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Resumo

Este trabalho apresenta um estudo sobre a decodificacao turbo g-aria em sis-
temas FFH-CDMA. Para alcancar o principal objetivo do estudo, foi desenvolvido
um algoritmo para implementar a decodificacao suave g-aria. Este algoritmo se ba-
seia em uma adaptacao do método de decodificacao de Chase para suportar alfabetos
g-arios. A proposta de decodificacao iterativa (turbo) define um procedimento para
viabilizar a realimentacao dos simbolos g-arios decodificados e de suas respectivas
confiabilidades em cada iteracao do decodificador. Simulagoes foram realizadas con-
siderando canais gaussianos e FFH-CDMA. Os resultados obtidos nas simulagoes
demonstram uma consideravel melhoria no desempenho dos sistemas com a decodi-
ficacao turbo g-aria, sem comprometer a complexidade. Entretanto, a utilizacao dos
codigos produto reduzem a eficiéncia espectral do sistema, sendo necessario, assim,

compensa-la através do aumento do alfabeto do cédigo g-ério.

Palavras-chave: Codigos g-arios, Codigos Produto, Decodificagao Suave, De-
codificacao Turbo, SISO, Sistemas FFH-CDMA.
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Abstract

This work presents a study of g-ary turbo decoding applied to FFH-CDMA
systems. To attain the main objective of this dissertation, an algorithm to imple-
ment the g-ary soft decoding was designed. Specifically, an adaptation of the Chase
decoding method was proposed to comply with g-ary symbols requirements. The
proposal of iterative (turbo) decoding makes possible the feedback of the decoded
g-ary symbols and its reliabilities in each decoder iteration. Simulations were done
considering Gaussian and FFH-CDMA channels. The results obtained in the sim-
ulations indicate a better system’s performance when the g-ary turbo decoding is
applied, without compromising complexity. However, the use of product codes de-
creases the system’s spectral efficiency. Thus, it is necessary to increase the q-ary

code’s alphabet in order to mitigate this decrease.

Keywords: Non-Binary Codes, Product Codes, Soft Decoding, Turbo Decod-
ing, SISO, FFH-CDMA.
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Capitulo 1

Introducao

1.1 Comunicacoes Digitais

Na atual época, onde temos a chamada sociedade da informag¢ao, o armazena-
mento, a transmissao e o processamento de mensagens é uma necessidade evidente.
Desta maneira, é bastante natural o interesse de um grande nimero de pessoas pelo
conceito de informagao, bem como pelo conhecimento das técnicas necessarias para
sua aplicagao.

Tendo em vista o enorme crescimento da demanda pela utilizacao da informacao,
cada vez mais os fabricantes poem no mercado solucoes que nao demoram para se
tornarem obsoletas devido as novas necessidades que surgem. Os recursos com-
putacionais sao os grandes impulsionadores deste crescimento, que, paralelamente,
requerem que a capacidade de transmissao dos sistemas seja constantemente aumen-
tada. Porém, nao apenas a capacidade dos sistemas de comunicacoes digitais deve
ser considerada, a confiabilidade da transmissao da informacgao também é um fator
importante para os usuarios.

Em projetos de sistemas de comunicacoes, os parametros que limitam a capaci-
dade de transmissao e a confiabilidade da informacao recebida sao: a largura de
faixa espectral e a poténcia do sinal transmitido. A limitacao da largura de faixa es-
pectral ocorre principalmente devido as restrigoes impostas por 6rgaos reguladores

que tém a fungao de evitar/controlar as interferéncias entre os diversos sistemas

1



2 Introducao

existentes. A limitagao da poténcia do sinal se deve por questoes economicas, regu-
lamentadoras e tecnologicas. Com isso, os sistemas de comunicacoes sao projetados
para trabalharem com valores limitrofes da relacao sinal-ruido.

Uma solucao utilizada para projetar sistemas de comunicacoes que trabalhem
cada vez mais proximos de seus limites de relacao sinal-ruido é a codificacao de
canal. Porém, a aplicacao de técnicas de codificacao de canal refletem em uma maior
complexidade computacional no sistema, principalmente devido aos algoritmos de
decodificacao. Desta maneira, existe um grande esfor¢o da comunidade cientifica em
pesquisas relacionadas com as técnicas de codificacao de canal, que buscam solugoes
Otimas que satisfacam o compromisso entre eficiéncia e complexidade para cada

aplicacao especifica.

1.2 Contexto e objetivos do trabalho

Na década de 90, Berrou, Glavieux e Thitimajshima propuseram um novo es-
quema de codificacao e decodificacao de canal, chamado de codificagao turbo, com a
intencao de obter melhores resultados comparados aqueles obtidos com as técnicas
classicas de codificacdo [1]. Ao longo de quase dez anos, a comunidade cientifica
mostrou que o uso desta técnica trouxe resultados significativos. Pyndiah estendeu
o conceito de decodificacao para codigos produto, mas considerou a aplicacao apenas
em canais gaussianos [2]. D. C. Cunha estudou a aplicagao da decodificagao turbo
de codigos produtos em canais nao-gaussianos, especialmente em canais CDMA com
saltos rapidos em freqiiéncia [3].

O estudo realizado em [3] levou em consideracao os codigos binarios. Estes
codigos, quando utilizados para a composicao de coédigos produtos, apesar de apre-
sentarem uma capacidade de correcao boa, nao demonstraram um boa eficiéncia
espectral para o sistema FFH-CDMA. Também foi levantada a hipotese das conver-
soes bit-simbolos utilizadas degradarem o desempenho do sistema.

Diante destas evidéncias, pensamos na utilizacao de codigos ¢-arios, com ele-
mentos em GF'(q > 2), para aplicagdo em canais FFH-CDMA. Portanto, o objetivo
deste presente trabalho ¢ estudar o comportamento dos cédigos produto g-arios,

conjuntamente com a decodificacao turbo ¢-aria, em sistemas FFH-CDMA. Espera-
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se que, com esta aplicacao, o sistema apresente uma melhoria tanto na capacidade

de correcao quanto na eficiéncia espectral.

1.3 Organizacao da tese

No capitulo 2, é apresentada uma fundamentacgao teérica abordando os conceitos
béasicos sobre teoria de informagao e codificacao, mais especificamente, cddigos de
bloco lineares e algoritmos de decodificacao que utilizam técnicas algébricas e infor-
macao do canal. Estes conceitos sao fundamentais para o entendimento do objetivo

principal deste trabalho.

Em seguida, no capitulo 3 abordamos a decodificacao suave g-aria, onde, inicial-
mente, é apresentado os algoritmos de Chase original, ou seja, para simbolos binarios.
Neste capitulo é também descrita uma proposta com as adaptagoes necessarias para
realizarmos a decodificacao suave de codigos g-arios, baseando-se nos algoritmos de
Chase. Uma comparacao de desempenho serd realizada com o método original de
Chase em um canal AWGN.

No capitulo 4, é apresentada a aplicacao da decodificacao suave g-aria em sis-
temas FFH-CDMA. Iniciamos com as técnicas de espalhamento espectral, para em
seguida realizarmos uma descricao detalhada do canal CDMA com saltos rapidos
em freqiiéncia. As adequacgoes da proposta de decodificagdo suave g-aria ao canal
FFH-CDMA também sao descritas.

No capitulo 5, sao apresentadas as contribuicoes relacionadas a decodificacao
turbo ¢-aria em sistemas FFH-CDMA. Os conceitos de c6digos produto e decodifi-
cacao iterativa sao descritos de acordo com as técnicas ja conhecidas para simbolos
binéarios. Apos esta introducao, sao apresentados os procedimentos propostos para
a implantagao da decodificagao turbo ¢-aria em canais FFH-CDMA. Por fim, os

resultados sao comentados.

Finalizando o trabalho, no capitulo 6 sao apresentadas as conclusoes do estudo

realizado e as perspectivas de trabalhos futuros.
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1.4 Resumo das principais contribuicoes
As principais contribuicoes desta dissertacao foram:

e A generalizagao dos algoritmos de decodificagao suave de Chase, utilizados
em codigos binarios, a fim de suportar simbolos g-arios com elementos perten-
centes a GF'(q > 2). Para alcangar este resultado, foram realizadas adaptagoes
no calculo do Logaritmo da Razao de Verossimilhanca e na geracao dos padroes
de testes, onde foi levado em consideracao o compromisso entre complexidade

e capacidade de correcao.

e A criacao de um método capaz de realizar a decodificacao turbo de codigos
g-arios em canais FFH-CDMA. Para isso, foram realizadas manipulacoes no
calculo da confiabilidade da decisao do decodificador e nos parametros adi-
cionais de entrada do decodificador turbo. Além disso, foi desenvolvido um
novo procedimento iterativo para o decodificador turbo, definindo os critérios

de sua realimentagao.



Capitulo 2
Fundamentacao Teoérica

Neste capitulo serao apresentados os conceitos basicos sobre sistemas de co-
municagoes digitais, especialmente sobre a teoria de codificacao que é o principal
pré-requisito para o entendimento dos capitulos seguintes, onde serao apresentados

os objetos de estudo desta dissertacao.

2.1 Introducao

A aplicagao da codificacao de canal, ou seja, de codigos corretores de erros, pro-
porciona um grande beneficio em sistemas de comunicagoes: o incremento da con-
fiabilidade da informagao recebida. Esta vantagem pode ser claramente observada
na figura 2.1, onde os desempenhos de um sistema codificado e nao-codificado sao
comparados. O desempenho é avaliado através da curva BER x E,/N,, onde BER
(do inglés, Bit Error Rate) é a taxa de erro de bit, que representa a probabilidade de
erro de bit quando a fonte de informacao é conhecida, e E,/N,, a rela¢ao sinal-ruido
normalizada, onde FEj, ¢ a energia por bit e Ny ¢ a densidade espectral do ruido.
Observe que o desempenho de um sistema nao-codificado pode ser alcancado por
um sistema codificado com uma necessidade menor de poténcia transmitida. Porém,
a codificacao contribui com o aumento da complexidade do sistema, principalmente
na decodificacao, o que evidencia uma desvantagem para esta técnica.

O projeto de um sistema digital de comunicagao se concentra em torno da trans-

missao da informacao de uma fonte a um destinatario de uma forma rapida e con-
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6 Fundamentacao Teérica

nao-codificado
codificado

0 5 10 15
E,/N, (dB)

Fig. 2.1: Comparagao de um sistema de comunica¢ao com e sem codificagao.

fidvel, segundo as necessidades do usuério. Para isso, parametros como a largura
de faixa, a poténcia do sinal e a complexidade de implementacao precisam ser le-
vados em conta. A largura de faixa é um fator normalmente limitado pelo meio
de transmissao, enquanto a poténcia do sinal e a complexidade de implementacao
sao caracteristicas do sistema que representam fatores de custo ao projetista. Desta
maneira, surge a grande importancia de sabermos balancear estes parametros de

modo a chegarmos a uma relacao custo-beneficio ideal.

2.2 Elementos de um Sistema de Comunicagao Di-
gital

Os elementos basicos de um sistema de comunicacao digital sao ilustrados no
diagrama de blocos da figura 2.2. A seguir, apresentaremos um descri¢ao de cada

elemento do diagrama.

2.2.1 Fonte de Informacao

A fonte de informacao representa as informacgoes a serem transmitidas, podendo

ser analoégica ou discreta. Consideraremos apenas as fontes discretas, que podem
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Canal discreto

| |
| t I
Fonte Codificador > Codificador | Modulador o tempo |
de Fonte de Canal : Digital :
| |
| |
I v
| |
| Canal |
| |
| |
' I
|
Destino Decodificador Decodificador| ! Demodulador :
de Fonte | de Canal 0 Digital |
| |
S 4

Fig. 2.2: Diagrama de blocos de um sistema de comunicacao digital.

ser caracterizadas por um alfabeto da fonte e uma distribuicao de probabilidade de
ocorréncia de cada simbolo do alfabeto. Entao, é possivel determinar um modelo
probabilistico para a fonte e a taxa de informacao da mesma é medida em bits por
segundo. Em seguida, a seqiiéncia de simbolos sera processada pelo codificador de
fonte, cuja finalidade é reduzir a redundéancia da fonte, diminuindo a largura de faixa
necessaria para a transmissao daquela informacao. No receptor, o decodificador
de fonte tem a funcao de recuperar a seqiiéncia de simbolos que sera passada ao

destinatéario.

2.2.2 Codificador de Canal

Uma vez que a redundéancia foi extraida pelo codificador de fonte, a seqiiéncia de
bits em sua saida pode sofrer erros durante a transmissao da informacao. A funcao
do codificador de canal é introduzir uma redundancia controlada na seqiiéncia de
informacao de forma a tornar a transmissao confidvel. No receptor, o decodificador

de canal tem a fun¢ao de tentar recuperar a seqiiéncia original dos bits de informagao.

2.2.3 Modulador Digital

A funcao do modulador é adequar a saida do codificador de canal ao canal de
transmissao. Ele converte a seqiiéncia de entrada em uma seqiiéncia de sinais apro-
priados & transmissao pelo meio fisico, que é analdgico, de acordo com o diagrama
de constelacao da modulagao. Por exemplo, para a modulacao binéria, ele simples-

mente converte o digito binario 0 ou 1 em um sinal sy(¢) ou s;(¢), respectivamente,
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de duragao T segundos cada. Para a modulagao M-aria, os M simbolos possiveis
sdo convertidos em um conjunto de M sinais so(t),s1(t), ..., sp—1(t). No recep-
tor, o demodulador digital tem a funcao inversa do modulador, isto é, a partir do
sinal analégico recebido, gerar o simbolo do diagrama de constelacao correspondente

aquele sinal.

2.2.4 Canal de Transmissao

O termo canal de transmissao inclui todas as operacoes necessarias para preparar
o sinal modulado para a transmissao no canal fisico, 0 meio de transmissao propri-
amente dito e as operacoes de recepcao que recuperam o sinal no ponto anterior a
demodulagao.

E exatamente no canal de transmissiao que ruido e interferéncias, que sdo os prin-
cipais fatores limitante de desempenho dos sistemas de comunicacoes, atuam no sinal
transmitido, prejudicando a boa recepcao da informacao por parte do destinatario.
Entre as diversas formas de ruido que podemos encontrar, temos o ruido térmico,
que possui uma distribuicao de probabilidade gaussiana e sempre esta presente nas

transmissoes.

2.3 Modelos de Canais

O canal de transmissao de um sistema de comunicacao pode ser descrito por um
modelo, que é uma representacao matematica definida para descrever como os sinais
sao processados e afetados pelo ambiente de comunicacao real. A seguir, vamos men-

cionar alguns modelos classicos de canais utilizados em sistemas de comunicacoes.

2.3.1 Canal Discreto no Tempo

O canal discreto no tempo é definido pelo conjunto de entradas do modulador,
o conjunto de saidas do demodulador e as estatisticas que relacionam as possiveis
saidas com cada possivel entrada. Destacamos um modelo de canal chamado canal

discreto sem memoria (do inglés, Discrete Memoryless Channel), que é definido
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por um conjunto de simbolos M-arios de entrada {x;}, um conjunto de simbolos ¢-
arios de saida {y;} e um conjunto de probabilidades condicionais p(y;|z;), chamadas
probabilidades de transi¢ao, onde ¢ = 0,1,...,(M — 1) e j = 0,1,....,(¢ — 1). A
denominacao de canal 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.

2.3.2 Canal AWGN

O canal AWGN (do inglés, Additive White Gaussian Noise) pode ser definido
como um tipo de canal discreto sem memoria, caracterizado por sua saida ser a
entrada adicionada de um ruido gaussiano. Ele é descrito em termos da entrada x

e da saida y da seguinte forma:

Yy =+ ny, (2.1)

onde ng é uma variavel aleatoria gaussiana de média zero, variancia o2 e a entrada
x pode assumir um de M valores discretos, tal que M > 2, sendo M os simbolos
do modulador. A func¢ao densidade de probabilidade condicional da saida y, dada a
entrada x;, é expressa por:

1 7(y—ﬂ%)2
plyle =x;) = o exp 202 . (2.2)

2.3.3 Outros Tipos de Canais

Existem diversos modelos matematicos que representam canais nao-gaussianos.
Um tipo de degradagao de sinal bastante conhecido em comunicagoes méveis sao as
flutuacoes que reduzem o nivel do sinal recebido, abaixo do seu valor mediano, a
uma determinada distancia do transmissor, chamada de desvanecimento [4]. Este
fendmeno é causado pelo multipercurso do sinal transmitido, ou seja, o receptor
recebe ondas secundarias provenientes da reflexdo e/ou difracdo do sinal transmi-
tido em obstaculos, tais como: prédios, arvores, montanhas, etc. O desvanecimento

ainda se divide em duas categorias: a) o desvanecimento lento ou de larga escala,
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em que a flutuacao do nivel do sinal ocorre de uma maneira suave comparada ao
comprimento de onda; e b) o desvanecimento rapido ou de pequena escala, onde a
flutuacao do nivel do sinal ocorre em distancias em torno de meio comprimento de
onda, geralmente ocasionadas por curtos deslocamentos do receptor. O desvaneci-
mento suave pode ser representado pela distribuicao de probabilidade log-normal.
O desvanecimento rapido pode ser modelado pela equacao de distribuicao de pro-
babilidade de Rice quando o sinal da linha de visada direta também é captado pelo
receptor, ou pela distribuicao de probabilidade de Rayleigh quando apenas os sinais

refletidos e/ou difratados sdo captados pelo receptor.

2.4 Capacidade de Canal

Nesta secao, vamos apresentar alguns conceitos basicos de teoria de informacao
[5], visando destacar o que vem a ser a capacidade de canal como limite ideal a
se atingir no desenvolvimento de um sistema de comunicagoes, concluindo com o
conceito de um limitante mais préatico e atingivel, conhecido por taxa de corte de

canal.

2.4.1 Entropia e Informacao 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. Para solucionar este problema, era necessario
estabelecer um medida matematica da informacao, que encontrou uma solucao natu-
ral na funcao logaritmica. Desta forma, o contetido de informagao de uma mensagem
gerada a partir de um conjunto de M mensagens igualmente provaveis é log M, em
que a base do logaritmo depende da unidade bésica de informagao, que usualmente
é considerada o bit.

Uma vez definido como medir a quantidade de informagao transmitida, é possivel
determinar a taxa da fonte de informagao como sendo log, M bits por simbolo, em
que esta fonte produza M simbolos equiprovaveis e cada um deles seja independente

de um intervalo de simbolo para outro. Porém, nao podemos atribuir este conceito
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de medida de informacao para as fontes cujos simbolos nao sao equiprovaveis.

Para estabelecer uma medida de informacao para esta classe de fontes, Shannon
utilizou o conceito de entropia de uma fonte de informacao. Ela fornece uma medida
apropriada para a incerteza a priori de qualquer simbolo produzido por uma fonte

discreta e é dada por:

M
i=1

Observe que a equacdo (2.3) também enquadra as fontes equiprovaveis, pois
neste caso, H = —log p; = log M, conforme descrito anteriormente. Sendo assim, a
funcao entropia fornece uma medida da quantidade média de informagao produzida

por simbolo da fonte.

Conhecido o conceito de entropia, este pode ser estendido a alfabetos conjuntos

X e Y, caracterizando a definicao de entropia conjunta:

M q
H(X,Y) == plai,y;) log, pli, ;). (2:4)

i=1 j=1
Lembrando que [— log, p(x;)] mede a incerteza a priori associada a transmissao do
simbolo z; e [—log, p(x;]y;)] mede a incerteza final sobre a transmissdo do simbolo
de entrada z; apos se ter recebido o simbolo y;, o ganho de informacgao sobre o

simbolo de entrada x; ap6s a observacao do simbolo de saida y; ¢ dado por:

I(s;y;) = logy p(wily;) — logy p(xi) = log, (p](;ziy;)) . (2.5)

Utilizando a regra de Bayes e manipulando as equagoes (2.4) e (2.5), temos:

I(X,Y) = ZZ[(:L‘i;yj)p(:ci,yj). (2.6)

A equagao (2.5) define a informagao mutua entre os acontecimentos X = z; e Y = y;.

A informacao mitua média entre os alfabetos X e Y é dada por:
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= () e

=1 j=1

Para interpretarmos o conceito de informacao mutua média, vamos definir primeira-

mente a entropia condicional como:

Q

M
H(X|Y)==>"Y " pla,y;) log, p(xily;). (2.8)

i=1 j=1

Reescrevendo (2.6):

I(X)Y) = > ) plaiyj)logy plaily;) — log, p(x;)]

i=1 j=1

M q

S 9 SRS S e

=1 j=1 j=1

M

= D0 plwiys) logs plwilys) — Y llogy pla:)p(as). (2.9)

=1 j=1 =1
Comparando com (2.8), verificamos que a primeira parcela do lado direito de

(2.9) é exatamente —H (X;Y") enquanto que a segunda é a entropia do alfabeto de

entrada. Entao, temos que:

I(X;Y)=H(X)— HX|Y)=H(Y) - HY|X) = I(Y; X). (2.10)

A relagao anterior pode ser escrita de outra forma, baseada na definicao de

entropia conjunta. Manipulando a equagio (2.4) chegamos a:

’

I(X;Y)=H(X)+ H(Y) - H(X,Y). (2.11)
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2.4.2 Teorema da Capacidade de Canal

O teorema da capacidade de canal, ou 3° teorema de Shannon, é um dos resulta-
dos mais importantes da teoria da informacao. Seja um processo estacionario X (t),
de média zero e limitado a uma faixa de B Hz, vamos denominar X, k = 1,2, ..., n,
as V.A.s continuas obtidas a partir da amostragem uniforme de X (¢) a uma taxa de
2B amostras por segundo. Estas amostras sao transmitidas em 7' segundos sobre
um canal ruidoso, também limitado a B Hz. Desta forma, o nimero de amostras n

¢ dado por:

n = 2BT. (2.12)

X}, representa uma amostra do sinal transmitido, enquanto a saida do canal é per-
turbada por ruido AWGN de média zero e densidade espectral de poténcia Ny/2. A

V.A. continua Y}, k = 1,2, ..., n, representa as amostras do sinal recebido, conforme:

Yk:Xk—i-Nk, k= 1,2,...,n (213)

e sao consideradas estatisticamente independentes.
O Teorema da Capacidade de Canal é estabelecido da seguinte maneira:

"A capacidade de um canal de largura de faiza B Hz, perturbado por ruido AWGN
de densidade espectral de poténcia No/2 e limitado em B Hz € dada por:

P :
C = Blog, (1 + @> . (bits/s) (2.14)

onde P ¢ a poténcia média transmitida”.

Este teorema relata outro importante resultado da teoria da informacao ao rela-
cionar trés parametros chave do sistema: largura de faixa do canal, poténcia média
do sinal transmitido e densidade espectral do ruido na saida do canal.

Vamos agora analisar o caso do sistema ideal para entendermos mais uma im-
portante contribuicao de Shannon as comunicacgoes. Sistema ideal é definido como
aquele que transmite & taxa méxima, que é a capacidade de canal C. Podemos

expressar a poténcia média transmitida como:
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P = E.C, (2.15)

onde Ej, ¢ a energia transmitida por bit. Substituindo (2.15) em (2.14), temos:

C E,C
— =1 1+ —==. 2.16
T (2.16)
Isolando o termo E}/Ny, temos que:
B, 25 -1
Ny &

(2.17)

Analisando (2.17) para uma largura de faixa infinita, encontramos um valor

limite para Ej/Ny:

E E
(_b) — lim (ﬁ) =1n2=0,693 = —1,6dB. (2.18)
00 0

Este valor é conhecido como limite fundamental de Shannon. O limite de Shannon
pode ser definido ainda como o valor minimo de Ej/Ny necessario para obtermos

um sistema ideal livre de erros de transmissao.

2.4.3 Taxa de corte

Baseado na existéncia de limitagoes praticas para se atingir a capacidade de
canal, foi definida uma medida, chamada de taxa de corte de canal, na tentativa
de orientar os projetistas de sistemas de comunicagoes. A taxa de corte Ry é um
parametro definido para qualquer canal DMC, cujo valor é sempre inferior ao de C.
Ela fornece um limite pratico para a taxa com que a informacao pode ser transmitida
confiavelmente através do canal. Matematicamente, a taxa de corte para um canal
DMC, de G entradas e Q saidas é dada por [17]:

Q-1 TG-1
Ry = —log, § min [Z \/ Py;la) Pas)
7 j=0 Li=0

onde p(y;|x;) representa as probabilidades de transi¢cao do canal e a minimizacao é

, (2.19)
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tomada sobre todas as possiveis distribuigoes de probabilidades a priori P(x;).
Para o caso do canal AWGN, temos que as entradas do canal sao zo = —a e
1 = +a, com probabilidades iguais a P(z) = P(x1) = % A taxa de corte Ry é

escrita como:

+o0 2
Ro:—logz/ (%\/p(ylrro)Jr% p(ylxl)) dy, (2.20)

em que as probabilidades de transi¢ao p(y|zo) e p(y|z1) sdo dadas por:

( | ) 1 7(y+t§)2
X = ex 20
p(ylzo 5o OXP
e
( ‘ ) 1 _(y*a2)2
xr = ex 20
p(ylz: 5o OXP

Desta maneira, o valor minimo de E,/N, para atingir Ry é:

E
2 —92In2=1,4dB. (2.21)
No

Comparando este valor com o resultado anterior, vemos que a taxa de corte esta

exatamente 3dB acima do limite de Shannon, que vale —1,6dB.

2.5 (Codigos de Bloco Lineares

Os codigos de bloco constituem uma das principais técnicas classicas de codi-
ficacao e controle de erros em sistemas de comunicagoes. Abordaremos os c6digos
de bloco lineares g-arios, pois estes serao utilizados em diversas aplicacoes deste
trabalho. O objetivo desta secao é oferecer uma descricao matematica geral dos
codigos de bloco C(n, k).

Os codigos de bloco lineares podem ser definidos como o conjunto de todos
os vetores de n simbolos formados pela combinagao linear, sobre o GF(q), de k
vetores de base linearmente independentes g1, g2, ..., k. Um vetor v ¢ considerado

uma palavra-codigo em C' se e somente se ele se encontrar no espago de vetores k-
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dimensional formado por {g;}. Alternativamente, se {g;} for arranjado como linhas

de uma matriz geradora Gyy,, uma palavra-codigo v pode ser expressa como:

g1
92

v = (up, s, .oup) | | =uG, (2.22)

9k

onde u ¢ um vetor de k£ simbolos de informacao e G é a chamada matriz geradora

do codigo.

Outra abordagem pode ser feita em relagdo aos codigos lineares C'(n, k) ao
considera-los como um subgrupo de ordem ¢* extraido de todos os ¢" vetores pos-
siveis. Dentro desse contexto, os codigos de bloco lineares podem ser considerados
codigos de grupo, herdando certas propriedades, por exemplo: a) a soma de duas
palavras-codigo também é uma palavra-codigo; e b) cada codigo linear contém o

vetor nulo.

A matriz geradora do codigo C'(n, k) pode ser representada da seguinte forma:

G = [L P, (2.23)

onde Iy é a matriz identidade k x k e P é a matriz de paridade k x (n — k) cujos
elementos determinam os simbolos de paridade que sao relacionados com os simbolos
de informacao. Os codigos cuja matriz geradora é representada segundo (2.23) sdo

chamados codigos sistematicos.

Os codigos de bloco nao-sisteméaticos sao equivalentes aos sistematicos, dado
que permutacgoes sobre colunas e operacoes elementares sobre as linhas da matriz
possibilitam a conversao de uma forma para outra. A preferéncia pelos codigos

sisteméaticos é percebida na facilidade das operagoes de codificagao e decodificacao.
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2.5.1 Matriz de Verificacao de Paridade

Vimos que a matriz geradora constitui uma das formas de se relacionar os simbo-
los de informacao aos simbolos de paridade. Também podemos realizar esta relacao

através da matriz H,_x)xn, dada por:

H=[P" I, (2.24)

onde PT & a transposta da matriz de paridade P e I,_y é a matriz identidade de
dimensao n — k x n — k. A matriz H é chamada matriz de verificacao de paridade

e toda palavra-codigo v deve satisfazer a seguinte equacao:

vH™ = 0. (2.25)

A relacao entre a matriz geradora e a matriz de verificacao de paridade de um

codigo de bloco linear deve obedecer a seguinte equagao:

GH™ =0. (2.26)

Esta relagao pode ser interpretada como uma necessidade que cada linha de G tem
que satisfazer todas as equacoes de verificacao de paridade, por ser uma palavra-

codigo.

2.5.2 Distancia Minima

Uma importante caracteristica dos codigos de bloco é a sua capacidade de de-
teccao e correcao de erros. Entretanto, faz-se necessario definir alguns conceitos que
permitirao a abordagem deste parametro.

A distancia de Hamming entre dois vetores é definida como o niimero de posicoes
onde os elementos de cada vetor diferem.

O peso de Hamming de um vetor é o nimero de elementos nao-nulos do vetor.
Podemos defini-lo também como a distancia de Hamming entre o vetor considerado
e o vetor nulo.

A distancia minima de um codigo é a menor distancia de Hamming entre todas
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as combinagoes possiveis de pares de palavras do codigo. A distancia minima de um
codigo C' e a estrutura da matriz H podem ser relacionadas, bastando para isso, que

esta ultima seja escrita da seguinte maneira:

H: [hl,h2,...,hn], (227)

onde h; ¢ a i-ésima coluna de H. Observe que a distancia minima do codigo é

numericamente igual & quantidade minima de colunas de H linearmente dependentes

[6].

2.5.3 Céddigos Ciclicos

Os codigos ciclicos formam uma subclasse dos codigos de bloco lineares. Na ver-
dade, muitos dos principais codigos de bloco lineares descobertos até hoje sao tam-
bém codigos ciclicos ou estritamente relacionados com os c6digos ciclicos. Uma van-
tagem dos codigos ciclicos sobre muitos outros tipos de codigos é que eles sao faceis
de implementar. Além disso, os codigos ciclicos possuem uma estrutura matemaética
bem definida, o que resultou no desenvolvimento de esquemas de decodificagao bas-

tante eficientes.

Um codigo é considerado ciclico quando ele atende a duas propriedades funda-

mentais [6]:

1. Linearidade: A soma de duas palavras-codigo também é uma palavra-codigo.

2. Ciclica: Qualquer deslocamento ciclico de uma palavra-cédigo também é uma

palavra-codigo.

A propriedade 1 enfatiza que um cédigo ciclico é um coédigo de bloco linear.
Para representar a propriedade 2 em termos matematicos, considere a seqiiéncia
(20,1, ..., Tp—1) uma palavra-codigo de um codigo de bloco linear de parametros

(n, k). O codigo sera ciclico se as seqiiéncias:
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(.’L’n,h Zo, .-, xnf2)>

(1;71727 Tp—1y ey xn73)7

($17x27 "'JxO)

sao todas palavras codigos.

A seguir serao apresentados alguns codigos ciclicos conhecidos.

Codigos de Bose-Chaudhuri-Hocquenghem (BCH)

Uma das classes de codigos de bloco lineares mais importantes sao os codigos
BCH, que sao cédigos ciclicos com uma ampla variedade de parametros. Os co6digos
BCH mais comuns sao caracterizados conforme a seguir. Para qualquer inteiro
positivo m, maior ou igual a 3, e ¢, menor que (2™ — 1)/2, existe um coédigo BCH

binario com os seguintes parametros:

Tamanho da palavra-codigo: n=2"-1
Numero de bits de informagao: k >n —mt

Distdncia minima: Amin = 2t + 1

Os codigos BCH possuem a capacidade de detectar e corrigir até ¢t erros por palavra-
codigo. Os codigos BCH oferecem flexibilidade na escolha dos parametros do codigo,
ou seja, no tamanho da palavra-c6digo e na taxa do codigo. Além disso, os codigos
BCH com tamanho de palavra-cédigo menor que algumas centenas estao entre os
melhores codigos conhecidos, considerando a mesma taxa de codigo e tamanho de

palavra-codigo.

Codigos de Reed-Solomon (RS)

Os codigos de Reed-Solomon (RS) [7] sdo uma importante subclasse dos codi-
gos BCH nao-bindarios. O codificador para um coédigo RS difere de um codificador

binario pelo fato de operar com miltiplos bits, ao invés de bits individualmente.
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Especificamente, o codificador para um codigo RS(n, k), com simbolos de m bits,
agrupa a sequéncia binaria de entrada em blocos, com tamanho igual a km bits
cada. Cada bloco é tratado como k simbolos, com cada simbolo contendo m bits.
O algoritmo de codificacao expande o bloco de k£ simbolos para n simbolos, adicio-
nando n — k simbolos redundantes. Quando m é uma poténcia de dois, os simbolos
de m bits sao chamados de bytes. Um valor comum para m ¢ 8.

Um codigo RS capaz de corrigir até ¢ erros possui os seguintes parametros:

Tamanho da palavra-codigo: n=2"-1
Stmbolos de informacao: k

Sitmbolos de paridade: n—k=2t
Distdncia minima: Appin = 2t + 1

O tamanho da palavra-codigo de um codigo RS é igual ao alfabeto do coddigo
subtraido de uma unidade, e a distancia minima é igual ao nimero de simbolos
de paridade adicionado de uma unidade. E facil mostrar que nenhum codigo de
bloco linear com parametros (n,k) pode obter uma distancia minima maior que
n—k+1[8]. Um codigo de bloco linear (n, k) que possui distancia minima igual
an—k+1échamado de codigo separavel pela distancia maxima. Portanto, todo
codigo RS é um codigo separavel pela distancia méxima. Desta maneira, os c6digos
RS utilizam eficientemente a redundancia, permitindo que o tamanho da palavra-
codigo e do alfabeto do codigo possam ser ajustados para suportar diversos tamanhos
de seqiiéncia de informacao k. Além disso, os codigos RS fornecem uma variedade de
taxas de codigo que podem ser escolhidas para otimizar o desempenho. Finalmente,
técnicas de decodificacao eficientes estao disponiveis para serem usadas com codigos

RS, sendo mais um motivo de sua ampla aplicagao.

2.5.4 Decodificacao de Cédigos de Bloco

A distancia minima d,,,;,, de um cédigo de bloco linear é o parametro fundamental
que determina a capacidade de detectar e corrigir erros. Um codigo ¢ capaz de
corrigir até t erros em qualquer palavra recebida, se a distancia minima d,,;, entre

as palavras for, pelo menos, 2t + 1. Na figura 2.3 é ilustrada uma representacao
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b (.

1
1
| doin=5

Fig. 2.3: Codigo RS(7,3).

geométrica de um codigo RS(7,3), ressaltando sua capacidade de corre¢ao. O centro
das esferas da figura 2.3 representa uma das possiveis palavras do codigo, cuja
capacidade de corregao é indicada pelo raio da esfera.

Os exemplos mencionados servem para introduzirmos uma regra de decodificacao
que se caracteriza por corrigir todos os padroes de erro de peso menor ou igual a
[,onde | <t = V‘imig_l)J Esta regra é chamada decodificacdo BDD (do inglés,

Bounded Distance Decoding). Se o codigo possuir distancia minima d,,;, impar, t

(dmzn _1)
2

par, t assumira

(t +1) erros.

assumira e o c6digo é dito corretor de t erros. Caso possua distancia minima

drmin—2 TR .
% e o codigo é denominado corretor de t erros e detector de

A maioria dos decodificadores BDD utiliza decodificacao por sindrome, na qual

a sindrome s é calculada a partir da palavra recebida r da seguinte forma:

s=rHT. (2.28)

Cada sindrome representa um padrao de erro especifico de peso menor ou igual
a [ ou a ocorréncia de algum padrao de erro indefinido, o que resulta na recepcao
de uma palavra que nao estd contida na esfera de raio [ centrada em uma palavra-
codigo. Assim, podemos descrever um codigo corretor de ¢ erros como um codigo
que fornece sindromes suficientes para identificar unicamente cada possivel padrao
de erro de peso menor ou igual a t.

Conforme mencionado, a regra de decodificagao BDD necessita que as palavras
recebidas estejam dentro da esfera de raio ¢ centrada em uma possivel palavra-

codigo. Entao, vemos que a decodificacao BDD é um procedimento de decodificagao
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incompleta, pois existem palavras recebidas que nao podem ser decodificadas por
nao estarem em nenhuma esfera relacionada a uma palavra-cédigo, isto acontece
para varios codigos de bloco.

Na tentativa de suprir esta lacuna, recorremos aos algoritmos de decodificacao
completa, onde cada palavra recebida é decodificada em uma das possiveis palavras-
codigo transmitidas. Uma regra de decodificagdo completa, chamada decodifica-
¢ao pelo vizinho mais proximo (do inglés, Nearest-Neighbor Decoding), decodifica
cada palavra recebida na palavra-codigo mais proxima, em termos de distancia de
Hamming. Acontece que, para muitos cddigos, a decodificacdo pelo vizinho mais
préoximo nao é uma estratégia pratica, pois necessita de intimeras comparacoes da
palavra recebida com um conjunto de possiveis palavras-codigo, o que exige um

grande recurso computacional.



Capitulo 3

Decodificacao Suave g-aria

3.1 Introducao

No capitulo 2, foram apresentados métodos utilizados para a decodificacao das
palavras recebidas através de decisao abrupta (do inglés, Hard Decision Decoding).
Embora apresente bons resultados em algumas aplicacoes, o desempenho deste tipo
de decodificacao é superado por outros algoritmos de decodificacao que dispoem
da informacao do canal utilizado na transmissao, ao invés de empregar apenas as
propriedades algébricas do codigo corretor de erros na decodificagao. Este método é

conhecido como decodificagao por decisao suave (do inglés, Soft Decision Decoding).

Na figura 3.1, é apresentado um diagrama em blocos de um sistema de comuni-
cacao digital que utiliza um decodificador baseado em decisao suave. Uma seqiiéncia
de K bits (ou simbolos) de informagcao, denotado por I = Iy, I, ..., Ik, é codificada
em um bloco de N bits (ou simbolos) denotado por X = Xi, Xy, ..., Xy. Estes
bits (ou simbolos) codificados alimentam o modulador, que determina a forma de
onda z(t) que sera transmitida pelo canal. Quando o decodificador é baseado em
decisao abrupta, o demodulador fornece apenas uma seqiiéncia de N bits (ou sim-
bolos), Y = Y3, Y5, ..., Yy, que é determinada de acordo com a forma de onda y(t).
Porém, quando temos um decodificador baseado em decisao suave, o demodulador
ird fornecer, além da seqiiéncia Y, uma seqiiéncia de N niimeros positivos denotados

por A = Ay, A, ..., Ay. Estes valores sao conhecidos como informacao de medicao

23
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Fig. 3.1: Diagrama em blocos de um sistema de comunicacao digital que utiliza infor-
macao de medicao de canal.

de canal e sdo utilizados para indicar a confiabilidade relativa dos bits (ou simbolos)
recebidos. Para A; > Aj, temos que o bit (ou simbolo) da posigao i da palavra
recebida Y, denotado por Y;, tem uma maior probabilidade de ter sido recebido
corretamente do que o bit (ou simbolo) Y.

Uma das primeiras aplicagoes que utilizou a informacao de medi¢ao de canal
para decodificar codigos de bloco binarios foi o algoritmo de Wagner [9] e [10], onde
a utilizacao da informagao de medigao de canal aumenta em 1(um) a capacidade de
correcao de um codigo cuja distancia minima é um ntmero par. Métodos mais so-
fisticados de codificacao que utilizam a informacao de medicao de canal apareceram
posteriormente. Dois métodos bastante conhecidos sdo: o GMD [11] (do inglés, Gen-
eralized Minimum Distance), que pode ser aplicado em codigos de blocos binéarios e
nao-binarios, e o método de Chase [12], conhecido pela sua flexibilidade na relagao
complexidade versus capacidade de corregao.

No algoritmo de decodificacao GMD, os simbolos da palavra recebida com
menores confiabilidades, geradas a partir da informacao de medicao de canal, sao

apagados e a nova palavra é submetida a uma decodificacao por apagamento e
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erro. A quantidade de simbolos que serao apagados em cada palavra varia entre 0
e (dpin — 1), em ordem crescente, ou até que a desigualdade Y - ¢, > n — d,;,, seja
satisfeita, onde Y é a palavra recebida (decisao abrupta) na entrada do decodifica-
dor e ¢, é a palavra de saida do decodificador de apagamento e erro, de tamanho n

e distancia minima d,,,;,. Sendo que:

Y. ¢ = Z Nid (ys, i) (3.1)

onde,

1 —
5 (v,0') = { J_rl’ z# Z' (3.2)

Em 1972, David Chase propos uma classe de algoritmos para decodificacao com
informagao de medigao de canal [12], podendo ser empregada em trés formas, ou
algoritmos, que se diferenciam pela relacao entre complexidade e capacidade de cor-
recao. Esta dissertacao utiliza os algoritmos de Chase como método de decodificacao
por decisao suave devido ao seu melhor desempenho em relagao ao algoritmo GMD.
Desta maneira, o método de Chase sera melhor detalhado na secao 3.2.

Quando utilizamos codigos de bloco sobre o GF(gq), ou seja, com simbolos g-
arios, por exemplo, os codigos de Reed-Solomon, o uso de algoritmos de decodifica-
¢ao binéria por decisao suave exige que conversoes simbolo-bit e bit-simbolo sejam
realizadas. Supomos que estas conversoes podem ocasionar perda de desempenho
no algoritmo de decodificacao binaria, pois as propriedades do codigo g-ario podem
nao ser aproveitadas da melhor maneira possivel. Quando utilizamos métodos de
modulacao digital espectralmente mais eficientes que o BPSK, ou seja, que possuem
mais de dois simbolos no diagrama de constelagao, por exemplo, 16-PSK e 64-QAM,
o uso de algoritmos de decodificacao binaria por decisao suave também pode resul-
tar em perda de rendimento. Neste caso, a informacao de medigao de canal, que foi
obtida considerando o simbolo da modulacao transmitido, dever& ser manipulada a
fim de se obter uma confiabilidade por bit. Supomos que esta manipulacao pode

resultar em perdas de desempenho.
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Sabemos que os algoritmos de Chase possuem um 6timo desempenho, porém nao
suportam a utilizacao de simbolos ¢-arios. Para tentar suprir esta deficiéncia dos
algoritmos de Chase, propomos nesta dissertacao uma modificagao no método ori-
ginal de Chase a fim de se trabalhar diretamente com simbolos ¢-arios, ou seja, com
elementos do GF'(q), evitando converses simbolo-bit e bit-simbolo desnecessarias.
Com isso, espera-se observar uma melhoria no desempenho do sistema utilizado com
a aplicacao do algoritmo modificado.

Na se¢ao 3.2, os algoritmos de Chase na sua versao binaria (método original) sao
detalhados. As modificagoes realizadas no algoritmo de Chase para suportar simbo-
los g-arios sao abordadas na secao 3.3. Por ultimo, na secao 3.4, os resultados das

simulacoes realizadas com as modificagoes no algoritmo de Chase sao apresentados.

3.2 Decodificacao de Chase Binaria - Método Ori-
ginal

Esta se¢ao é baseada em [12]. Os algoritmos de decodificagao com informagao
de medicao de canal propostos por Chase sao apresentados. O desenvolvimento
original destes algoritmos possibilita apenas o tratamento de palavras compostas de
simbolos binarios. Porém, mesmo para cddigos g-arios sobre o GF'(q), com o uso de
conversoes simbolo-bit e bit-simbolo, estes algoritmos apresentam um desempenho
melhor que os métodos algébricos de decodificacao, por exemplo: o algoritmo de

Berlekamp-Massey para decodificar coédigos de Reed-Solomon.

3.2.1 Conceitos da Decodificacao de Chase

Relembrando alguns conceitos apresentados no capitulo 2, temos que a
funcao de um decodificador algébrico é encontrar uma palavra-codigo X,, =
X1, Xim2,y ooy Xy que se diferencia no menor nimero de posicoes, ou seja, pos-
sui a menor distancia de Hamming da palavra recebida Y = Y7, Y5, ..., Yy, definida
por decisao abrupta no modulador. O decodificador algébrico terd sucesso apenas
se 0 numero de posi¢oes em que os simbolos se diferenciam em X,,, e Y for menor

ou igual a |(d, — 1)/2], ou seja, menor ou igual a parte inteira do quociente da
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divisao (dpin — 1)/2. A seqiiéncia de erros é a palavra que contém o bit de valor 1

nas posicoes em que X,, e Y se diferenciam e é dada por:

Zm:Y@Xm:}/l@Xmlayé@XmQa---aYN@XmN7 (33)

onde a notacao @ representa a soma modulo-2. Desta maneira, o peso binario de

Z,,, ou seja, a distancia de Hamming entre Y e X,,, é definida por:

W(Z,,) = Z Zmiy (3.4)

Entao, matematicamente, a funcao do decodificador algébrico é encontrar a palavra-

codigo, ou equivalentemente, a seqiiéncia de erros que satisfaga:

W(Zpm) < [(dmin —1)/2]. (3-5)

O decodificador algébrico encontrara uma tnica palavra-codigo se a desigualdade
(3.5) for satisfeita. Caso contrario, nenhuma palavra-codigo sera escolhida. Neste
caso, dependendo da aplicacao, algum método de retransmissao de dados pode ser
utilizado, por exemplo: o ARQ (do inglés, Automatic Repeat reQuest).

Um decodificador baseado em decisao abrupta também pode ser projetado para

encontrar a palavra-codigo que satisfacga

min W(Y & X,,,), (3.6)

onde m varia dentre todas as palavras-codigo possiveis. Este decodificador, conhe-
cido como decodificador completo de decisao abrupta, difere do decodificador al-
gébrico convencional dado em (3.5), pois uma palavra-codigo sempre sera escolhida,
independentemente da quantidade de erros existentes na palavra recebida.

De uma maneira similar, podemos definir um decodificador completo de decisao

suave como aquele que é capaz de encontrar uma palavra-codigo que satisfaca:

min W, (Y & X,,). (3.7)

Neste caso, a fungao do decodificador é encontrar o padrao de erro Z,, =Y & X,,
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Fig. 3.2: Representacao geométrica da decodificagao com informagao de medicao de canal.

de menor peso analdgico. Por definicao, o peso analogico de uma seqiiéncia Z,, é

dado por:

Wa(Zm) = Y A+ Zoni, (3.8)

onde A = Ay, Ay, ..., Ay representa a medida de confiabilidade dos simbolos da
palavra recebida Y terem sido recebidos corretamente. A confiabilidade de um
simbolo recebido é calculada baseada na informacao de medicao de canal e sera
detalhada na secao 3.2.3.

Tendo em vista estes trés tipos de decodificadores, podemos fazer a seguinte
analogia. Da mesma forma que o decodificador algébrico dado em (3.5) procura
obter um desempenho mais proximo possivel do decodificador completo de decisao
abrupta em (3.6), os algoritmos de decodificacdo com informagio de medigdo de
canal desenvolvidos por Chase procuram alcancar um desempenho proximo do de-
codificador completo de decisao suave em (3.7).

Na figura 3.2, o conceito basico da decodificacao com informagao de medicao de
canal é ilustrado. A representacao geométrica apresentada na figura 3.2, denota a
distancia de Hamming entre as quatro palavras-codigo X, Xy, X3, X, e as palavras

recebidas Y; e Y,. Cada palavra-codigo é limitada por uma regiao circular de raio
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| (dmin — 1)/2]. Desta maneira, uma tnica palavra-codigo, ou equivalentemente um
tnico padrao de erro, é obtido pelo decodificador algébrico caso a palavra recebida

esteja dentro de uma das regioes circulares.

No caso de utilizacao de um decodificador algébrico para a palavra recebida Y
da figura 3.2, concluimos que a palavra-codigo escolhida seria X, pois temos um
tinico padrao de erro Z; = Y; @ X; dentro da regido circular de raio |(di, — 1)/2]
que envolve Y. Observe que, com a utilizacao de um decodificador algébrico, nao
seria possivel decodificar a palavra recebida Y5, pois ela nao pertence a nenhuma
das regioes circulares que envolvem as palavras-codigos X, Xy, X3 e X,.

De uma forma geral, o objetivo do decodificador por decisao suave de Chase
é obter um conjunto de padroes de erro, através da decodificacao algébrica, que
sao possiveis candidatos a decodificar corretamente a palavra recebida, ao invés de
termos apenas uma opc¢ao. O padrao de erro candidato escolhido sera aquele que
possuir o menor peso analdgico definido em (3.7). Com isso, a palavra recebida
Y, ilustrada na figura 3.2, provavelmente seria decodificada pela palavra-codigo
mais proxima e que estivesse dentro de uma outra regiao circular de raio maior que
L(dmin - 1)/2J'

O conjunto de padroes de erros, obtido com o auxilio de um decodificador al-
gébrico, sera originado a partir de perturbacoes programadas que serao realizadas
na palavra recebida Y = Y1, Y5, ..., Yy da saida do demodulador. Estas perturbacgoes
serao definidas através de uma seqiiéncia binaria T; = T}, To, ..., Tyny chamada de
padrao de teste. As posicoes do padrao de teste T; que possuirem o bit 1, indica que
os valores dos bits contidos nas mesmas posicoes relativas em Y serao invertidos.
Esta nova seqiiéncia gerada pode ser obtida, simplesmente, realizando a operacao

de adicao moédulo-2 entre a palavra recebida e o padrao de teste, ou seja:

Y=YoT,. (3.9)

Desta maneira, um novo padrao de erro Z’ sera obtido com o auxilio do decodificador

algébrico binario, onde:

7' =Y ®X,. (3.10)
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Entretanto, o padrao de erro real relativo a palavra recebida Y sera dado por:

Zr=T, 07 (3.11)

O padrao de erro real Zr, podera ser diferente ou nao do padrao de erro original
Z,, dependendo se a nova seqiiéncia Y’ caird, ou ndo, dentro de uma outra regiao
circular de raio | (dm — 1)/2] de uma palavra-codigo diferente.

Os algoritmos de Chase irao definir os padroes de testes que perturbarao a
palavra recebida Y dentro de uma regiao circular de raio d,,;, — 1. Os detalhes
de como estes padroes de testes sao obtidos e a sua influéncia na complexidade da
decodificacao serao apresentados na secao 3.2.2.

Na figura 3.3, é ilustrado um diagrama de fluxo para a decodificacao com infor-
macao de medi¢ao de canal de Chase. Independentemente do algoritmo de Chase

utilizado para gerar os padroes de testes, este diagrama de fluxo deve ser obedecido.
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Fig. 3.3: Diagrama de fluxo para a decodificacao suave de Chase.



32 Decodificacao Suave g-aria

3.2.2 Geracao dos Padroes de Teste

O decodificador completo de decisao suave em (3.7) torna-se inviavel para algu-
mas aplicagoes devido a sua complexidade. Para um coédigo de bloco binario (N, K),
seriam necessarias 2% iteracoes até que o decodificador determinasse a palavra esco-
lhida. Estimulado por esta complexidade na decodificacao, Chase definiu uma classe
de algoritmos para geragao de um conjunto de padroes de teste com cardinalidade
menor que 25X, Assim, o espaco amostral para a procura da palavra escolhida é
reduzido, tornando a decodificacao menos complexa.

Os algoritmos de Chase, nomeados de Algoritmo I, Algoritmo II e Algoritmo 111,
diferenciam-se pela complexidade de decodificacao, ou seja, a cardinalidade do con-
junto de padroes de teste diminui de um algoritmo para o outro. Como estes al-
goritmos sao utilizados com o auxilio do decodificador algébrico binario, capaz de
encontrar uma palavra-codigo apenas se (3.5) for satisfeita, ainda é possivel que
nenhum padrao de erro seja encontrado. A seguir, os trés algoritmos de Chase sao

apresentados.

Algoritmo 1

Dentre os algoritmos de Chase, este é o que possui o conjunto com maior cardi-
nalidade, ou seja, maior nimero de padroes de teste. Observe a figura 3.2, podemos
obter um conjunto com todos os padroes de erros possiveis dentro da regiao circular
centrada na palavra recebida Y e de raio (d,,;, — 1). Baseado neste conjunto, o Al-
goritmo I de Chase tenta encontrar uma palavra seguindo o diagrama da figura 3.3.
Desta maneira, todos padroes de erros de peso binario menor ou igual a (i, — 1)
sao considerados. Portanto, como o padrao de erro escolhido é determinado pelo
peso analogico (3.8), é possivel que um padrao de erro com peso binario maior que
| (dmin — 1)/2] seja selecionado, aumentando assim a capacidade de corre¢ao do
codigo.

Se tivermos um conjunto com todas as combinagoes de seqiiéncias de N-elementos
que contém |d,,i,/2] bits de valor 1, seremos capazes de gerar todos os padroes
de erros de peso binario menor que d,,;, com o auxilio do decodificador algébrico

binario. Desta maneira, o decodificador algébrico binario capaz de obter padroes
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de erro com pesos até | (dyin — 1)/2], quando combinado com os padroes de teste
apropriados, sera capaz de obter qualquer padrao de erro com peso menor ou igual
a (dpin — 1).

Utilizando o conjunto de padroes de teste mencionado no pardgrafo anterior,

a quantidade de padroes de teste utilizada neste algoritmo serd igual a seguinte

(10t )
Ldmin/QJ .

Portanto, o Algoritmo I de Chase é aplicavel apenas a codigos que possuem

combinacao:

uma distancia minima pequena ou a codigos curtos. Uma redugao na quantidade
de padroes de teste pode ser obtida eliminando os padroes de teste que resultam
em padroes de erros idénticos. No entanto, o Algoritmo I provavelmente nao seria
implementado em uma aplicagao, ja que outros algoritmos mais simples conseguem
um desempenho préximo a este.

Apesar da complexidade do Algoritmo I influir contra a sua implementacao
pratica, este algoritmo é de grande interesse, pois, segundo [12], ele pode ser modi-
ficado para prover um limitante inferior para o decodificador completo de decisao
suave e servir como comparativo de desempenho para outros algoritmos de decodi-

ficacao mais simples.

Algoritmo I1

Este algoritmo é um dos mais utilizados devido a sua relagao complexidade x de-
sempenho. Uma quantidade menor de padroes de erros é considerada, quando com-
parado ao Algoritmo I. Apenas sao considerados os padroes de erro com, no maximo,
| (dpin—1)/2] erros que ndo podem estar localizados nas | d,,i, /2| posi¢oes de menor
confiabilidade. Assim, os padroes de erro testados contém, no méaximo, (dm, — 1)
erros, mas nem todos os padroes com d,,;, — 1 erros, ou menos, serao testados como
é feito no Algoritmo I

Um conjunto de padroes de teste capaz de gerar todos os padroes de erro re-

queridos por este algoritmo pode ser encontrado fazendo com que cada padrao de
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teste represente uma amostra de todas combinacoes possiveis que possuem o bit
de valor 1 localizado, no maximo, nas |d,,;,/2| posi¢des de menor confiabilidade.
Dado que teremos 2l9min/2] padrées de teste possiveis, incluindo a seqiiéncia com o
bit de valor 0 em todas a posigoes, serao considerados neste algoritmo, no maximo,

2ldmin/2] padroes de erro.

Observe que, se o padrao de erro inicial Z tiver um peso binério igual a 1, entao
todos os padroes de teste de peso binario menor ou igual a | (d,nim — 3)/2] resultarao
em Zr = Z, pois o decodificador algébrico binario utilizado decodificara qualquer Y’,
da equagao (3.9), com distancia de Hamming de X,,, menor ou igual a | (s, —1)/2]

para a mesma palavra-cédigo X,,.

Algoritmo IIT

Este algoritmo é bastante semelhante ao Algoritmo II, diferenciado-se pelo
namero de padroes de teste considerado. Utilizamos apenas | (dnin/2) + 1] padroes
de teste. Cada padrao de teste possui i bits de valor 1 localizados nas 7 posi¢oes
com menores confiabilidades. Para um cédigo com d,,;,, de valor par, os valores
que ¢ assume sao: 1= 0,1,3, ..., dpnin — 1. Quando d,,;, € um valor impar, os valores
assumidos por isao: i = 0,2,4, ..., d,;, — 1. Observe que estas seqiiéncias de padroes
de teste sao equivalentes as seqiiéncias de apagamento utilizadas na decodificagao

GMD descrita, ligeiramente, na se¢ao 3.1 e detalhada em [11].

O conjunto de padroes de erro considerado neste algoritmo é o de menor car-
dinalidade, quando comparado com os Algoritmos I e II, porém ainda possui um
desempenho assintotico de erro semelhante aos observados nos algoritmos anteri-
ores, segundo [12|. Apesar de possuir um desempenho inferior aos dois algoritmos
anteriores, este algoritmo é o menos complexo. Assim, para aplicagoes que utilizam
codigos longos com distancias minimas grandes, o Algoritmo III de Chase pode ser
interessante, pois o niimero de padroes de teste cresce linearmente com a distancia

minima do codigo.
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3.2.3 Calculo da Confiabilidade

Nesta secao, o método utilizado para a obtencao da informacao de medicao de
canal, baseado na forma de onda recebida y(t), é abordado. Vimos na figura 3.1
que o demodulador é responsavel por calcular a informacao de canal e repassa-la ao
decodificador. Na figura 3.4, sao mostrados os receptores de forma de onda perten-
centes ao demodulador da figura 3.1. Observe que, na saida dos filtros de decisao,
temos as estatisticas de decisao ponderadas. A estatistica de decisao, denotada por
v;, determinara a regra de decisao que definird o valor do bit recebido Y;, segundo

as seguintes desigualdades:

ara v; >0, faca Y;=1

p i = U, G i (3.12)
para v; <0, faca Y; =0.

O projeto dos filtros de decisao dependera do tipo do sinal de transmissao e

do tipo do canal considerado nesta transmissao. Os filtros de decisao nao sao os

objetivos desta dissertacao, portanto seu projeto nao sera abordado.

O Logaritmo da Razao de Verossimilhanga (LLR, do inglés Log-Likelihood Ratio)

de Y; condicionado a v; é definido como:

P(Y; = 1|v;)

LY|v;) =In ——— 1
(Yilvi) " B = 00y

(3.13)

Utilizando o Teorema de Bayes, o logaritmo da razao de verossimilhanc¢a pode ser

escrito da seguinte forma:

L(Yi|vi) =

. (pmm = 1) P,
p(uilY; = 0) P(Y;

)

m(%%%;%)+m(%%gg)‘ (3.14)

Considerando que a fonte de informacao gera bits equiproviveis ou que um embara-

1
0

~

lhador seja utilizado para fazer tal fungio, teremos P(Y; = 0) = P(Y; = 1). Assim,

a equagao (3.14) se reduz a:
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Filtros de Saida
Deciséo ponderada
» 10— WV,

Sinal recebido
y(t)

A 4

I-éSImO > WiVi

N-ésimol————»  wyvy,

Fig. 3.4: Receptores de forma de onda.

L(Y;|v;) = In (%) . (3.15)

Para um canal gaussiano com média p, variancia o2 e funcao densidade de pro-

babilidade f(z) igual a:

1 e
f(z) = expf( Zal (3.16)

Podemos mostrar que:

Y =1)
LYijv) = In <m>

—&(v,-—a)Q
exp No'
- 111( Ep (.. 2)
exp_N_o(”'”r“)
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Ey
eXp+ Ne 2av;
eXp_ Ne 2av;

Ey

= 4Eavi, (3.17)

onde ﬁ—’; é a relagao sinal ruido por bit e a é a amplitude de desvanecimento. Para
canais gaussianos sem desvanecimento, temos a = 1.

O sinal de L(Y;|v;), positivo ou negativo, pode ser usado para indicar a decisao
abrupta Y;, bit 1 ou bit 0. Observe que a medida que L(Y;|v;) cresce, podemos
dizer que P(Y; = 1|v;) também cresce. Similarmente, & medida que L(Y;|v;) de-
cresce, implica no crescimento de P(Y; = 0|v;). Desta maneira, L(Y;|v;) fornece
uma medida de confiabilidade do simbolo recebido Y;. Portanto, se normalizarmos
a equagao (3.17), podemos utilizar como confiabilidade A; do simbolo recebido Y;,

transmitido através de um canal gaussiano, a seguinte expressao:

Entao, comparando com a saida dos filtros de decisao da figura 3.4 e fazendo o
fator de ponderacao w; = 1, podemos obter a confiabilidade A; do simbolo recebido

Y; apenas extraindo o valor absoluto da decisao estatistica v;.

3.2.4 Resultados

Nesta secao, ¢ apresentado o desempenho do procedimento de Chase como
método de decodificacao com a informacao da medigao de canal. O Algoritmo II
de Chase foi o escolhido para a implementacao do decodificador suave devido a sua
boa relacao complexidade x capacidade de correcao. O desempenho do método de
Chase é comparado com o desempenho da decodificacao algébrica binaria.

As simulagoes foram baseadas no diagrama em blocos ilustrado na figura 3.1.
A fonte de informacao utilizada fornece uma seqiiéncia de bits equiprovaveis e com

distribuicao uniforme. A ordem de grandeza da quantidade de bits de informacao
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Desempenho do codigo RS(15,9) com decodificagcdo de Chase em um canal AWGN

1,00E+00 ¢ _ -
—&— Nao codificado
—— Decodificagé@o de Berlekamp-Massey
—aA— Decodificagdo de Chase
1,00E-01 |
1,00E-02 | \
& 1,00E-03 7
m o f e
1,00E-04 | \
1,00E-05 | \\
1,00E-06 n n n n n n n n i
0,00 1,00 2,00 3,00 4,00 5,00 6,00 7,00 8,00
Eb/No [dB]

Fig. 3.5: Desempenho do codigo RS(15,9) utilizando decodificagdo algébrica de
Berlekamp-Massey e decodificagao suave de Chase-II.

gerados foi de 107, a quantidade exata dependeu dos parametros do codigo corretor
utilizado. Desta maneira, taxas de erro (BER, do inglés Bit Error Rate) com ordem
de grandeza de 10~% puderam ser obtidas.

A escolha do cédigo de Reed-Solomon como o codigo corretor de erro utilizado

nas simulagoes foi baseada nas seguintes condigoes:

e Por ser um co6digo de bloco: condi¢cao necessiria para compara¢ao com oS

resultados obtidos no capitulo 5 - Codigos Turbo de Bloco;

e Por permitir trabalhar no GF(q), ou seja, um cddigo ¢-ario: condicdo
necessaria para comparacao com os resultados que serao apresentados na pro-

Xima secao.

Foram utilizados trés codigos Reed-Solomon diferentes: RS(15,9), RS(31,25) e
RS(31,19), motivados pelas mesmas justificativas de compara¢do de desempenho

mencionadas nos itens acima.
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Desempenho do cédigo RS(31,25) com decodificacdo de Chase em um canal AWGN

1,00E+00 ¢ —
F —&— Nao codificado

—1— Decodificagéo de Berlekamp-Massey
—&— Decodificagdo de Chase

1,00E-01 5
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Fig. 3.6: Desempenho do codigo RS(31,25) utilizando decodificacao algébrica de
Berlekamp-Massey e decodificagao suave de Chase-II.

O modulador ir4 modular o sinal de entrada de acordo com a constelagao BPSK
(do inglés, Binary Phase Shift Keying) e, em seguida, transmitira o sinal modulado
por um canal AWGN (do inglés, Additive White Gaussian Noise). Como o canal ado-
tado ¢ 0 AWGN, quando a decodificagao de Chase for empregada, a equagao (3.18)

serd utilizada para a obtencao da confiabilidade do simbolo transmitido.

Na figura 3.5, sdo apresentadas as curvas de BER x E,/N, que representam o
desempenho do codigo RS(15,9) com decodificagao algébrica de Berlekamp-Massey
[13] e com decodificagdo suave de Chase-1I (Algoritmo II) em um canal AWGN.
Observe que a decodificacao algébrica binaria apresenta um enorme ganho de de-
sempenho quando comparada com o sistema nao-codificado. O desempenho do
codigo RS(15,9) é melhorado ainda mais quando utilizamos a decodificacao suave
de Chase-II, obtendo um ganho de 1dB sobre a decodificacao algébrica para uma

taxa de erro de aproximadamente 2 - 1076,

Como esperado, o mesmo comportamento de desempenho é observado na
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Desempenho do codigo RS(31,19) com decodificacdo de Chase em um canal AWGN

1,00E+00 ¢
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Fig. 3.7: Desempenho do coédigo RS(31,19) utilizando decodificacdo algébrica de
Berlekamp-Massey e decodificagao suave de Chase-II.

figura 3.6 com a utilizagdo do codigo RS(31,25). Porém, o ganho obtido com a
decodificacao de Chase-II, sobre o decodificador algébrico, ¢ menor que o observado
para o codigo RS(15,9), apesar de terem a mesma d,,;, = 7. Para um taxa de erro
de 107°, temos um ganho de 0,5dB. Observe que, para obter uma taxa de erro
da ordem de 1079, o sistema com o RS(31,25) e decodificagao suave de Chase-II
necessita de uma relagdo E,/N, = 6dB, enquanto a mesma decodifica¢io para o
RS(15,9) é necessaria uma E,/N, = 5dB. Esta queda de desempenho do codigo
RS(31,25) é justificada por ele possuir uma taxa de codificagao r = 0, 806 maior que
a encontrada no RS(15,9), » = 0,6, o que implica em uma diferen¢a na propor¢ao

de bits redundantes.

Dentre os codigos analisados, 0 RS(31,19) é o que apresenta o melhor desempenho
com a utilizagao da decodificacao suave de Chase-11. Na figura 3.7, esta melhoria fica
evidente com a observagao do aumento da inclinagio das curvas de BER X E,/N,.

O RS(31,19) com decodificagao de Chase-II possui um ganho sobre a decodifica¢ao
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algébrica de Berlekamp-Massey muito proximo do obtido com o codigo RS(15,9),
apesar de possuir uma distancia minima bem maior. Observe que a taxa de codi-
ficagdo do RS(31,19) é r =~ 0,613, ou seja, proxima da taxa do RS(15,9). Porém,
para obter uma taxa de erro de 4-107% o codigo RS(31,19) com decodifica¢ao suave
de Chase-1II necessita apenas de uma relagao E,/N, = 4dB.

Com estes resultados, podemos concluir que o ganho da decodificagao suave de
Chase-II, sobre a decodificacao algébrica de Berlekamp-Massey, depende da taxa do
codigo utilizado. Assim, quanto menor a taxa do codigo, maior serd o ganho. Por
outro lado, o valor de Ej,/N, necesséario para se obter uma determinada taxa de erro,

depende tanto da distancia minima do c6digo quanto de sua taxa de codificacao.

3.3 Algoritmo de Chase g-ario - Método Adaptado

Na secao 3.2, vimos que a utilizagdo dos algoritmos de Chase como método
de decodificacao com informacao de medicao de canal aumenta a capacidade de
correcao do codigo, resultando em um ganho de desempenho sobre os métodos de
decodificacao algébrica. Porém, o método de decodificacao desenvolvido por Chase
¢ aplicavel apenas em seqiiéncias de simbolos binarios.

Algumas aplicacoes de sistemas de transmissao digital requerem a utilizacao de
codigos g-arios, sobre o GF(q), devido a possibilidade de se obter uma maior distan-
cia minima entre as palavras-codigos, ou seja, uma maior capacidade de correcao de
erros, sem onerar a eficiéncia espectral do sistema, que é prejudicada com o uso de
taxas de codificacao menores. Além disso, os coédigos de blocos g-arios sao bastante
utilizados em aplicacoes que necessitam uma maior protecao para erros em rajada
(do inglés, Burst Errors).

Quando utilizamos os algoritmos de Chase binérios para decodificar codigos g-
arios, conversoes simbolo-bit e bit-simbolo devem ser realizadas para possibilitar
a decodificacao. Estas conversoes podem comprometer o desempenho da decodi-
ficacdo de Chase. Ilustraremos, como exemplo dessa perda de desempenho, uma
aplicacdo com o codigo RS(7,3) que possui dypiy = N — K +1=7—-3+1=>5¢e,

conseqiientemente, capacidade de correcao de t erros, sendo:
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Palavra-cédigo transmitida:
Xa=[3 1 7 7 5 1 5]
Xabits =[011 001 111 111 101 001 101]

Palavra recebida:
Y=[4 1 7 0 5 6 2]
Yyis=[100 001 111 000 101 110 010]
Erros:
Z=X,®Y=[7 0 0 7 0 7 7]
Zits = Xavis @ Ypis = [111 000 000 111 000 111 111]

Fig. 3.8: Exemplo de erro em uma palavra do codigo RS(7,3) transmitida.

[ 55 -

Observe a figura 3.8, suponha que uma palavra-codigo X 4 seja transmitida e a

palavra recebida na entrada do decodificador seja Y. Fazendo as conversoes simbolo-
bit das seqiiéncias X 4 e Y, teremos X pirs € Ypirs, respectivamente. Utilizando o
Algoritmo II de Chase para aumentar a capacidade de correcao de erros, podemos
manipular a palavra-recebida Y, atraves de 2l9min/2] = 215/2] = 4 padroes de teste
que possibilitam modifica¢oes, no maximo, nas |dmin/2] = |5/2] = 2 posigoes de
menores confiabilidades da palavra recebida Yy;,. Porém, mesmo aplicando este
algoritmo de Chase a Yy;;s e fazendo a conversao bit-simbolo, para obter a nova se-
quéncia Y/, o decodificador algébrico nao conseguiria decodificar Y corretamente,
pois ele é capaz de corrigir apenas t = 2 erros de simbolos. Para decodificar a
palavra-recebida Y corretamente, utilizando o método de Chase, precisariamos ma-
nipular a palavra Yy;s pelo menos em 2 seqiiéncias de 3 posicoes seguidas, totali-
zando 6 posicoes. E possivel desenvolver um algoritmo que atenda esta necessidade,

porém ele seria mais complexo e com uma quantidade grande de padroes de teste.
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Com o intuito de melhorar o desempenho da decodificacao de Chase para codigos
g-arios, é proposta uma modificagdo no método de Chase para generalizar a sua
aplicacao. Observe novamente a figura 3.8, se trabalhassemos diretamente com a
palavra recebida Y, ao invés de realizarmos a conversao simbolo-bit para obter
Y i, € conseguissemos manipula-la através de padroes de teste que permitissem a
substituicao dos simbolos g-arios das posicoes com baixa confiabilidade por outros
simbolos g-arios mais adequados, seriam necessarias substituicoes apenas em duas
posicoes de Y para que o decodificador algébrico conseguisse decodificar a nova
sequéncia Y em uma palavra valida do codigo de RS(7,3). Exemplificando, se
tivermos o padrao de teste T =1[700 7 0 0 0] e o somarmos, no GF(8), a palavra

recebida Y, teremos uma nova palavra:

Y = Y&T
= 4170562@700700 0
= 317756 2

Note que a seqiiéncia g-aria Y agora pode ser decodificada pelo decodificador al-
gébrico g-ario, pois possui apenas dois erros de simbolo quando comparada a X 4.
De acordo com o exemplo anterior, o método de Chase modificado para suportar
a decodificacao de codigos ¢-arios, sem a necessidade de conversoes bit-simbolo e
simbolo-bit, deve seguir a mesmo esquema de decodificacao ilustrado no diagrama
de fluxo da figura 3.3. Porém, a obtencao do conjunto de padroes de teste difere das
formas utilizadas pelos trés algoritmos originais de Chase, pois agora trabalharemos
com simbolos ¢-arios. Na secao 3.3.1, a geracao dos padroes de teste para utilizar
na decodificacao de Chase ¢-aria é abordada. O calculo das confiabilidades dos
simbolos recebidos também deve ser modificado para atender o novo algoritmo de
obtencao dos padroes de teste g-arios. Na secao 3.3.2, esta nova forma de calcular

a confiabilidade sera apresentada.
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3.3.1 Geracao dos Padroes de Teste g-arios

Devido a boa relacao entre complexidade e desempenho alcancado pelo Algo-
ritmo II de Chase, conforme apresentado na secao 3.2.2, a geracao do conjunto de
padroes de teste para a adaptacao da decodificacao de Chase a codigos g-arios sera

baseada apenas naquele algoritmo.

Relembrando, o Algoritmo Il de Chase binario gera um conjunto de padroes de
teste que possui todas as combinagoes de seqiiéncias que possuem o bit de valor 1, no
maximo, nas |d,,i,/2| posigoes de menores confiabilidades da palavra recebida Y.
Quando trabalhamos com c6digos ¢-arios, vimos que o desempenho da decodificacao
de Chase pode ser degradado, conforme o exemplo ilustrado na figura 3.8. Isto ocorre
porque, ap0s a conversao simbolo-bit, a seqiiéncia binaria Y, que serd manipulada
pelos padrdes de teste binarios, torna-se log,(q) vezes maior que a seqiiéncia g-aria
Y, porém a quantidade de posicoes de Y5 que serao modificadas se mantém em
| dinin /2]

Poderiamos alterar o Algoritmo II de Chase simplesmente aumentando a quan-
tidade de posicoes da palavra Y,;s que seriam modificadas pelos padroes de teste,
proporcionalmente ao aumento do niimero de posicoes da seqiiéncia Y para a seqiién-
cia Yyiis, Ou seja, logy(q) vezes. Desta maneira, manipulariamos |d,in/2] % logy(q)

posicoes de Y5, resultando em uma quantidade de padroes de teste igual a:

92 Ldmin/2] x1ogs(q)

(210g2 (q)) [dmin/2]

= qldmin/2], (3.19)

Apesar desta ser uma solucao simples, note que a quantidade de padroes de teste
cresceria exponencialmente de acordo com a dimensao do corpo de Galois do codigo
g-ario utilizado. Com isso, a aplicacao deste algoritmo de Chase modificado poderia
ser inexeqiiivel devido a sua complexidade. Exemplificando, com a utilizacao do
codigo RS(7,3) sobre o GF(8) ilustrado na figura 3.8, teriamos um aumento na
quantidade de padrées de teste de 2l9min/2) = 215/2] — 4 para gldmin/2) = 8l5/2) = 64,
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Vale lembrar que os codigos de Reed-Solomon mais utilizados estao sobre os GF(32),
GF(64) e GF(128), o que inviabiliza ainda mais o uso deste algoritmo de Chase

modificado.

Observando a equagao (3.19), podemos pensar que, ao invés de fazermos substi-
tuicoes nas seqiiéncias binarias, poderiamos trabalhar com as proprias seqiiéncias
g-arias. Entao, o conjunto de padroes de teste utilizado possuiria todas as com-
binagoes possiveis de seqiiéncias g-arias que possuem os elementos do GF(q) nas
|dnin/2]| posi¢oes de menor confiabilidade da palavra recebida Y. Apesar desta
mudanca eliminar as conversoes simbolo-bit e bit-simbolo, o problema da complexi-

dade permaneceria, pois ainda teriamos g%/ padroes de teste.

Sabemos que a seqiiéncia recebida Y é gerada no demodulador através de decisao

abrupta e que o simbolo escolhido Y; = m obedece a seguinte desigualdade:

P(Y; = m|v;) > P(Y; = j|v;), para todo j # m, (3.20)

onde: v; é a decisao estatistica, ilustrada na figura 3.4, correspondente ao i-ésimo
simbolo transmitidoe j e m € {0, 1, 2, ..., (¢—1)}.
Como o auxilio da desigualdade (3.20), podemos obter uma seqiiéncia Y que

contenha o simbolo Y;* = £ tal que:

P(Y; = m|v;) > P(Y; = k|v;) > P(Y; = j|v;), paratodo j# m # k, (3.21)

ou seja, a seqiiéncia Y conterd os simbolos Y,* que possuem a segunda maior pro-

babilidade de terem sido transmitidos dado que v; foi observado.

De posse da seqiiéncia Y®, podemos encontrar um conjunto de padroes de teste

. ~ ’ . . A . !
que possua todas as combinacoes possiveis capazes de fazer a seqiiéncia Y, da
equagao (3.9), assumir alternativamente os simbolos das seqiiéncias Y e Y perten-
centes as | dynin /2] posi¢oes de menores confiabilidades. Note que os padroes de teste
devem possuir simbolos nulos nas posi¢oes que nao estao entre as |d,,i,/2| menores
confiabilidades, pois aquelas posi¢oes devem assumir os mesmos valores encontrados

em Y. Portanto, os valores dos simbolos dos padroes de teste devem seguir:
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Y —Y;, quandoY; =Y
T; = (3.22)

N 0, quando Yi/ =Y,

Observe que os padroes de teste gerados para suportar a decodificacao de Chase
g-aria assemelha-se bastante com os padroes de teste binarios do Algoritmo II de
Chase, sendo que, ao invés de possuir o bit de valor 1 nas posicoes onde havera
inversdo, agora os valores assumidos obedecem a equagdo (3.22). Desta maneira,
apesar de utilizarmos a decodificagao de Chase para simbolos ¢-arios, a quantidade
de padroes de teste utilizada na decodificagdo continua a mesma do Algoritmo I

binario, ou seja, 2L%min/2l o que torna a sua aplicacio viavel.

3.3.2 Calculo da Confiabilidade g-aria

A proposta de adaptagao do método original da decodificacao de Chase, apresen-
tada anteriormente, para suportar o uso de uma decodificacao suave que trabalha
diretamente com simbolos ¢-arios, requer também uma modificagao na metodologia
para calcular a confiabilidade de cada simbolo, agora g-ario, da palavra recebida.

Para simbolos binérios, vimos que a confiabilidade pode ser obtida conforme a
equagao (3.13). Neste caso, como temos apenas dois simbolos, é preciso apenas
calcular o logaritmo neperiano da razao entre as probabilidades a posteriori dos bits
0 e 1. Para o caso ¢-ario, é necessario o calculo das probabilidades a posteriori
dos simbolos de todo o alfabeto. Além disso, deve-se ordenar as probabilidades
a posteriori de tal modo que a maior delas seja identificada. Desta maneira, o
Logaritmo da Razao de Verossimilhanga, LLR, de um simbolo ¢-ario Y; pode ser

calculado conforme a equagao abaixo:

PY;(I)VZ‘
e e ] (3.29
j2 P(YV|V)

onde: Yi(j ) representa o simbolo do alfabeto g-ario que gera a j-ésima maior proba-
bilidade a posteriori condicionada a V;, ou seja, P (Y;(j )|VZ-).
Observe que o simbolo Yi(l) representara a posicao ¢ da palavra recebida Y e

(2)

o simbolo Y™ serd o valor correspondente a posigao ¢ da seqiiéncia Y, que sera
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utilizada para gerar o conjunto dos padroes de teste g-arios, conforme apresentado
na secao 3.3.1.
Aplicando o Teorema de Bayes a equagao (3.23), o logaritmo da razao de

verossimilhanca pode ser reescrito da seguinte forma:

(]

1, PVIYY) - PO

(3.24)

L<mw>=m< PIAYY) - PE) )
)

(3
Considerando que a fonte de informacgao gera simbolos ¢-arios equiprovaveis ou que
um embaralhador seja utilizado para fazer tal fun¢ao, teremos P(Y;(j )) = cte, para

j=1,2,...,q. Assim, a equacao (3.24) se reduz a:

)
me)_ln( qi(‘l/;l(i\if)%)' (3.25)

Observe que, diferentemente do caso binario, nao podemos utilizar o valor abso-
luto do logaritmo da razao de verossimilhanca como confiabilidade do simbolo rece-
bido, pois podem ocorrer casos em que o valor do denominador da equagao (3.25)

. . . 1
seja maior que o valor do numerador, ou seja, apesar de Y;( )

ser o simbolo que gera
a maior P(V;|Y;), esta pode ser superada pelo somatorio das probabilidades para os
outros simbolos. Neste caso, L(Y;|V;) sera negativo e quanto menor for o seu valor,
menor seréd a confiabilidade do simbolo recebido.

Mesmo utilizando uma fonte de informacao g-aria e codificacao de canal g-aria,
haverao aplicacoes que utilizarao uma conversao simbolo-bit para adequar os sim-
bolos de entrada do modulador a constelagao utilizada. O processo inverso deve ser
realizado na recepc¢ao, ou seja, um conversor bit-simbolo deve ser utilizado apo6s o
demodulador para adequar os simbolos a entrada do decodificador ¢-ario. Nestes

casos, a equacgao (3.25) deve ser utilizada equivalentemente na seguinte forma:

log, 1
L(Y-|V-):ln< [ Poulyi)) ) (3.26)
> TIE " Plowlyll)

onde as conversoes binarias dos simbolos Y; e V; sao representadas, respectivamente,

por [yiO Yi1 .- yilong] e [Ui(] Vi1 .- Uz'log2q].

Observe que as conversoes realizadas para adequar os simbolos g-arios ao canal
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de transmissao (modulador 4+ meio de transmissao + demodulador) ndo impactam
no desempenho do método ¢-ario adaptado da decodificacao de Chase, pois sao
transparentes ao decodificador, mudando apenas a forma de calcular a confiabilidade

do simbolo de entrada do decodificador.

3.4 Analise dos Resultados

Nesta se¢ao, sao apresentados os resultados das simulagoes realizadas para avaliar
o desempenho da adaptacao proposta do método de decodificagao de Chase para
simbolos g-arios. Os procedimentos propostos na secao 3.3 foram implementados
para a obtencao dos resultados. O algoritmo original de Chase II para simbolos
binarios foi escolhido para comparagao com método proposto, pois possuem a mesma
complexidade, ou seja, mesma quantidade de padroes de testes.

Basicamente, as simulagoes foram baseadas no diagrama em blocos da figura 3.1,
modificando apenas o tipo de entrada do decodificador, que agora serao simbolos ¢-
arios. A ordem de grandeza da quantidade de bits gerados pela fonte de informacao
foi de 107, a quantidade exata dependeu dos parametros do cédigo corretor de erro
utilizado. Desta maneira, taxas de erro de bit com ordem de grandeza de 1076
puderam ser obtidas.

Foram utilizados trés codigos de Reed-Solomon diferentes: RS(15,9), RS(31,25)
e RS(31,19). Estes codigos foram escolhidos por motivos de comparagao com os
resultados do método original de Chase apresentados na se¢ao 3.2.4.

Na figura 3.9, sdo apresentadas as curvas BER x FE,/N, que representam o
desempenho do codigo RS(15,9) com a decodifica¢ao original de Chase II e com a
adaptacao proposta do método de Chase para simbolos ¢g-arios em um canal AWGN.
Observe que o método adaptado para a decodificacao de Chase de simbolos ¢-arios
apresenta um desempenho melhor que o método original de Chase II. Perceba que
quanto maior a relagdo FEj/N,, maior serd a melhoria de desempenho do método
proposto em rela¢ao ao método original. Para uma F;,/N, = 5dB, o método proposto
apresenta uma BER ~ 4 x 1077, enquanto que o método original resulta em uma
BER =~ 2 x 107% para a mesma relagio Ej/N,, o que implica em uma melhoria de

cinco vezes na BER.
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Desempenho do cédigo RS(15,9) com decodificagdo de Chase Q-aria em um canal AWGN
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Fig. 3.9: Desempenho do codigo RS(15,9) utilizando decodificagdo suave de Chase-II e
sua adaptacao para simbolos ¢-arios.

Conforme esperado, também pode-se observar na figura 3.10 uma melhoria de
desempenho do sistema com a utilizacaio do método proposto para um codigo
RS(31,25). O ganho obtido com o método adaptado proposto sobre o método
original de decodificacdo de Chase II foi de, aproximadamente, 0,5dB, para uma
BER =~ 1 x 107%. Como também observado na figura 3.9, o ganho de desempe-
nho do método adaptado proposto sobre o método original aumenta conforme o
crescimento da relagdo Fj/N,. Observe que para uma Fj/N, = 6dB, tem-se uma
BER =~ 1 x 107% com o método original de decodificacdo de Chase II, ja para o
método adaptado proposto, tem-se uma BER ~ 1 x 1077 para a mesma E,/N,, o
que resulta em uma melhoria de, aproximadamente, dez vezes na taxa de erro de
bit.

Dentre os codigos analisados, o RS(31,19) é o que possui maior capacidade de
correcao. Apesar de seu comportamento se assemelhar com o apresentado nas fi-

guras 3.9 e 3.10, ou seja, o ganho de desempenho do método adaptado proposto
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Desempenho do cédigo RS(31,25) com decodificacdo de Chase Q-aria em um canal AWGN

1,00E+00 ¢

F —a— Decadificagdo de Chase

- —&— Decodificagdo de Chase Q-aria
1,00E-01
1,00E-02 \

1,00E-03 |

BER

1,00-04 | \
1,00E-05 | \

1,00E-06 |

\x
1,00E-07

1,00 2,00 3,00 4,00 5,00 6,00
Eb/No [dB]

Fig. 3.10: Desempenho do codigo RS(31,25) utilizando decodificagao suave de Chase-11 e
sua adaptagao para simbolos g-arios.

sobre o método original de Chase II aumenta conforme o crescimento da relagao
Ey/N,, observa-se na figura 3.11 uma melhoria de desempenho do método pro-
posto sobre o método original para rela¢oes Ej/N, mais baixas. Para uma relagao
Ey/N, = 3,75dB ¢é observada uma BER ~ 2 x 107 com o uso da decodificagao
original de Chase II. Com a implementacao do método proposto adaptado para sim-
bolos g-arios, observa-se uma BER ~ 1 x 107% para a mesma relagio Eb/No. Este
ganho de desempenho representa uma melhoria de, aproximadamente, vinte vezes

na taxa de erro de bit.

De acordo com os resultados apresentados nas figuras 3.9, 3.10 e 3.11, observamos
que o método de decodificagao adaptado para simbolos g-arios proposto na segao
anterior supera em desempenho o método original de Chase para os trés codigos RS
apresentados, sem incrementar a complexidade da decodificacdo. Também podemos
observar que a melhoria de desempenho torna-se mais significativa quanto maior for

o alfabeto g-ario utilizado, neste caso, para os codigos do GF(32). Esta observacao
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Desempenho do cédigo RS(31,19) com decodificagdo de Chase Q-aria em um canal AWGN
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Fig. 3.11: Desempenho do codigo RS(31,19) utilizando decodificagao suave de Chase-11 e
sua adaptacgao para simbolos g-arios.

é justificada pela queda de desempenho que o método original de decodificacao
de Chase sofre ao trabalhar com simbolos g-arios, que é proveniente das conversoes
simbolo-bit e bit-simbolo para adequar o método original & decodificacao de palavras-

codigo g-arias.



Capitulo 4

Sistemas FFH-CDMA

4.1 Sistemas com Espalhamento Espectral

Inicialmente, a aplicacao das técnicas de espalhamento espectral dirigiu-se para
o desenvolvimento de sistemas de guiamento e de comunicagoes militares. Estes sis-
temas de comunicacoes eram conhecidos como "Modulacao de Ruido", pois os sinais
espalhados espectralmente sobre uma grande largura de faixa pareciam mais um
ruido para os receptores AM/FM convencionais. Apos a Segunda Guerra Mundial,
o conceito de espalhamento espectral ja era familiar entre os engenheiros de radar
e nos anos seguintes a investigacdo sobre o assunto foi motivada primordialmente
pelo desejo de obter sistemas de comunicacao altamente resistentes a interferéncia
intencional (do inglés, jamming).

De acordo com [14], as técnicas de espalhamento espectral ndo se caracterizam
apenas pelo fato da largura de faixa empregada ser muito maior que a minima
largura de faixa necessaria para transmitir a informacao. Um sistema é definido

como sendo de espalhamento espectral se preencher os seguintes requisitos:

1. O sinal ocupa uma largura de banda muito maior que a minima largura de
faixa necessaria para enviar a informagao. Valores tipicos para esta relacao

estao entre cem e um milhao;

2. O espalhamento é obtido a partir de um sinal de espalhamento, também co-

nhecido como sinal codigo, que é independente da informacao;

53
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3. No receptor, a recuperagao da informacao original é feita pela correlagao entre
o sinal recebido e uma réplica sincronizada do sinal de espalhamento usado no

processo de espalhamento no transmissor.

Esquemas de modulacao em freqiiéncia ou por coédigo de pulso também espalham
o espectro do sinal, mas nao se qualificam como sistemas de espalhamento espectral
por nao satisfazerem as condicoes enunciadas acima.

O principal parametro em sistema de espalhamento espectral é o ganho de pro-
cessamento, que é definido pela razao entre larguras de faixas de transmissao e de

informacao:

GP=_! (4.1)

que representa basicamente o "fator de espalhamento". O ganho de processamento
determina o nimero de usudarios que podem ser alocados em um sistema, o grau
de reducao do efeito de multipercurso, o grau de imunidade & interferéncia e a
interceptagao no sinal etc. Quanto maior o ganho de processamento, maior serd a
robustez do sistema de espalhamento espectral.

Existem intimeras razoes para se espalhar o espectro e muitos beneficios podem
ser obtidos se isto for realizado adequadamente. Abaixo, sao descritas algumas

vantagens da utilizacao da técnica de espalhamento espectral:

e Rejeicao a interferéncia intencional ("jamming") pois as transmissoes
alheias na mesma faixa de freqiiéncia do sinal de interesse, e descorrelacionadas

deste, sao fortemente atenuadas no receptor;

o

e Rejeicao a interferéncia natural devido ao ganho de processamento ine-

rente a0 processo;

e Baixa probabilidade de interceptacgao, por dois aspectos: faixa mais larga
a ser monitorada e densidade de poténcia do sinal a ser detectado reduzida

pelo processo de espalhamento de espectro;

e Possibilidade de comunicacao multiusuario de acesso aleatério por

enderecamento seletivo que consiste na transmissao de sinais de varios
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usudarios simultaneamente no tempo, ocupando a mesma faixa de freqiiéncia;

e Resisténcia ao efeito do multipercurso (quando o sinal transmitido per-
corre mais de um caminho até o receptor, devido a reflexdes na superficie,
prédios, arvores e atmosfera, produzindo interferéncias no sinal recebido). Por
exemplo: supondo-se a resposta impulsiva do canal com miiltiplo percurso in-
variante no tempo. Uma vez que o receptor intercepte o sinal recebido pelo
caminho direto e obtenha a correlacao deste com a seqiiéncia de codigo previa-
mente conhecida, os outros sinais que chegam por multiplos percursos, ainda
que possuam o mesmo codigo, estardao defasados no tempo e, conseqiiente-

mente, descorrelacionados com o primeiro;

e Medidas de distancia com alta resolugao em sistemas de radar que uti-
lizam técnicas de espalhamento espectral conseguem resolugao melhor que os
convencionais devido ao ganho de processamento inerente e a capacidade desses
sistemas distinguirem pulsos muito préoximos oriundos de reflexdes no mesmo

alvo, recebidos por miltiplos percursos;

e Referéncia de tempo universal precisa apesar de problemas de multi-
plo percurso. A distin¢gao de pulsos muito proximos recebidos por miultiplos
percursos aliado ao ganho de processamento proporcionado pelas técnicas de
espalhamento espectral, torna possivel a um transmissor informar o mesmo
referencial de tempo (com uma precisdo tanto maior quanto mais elaborado
for o sistema de espalhamento espectral), a receptores que conhe¢cam o codigo

utilizado no espalhamento.

De acordo com as vantagens citadas de utilizacao das técnicas de espalhamento
espectral, varios sistemas de comunicacgoes comerciais fazem uso das caracteristicas
inerentes do espalhamento espectral. Dentre as aplicagoes comerciais desta técnica

podemos citar a mais conhecidas:

1. GPS (do inglés, Global Positioning System), onde um receptor utiliza sinais
espalhados espectralmente transmitidos de alguns satélites de acordo com um
formato pré-definido para determinar sua latitude, longitude e altitude com

boa precisao.
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2. WLAN (do inglés, Wireless Local Area Network), no qual os padroes IEEE
802.11 e 802.11b para redes sem fio utilizam técnicas de espalhamento espectral

como padrao de suas camadas fisicas.

3. Telefones sem fio residenciais e industriais, onde os fabricantes aplicam as
técnicas de espalhamento espectral devido a seguranca, imunidade ao ruido,

maior alcance e densidade espectral de poténcia reduzida.

4. Sistema de telefonia celular CDMA (do inglés, Code Division Multiple Access),
as técnicas de espalhamento espectral sao tteis para as comunicagoes de acesso
miltiplos onde varios usuarios compartilham o mesmo meio de transmis-
sao. A associacao de uma seqiiéncia de espalhamento espectral tnica para
cada usuario permite o compartilhamento do canal com uma baixa interfe-
réncia multi-usuario. O sistema CDMA sera abordado com mais detalhes na
secao 4.2, pois seré utilizado para comparagao de desempenho dos algoritmos

de decodificacao propostos nesta dissertacao.

As principais técnicas de implementacao do espalhamento espectral sao definidas
como: Seqiiéncia Direta (do inglés, DSSS - Direct Sequence Spread Spectrum), Salto
de Freqiiéncia (do inglés, FHSS - Frequency Hopping Spread Spectrum) e Hibrida
(onde ha uma combinagdo entre a Seqiiéncia Direta e o Salto de Freqiiéncia). As

duas primeiras técnicas serao detalhadas nas secoes 4.1.2 e 4.1.3.

4.1.1 Modelo de um Sistema de Comunicacao com Espalha-

mento Espectral

Na figura 4.1, é apresentado o diagrama em blocos de um sistema de espalha-
mento espectral. Observe na figura que o modelo apresenta dois elementos inerentes
a um sistema com espalhamento espectral, que sao o espalhador e o desespalhador.
Estes elementos consistem de dois geradores idénticos de seqiiéncia aleatoria que
se conectam com o modulador na transmissao e com o demodulador na recepcao.
Desta maneira, faz-se necessério a sincronizacao dos geradores de seqiiéncia aleatoria

para a correta demodulacao do sinal recebido.
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Fig. 4.1: Diagrama em blocos de um sistema com espalhamento espectral.

Os tipos de modulacao utilizados em sistemas de espalhamento espectral sao:
PSK e FSK. A determinacao da modulacao a ser utilizada dependera do tipo de
aplicacao da técnica de espalhamento espectral. Caso seja utilizado o espalhamento
espectral por seqiiéncia direta, a modulagao PSK é utilizada em conjunto com as
seqiiéncias pseudo-aleatorias. Quando na aplicagao a coeréncia de fase for temporal-
mente comprometida no canal de comunicacao, a modulacao FSK é recomendada.
Neste caso, a seqiiéncia pseudo-aleatoria serd responsavel por definir a freqiiéncia a

ser transmitida, o que caracteriza o espalhamento espectral por salto em freqiiéncia.

4.1.2 Espalhamento Espectral por Seqiiéncia Direta

Conforme ilustrado na figura 4.2, o espalhamento espectral por seqiiéncia direta é

realizado modulando a portadora com uma seqiiéncia de codigo que possui uma taxa
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Fig. 4.2: Espalhamento espectral por seqiiéncia direta.
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de bit muito maior que a taxa da mensagem a ser enviada. Esta seqiiéncia de codigo
é normalmente um codigo binario pseudo-aleatorio, chamado de pseudo-ruido (do
inglés, Pseudo-Noise - PN), especialmente escolhido por propriedades estatisticas
desejaveis. Na verdade, é transmitido um ruido faixa larga como um sinal que
contém mensagem de informacao. A duragao de um bit do codigo pseudo-aleatério
é chamada de chip.

No receptor, o sinal recebido ¢ multiplicado pelo mesmo cédigo pseudo-aleatorio
utilizado pelo transmissor correspondente. Esta operacao extrai o cdédigo do sinal
recebido e recupera a seqiiéncia de informacao que foi codificada para transmissao.

O principal problema do espalhamento espectral por seqiiéncia direta é o efeito
Near-Far. Este efeito é observado quando um transmissor interferente estad muito
mais proximo do receptor que o transmissor pretendido. Embora a correlagao
cruzada entre os codigos pseudo-aleatorios do transmissor pretendido e do trans-
missor interferente seja baixa, o coédigo pseudo-aleatorio do receptor pode obter
uma correlacao maior com o sinal recebido do transmissor interferente do que com
o sinal recebido do transmissor pretendido devido a poténcia dos sinais recebidos.

O resultado serd uma deteccao nao possivel.

4.1.3 Espalhamento Espectral por Saltos em Freqiiéncia

No espalhamento espectral por salto em freqiiéncia, a portadora a ser transmitida
é chaveada periodicamente entre diferentes slots de freqiiéncia de largura de faixa
igual a B Hz, que é uma pequena fracao comparada com a largura de faixa total
W, Hz utilizada pelo sistema para o espalhamento espectral. Estes saltos periddicos
da portadora entre os slots de freqiiéncias disponiveis caracteriza o espalhamento
espectral. A determinacao de quais slots de freqiiéncia serao utilizados para a trans-
missao é feita conforme a seqiiéncia pseudo-aleatoria (codigo PN).

Na figura 4.3, é apresentado o diagrama em blocos do transmissor de um sistema
com espalhamento espectral por saltos em freqiiéncia. Observe que um sintetizador
de freqiiéncia é utilizado para realizar os saltos entre os slots de freqiiéncias, sendo
comandado por um gerador de codigos PN. A taxa da seqiiéncia pseudo-aleatoria

definira a taxa de saltos em freqiiéncia, e quando aquela for muito maior que a taxa
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Fig. 4.3: Modelo do transmissor para espalhamento espectral por salto em freqiiéncia.

de bits de informacao, ou seja, B < W, tem-se o que é chamado de salto rapido em
freqiiéncia (do inglés, Fast Frequency Hopping - FFH). Entretanto, quando a taxa
da seqiiéncia pseudo-aleatoria for menor do que a taxa de bits de informacao, tem-
se um sistema com salto lento em freqiiéncia (do inglés, Slow Frequency Hopping -
SFH). Quanto maior for a taxa da seqiiéncia pseudo-aleatéria, maior serd o ganho
de processamento.

Nos estudos desta dissertacao, um sistema de espalhamento espectral com salto
rapido em freqiiéncia, conhecido como FFH-CDMA, é utilizado como canal, visto
no sentido do codificador /decodificador, para as simulagoes. Maiores detalhes deste

sistema sao apresentados na secao 4.2.

4.2 Canal FFH-CDMA

4.2.1 Descricao do Sistema FFH-CDMA

O sistema de comunicacdo CDMA (do inglés, Code Division Multiple Access)
utiliza as técnicas de espalhamento espectral para mitigar algumas deficiéncias en-
contradas em outros sistemas de telefonia celular. Dentre as vantagens do CDMA,
podemos citar: maior robustez a interferéncia e ao multipercurso, baixa densidade
espectral de poténcia, maior imunidade a interferéncia intencional e maior capaci-
dade de usuarios. A utilizacao do salto rapido em freqiiéncia aumenta o ganho de
processamento do sistema.

Considere um sistema FFH-CDMA codificado descrito em [15], onde uma quan-
tidade U de usuérios se comunica com a estacao radio base (ERB) a uma taxa R,

bits/s, compartilhando o mesmo canal de largura de faixa igual a W, Hz. A modu-
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Fig. 4.4: Sistema de comunicacao FFH-CDMA codificado.

lacao utilizada na comunicacao ¢ o M-FSK. Cada usuério do sistema é identificado
exclusivamente por um endereco local de assinante denominado padrao de salto em
freqiiéncia, que define como sera realizado o espalhamento espectral da informacgao
de cada usuario sobre toda a largura de faixa W,,. O ntimero de ramos de diversi-
dade, ou mais conhecidamente, o nimero de chips L, é definido como o ntimero de
freqiiéncias por padrao de salto. O intervalo da modulacao M-FSK é T e a duracao
do chip obedece T, = T'/L, com todos os chips alinhados no tempo. O nimero de
canais de freqiiéncias é dado por N = W,,T. e é igual ao nimero M de freqiiéncias
da modulacao M-FSK, isto ¢, N = M.

Na figura 4.4, é apresentado o diagrama em blocos do sistema FFH-CDMA
codificado proposto em [15|, porém, com algumas adaptagdes para suportar o co-
dificador g-ario, tais como: remocao do conversor bit-simbolo apo6s o codificador,
posicionando-o depois da fonte binéria, e o uso do bloco de simbolos de terminacao
ao invés de bits de terminagdo. Seus componentes basicos sao: (a) fonte g-aria,
composta da fonte binaria e do conversor bit-simbolo; (b) gerador de quadros; (c)
bloco de simbolos de terminagao; (d) codificador g-ario; (e) modulador FFH (mo-
dulacdo M-FSK, L chips); (f) canal com desvanecimento de Rayleigh seletivo em
freqiiéncia (M canais independentes) com ruido térmico do receptor e interferéncia
multi-usudrio; (g) demodulador FFH; (h) M detectores de energia ndo-coerentes; (i)

decodificador.

O gerador de quadros recebe os simbolos de informacao enviados pela fonte de
dados, particionando-os em quadros de n, simbolos. Em seguida, sao adicionados

Ny Simbolos de terminacao para adequar a seqiiéncia ao codigo ¢-arios utilizado.
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Desta maneira, na saida do codificador teremos ngq = (np + Nair)/Rco simbolos

codificados por quadro, onde Rgp € a taxa do codigo. Entretanto, a taxa efetiva do

codigo, R(Ce(];f ), serd dada por:

n n

RElD = v p (4.2)

Neod B (np + ntail)/RCO '

Apos o particionamento e o preenchimento de simbolos de terminacao, os simbo-
los sao enviados ao codificador g-ario que ira gerar as palavras-codigos. Em seguida,
estes simbolos serao enviados ao modulador e modulados através da técnica M-FSK.
Para um mapeamento casado com o nimero de freqiiéncias do modulador, o codi-
ficador deverd trabalhar com um alfabeto de dimensao ¢ = M, assim, para todo
simbolo codificado, teremos um simbolo correspondente na constelacao M-FSK.

O modulador FFH recebe um simbolo M-ariom € 0,1,..., M — 1 e gera um sinal

formado pela combinacao de M L formas de onda de uma base:

M-1L

sm() =Y > cumult), (4.3)

n=0 [=0

—_

onde ¢,; = 1 paran =m e ¢, = 0 para n # m. A forma de onda x,;, usada no

transmissor é dada por:

em(t) = V28 rectr, (t — IT.) cos(2r[fo + %]t), (4.4)

onde fy ¢ um maltiplo de 7 e rectr,(.) é um pulso retangular de amplitude unitéria
e largura T,. A energia por chip E, esta relacionada com a energia por bit Ej, através
da equacao:
K
E.=E, R} T (4.5)
O bloco do modulador FFH da figura 4.4 ainda possui a funcao do transmissor
ilustrado na figura 4.3, ou seja, ele modifica a freqiiéncia em cada chip de s,,(t) antes
da transmissao, de acordo com o padrao de salto em freqiiéncia de cada usuario. O
modelo a ser considerado é de padroes de salto em freqiiéncia aleatorios.

O canal FFH se refere ao canal visto entre o codificador e o decodificador, que
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Fig. 4.5: nl-ésimo Detector de Energia.

compreende o modulador FFH, o canal com desvanecimento de Rayleigh seletivo em
freqiiéncia com ruido térmico no receptor e interferéncia multi-usuario, o demodu-
lador FFH e, finalmente, os M detectores de energia nao-coerentes.

No receptor, cada detector de energia é formado por correlatores cujas saidas sao
amostradas, elevadas ao quadrado e somadas, conforme a figura 4.5. Deste modo, a
nl-ésima saida nao-quantizada do detector de energia ¢ dada por:

Ry=X%+Y?2 (4.6)

nl»

onde X,; e Y,; sao as componentes em fase e em quadratura do sinal recebido,
conforme [16].

O canal FFH-CDMA descrito até aqui também pode ser modelado por ML
fungoes de densidade de probabilidade, p(R,;|m), com0 <n < M—-1e0 <1< L-1,
para cada simbolo M-ario de entrada do modulador FFH [16]. Cada funcao p(R,;|m)
¢ dada por:

J

p(Ro|m) = Mexp ( L)’ (4.7)

£ i+ d + b k4 d+ dum
onde p = 1/M, 0y, é 0 delta de Kronecker, J é o niimero de usuérios interferentes,

J
B(k; J,p) = ( . ) pF(1—p)?~* e d é definido como o inverso da relagao sinal-ruido
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por chip, dado por:

NO L E, -1
4.
d Ec FfReff (No) ’ ( 8)

onde Ej, é a energia média por bit de informacao, Recfof é a taxa efetiva do codigo, K
¢ o nimero de bits por simbolo da modulacao M-FSK e N; ¢ a densidade espectral

de poténcia unilateral do ruido.

Considere o canal visto pelo decodificador, seja m = (mg, m1, ..., M4, ..., M, —1)
uma seqiiéncia de simbolos de comprimento 7, que corresponde a uma seqiiéncia
de saida do decodificador, e R = (R%, R!, ..., R’ ..., R™v~!) uma seqiiéncia rece-
bida. Pelo fato de as saidas nao-quantizadas dos detectores de energia R,; serem
estaticamente independentes, a densidade de probabilidade conjunta p(R|m) pode

ser escrita como:

p(R[m) = H HHP nl|mz (4.9)

i=0 n=0 [=0

onde R!, é a saida da i-ésima matriz recebida, conforme [15].

O algoritmo de decodificacao de Chase g-ario proposto no capitulo 3 sera aplicado
ao canal FFH-CDMA. O resultado utilizado para verificar o desempenho de um
esquema de codifica¢do/decodificacdo em um canal FFH-CDMA é um grafico que
contém a informacao da probabilidade de erro de bit do sistema em funcao de sua

eficiéncia espectral 7, que é definida como:
K .
UWRcfof, (4.10)
onde U = J + 1 é o nimero total de usuérios no canal.

Um outro critério de desempenho passivel de avaliacao é a verificacao de quanto
o esquema de codifica¢do/decodificacido aproxima-se, ou se sobressai, da taxa de

corte do canal. A seguir, serd descrita a taxa de corte do canal FFH-CDMA.
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4.2.2 Taxa de Corte do Canal FFH-CDMA Nao-Quantizado

Quando um co6digo nao-binario é utilizado em conjunto com uma sinalizacao
M-aria (M = 2X), o sinal recebido na saida dos M filtros casados do receptor de
maxima verossimilhanca pode ser representado por um vetor de dimensao M L dado

por:

R = [R[Lo, R071, ceey Ro’i, ceey R(),L, RL(), R171, ceey Rl,i7 ceey Rl,L7 ceey Rj,(b Rj71, ceey
Rj,ia EERE) Rj,L) sy RM—LO; RM—l,la ) RM—I,i; EERE) RM—I,L]-

(4.11)

A taxa de corte para este canal de M entradas e M L saidas é dada em [17]| por:

M-1M-1
RYY —maxd ~log, Y S pips [ VORIPERIR . (412)
! j=0 i=0 R

onde p(R|j) é a fungao densidade de probabilidade condicional da matriz de saida
R do demodulador dado que o j-ésimo sinal foi transmitido.
A taxa de corte de canal para um receptor de MV que utiliza um canal FFH-

CDMA nao-quantizado é dada em [18] por:

~ 2L
Ry = K —log, {1 + (2% —1) [/ Pijli=iPi jlizi anl] } ) (4.13)
0

onde p; jji—; ¢ a funcao densidade de probabilidade dada por (4.7) com 8, = 1 e
Di jlizj €OmM by = 0. A figura 4.6 ilustra a taxa de corte de canal R}V em funcio do
numero de usudrios simultaneos U para dois sistemas distintos, calculada por (4.13).
Através desta curva, podemos constatar que o valor de Ry diminui a medida que U
cresce.

Conforme mencionado no capitulo 2, a taxa de corte do canal fornece um limite
para uma transmissao confiavel da informacao. E interessante identificarmos onde a

taxa de corte se localiza na curva P, x 1y de um sistema FFH-CDMA. Para isso, obte-
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Taxa de Corte do Canal FFH-CDMA x Numero de Usuarios Ativos
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Fig. 4.6: Taxa de Corte do Canal R}V versus ntimero de usuérios U para dois sistemas
FFH-CDMA com taxas de codificacao diferentes.

mos os valores de eficiéncia méaxima, substituindo em (4.10) o nimero de usuérios
simultaneos, U, correspondente ao valor de Ry = (log, M)r, onde r é a taxa do
codigo. Entretanto, para valores pequenos na probabilidade de erro de bit (B,), os
valores de eficiéncia méxima devem ser ajustados através do calculo de uma nova
taxa de corte, Rj. Em [19], é apresentada uma aproximagao para a nova taxa do

codigo, ', que é dada por:

' <r[l+ Pylogy(Py) + (1 — Py)logy(1 — By)]. (4.14)

Para um codigo de taxa r, calculamos 1’ através de (4.14), com R{ = Kr’, onde
K é o nimero de bits por simbolo da modulacao M-FSK. Desta forma, a eficiéncia
maxima para a taxa de corte de canal do receptor de MV sao calculados substituindo
os novos valores encontrados para o nimero de usuérios ativos, U’, em (4.10). Os
valores de U’ sao obtidos através de interpolagao linear utilizando os valores da taxa

de corte de canal, R}V, em fungao do niimero de usuarios, U, obtidos da figura 4.6.
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4.3 Decodificacao g-aria Suave em Sistemas FFH-
CDMA

4.3.1 Algoritmo de Chase g-ario

Nesta sec¢ao, o método proposto de decodificacao ¢-aria suave, baseado no algo-
ritmo de Chase e apresentado no Capitulo 3 para o canal gaussiano, é aplicado ao
sistema FFH-CDMA.

Conforme a secao 3.3.1, para gerar os padroes de teste g-arios é necessario o
conhecimento da palavra recebida Y e da seqiiéncia Y* apresentada naquela secao.
Para o sistema FFH-CDMA, o simbolo escolhido Y; = m obedece a desigualdade

abaixo:

p(RIY; = m) > p(R|Y; = j), para todo j #m. (4.15)

Observe que, aplicando o teorema de Bayes e considerando P(Y;) = cte, a

equagao (4.15) pode ser reescrita da seguinte forma:

P(Y; =m|R) > P(Y; = j|R), paratodo j# m. (4.16)

Observe que a equagao (4.16) é semelhante a equacao (3.20). Analogamente, o

simbolo Y;* = k da seqiiéncia Y* é obtido através da desigualdade abaixo:

PRIV =m) > p(RIY" = k) > p(R[Y" = j), paratodo j#m#k —(417)

De posse da palavra recebida Y e da seqiiéncia Y* para o canal FFH-CDMA,
podemos gerar os padroes de teste g-arios conforme o procedimento descrito na
se¢ao 3.3.1, obedecendo & equagdo (3.22) e fazendo uso da equagio (4.9).

Um outro passo importante para a aplicacao do método proposto de decodifi-
cacao g-aria suave é a obtencao da confiabilidade dos simbolos da palavra recebida
Y. Para o sistema FFH-CDMA, a confiabilidade é gerada de forma anéloga ao

procedimento descrito na secao 3.3.2 para o canal gaussiano.
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No canal FFH-CDMA, o Logaritmo da Razao de Verossimilhanca, LLR, pode ser
obtido a partir da probabilidade P(Y;|R), ou seja, a probabilidade do simbolo Y; ser
recebido corretamente dado que R foi observado na saida dos detectores de energia.
Obtendo estes valores de probabilidades para todos os simbolos do alfabeto utilizado,
podemos aplicar a equacao (3.23) para gerar o LLR. Porém, podemos usufruir das
mesmas condigoes utilizadas na se¢do 3.3.2 para resultar na equacdo (3.25) a fim de
utilizar a probabilidade p(R|Y;) da equagao (4.9) ja conhecida. Desta maneira, o
valor do logaritmo da razao de verossimilhanga para o canal FFH-CDMA pode ser

encontrado através da seguinte equacao:

1)
L(Y,|R) = In ( ‘Z(:]:L}l;}j(j))) _ (4.18)

Observe que, igualmente ao canal gaussiano, o valor L(Y;|R) pode ser utilizado como
uma medida de confiabilidade do simbolo recebido Y;, pois assumira maiores valores
quanto maior for o valor do numerador em relacao ao denominador, bem como
assumird menores valores quanto mais proximo, ou maior, for o valor do denominador

em relacao ao numerador.

4.3.2 Resultados

Nesta secao, sao apresentados os resultados das simulagoes realizadas para avaliar
o desempenho do método proposto de decodificacao g-aria suave baseado no algo-
ritmo de Chase. Os procedimentos descritos na secao 4.3.1 foram implementados
para a obtencao dos resultados. Como a melhoria de desempenho do método de
decodificacao g-aria proposto, em relagao ao método original do algoritmo de Chase
I1, foi demonstrada na secao 3.4, apenas serao enfatizados os resultados do método
proposto.

Basicamente, as simulacoes foram baseadas no diagrama em blocos da figura 4.4.
A ordem de grandeza da quantidade de bits gerados pela fonte de informagao foi
de 107, a quantidade exata dependeu dos parametros do codigo corretor de erro
utilizado. Desta maneira, taxas de erro de bit com ordem de grandeza de 1076
puderam ser obtidas. Foram utilizados os codigos RS(15,9) e RS(28,20).
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Taxa de Erro de Bit x Usuarios Simultaneos em um canal FFH-CDMA
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Fig. 4.7: Desempenho do codigo RS(15,9) utilizando decodificagdo g¢-aria suave em um
sistema FFH-CDMA com Ej,/N, = 25dB.

Com a aplicacao do método proposto de decodificacao g-aria suave, o bloco de
detectores de energia acumula a fungao de fornecer ao decodificador o logaritmo da
razao de verossimilhanca L(Y;|R), ou seja, a confiabilidade dos simbolos detectados,
bem como os valores de p(R|Y;), V Y; € GF(q). De posse destes valores, o decodifi-
cador executa os procedimentos para a geracao dos padroes de teste T e decodifica

a palavra recebida Y, conforme o método proposto descrito anteriormente.

Na figura 4.7, sao apresentados os resultados da taxa de erro de bit versus o
niumero de usuarios simultaneos em um sistema FFH-CDMA com a aplicacao da
decodificacao g-aria suave proposta. Na simulacao, foi utilizado o codigo g¢-ario
RS(15,9) e uma relacao Ej/N, = 25dB. Podemos observar claramente a melhoria
de desempenho do sistema FFH-CDMA com a aplicacao do método proposto de
decodificacao g-aria. Para U = 11 usudrios simultaneos utilizando o canal, podemos
observar uma taxa de erro de bit de, aproximadamente, 5 x 10~° para o codigo

RS(15,9) com decodifica¢ao algébrica. Enquanto que U = 11 usuérios simulténeos
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Taxa de Erro de Bit x Eficiéncia Espectral em um canal FFH-CDMA
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Fig. 4.8: Desempenho do codigo RS(15,9) utilizando decodificagdo g¢-aria suave em um
sistema FFH-CDMA com FE}/N, = 25dB.

em um sistema FFH-CDMA que utiliza o método proposto de decodificacao g-aria
suave, gera uma taxa de erro de bit de, aproximadamente, 3 x 10~7. Observe que,
conforme esperado, a medida que o niimero de usuarios simultaneos é incrementada,
menor serda a melhoria de desempenho do método proposto de decodificacao g-aria
suave, pois maior serd a interferéncia entre usuarios. Uma outra maneira de avaliar a
melhoria de desempenho do sistema FFH-CDMA é apresentada na figura 4.8, onde a
taxa de erro de bit é informada de acordo com a eficiéncia espectral do sistema FFH-
CDMA, os numeros apresentados nas curvas representam a quantidade de usuéarios

simultaneos do sistema.

Na figura 4.9, é apresentado o desempenho do codigo RS(28,20) com a deco-
dificagao g-aria suave em um sistema FFH-CDMA para uma E,/N, = 25dB. Se-
melhantemente aos resultados mostrados para o codigo RS(15,9), a melhoria de
desempenho obtida pela utilizacao do método proposto é claramente observada.

Para U = 14 usuéarios simultaneos utilizando o canal, podemos observar uma taxa
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Taxa de Erro de Bit x Usuarios Simultaneos em um canal FFH-CDMA
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Fig. 4.9: Desempenho do codigo RS(28,20) utilizando decodificagdo g-aria suave em um
sistema FFH-CDMA com Ej/N, = 25dB.

de erro de bit de, aproximadamente, 2 x 10~* com o uso da decodificacdo algébrica.
Enquanto que U = 14 usuarios simultaneos em um sistema FFH-CDMA que utiliza
o método proposto de decodificacao g-aria suave, gera uma taxa de erro de bit de,
aproximadamente, 2 x 107%. Comparando com os resultados da decodificacao por
apagamento e erro apresentados em [20], temos o incremento de 3 usuarios na quan-
tidade de usuérios simultaneos, quando utilizamos a decodificacao g-aria. Observe
que a melhoria de desempenho com a utilizacao do método proposto, em relacao
ao método algébrico, é maior para a codificacio RS(28,20) do que para a codifi-
cacdo RS(15,9). Uma outra maneira de avaliar a melhoria de desempenho do codigo
RS(28,20) em um sistema FFH-CDMA ¢é apresentada na figura 4.10, onde a taxa
de erro de bit é informada de acordo com a eficiéncia espectral do sistema FFH-
CDMA, os numeros apresentados nas curvas representam a quantidade de usuérios
simultaneos do sistema. Comparando novamente com os resultados de [20], na deco-

dificagao por apagamento e erro temos uma eficiéncia espectral n ~ 0,22, para uma
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Taxa de Erro de Bit x Eficiéncia Espectral em um canal FFH-CDMA
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Fig. 4.10: Desempenho do codigo RS(28,20) utilizando decodificacao g-aria suave em um
sistema FFH-CDMA com E}/N, = 25dB.

BER = 1074, ja o decodificador ¢-rio resulta em uma eficiéncia espectral n ~ 0, 29.

Conforme observado para o canal gaussiano na secao 3.4, através dos resultados
apresentados nesta secao, podemos afirmar que a utilizacao do método proposto de
decodificacao g-aria suave gera uma consideravel melhoria de desempenho do sistema
FFH-CDMA. Também podemos mencionar que o ganho de desempenho, em relacao
ao método algébrico, é mais significante para o codigo com maior alfabeto g-ario,

neste caso, para o codigo do GF(32).



Capitulo 5

Decodificacao Turbo g-aria

5.1 Introducao

No capitulo 3, foi apresentado o método proposto de decodificacao g-aria suave e
seu desempenho em um canal AWGN. No capitulo 4, foram apresentadas as adapta-
coOes necessarias para a aplicacao do método proposto de decodificacao g-aria suave
em um canal FFH-CDMA, bem como seu desempenho. Neste capitulo, serdao de-
talhadas as propostas de adaptagao do método de decodificagao ¢-aria suave para
suportar os conceitos de decodificagao turbo, bem como sua aplicacao e desempenho
em um sistema FFH-CDMA.

Primeiramente, serao apresentados os conceitos de codigos turbo, que com-
preende tanto a aplicacao de codigos produtos quanto a utilizacao de decodificagao
iterativa para recuperar a palavra enviada.

Sabemos que um sistema de comunicacao, entre outros parametros, torna-se
mais robusto quanto mais poderosas forem as técnicas de codificacao e decodificagao
empregadas. Todavia, a utilizacao de algoritmos de decodificacao mais poderosos
implica no aumento da complexidade do sistema utilizado, tornando-o economi-
camente menos viavel ou até inviavel. Dado estas observacoes, o projetista deve
desenvolver seu sistema de comunicagao levando em consideracao o compromisso

entre complexidade e desempenho.

73
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Anteriormente, a complexidade dos c6digos mais poderosos estava relacionada
com o tamanho do codigo (codigos longos) e o algoritmo de decodificagio necessério
para recupera-lo. Assim, para mitigar a complexidade dos poderosos algoritmos
de codificagao e decodificacao, surgiram os cédigos concatenados. Neste esquema
de codificagao, utiliza-se uma combinacao de cédigos mais curtos de maneira que
cada um deles possa ser decodificado através de decodificadores mais simples, o que
acarreta na diminuicao da complexidade do sistema. Através do uso de decodifi-
cadores de decisao suave SISO (do inglés, Soft-In-Soft-Out), a informacao pode ser
passada de um decodificador a outro, caracterizando um processo iterativo. Desta
maneira, o conceito de codigo turbo pode ser definido como um estégio de codifica-
¢ao concatenada e um algoritmo de decodificacao iterativa casado com os codigos

utilizados.

A primeira experiéncia realizada com o intuito de se alcancar a alta capacidade
de correcao de erros de codigos longos, sem sua complexidade inerente, foi através
de codigos produto. Porém, a decodificacao dos cddigos componentes nao resultou
em melhorias de desempenho, como se esperava, devido ao uso de algoritmos de
decodificagao de decisao abrupta HIHO (do inglés, Hard-In-Hard-Out), conforme
mencionado em [2]. Em 1993, Berrou et al. [1] mostraram que era possivel transmitir
dados com uma taxa acima da taxa de corte do canal. Ele obteve uma taxa de erro de
bit extremamente baixa com uma relagao sinal-ruido por bit de informacao (E;,/N,)
proxima do limite de Shannon em um canal gaussiano, utilizando codigos turbo
convolucionais - CTC (do inglés, Convolutional Turbo Codes) [1] [21]. A partir de
entao, os pesquisadores passaram a se dedicar mais aos cédigos turbo convolucionais,

deixando os codigos turbo de bloco de lado.

Em 1994, Pyndiah et al. propuseram um novo decodificador SISO [22] para todos
os codigos de bloco lineares e mostraram que os codigos turbo de bloco (BTC, do
inglés, Block Turbo Codes) possuem desempenho comparavel com os codigos turbo
convolucionais. Este novo codigo turbo de bloco oferece um bom compromisso entre
desempenho e complexidade, sendo portanto, muito atrativo para implementacao.
Neste capitulo, os BTCs sao discutidos e aplicados no algoritmo proposto de deco-

dificagao g-aria suave em um canal FFH-CDMA.
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Codificador ,| Codificador »  Modulador
C, C,
\ 4
Canal
Decodéﬂcador < Deco%ﬂcador < Demodulador [«
1 2

Fig. 5.1: Esquema geral da concatenacao serial.

5.2 (Codigos Concatenados

A técnica de codificagdo concatenada [23] é caracterizada pela utilizacao de dois
ou mais codigos componentes, com o intuito de se obter um aumento da capacidade
de correcao de erros sem incrementar, na mesma, proporcao, a complexidade do sis-
tema. Nesta aplicagao, o sistema de codificagao é composto pela combinacao de dois
ou mais codificadores, que utilizam codigos curtos, para gerar um codigo longo. O
decodificador é formado pelos respectivos decodificadores dos cddigos mais simples,
fornecendo uma estrutura de decodificacao multi-estagio, que é menos complexa do
que uma de estagio simples. Pode-se classificar a concatenagao em dois tipos: serial

e paralela, que serao descritas a seguir.

5.2.1 Concatenacao Serial

Na figura 5.1 é ilustrado um esquema de concatenacao serial, onde o par co-
dificador/decodificador 1 é comumente chamado codificador/decodificador externo,
enquanto o par 2 é chamado interno. Um bloco de k bits é inicialmente codificado
pelo codigo externo Cj(ni, k). Em seguida, o resultado desta codificagao, um ve-
tor de tamanho nq, é codificado pelo codigo interno Cy(ng,n1). A decodificacdo
completa ocorre entao em duas etapas, com a decodificacao de C'y sendo executada

primeiramente, seguida da decodificagao de Cf.



76 Decodificagcao Turbo g-aria
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Fig. 5.2: Esquema geral da concatenacao paralela.

5.2.2 Concatenacao Paralela

A concatenacao paralela foi introduzida originalmente por Berrou, Glavieux e
Thitimajshima [1]. Da mesma forma que os seriais, os codificadores paralelamente
concatenados utilizam dois ou mais codificadores componentes para implementar
codigos longos. Na figura 5.2 é ilustrado um esquema de concatenacao paralela,
onde um bloco de m bits de mensagem ¢é codificado pelo codigo C para produzir a
seqiiéncia de paridade x;. Paralelamente, os bits de mensagens sao entrelacados e
codificados por Cs, originando a seqiiéncia de paridade x5. Os m bits de mensagem
e as duas seqiiéncias x; e X5 sao multiplexadas para gerar a seqiiéncia codificada X.
Seqiiéncias codificadas tanto por concatenacao paralela quanto por serial podem
fornecer desempenho muito préoximo ao limite de Shannon, por razoes ligadas a

distribuicao de pesos de cada c6digo componente, bem como do cdédigo concatenado.

5.2.3 Entrelacamento

O entrelacamento ¢ uma técnica de embaralhamento de simbolos, sejam eles
binérios ou ¢-arios, utilizada em algumas aplicagoes de sistemas de comunicagao. O
entrelacador tem a funcao de permutar os simbolos das seqiiéncias de entrada, ou

seja, ele reordena os simbolos entrantes de uma forma apenas temporal, nao havendo,
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X, — I, —> Y,=X

n i n(Q)

Fig. 5.3: Representacdo matemaética do entrelagador.

assim, nenhuma alteracao na quantidade de cada simbolo de um alfabeto em uma
determinada seqiiéncia de entrada. Na figura 5.3 é mostrada uma representacao
matematica do entrelacador.

Conforme observado na figura 5.2, o entrelagador é utilizado na concatenacao
paralela com o objetivo de aumentar o peso das palavras-cédigo de saida do codi-
ficador. Com isso, a probabilidade do decodificador gerar um erro de decodificagao
devido a uma interpretagao erronea da palavra codigo transmitida é reduzida [24].

Observe novamente a figura 5.2, a seqiiéncia de entrada m gera uma seqiiéncia
codificada x; de baixo peso através do codificador convolucional C;. Para que outra
seqiiéncia codificada de baixo peso nao seja produzida em X5, o entrelacador permuta
os simbolos da seqiiéncia m com o proposito de obter uma seqiiéncia diferente, com
maior peso. Vamos ilustrar estes conceitos através de um exemplo. Na figura 5.4, a
seqiiéncia de entrada m;g produz as seqiiéncia de saida X1; e Xo;3. Observe que, myq
e Mgy sao permutacoes distintas da seqiiéncia mgg. Na permutacao 7, o peso da
seqiiéncia de paridade permanece o mesmo da seqiiéncia de informacao myg. Entre-
tanto, na permutacao my, 0 peso da seqiiéncia X aumenta em uma unidade quando
comparada a msg, mostrando que o peso da palavra-codigo pode ser aumentado com
o uso de entrelacadores. Na tabela 5.1 é ilustrado o efeito do entrelacamento nas se-
qiiéncias de paridade do codificador, em que 7y representa a permutacgao identidade,
ou seja, nao ha troca de posicao dos bits que compoem a seqiiéncia. Diante dos
resultados podemos afirmar que o entrelacador atua diretamente nas propriedades
de distancia do cédigo, contribuindo assim para o melhor desempenho dos cédigos
turbo que utilizam esquemas de codificacao concatenada.

Os entrelacadores comumente utilizados em esquemas de codificacao turbo sao:
entrelacador de bloco e entrelacador pseudo-aleatério. O entrelacador de bloco é o
tipo de entrelagador mais usado nos sistemas de comunicacao. Ele é caracterizado

por um processo onde os dados sao escritos em linhas e lidos ao longo das colunas de
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X0 =[1100]
> x,, =[1010]
X;, = [1001]
m,, = [1100] FLIP
m,, = m,(my,) =[1010] FLOP
m,, = m,(my, ) = [1001]
X, = [1000]
> xz(: = [1100]
X,, = [1110]

Fig. 5.4: Tlustragao da capacidade de aumento de peso do entrelagador.

Seqiiéncia | Seqiiéncia Peso da
de info. | de paridade | palavra-codigo
my;o X9i (mz‘o, X2i)
o 1100 1000 3
m 1010 1100 4
o 1001 1110 5

Tab. 5.1: Efeito das permutagoes nas seqiiéncias do codificador da figura 5.4.

matrizes ou vice-versa. Existem quatro variacoes basicas deste esquema, que variam
de acordo com a ordem em que as colunas sao lidas (LR: Left-to-Right ou RL: Right-
to-Left) e a ordem em que as linhas sdo lidas (TB:Top-to-Bottom ou BT:Bottom-to-
Top). O entrelagador pseudo-aleatorio utiliza uma ordem de permutagio definida
aleatoriamente para mapear a seqiiéncia de entrada. Porém, uma vez definida, esta

ordem se mantém para toda seqiiéncia em sua entrada.

5.3 Codigos Turbo

Para que um co6digo seja caracterizado como turbo, ele deve satisfazer a duas
condicoes: a utilizacao de pelo menos duas camadas de codificagao concatenadas,
aplicando-se ou codigos de bloco ou convolucionais, e a implementacao de um de-
codificador iterativo, que para alcancar um desempenho desejavel, é recomendado o

uso de algoritmos de decodificacdo com critérios suaves de decisao.
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Conforme mencionado na secao 5.2, pode-se utilizar tanto a concatenacao serial,
quanto a concatenagao paralela, entre os c6digos componentes do cédigo turbo, de
bloco ou convolucionais. Considerando a aplicagao da concatenagao paralela para
codigos turbo de bloco (CTB), temos duas opgoes de entrelagamento para os simbo-
los de informacao: o aleatério e o entrelagamento linha/coluna simples. Ambas as
técnicas de entrelacamento apresentam desempenhos semelhantes, quando aplicados
aos codigos turbo de bloco [25]. Isto se deve ao fato de que as linhas e as colunas
dos codigos de bloco concatenados sao independentes, assim, um entrelagamento
aleatorio nao acrescenta nenhum desempenho adicional significativo.

Admitindo que o entrelacamento usado para os coddigos turbo de bloco é o
linha/coluna, podemos mostrar que a concatenagio serial apresenta maiores van-
tagens em relacao a concatenacao paralela.

Considere a concatenagao de dois codigos de bloco lineares sisteméticos
Ci(ny, ky,dy) e Cy(ng, ko, ds). A concatenacao paralela de C e (5 resulta em uma
taxa de codigo R, levemente superior a taxa de codigo produzida pela concatenagao

serial R, tal que:

R, = R Ry
PR b = R> R, (5.1)
R, = RiRy

Onde R; é a taxa do codigo C] e Ry é a taxa do codigo Cs. Entretanto, em relagao

a distancia minima, a concatenacao serial gera um valor d; maior que a paralela d,:

d,=d; +dy—1
P = d, > d, (5.2)
d5:d1><d2

Para definir qual dos resultados apresentados nas equagoes (5.1) e (5.2) é o mais
determinante na avaliagao de desempenho dos métodos de concatenacao, podemos

utilizar o ganho assintotico de codificagao, que é dado por:

(Ga); = 10log(R;d;). (5.3)

Substituindo os valores da taxa de codigo e da distancia minima, para as

concatenacoes serial e paralela de codigos de bloco linerares, obtidos através das
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equagoes (5.1) e (5.2), respectivamente, podemos concluir que a concatenacao se-
rial apresenta um maior ganho assintotico [25]. Para ilustrar esta conclusdo, na
tabela 5.2 sao mostrados os dados para as duas formas de concatenagao utilizando
codigos componentes BCH(63,57,3) e (64,57,4).

(63,57,3)% | (64,57,4)2

R 0,818 0,793

ds 9 16
(Ga)s[dB] 8,67 11,03

R, 0,826 0,802

dp 5 7
(Ga),[dB] 6,16 7,49

R 0,990 0,989
A(Ga)[dB] 2,51 3,54

Tab. 5.2: Tabela comparativa das formas de concatenacao de cédigos de bloco.

Vale ressaltar que os codigos de bloco concatenados serialmente possuem uma
propriedade atrativa em que todas as linhas e colunas do codigo sao palavras-codigo

dos correspondentes c6digos componentes.

5.3.1 Cébdigos Produto

O principio de construgao dos codigos produtos, ou iterados, foi introduzido por
Elias [26] em 1954 e se baseia nas caracteristicas dos codigos serialmente concatena-
dos. Com a aplicacao dos conceitos dos codigos produto, pode-se construir coédigos
de bloco longos a partir de cddigos de bloco curtos de uma maneira simples e efi-
ciente. Vamos exemplificar a construcao de codigos produto de bloco. Considere
dois codigos de bloco lineares C4(nq, k1,d;) e Cy(ng, ks, ds) de tamanho curto. Con-
forme [26], podemos construir o codigo produto P = C; ® Cy montando a matriz de

palavras-codigo, ilustrada na figura 5.5, de acordo com o seguinte procedimento:
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« N, >
A A
< k, >
Ky Simbolos de Paridade
Informagéo das Linhas
n,
Paridade
Paridade das Colunas das
Paridades
v

Fig. 5.5: Construcao do codigo P = C; ® Cs.
1. Arranjar k; X ko bits de informagao em uma matriz de k; linhas e ks colunas;
2. Codificar as k; linhas utilizando o codigo Co;

3. Codificar as ns colunas utilizando o codigo C}.

Desta maneira, o coédigo produto resultante tera os seguintes parametros
n = ning, k = kiks, d = didy e sua taxa serd R = R;R,. Observe que o
codigo produto resulta em uma distancia minima alta, porém, a taxa do codigo é
impactada negativamente, evidenciando que o compromisso entre estes dois para-
metros deve ser considerado. Vale ressaltar que, os codigos produto nao se resumem
a duas dimensoes, conforme ilustrado no exemplo, eles podem atingir dimensoes
maiores através de um procedimento de construgao analogo ao apresentado.

A complexidade dos codigos produtos pode ser reduzida com a utilizacao da
decodificacao sequencial das linhas e colunas da matriz resultante. Todavia, para
atingir um desempenho 6timo, devemos usar a decodificacdo por decisao suave nos
c6digos componentes. Desta maneira, podemos iterar a decodificacao sequencial do

codigo produto e reduzir a taxa de erro de bit apos cada iteracao.
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5.4 Decodificacao Turbo

Nesta secao, serao descritos os procedimentos necessarios para a aplicagao da
decodificacao turbo. A explicacao tedrica serd abordada para simbolos binarios,
como ja é bem difundida na literatura. Na secao 5.5, serao apresentadas as etapas
da decodificagao turbo que necessitam de uma adaptagao e/ou complementagao para

a aplicacao com simbolos ¢-arios.

5.4.1 Logaritmo da Razao de Verossimilhanca

O Logaritmo da Razao de Verossimilhanca, apresentado no capitulo 3, também
é utilizado na decodificacao turbo. Vejamos uma descricao mais minuciosa de seu
conceito, bem como as particularidades para a aplicacao na decodificacao turbo.
Considere a variavel aleatoria binaria u em GF(2), tal que o elemento logico 0 seja
mapeado como —1 e o elemento logico 1 como +1. A definicao de Logaritmo da
Razao de Verossimilhan¢a (LLR, do inglés Log-Likelihood Ratio) L(u) para a variavel

u é dada por:

L(u) = In (%) . (5.4)

A grandeza L(u) é freqiientemente referenciada como um valor "suave"da variavel
aleatoria u. Considerando o caso de simbolos binarios, o sinal de L(u) é a decisao
abrupta de u, enquanto seu valor é a confiabilidade desta decisao, pois é facil ver
por (5.4) que, a medida que L(u) cresce, a probabilidade de u = +1 também cresce.
Similarmente, & medida que L(u) decresce, a probabilidade de u = —1 aumenta.
Desta forma, L(u) fornece uma espécie de confiabilidade para w.

Considere a variavel u descrita anteriormente como um sinal binario a ser trans-

mitido em um canal AWGN. Podemos calcular L(u|z) por sua defini¢ao:

L(ulz) = In (iEZi—jg) . (5.5)
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Aplicando a Regra de Bayes a equacgao (5.5), temos:

Lulz) = m(

= L(z|u)+ L(u), (5.6)

onde L(z|u), também chamada de Lo (x), representa o LLR das probabilidades de
transi¢ao de canal e L(u), o LLR a priori de u. A equagao (5.6) pode ser escrita da

seguinte forma:

L(4) = Le(x) + L(uw). (5.7)

Considerando os codigos sistematicos, pode ser mostrado que o LLR L(#) referente

a saida do decodificador, ou seja, a confiabilidade da decodificacao, é igual a:

L(i) = L'(4) + Le(a), (5.8)

onde L'(u) representa o LLR do bit de entrada do decodificador, e L.(u), chamada
de LLR extrinseca, representa a informacao adicional que é obtida do processo de
decodificagao [1].

Aplicando (5.7) em (5.8), temos:

L(t) = Le(x) + L(u) + Le(4). (5.9)

5.4.2 Decodificacao Iterativa

Nesta secao, os principios da decodificagao iterativa serao descritos, ou seja, de
que forma a informacao é realimentada de uma iteracao para outra usando um al-
goritmo MAP. Considere o decodificador SISO (do inglés, Soft-Input Soft-Output)

ilustrado na figura 5.6. Assume-se que os simbolos de entrada u sao equiprovaveis,
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Fig. 5.6: Decodificagao SISO pata codigos sisteméticos.

fazendo com que na primeira itera¢do do decodificador SISO, o LLR a priori, L(u),
seja igual a zero. O LLR das probabilidades de transi¢ao do canal, Lo(z), é cal-
culado através do logaritmo da razao entre os valores obtidos das densidades de
probabilidade P(z|u = +1) e P(x|u = —1). Desta forma, L'(4) = Lc(x). A saida
do decodificador L(u) é calculada através da soma de L'(4) com a LLR extrinseca
L.(u). Esta informagao extrinseca é entdo reenviada a entrada do decodificador
como o novo valor L(u) da proxima iteracao.

Vamos exemplificar a explanagao do paragrafo anterior através do cédigo produto
ilustrado na figura 5.7. Neste arranjo, sao representados: kjky simbolos de infor-
magao, (ny — k3) colunas com a informacao da paridade horizontal (py,), (n1 — k1)
linhas com a informacao da paridade vertical (p,) e os blocos L. e Ly, constituindo
as informacoes extrinsecas relativas as decodificacoes horizontal e vertical, respec-
tivamente. O algoritmo de decodificagao deste codigo produto obedece ao seguinte

procedimento [27]:
1. Inicialmente, fazer L(u) = 0;

2. Decodificar horizontalmente e, através de (5.9), obter a informacao extrinseca
horizontal: Ly (1) = L(4) — Lo(x) — L(u);

3. Fazer L(u) = Lep(0);

4. Decodificar verticalmente e, através de (5.9), obter a informacio extrinseca
vertical: L.,(4) = L(4) — Lo(z) — L(u);
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n, -k,
k, colunas colunas
k, linhas d P L.,
n, -k, Extrinseca
linhas Py horizontal
LCV

Extrinseca vertical

Fig. 5.7: Codigo produto bidimensional.

5. Fazer L(u) = Le,(1);

6. Se houve iteracoes suficientes para que a confiabilidade atinja um valor minimo

pré-estabelecido, ir para o passo 7, caso contrério, ir para o passo 2;
7. A saida serd: L(u) = Lo(x) + Lep(@) + Leyp(w).

Para simbolos binérios, no final, o decodificador fard uma decisao abrupta
baseada na saida calculada. Se L(u) > 0, o bit decodificado sera 1, entretanto,
se L(u) < 0, o bit decodificado sera 0.

5.4.3 Confiabilidade da Decisao

O algoritmo de decodificacao turbo, utilizado para o cédigo produto aplicado
nas simulacoes da secao 5.5.2, diferencia-se do algoritmo SISO descrito na se¢ao
anterior por nao atualizar os LLRs a priori. Porém, o algoritmo de decodificacao
turbo usufrui do conceito de LLR para estabelecer uma confiabilidade para cada
decisao D = (dy,dy, ..., d;, ..., dy) do algoritmo de Chase, para simbolos binarios, ou
do algoritmo adaptado proposto no capitulo 3, para simbolos ¢g-arios. Para o caso

de simbolos binarios, esta confiabilidade é dada por:
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(5.10)

Ay~ (M= IRYY,

pie; = —1|R}

onde:

ple;=+1R} = > p{E=CR}

icgtl
C ES].

ple;=-1R} = > p{E=C'R},

i~ a—1
Cles;

com p{} representando probabilidade, E a palavra transmitida e R a palavra rece-

bida. S;’l e Sj_l sao subconjuntos de palavras-codigo, C' = (ci,cl, ..., ¢, ..., ), tal

j7 ceey
que cé = +1 e —1, respectivamente. Aplicando-se a Regra de Bayes e assumindo

palavras-cédigo igualmente provéaveis, obtemos que:

z:ciesj+1 p{C'|R = E}
A(dj) =1n (Zciesjl PCTR = E}) ) (5.11)

A fim de citar mais adiante a proposta apresentada em [3|, para o cilculo da

confiabilidade de decisao em canais nao gaussianos, inicialmente abordaremos uma
aproximacao da confiabilidade de decisao para o canal AWGN. Considere que os
bits da palavra-codigo transmitida sao independentes entre si. De acordo com [2],

podemos manipular (5.11) e obter a seguinte equagao:

) 1 o .
N(dy) = 5 (R-C'UP - R - CH2), (5.12)

onde Ct10) ¢ C~1U) sdo palavras-codigo em, respectivamente, S;’l e Sj_l; e ambas
com as menores distancias minimas de R. A’(d;) tem o mesmo sinal de d; e seu
valor absoluto representa a confiabilidade da decisao.

Para calcularmos a confiabilidade da decisao d;, precisamos identificar duas
palavras-codigo CT'10) e C~10) sendo que uma delas é D, e a outra, considerada
concorrente de D, é definida como C, a palavra-cédigo mais préxima de R com

¢; # d;. Dadas as palavras-codigo C e D, podemos reescrever (5.12) da seguinte
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forma;

N(d) = - (IR~ CP — |R - D?) d,. (5.13)

1
4
Como D esta mais proximo de R do que C, conclui-se que o termo entre parénte-

ses de (5.13) sera sempre positivo. O fator multiplicativo i ¢é usado para normalizar

o valor absoluto da confiabilidade entre 0 e 1.

A equagao (5.13) considera que a palavra-codigo concorrente C, que sempre
difere de D pelo bit da posigao j (¢; = —d,), possa ser encontrada. A probabilidade
de se encontrar as palavras C e D aumenta com o nimero de bits menos confidveis
da palavra recebida, que depende de qual algoritmo de Chase é utilizado. A com-
plexidade do decodificador pode aumentar exponencialmente com este nimero de
bits, e portanto fazer com que procuremos um compromisso entre desempenho e

complexidade.

Diante desta necessidade, C s6 é pesquisada em um subconjunto de palavras-
codigo geradas pelo algoritmo de Chase e ndao em todo codigo. Desta maneira, em
alguns casos, a palavra C pode nao ser encontrada para a decisao d;, isto é, todas
as palavras propostas tem o mesmo sinal na posicao j. Neste caso, uma solucao foi

proposta em [2]| para computar a saida do algoritmo, dada pela seguinte equagao:

N(dj)=pd; ,  B=0. (5.14)

Esta aproximagao foi usada para canais AWGN e se justifica pelas seguintes
razoes: a) o sinal de A’(d;) é igual a d;; b) se C nao for encontrada no subconjunto
gerado pelo algoritmo de Chase, isto significa que C estd bem longe de R em termos
de distancia Euclidiana, entao, a probabilidade da decisao d; estar correta ¢é alta e

a confiabilidade de d; também.

Baseado na equagao (5.14) proposta em [2], foi desenvolvida em [3] uma maneira
de calcular a confiabilidade da decisao d;, com a possibilidade de aplicagao em outros

tipos de canais, dada por:

N(d;) = po(d;), (5.15)
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onde ®(d;) é o logaritmo da razdo de verossimilhanca da decisdo d;. A fim de
demonstrarmos a aplicabilidade de (5.15), vamos compara-la a equacao (5.14) con-

siderando um sistema em um canal AWGN e que utiliza uma modulagao BPSK,

1 (pdjle; = +VE)
onde:
p(djle; = y) = \/21—m exp (%) (5.17)

e Ej é a energia média por bit de informacao. A equacao (5.16) nos diz que ®(d;) tem
o mesmo sinal de d; e conseqiientemente A’(d;) também. Assim como em (5.14), o

valor absoluto de ®(d;) indica o quanto a decisao d; é confidvel. Também é possivel
2

g

quando aplicada a uma canal AWGN. Vale ressaltar que, pelo fato de (5.15) depender

mostrar que (5.15) pode ser reduzida a (5.14) por um fator multiplicativo 2

de Ej, a proposta apresentada por [3| requer que o receptor tenha a informagao da
RSR do canal utilizado.

A grandeza [, chamada fator de confiabilidade, representa o valor médio da
confiabilidade das decisoes d; quando nao ha palavra-codigo concorrente C no sub-
conjunto de palavras candidatas geradas pelo algoritmo de Chase. Nas simulacoes
realizadas em |3|, foi mostrado que os valores a serem atribuidos a 3, para que o
sistema alcance um melhor desempenho, devem estar contidos no intervalo [0, 2; 1, 0]
e seguir uma regra linear simples que contemple a quantidade de iteracoes definida

para o decodificador.

5.4.4 Decodificacao Turbo de Cédigos Produto

Nesta secao, sera apresentada a metodologia para a decodificagao turbo de codi-
gos produtos binédrios. As adaptacoes para codigos g-arios serao apresentadas na
secao 9.9.

Considerando o codigo produto P, descrito na secao 5.3.1, abordaremos a sua

decodificacao iterativa, isto é, das linhas e colunas que o compoem em mais de
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Fig. 5.8: Diagrama esquemético do decodificador turbo de bloco.

um ciclo de decodificacdo. Seja A(R) a matriz que representa o sinal recebido na
entrada do decodificador turbo, composta por valores de confiabilidade sobre os
simbolos recebidos, parametro fundamental na execucao do algoritmo SISO de cada

decodifica¢ao. Cada elemento de A(R) é calculado da seguinte forma:

A(r;) =In (%) : (5.18)

com j € [0,N? —1].

O primeiro decodificador componente atua sobre as linhas (ou colunas) de P
usando A(R) como entrada. A decodificagao suave é executada através do algoritmo
de Chase e sua saida é calculada segundo (5.13) ou (5.15). Na figura 5.8, é ilustrado
o procedimento da decodificagao de um codigo produto baseado em codigos de bloco
lineares.

A entrada da t-ésima iteragao do decodificador de linhas e colunas é dada por:

AR)Y = AR) 4+ aDZEY, (5.19)

Vale ressaltar que, como cada iteracao compreende a atuacao dos dois decodificado-
res componentes (linha e coluna), o total de passos serda sempre o dobro do total de
iteracoes.

As matrizes Z(~1 e W® representam a informacao extrinseca calculada pelo
decodificador. A diferenca entre elas, apesar de numericamente iguais, é que a
primeira é a informacao extrinseca calculada pelo decodificador anterior e é usada

para atualizar a entrada do decodificador atual, enquanto a segunda ¢é a saida do
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decodificador atual e serd usada no célculo da entrada do proximo decodificador.
Sendo assim, a informagcao extrinseca obedece a uma estrutura recursiva e depende
da confiabilidade gerada em cada decodificador SISO componente.

De acordo com o método heuristico discutido em [28], a confiabilidade da decisao
é descrita da seguinte forma:

L(aj) = FZ]' + wy, (520)
onde F é um fator multiplicativo. Trazendo (5.20) para o nosso contexto, temos
que:

A(d]) = O[Zj —|— wj, (521)

ou matricialmente,

A(d)® = aOZED L WO, (5.22)

Substituindo (5.19) em (5.22) e isolando o termo W® temos:

WO = A(d))® — (AR)D — AR)). (5.23)

Podemos simplificar (5.23), considerando que o valor constante de A(R) nao altera

as decisoes. Entao,

WO = A(d)® — AR). (5.24)

A equagdo (5.24) expressa que a informagao extrinseca gerada em cada decodi-
ficador componente é dada pela diferenca entre A(dj)(t), confiabilidade da decisao
dada pelo algoritmo de Chase, e A(R)®, confiabilidade da nova entrada deste de-

codificador. Baseado na equagao (5.15), podemos aproximar A(d;)®) para:

A(dy)Y = pO®(d;). (5.25)

A grandeza «, chamada fator de escala, é usada para reduzir o efeito da infor-

macao extrinseca no decodificador nos primeiros passos de decodificacao. Ela varia
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no intervalo [0,0;1,0] e assim como [, pode ter seus valores pré-determinados de
maneira intuitiva ou seguir um critério especifico, como por exemplo, variar segundo
a funcao logaritmica no intervalo mencionado, que ira gerar um melhor desempenho

para a decodificagao [3].

5.5 Decodificagao Turbo g-aria em Canais FFH-
CDMA

Na secao 5.4, foram apresentados os procedimentos gerais para a decodificacao
turbo de codigos binarios. Nesta secao, serda apresentada uma proposta para a
adequacao da decodificagao turbo para cddigos g-arios. Serd dada énfase & aplicacao
da decodificacao turbo g-aria em canais FFH-CDMA, visto que uma compara¢ao
com os resultados obtidos por [3|, para a decodificacao turbo binaria em um canal
FFH-CDMA, é desejavel.

5.5.1 Proposta para a Decodificacao Turbo g-aria

Na figura 5.9, é apresentado um sistema de comunicacao FFH-CDMA com as
adaptacoes para suportar a decodificacao turbo ¢-aria proposta. Seguindo a mesma
estrutura dos conceitos de decodificagao turbo introduzidos na secao 5.4, porém,
alterando algumas denotacoes de varidveis devido as necessidades impostas pelas
adaptagoes, iniciaremos a apresentacao da proposta pelo Logaritmo da Razao de
Verossimilhanga de simbolos g-arios em um canal FFH-CDMA. Considerando o
codigo produto, seja A(Y) a matriz que representa a confiabilidade dos simbolos
g-arios recebidos do FFH-CDMA, onde Y é a matriz cujo elemento Y;; é o simbolo
definido pelo receptor, com i = 0,1,...,(N —1) e 7 = 0,1,....,(N — 1). No caso
de simbolos binarios, vimos que a partir do valor de um elemento de A(R) da
equagao (5.18) sabemos, através de seu sinal (positivo ou negativo), o valor do bit
por decisao brusca. Porém, para o caso de simbolos ¢-arios, nao podemos fazer
tal deducao, sendo necessario, assim, o uso de um receptor para definir o simbolo
recebido. Utilizamos um receptor de maxima verossimilhanca para realizar esta

decisao, assim, o simbolo escolhido Y;; = m obedece a seguinte desigualdade:
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Fonte Q-aria
i | Fonte L Conversao i Gerador de Simbolos de .| Codificador .| Modulador
i Bindria Bit-Simbolo i Quadros Terminagao "| Produto g-ario FFH
VO AV)O Canal
\J Decodificador Y, Y*, AY) Receptor | Rui [Detectores 4 Demodulador J
h Turbo g-ario MV de Energia FFH

Fig. 5.9: Sistema de comunica¢do FFH-CDMA com decodificagdo turbo g¢-aria.

Observe que R;; também é uma matriz cujos elementos sao os valores de I?,,; apresen-
tados na se¢ao 4.2. Desta maneira, aplicando o teorema de Bayes a equacao (5.26),
podemos calcular a desigualdade fazendo uso da equagao (4.9). Como o algoritmo
de Chase g-ario, proposto na secao 3.3, sera utilizado no decodificador turbo g-ario,

faz-se necessaria a obten¢ao da matriz Y, com Y;§ = k, tal que:

Uma vez obtidas as matrizes Y e Y%, o proximo passo é o calculo da matriz
de confiabilidade A(Y). Para isso, utilizamos o mesmo procedimento descrito na

secao 4.3. Assim, o valor da confiabilidade de um simbolo recebido através de um
canal FFH-CDMA é:

(Ry; V")
A(Y;;) =In (Zip- » (RijlY(-'“))) : (5.28)

Dado que os valores das confiabilidades do canal foram calculados, devemos
agora realizar a decodificacao das linhas e colunas da matriz produto recebida Y.
O decodificador utilizado implementa a proposta do algoritmo de Chase adaptado
para simbolos ¢-arios. Os detalhes desta proposta, inclusive da geragao dos padroes

de teste, encontram-se na secao 3.3.
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o AY) ya B®
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A(Y)® WO
» Decod. po | Calcda
> Info.
YO » Chase Extrinseca VO >
Decodificador das linhas e colunas

0 _ pib),

Fig. 5.10: Decodificador turbo g-ario para o caso Y i

Conforme mencionado anteriormente para os simbolos binarios, podemos saber
o valor do bit através do sinal (positivo ou negativo) da sua confiabilidade. Porém,
para o caso de simbolos ¢-arios, a informacao do valor do simbolo nao esta im-
plicita no valor da confiabilidade. Desta maneira, faz-se necessario informar ao
decodificador turbo ¢-ario a matriz das decisoes Y realizadas pelo receptor, suas

confiabilidades A(Y) e a matriz Y para o decodificador Chase g-ario interno.

Observe que, para o caso binério, o valor recalculado das confiabilidades para
cada iteracao, através de realimentacao no decodificador turbo, ja informa direta-
mente se houve alteracao ou nao no bit de entrada para a proxima iteragao. No caso

g-ario, nao encontramos esta informacao implicita.

Para cada iteracao do decodificador turbo g-ario, devemos comparar o valor do

simbolo Y;g.t) da palavra de entrada da t-ésima iteracao com o valor do simbolo

Dg) da palavra de saida do decodificador de Chase da t-ésima iteracao. Quando
Y(t) _ D(t)

ij ij
palavra-codigo, devemos proceder o calculo da confiabilidade da préxima iteracao

ou seja, o decodificador de Chase g-ario nao corrigir este simbolo da

conforme a figura 5.10. Observe que o procedimento ilustrado na figura 5.10 é similar
ao apresentado para o caso binario na secao 5.4.4, exceto pela inclusao da informacao
da palavra a ser decodificada na t-ésima iteracio Y*) e da seqiiéncia Y referente
Y.

A decodificacao turbo ¢-aria apresenta uma particularidade quando temos
Y;gt) #+ DS). Neste caso, nao podemos utilizar o procedimento apresentado na
figura 5.10 porque nao necessariamente o simbolo de entrada na proxima iteracao
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1
Y2 (x(t)
A(Y)® ! ! AV)O
> Decod. D® | Algoritmo >
» Chase | Proposto >
Yo 5 VO
Decod. das linhas e colunas Y®

Fig. 5.11: Decodificador turbo g-ario para o caso Yigt) + Dg).

do decodificador turbo serd o mesmo da saida do decodificador de Chase g¢-ario, as-
sim, o método para calcular o valor da confiabilidade para a proxima iteragao deve
ser diferente. Tendo em vista esta particularidade, propomos um procedimento para
a decodificacao turbo ¢-aria cujo diagrama em blocos é ilustrado na figura 5.11. Pelo
fato de podermos conhecer o valor do bit pelo sinal da confiabilidade, no caso binério
podemos considerar que o valor da confiabilidade A(R) varia dentro de um segmento
com extremidades —1 e +1, conforme a figura 5.12a. Nao podemos fazer esta mesma

consideracao para o caso g-ario devido a diversidade de simbolos. Porém, para os
(t)

casos onde Y;;7 # Dg), podemos nos basear na figura 5.12b para calcular o valor
da confiabilidade da préxima iteragio, ou seja, A(V;;)®). Observe a figura 5.12b,
considerando a t-ésima iteracao, o ponto A, no eixo das abscissas, representa o
valor da confiabilidade do simbolo Y;; da palavra-coédigo de entrada, A(Yij)(t), eo
ponto B, no eixo das ordenadas, representa o valor da confiabilidade do simbolo d;
da palavra-codigo decodificada pelo algoritmo de Chase g-ario, A(dj)(t), cujo valor
pode ser encontrado conforme a equagao (5.25). Devemos encontrar o ponto C
tracando uma reta perpendicular ao segmento AB de tal modo que o segmento
AC seja igual a a® x AB, onde a® é o0 mesmo fator de escala utilizado no caso
bindrio. Através de alguns calculos trigonométricos basicos, podemos encontrar o
segmento OD, cujo valor representarad o valor da confiabilidade a ser utilizado na
préoxima iteracao, ou seja, A(V;;j)(t). Observe que, dependendo dos valores de A, B

e oY, o ponto D podera pertencer ao eixo das abscissas A(Y;j)(t) ou ao eixo das
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Fig. 5.12: Projecoes cartesianas para a decodificagao turbo a) binaria e b) g-aria.

ordenadas A(d;)®, isto definird se o simbolo da préxima iteragdo Vj; sera igual a,
respectivamente, Y;; ou d;.

Analisando a proposta descrita acima para o calculo da confiabilidade e simbolo
da proxima iteracio, podemos observar que, quando oY) = 0, ou seja, o valor cal-
culado de A(d;)® nio é confidvel, teremos A(Vi;)®) = A(Y;;)® e Vi; = Y;;. Porém,
quando a® = 1, ou seja, o valor calculado de A(dj)(t) é muito confidvel, teremos
A(Vij)® = A(d;)® e Vi; = dj. Com isto, podemos concluir que a proposta apresen-

tada é coerente com seu proposito.

5.5.2 Resultados

Os procedimentos propostos para a decodificagao ¢-aria suave, secao 4.3, e para a
decodificacao turbo g-aria, secao 5.5.1, sao aplicados a um sistema FFH-CDMA para
que possamos mensurar o seu desempenho com as novas adaptacoes. Os resultados
obtidos nas simulagoes serao comparados com os resultados apresentados em |[3]
para o mesmo sistema FFH-CDMA, porém com decodificacao turbo binéria, como
também com os resultados obtidos em [20)].

O primeiro sistema FFH-CDMA analisado utiliza uma modulacao 16-FSK, L =9
chips por padrao de salto em freqiiéncia, RSR = 25dB, um co6digo produto com-
posto de dois codigos de Reed-Solomon RS(15,9,7) em GF(16) e 8 iteragoes no
decodificador turbo. O codigo produto resultante P,(225,81,49) possui em taxa
r = 0,36. Vale lembrar que, apesar dos codigos produtos analisados possuirem uma

alta capacidade de correcao, sua aplicacao deve ser ponderada de acordo com a
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Taxa de Erro de Bit x Usuarios Simultaneos em um canal FFH-CDMA
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Fig. 5.13: Desempenho da proposta de decodificagdo turbo ¢-aria em um canal FFH-
CDMA, considerando o numero de usuarios simultaneos, com M = 16, L =9
e P, = (225,81,49).

eficiéncia espectral requerida, pois esta é dependente da taxa do codigo r.

Na figura 5.13 é ilustrado o desempenho da proposta de decodificacao turbo g¢-
aria em um sistema FFH-CDMA em funcao do nimero de usuarios simultaneos U.
Observe que, devido a alta capacidade de correcao da decodificagao turbo, a curva
de desempenho se aproxima ainda mais da taxa de corte do canal FFH-CDMA. Para
U < 17, temos uma transmissao quase livre de erros. Portanto, para aplicagoes que
requerem uma alta quantidade de usuarios simultaneos, a proposta de decodificacao

turbo g-aria é indicada.

Na figura 5.14 é ilustrado o desempenho da proposta de decodificacao turbo ¢-
aria em um sistema FFH-CDMA em funcao da eficiéncia espectral n. Observe que
a inclinacao da curva da decodificacao turbo g-aria, é a que mais se assemelha a
curva da taxa de corte do canal. Porém, a decodificacao turbo ¢-aria nao apresenta

uma boa eficiéncia espectral devido a baixa taxa do c6digo produto utilizado, quando
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Taxa de Erro de Bit x Eficiéncia Espectral em um canal FFH-CDMA
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Fig. 5.14: Desempenho da proposta de decodificagdo turbo g-aria em um canal FFH-
CDMA, considerando a eficiéncia espectral, com M = 16, L = 9 e
P, = (225,81,49).

comparada as outras curvas. Vamos fazer uma comparagao com os resultados de [3].
Apesar de o codigo P (576,144, 64), utilizado em [3], possuir uma taxa r = 0,25, ou
seja, ~ 30% menor que a de P,, considerando uma taxa de erro de 1073, a curva da
decodificacao turbo g-aria se distancia de sua taxa de corte de canal em An ~ 0,07,

que é =~ 77% menor que a obtida em [3] (An = 0, 3).

O segundo sistema FFH-CDMA analisado utiliza uma modulacao 32-FSK,
L = 6 chips por padrao de salto em freqiiéncia, RSR = 25dB, um co6digo produto
composto de dois codigos de Reed-Solomon RS(28,20,9) em G'F'(32) e 8 iteracoes no
decodificador turbo. O codigo produto resultante P,(784,400,81) possui em taxa
r ~ 0,5102. Na figura 5.15, é ilustrado o desempenho da proposta de decodificagao
turbo ¢g-aria em um sistema FFH-CDMA em func¢ao do niimero de usuarios simulta-
neos U. Observe que, devido a alta capacidade de correcao da decodificacao turbo,

a curva de desempenho se aproxima mais da taxa de corte do canal FFH-CDMA.
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Taxa de Erro de Bit x Usuarios Simultaneos em um canal FFH-CDMA
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Fig. 5.15: Desempenho da proposta de decodificagdo turbo ¢-aria em um canal FFH-
CDMA, considerando o ntumero de usuérios simultaneos, com M = 32, L = 6
e P, = (784,400, 81).

Considerando a curva da decodificacao de Chase g-aria, obtemos uma transmissao
quase livre de erros para U < 14. No caso da decodificagao turbo ¢-aria, atingimos
esta condicao ja em U < 22, ou seja, com 8 usudrios simultidneos a mais no sis-
tema. Podemos observar que esta melhoria de desempenho, quando observada para
o sistema da figura 5.13, é de 6 usudarios simultaneos, ou seja, menor que o anterior.
Comparando com os resultados apresentados em [20], observamos que, para uma
BER = 10~* o decodificador turbo g¢-ario suporta U = 22 usudrios simultaneos,

superando a quantidade obtida em [20] que é U = 15.

Na figura 5.16 é ilustrado o desempenho da proposta de decodificacao turbo g-aria
em um sistema FFH-CDMA | com M = 32, L = 6 e P, = (784,400, 81), em funcao da
eficiéncia espectral n. Diferentemente do desempenho apresentado para o sistema da
figura 5.14, a decodificacao turbo g-aria apresenta uma eficiéncia espectral melhor

que da decodificagao de Chase g-aria. Esta melhoria ocorre devido as alteragoes
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Fig. 5.16: Desempenho da proposta de decodificagdo turbo ¢-aria em um canal FFH-
CDMA, considerando a eficiéncia espectral, com M = 32, L = 6 e
P, = (784,400, 81).

favoraveis dos parametros M, L e K do sistema FFH-CDMA, bem como & menor
taxa do codigo P, = (784,400, 81) utilizado. Vamos fazer uma comparagdo com os
resultados de [3]. Observe que o codigo P»(400, 196, 16), utilizado em [3]|, possui
uma taxa r = 0,49, ou seja, muito proxima da taxa de B, (r = 0,51). Porém, o
decodificador turbo ¢-ario com o cédigo P, fornece uma transmissao quase livre de
erros a uma eficiéncia espectral n ~ 0,3, ja o decodificador turbo binario de [3],
alcanca esta condicao apenas em 1 =~ 0,2. Comparando agora com os resultados
de [20], vemos que, para uma BER = 107, o decodificador turbo g¢-ario gera uma
eficiéncia espectral n =~ 0,3, superando os resultados de [20] que apresenta uma
eficiéncia espectral n ~ 0,25 para a mesma taxa de erro de bit. Estes resultados

mostram que a decodificacao turbo g-aria apresenta um desempenho mais proximo
da taxa de corte do sistema FFH-CDMA.



Capitulo 6
Conclusoes

Nesta dissertacao, foram apresentados estudos sobre o desenvolvimento e apli-
cacdo de métodos para a decodificagao suave de codigos ¢-arios, bem como para
a decodificacao turbo g-aria com a implementacao do critério SISO. As propostas
apresentadas abordaram sistemas de comunicagoes que utilizam o modelo gaussiano
como canal de transmissao para avaliacao da sua aplicabilidade, porém o principal
objetivo das propostas foi sua implementacao em canais CDMA de salto rapido em
freqiiéncia (FFH-CDMA).

A primeira contribuicao da dissertacao foi realizar uma generalizagao dos algo-
ritmos de decodificagio suave de Chase [12], utilizados em codigos binarios, a fim de
suportar simbolos g-arios com elementos pertencentes a GF(q > 2). Para alcangar
este resultado, foram realizadas adaptacoes nos seguintes topicos do método origi-
nal de Chase: a) no calculo do Logaritmo da Razdo de Verossimilhanca (da sigla
inglesa, LLR) que representa uma medida de confiabilidade dos simbolos recebidos;
e b) na geracao dos padroes de testes necessarios para a busca da palavra-codigo com
menor distancia analogica da palavra-recebida. O tltimo topico necessitou maiores
mudancas para a adequacao aos simbolos g-arios, bem como a consideracao de um
compromisso entre complexidade e capacidade de correcao.

A segunda contribuicao apresentada neste trabalho é considerada a mais im-
portante, porém é dependente da mencionada no pardgrafo anterior. A proposta
generaliza o estudo realizado por [3| sobre a decodifica¢do turbo binaria em canais

FFH-CDMA, viabilizando a aplicacao deste tipo de decodificacao para codigos g-

101



102 Conclusoes

arios. Os principais topicos tratados foram: a) o calculo da confiabilidade da decisao
do decodificador para suportar simbolos g-arios; b) os parametros adicionais de en-
trada necesséarios para realizar a decodificacao turbo ¢-aria; e ¢) o desenvolvimento
de um novo procedimento iterativo para o decodificador turbo, que agora possui
um novo comportamento, onde um simbolo de entrada gera mais que duas possi-
bilidades para o simbolo de saida, o que requer um tratamento diferenciado para
definir o simbolo e sua confiabilidade para a proxima iteracao.

Uma das motivacoes para a realizacao deste estudo foi a eficiéncia dos codigos
produto para aplicagoes que requerem altas taxas de corregoes. De acordo com [2],
sistemas de transmissao digital que utilizam este tipo de codificacao conseguem
se aproximar bastante da capacidade do canal gaussiano. Uma outra motivagao
foi o estudo realizado por [3], onde codigos produto de bloco foram aplicados em
canais nao-gaussianos, especialmente o FFH-CDMA, em conjunto com um método
iterativo de decodificacao que faz uso do critério SISO, porém é aplicavel apenas a
simbolos binarios. Esta limitacao requer a realizacao de conversoes bit-simbolo para
adequar os bits de informacao ao alfabeto do modulador do sistema FFH-CDMA.
Na verdade, a confiabilidade do simbolo recebido no demodulador FFH-CDMA é
que deve ser medida, porém o decodificador suave s6 processa simbolos binarios.
Desta maneira, em [18] foi proposto um método para encontrar a confiabilidade
do bit recebido, que foi aplicado em [3]. Devido a esta adaptagio realizada para
gerar a confiabilidade do bit, levantamos a possibilidade de haver alguma perda de
informacao neste processo, bem como uma melhoria de desempenho que poderia
ser atribuida ao sistema FFH-CDMA, caso uma decodificacao turbo ¢-éria fosse
realizada.

No capitulo 3, foi explorada a decodificacao suave através dos algoritmos de
Chase aplicados a um canal gaussiano. A proposta para adaptacao do algoritmo
de Chase original a cédigos g-arios foi apresentada. De acordo com os resultados
ilustrados nas figuras 3.9, 3.10 e 3.11, observamos que o método de decodificagao
adaptado para simbolos ¢-arios supera em desempenho o método original de Chase
para os trés codigos Reed-Solomon utilizados, sem incrementar a complexidade da
decodificacao. Também pudemos observar que a melhoria de desempenho se torna

mais significativa quanto maior for o alfabeto ¢-ario utilizado. Esta observacao é



103

justificada pela queda de desempenho que o método original de decodificacao de
Chase sofre ao trabalhar com simbolos ¢-arios, pois conversoes simbolo-bit e bit-
simbolo sao utilizadas para adequar o método original a decodificacao de palavras-
codigo g-arias.

No capitulo 4, utilizamos a proposta de decodificacao suave g-aria em um sis-
tema FFH-CDMA. Foram realizadas algumas adaptacoes na proposta apresentada
no capitulo 3, a fim de adequéa-la ao canal FFH-CDMA. De acordo com os resultados
apresentados no capitulo, podemos afirmar que a utilizacao do método proposto de
decodificacao ¢-aria suave também gera uma consideravel melhoria de desempenho
para o sistema FFH-CDMA. Além disso, podemos mencionar que o ganho de de-
sempenho, em relacao ao método algébrico, é mais significativa para o cédigo com
maior alfabeto g-ario.

Desenvolvidos os métodos para a decodificacao suave g-aria e suas adaptacoes ao
canal FFH-CDMA, no capitulo 5, foram propostos alguns procedimentos para tornar
possivel a decodificacao turbo g-aria. A principal contribuicao do capitulo foi o novo
método de realimentacao do decodificador iterativo para suportar o processamento
de simbolos g-arios. De acordo com os resultados apresentados, observamos que
a aplicacao da decodificagao g-aria aumenta consideravelmente o niimero maximo
de usuarios simultaneos no sistema FFH-CDMA. Porém, a taxa do codigo produto
utilizado pode comprometer a eficiéncia espectral do sistema. A utilizacao de codigos
g-arios em GF(¢" > 32) é recomendada para que a eficiéncia espectral ndo seja
comprometida.

Como perspectiva de trabalhos futuros, sugerimos um estudo no desenvolvimento
de algoritmos de busca de codigos g¢-arios 6timos para a utilizacao como codigos
produtos de bloco, juntamente com a decodificacao turbo g-aria, em sistemas FFH-
CDMA. Estes codigos g-arios 6timos devem possuir caracteristicas que considerem
um compromisso entre a capacidade de correcao e a eficiéncia espectral do sistema
FFH-CDMA. Com isso, poderemos utilizar codigos mais eficientes que possibilitem

uma maior aproximacao da taxa de corte do canal FFH-CDMA.
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