilizacao de codificagao
diferencial na transmissao, ou seja, L, = L — 1. Portanto, tanto o limitante superior quanto

o inferior sao calculados a partir da normalizagao da equagao (3.12), que é dada por

I (0, I (0,
m . LERE)  10R) a1

A Figura 3.6 indica as curvas dos limitantes de capacidade (em bits por simbolo da
modulagao) versus E; /Ny (em dB) para a constelacao 16-APSK(2, 8), considerando L, = L—1.
As linhas cheias representam os resultados para os limitantes superiores ao passo que as
linhas tracejadas representam os limitantes inferiores. Podemos perceber como se da o
comportamento dos limitantes em relacao a capacidade de canal coerente em funcao do
intervalo de coeréncia do canal L. Percebe-se que a medida que L cresce, os limitantes se

aproximam da capacidade coerente. Além disso, para L = 8,16,32, os limitantes coincidem
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sobre uma larga faixa de RSR (a diferenga entre o superior e o inferior é menor do que 0,2 bit

por simbolo).

4,0
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Figura 3.6: Limitantes de capacidade para o canal 16-APSK(2,8)/AWGN n&o-coerente de
bloco, considerando L,=L—-1. O : L=2,0: L=8, A: L=16, % : L =232,
— : capacidade 16-APSK(2,8)/AWGN coerente.

Considerando agora que o transmissor nao utiliza codificagao diferencial, ou seja, L, = L,
vamos investigar o que acontece com os limitantes. Neste caso, sabe-se que I(6;R) = 0
conforme foi definido na equagao (3.13), ao passo que os primeiros termos da equacao (3.31)
sao obtidos da mesma maneira. Portanto,

_I(;R]S)

Cnc - Cc Le

(3.32)

A Figura 3.7 ilustra os limitantes para a constelacao 16-APSK(2, 8), porém assumindo agora
que L, = L. Podemos observar que os limitantes superiores e inferiores estao mais préximos
um do outro para RSRs mais baixas. Isto pode ser constatado facilmente por meio dos
limitantes obtidos para L = 2 na regiao de RSR que varia de —2dB a 6 dB. Por outro lado,

verificou-se que a convergéncia dos limitantes para a capacidade coerente ocorre de maneira
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mais lenta. Este fato é rapidamente evidenciado observando-se os limitantes para L = 2 e
L = 8 na regiao de RSR acima de 12dB. Sendo assim, podemos concluir que a existéncia de
um simbolo de referéncia no bloco que caracteriza o canal leva os limitantes a se aproximarem

mais rapidamente da capacidade de canal coerente.

4,0

3,5

3,0

2,5

2,0

1,5

C (bits/simb)

1,0

0,5 &= >

0,0 HE
-2 0 2 4 6 8 10 12 14 16 18

E,/N, (dB)

Figura 3.7: Limitantes de capacidade para o canal 16-APSK(2,8)/AWGN n&o-coerente de
bloco, considerando L,=L. O : L=2,0: L=8, A : L=16, x : L=32, —
capacidade 16-APSK(2,8)/AWGN coerente.

E finalmente, com o objetivo de tornar a obtencao dos limitantes mais simples, verificamos
como eles se comportam para o caso em que a capacidade efetiva, C*, é usada como
referéncia. Primeiramente, vale relembrar a consideracao de que a distribuicao de amplitudes
dos simbolos de entrada que leva & capacidade do canal M-APSK/AWGN coerente foi usada
como distribuicao marginal de amplitudes para o célculo dos limitantes. Portanto, desejamos
descobrir o que acontece se esta distribuicao for substituida pela distribuicao uniforme, assim
como em [21].

As Figuras 3.8 e 3.9 ilustram as curvas de capacidade de canal coerente para as constelagoes
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8-APSK(2,4) e 16-APSK(2, 8), respectivamente. Elas se referem aos casos de distribuigao de
amplitudes e razao de raio r obtidas pelo algoritmo mencionado na Secao 3.4.2, distribuicao
de entrada uniforme e r fixo, e por fim, distribui¢do de entrada Gaussiana (capacidade de
Shannon). Os
valores de r foram fixados em 2,42 para 8-APSK(2,4) e em 2,0 para 16-APSK(2,8). Este

A capacidade de Shannon é utilizada apenas como referéncia ilustrativa.

ultimo valor foi sugerido também em [24].
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Figura 3.8: Comparagdo das curvas de capacidade do canal 8-APSK(2,4) com a
capacidade de Shannon.

Para a constelagao 8-APSK(2,4) e considerando uma taxa de 2 bits por simbolo, a
distribuicao de entrada obtida com o algoritmo de otimizagao fornece um ganho de RSR
de apenas 0,16 dB nas curvas de capacidade, quando comparada a distribui¢ao de entrada
uniforme. De maneira semelhante na constelagao 16-APSK(2, 8), para uma taxa de 3 bits por
simbolo, existe apenas um pequeno ganho de 0,12 dB favoravel a capacidade obtida com a
distribuicao de entrada otimizada. E possivel perceber por meio das Tabelas 3.1 e 3.2, que

para uma RSR acima de 10 dB, a distribui¢ao { P(a; = A), P(a; = rA)} tende a ser uniforme.
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Figura 3.9: Comparag&o das curvas de capacidade do canal 16-APSK(2,8) com a
capacidade de Shannon.

Sendo assim, comparando os resultados obtidos para as duas constelacoes APSK mencionadas,
concluimos que a otimizacao da distribuicao de entrada para a obtencao da capacidade de canal
nao fornece um ganho consideravel em RSR. Além disso, podemos utilizar um valor fixo de r
juntamente com a distribuicao uniforme de entrada, sem a necessidade de se otimizar a razao
de raio para cada valor de RSR.

A Figura 3.10 ilustra os limitantes de capacidade para a constelagao 16-APSK(2,8),
considerando L, = L — 1, r = 2,0 e distribuicao de entrada uniforme. Comparando tais
limitantes com a Figura 3.6, temos que a perda em capacidade (bits por simbolo) nao
ultrapassa o valor de 0,01 bit por simbolo para L = 16 e 32. Logo, o uso da distribuigao
uniforme e razao de raio fixa é uma simplificacao aceitavel no calculo dos limitantes de

capacidade.
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Figura 3.10: Limitantes de capacidade para o canal 16-APSK(2,8)/AWGN n&o-coerente

de bloco com distribuig&o de entrada uniforme e L.=L—-1. O : L[=2, 0:
L=8, A : L=16, * : L=32, = : capacidade 16-APSK(2,8)/AWGN coerente
efetiva.

3.5 Comentarios Finais
[ ]

A capacidade de canais nao-coerentes é um tema bastante atrativo que desperta interesse
na comunidade cientifica. O caso particular da capacidade de canal AWGN nao-coerente de
bloco foi o alvo dos estudos descritos neste Capitulo. Neste caso, assumimos que a amplitude
do desvanecimento provocado pelo canal é conhecida no receptor, ao passo que a fase é
desconhecida, porém caracterizada por um modelo matematico bem definido. Tal modelo
descreve a variacao da fase em funcao do intervalo de coeréncia do canal, que é considerado
conhecido tanto no transmissor quanto no receptor.

Trabalhos encontrados na literatura investigaram a distribuicao de entrada que leva a
capacidade de canal nao-coerente para o caso de nao haver restricoes nos sinais de entrada

[12],[13]. Os simbolos de entrada que maximizam a informagao mitua do canal se caracterizam
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por possuirem distribuicao de fase u.i.i.d. e independente da distribuicao de amplitudes. Além
disso, a distribuicao de amplitudes é discreta, com um nimero infinitos de pontos, sendo um
deles na origem. Para certas regioes de taxa, também foram consideradas distribuicoes de
amplitudes nas quais o ponto da origem foi suprimido, resultando em boas aproximacgoes para

a capacidade.

Diante disso, um dos nossos objetivos foi escolher esquemas de sinalizacao com nimero
finito de pontos e sem ponto na origem, para utilizar em um sistema de transmissao aplicado ao
canal estudado. Um dos critérios de escolha das constelagoes utilizadas foi a caracterizacao da
distribuicao de entrada que atinge capacidade para o caso de entrada continua. A justificativa
para tal foi uma analogia ao fato de que no caso da capacidade de canal AWGN coerente,
busca-se atingir ao maximo a distribuicao Gaussiana por meio de uma constelacao finita
como, por exemplo, a constelacao M-QAM. Sendo assim, procuramos escolher a constelacao
finita que se aproximasse de certa forma da distribuicao de entrada que leva a capacidade
do canal AWGN nao-coerente. Logo, a constelacao M-APSK foi assumida com simbolos
cujas fases sao u.i.i.d. e independentes das amplitudes. A disposicao dos sinais em niveis de
amplitude e com fases alinhadas em cada nivel foi motivada pela facilidade da utilizacao de
codificacao diferencial na transmissao. Por fim, nao menos importante, o desejo de propor

sistemas espectralmente eficientes também motivou a escolha de tais constelagoes.

A dificuldade de se caracterizar a distribuicao de entrada que atinge capacidade, ou
particularmente a distribuicao conjunta de amplitudes dos sinais de entrada nos motivou
a sugestao do calculo de limitantes de capacidade. Na verdade, a obtencao dos limitantes
também depende da distribuicao conjunta, visto que a distribuicao marginal de amplitudes
depende da conjunta. Entretanto, o fato de a capacidade de canal nao-coerente se aproximar
da capacidade coerente, para altos valores de intervalo de coeréncia do canal e RSRs, nos levou
a considerar o uso da distribuicao de amplitude que atinge a capacidade coerente na proposta

dos limitantes, proporcionando resultados interessantes.

Outro fato importante foi a questao de se considerar a utilizacao ou nao da codificacao

diferencial no transmissor no estudo dos limitantes de capacidade. Os resultados indicaram



3.6. SINTESE DO CAPITULO 55

que o uso da codificacao diferencial leva os limitantes a se aproximarem mais rapidamente da

capacidade de canal coerente em funcao do intervalo de coeréncia do canal e da RSR.

ﬁ Sintese do Capitulo

Este Capitulo abordou um estudo sobre a capacidade de canal AWGN nao-coerente de
bloco com o intuito de complementar as contribuicoes ja existentes na literatura. Inicialmente,
foram apresentados esquemas praticos de sinalizacao, as constelagoes M-APSK, a serem
usados no sistema de transmissao proposto. Consideracoes a respeito de seus parametros e
configuragoes também foram feitas. Em seguida, o Capitulo apresentou o modelo matematico
do canal estudado, algumas defini¢oes e consideracoes importantes a respeito da capacidade
de canal. Uma proposta para o calculo de limitantes de capacidade foi efetuada, seguida da
extensao de um algoritmo que calcula simultaneamente os parametros 6timos da constelacao
e a distribuigao de entrada que atinge a capacidade do canal M-APSK/AWGN coerente.
Por fim, resultados numéricos relativos ao calculo dos limitantes foram apresentados com as

devidas conclusoes.



Gratos-Fatores e Codigos
LDPC

modelagem por grafos sempre foi uma ferramenta indispensavel nas
atividades cotidianas dos engenheiros. Como exemplos de tais modelos,
temos os diagramas de circuitos, os fluxogramas e os diagramas de trelica. Em
areas como Inteligéncia Artificial, Processamento de Sinais e Teoria de Cédigos, a
modelagem por grafos ¢ normalmente associada a certos tipos de algoritmos. Na
Teoria de Cdédigos, por exemplo, a decodificacao iterativa de codigos turbo pode
ser interpretada em fungao de um modelo de um cédigo por um grafo. No contexto
dos codigos corretores de erros, os grafos-fatores e o algoritmo Soma-Produto
constituem uma técnica interessante para a representacao de diversos tipos de
codigos. Este Capitulo trata inicialmente das definicoes basicas dos grafos-fatores
e a descrigao do algoritmo Soma-Produto. Em seguida, o Capitulo aborda como
os grafos-fatores podem ser utilizados para modelar sistemas codificados por meio
das modelagens comportamental e probabilistica. O algoritmo de decodificagao
aplicado a estes sistemas ¢é tratado a seguir, destacando tanto os grafos sem ciclos
quanto os que possuem ciclos. Por fim, o Capitulo apresenta de maneira resumida
os codigos LDPC, enfatizando suas formas de representacao e seus algoritmos de
decodificagao iterativa nos dominios das probabilidades e dos logaritmos.

57
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4.1 Grafos-Fatores: Definicao

Seja g(z1,xs,...,x,) uma fungdo com n argumentos xy,Zs,...,T,. Define-se como
grafo-fator o modelo grafico biparticionado ! que descreve a funcao g. A Figura 4.1 ilustra o
grafo-fator da funcao g(z1, xa, ..., x,). Os circulos representam os nés de variavel zy, s, ...,
T, a0 passo que o quadrado preto representa o né de funcao f. Cada linha que conecta um

circulo ao quadrado indica que a variavel representada pelo circulo é argumento da funcao f .

Z

Figura 4.1: Grafo-fator da fungdo g¢(z1,z2,23,...,Ty).

Considere que a funcao g pode ser fatorada em um produto de vérias fungoes f; conforme

a equacao
g(x17$27"'axn): Hf] (X]) 9 (41)
Jj€Ja
na qual J, é um conjunto de indices discretos e X; é um subconjunto de {x1,zo, ..., z,} [25].
A fungao g(x1, 22, ...,2,) é denominada funcao global e as fungdes f;(X;) sdo chamadas de

funcoes locais. Para uma funcao g que pode ser fatorada, um grafo-fator pode ser entendido
como um modelo grafico biparticionado que representa a fatoragao da funcao global g no
produto de fungoes locais f; [25]. Desta maneira, os grafos-fatores ? possuem um né de
variavel associado a cada varidvel z;, um né de funcao para cada funcao f; e uma conexao

(ramo) entre o né de variavel e o né de fungao caso z; seja argumento de f;.

1O termo biparticionado se deve ao grafo possuir apenas dois tipos de nés denominados nés do tipo varidvel
e nés do tipo funcao. Tais nds serao chamados de nés de varidvel e nés de fungao apenas.
2Para fins de simplificacdo, o termo grafo-fator serd chamado apenas de grafo.
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Seja por exemplo, a fungao global g(x1, z9, 3, x4), cuja fatoragao é dada por

g (x1, 29,23, 24) = f1(21) f2 (21,22, 73) f3 (23, 24) (4.2)

A Figura 4.2 ilustra o grafo que representa a fatoragdo da fungao g(x1, 2, x3,24). Um né
de variavel é denominado de grau « caso possua « nos de funcao conectados a ele. Esta
denominacao também é valida para os nds de fungao caso possua « nés de variavel conectados.
Além disso, é importante ressaltar que em grafos biparticionados, nés do mesmo tipo nao se
conectam diretamente.

i O

L3 fa Ly

B O
] Ly b

Figura 4.2: Grafo da funcdo g(x1,x2,x3,24) = f1(z1)fo(21, 22, 23) f3(x3, 24) -

Suponha agora que desejamos calcular as fun¢oes marginais gp(zx), k € {1,2,3,4}. Por

exemplo, seja a fungao marginal g;(z;) definida por

g1 (QUl) é Z g (x17x27x37x4>

= Z Ji(z1) fo (21, 22, 23) f35 (23, 24)
- Z fi(@1) fo (21, 22, 23) f5 (23, w4) (4.3)
~{z1}

em que ~ {z;} indica que o somatério ¢é realizado em todas as varidaveis da fun¢do exceto
x1 . O grafo ilustrado na Figura 4.2 nos fornece uma maneira simples e direta de calcularmos

g1(x1), assim como as demais fungdes marginais gx(zy), k # 1.
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4.2 Algoritmo Soma-Produto

Imaginemos que o grafo ilustrado na Figura 4.2 seja visto como uma rede de processadores.
Cada n6 do grafo é considerado um processador e as conexoes entre os nos sao os canais de
comunicacao pelos quais os processadores podem enviar mensagens entre si. A mensagem
enviada por um ramo que conecta um né de varidvel z; a um né de funcao f;, em qualquer
dos sentidos, é uma funcao do argumento xp. Sendo assim, a mensagem nao é apenas um
valor e sim, um conjunto de valores que depende das variaveis do grafo.

O algoritmo responsével pelo calculo da fungao gx(zy) inicia nas extremidades do grafo
nos chamados nos de extremidade. Se o né de extremidade for um né de variavel, ele envia
uma mensagem unitaria ao seu né vizinho. Caso o né de extremidade seja um né de funcgao,
a mensagem enviada serda uma descricao da funcao local. A Figura 4.3 ilustra os tipos de
nos de extremidade e as mensagens geradas por eles. Em geral, as mensagens num grafo

sdo representadas por p,_p(z), em que a e b indicam o né de origem e o né de destino,

respectivamente.
Hyp(z) =1 Hys o (2) = f(2)
Oo———A B—O0
X f f X

Figura 4.3: Nés de extremidade.

Cada né espera pelas mensagens provenientes dos demais nds conectados a ele para calcular
a mensagem de saida. Um né de variavel x;, envia para o né de funcéo f; (conectado a ele) o
produto das mensagens vindas dos nds conectados a ele, exceto o né f; para o qual a mensagem

de saida sera enviada. J4 para um né de fungao, a mensagem de saida é obtida em duas etapas:

1. Calcula-se o produto da funcao que o nd representa pelas mensagens recebidas dos
demais nds conectados, exceto o né de destino.
2. Em seguida, o produto gerado na etapa anterior é submetido ao somatério > (2} Dara

a obtencao da mensagem final de saida.
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Uma vez que o algoritmo opera efetuando diversas somas e produtos, ele é conhecido como
algoritmo Soma-Produto (SP) . Considerando a analogia mencionada dos grafos com uma
rede de processadores, este algoritmo também ¢é denominado de algoritmo de passagem de

mensagens.

Para reforgar o entendimento de como as mensagens sao geradas e passadas no grafo,
vamos calcular a fun¢ao g;(x;) segundo a equacao (4.3). A Figura 4.4 ilustra como ocorre a
passagem de mensagens pelo grafo da funcao g. O noé de variavel z; esta em destaque para
representar que a fungao marginal que se deseja calcular é g;(x1). As setas representam o
fluxo das mensagens para se obter g;(x;). Os indices numéricos em cada seta representam a

ordem temporal do calculo das mensagens.

Figura 4.4: Mensagens geradas em cada passo do algoritmo SP para o cdlculo de
g1(z1).

Como foi mencionado anteriormente, o algoritmo SP tem inicio pelas extremidades do
grafo, com o célculo das mensagens fif, ., (¥1) = fi(21), flag—p,(T2) = 1 € g, p(x4) = 1.

Em seguida, calcula-se a mensagem i, .., (23) como

Hfz—as (1’3) - Z Hzy— fs (1’4) E (1’3, 1‘4)

~{xs}
= Z 1 f3 (23, 24) = ng (w3, 74) . (4.4)
N{xfi} {1‘4}

No passo seguinte, representado pelo instante de tempo (3), temos o célculo da mensagem
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Has— £, (23) dada por
Pay—ps(T3) = Py (13) = > f3 (23, 24) . (4.5)
T4

E finalmente, calcula-se a mensagem iy, .., (z1) tal que

Hfo—zy (z1) = Z (:uxz—>f2 (z2) - Haz— fo (z3)) - fo (w1, 22, 23)
~{z1}
- Z (1'Zf3 (55’3,$4)> - fa (21, 72, 73)
~{z1} T4
= Z fo (w1, 29, 23) f3 (23, 24) (4.6)

O célculo do algoritmo SP termina no né x; e para obtermos g;(z1), basta multiplicarmos as

mensagens que chegam a este no. Logo,

g1 (x1> = Hfi—x: (xl) C M fo—ay (xl)
S (o) fy () @)

X2,T3,T4

Assim como calculamos ¢;(z1), podemos estar interessados em obter as demais fungoes
marginais gr(xy),k # 1. Seria bastante ineficiente repetir sequencialmente todos os passos
descritos no célculo de ¢;(z1). De fato, a solugdo encontrada é calcular todas as fungoes
gr(zr) utilizando o algoritmo SP simultaneamente no grafo. As mensagens relativas a cada
funcgao gx(zy) sdo geradas e passadas da mesma maneira que descrevemos para g (z1). O fim
dos célculos ocorre quando duas mensagens passam pelo mesmo ramo, uma em cada diregao.
Se o algoritmo for usado de maneira iterativa, o processo de envio de mensagens descrito
anteriormente se repete.

De maneira geral, a Figura 4.5 descreve como se da a regra de atualizacao das mensagens
em um grafo [25]. Sejam n(x) = {f, hi, ha,...} e n(f) = {z,y1,v2,...}, 0s conjuntos de nds
conectados a um noé de variavel x e a um né de funcao f, respectivamente. O célculo das

mensagens executadas pelo algoritmo SP pode ser resumido pelas equagoes

poes @ = [T @) (43)

hen(z)|{f}
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IENGEDN I | ) FICSTRTS Y (4.9)

~{z} \yen(f){=z}

Na equagao (4.8), n(x)[{f} representa o conjunto de nés de fungao conectados ao né z, exceto
o né f. Analogamente na equagao (4.9), n(f)|{z} representa o conjunto de nds de variavel

conectados ao no f, exceto o no x.

Iuyl—>f (yl)

/3/1

Figura 4.5: Regra geral de atualizag8o de mensagens do algoritmo SP em um fragmento
de grafo.

A partir da regra de atualizacdo das mensagens ilustrada na Figura 4.5, podemos ainda
destacar duas importantes observacoes a respeito do algoritmo SP. A primeira refere-se apenas
ao caso particular de um né de variavel que possui dois nés vizinhos. Percebe-se pela equacgao
(4.8) ou entao graficamente, que nao ha calculo de uma nova mensagem neste caso. O né
de varidvel apenas encaminha a mensagem que chega até ele ao né de destino. A segunda
observagao trata de uma maneira equivalente pela qual podemos obter a funcao marginal
gr(zr). Para isso, basta efetuarmos o produto de duas mensagens que passam em diregoes
opostas sobre qualquer ramo incidente em . Isto pode ser constatado tanto no exemplo dado

para o célculo de g;(z1) quanto na Figura 4.5.
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4.3 Modelagem de Sistemas Codificados por meio de
Grafos

4.3.1 Introducgao

A utilizacao de grafos para representar codigos corretores de erros teve inicio com o trabalho
de Tanner [26] no inicio da década de 80. Tais modelos continham dois tipos de nds: o primeiro
representava os simbolos da palavra-cédigo e o segundo tipo representava as fungoes verificagao
de paridade do cdédigo. Estes grafos ficaram conhecidos como grafos de Tanner. Tanner
também formulou algoritmos para decodificar palavras-cédigo aplicadas ao grafo. Pode-se
considerar que o exemplo pioneiro da representacao desenvolvida por Tanner sao os codigos
LDPC propostos por Gallager na década de 60 [27].

Inicialmente, os grafos de Tanner s6 se referiam a codigos baseados em matrizes de
verificacao de paridade. Porém, na década de 90, Wiberg, Loeliger e Kotter estenderam a
representagao dos grafos de Tanner [28]. Um dos tipos de né passou a representar nao apenas
simbolos da palavra-codigo, mas também estados. As varidveis que representam estados
também sdo conhecidas por varidveis ocultas [25]. Desta maneira, os cédigos descritos por
trelicas também puderam ser representados por grafos.

No presente trabalho, iremos nos referir tanto aos grafos de Tanner quanto aos grafos que
contém estados em sua representacao. O termo grafo serd utilizado para se referir tanto a um
tipo quanto ao outro. A seguir, veremos como os grafos podem ser utilizados para modelar

sistemas codificados.

4.3.2 Modelagem Comportamental

Em algumas aplicacoes, modelar um sistema em fungao do seu comportamento é uma
técnica interessante. O comportamento de um sistema é especificado em termos das
configuragoes validas das varidveis que o compdem [29]. Esta modelagem é chamada
modelagem comportamental e pode ser representada por meio de grafos.

Sejam por exemplo, um cédigo bindrio linear C(n., k.) e o espaco do codigo, S.,
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determinado pelas 2% palavras-cédigo que o compde. Qualquer subconjunto de palavras-cédigo
que pertencem a S. é denominado comportamento wvalido e é denotado por B.. As
palavras-cédigo pertencentes a B, sao chamadas de configuragoes validas.

Sendo assim, considere a funcao I, (x1, z2,...,x,. ) em que (x1,Zs, ..., T, ) sdo os bits de

uma palavra-cédigo. A fungao Ip,(-) é definida como sendo a funcao caracteristica, isto é,

1, se (z1,79,....,2,,) € B.

Ip (v1,22,. .., 2y,) = { 0, caso contrario (4.10)

Como a fungao Ip,(-) indica se uma determinada configuracdo é vélida ou nao, ela é
denominada func¢ao indicadora.

Funcoes indicadoras tém uma grande importancia na teoria de grafos aplicada a codificacao.
A fungao indicadora I () é interpretada como uma funcao global que pode ser fatorada no
produto de vérias fungoes locais. Logo, a fungao global I, (-) serd igual a 1 quando todas as
fungoes locais forem iguais a 1, caracterizando assim uma operacao légica E (AND).

Sabe-se que o cédigo C(n, k.) é definido pelas (n.— k.) equagoes de verificagao de paridade
da matriz H. Portanto, a funcao indicadora global de C' pode ser fatorada em (n.—k.) fungoes
indicadoras locais, que sao as equagoes de verificacao de paridade. Caso as (n.—k.) equagoes de
paridade sejam satisfeitas para uma determinada palavra-cédigo, todas as func¢oes indicadoras
locais assumem valor 1 e consequentemente, a funcao indicadora global também vale 1. Logo,
a palavra-codigo é considerada uma configuragao valida.

A funcao indicadora de um cédigo bindrio linear definido por uma matriz He,,—k.)xn.
pode ser representada por um grafo com n. nds de varidvel e (n, — k.) nés de funcao. Neste
caso, os nos de funcao denominam-se noés de verificacao de paridade, ou simplesmente, nés de
verificacao. Cada linha da matriz H esta relacionada a um né de verificagao ao passo que cada
coluna se refere a um né de variavel. O grafo associado a matriz H de um cédigo é construido
da seguinte maneira: para cada elemento h;; # 0 existente na matriz, faz-se a conexao do
1-ésimo né de variavel ao j-ésimo né de verificacao.

Considere a matriz H do cédigo C;(6,3) dada pela equagao (2.38). O grafo do cédigo

C1(6,3) representado por tal matriz estd ilustrado na Figura 4.6. Neste grafo, os nds de
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verificacao sao representados por quadrados com um sinal “+”, que simboliza a operacao
OU-exclusivo (XOR). As fungoes indicadoras locais sao fungoes verificagao de paridade par
(nimero par de elementos 1) das palavras-cédigo. Por exemplo, fi(x1, x3,x4) = 21 @, 13 D, 14
serd igual a 0 se os bits x1, 3 e x4 formarem uma configuragao de paridade par. Sendo
assim, a funcao indicadora global I, (x1,xs, ..., x¢) serd igual a 1 quando a palavra-cédigo

(1,9, ..., 1) satisfizer todas as equacoes de paridade de Cf .

Figura 4.6: Grafo (Tanner) do cédigo C1(6,3).

Outro caso importante de modelagem comportamental é a representagao de codigos
definidos por trelicas. O comportamento do sistema codificado definido por uma trelica é
especificado em fungao da configuracao {so, ..., Sn., Z1,...,2n. }. As varidveis {sg,...,Su, }
sao os estados da trelica ao passo que {z1,...,x,_ } representam a palavra-codigo. A trelica
do cédigo se divide em n,. segoes e cada secao T; possui uma funcao cujos argumentos sao o
estado anterior s;_1, o bit z; e o estado atual s; .

Na representacao de trelicas por meio de grafos, também lidamos com o conceito de funcao
indicadora. Sendo assim, a funcao indicadora global do grafo tera configuracao vélida quando
cada secao T; da trelica tiver suas restrigoes locais satisfeitas. Cada comportamento local é
denotado por T;(s;_1,x;, ;) e a funcao indicadora global é fatorada em n,. funges indicadoras
locais que compoem uma operacao E (AND), assim como no exemplo anterior.

Considere a trelica do cédigo C(6, 3) reproduzida na Figura 2.5. O grafo correspondente
a esta treliga esta ilustrado na Figura 4.7. Este tipo de grafo foi concebido por Wiberg [28].

As variaveis ocultas, ou estados, sao representadas por circulos duplos. As fungoes indicadoras
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locais f; sao representadas por quadrados pretos e correspondem a cada secao da trelica.

h h f; fa fs fs
O O O O O O
s s s Ss

5o 2 3 Se

O

1

T, Z, Z5 Z, T s L
Figura 4.7: Grafo (Wiberg) do cédigo C;(6,3).

Por exemplo, seja o comportamento local T correspondente a quinta se¢ao, definido como
T5(s4, w5, s5) = {(000,0,000); (001,0,001); (010, 1,000); (011,1,001)} , (4.11)

em que s, e s; pertencem aos subconjuntos de estados {000,001,010,011} e {000,001},
respectivamente. A fungao indicadora local f5 é dada por f5(s4, x5, S5) = [(S4, 75, 55) € T5] e

cada ramo da secao corresponde a um elemento de 75 .

4.3.3 Modelagem Probabilistica

Em um sistema codificado, obter o melhor decodificador nao significa alcancar apenas o
melhor desempenho. Tao importante quanto otimizar o desempenho do sistema por meio
de um bom decodificador, é implementa-lo com baixa complexidade. Os decodificadores
algébricos utilizam a saida quantizada do canal e aproveitam a estrutura especial construida no
codigo para tornar a decodificagao mais facil. Por outro lado, os decodificadores probabilisticos
nao quantizam a saida do canal e procuram obter a sequéncia de informacao transmitida
usando critérios estatisticos. Para que os decodificadores probabilisticos possam usufruir de
alguma estrutura assim como os decodificadores algébricos, é possivel utilizar grafos para
modelar a estrutura probabilistica dos codigos.

A modelagem probabilistica tem a finalidade de representar a distribuicao de probabilidade
conjunta das variaveis que descrevem o sistema. As mensagens que sao passadas entre os nos
do grafo sao valores de probabilidades. Sendo assim, neste tipo de modelagem os grafos podem

ser interpretados como uma rede de propagacao de probabilidades.
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Seja x = (x1,22,...,x, ) uma palavra-cédigo transmitida por um canal sem memdria
ey = (Y1,Y2,---,Yn.) @ sequéncia observada na saida do canal DMC. Considerando que
o decodificador utiliza a regra MAP, temos que a probabilidade p(x|y) é utilizada como
critério de decisao para cada observacao y. Assume-se que p(x) é uniforme, portanto
p(x) = Io(x1, 22, .., 2,,)/|C|, em que Io(+) e |C| sdo a funcao indicadora e a cardinalidade
do cédigo, respectivamente. Como p(x|y) é diretamente proporcional ao produto p(y|x)p(x)
e cada observagao y; é constante, p(y|x) pode ser considerada apenas funcao de x. Desta

maneira, a funcao modelada pelo grafo é dada por
g(x1, 20, ) = 1o (21,22, ..., Ty,) Hp (yil i) - (4.12)
i=1

A equacao (4.12) indica a jungdo da modelagem comportamental com a modelagem
probabilistica para representar sistemas codificados. A modelagem comportamental serve
para decidir se a palavra-cédigo é valida ou nao. Ja a modelagem probabilistica ajuda a
decidir, segundo alguma regra de decisao, qual das palavras-cédigo vélidas foi transmitida. A
Figura 4.8 ilustra o grafo do cédigo C;(6,3) com a adigao da modelagem probabilistica. Os
nds de variavel y; ndo aparecem porque sao incorporados aos nés de fungao p(y;|z;) para fins

de simplificacao.

P(yl |901) “a p(y6|x6)

Figura 4.8: Grafo do cédigo (C1(6,3) com a inclus&o das probabilidades de transigdo
do canal.
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4.3.4 Algoritmo de Decodificacao em um Grafo sem Ciclos

A modelagem de sistemas codificados por grafos é bastante til para solucionar o problema
da decodificacao. Basicamente, o problema da decodificacao consiste em escolher qual
palavra-codigo foi transmitida dado uma sequéncia observada na saida do canal. O critério de
escolha pode ser relativo ao bloco como um todo, ou entao a cada simbolo do bloco, de acordo
com o que definimos na Segao 2.4.5. Considere que o decodificador utilize a regra de decisao

MAP de bit definida pela equacao (2.50). Esta regra pode ser reescrita como

i (y) = argmax | 3 Io(x)p (z:]yi) | (4.13)
[~
em que /o (x) representa a funcao indicadora que designa se x é uma palavra-cédigo vélida ou
nao.
Para um cédigo descrito por uma trelica, podemos novamente redefinir a regra de decisao

MAP de bit segundo a equagao

i (y) = arg max > Irx)p (xilyi) | (4.14)
’ ~{ui}
na qual I7(x) é a funcdo que indica se um determinado caminho da trelica é valido. Em
outras palavras, esta funcao também indica se x é uma palavra-codigo véalida. Os caminhos
na trelica sao fornecidos a partir de suas secoes. Cada secao é composta por quatro variaveis:
os estados s;_1 e s;, o bit de informagao u; e o bit codificado x;. As Figuras 4.9(a) e 4.9(b)
representam o grafo da i-ésima secao de uma trelica convencional.

A omissao dos nés de varidvel y; e dos nds de fungdo do canal p(y;|z;) ilustrada na
Figura 4.9(b) ocorre com o intuito de simplificar o grafo. Desta forma, a juncao dos
grafos das n. secoes da trelica dao origem ao grafo que representa uma combinacao das
modelagens comportamental e probabilistica do codigo. Como o grafo final nao possui ciclos,
as probabilidades marginais p(u;|y) podem ser obtidas por meio do algoritmo SP de maneira

Otima.
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by

Qu

(a) (b)

Figura 4.9: (a) Grafo da i-ésima sec8o de uma treliga convencional. (b) Grafo
simplificado.

Em virtude de os grafos serem vistos como uma rede de propagacao de probabilidades,
o algoritmo SP pode ser denominado de algoritmo de propagacao de probabilidades. Para
o caso de grafos que representam cdédigos descritos por trelicas, o algoritmo de propagacao
de probabilidades recebe a denominacao de algoritmo Progressivo-Regressivo (do inglés,
Forward-Backward). Na Teoria de Cédigos, este algoritmo também é conhecido por algoritmo

MAP ou ainda, algoritmo BCJR [7].

Como em todo grafo que nao possui ciclos, o algoritmo de decodificacao inicia a partir
dos nos de extremidade. No nosso caso, tanto os nés de varidavel quanto os nés de estado
de extremidade enviam mensagens conhecidas para os seus nods vizinhos. Considerando a
simplificagao ilustrada na Figura 4.9(b), os nés de varidvel x; passam a ser nds de extremidade
que emitem mensagens conhecidas. Na realidade, os nés x; assim como os nos de estado que

nao sao de extremidade, pertencem a categoria de nés que possuem dois vizinhos, portanto
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apenas encaminham a mensagem recebida de um dos vizinhos para o outro. De acordo com
[7]7 as Iensagens fg;— f; (IZ)> Hfi—s; (Si)> Hosi— f; (Sl) € Hfi—u; (ul) sao denominadas de 7(372')’

a(s;), B(s;) e 0(u;) respectivamente, e sao definidas pelas equagoes

al(s;) = Z Z Z It (i1, @iy ug, Si)a (sim1) v () (4.15)

Si—1 Ug Z;

Bsi) =D > > In(sivmi w58 (s1)7 () (4.16)

Si Ui Ty

0 (u;) = Z Z Z Ir (Si—1, iy iy Si)a (Si-1) B (i) v (z4) (4.17)

T osii1 s
nas quais so(0) = 1 e s,.(0) = 1. Como as mensagens enviadas pelos nés de variavel u; sao
unitdrias e as mensagens recebidas pelos nés x; sao irrelevantes, elas nao sao consideradas nos
diagramas das Figuras 4.9(a) e 4.9(b).

Na etapa progressiva do algoritmo, as mensagens «(s;) s@o calculadas em funcao de
a(s;—1) e v(x;) segundo a equacao (4.15). Na etapa regressiva, as mensagens [(s;_1) sao
obtidas em funcao de [3(s;) e v(x;) conforme a equagao (4.16). Como as recursoes efetuadas
nas duas etapas nao interagem, as etapas progressiva e regressiva podem ser executadas
simultaneamente. O fim do algoritmo ocorre com o cdlculo das mensagens d(u;) por meio
da equagao (4.17). As mensagens d(u;) representam as probabilidades a posteriori pelas quais
estimaremos que sequéncia de informagao u foi enviada pelo transmissor.

Considere o grafo ilustrado na Figura 4.10, que representa o c6digo de Hamming estendido
C.(8,4) descrito pela trelica tail-biting compacta mostrada na Figura 2.7. Os nés de funcao
do canal e os nés de variavel y; sdo omitidos para simplificar o grafo. Ainda para simplificar,
os nos de variavel x9; 1 e xo; sd@o agrupados e representados pelo né ;. Os nés de funcao f4 e
fB representam as secoes da trelica. As mensagens enviadas pelos nos 7; sao calculadas pela
equacao

Yi (ab) = p (r2i—1 = @ |Y2i—1) P (w2 = b|y2i—1) , (4.18)

na qual a,b € {0,1}, i € {1,2,3,4} e as probabilidades p(z; = 1|yx) e p(xr = Olyx) sdo dadas
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por
1

pry=1y) = (4.19)
1+ exp(—4y2’“g‘§ﬁ)

p(xr=0lyx) =1—p(xx =1|y) , (4.20)

em que £ é a energia média do simbolo e 02 é a variancia do ruido AWGN. Portanto, partindo
de valores iniciais conhecidos para a(-) e ((-), e considerando as mensagens ~(-) descritas
anteriormente, podemos calcular as novas mensagens «(+) e () durante as etapas progressiva
e regressiva do algoritmo de decodificagao. Quando a(-) e 3(-) convergirem, podemos calcular

d(u;) e tomar a decisao sobre o bit de informagao u; .

N R G

@ fA @ .fB @ .fA @
S S S
O O

/s

1 2 3

¢ 40 Y3 Y4

Figura 4.10: Grafo do c6digo de Hamming estendido C,(8,4).

Seja por exemplo, a primeira se¢ao da trelica representada pelo né f4 que tem como
argumentos os estados sy e $1, 0 bit de informagao u; e o né ;. As mensagens «(s;) e 3(so)

calculadas nas etapas progressiva e regressiva, respectivamente, sao dadas por

a(syp=3)=a(sy=1)v(10) (4.21)
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B(so=10) = (s1=0)7(00) + 3 (s1 = 1) 7 (11)
B(so=1)=pF(s1=2)7(01)+ [ (s1 =3)n (10) . (4.22)

As mensagens 0(uy) sao calculadas tais que

5(’&1:O)ZQ(SQZO)’}/l(OO)ﬁ(Sl :0)~|—a(30:1)71(01)ﬁ(31:2)

d(up=1)=a(so=0)y (11)B(s1 =1)+a(sg=1)7 (10) B (s1 = 3) . (4.23)

Finalmente, o algoritmo de decodificacdo compara as probabilidades d(u; = 0) e d(u; = 1).
Se 0(u; = 0) > d(uy = 1), o bit de informagao u; assume valor 0; caso contrario, assume valor

1. Os demais bits da sequéncia de informagao sao obtidos de maneira similar.

4.3.5 Algoritmo de Decodificacao em um Grafo com Ciclos

Vimos que o algoritmo SP pode ser aplicado a um grafo sem ciclos de maneira étima.
As regras de atualizagao das mensagens definidas pelas equagoes (4.8) e (4.9) sao executadas
com o objetivo de fornecer, ao final do algoritmo, as probabilidades marginais dos bits de
informacao transmitidos. Acontece que as regras de atualizacao das mensagens independem
do fato de o grafo nao possuir ciclos. Sendo assim, tais regras também podem ser aplicadas a
grafos que possuem ciclos, mesmo com a possibilidade de nao fornecerem resultados exatos.

Um ciclo de comprimento ¢ é definido como o caminho composto de € ramos que inicia e
termina em um mesmo né do grafo. Na Figura 4.6, temos um ciclo de comprimento 6 que
segue o seguinte percurso: x; — fi — x3 — f3 — x9 — fo — x1. A presenca de ciclos no grafo
causa uma propagacao indefinida de mensagens, deixando o algoritmo de decodificacao sem
um critério natural de parada. As mensagens deixam de ser interpretadas como fungoes de
distribuicao de probabilidade e, de uma maneira geral, o resultado final nao pode mais ser
considerado funcgoes marginais de probabilidade. Entretanto, a aplicacao do algoritmo SP
na decodificacao de coédigos definidos por grafos com ciclos tem se mostrado uma abordagem

excelente [30].
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Neste caso, o algoritmo ¢ iniciado com a passagem de mensagens unitarias virtuais em
todos os ramos do grafo. Em seguida, as regras de atualizacao utilizadas nos grafos sem
ciclos sao aplicadas de maneira semelhante. Assim como nos grafos sem ciclos, o algortimo SP
também precisa ter um cronograma® de execucao. Um exemplo tradicional de cronograma do

lgoritmo é mundagao * | cad d fo é ativad b
algoritmo é o cronograma por inundacdao *, no qual cada ramo do grafo é ativado em ambas as
direcoes em cada passo do algoritmo. Finalmente, o algoritmo de decodificacao em um grafo
com ciclos termina sob condigoes pré-determinadas. Por exemplo, o algoritmo de decodificagao

de cédigos turbo geralmente termina apds um ntumero determinado de iteracoes.

ﬁ Caodigos LDPC

4.4.1 Introducao

Os codigos LDPC sao uma classe de codigos de bloco lineares que fornece desempenho
préximo ao limitante teérico (de desempenho) estabelecido por Shannon para uma variedade
de canais de comunicagbes [31]. Além disso, sao cédigos que admitem decodificadores de
implementacao com complexidade razoavelmente baixa. Tais codigos foram inicialmente
propostos em [27] juntamente com um algoritmo iterativo de decodificacdo probabilistica.
Passaram mais de 30 anos esquecidos até que ressurgiram nos anos 90 com os trabalhos de
MacKay [32] e Luby [33]. Neste ressurgimento, verificou-se que o algoritmo de decodificac¢ao
proposto por Gallager era um caso particular do algoritmo de Pearl de propagacao de
probabilidades sobre grafos [34]. Além destes fatos, esta classe de cédigos possui desempenho

que se aproxima da capacidade do canal AWGN para comprimentos longos [35].

30 termo cronograma corresponde ao termo schedule em ingleés.
40 termo cronograma por inundacao corresponde ao termo flooding schedule em inglés.



4.4. CODIGOS LDPC 75

4.4.2 Representacao de Cdodigos LDPC

Representacao Matricial

Como qualquer codigo de bloco linear binario, os cédigos LDPC bindrios podem ser
definidos como um subespaco do espaco vetorial V5. Desta maneira, eles podem ser
representados por uma matriz geradora G ou uma matriz de verificacao de paridade H.
As matrizes de verificacao de paridade dos cédigos LDPC possuem uma caracteristica bem
peculiar. Elas possuem uma densidade baixa de elementos 1 e por esta razao, sao chamadas
de matrizes esparsas. De acordo com a estrutura da matriz H, os cédigos LDPC podem ser

classificados em regulares e irregulares.
Os codigos LDPC regulares sao aqueles em que cada coluna da matriz H possui o mesmo

peso w, e cada linha tem o mesmo peso w;. Sendo assim, podemos representa-los por meio

da notagao C"*"(n,, k.). Para estes cédigos, a taxa r. pode ser definida como [31]

oo Fe W (4.24)
Ne wy
Seja, por exemplo, o cédigo LDPC regular C5*(10,5) cuja matriz Hy é dada por

1111000000
1000111000

H,=| 0100100110 (4.25)
001 00101O0T1
0001001O0T1T1

Neste caso, temos que w. = 2 e w; = 4, portanto, segundo a equacao (4.24), a taxa r. vale

0,5. A principal caracteristica dos cédigos LDPC regulares é dada por

mew; = N, , (4.26)

em que m. = (n. — k.) é o niimero de equagoes de paridade do cédigo.

J& nos coédigos LDPC irregulares, o nimero de 1’s em cada linha ou coluna da matriz H
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nao é constante, conforme ilustra a matriz Hy do cédigo LDPC irregular Cy(9, 3) [36]

101010001
011011100
000101000
H4_000110110 (4.27)
011101001
110000111

Representacao usando Grafos

Na década de 80, Tanner introduziu uma representacao grafica para os cédigos LDPC [26].
Conforme vimos na Secao 4.3.1, os grafos de Tanner possuem dois tipos de nds: os nés de
variavel e os nés de verificacao de paridade, ou simplesmente nds de verificagao. Cada né de
verificacao representa cada uma das m,. equacoes de paridade do cédigo LDPC.

Para obter o grafo de um cédigo LDPC, basta conectar o j-ésimo né de verificagao ao
i-ésimo né de varidvel caso o elemento h;; da matriz H seja igual a 1. Como a matriz H
possui m,. linhas e n. colunas, o grafo correspondente possui m,. nés de verificacao e n. nés de
variavel.

Seja novamente o cédigo C5*(10, 5) definido pela matriz Hs dada por (4.25). A Figura 4.11
ilustra o grafo construido segundo a estrutura da matriz Hs. Por exemplo, o n6 x; conecta-se

com o no fi, pois o elemento hy; vale 1. As demais conexoes seguem a mesma regra.

Figura 4.11: Grafo do cédigo LDPC regular (C5(10,5).

Considere agora o cédigo C4(9,3) definido pela matriz Hy dada por (4.27). De maneira

semelhante ao codigo C3, as conexoes do grafo sao estabelecidas com base nos elementos
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nao-nulos de Hy. A Figura 4.12 ilustra o grafo para o cédigo LDPC irregular Cy(9, 3).

Figura 4.12: Grafo do cédigo LDPC irregular C5(9,3).

Uma vez que os cdédigos LDPC irregulares nao possuem os parametros w,. e w; constantes,
é bastante comum se caracterizar tais codigos por polinomios de distribui¢ao de grau [37]. Seja

A(z), o polindémio de distribuigao de grau dos nés de varidvel, definido pela equagao

dy
A(x) = Z Mgzt (4.28)
d=1

O parametro A, representa a fragao de todos os ramos conectados aos nos de variavel de grau
d e d, denota o grau maximo dos nés de variavel. O outro polinomio de distribuicao de grau,

referente aos nds de verificacao, é denotado por p(x) e definido por

p(x) = Zpdxd_l : (4.29)
d=1

Neste polinomio, p; representa a fracao de todos os ramos conectados aos nos de verificagao
de grau d e dy denota o grau maximo dos nés de verificagao. Para o cédigo LDPC irregular
C4(9,3), temos que

Mz) =0,162 + 0,84 2 (4.30)

p(z) =0,082+0,322° +0,62" . (4.31)

A taxa de um cédigo LDPC irregular com polinoémios de distribuigao de grau A(z) e p(z)
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¢ dada pela equagao [37]

(4.32)

re=1-—

Az)dz |

o |ow—

Desta maneira, a taxa do cédigo C4(9,3), definido pelas equagoes (4.30) e (4.31), vale

1
J(0,08z + 0,322 + 0, 62*)dx
0

~ 0,333 .

re=1—

1
/(0,162 + 0, 84z2)dx
0

Apesar de nao ser tao habitual, os cédigos LDPC regulares também podem ser caracterizados

pelos polinémios A(z) e p(z). Para o cédigo C3*(10,5), A(z) = = e p(z) = z°.

4.4.3 Algoritmo de Decodificagao Iterativa (Dominio das
Probabilidades)

O algoritmo de decodificacao baseado em grafos para codigos é classificado como um
algoritmo MAP somente se o grafo nao possuir ciclos. Como os grafos que representam
os cbdigos LDPC possuem ciclos, o algoritmo de passagem de mensagens nao calcula
probabilidades a posteriori. Porém, o seu desempenho é considerado bom e assim, o algoritmo
mencionado é uma étima aproximacao.

Considere primeiramente que o decodificador conhece a matriz H do cédigo, o grafo
associado a H e a saida do canal DMC y = [y1,92,...,¥n.]. O objetivo do algoritmo é
calcular um valor numérico que represente a probabilidade a posteriori de que um dado bit
na palavra-cédigo transmitida x = [x1, 29, ..., x,.] seja igual a 1, dada a sequéncia observada
y na saida do canal. De uma maneira mais simples, o algoritmo busca obter um valor para
p(z; = 1|y) e por esta razao, dizemos que o decodificador que o emprega atua no dominio das
probabilidades.

Antes de iniciar a descricao do algoritmo, vamos definir algumas notacoes de maneira
semelhante a que foi realizada em [31]. Os dois tipos de mensagens trocadas pelos nés do grafo

sao denotados por ¢;;(b),b € {0,1}, mensagens de nds de varidvel para nés de verificagio, e
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r;i(b), mensagens de nds de verificacdo para nés de varidvel. O conjunto de nés de variavel
conectados ao né de verificacao f; ¢ denotado por V;, ao passo que o conjunto de nds de
verificacao conectados ao né de variavel x; é chamado de C;. Uma vez que excluamos o né x;
do conjunto V; , teremos um novo conjunto denotado por Vjj; . De maneira andloga, o conjunto
Cj); se refere aos nds de verificacao conectados a x; exceto o né f;. Finalizando as definigoes,
temos a probabilidade a posteriori p; = Pr(xz; = 1|y;).

As regras do algoritmo SP no dominio das probabilidades para um coédigo LDPC sao

descritas a seguir.

1. Inicializacao:
O algoritmo ¢ inicializado com o calculo das mensagens ¢;;(b) = Pr(x; = bly;) para

todo elemento h;; = 1 na matriz H. Os nés de varidvel processam suas mensagens
¢;(1) = pi e ¢;;(0) = 1 — p; de acordo com as equagoes (4.19) e (4.20). Tais
probabilidades devem-se ao modelo do canal, que é AWGN. Em seguida, estas

mensagens sao passadas aos seus nos de verificacao vizinhos.

2. Atualizacao para os nds de verificagao:
Neste momento, tem inicio a primeira etapa de iteracao, em que os nos de verificacao

recebem as mensagens vindas dos noés de varidvel e processam suas mensagens 7;(b).
Para o calculo de 7;;(b), primeiramente precisamos mencionar o resultado exposto

em [27], p. 4

“Considere uma sequéncia de n digitos bindrios independentes tal que Pr(a, = 1) =

pi. A probabilidade de que ocorra um nimero par de 1°s €

[Ta-2p) .7 (4.33)

=1

N —

_|_

N~

Portanto, substituindo p; por gy ;(1) temos que:

rji (0) = % + % H (1 — 247, (1)) (4.34)

i'eVjli
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rji(1) =1 —=7;(0) . (4.35)
As mensagens 7;;(b) sdo entao passadas aos nés de variavel vizinhos.

3. Atualizacao para os nés de variavel:
Na segunda etapa de iteragdo, os nds de varidvel calculam novamente suas

mensagens ¢;;(b) segundo as equacoes

¢ (0) = Ki; (L—pi) [ 7 (0) (4.36)
j'eC;|j
e
g () =Kgp [] vV, (4.37)
j eClj

nas quais K;; ¢ uma constante escolhida tal que ¢;;(0) + ¢;;(1) = 1.

4. Término:
Completada uma iteragao, o algoritmo calcula as pseudo probabilidades a posteriori

Q:(b) dadas por

Qi (0) = K, (1—p) H r4: (0) (4.38)
Qi (1) = K; ps H r;i (1), (4.39)

em que K; é uma constante tal que Q;(0) +@;(1) = 1. Em seguida, o decodificador

calcula a estimativa do valor mais provavel para cada bit codificado, pela regra

N 0 (0) > Q;(1
S A (4.40)
1, caso contrario

Apds obter a sequéncia X , o algoritmo checa se XH” = 0, ou seja, se X é uma palavra-cédigo
valida. Caso XHT # 0, o algoritmo retorna ao passo 2, prosseguindo até o passo 4 onde
checara novamente se X é uma palavra-codigo vélida. Um erro é declarado se um nimero

fixo de iteracoes for executado sem que uma palavra-codigo valida seja encontrada. Por outro
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lado, se X € C', o algoritmo se encerra. Entretanto, encontrar uma palavra-cédigo vélida nao
significa encontrar a palavra-codigo transmitida. Uma vez que isto aconteca, temos o que se
chama de erro indetectavel. Caso contrério, o erro é detectdvel.

O critério de parada descrito anteriormente difere daquele comumente usado em
decodificadores de cédigos turbo, que adotam um nimero fixo de iteragoes, ja mencionado na
Secao 4.3.5. Neste caso, o critério de parada aumenta o tempo computacional e principalmente,
pode inserir erros indevidos se o algoritmo prosseguir mesmo apés ter achado uma estimativa
X valida.

Nesta Secao, procuramos descrever de uma maneira geral o algoritmo SP no dominio das
probabilidades. O estudo da implementagao deste algoritmo em hardware tornou-se uma
interessante area da pesquisa cientifica. Um dos objetivos deste estudo consiste em evitar
a complexidade e a instabilidade numérica do algoritmo em sua forma original, ou seja, no
dominio das probabilidades. Para isto, podemos utilizar a versao do algoritmo SP no dominio

dos logaritmos [38], que serd abordada na Secao a seguir.

4.4.4 Algoritmo de Decodificagao Iterativa (Dominio dos
Logaritmos)

O algoritmo SP no dominio dos logaritmos ou algoritmo Log-SP é uma simplificacao que
visa reduzir a complexidade de execucao ao preco de uma pequena perda de desempenho.
Neste caso, as mensagens entre os nés de variavel e os nés de verificacao do grafo sao razoes
de log-verossimilhanca ®. O uso de LLRs é mais vantajoso para a implementacao pratica do
algoritmo, pois as multiplicagoes sao substituidas por somas, evitando assim problemas de
precisao numeérica.

O algoritmo Log-SP possui diversas aproximagoes, como o algoritmo de Soma Minima
(SM) [39] e o algoritmo SM com fator de corre¢ao. O objetivo do algoritmo SM é evitar o
manuseio da funcao tangente hiperbdlica usada na implementacao forca-bruta do algoritmo

Log-SP. Como é de se esperar, a simplificacao proporcionada pelo algoritmo SM acarreta uma

50 termo razao de log-verossimilhanca corresponde ao termo em inglés Log-Likelihood Ratio (LLR). Daqui
em diante, utilizaremos a sigla LLR por praticidade.
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perda de desempenho. Para compensar esta perda, podemos utilizar o algoritmo SM com fator
de correcao. Desta forma, evitamos a utilizacao de uma funcao complexa de se implementar
e ainda minimizamos a perda associada ao algoritmo SM. A partir de agora, sempre que nos
referirmos ao algoritmo de decodificagao Log-SP, estaremos implicitamente nos reportando ao
algoritmo SM com fator de corregao.

Antes de explicarmos como funcionam as regras de atualizacao de mensagens no algoritmo
Log-SP, precisamos definir alguns conceitos importantes da algebra de verossimilhanga [40].
Seja U uma v. a. bindria, vamos definir a LLR L(U) como

P(U =0)
: ) . (4.41)

P(U=1)

Considere agora as v. a. binarias independentes U e Us, com probabilidades P(U; = b),b € 0,1
e LLRs L;. A LLR da soma Sy = (U; &3 Us) é definida por

1+ 6L1+L2
el + el2

L(U) £ 1n (

Se a soma envolver mais uma varidvel como, por exemplo, S3 = (U; @9 Uy @y Us), temos que

1+ eL(S2)+Ls
eL(SQ) —+ eLS )

L(S;) = In ( (4.43)

Para representar esta soma da &algebra de verossimilhanca, utilizaremos o operador H.

Portanto, podemos escrever que

L(S2) = L(Uy ® Uz) = L(Uy) B L(Uz)

L(S3) - L(Ul @2 U2 @2 Ug) - L1 EE’ L2 EE’ L3 .

Este conceito se estende para a soma de n variaveis.
Considere agora x e y, dois nimeros reais, tal que o logaritmo Jacobiano [41] seja definido
como

J(z,y) £ In(e” + e¥) (4.44)
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e aproximado por

J(x,y) = maz(z,y) + In(l + e *7Y) . (4.45)
A partir das equagdes (4.42) e (4.45), temos que

L1 EE L2 - J(O,Ll -+ Lg) - J(Ll,Lg>
= max(0, Ly + Lo) — max(Ly, Ly) + (L, L) ,

em que s(Lq, Ly) é denominado fator de corre¢ao e é dado por
$(Ly, Ly) = In(1 4+ e~ ErHE2ly (1 4 e~ 1120y (4.46)

O fator de correcao s(Ly, Ly) pode ser implementado por tabela de quantiza¢ao ou aproximacao

por pedagos de fungoes lineares [38]. De acordo com [40], sabemos que
max(0, Ly + Ly) — max(Ly, Le) = sinal(Ly) - sinal(Ls) - min(|Ly]|, |La|) -

em que

. +1, z>0
sinal(zx) = 1 z<0

Sendo assim, concluimos que
Ly 8 Ly = sinal(Ly) - sinal(Ly) - min(|Ly|, | La|) + s(Ly, Ly) . (4.47)
Definidos os conceitos da &lgebra de verossimilhanca necessarios ao entendimento do

algoritmo Log-SP, vamos explicar as regras de atualizacao de mensagens a seguir.

1. Inicializagao:
O algoritmo ¢ inicializado com o célculo das LLRs iniciais L.(y;|z;), dadas pela

equacao

Lo(lz) = n (M) _ wE (4.43)

p (i =1ly;) o?
Os nés de varidvel processam suas mensagens L(g;;) = L.(y;|x;) e as enviam para

os seus nos de verificacao vizinhos.
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2. Atualizacao para os nés de verificacao:
Na primeira etapa de iteracao, os nés de verificacdo recebem as mensagens L(g;;) e

processam suas mensagens L(r;;) por meio da equagao
L(ryi)= B L(g,) - (4.49)
T €Vj)i

As mensagens L(r;;) sdo entao passadas aos nés de varidvel vizinhos.

3. Atualizacao para os nds de variavel:
Neste momento, os nds de varidvel calculam novamente suas mensagens L(g;;) tal

que
L(gij) = Le (yilza) + > L (ry) - (4.50)

' €Cy;

4. Término:
Completada uma iteragao, o algoritmo calcula as LLRs L(Q;), dadas por

L(Q:) = Le (yil i) + Z L(rji) . (4.51)
JeC;
Em seguida, o decodificador calcula a estimativa do valor mais provavel para cada
bit codificado, pela regra

N { 0, se L(Q;) <0

T = , .
! 1, caso contrario

(4.52)

Assim como no algoritmo SP no dominio das probabilidades, o algoritmo Log-SP checa se
XH” = 0 e caso nao seja, executa novamente os passos 2, 3 e 4, checando ao final a condicao de
parada novamente. Os conceitos de erros detectaveis e indetectaveis definidos para o dominio

das probabilidades também ¢ valido no dominio dos logaritmos.

A Figura 4.13 ilustra o desempenho de cddigos regulares C*® de MacKay® para diversos
comprimentos, considerando sinalizacao antipodal e canal AWGN. As curvas com simbolos

vazados representam o desempenho do algoritmo SP ao passo que as curvas com simbolos cheios

6Codigos 96.3.963, 204.33.486 e 252.252.3.252 assim referenciados, disponiveis em [42].
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Figura 4.13: Desempenho dos algoritmos SP e Log-SP para os cédigos regulares C35 de
Mackay com comprimento n.= 96,204 e 504 .

representam o desempenho do algoritmo Log-SP. Pode-se perceber que o desempenho dos dois
algoritmos estao bem préximos, principalmente no que se refere ao cédigo de comprimento
n. = 204 . Observa-se ainda um principio de patamar de erro (do inglés, error floor) na curva
de desempenho do cddigo de comprimento n. = 204 a partir de uma probabilidade de erro de

bit P, =3-107°.

4.5 Sintese do Capitulo

Este Capitulo apresentou inicialmente as definigoes basicas sobre grafos-fatores e a
descrigao do algoritmo Soma-Produto. Em seguida, ele abordou como os grafos-fatores podem
ser utilizados para modelar sistemas codificados por meio das modelagens comportamental
e probabilistica. O algoritmo de decodificagao aplicado a estes sistemas foi tratado
posteriormente, com destaque tanto para os grafos sem ciclos quanto para os grafos com

ciclos. Por fim, o Capitulo apresentou de maneira resumida os cédigos LDPC, enfatizando
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suas formas de representacao e seus algoritmos de decodificacao iterativa, nas versoes dominio

das probabilidades e dominio dos logaritmos.



Proposta de Esquema de
Codificacao Eficiente em
Faixa

principal objetivo das técnicas de codifcacao eficientes em faixa é maximizar
O a eficiéncia espectral do sistema. Uma das técnicas utilizadas para atingir
este objetivo é a combinacdo de esquemas de modulacao e codificacao. Este
Capitulo aborda uma proposta de esquema de codificacao eficiente em faixa
para canais com ruido de fase. Inicialmente, os componentes do transmissor sao
apresentados. Em seguida, um receptor iterativo descrito por um grafo, inspirado
em [43], é proposto. Conceitos, como fungao objetivo e distribuigdes canodnicas,
sao definidos. Posteriormente, as mensagens que compéem o algoritmo e o seu
cronograma, de execucao sao apresentados. Por fim, resultados de simulagao sao
apresentados com as respectivas conclusoes.
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.1 Introducao

O crescimento rapido dos sistemas de comunicagoes pessoais e celulares tem motivado a
procura por solugoes eficientes tanto em poténcia quanto em largura de banda para canais de
comunicagao sem fio variantes no tempo. Em tais canais, as variagoes de fase na portadora
do sinal transmitido ocorre, dentre outras causas, pelo movimento relativo entre transmissor e
receptor, conforme mencionado no Capitulo 3. Uma vez que obter sincronismo de fase nestes
canais é algo extremamente dificil, existem basicamente duas linhas de acao para lidar com

este problema.

A primeira delas consiste em se adicionar informacao redundante a sequéncia transmitida
e usar tal informacao para obter uma referéncia de fase que sera utilizada na deteccao coerente
efetuada pelo receptor. Por exemplo, esta informacao redundante pode se apresentar na forma
de simbolos-piloto que podem ser inseridos no inicio de cada bloco de simbolos transmitidos. O
uso de simbolos-piloto é uma solucao amplamente utilizada na maioria dos sistemas celulares
atuais. Entretanto, a presenca de simbolos-piloto acarreta uma perda na poténcia transmitida,
gerando um compromisso entre a poténcia alocada entre os simbolos-piloto e os simbolos
codificados. A outra técnica utilizada consiste na deteccdo nao-coerente, que elimina a

necessidade de se estimar a fase introduzida pelo canal.

Devido a sua complexidade exponencial, a implementacao de receptores MAP 6timos para
sistemas de comunicacoes que utilizam canais nao-coerentes é uma tarefa impraticavel. Desta
forma, a busca por solucoes sub-6timas tem sido o alvo dos esforcos voltados a este ramo
da pesquisa. Algoritmos poderosos de estimacao de fase e decodificacao conjuntas tém sido
estudados na literatura. Nuriyev e Anastasopoulos propuseram receptores iterativos que
executam estimacao da fase da portadora separadamente da deteccao e estimagao da fase
conjuntamente com a detecgdo de uma maneira iterativa [44]. Em ambos os casos, um
esquema de transmissao com codigo baseado em simbolos-piloto foi considerado. Peleg et
al. investigaram sistemas codificados concatenados para comunicacao em canais AWGN com

ruido de fase [45]. O transmissor foi formado pela concatenagao serial de cddigos turbo
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ou convolucionais com entrelagadores e modulagoes PSK com codificacao diferencial. Ja o
receptor utilizou demodulacao de canal e decodificacao conjuntas de forma iterativa.

O sistema de comunicagoes proposto nesta tese esta representado pelo diagrama em blocos
da Figura 5.1. O sistema de transmissao ¢ baseado na linha de agao que descarta o uso de
referéncia de fase na recepgao. A seguir, vamos descrever os elementos que compoem o sistema,

proposto, iniciando pelo bloco transmissor.

I |
|
Fonte de | Codificador »| Entrelacador | Modulador |
Info. I LDPC I < M-DAPSK I
| |
| |
L Transmissor |
A

Canal
rr Y T T T T T il
| |
I |
Usuario i Decodificador . _ Demodulador | Estimador de |_ !
da Info. i LDPC Desentrel. [« Diferencial [~ Canal i i
| |
| A |
| |
| |
I |
_ | Remapeamento |
: Entrel. de Sfmbolo I
I Receptor I
Lo Tterativo_ |

Figura 5.1: Diagrama em blocos do sistema de comunicagdes proposto.

5.2 Proposta de Transmissor
]

A Figura 5.2 ilustra o diagrama em blocos do transmissor do sistema de comunicagoes
sugerido. Ele é formado por trés componentes: o codificador de canal, mais especificamente
um codificador LDPC; o entrelagador e o modulador M-DAPSK (do inglés, M-ary Differential
Amplitude Phase Shift Keying) . O codificador LDPC, como o préprio nome ji diz, utiliza
coddigos LDPC regulares, que foram definidos e explicados previamente no Capitulo 4. Os

c6digos LDPC utilizados no transmissor proposto neste trabalho foram extraidos de [42].
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Fonte de | u Codificador

|
|
I Info. LDPC
|

Entrelagador

Xe | Modulador s |

|
, anal ...
™ ILDAPSK ——+—»| Canal I

Figura 5.2: Diagrama em blocos do transmissor.

O entrelagador utilizado no transmissor proposto é o entrelacador de bloco cldssico [46].

A palavra-cédigo (entrada) é dividida em N, subsequéncias de bits, de tamanho N, cada uma

delas. Estas subsequéncias preenchem, linha a linha, uma matriz de dimensoes N, x N.. Em

seguida, os bits entrelagados (saida) sao obtidos pela leitura coluna a coluna dessa matriz. A

Figura 5.3 representa uma matriz de entrelacamento hipotética de dimensoes N, =4 x N. =7

que manipula palavras-cédigo de comprimento n. = 28 e ilustra graficamente o que acabamos

de explicar. Na recepc¢ao, o processo inverso ¢é executado. Como apenas um codigo é utilizado

na concatenacao com o entrelagador e o modulador, fica caracterizado o uso do esquema de

modulagao codificada denominado BICM (do inglés, Bit-Interleaved Coded Modulation) [47].

Leitura
dos bits

»

N

L

Insercao
/ dos bits

Figura 5.3: Representacgdo do processo de entrelagamento linha-coluna.

O modulador M-DAPSK é composto por um bloco mapeador M-APSK e um codificador

diferencial, conforme ilustra a Figura 5.4. A funcao do bloco mapeador M-APSK é receber os

bits codificados entrelacados e gerar os simbolos do alfabeto M-APSK. Cada simbolo M-APSK

¢ mapeado por uma sequéncia de m bits tal que M = 2. Logo, a sequéncia entrelacada x.
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¢ dividida em subsequéncias b; = (b},...,b%, ..., b") que sao mapeadas nos simbolos da
constelagao. Vamos utilizar a constelagao 8-APSK(2,4) para ilustrar estes conceitos. Cada
simbolo 8-APSK é rotulado por sequéncia de m = 3 bits, que iremos denotar por b, =
[b},b7,03]. O bit mais significativo, b}, é utilizado para representar o nivel de amplitude do

17717

sfimbolo 8-APSK ao passo que os bits b? e b? tém a fungao de indicar o valor da fase.

[—————F—"~~~~ 'i

S L N e ) pves U2 B
b; s i s

| Bntreac i“‘i—"} AR D [ o

[ R R A i L i : L____JI
]

Figura 5.4: Diagrama em blocos do modulador M -DAPSK.

As Figuras 5.5(a) e (b) ilustram a constelacao 8-APSK(2,4) e o rotulamento dos simbolos
da constelagao. O bit b} afeta a transicio entre os niveis de amplitude A e rA. J4 as transigoes
de fase sao dadas pelo mapeamento dos bits remanescentes b? e b3 . O mapeamento de fase
é tal que, em um mesmo nivel de amplitude, de uma fase para outra apenas um bit varia
(Mapeamento Gray), conforme ilustra a Figura 5.5(b).

Completando o bloco modulador temos o codificador diferencial, que segundo o proprio
nome, tem a fungao de codificar diferencialmente os simbolos 8-APSK provenientes do
mapeador. Os resultados obtidos no Capitulo 3 relativos a convergéncia da capacidade de canal
nao-coerente para a capacidade de canal coerente motivaram o uso da codificacao diferencial.
Vamos definir como funciona esta codificagao a seguir.

Seja s; o sinal banda basica do i-ésimo simbolo codificado diferencialmente, obtido pela

equacao

5; = Si—1 Du 5;_1 ) (5‘1)

/ /7 Z. . . . 7 / .
na qual s;_; ¢ o simbolo diferencial anterior, s;_; ¢ o simbolo proveniente do mapeador

M-APSK e o operador é,, representa soma médulo M . Podemos escrever 5; como funcao da



92 CAPITULO 5. PROPOSTA DE ESQUEMA DE CODIFICACAO EFICIENTE EM FAIXA
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() (b)
Figura 5.5: (a)Representac8o dos sinais da constelagdo 8-APSK(2,4). (b)Rotulamento
dos simbolos.

amplitude e da fase, tal que
s; = a;exp(jdy) - (5:2)

Z. / .
Os simbolos s, _; e s;_1 podem ser representados de maneira semelhante.

O nivel de amplitude a; , é definido por
a_, = rDiciA (5.3)

Analogamente, temos que a;_; = r”~1A. As varidveis D, |, e D;_; dependem do valor de
N . No caso da constelagao 8-APSK(2,4), temos que N = 2 e portanto, D;_l e D; 1 sao
varidveis bindrias e D;_; = b} ;. Assim, podemos definir a varidvel bindria A;, que representa

a codificacao diferencial das amplitudes, como
A, =D, @ D;_l . (5.4)

. . ~ , . ’
A Tabela 5.1 indica a relacao entre A; e o nivel de amplitude a, .
Conforme mencionado anteriormente, os bits ? ;| e b} ; servem para mapear o valor da

fase, mais especificamente a fase ¢;_;. A Tabela 5.2 indica como se da este mapeamento de



5.2. PROPOSTA DE TRANSMISSOR 93

Al a;
0 A
1| rA
Tabela 5.1: Relacdo entre A; e o nivel de amplitude a; para a constelacéo
8-APSK(2,4).
A
00 0
01 /2
11 s
10 || 37/2

Tabela 5.2: Mapeamento diferencial para a fase na constelag8o 8-APSK(2,4).

fase. A partir dai, a fase ¢, é obtida pelas expressoes

¢ = by + bia (5.5)

¢; = (¢;l>mod 2 - (56)

Se ¢; > 2, precisamos inverter o valor de A; tal que
A = A? (5.7)

antes de obtermos o nivel de amplitude a;. As varidveis A? e A? correspondem ao novo valor
e ao antigo valor de A;, respectivamente.

Para exemplificar o que acabamos de definir para o codificador diferencial, considere o
exemplo a seguir. Seja o sinal s; ; = rAe’”, identificado na Figura 5.5(b) pelo rétulo 111.
Considere agora que o mapeador recebeu em sua entrada a sequéncia b;_; = [110]. Assim,
temos que b} ; = 1 e consequentemente, a;_; = rA. Pela Tabela 5.2, vemos que os bits
b? b}, = 10 correspondem a uma fase ¢; _; = 37/2. Estas informacoes sio passadas ao

codificador diferencial para a obtencao do sinal 5; , 0 que é feito pela determinacao da amplitude



94 CAPITULO 5. PROPOSTA DE ESQUEMA DE CODIFICACAO EFICIENTE EM FAIXA

a; e da fase qﬁ;. Primeiramente, temos que
Ai:Di_1@2D;_1:1@21:0.

Em seguida, usando a equagao (5.5) obtemos que gb;/ = 571/2. Logo, um novo valor de A; é
obtido tal que

De posse da variavel A; = 1, concluimos que a; = rA observando a Tabela 5.1. Ja a fase gb;
é obtida por meio da equacio (5.6), resultando em ¢, = 7/2. Desta maneira, s; = rAe’™/? o
que pode ser comprovado por meio da Figura 5.5(a) pela soma (6 ®g7) = 5.

Uma vez definida a codificagao diferencial, o modulador envia blocos de L simbolos
codificados pelo canal. Cada bloco possui um simbolo de referéncia em seu inicio, denotado
por s, , tal que b = (k—1)L+1,k=1,2,..., N,, em que N, é o niimero de blocos transmitidos.
Esta estratégia de modulacao foi utilizada em [48] para canais com desvanecimento Rayleigh de
bloco. Sem perda de generalidade, vamos nos referir ao primeiro bloco e portanto, considerar
sy tal que a; = A e ¢, = 0. A partir dai, cada simbolo s; ¢ codificado diferencialmente
tendo como referéncia o stmbolo anterior s; ;. Cada bloco de simbolos independe do bloco
anterior, ou seja, o primeiro simbolo do bloco nao é codificado a partir do ltimo simbolo do
bloco anterior, ratificando o fato de que cada bloco possui seu simbolo de referéncia fixo e
independente.

Por fim, para obtermos a taxa de transmissao do sistema denotada por R, , reconsidere a
Figura 5.2. O codificador LDPC recebe k. bits em sua entrada e fornece n. bits codificados
em sua saida. Ao dividirmos estes n. bits por m , obtemos o niimero de simbolos gerados pelo
mapeador M-APSK. Como o codificador diferencial recebe (L — 1) simbolos de informagao

codificada, temos que
N

Ny= ——F—. 5.8
T m(L-1) (58)
Considerando todo o bloco transmissor, podemos definir a taxa Ry como
ke
R, = (5.9)
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Substituindo a equagao (5.8) na (5.9), temos que

(L-1)
L

Ry=r.m (bits/simb) . (5.10)

ﬁ Proposta de Receptor Iterativo

Um dos grandes desafios em se trabalhar com comunicagoes sem fio é projetar sistemas
que sejam robustos a variacao do canal. Para tentarmos nos aproximar do desempenho
6timo em um canal AWGN afetado por ruido de fase, podemos utilizar receptores iterativos.
Estes receptores sao assim chamados por utilizarem algoritmos que executam conjuntamente
estimacao de canal, deteccao e decodificacao. Algoritmos iterativos para canais com fase
desconhecida utilizando grafos tém despertado um grande interesse na literatura recente
[43], [49], [50]. Portanto, nosso objetivo nesta Secao é desenvolver um grafo no qual
algoritmos iterativos que executam conjuntamente estimacao de canal e decodificacao possam

ser aplicados.

5.3.1 Funcao Objetivo

Reconsidere o sistema de comunicagoes apresentado na Figura 2.1. Para facilitar o
entendimento, suponha que o modulador que compoe o transmissor utiliza sinalizacao
antipodal. A sequéncia de informagao u € {0, I}KC é codificada em uma palavra-codigo
x € C C {0, 1}Nc. O canal, que introduz uma fase aleatéria, é completamente descrito por
sua probabilidade de transigao p(r|x,®) e pela probabilidade a priori do estado do canal
p(®), que é considerada independente do sinal de entrada. A palavra recebida r, corrompida
pelo canal, é entao processada pelo receptor iterativo, que desconhece o vetor ®, para gerar
estimativas da informagao transmitida .

A regra de decisao 6tima utilizada pelo receptor iterativo para estimar o bit de informacao
u; ¢ dada pela equacao

U = argmaxp (u | r) . (5.11)
U

Assumiremos que o codificador é sistemético, logo a estimativa da mensagem é um subconjunto
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das estimativas dos bits da palavra-cédigo [51]. Sendo assim, a equacao (5.11) pode ser

reescrita como

T} = argmaxp (z;|r)
xy
= . 5.12
arg max ng(XIr) (5.12)
X xrp=

Aplicando a Regra de Bayes e considerando o estado do canal, temos que
7 = argmax 3 /p(r\x,@)p(@)p(x) e (5.13)
S
X:X]=¢
Assumindo que as palavras-cédigo sao equiprovaveis,

1
p(x) = @IC(X) : (5.14)

Como 1/|C| independe de x, chegamos a regra de decisao

7 = argmax Y /p(r\x,@)p(@)fc(x)d@. (5.15)

X: L]=¢

A fungao global representada pelo grafo denomina-se fun¢do objetivo e é definida por
G(x0)=p([x,0)p(O)Ilc(x). (5.16)

Para obter algoritmos passiveis de implementagao, é necessario que a funcao objetivo seja
fatorada de forma que as operacoes de atualizacao do algoritmo SP possam ser realizadas.
Além disso, a fatoracao da funcao objetivo permite que o receptor seja representado por meio
de um grafo mais simples, em que os graus dos nds sao pequenos.

Para o nosso caso, a funcao objetivo G4 pode ser escrita por meio da equagao
Go(s',©) = Lo(x)[{s; = V() H{s, = i1 Gur s, H{sy = 0}p(x] s, ©)p(©) . (5.17)

A funcao indicadora I (x) pode ser representada como

ﬁ]{ht-x:()}, (5.18)
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b bb?
000
001
011
010
100
101
111

110

V2)
<)

N O | O =W~ O

Tabela 5.3: Descrigdo da fungdo de mapeamento V(b;).

em que h, é a t-ésima linha da matriz de verificacao de paridade do cédigo C' e m. = (n. — k)
¢ o nimero de linhas da matriz. A funcao I{s; = V(b;)} se refere ao mapeamento de cada
subconjunto de m bits da palavra-cédigo x em um simbolo s; da modulacao. O mapeamento
para a constelagao 8-APSK(2,4) esta ilustrado na Tabela 5.3.

A codificacao diferencial usada na transmissao é representada pelas fungoes 1 {5; = 51Dy
s; 1y eI{s, = 0}. Dessa forma, o modulador codifica diferencialmente o simbolo s;_; de acordo
com a equacio s; = S;_1 @y S;_,, ha qual s; é o simbolo codificado de saida. J4 a funcao
I{s, = 0} se refere ao simbolo de referéncia de cada bloco de simbolos.

Para finalizar a fatoracao da funcao Gy , resta-nos analisar as distribui¢oes de probabilidade
p(r|s’, ©) e p(®). Considere que o canal aqui estudado ndo possui interferéncia intersimbélica,
logo, a sua saida é condicionalmente dependente apenas da entrada atual dado o estado do

canal. Dali,
Ns
p(rls’, ®) =[] p(rils;, ©) . (5.19)
i=1

em que N, é o nimero de simbolos a serem transmitidos.
A fase introduzida pelo canal é constante para cada bloco de L simbolos, assim o canal
possui um efeito de memoria de bloco. Entretanto, o valor da fase é independente de bloco a

bloco, o que nos leva a considerar o canal sem memoria se cada bloco de L simbolos for visto
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como um sinal a ser transmitido. Portanto, a probabilidade de estado do canal p(®) pode ser

expressa coimo
p(©) =[] r®%) . (5.20)

em que N, = N,/L. Além disso, podemos concluir que

Ns
p(r|s’,©) =[] p(rils;. ©ryry) (5.21)

i=1
em que a funcdo [-] retorna o menor inteiro maior ou igual ao seu argumento.

Dessa forma, a fatoracao completa da funcao objetivo G4 pode ser escrita pela equagao
me Ns

Gi(s,0) = J[I{h-x=0} []p(rils;.Opry) - I{si=V(bi)}-I{s; = si.1 Du 5, 1}
t=1 i=1

{s,=0}- [ p(©%) . (5.22)

5.3.2 Distribuigcoes Canonicas

Em algumas situacoes, é possivel que as mensagens geradas pelo algoritmo SP dependam
de fungoes que possuem argumentos com valores reais. As mensagens formadas a partir
destas fungoes podem se tornar gradativamente complicadas a medida que o algoritmo SP vai
sendo executado. Exemplos de tais fungoes sao as distribui¢oes de probabilidade de variaveis
continuas. A manipulacao destas funcoes, assim como as suas simplificacoes, nao é uma tarefa
facil. Logo, para evitar o aumento de complexidade do algoritmo, vamos representar essas
mensagens por meio de distribui¢oes candnicas paramétricas [51].

A utilizacao de distribuicoes canonicas consiste na substituicao das mensagens nominais,
obtidas a partir de fungoes dependentes de valores reais, por mensagens calculadas a partir de
fungoes parametrizadas. Essa aproximacao deve ser efetuada tanto para as mensagens oriundas
de nos de variavel quanto para as mensagens provenientes de nés de funcao. Todavia, nao é
trivial encontrar bons parametros para que o algoritmo resultante tenha complexidade baixa

e bom desempenho.
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Consideraremos a aproximacao que utiliza distribui¢coes canonicas quantizadas. Neste
contexto, iremos assumir que a distribuicao parametrizada é uma série de funcoes Delta
ponderadas. Sejam X e Y um né de funcao e um né de variavel, respectivamente. Denotaremos
por iy _,y(y) a mensagem parametrizada enviada do né X para o né Y. Esta mensagem pode

ser descrita pela equacao
z

oy () =Y a:dy—7.) (5.23)

z=1

na qual y pode assumir Z valores possiveis associados a seus respectivos pesos a,. Os
coeficientes a, sdo definidos como amostras das mensagens nominais py_y(y) para y = y, .
. ~ s 7 ’1. / . ~
Esta parametrizacao também ¢é valida para as mensagens iy v (y). Estes conceitos se tornarao
mais claros na préxima Secao ao apresentarmos as mensagens envolvidas na execugao do

algoritmo SP.

5.3.3 Representacao Grafica do Receptor Iterativo

A Figura 5.6 ilustra o grafo que representa o receptor proposto. Iniciando pela parte
inferior, temos o sub-grafo 1 que representa o decodificador LDPC. Ele é formado pela barra
horizontal C, que representa o conjunto de nds verificacao de paridade do codigo, e pelos nés
de variavel (x1,...,z,,) situados logo acima, representando a palavra-cédigo. O bloco II,
representa o entrelagador do sistema. Finalizando, temos o sub-grafo 2, que reine o mapeador
de simbolos, o codificador diferencial e o estimador de canal.

As mensagens trocadas pelos nés de varidavel e nés verificagao de paridade do decodificador
LDPC seguem as regras definidas na Se¢ao 4.4.4, portanto uma nova descricao torna-se

desnecessaria. Sendo assim, vamos iniciar a descricao das mensagens pelo né de varidvel

Oy .
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Figura 5.6: Grafo que representa o receptor iterativo para o canal AWGN
ndo-coerente de bloco considerando o uso de codificagdo diferencial.
C £ Io(x);Ti = p(rils; , 0k) ; 1 £ p(0r) ;A & I{s; = si1 ®ar 5133 M1 = I{s) =01V £ I{s; =
V(bi)}.

Processamento nos nos 6,

O né de varidvel 6, envia a mensagem pg,—1,(0x) que, conforme a regra de atualizacao
definida pela equagao (4.8), tem seu valor definido por

kL
po,—1,(Or) = piar, —0, (Or) - H ;0. (Ok) (5.24)

j=(k—1)L+1
J
em que fi1; g, (0x) ¢ a mensagem enviada do né T; para o né 0 e pim, g, (0x) ¢ a mensagem

enviada do né Iy para o né 6;. A mensagem p, g, (0r) descreve a distribuicdo da fase

introduzida pelo canal. Ambas as mensagens serao definidas posteriormente.
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Processamento nos nos 7;

O no de funcao T; é caracterizado pela probabilidade de transicao do canal e é representado

por

Ti(rs, 5, 0) 2 (ri|32’9k):ﬁexp <_Hr,-—s,-exp(j9k)H ) . (5.25)

202
Segundo a equagao (4.9), a mensagem pir, g, (6x) pode ser escrita como

,uTi—>9k (ek‘) - Z E(Ti7 S;’ ek) : us;qu(S;)
~{0x}

1 [ri — s; exp(i6h)||” ,
Z N P <_ 202 : lus;—m-(sz') : (5.26)

. . ~ . i
Prosseguindo a definicao das mensagens, seja a mensagem uTi_)S;(si) tal que

il / Varo P (‘Hﬁ - s";{f )] )uewnwk)dek . (5.27)

A operagao de integracao substitui o somatoério pelo fato da variavel 6, ser continua.
Dependendo da complexidade da mensagem g, —1,(0), o célculo da equagao (5.27) pode
se complicar bastante. Logo, faremos uso de uma distribuicao canonica para a mensagem
to,—; (Or) -

Conforme foi mencionado anteriormente, utilizaremos uma distribuicdo canonica
quantizada. Vamos assumir que a fase 6, é discretizada em Z valores e portanto, que a

mensagem parametrizada ,U;k_@i(ek) ¢ dada por

g, 1 (Or) Zaz — Op.) - (5.28)

Outras boas aproximacoes, utilizando parametrizacoes de Fourier e Tikhonov, foram utilizadas
em propostas de algoritmos iterativos para outros modelos de canais com ruido de fase em
[50] e [52].

Para determinar os coeficientes a, , podemos calcular a mensagem nominal jig, .7, (6x) dada

pela equagcao (5.24), considerando as fases discretas 5kz . Matematicamente, os coeficientes a,
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sao dados por

kL
a; = po,—1,(0r = Or) = pr—o, (0 = Oz) - H ;-0 (O = Or2) - (5.29)
j=(k—1)L+1
i
Desta maneira, os coeficientes a, se tornam os parametros a serem passados durante esta etapa

. ! .
do algoritmo e a mensagem fig, ! (s;) pode ser escrita como

!

frg(s) = D Tilris si On)po—,(61)

~{s}
’ R 2
4 ‘ Yi — 8, exp(jbk.) ‘
— ;azexp - 53 . (5.30)

Processamento nos nés 11,

A quantizacao da fase define os valores da mensagem jur, —g, (0)), tal que

1
pn—0, (Ok) = — (5.31)

pois a fase do canal possui distribuicao uniforme em cada bloco de L simbolos.

Apos o calculo da mensagem ,uTﬁS;(s;), a parte do grafo relativa a estimacao de canal se
encerra e tem inicio o estagio de demodulacao diferencial. Este estagio se caracteriza pela
execucao do algoritmo Progressivo-Regressivo definido na Segao 4.3.4. A etapa progressiva ¢é

, ’ ! !
responsdvel pelo cdleulo das mensagens ps_ A, (S0) e Aﬁs;(si) :

, /
Processamento nos nés s; e A;

A mensagem g Am(s;) ¢ dada pela equacao

/ ’ ’

MS;_)AiJrl (sl) - MA@'—’S;(Si) ’ 'UTL—>SIL(SZ) . (532)

. . 7 . Y z /
Especificamente no inicio de cada k-ésimo bloco de simbolos, temos que a mensagem g, /(s;)
? i

é dada por
/ 1, 8; = 0
/”LAZ—>SZ(S’L) - { O, 8; 17 2’ o M o 1 9 (533)
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em que i = (k— 1)L+ 1,k = 1,2,...,Ny,. A justificativa para os valores da mensagem
i Ai—>s'.(‘9;) na equacao (5.33) deve-se ao conhecimento do primeiro simbolo de cada bloco, que
¢é o simbolo de referéncia, pelo receptor.

. /7 /! 14 ~
Para os demais simbolos do bloco, a mensagem iy, ,($;) é calculada segundo a equagao

/

MAiﬂs;(Si) = Z Ai(si—l? Si—1, Si) ’ Iusgil—mi(si—l) ’ /”Lsifl_’Ai(si_l) ) (534)

~{s;}
na qual A;(s;_;,s,_1,5;) ¢ a funcdo indicadora I{s;, = s,_; @, s;_,}. Esta funcio pode ser
representada por uma trelica associada a codificacao diferencial, conforme ilustra a Figura 5.7.

. . . , /
Vamos exemplificar o que foi definido com o célculo da mensagem p ' (85 = 0) para o caso
Ag—s55\72

Figura 5.7: Diagrama de trelica de um codificador diferencial de M simbolos.

em que a modulacao 8-APSK(2,4) é utilizada.

De acordo com a equagao (5.34), a mensagem o) (s, = 0) é dada por uma soma de
termos que sao obtidos em todas as possibilidades das varidveis s, e s;. Estes termos sio
o produto das mensagens que chegam ao né Ay, porém a funcdo indicadora Ay(s), s, s,)

. / . /
seleciona apenas aqueles termos que resultam em s, = 0. Assim, a mensagem / Agss! (s5 =0)
2
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resulta em

’ ’
/"LA2—>3,2(82 = 0) = lusll—>A2 81 = 0 ’

Particularizando a Figura 5.7 para o caso em que M = 8 e i = 2, temos que cada termo da
soma da equagao (5.35) é representado por um ramo em linha cheia na trelica.
Finalizada a etapa progressiva, inicia-se a etapa regressiva do algoritmo, na qual cada no6 de
.7 / /7 ~ ~ Y . .
variavel s; e cada né de funcao A; sao responsaveis por processar duas mensagens, totalizando
. . . . Ve . /7 / .
quatro tipos diferentes. Em primeiro lugar, os nds de variavel s; atualizam as mensagens
/ ’ s, .
,LLS;_)Ti(SZ-) e calculam g, (s;). A atualizacdo das mensagens S, (s;) se d& por meio da
equacao

! i i

My —>Tl( s;) = Fopy oy —si\S (s;) - Hp,—s! () (5.36)
com excecao para o ultimo né de cada bloco, em que :us;—m-(‘s;) = /J,A;_)S;(S;-) pois se trata
de um né de varidvel com apenas dois vizinhos. A outra mensagem calculada pelos nés de
varidvel s; , Iy, (s;), é dada por

! ! !

fgtop, (80) = by (80) - iy, (5) - (5.37)

Posteriormente, os nés de fungao A; calculam as mensagens i, s (551) € i, - (Si1),
tal que
/J“Ai—m; Z 1 Z A 7, 19 5i—-1, S 7,) ,us —A; ( ) ,Usl 1—A; (Si_l) (538)

1
N{s7,71}

,LLA —8i—1 82 1 Z A 7, 17SZ 1,8 z) ' Msgfl_’Ai(S;_:L) ./’l’si—n/\l(s;) : (539)
~{si-1}

Semelhante & equacao (5.34), a funcdo indicadora A;(s;_,, s;_1, s;) filtra os termos do somatério

de acordo com o valor da varidavel que é argumento da mensagem de interesse. Desta forma,
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, ’ e 4.
o calculo das mensagens p Aﬁs;l(sz‘—l) e [, —s;_(Si—1) segue o mesmo raciocinio empregado

z /
no célculo de gy, s, (s;) .

Processamento nos nés s;

Apés a etapa regressiva, as mensagens fin, s, ,(s;—1) fluem para o trecho inferior do grafo
em direcao ao decodificador LDPC. Por serem nés de varidavel com dois vizinhos, os nés s;
apenas encaminham as mensagens fia, s, ,(S;—1), agora nomeadas s, v;(s;), para os nés de
funcao V; .

Outra mensagem calculada pelos nés s; ¢ a mensagem fi5,.x, ,(s;). Esta mensagem ¢é
simplesmente igual a mensagem fy; s (s;), por se tratar de um né de variavel com dois

vizinhos. A mensagem gy, (s;) serd definida na Subsegao a seguir.

Processamento nos nés V;

A mensagem py; ., (s;) ¢ dada por

() = D s = Vb [ rvi(87) (5.40)

~{si}
Assim como (5.42), a equacao (5.40) depende da funcdo indicadora I{s; = V(b;)} referente
ao mapeamento de simbolos da Tabela 5.3. Para exemplificar, vejamos como a mensagem

[y, —s, (s1) € calculada para s; = 0. Neste caso, apenas a primeira linha da Tabela 5.3 ¢é

considerada, consequentemente

,UV1—>51($1 = 0) = /J“b%—>V1 (bi = 0) ’ ub%—ﬂﬁ(b% = O) ' ub?—ﬂﬁ(bi’ = O) : (541)

Continuando a definicao das mensagens, sabemos que cada simbolo s; é mapeado a partir
de uma sequéncia b; = (b}, ..., b%, ..., b"). Dai, temos que os nés V; calculam as mensagens

v, —pe (b§') usando a equagao

e (07) = > IHsi = V(bi) bt —vi(s H oz v (B7) (5.42)

~{07) n;éa
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na qual a funcdo I{s; = V(b;)} se refere a um dos mapeamentos indicados na Tabela 5.3.
Vale ressaltar que a sequéncia b; é um subconjunto da palavra-cédigo x para evitar confusao
na descrigao das mensagens de entrada e de saida do decodificador LDPC.

Para esclarecer o calculo definido pela equagao (5.42) vamos considerar novamente a
modulagao 8-APSK(2,4), ou seja, m = 3, e que desejamos obter a mensagem uvl_)b}(b% =0).

), a funcao indicadora I{s; = V(b;)} seleciona os termos

Assim como no calculo de p Ai_}g;(sZ

do somatorio segundo a condi¢ao estabelecida pelo valor do argumento da mensagem, que
neste caso ¢ a varidvel b} . Para b} = 0, a funcao I{s; = V(b;)} seleciona as quatro primeiras

linhas da Tabela 5.3 e a equagao (5.42) pode ser expressa como

leﬁb}(bi =0) = ps—vi(s1=0) 'Nb%—ﬂ/l(b% =0) - :ubi{’—ﬂ/l(b? =0)
+ psi—wi(s1=1) ':Ubf—ﬂ/l(b% =0)- :ubif—ﬂ/l(bif =1)
s —vi (51 = 2) - g (07 = 1) - sy (B = 1)
+ ps—vi(s1=3) 'be—%(b% =1)- Mbﬁ—%(bi} =0).

(5.43)

As demais mensagens fiy; —pe (b)) podem ser deduzidas de maneira andloga.

Processamento nos nés b

Prosseguindo a descrigao, temos as mensagens e _v; (b5) , que sdo as mensagens enviadas
pelos nés de variavel que representam a palavra-codigo para os nos de mapeamento da
modulacao. Tais mensagens correspondem as probabilidades a priori dos bits codificados

e sao dadas por

1) = PO (5.44)
em que
exp(LLR(bY))
o : 5.45
fog—v; (b ) 1+ exp(LLR(bY)) o
3
. 1
poe—v; (b = o

V=17 exp(LLR(bY))
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Tal consideragao ¢ semelhante aquela realizada por Niu et al. em [53].
Uma vez definidas as mensagens que sao processadas pelos nés do grafo, vamos estabelecer

o cronograma de execucao do algoritmo SP na préxima Secao.

5.3.4 Cronograma de Execucao do Algoritmo SP

~ . . /. Ve / ~ . .
O cronograma de execucao do algoritmo SP tem inicio nos nés z; e s, , que estao indicados
. . / ~ .
na cor cinza no grafo da Figura 5.8(a). As mensagens i .. (s;) sdo calculadas por meio da
Z' 1

equacao

~=.~

/ ]_, S
/J’s;—>Ti(Si) = { 0 s (547)

0
L,

2,...M—1 "

N

naquali = (k—1)L+1,k=1,2,...,N,. Os demais simbolos s; pertencentes a cada bloco
emitem mensagens iniciais us;éTi(s;) = 1/M . Enquanto isso, as mensagens fie_y;(bf") sao
calculadas pelas equagoes (5.45) e (5.46), considerando um valor de LLR(b') inicial igual a
zero. As setas da Figura 5.8(a) indicam o sentido do fluxo das mensagens.

Em seguida, os nés T; , Il e V; calculam pr, g, (0k) , pm,—o, (0x) € pv,—s,(s:) , por meio das
equagoes (5.26), (5.31) e (5.40), respectivamente. Esta etapa do cronograma estd indicada na
Figura 5.8(b) e assim como na etapa anterior, as setas indicam o fluxo das mensagens.

A préxima etapa do cronograma de execucao ocorre com o calculo das mensagens jig, 7, ()
€ fhs;—A,,,(Si) . As mensagens jig,—1,(0;) sdo calculadas segundo a equagao (5.24). As setas
em cor cinza no grafo da Figura 5.8(c) representam g, —7,(0r) € fts,—a,,,(s;). Apds isso, os
nés T; geram as mensagens ,uTﬁs;(s;), indicadas pelas setas em cor branca na Figura 5.8(c).
De posse das mensagens ,uTﬁs;(s;) € [hs;—A,,,(Si), tem inicio a etapa Progressiva-Regressiva
do algoritmo SP proposto. As setas em cor preta na Figura 5.8(c) representam as mensagens
N (s;) e Myl ey (s;) calculadas na fase progressiva.

A fase regressiva, responsavel pela obten¢do das mensagens p_, Ai(s;), /J,S;_)TZ_(S;-) )
HA s (Sic1) € ,uAﬁs;il(s;_l), vem logo a seguir e estd ilustrada pelas setas em cor cinza
da Figura 5.8(d). A partir deste ponto, o fluxo de mensagens comega a descer com o célculo
de ps,—v;(si) (setas em cor branca na Figura 5.8(d)). Dando sequéncia ao algoritmo, os nés V;

processam as mensagens fiy, e (b') via entrelagador. As setas em cor preta da Figura 5.8(d)
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(c) (d)

Figura 5.8: Cronograma de execucdo do algoritmo SP no grafo do receptor iterativo.

representam esta etapa.
Antes de serem passadas ao subgrafo que corresponde ao decodificador LDPC, as
mensagens que chegam aos nés de variavel x; sao convertidas para o dominio dos logaritmos

por meio da equacao

Lo(z:) = In (“Vi*"”‘i (2 = 0)) , (5.48)

iz, (7 = 1)
originando as LLRs iniciais do algoritmo Log-SP, definidas na Secao 4.4.4. A partir dai, as
mensagens L(g;;) e L(rj;) sdo calculadas de acordo com as regras de atualizagao do algoritmo
Log-SP. Estas mensagens estao representadas na Figura 5.8(d) pelas setas duplas situadas na
parte inferior do grafo.

Finalmente, o algoritmo checa a condicao de parada, ou seja, se XH? = 0. Caso esta
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condi¢do nao se verifique, a iteracdo se encerra com o célculo das mensagens fi, v (x;)
ou jupe—y;(bf'), se considerarmos as sequéncias b;, segundo as equagoes (5.45) e (5.46) com

LLR(b) = L(Q;) . Em seguida, uma nova iteracao do algoritmo ¢ iniciada.

E Analise dos Resultados

Nesta Secao, iremos apresentar o desempenho do sistema considerando a utilizacao do
algoritmo de demodulacao e decodificacao conjuntas proposto. Este algoritmo foi avaliado
por meio de simulagbes computacionais em termos da probabilidade de erro de bit (P,) versus
Ey/No(dB), em que Ej, é a energia por bit de informagao. A probabilidade de erro de bit
analisada nesta Secao considera que o sistema transmitiu a palavra toda nula ao invés de
considerar a probabilidade de erro de bit média, o que é mais comum. Espera-se que a P, real
esteja bem préxima dos resultados apresentados.

Inicialmente, consideramos a utilizacao do cédigo LDPC regular de taxa r. = 1/2 com
comprimento n. = 96. A modulacao M-APSK utilizada foi a 8-APSK(2,4) com distribuigao
de entrada uniforme e razao de raio r=2,42. A fase introduzida pelo canal foi considerada
constante em um bloco de L = 9 simbolos. A Figura 5.9 ilustra o desempenho do sistema para
trés niveis diferentes de quantizagao da fase (Z) introduzida pelo canal. Além disso, também
¢ mostrado o desempenho quanto ao nimero de iteragoes (N;;) do algoritmo. Utilizamos um
entrelagador de bloco com N, = 4 linhas e N, = 24 colunas. A estimativa da capacidade de
canal ilustrada na Figura 5.9 foi obtida como uma média dos limitantes superior e inferior
para L = 9. Com isso, obtivemos a RSR E,/N; (em dB) a partir da curva C' X Es/Ny(dB) .
Com a devida correcao pela taxa Rs chegamos a RSR Ej, /N, indicada na Figura 5.9.

Fixando-se o valor de Z, podemos perceber pelas curvas da Figura 5.9 que o aumento do
numero de iteragoes ocasionou um melhor desempenho do sistema. Dado que Z = 8,16 e
32, o ganho de codificagao obtido com o aumento de 10 vezes no valor de N;;, considerando
P, = 1073, vale aproximadamente 2,55 dB, 1,5 dB e 2,3 dB, respectivamente.

A variacao do nivel de quantizacao da fase introduzida pelo canal, dado um ntimero fixo de

iteracoes do algoritmo, também alterou o desempenho do sistema. Considerando N;; = 500,
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Figura 5.9: Desempenho do sistema considerando o uso do cédigo LDPC(96,48). Niveis
de quantizagdo de fase utilizados: Z =38,16,32. Nimero de iteragdes utilizadas:
Nyt =50 e 500. Ry =1,33 bits/simb .

o ganho obtido com o aumento de Z de 8 para 16 é de 0,7 dB, e de 16 para 32, ¢ de 0,4 dB .
Apesar de ser um ganho decrescente com o aumento de Z, ele reflete a melhora de desempenho
diante de uma estimacgao mais apurada da fase do canal. Por outro lado, o aumento de Z de

16 para 32, considerando N;; = 50, provocou uma pequena perda em desempenho para E,/Ny

abaixo de 14 dB .

Outro ponto importante avaliado foi a influéncia do entrelacador de bloco no desempenho
do sistema. Como foi definido anteriormente, o entrelacador II, permuta os bits de uma
palavra-cédigo que sao enviadas ao modulador M-DAPSK. A mudancga dos parametros N, e
N, da matriz de entrelacamento resulta em diferentes entrelacadores. Na realidade, a mudanca
do entrelacador no esquema de codificacao corresponde a uma permutacao das colunas da
matriz H do cédigo LDPC. Uma tentativa de se justificar a influéncia do entrelacamento em

esquemas LDPC-BICM foi apresentada em [54].
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Figura 5.10: Desempenho do sistema para diversas configuragBes da matriz de
entrelagamento de bloco, considerando a utilizag8o do cédigo LDPC(96,48). Niveis
de quantizagdo de fase utilizados: Z =16. Nimero de iteragdes utilizadas:

Ny =200 .

A Figura 5.10 ilustra o desempenho do sistema para alguns entrelacadores. Novamente o
ruido de fase foi considerado constante num bloco de L = 9 simbolos. Podemos notar que a
partir de E,/Ny = 11 dB, o desempenho do sistema que utiliza uma matriz de entrelacamento
com N, = 4 linhas e N, = 24 colunas se destacou em relacao aos demais. Para uma P, = 1073,
o uso deste entrelacador forneceu um ganho aproximado de 1 dB quando comparado ao que
possui N, =6 e N. = 16.

Em seguida, consideramos a utilizagdo do cédigo LDPC regular de taxa r. = 1/2 com
comprimento n, = 1008. A modulac¢ao continuou sendo a 8-APSK(2,4) com r = 2,42,
todavia neste caso, assumiu-se que o ruido de fase foi constante num bloco de L = 29 simbolos.
A Figura 5.11 ilustra o desempenho do sistema para dois niveis de quantizacao de fase e dois
valores de iteragoes. Para o codigo LDPC(1008,504), utilizamos um entrelagador de bloco

com N, = 12 linhas e N, = 84 colunas. A estimativa da capacidade de canal e a RSR
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Ey/Ny associada foram obtidas de maneira similar ao caso anterior (codigo LDPC(96,48)). O
desempenho do sistema para o cédigo LDPC(96,48) é mostrado apenas como referéncia. Para
uma probabilidade de erro de bit P, = 1073, 0 aumento do nivel de quantizacao Z e do nimero

de iteragoes N ocasionou um ganho de codificagao em torno de 1,8 dB.
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Figura 5.11: Desempenho do sistema considerando o uso do cédigo LDPC(1008,504).
Niveis de quantizag8o de fase utilizados: Z =16 e 32. Nimero de iteragdes
utilizadas: N; =200 e 500. R, = 1,45 bits/simb .

Para RSRs abaixo de 10 d B, o desempenho do sistema utilizando o c6digo LDPC(1008,504)
foi pior do que o desempenho considerando o uso do cédigo LDPC(96,48), independente dos
valores de Z e N;;. Entretanto, podemos perceber que a partir de E;,/Ny = 10 dB, o valor da
P, decresceu em torno de uma ordem de grandeza para um aumento de 0,3 dB em E},/N, . Este
decréscimo aumentou para algo em torno de cinco ordens de grandeza quando Ej,/Ny = 11 dB.
Isto nos indica que apesar do desempenho do algoritmo ter iniciado de maneira ruim, ele passou
a fornecer ganhos significativos em P, para RSRs altas.

O efeito do entrelacador de bloco também foi verificado para o cédigo LDPC(1008,504).
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A Figura 5.12 compara os desempenhos do sistema para dois entrelacadores distintos. No

primeiro deles, a matriz de entrelacamento possui N, = 12 linhas e N, = 84 colunas, ao passo

que no segundo temos N, =4 e N, = 252.
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Figura 5.12: Desempenho do sistema para algumas configuragdes da matriz de
entrelacamento de bloco, considerando a utilizag&do do cédigo LDPC(1008,504) .
O,A:Z =16, Njy=200. m,*:Z =32, Ny=>500.

Podemos observar que o entrelagador cujos parametros valem N, = 4 e N, = 252
forneceu um pequeno ganho de codificacdo. Para uma P, = 1073, o ganho obtido foi de
aproximadamente 1,3 dB. Além disso, aumentando o valor de Z e N;; para o esquema com o
entrelagador de N, = 4 linhas e N, = 252 colunas, tivemos um ganho adicional de 0,5 dB. Isto

nos mostra que a permutacao das colunas de H gerou pequenos ganhos de codificacao tanto

para o cédigo LDPC(96,48) quanto para o de comprimento n. = 1008. Para comprimentos

maiores, espera-se que este efeito permaneca.

Os resultados expostos nesta Secao mostraram que o desempenho do sistema considerando

a utilizacao de cédigos LDPC de comprimentos n. = 96 e n. = 1008 estao bem distantes
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da estimativa de capacidade de canal obtida. Para o primeiro codigo, tais resultados sao
esperados, uma vez que seu comprimento é curto. Para o segundo codigo, apesar de um
aumento de cerca de 10 vezes no seu comprimento, este também pode ser considerado curto
diante dos cédigos LDPC normalmente empregados em canais nao-coerentes. Franceschini et
al. em [55] utilizaram c6digos LDPC com comprimento de 12000 bits concatenados serialmente
com modulagoes M-PSK diferenciais ao passo que Colavolpe et al. fizeram uso de codigos
com comprimento 64800 em [50]. Sendo assim, diante dos resultados apresentados nesta
tese espera-se que, com o aumento do comprimento dos coédigos LDPC, o desempenho do
sistema proposto se aproxime da estimativa da capacidade de canal. Além disso, consideramos
interessante a investigacao de como o entrelacador de bloco altera o desempenho do algoritmo,

conforme pudemos constatar.

Vale salientar a dificuldade encontrada na implementacao das rotinas computacionais
do algoritmo SP para o receptor proposto, uma vez que esta questao praticamente nao
¢é abordada na literatura. O algoritmo executado no grafo esteve sujeito a instabilidade
numérica em virtude das multiplicacoes realizadas durante a passagem de mensagens. Para
lidar com isso, normalizagoes e limitagoes de valores foram necessarias a ponto de permitir
a implementacao do algoritmo sem bugs. Em nosso caso, o sub-grafo 2, responsavel pela
demodulacao diferencial e estimagao de canal (ver Figura 5.6), necessitou de limitagao nas
mensagens iy, —r, (0x) por conta do overflow causado pelas multiplicagoes. Pelo mesmo motivo,
uma normalizacao foi realizada nas mensagens geradas na parte central do grafo, local da etapa

Progressiva-Regressiva do algoritmo.

O aumento do comprimento do cédigo acarretarda no aumento da complexidade do
algoritmo e, consequentemente, no aumento da laténcia do receptor. Entretanto, acreditamos
que isto pode ser resolvido com mudangas no cronograma de execugao. O algoritmo poderia
limitar a participacao do sub-grafo 2, uma vez que este é responsavel pelos problemas
numeéricos de execucao. Desta forma, o canal seria estimado nas iteragoes iniciais, dispensando
novas atualizagoes e minimizando a complexidade do algoritmo. Niu et al. consideraram esta

abordagem em uma proposta de algoritmo iterativo para canais com desvanecimento Rayleigh
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em [53].

5.5 Sintese do Capitulo

Este Capitulo apresentou inicialmente um esquema de transmissao baseado em
concatenacao serial de um codificador LDPC e um codificador diferencial M-APSK. Em
seguida, foi apresentada a proposta do receptor iterativo, comecando pela definicao de
conceitos importantes, como fungao objetivo e distribuicoes canonicas. Apds isso, o grafo que
representa o receptor foi ilustrado e as mensagens que compdem o algoritmo foram definidas.
Adicionalmente, o cronograma de execucao do algoritmo foi exposto. Por fim, o Capitulo

relatou os resultados de simulagao e as respectivas conclusoes.



Conclusoes

Esta tese apresentou um estudo dividido em duas partes. Na primeira parte deste
trabalho, apresentamos um estudo sobre a capacidade de canal AWGN nao-coerente de bloco
considerando a utilizagao de um esquema de modulacgao com um numero finito de sinais
denominado M-APSK. A justificativa para a escolha de sinais modulados em amplitude e fase
foi o desejo de propor sistemas com alta eficiéncia espectral para canais com ruido de fase, uma
vez que nao ha resultados para sistemas com taxa acima de 1 bit por uso do canal na literatura.
As constelagoes M-APSK aqui consideradas sao compostas de anéis PSK concéntricos com as

fases alinhadas, dada a sua facilidade de se implementar codificagao diferencial.

A distribuigao de entrada que atinge a capacidade do canal M-APSK/AWGN nao-coerente
de bloco se caracteriza por possuir distribuicao de fases u.i.i.d. e independente da distribuicao
conjunta de amplitudes. Uma vez que ¢é dificil o calculo da distribui¢ao conjunta de amplitudes
para N dimensdes, sugerimos uma proposta de cdlculo de limitantes de capacidade. Nossa
proposta partiu do calculo de limitantes de capacidade para canais AWGN nao-coerentes

com modulagoes M-PSK feito em [11], e de maneira semelhante, indicou que os limitantes se

117
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aproximam da capacidade do canal coerente para intervalos de coeréncia grandes [21].

Estendemos o algoritmo de otimizagdo proposto em [23] com o intuito de obtermos os
parametros da constelagao M-APSK (A e r) e a distribuicao de amplitudes de entrada que
atingem a capacidade do canal coerente. Com isso, estabelecemos uma referéncia para analisar

os limitantes propostos.

Adicionalmente, comparamos a capacidade coerente obtida com o algoritmo de otimizacao
mencionado e a capacidade efetiva de canal. Por serem muito préximas, concluimos que
os limitantes para a capacidade efetiva sao uma boa referéncia para a capacidade do canal
nao-coerente. Além disso, o uso da distribuicao uniforme de entrada e de uma razao de raio

r fixa é uma simplificacao aceitavel no calculo dos limitantes de capacidade.

Finalizando a primeira etapa, analisamos a proposta de calculo dos limitantes considerando
a presenca e a ausencia de codificagao diferencial na transmissao. Verificamos que a existéncia
de um simbolo de referéncia no bloco que caracteriza o canal levou os limitantes a se
aproximarem mais rapidamente da capacidade coerente. Sendo assim, os resultados de

informacao mutua indicaram o uso de codificagao diferencial para L crescente.

Para verificar esta afirmacao tedrica, propusemos um esquema de transmissao utilizando
codificacao diferencial para L > 10. Devido as dificuldades de simulagao do esquema para
cédigos LDPC com comprimentos longos, consideramos o uso de codigos curtos. Apesar de
estarem distantes da capacidade para os comprimentos de cddigo considerados, os resultados
mostraram que o desempenho do algoritmo pode evoluir com o uso de codigos de comprimentos
maiores. O nivel de quantizacao da fase, o nimero de iteragoes e o entrelacamento empregado
sao parametros a se investigar na busca por melhores desempenhos. Além do mais, é
importante destacar o carater inovador da proposta, ja que nao ha na literatura uma descrigao
de receptor iterativo baseada em grafos utilizando codificacao diferencial e modulacoes
nao-binarias.

Sugerimos como perspectiva de trabalhos futuros, a investigacao do desempenho do
algoritmo para codigos de comprimentos longos. Diante das dificuldades de simulagao, uma

idéia inicial seria a simplificacao do cronograma de execucao do algoritmo. Esta simplificagao
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poderia iniciar com uma verificacao da estimacao da fase introduzida pelo canal. Uma
estimacao mais rapida da fase poderia limitar o cronograma de execucao do algoritmo ao
sub-grafo do cédigo LDPC, diminuindo de forma consideravel a complexidade do algoritmo.
Finalizando, recomendamos também a busca por uma estratégia de entrelagamento que

permita que o desempenho do sistema proposto se aproxime dos limites tedricos de capacidade.



Lista de Acronimos

ESTA secao sao listadas as abreviagoes que ocorrem com freqiiéncia no

decorrer do trabalho. Na tabela, a primeira coluna refere-se ao acronimo.
Na segunda coluna, temos a sua definicao em inglés ou em portugués. Por fim,
a terceira coluna contém a pagina do texto na qual o acrénimo aparece pela
primeira vez.

TDMA :  Time Division Multiple Access 2
FH : Frequency Hopping 2
M-FSK :  M-ary Frequency Shift Keying 2
AWGN :  Additive White Gaussian Noise 2
LDPC : Low-Density Parity Check 2
M-APSK : M-ary Amplitude Phase Shift Keying 2
u.i.i.d. :  wuniforme, independente and identicamente distribuida 4
DMC :  Discrete Memoryless Channel 9
BSC :  Binary Symmetric Channel 9
v.a. : varidvel(is) aleatoria(s) 10
GF(2) : Galois Field (Binary) 20
MAP : Mazimum-A-Posteriori 28
MYV :  Mdzima Verossimilhanca 28
M-PSK :  M-ary Phase Shift Keying 32
QAM :  Quadrature Amplitude Modulation 33
RSR :  Relacao Sinal-Ruido 34
IMM : Informacao Mutua Média 37
SIMO :  Single Input Multiple Output 40
SP :  Soma-Produto 61

SM :  Soma Minima 81
M-DAPSK :  M-ary Differential Amplitude Phase Shift Keying 89
BICM : Bit-Interleaved Coded Modulation 90
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