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APRESENTAGCXO

Este trabalho se insere na drea de Comunicagfo Digital.
Mals especificamente, no problema da codificacdo de canal.

Nog dltimos z2nos, a codificaco de canal e o gsistema de
modulag3o utilizado tém sido conglderados como uma entidade
dnica {4871, Neste trabalho, o principal enfoque constitui-se
dos sistemaz de modulag¢io M-PSK (&o inglé&s: Phase Shift Keying)
codificada.

0 trabalho estg dividido em tr§s capftulos.

No capftulo um, s3o descritos alguns conceitos bisicos,
necessarios ac entendimento dos cédigos de alfabeto de modul aclo
redundante. Na seg¢fo 1.5.12, é definido o conceito de um cddigo
superlinear, sendo obtida uma condi¢Bo especial de suficidncla
para a superlinearidade. A seg30o 1.5.13 descreve a proprledade
de (invari3ncia do ganho assintético, de onde foi possfvel
caracterizar tr8s classes de cédigos de alfabeto redundante.

0 capftulo dois focaliza a ateng3o num problema de
Implementac3do dos sistemas de modulagSo M-PSK codificada: a
quantizagio das coordenadas dos sinaizs no receptor. FE felts
uma andlise détalhada, Resultados 580 obtidos para constelacfes
8-P5K e 16-PSK. Uma manelra simplificada, de obtencio de

limitantes supéfiores do desempenho (recepgic n¥Ho quantizada),
para os cédigos de alfabeto redundante, & descrita no apéndice

1. Ao mesmo tempo, &6 feita uma sugest¥o para a procura do

dyip  de um cédigo.




0 capftulo tré&s se preocupa com o desempenho das

constelacBes M-PSK, num canal de gatélite. ' E felta a descricio

de um programa de simula¢io, desenvolvido com o intulito de se

obter este desempenho. Resultados foram obtidos para a
constelacBo 8-PSK. No desenvoilvimento do programa, optou-se
pela simula¢io dos filtros do canal, através de filtros digitais

(ac Invés de se utilizar um algoritmo de Transformada de Fourier

Rapida). Isto nos levou 3 necessidade de demonstrarmos uma
condi¢ldo de suficiénecia para a simulacfo. Esta condic3o & a
mesma utilizada no Teorema da simulacio para sinals
determinfsticos [331. Sendo assim, ela foi denominada ”"Teorema

da simulagio para processcs estocdaticos” (secfo 3.4.2),
Finalmente, s30 feitas algumas consideracSes no final
do  trabalho, onde também é analisado um resultado obtido para o

slstema de modul acBo 32-PSK.




CAPITULO

CODIFICACXO DE ALFABETO DE MODULACXO REDUNDANTE




1.1 Introducso.

A figura 1.1 mostra os elementos principals de um
sistema de comunicag3do digital. 0O propésito do sistema & enviar
mensagens (sequencias de sfmbolos) de uma fonle para um destino,
com a major taxa de transmisgefo e o melhor desgempenho (taxa de

erros) possfveis [11].

FONTE ©OE 4
IN FORMACAD a |CODIFICADOR b CODIFICADOR | ¢ MODULAGOR
DA FONTE DE CANAL

DISCRETA st
SINAL, . ]
ANALOGICO

SEQUENCIA DIGITOS
DE SIMBOLOS BINARIOS GANAL

ELETRICO |n(t)
DE T
« | RUIDO
COMUNICAGAOD
SINAL,
ANALOGICO 1
DESTINATARIO DECODIFICADOR DECODIFICADOR

o |
. loa  FoNTE || DE cANAL [T LDEMODULADOR [=-—

fig.1.1 Sistema de comunicagBo digital.

Ho nosso estudo estaremos focalizando o problema da

codiflcagBo de canal. Os dfgltos binarios na entrada do

codificador de canal sger3o por nés denominados Dbits de
informagho. Cada conjunto de k (k inteiro) bits de Informag3o
sers congiderado um sfmbolo de informag3o. Aselm, estaremos
interessados na transmiss3o de s{mbolos de iInformagdo do ponto b
ao ponto g.

Com a crescente digitalizagio das comunicagdes e o

aumento da utilizagBo do espectro de frequéncias disponfvel, fez-




ge necegsfrio o desenvolvimento de sistemas mais eficientes de
comunicag¢io digital, A medida dessa eficifncia & sempre um
compromisso entre: complexidade, consumo de poténcia, largura de

faixa e desempenho do sistena.

Uma técnica de codifica¢io de canal, gue melhora o
desempenho dos sistemas de transmissfo digital sfncrona sem
gacriflcar a taxa de transmiss3o de informag3c ou a largura de
faixa e com pequena complexidade adicionada, fot proposta por

Unéerboeck [21.

A idéia congidera a codificagSo de canal e a modulac3o
como uma entidade dnica [3]. No decorrer do capftulo descreve-
remos detalhadamente esta idsia. Para isto, vamos antes obter

um nmodelo discreto para o gistema de transmissio da figura 1.1,

por nés focallzado (ponto b ao ponto g).

1.2 0 modelo discreto, !

O primeiro passo para a obteng3o do modelo discreto & o
teorema [4]1 dezcrito abalxo:
#
Teorema 1. HQualquer conjunto de formas de onda figlcamente
realizgvels com duragdo T, (s;(t)), O0O<={<{=M-1,pode ser expresso
como uma combina¢io llnear de N<=M formas de onda ortonormais,

(f;(£)3,1<=1<=N, ou seja:

N
8, (t) = é{ gy frevy . O<=i<=N-t,
=1




T e
onde =, =st<t>‘ frrar /j"‘;cu Jiwae = &,
Q -
1¢=1,)<=N e J;jt 1, 1=y,
0, 1#j.

Um wmétodo de obtenc3o de um conjunto apropriado

ortonormal para o conjunto (s;(t)} é o procedimento conhecido como

ortogonalizag®o Gram-Schmidt £101].

Assim, podemos representar o conjunto (Si(t))’ pelo

conjunto de N-uplas (gL} onde g, = CSLi'gﬁz'""’SLN)’ O<C={<=H~1.
Oz N wvalores serio as proje¢des coordenadas do vetor g: num
eapaco N-dimensional euclidiano. Este espago & comumente chamado

de Espa¢o de Sinals.
A safda do modulador da figura 1.1 pode ser modelada
pelo conjunto de sinals {s;(t)} considerado no teorema 1.
Precisamog fazer mals algumas consldera¢des:
- n{t) & um processo estocéstico estacionério gaussiano branco
de média zero.
- o canal elétrico de comunicag¢io serd modelado por uma fung3o
h{s{t),n{t)). Estaremos considerando que r(t) = h{(s(t), n(t)) =
n{t)+s(t).  Ou seja, o rufdo & também adlitivo. Este rufdo é
comunente conhecido por AWUGN (do tnglés - Additive White Gousslian
Noige).
- o demodulador estd em perfelito slncronésmo temporal com o

modul ador (ele sabe quando foi transmitido cada sinal),

~ estaremos assumlindo também que o demodul ador conhece




perfeitamente as possfvels frequéncias e fagses dos sinais na

gafda do modulador.
Multiplicando ambos os lados da equagio r{t) =

g(t) + n(t) por y}(t),1<=3<=ﬂ, e Integrando, obtemos:

T T T
fr(t.) frewrae = [aﬁcu Frctrar 4 [n(t,) fr cwoat
o o o}
onde o primeiro termoc i diretta é 8, eo segundo chamaremos
de n;. Ou seja, rj = 8.7 t nj.

Considerando as hipéteses gobre n(t) pode-se demonstrar
o geguinte teorema [4]:
#
Teorema 2. Seja um conjunto ortonormal { j&( £33, 1<=j<=H, que
caracteriza o espago de sinais e um rufdo estaclonéirio gaussiano
branco de média zero, com denslidade espectral de potdncia No/2
watts/cps para todo f(poslitivo e negatlyo).

Este rufdo pode ser decomposto em duas partes: uma
primeira i’” fﬂt), que & a proje¢io do rufdo no espago de
sinais, gf uma segunda consistindo da por¢io de rufdo que &

ortogonal ao espago de sinais.

Os L , 1<=3<=N, serdo varidvels aleatdrias gaussianas
independentes, com média zero e variincla O}zm Ho/2,1<=J<=H. Além
disto, amogtrag sucessivas dos n; no tempo também serdo
Independentes.

#

Ent3o, podemos substtituir o modelo da figura 1.1 por um

modelo em termos de vetores N-dimensionais; o tempo agora &




uma varigvel discreta t (um inteiro), 0<= t < + 0 (figura 1.2).

et &t
——ir“* CODIFICADOR DECODIFICADOR —*EMP
ey —— Simbolo de informagae no instante t
e, — Estimagdo do simbolo de informagdo

fig.1.2 Modelo discreto.

1.3 As constelacSes M-PSK e sua falxa espectral.

0 conjunto de formas de onde M-PGK coerente & descrito

por:

s (L) = /2Es/T cos(u, t4211/M+1/H) g(t), O<=i<=H-1,

onde gi{t) = _{f i O<L<T ;
0O ; fora,
Es é a energia de s;(t) e w,= 2[n,/T, n, intelro.
A representa¢io no espago de sinaiege & um conjunto de
pontos sobre um cfrculo centrado na origem de raio '{%;w e
espa¢ados de Sngulos iguaisz a 2/,

Considere a representaciio complexa [5,6] em banda

base dos sinals M-PSK na safda do modulador [figura 1.11:

O

ult) = ) 1, glt-RT (1.1)
k=0




onde Iy= Y2Es/T exp(jOr)

Or 6 uma das M fases da constelagHo

e g{t) & o pulso retangular defintdo anteriormente.
Pode-se mostrar [6)] que a densidade espectral de

poténcla de sinals representados pela equac¢3oc 1.1, é dada por:

SS(U} = 1/2 [Sﬂ(wwwo) + SM}~w~wo}] (1.2)

&
onde 5 (w) = 1/T lG(w)I Sptw), & a densidade espectral de

poténcia de u(t),

i

[es)
2 R (m) exp(-JumT),

m= oo

Shfw)

172 E(Ig Ht#m}' "k”" denotando o conjugado, E(.}

H

Rh(m)
a média estat{stica, e G(w) &é a transformada de Fourler de gf(t).
Suponha agora que a transmissio nio & codificada, e que
os sf{mbolos I, 830 igualmente proviveis e estatist{camente Inde-
pendentes (o que & razojvel para a maiorla dos sigtemas

praticos).

Ent3o podemos escrever:

para m#0,
Ry{m) = 1/2 E(I*} E{1] } =
= R+m” =
lhb \ M'i ha M—j_ /"'!:i M“.i -}
= (Es/T)(l/H')[‘Zi cosOp + J 2; sen@ky[mg cm$€% FoJ ﬁ@th =
k=0 k=0 L 49 £=0 l

= O;

para m=0,

R, (m)' = 172 EC |1, |% ) = Es/T.

Logo, o espectro dos slinails K~PSK serada obtido da
equagho 1.2, onde:

S . (w) = E {cc >{2’/ 7% - Es 5 7 (wTs2>
u}“’ = B W = B a W




e 54’(.) é a fung3do amostragem.

Este resultado mostra que, independentemente do ndnero
de sinals M, o pulso g{t) de banda base & o que determinarg a
faixa espectral dos sinals n3o codificados.

Para os sistemas codificados, simulacBes anteriores

(7,81 t&m mostrado que a correlacio introduzida entre os s{mbolos

I'r, 6 pequena. Portanto, podemos considerar a falxa espectral

dos sistemas codificados como sendo aproximadamente a mesma dos

gigtemas nho codificados.

1.4 As curvas do parimetro exponencial Ro.

Ungerboeck [2] mostrou que se aumentarmos o tamanho do
alfabeto de modulag¢io mantendo a tawxa de transmiss3o de bits de
informag®o inalterada, podemos diminuir o consumo de pot8ncia sem
modificarmos o degsempenho do slstema. ‘ Para {sso ele utilizou as
curvasg de capacidade de canal.

0 mesmo efeito pode ser observado nas curvas do

pardmetro exponenclal Ro, a taxa de corte do canal [10,3,9].

Para o AUGHN, a express3o do Ro & extremamente simples
[33:
M-1 M-{ 9
Ro = -log,l min J J exp(—[gi~—§3j /4 No) DCIIDC))
:D(‘) ,L": J‘:O

onde D(.) é a distribui¢io doa sfmbolog de informaclo.

Estaremos considerando sempre D(i)=1/M, O<={<=N-1, unma
situagio na maloria das vezes encontrada na pratica.

Utilizando a express3o acims fol possfvel obter as

10




curvas do parametro Ro para aa consgtela¢8es M-PSK, como mostra a

figura 1.3, Eb & a energia média por bit de informagio, defi-
nida como: Eb=Es/log M.

Por exemplo: se quisermos transmitir 4 bits de

informagdo por intervalo T de durag¢Bo do sfmbolo de canal, a uma
taxa de erro de zf{mbolo de 10,,5' e ugarmos um alfabeto com 32
simbolos, podemos diminuir O CcoOnsumo de pot@ncia en
aproximadamente 6 dB (supondo um esforgo de codificag3o
Infinito). 'O mesmo se pode afirmar para 5 e 6 bits de {nfor-

magio, se usarmos alfabetos de 64 e 128 sfmbolos respectivamente.

Outro fato importante, a ser observadeo nas curvas, &
que © uso de modulag3o com um alfabeto quatro ou mals vezes malor
que © alfabeto original, traz uma diminui¢io adicional no consumo
de poténcia de alguma colisa em torno de 2 dB para uma taxa de 2
bits/T, e ainda menos para taxas maiores. Sendo assim,

talvez n3o seja compensador a utlltzaglo de alfabetos de modu-~

)

lag3o maiores que duas vezes o alfabeto original.

1.5 Cédigos de alfabeto de modulac8o redundante.

Como vimos no {tem anterior a redund8Sncia requerida no

processo de codificagio foi introduzida através do aumento do

alfabeto de modulacio. Por fsso mesmo, esta classe de cddigos &
denominada Cédigos de Alfabeto Redundante (ARY [9].

Vamos agora definir alguns concelitos bdsicos, ver

teoremas, e descrever caracter{sticas dos cédigos AR. Os

ftens 1.5.1 a 1.5.4 foram obtidos da refer®ncia [111.

11
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1.5.1 0 codificador.

E um disposttivo que aceita uma sequbncia de simbolos
de informacgdo CQt) pertencentes a um alfabeto E e envia para o

canal uma gequéncia correspondente de s{mbolos (§L) pertencentes

a um alfabeto S. Cada sfmbolo e _ corresponde a uma k-upla

t
(91'62""’9h} de dfgitos binérios. A cardinalidade do alfabetlo

S também seri considerada uma poténcia de 2.

1.5.2 0 csdigo.

Seja a o vetor correspondente & I-upla (aL,az,...,ak) e
A o conjunto de todas as l-uplag. Un cédigo € 6 umas funcgio
de AY em S, S=C(a).

Se k bits entram no codificador para cada sfmbolo de
gsafda g, teremos sempre 1>=k. ‘

Sejam = 1-k. Sem = 0, teremos um cédigo de bloco. Se

m > 0O, um c&digo de treliga.
Para o cédigo de treliga, m representa a memdria do

codificador. O= sfmbolos 8 € S repregsentam formag de onda do

canal.

1.5.3 Cadigos lineares.

'l

0 conjunto de todas as l-uplas bindrias A~ , forma um

grupo comutativo em relag3o 2 soma"()",no corpo de Galoils

L
GF(2), J%m {Ai; C)). Un cédlgo & linear se:

13




1) Existe uma operagiio chamada "soma”, "+”, sob a qual o alfabeto
de gafda 5 forms um grupo ccmutativa,,sz (814},
2) C é um homomorfismo de u% em,S{ Ent3o, C(ﬂ£<:)§j} =
Cta;) + C(gj}.

Na definigdo acima, & assumido que o codificador &
invariante com o tempo. Agssim, podemos falar em “goma” de

gequencias, tanto na entrada quanto na safda.

1.5.4 Teorema.
#
Teorema 3. Para um dado valor de k, de m € de n, o conjunto de

todos os codigos lineares podem ser obtidos através de um codifi-
cador convolucional (k,n) de meméria m, seguido de uma funglo

bijetora dos n bits de safda do codificador conveolucional em §S.

E facill mostrar que se assoclamos aos simbolos do

alfabeto de safda, o ndmero binsrio correspondente acs n bits da
gafda do codiflcador convoluclional, a operaclo soma da safda & a

mesma soma "(:)” do corpo de Galois GF(2), definida para o

grupo J%L

1.5.5 Modelo do codificador £9).

E mostrado na figura 1.4. A memdria do cod!ficador

em relagZo ao i{-ésimo bit do sfmbolo e é representada por m] ,

R, v
de tal manelira que 3 my = om.
A=t

14
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fig.1.4 Meodelo do codificador ( [] representa
elementos de memérial.
A relag3do entrada-safda pode ser esgcrita da seguinte
forma: g4 = F(gﬁ'gi—T""'gt—YT)' onde T & o tempo de duragio do

sfmbolo de canal, e ¥ & o maior dos

¥ = max {mL).

mL

L
0 estado do codificador é definido como:
§t= (ngp,...,gt_xw).
Assim: 8= F(Qt,gt) e, (1.3.1)
Cpyr= 9%e 6P (1.3.2)
Codligos que sio dependentes de estados podem ser
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representados convenientemente por uma trelica £[13,121. Uma tre-
lica & uma estrutura periédica onde podemos acompanhar as tran-
slcaes (ramos) dos estadog (nés) do codificador que ocorrem
devido aos sfmbolos de entrada que Influencliam a sua meméria.

Codificar coneiste entio, em associar a cada tranglig¢io entre

pares de estados, um sfmbolo g € 5 [figura 1.5].

fig.1.5 Um exemplo de treliga e simbolos associados.
(k=1, n=2, m=m =2)

1.5.6 Decodificacgdo.

A decodificagio & feita pelo critério da Miaxima

verosimithanga [5,13].

Seja R = (51'22""'£N) uma sequé&ncia de simbolos
recebida, e S" = (g:,gg,...,gg) uma das possfvels sequ8dncias
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enviadas. 0 decodificador escolhe 5  =me:

-

PR/S™ > PIR/S’1 para todo § # k.

Definindo a diat3ncta euclidiana entre duas sequéncilas
como :
2 2
d7(X,¥> = %; a7 (%, y,)
onde d( , ) é disténcia euclidiana e
Et(zt? é um simbolo pertencente a sequéncia X(Y)
no ingtante t.

Ent3o para o AUGN a regra de decls3o acima & equivalente

& Escolha g#'se,

% i
a%@®,s < a*®,s') para todo j # k.

A demonstrag3o é sinples, e é uma extens3o da aplicacio
do critério de méxima verossimiihanga para o AUCN em sistemas n3o

codificados [10,141.

1.5.7 Evento de erro.

Consldere uma sequbncia enviada e uma outra sequéncia
qualquer do cddigoe, diferente da enviada. Se elas estio
préximas no sentido de disténcia euclidiana, um pequenc ruf{do
poderd levar o receptor a decidir por uma sequéncia diferente da
enviada. Dar vem a defini¢do de evento de srro. Considere a
figura 1.6, Se 5 é a sequéncia enviada e é.é.a pequéncia
decodificada, durante um determinado tempo S5 eug irgo divergir e
ge reencontrar vérlas vezes. Cada separacﬁm disgtinta & chamada

~de evento de erro. Geralmente 8 probabtlidade de ocorrer qual-
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quer evento de erro num Intervalo de tempo NT, tende 3 unidade

quando N tende a tnfintto [131. Ent¥o, quando nos referirmos a

probabtlidade de evento de erro, estari implfcito que esta

probabilidade & condicionada a um determinado tnstante T da
trelica, cujo estado inicial do evento de erro & correto (esta
probabilidade é também chamada probabilidade de primeiro evento

de erro [121).

* L] L] L [ ] L] L J
t t+7T t+2T ‘ t+HiT
fig.1.6 ,Eventos de erro. S & a sequbncia transmitida e

5 & a decodificada.
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1.5.8 Limitante Inferior.

A menor das dist8ncias entre todas as possiveis

sequénclias de sfmbolos do alfabeto de modulaclo, & denominada [9]

dist8ncia mfnima do céddigo, ou seja,

d” = min d%X,¥) = min 5 d%x ,y.)
A —_T— s A
X#Y X+Y k
Para relagoes sinal rufdo altas, pode-se mostrar [131],

que a probabilidade de evento de erro atinge assintoticamente, o

limitante inferior:

Pr(e) >= N(d,., ) Qldy, 720, (1.4)

Wi

onde HN{dy:, ) é © nimero médio de sequdncias com distdn-
cta dmn -

Gz’é a variancla do rufdo em cada dimene3o,

e Q(.) & a fung3o gaussiana de probabilidade de erro,

que & monotonicamente decrescente:
o

Q) = 17721 | exp(-y*/2) dy
o

Ent3do, para um determinada estrutura de meméria, maxi-

mizar esta dist3ncia minima & o0 nosso objetive no sentido de
otimlzar o desempenho do slstema codiflicado.

E iInteressante notar a analogia que h3i entre o sistema

codificado e o n¥o codificado. Assim como a dist8ncia minima da

constelac3o ndo codificada era o parfmetro f‘e}evante em relacBes

sinal rufdo altas, o dp,, serd agora o par@metro relevante do

sistema codificado,
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1.5.9 Ganho asegintétlico de codificagio.

Da equa¢Bo 1.4 podemos definir um ganho assintético de

codificagBo [2]1 como sendo a relacio:
& 2
G = dpym/do

onde d, & dist3ncia mfnima do sistema n3o codificado.
0 sistema n8o codificado pode ser visto como uma

trelica de um 885 estado cujos eventos de erros gerio erros entre

gimbolos da constelagfo nBo codificada [2]. Sendo assim, a
probabilidade de evento de erro que agora se confunde com a

probabllidade de erro de sfimbolo, atinge assintoticamente o valor
[N(do} Q(do/Zﬁ)], onde N(.), Q(.) e & tém o mesmo significado da

equacio 1.4,

1.5.10 Regras de codiflicacio.

Voltando agora a aten¢fo para a estrutura de treligs
descrita anteriormente, podemos observar que de c¢ada né da
trelica no instante t, se origina um ramo para cada sfmbolo de

entrada, que atinge um outro né correspondente ao estado do

codificador no Instante t+T.

Cada ndé deve ter 2h’ramos diverginde dele e Qh‘ramos
convergindo para ele. A estrutura de treliga & determinads pela
fungdo g(.) (equagfo 1.3.2), e a fungio f(.) (equagifo 1.3.1) nos
diz como os sfmbolos de canal s%o associados a cada ramo da

“treliga. Estsd claro que, dependendc de g(.), haversi situag¢des enm
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que dois ou mals ramos conectam 08 mesmos nags. Teremos entio,

transi¢Bes paralelas como mostra a figura 1.7 [3]. Isto permitira

a ocorré@ncia de eventos de erro de comprimento unitario.

Y,

=
N
see |

2
dpin. =4 (P)

fig.1.7 Subconjunto P de transigdes paralelas.
d(P) representa a menor dist@ncia entre sfmbolos do
subconjunto P.

Hesta situacBo, como primeira regra de codificagio,
devemos asgociar ao conjunto de ‘transi¢Bes paralelas um

subcon junto de sfmbolos do canal cuja disté@ncia minima entre eles

seja a mator possfivel.

Para eventos de erro com comprimento diferente do
unitério, obtemos uma segunda regra. Como mostra a figura 1.8
[9], eles se originam num estado inficial e apés j (j>1) instantes
dols ramos Ir3o convergir para um {nico estado. A distdncia
entre duas possf{vels sequdnclag de sf{mbolos iréd incluir os termos
d&(Pl,PZ) e dL(PS,Pé). Ent30, como segunda regra devemos asso-
ciar aos subconjuntos que se origlnam num mesmo estado ou conver-

gem para um mesmo egtado, a mator distdncla possfvel.
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P3

gt » L gt'*‘]T

pa ees P4

s 2 2
dpin. =4 (P1,P2) +eee+d (P3,P4)

f1g.1.8 Eventos de erro de comprimento diferente do unita-
rio. d{x,y) representa a menor dist3ncia entre
sfmbolos do subconjunto x e do subconjunto y.

Como terceira regra (geral em qualquer processo de

codificacio), devemos fazer com que o= simbolos de canal ocorram
com igual frequéncla e razoével regularidade e simetria.

Estas regras foram propostas por Ungerboeck [2]1, e o
método por ele proposto para alcangég-las é o particionamento do
conjunto de sinais em subconjuntos com a dist3ncla mfnima entre

sinals de um mesmo subconjunto, aumentando a cada partig3o.

1.5.11 A técntca de mapeamento por partigio em conjuntos.

Congidere a figura 1.9. A constelag3o de M sinais nao
particionada tem uma dist8ncia minima d(A). A cada nfvel da

drvore formada pela partig3c, o namero de sinais em cada subcon-

Junte & zempre duaeg vezea menor que o nimero de ginals do n{vel
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anterior. Oz subconjuntos s3%oc obtidos de tal maneira que a

cada particio a distincia mfnima intra-subconjunto (a8 menor das

distinciags entre oz sfmbolos de cada subconjunto) & cada vez

mator ( d¢(hA)Y > d(Bi)Y > d(Ci1Y > d(Di> > ... Y.
Msinais
A diAaj}
. \\\
.

/O/ \\ % g
Co Co 5] Cy {———=d{G;)
A AR
Do Da D2 Dg Y1 Dg D3 Dy |———dtD;)
Q 1 O il O 1 O 1 ¢} 1 0 il Ol 1 ¢ li
' 1 . L * - & - . 4 . b
QGO0 (1004 Clao 1100 oclo 1t olld  iHio 0001 1001 0301 1101 O3i} 3011 G111 111t

flg.1.9 Particio de uma constelagdo de M(=16) sinais.

Para as constelagdes analisadas por thhgerboeck
(AM,PS5K,QAN), existe uma simetria que faz com que todos os
subconjuntos obtidos em qualquer nivel da drvore sejam idénticos
(a menos de uma rotacio e/ou deglocamento dos eixos coordenados),
e portanto, possuam as mesmas dist8ncias mfnimas intra-subconjun-
to (naturalmente nio tem sentido falar em distincia minima intra-

subecon junto para o dltimo nfvel da arvore se o cddigo nioc contgnm
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transi¢des paralelas).

0 mapeamento binirio dos bits codificados tambére esth
{lustrado na figura 1.9. A fun¢Bo especifica que relaciona a

safda do codificador convolucional ao alfabeto de modulacfo nio é

importante. 0 que & relevante & que os subconjuntos contenhan

distdnclas minimas cada vez malores.

1.5.12. Cédigos superlineares [111].

Vamos agora descrever a propriedade de superlinearidade

para os cédligos AR.

3
Definicio. Um cédigo C é superlinear se ele & linear e ge
também é possivel assoclar a cada sfmbolo de safda g8 & 5 um

nimero real T(g), chamado peso de g8, de tal maneira que:
d(s;,8}=T(g;+ 8;7,

onde d{(s;,s;) é a dist3ncla euclidiana entre g; e s

o

Considere que assocliamos aos g{mbolos do alfabeto de

safda as n-uplas binsrias da safda do codificador conveolucional.

Portanto, a operaglo soma da safda & a soma (£ ”, ou seja,

”an o )] @ 1]
st .

Considere que o ¢odigo & guperlinear, Defina o peso
entre duas sequfnclas, T(gﬁ*(:jgﬁ), como sendo a dist@ncia
euclidiana entre as mesmas. Ou seja, o quadrado do peso entre

duas sequénclas & a soma dos quadrados dos pesos entre os
respect.ivos sfmbolos que compSem as sequbnclas.

Para cédigos lineares bingrios estamnos senpre

trabalhando com distincies de Hamming. Na referéncta {14, ,pg.85]
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mostra-se que o conjunto de dist@nclias de Hamming entre um dado

vetor do cédigo e os outros vetores do cédigo & © mesmo para
todoz o8 vetores do cédigo. Se pubstituirmos a palavra
"vetor do cédigo” por "sequéncia do cddigo”, “distSncia de
Hamming” por "distSncla euclidiana” e "peso de Hamming” pelo peso
entre sequénclas definido acima, a2 demonstracSo da refer8ncia
nos leva a concluir que o conjunto de distSncias euclidianas
entre uma dada sequéncia de sfmbolos do cédigo e as outras se-
quéncias & o mesmo para todas as sequéncias do cédigo.

Port.anto, podemog encontrar o dmivn de um cédigo
superlinear fixando uma sequéncla de referéncia, sem necessidade
de compararmos todos os possfvels pares de sequincias.

Uma maneira simples de verificarmos a superlinearidade
de um cédigo é a seguinte [111:

1., Construa uma matriz H da soma, dois a dois, entre todos os

egf{mbolos do alfabeto de safda.

2. Construa uma matriz D das dist8nclas entre todos os sfmbolos
do alfabeto de safda.

3. Compare as entradas de H e D. Se entradas iguals em H
corresponderem a entradas iguats em D, o cédigo & superlinear.

Em outras palavras, se sp 8= B+ §i’ implica em d(s 'Ej) =

d(s o cédigo & superlinear.

_‘__h)lglh)l

Como ' tinhamos mencionado, o processo de codificacio
consiste em assoclar oz simbolos do alfabeto de modulac¥o as

transi¢fes entre estados da treliga. Quando had transigdes

paralelas, apenas a menor distfncta entre dois sfmbolos qualsquer
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pertencentes a dois subconjuntos distintos de transices parale -
las, 6 que & relevante na procura do dmn de unm cédigo.
Estas disti@ncias 830 na verdade as dist3ncias mf{nimas intra-
subconjuntos de cada nfvel dsa partigio. Por exemplo
(figurai.9): d(D,,D,) = d(C,J, a(D,,D,) = d(B,), d{(D,,D;) = d(A),
etc; onde d(X,Y) 6 a menor distSncia euclidiana entre s{mbolos
pertencentes a X em relac¢io aos sfmbolos de Y e d(X) é a menor
distdncia entre os sfmbolos de X.

Degssa maneira, podemos wutilizar a definicHo de
superlinearidade descrita anteriormente, para uma trelica sen
transiq¢les paralelas em que os elementos do alfabeto de salda
serdo os subconjuntos pertencentes ao dltimo nfvel da partig3o.
Todas as consideracSes feitas para os s{mbolos de safda s3o

validas agora para os subconjuntog do idltimo nivel.

Estamos agora em condi¢Bes de mostrar que todos os
cédligos que cont@m transicBes paral%ias e tém a simetria
menclonada no ftem 1.5.11, s%o superllneares.

Sem perda de generaltidade, considere a figural.S.
Asgocie aos subconjuntos Di de fndice fmpar o peso d(A),
T(Dfmpar) = d{A). Vé para o lado esquerdo da &rvore. Retire
o bilt menos significatlvo (do fndlce) de cada subconjunto DI de

fndice par. Aszsocle aos novos subconjuntos de fndice fmpar (D

originério de D; e Dé originario de Dy }, o peso T(Dympar} =

t

d(Bo) = d(B1). Assocle a D, (orlginsrio de D, ) o peso T(Dj) =
d(Co) = d(C1). E finalmente, assocle a Do o peso T(Do) = O.
Como no GF(2) a soma de um bindrio par a um bindrio fmpar &

--sempre {mpar, e, a cada nivel da parti¢3o todos os subconjuntos
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#30 idénticos, a propriedade de superlinearidade fica estabelect-~

da. Para uma partigfio diferente da figura 1.9, uma aggoclagio

de pesos aniloga estabelecers a propriedade de superlinearidade.
Assim, a maioria dos cédigos encontrados por Ungerboeck

s30 superlineares, comoc tambdm os das constelac8es M-PSK que serj

o enfoque do nossoc trabalho.

1.5.13 A propriedade de InvariSnclia do ganho assintético.

Seja um cédigo C que contém transicBes paralelas.
0 wvalor de déﬁm é uma fung¢3io linear dos quadrados das distin-
cias intra-subconjuntos da drvore da particio:r dz(A), dlei),
szCi), etc. Adicionando-se transicles paralelas ao cédigo C ,
obtemos um cédigo C' que agora ira utilizar unma constelacB0 com
nimero mzaior de sinals. Sob a mesma regtricio de energia médla
da constelacBo, se as digtincias intra—-subconjuntos diminufrem de

F
um fator K, o dpn iré diminuir de um fator K.

Verificam-se as seguintes propriedades:
1. Se o cédigo C nBo era catastréfico [121, C' também nio sers.

2. Be C era um cédigo Stimo, no sentido de maximizar o valor de
dyim, para uma determinada configuracfo de memdria, C° tambdm sers

6timo para a mesma conflguragio de meméria [177].

3. Be a distdncta minima da constelaglo n3o codificada (de
referéncla) também diminuir do fator K citado acima, o ganho

assintético de codificaglo se mantdm inalterado.

Exemplo 1 - Os mesmos cddigos obtidos por Ungerboeck para
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congtelagtes 16-QAM e 64-QAM, podem ger utilizados com qualquer
congtel acio 2™ - QAM, m par. As constelacles QAN desta classe
de cd&digos possuem a propriedade: d(Xty = ‘VE“ d(xiwi ),
i=1,2,..., onde { representa o nfvel da 4Srvore. Se Xo
representa a constela¢fo original QAM, X, representarsi as
constelagtBes da primeira parti¢B3o: constelagBes AM-PM. Por
exemplo, se tinhamoa um cédigo para 64-QAM e adicionamos duas
linhaz de entrada n3o codificadas, obteremos um cédigo para 256-

QAM. Se d(Xo) para 256-QAM é fgual a K vezes d(Xo) para 64~-QAHN,

d(X; ) para 256 serd também K vezes d(Xi) para 64. E assim por
diante, 0 d;&n diminuirs de um fator K7,

Se Xo tinha uma energia média Em, as constelacBes X)
(AM~-PM) ter3o também energia média Em. Como a constelag3o nio
codificada de refergncta, & a8 conatelagho AM-PM sob a mesma
restri¢gio de energla, conclufmos que a dizstdncia mfinima das
mesmas, dy, & igual a d(X,). Portanto dé’ diminuirsg do mesmo

fator que dé&v

Exenplo 2 - As constelagBes M-AM possuem d{(A) igual a

a4
(12/M7-11 e d(X1) = 2 dX; 4, , 1= 1,2,... . Para M
grande, d(A) & 712 /H. Ent3o, & de se esperar que os cédlgos
obtidos por Ungerboeck para M = 16, possam ser utilizadog para

M > 16 com ganhog assintdticos bem préximos,

Exemplo 3 - Cédigos para ConstelagSes M-PSK.

Consldere agora uma parti¢3o em qﬁe o dltimo nivel da

arvore contenha os conjuntos Ci da figura 1.9. Como exigten

quatro subconjuntos, isto § o correspondente a termos 86 um dog k
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bits de entrada codificado, ou 26 uma linha de entrada com ele—

mentos de meméria. Se aplicarmos as regras de codificagido a uma
trelica de quatro estados, obteremos o cédigo mostrado na figura
1.10.

E evidente que o malor dy,/m nunca podersd exceder a
distincia entre transic¢8es paralelas d{(Ci), pols elas formam um
evento de erro de comprimento unitirio. Se o dyyn do cédigo
ndo for d(Ci1) serd fun¢3o das distincias minimas entre subconjun-
Lc# Ci, ou seja: d(A), d(Bi1). As dist8ncias d(A), d(Bi) e d{CiJ,
para o caso das constelacgfes M-PSK, correspondem as disgt3ncias
minimas das constelag®es ndo codificadas, d;¢p5Km
2 sent /1. Para M grande & vdlida a aproximagdo sen( /H) =
(. ¥ Ent3o, & de se esperar que para M = 64 obtenhamos

aproximadamente os mesmos ganhos assintéticos encontrados em £111

para H = 32 . 0 mesmo raclocinio sers valido para H = 128 en
relaco h M=64 e assim por diante. Para uma treliga de 4
estados e H=8, como dyn = d(C1) (27, néo compensaria aumentar o
nidmero de esgstados. Para M > 8 , dﬁhb = 2 &ZkBi) + dzké), e

portanto, um @aumento no mimero de estados nos leva a obter

maiores ganhos.

A Tabela 1 mosira os regultados obtidozs em (11] ats
H=32. Sem usar a aproximag¢Bo aclima nés procuramos o dmin de
cédigoe para taxas 5/6 (64-PSK) e 6/7 (126-PSK), e com memdria

m=2,3 , obtendo ganhog assintéticos aproximadanente os mesmos dos

obtidos para M = 32.
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fig.1.10

Codiftcador

e

at.ados ( ot

t+27T

convoluctional

aszsociada.

Yn
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TABELA 1
G(dR)
n 2 M =16 3276471
min /128
2 28, + 4, 3,54 3,52
3 200 + 20, 4,01 3,98
4 28y + 38, 4,44 4,40
5 34; + A, 5,13 5,12

* 8y = d2(a) 5 8 = d2(8)).
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1.6 Conclusio.

o que podemos concluir é que, ficam asaim
caracterizadas tr8s classes de cédigos AR (M-AM, M-PSK e M-QAM) ,
com simplicidade de Implementacio e razoiveis ganhos agstintétt -

cog, para diversas taxas de transmiss¥o de informagdo.

31




CAPITULO

DO s:

CONSTELACUES M-PSK CODIFICADAS:

UM ESQUEMA DE RECEPCZQO QUANTIZADA.
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2.4 Introducg3o.

No capftule um ficou caracterizada uma classe de

cédigos AR para modula¢do M-PSK com razodveis ganhos assintédticos

de codificacdo. Neste caplftulo, nds focalizamos nossa atengSo
num problema pritico da implementagiio do decodificador: a
quantizagdo das coordenadas do sinal recebido. Ao mesmo tempo,

outros aspectos do processo de decodifica¢8oc s80 anallisados.

A obtenc¢Bo analftica de curvas de desempenho para
gistemas codificados, & praticamente impossivel. Um caminho a
seguir & a obtencio destas curvas (de onde se pode inferlr ganhos
ngo assintsticos de codificacglo) através de simulacio
computacional. Nés desenvolvemos um programa de simulagio, com
o intuito de obtermos o desempenho dos dilversos esquemas de
quantizagio ana]isados.

A estimag¢io conflivel de probabilidades de erro para

valores abalxo de 10—q, iria regquerer tempos computacionals
excessivamente longos. 0 apéndice 1 descreve uma manelra de
obteng%o de limitantes superliores do desempenho, para recepgio
n3o quantizada. Estes limitantes se aproximam assintéblicamente

da curva de dezempenho real.

2.2 Implementagio do processo de decodificagHo.

A implementagio do decodificador para cdédigos de

trelicga & feita pelo Algoritmo de Viterbd [121. Como

demonstrado por {13,151, o algoritmo é uma estimacfo da sequéncla
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enviada pelo critério da méxima verozsimilhanga.

Nés aqui vamos nos ater a uma descric3o rapida do
algoritmo, como feita em [186], para podermos ressaltar as simpli-
fica¢Bes resultantes no algoritmo quando existem transic@es para-—
lelas na trelicga.

Q0 algoritmo & um processo recursgivo onde o caminho de
menor mdétrica (gsobrevivente) que chega a um né (estado?) da
trelica, num instante JT, & armazenado. Ho instante (j+1)T,
to&os os sobreviventes anteriores s3o aumentados de um ramo, onde
as métricas desses ramos dependem do vetor recebido e do sfmbolo
de canal assocliado ao ramo. As métricas dos caminhos
aumentados, que chegam a um determinado né (no instante (j+1>T),
830 comparadas, e, a menor métrlca.é entFo armazconada juntamente
com © caminho sobrevivente. 0 processo se ropete indefinidamen -
te. 0 ndmero de sobreviventes & sempre igual ao nidmero de esta-
dos da trelicga.

Sendo assim, precisamos:

1- Computar as métricas dos ramos a cada Instante.

2- Adicions-las 3s métricas dos sobreviventes.

3~ Comparar as wmdétricas destes caminhos aumentadosg, para
determinar o novo sobrevivente em cada estado,

Para o canal AWGH, estaz métricas s%o proporcionals a

&

d 2(51:,§f), onde_gi:é o vetor recebldo no instante t @_g3 & o

g#{mbolo de canal considorado.
Sem perda de generalidade, considere a constelacho

8 -PSK J& partictonada como mostra a flgura 2.1. Qualquor votor
recebidoc no plano estarsd associado a um sﬁbcandunta de gquatro

sinais mals prdximos, que inclul pelo menos um sinal  de  cada

a4




subconjunto Ci: Co, €3, Cg ou C3. N%o hj possibilidade de dotg
sinals de um mesmo subconjunto estarem contidos entre os quatro
ginais mais prdximoz simultaneamente. Podemos observar isto da
seguinte forma: para cada gubconjunto de dois sinats, tracamos a
mediatriz do segmento de reta que une os dols sinais. Cada

mediatriz define qual dos dois sinais é o malg préximo do sinal

recebido. As mediatrizes também definem sctores circulares. 0Os
quatro sinals mais préximos sorio aqueles pertencentes ao  setor
do sinal recebido & aon setores adijacentes. Como ginats congoecu -
t.ivog na circunferd&ncia pertencem a gsubconjuntos distintos, a

propriedade acima fica estabelecida.

01t

010

100
[ON ///,Efm
= (® (_oo
¢y =9 (Lo
Cp = A (10)
Cyu B (_11)
104 (7 ® o0
]
0 "
Flg.2 .1 Constelacho 8-PSK partlclonada & mapeamoent.o

binarlo.

3

Geoent.ivermos num estado da trelica, com um determinado
cominho gobrevivonte o qutsormos oxtender este caminho através de

Lramssd¢oes paralelas para outro astade postorior, aponas  a
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métrica do ramo cujo sfmbolo associado & um dos quatro sinals
mais préximoes, gor§ relevante. 0Os ramos associados h stnats nFo
proximos torfo métricas maiores e serlam portanto eliminados,

0 que podemos concluir, & que a prescnca de transicSes
paralelas, poggibllita a reducHo no processo de decodificacio,
tanto do nimero de métricas s serem computadas, quanto do ndmero
de adigfes € comparacgdes a serem feitas, Todas as conclusfSes

acima se generalizam facilmente para constelacSeos M-PSK.

2.3 0 parimotro Ro do limltante oxponenclal o a quantizaciio do

vetor reoceohido.

Uma limitagio imposta pela implementacio digital  do
decodificador ¢ a necessidade da quantizac3o das coordenadas do
vetor recebido ry. Cada coordenada serd gquantizada em um ndmoro
fintto de nfvels se o procossammntq for feito através do
multiplicactes e adigtosz digitals.

A quantizacHo de Iy, converte o canal AWGN num canal
discreto e sem memdria ( canal DMC — do  inglés: Discrete
Memoryless Channel ), com M simbolos de entrada ( a constelac3o
do codificador } e 1 > MW gimbolog de safda. Cada slimbolo de
safda estd associado a uma reglio (regifo de decisio) do ecgpaco

de sinaig; no nogno caso, o plano.

Dizemos que o decodificador faz "declsSes abruptas”, se
J = H, ou "declsBos suaves” ao J > M 1197,

Em [201, mostrou se queo a probabilidade de erro média
na decodlficagfo de uma sequéncia de L simﬁélns do canal num DHC

‘pode ger limitada por:




R L se R < Ro ,

onde H & fungBo da memdria m do codificador o da taxa do
cidigo (k/n?,

Cr 6 um fator que independe do N e 1., e,

R & a taxa de transmissio em bits por intervalo T de srfmbolo
de canal.

ra

A expregssfo para Ro & dada por [31:

I M .
Ro = -~ 1OQ.Z( min Ei [:i ﬂFYQT;;::\n(g“)JQ‘3

NDCzY J.4 /=1

onde N(.> 6 a distribuicio do alfabeto de modulac3o (2%} ¢

EJ & um don J s{mbolos do alfabeto de zafda do canal.

Rascado no argumento de que Ro & um razojvel caritério
para o projeto do um sistoma de modultac@o [211, MNassey [3)
desenvolveu um algoritmo ({terativo para definlr -se os nfvets
6timos (no sentido de maximizar Ro) de quantizagho de um DMC  com
M=2a6d3> 2.

lLee [19], generalizou o algoritmo para H > 2 sinala.
0 critério uttlizado fol o de maximizar Eo, onde Hﬁ & obtido de
Ro fazendo D(1) = 1/M (para M=2, oesta é a distribulc¢ho de proba-
bilidades que maximiza Ro). Para oste critério, o limitante
superlor deve teor Ro mubstituido por Ko e oz ainals devem sor
fgualmente provivelsn, A condigHo obtida para maximizac8o de Ro
¢ uma condi¢lo necessdrlia mas nem sempre suflciente, Ou sejo,
o algoritme pode convergir para um‘ponto de méximo que ndo aoja o
maxtmo global, 0 algoritmo & bazeado ﬁa transformacfo dan

‘regiBes 6étimas no espago de sinaiz em regles Stimas num "eapaco
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de maxima veroszssimilhanga™,

Como nds estamos Interessados em definir regiScs
de quantizagdo para uma constela¢io M-PSK, o algoritmo envolveria
o cdlculo de imndmeras integrac¢8os da fung3o de densidade de
probabilidade gaussiana bidimensional. Dependendo do numero do
s{mbolos de safda J, o asforgo computacional soria muito grande.
Hesmo assim, as reglfes de decisdo Stimas obtidas poderiam sor de
diffcil impiemenmtac¢io real. Haveria necessidade, ent3o, de

aproximi—las.

0 nosso intuito foi propor regides de facil
implemontacho préatica. Os resultados da simulaglo comprovaram

maiz uma vez que o problema da quantizagfio nfo & tHo critico:
com um ndmero reduzido de regiteos, podemos obter uma degradacio

de desempeonho muito préxima 3 da quantizacho Infinita.
2.4 Quantizacho do vetor recebido.

Como vimog anteriormente, o getor do vetor recebilido &
que doflne os quatro sinals mals préximos. Se definirmos fases
para cada osinal, por exemplo ontre 0 o 2 radfanos, o veotor
recebido genpre egtari entre as fases de dols oinala
consecutivos. Ou scja, exigtem M getores circulares id&nticos
(todoz com abortura 2% /M radiancs) om que o vator podord gor
recebido. A maneira mais convenionte de decidir qual o sotor, é

obter a fase do votor recebido. Sondo  assim, nos  paroccou
vigvel quantizar uniformemente as componentes de fase e amplitude

do vetor recebido,

Seja Qf o mimero de sub-sctores produzidos em cada setor



defintdo pelas fases do dois sinais consecutivos. Seda Qa o
mimero dc¢ andis circulares produzidos para quantizar a amplitude.
Um esquema com Qa = Qf = 4 4 mostrado na figura 2.2. A regido

thachurada na figura ¢ uma das 4x4x8 = 128 regifes de decis3o que

definem o s{mbolog do alfabcto de safda do DHC.

fig 2.2 Esquema d¢ quantizagdo Qo = f = 4.
A regifo hachurada & uma das regifies que defince  um
dog aimbolos do alfabeto de safda do DHC.
Ri ¢ Rk possuem métricas equivalentes (secdo 2.5.1)0.

A quantiza¢io t8c sgomente da componente de  fase do

P

votor  recebido, t&m  sido proposta na literatura (14,81 (g
nfveis de  limtar da componente de  amplitude s30 efctivamente

controlados  pelo circuito de Controle Butomdtico de Ganho  (CAG)

do receptor [221. D3 n{veis do limiar da componento de fase n{o
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sofrem influéncia do CAG. Sendo assim, um eaquema em que

somente a componente de fasc fosse quantizada, serla insengfvel
ao CAGC.

Sabemos que [10) num sistema M-PSK n3o codificado, as
regites de decis@o abrupta definidas por nfvels de limiar de fase
tguals a 2Wi/H, 0<=1<M, minimizam a probabilidade de erro do
sfmbolo. Em [191, mostra-se que estas regiSes tombdém s3¥o &timas
no sentido de maximizar Ro. Portanto, um esquema pritico de
declsho Buave que quantize a componente de fase do votor
recebido, parece ser um esquema conventente, o que provavelmoento
necessite de um menor ndmero de regifies de declsho para se apro-

ximar do desempenho da quantizacHo infinita.

2.5 Az métricas dos ramos.
2.5.1 MHétricas 6timas.

Como wvimos na se¢Ho 2.3 a quantizagio do vetor
recebido transformou o canal AWGN num IQHC. Relembrando
novamente o critério da moxina verossimilhanca (zecio 1.5.6),
P(R/5, ) n¥o & mais uma densidade de probabilidade, mas sim  a
probabilidade de que a sequéncia recebida seja R condicionada ao
envio da sequéncila Ek' e pode ser oxpressa por:

i, i

5 == =

P(R/S,) TN%/‘"L} .
t

onde P(g}/gz)mp(nggf) a%o as probabilidades de transiclo do

DHC (suposto Invariante com o tempo), 0<=j<J e O<=1<H.

Como a fungSo logarftmica 6 monotonicamente croncente,
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podemos evitar o uso de multiplicagBes e utilizar no algoritmo de

Viterb!l o logaritmo da probabilidade condiclonada:
log P(R/S,) = % log m;i’:/gg).

Como maximizar a oxpresshio acima & equivalente

minimizar o negativo da mosma, as métricas Stimas para
algoritmo de Viterbl ser3o: - log P(r'/gh).
Para o esquema de quantizac3o polar considerado,

probabllidades de transi¢Rlo do DHC, podem ser expressas por:

-

P(r'/s

R

onde g =(3§,s§) e R) é a regifio de decisHo do sfmbolo r.

- Q‘ -
sety = f/ (17 Ho) expl - (x-sy) + cyms-.b’z’/ﬂo 1 dxdy

a

O

ag

Fazendo wuma transformag®o para coordenadas polaraes

{mals adequadas ao esquema polar proposto):

syp)q Bsyp

P(r'/s*) = (G/T) expl —G(r’~2 r «da(0-81)+1)1 r dr 48, (2.1)

QIMF/Q QENﬁ

onde gL = (A,81), O = A27H0 = Ea/No & proporclonal a Eb/No,

8

Sup E&NF definom a reglio de declsfio Rj.

e, P&UP ’ !"‘INF: ’

Como sempre estaremos definindo Prnp ® Tagp -

roporcionalmente a "AY, odemos obgervar que as métricas Stimng
prop p q

sergdo fungfio da relacho =zinal rufdo e da localizache dap reglitos

de declinSo.

Ha um'pmntc importante a salientar, Pars og esquoemnas

de quantizac¢io propostos, o DHC resultante e suas métricas Stimas

ndo alteram a mancira de obten¢¥o dos quatro sinals relevantes no

proceszo de decodificacio. Todag ag conclusdes da secio 2.2
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continuam v&ilidaso.

Passemos agora ao problema do armazenamento dag
métricas dos ramos., Como 36 hi quatro ginals rolevantes e um
setor clircular resultante da doterminaclo dosse conjunto de
ginals mals "préximos”, somente as métricas das regites de

decizgio deste setor, relativas aog quatro ginaig, Borio

armazoenadasn. A  smimeotria dags constelcies M-PSK diminut ainda
mais o© namero de métricas a gorem armazonadag. Congsidorae
novamente um esquema com Qa=Qf=4 e obsecrve a figura 2.2, Serd

necessério armazenar apenas Ax8=32 mdétricas corroespondentos s
regites de decisho de metade (determinada pela bissctriz) do
setor. As métricas da outra metade ser3o equivalontes, Isto
serid vélido para todog os esquemas de quantizagio por decisio

suave considerados.

Para podermos minimizar o minero de bite que
reprezontario estas méiricas prociganos torna-lag nimoros
intoirqsf Para listo, pracisamoa  oscalonf-las e depols
arredonda-las. Note que o ezcalonamento das métricas n%o alteo-

ra o critério da méxima verossimilhanga (maximizar x & equivaleon-
te a maximizar Kx, K > O). 0 arrcdondamento das wmétricas

(nimero reais) irg torng-las pub-&timan.

Uma propriedade importante das métricas & que :
= Para uma doterminada rogl¥o de decin¥o, o depempenho do

aistoma somente é afotado polo conjunto de diferengaz ontre og

valores das métricas assoctiadas jquela regifo de decisfo. 0
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valor espec{fico das métricas nfio & relevante.

Isto pode ser visto da seoguinte forma:
-~ Ao compararmos duas gequbnclas qualisquer do cddigo, as mdtrican
do instante t serfo as mdtricag de uma regifo de decizs3o Ry om
rclagio 3 dois ginals da conmstelagio. Se mantivermos o diferenca
entre estas métricas, o resultade do aritdrio da méxima
verogssimi lhan¢a n3o & alterado (estamos subtralindo um mesmo fator
dos valores dag métricas das sequiinciag comparadag). Portanto,
aaa mantivermos todas as diferencas entre as métricas de Ry, o
descmpoenho do gistema nSo nord altorado.

Esta propriedade & uma generalizaclo da  propriedade
degerita em [23] para uma constelaglo unidimensional 2-PSK.

Vamos continuar agora com o exemplo do eRquUeEnn
Qa=0Qf=4 (figura 2.2). A figura 2.3 mostra as métricasr Htimas
para uma rclagho sinal rufdo de 5403 o um espacamento ontre os
limiares de amplitude igual a 0,4 (A =1 na equagio 2.1>. As
métricas com relagfo aos sfimbolos €y 0 Cpyg s%0  equivalentes.
Suponha que quizészomos utilizar aponas 5 bits para represontar
estas métricas. 0 primciro pagse & escalong lag de mancira que
ne  arredondarmos  as métricas escalonadas, og namerosz  inteiros

obtidog pessam se diferencliar proporclonalmente acs mimeros reals

das métricas Glimas, Por oxemplo: podomos multiplicar por  um
fator de 10 ¢ arredondar congiderando a primelira casa decimal, O
segundo passo €& aplicar a propriedade descrita acima. L

finalmente um tercelro passo serla associar aos Intelros obtidos

que ultrapassem 5 bits para sua representagho, o valor 31. Do
seguirmos estes passos obtemos a tabola de métricas mostrada na

"figura 2.4. Nas simulamos este esgquema para um cé&digo 0 PSK com
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S {MBOLO: Ci-i
Qa
00 o1 10 11
Qf
Q0 33,4942 2,6783 2,7621 3, 6402
01 33,7501 3,2225 3,5947 4,77914
10 4,0371 3,8044 14,5050 £,0397
11 44,3139 4,3%959 5,4570 7,3757
STHBOLO: Ci
Ja
00 01 10 11
Qr
00 2,8757 1,4124 0,8700 11,0080
01 2,9431 1,5500 1,0737 1,3621
10 33,0742 11,8178 1,4712 1,8959
11 33,2615 2,2011 2,0431 2,66061
fig. 2.3 Métricas Stimas: — log “,P(Qf/gé}
ga = Qf Fopagcamento - entre  limiaresn
amplitudo: 0,4. Rolag¢¥o sinal rufdo Eb/No
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SIHBOLO:  C;
\\\\?a
o0 01 10 11
ar
00 £ 13 19 25
01 3 16 25 31
10 11 22 a1 a1
11 14 30 a1 eS|
STHROLO: C}:
Qa
_W 00 01 10 11
Qf
OQ O 0 O O
01 0 O O (8]
16 2 2 4 5
11 4 8 i1 16
fig., 2.4 Métricas sub-dtimas para o caso da figura 2.3.
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memdria m=2, utilizando 5 bits para representacio das métricas. A
degradagio do desempenho, om rela¢lo 3z métricas Stimaso, se
mostrou degprerzfvel . Fsote resultado concorda com repultados
anteriores para cédigos' convalucionals bindrios que utilizom
modul acSo 2-PSK  [23,22]. Az curvag da simulac3o sorio

aprecentadas na seg¢io 2.7.

Finalmente, convédm lembrar a Iinflufincia do mimero de
bitse das mdétricas dos ramos no mimero de bits necessirios para
armazenar as sequénclas pobreviventeg no algortitmo de Viterbl.
fe a cada instante o estado de menor matrica & levade a  ter
métrica =zero (e o3 outros estados sfo normalizados na mosma
propor¢so), o nuamero de bits necossirios para  armazonar um
sobrevivente n%o excede m x M(Rj), ondo m ¢ a momdria do cé&digo e
M{Rj)> & a malor métrica (inteira)d assoglada a um ramo [14,231].
Daf a importincia da minimizacio do ndmero de bits das métricas
dos ramos (apesar de que, quasec pempre, pode se diminuir o valor

do namero de btttz que armazcenam um sobrevivonte para um valor bon

abalxo de m »x M(RGY [23]),

2.5.2 Métricas quant izadam.

Ha duas desvantagens no ugo deo métricas Stimas [23]:
1) Elas necessitam do conhecimento das - probabilidades de
transicfio do canal,
2) Elas 830 dependentes da relaglo sinsd rﬁfd&.

Para o AWGH, ag mStricap Stimas 8o obtldas da
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exXprossac:

Z 2 Y
AR, 5,) = 2 d(r,, s,

£ © et
e L 2 M P
onde d (r;,s5.) = |rgl -2 rp.ap + (3l
Como o valor de Lﬁtf , & o mesmo para qualqueor sequén-
ol a Eﬁz' e todos og sinais tem megma energia, Lgi]z’n Eo, ag

métricas depender@io apenas dos termos dos produtos internos:

gt.$£ = Ift‘ cos(8r-B1), onde Br 4 a componente de fasec de ry e

Bl ¢ a fase do zinal congidorado.

Agsim sendo, podemos definir uma métrica quantizada, em

fun¢@o das componentes de fase e amplitude de r . Definiremos
um raio médio e um Sngulo medio, Isto ;:

rd o (rp+ rp, 072, 0 <= < Qa, e

M g B+l ' v

8™ = (Bn + 8 _,)/2, 0 <=n < QFf.

M myd

Como mostra a figura 2.5, fz. ?ﬂfi‘ 8n, Bm.r, olo o
raios e Sngulos que dofinem uma dada regifo do decisto. Aspumi -
moz: r, = g oy + lﬁr, ondo [Xr é o oopagamonto ontre os limlares
Ga, @

de decisfo da componente de amplitudo. Ent3o, asgociamos a cada

regifio de decisfo uma métrica em funcgBo do ralo e Bngulo médion:

1

(QM) 8t
I‘M COn M""‘ H ’

onde 681 & a fase do sinal considerado.

Todas asz  consideragdes feltasn na pegfo 2.5.1 para  asg

matricas Stimas, continuam vilidas para as métricas quantizadas
propostas,

No ap&ndice 2, nés descrevemos gimulagfes feltas para o

cddigo B8-PSK (m=2), utilizando métricas quanéizadaﬂ. Ho capftule

"3, nds descrevemos reogsultados obtidos para o canal de gatédlite
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com a utilizagTo de métricas quantizadas.

fig. 2.5 Definigio do rato médio e do dngulo médio.
Qa = Qf = 4. P o P' poospuenm métrican

equlvalonton.

2.6 Congideracdes mobre o programa de simulacio.

A figura 2.6 mogtra a representagdo, em diagroma de
blocos, do programa de simulagiic computacional quo avalia o
desempenho dos csquemas de quantizag¢io propostos.

Os blocog deo pré-processamento, gquantizagfo, associagho
de métricas e algoritmo deo Vitorbl famom o papel do docodificador

da figura 1.2. A pubrotina que gimula o algoritmoe fol escrita
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baseada em idé&ias contidas em [241.
Iremos nags secbes que se gegucnm, fazer congideragdes

sobre os diversog blocon.

FQNTE  DE
SIMBOLOS DE
INFORMAGAO

L1

CODIFICADOR (e, ¢}

FONTE DE RUIDO
AWGN res+n

L1

PRE - PROCESSAMENTO

|

QUANTIZADOR {fﬂ

|

ASSOGIACAD
DE METRICAS

MisPy]

ALGORITMO DE VITERB!

le

ESTIMACAO DE Py

fig. 2.6 Diagrama de blocos do programa de simulagBo.

2.6.1 Estimagio da probabilidade de arro de bit.

Atd agora néa ut.ilizamos dois conceitos de
probabilidade de erro: probabilidade de erro de sgequfinclia, no
critério da méxima verossimilhanga; e, probabilidade de ovento de

erro, na procura dos cddigos AR dtimos.

A probabilidade de erro de bit & definida como o mimoro

49




de bits em erro numa dada pequéncia de bite de informac3o
‘recebida, normalizado pelo mimero total de bite da scquéncia
£143. A probabilidade de erro de bit & geralmente escolhida

como a medida de desemponho de um cédigo.

2.6.1.1 Intervalos de Confianca.

A obtencgio de uma estimativa da probabiii&ado der  erro
de. bit, & feita pela contagom dos  errosm que ocorreram ao
compararmos a scquéncia recebida com a enviada.

Se X1 & uma varigvel aleatdria que  assume ©  valor
unitario quando ocorre um erro, e o valor nule caso contririo, a
probabilidade de erro do bit & estimada pela razjo

A RN

P =2 Xi/kN,
i=4
onde N é& o nGmero do sfmbolos de Informagho transmitidos, o

k & o nidmero de bits de informacho por simbolo.

Suponha que o siatema nfo & codificado o que assumimos
um mapcamonto GCray. Para relagBes zinal rufdo altas, a cada orro
de sf{mbolo corresponder$§ aproximadamente um erro de bit . Entfo,
podemos escrever: Pb ¥ Pa/k, onde Po & a probabillidade de erro de
gfmbolo. Podemos considorar que a egtimativa Pb tord uma dig -
tribuigdeo binomtal deo média Pb o varifncia (%; = Pb(1-Pbis/kH.

&
Poder famos perguntar: Qual a probabllidade de que

!Pb - Pb[ scja menor ou igual o um vPb 7
SJabemos do Teorema Contral do Limite [25] que,

[P~ Pb) YkN'/65 1 tende a uma densidade de  probabilidade
b .
gausslana, com médla zoro e varlfncia unitéria, quando N tonde a

"infinito. Aaoim,
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pc!ﬁ%-u pb] <= vPb} T 1 — 2 Q(b) = a ,

onde, P{ ) denota probabilidade, b = vPb/%} , o, QC.Y % a
fung@o gaussiana de probablilidado de aorro. ’

Dizemos que [{(1-v)Pb, (1+v}Pbl 4 um intervalo de (100a)¥%
de conflanga [25]. Por oxoemplo: para l”b=10'Ll , 90% de
confianga e kN = 200.000, v serd aproximadamcnte 0,4,

Por outro lado, quando a transmlizsfo & codificada a
distribuicdo dos erros ira dopondor da densidade de probabilidade
conjunta do rurdo.e das sequfncias particulares de simbolon.
Fica diffcii agora definir um Intervalo de conflianga. 0
critorio adotado fol o de observar o valor de ﬁ% a cada N=20.000
s{mbolozn de canal., O resultados dap primciras simulac8es mos—
traram que para N prdximo do 100.000 o valor de 5% ndo varia o
seu primelro dfgito significativo. A regifo de probabiilidades

d < Pb £ 10-“q.‘ Nio foram vorificados

observadas fol de 10
resultados Inconsistentes 8 medida que pontos daz curvas om
rela¢6¢3 aginal rufdo mals baixas eram estimados.

Vale resaaltar gquc em gimulagBo eatamnosn sonpre

ut.llizando rotinas pseudo-aleatdériass de rufdo. F proctso,

fnicltalmente, conhecor a precisho destas rotinan,

2.6.2 Fonte de_sfmbo!os de informactio e Fonte do rufdo.

Para a obtonclo dos sfmbolos de Informac%o, utililzamos
a fungio fntrinseca RAN(X) (FORTRAN do sistoma DEC-10 Digital)

que gera mimeros psecudo-aleatdrios reais uniformemente digtri-




bufdoa no intervalo (0,1). Através de uma transformagio, pode-
mos obter ndmeros inteiros num intervalo quaiquer [A,DBl.

A geragdo do rufdo fol feita, para as curvaa 8-PSK,
atravds da subrotina GAUSS (Biblioteca IBM FORTRAN), que  gora
amostras de uma densidade de probabilidade gaugsiana, Ecta
subrotina bascia-se no Teoroma Central do Limite, uttiizando
amostras da fungio RAN(XY. Posteriormente (H=1€ e« 32), uti-—
l1zamos a spubrotina GGNML (Blibioteca IMSL-FORTRANY para o
g@racﬁo do rufdo. Os reogultados de simulagRo dos siastomas niio
codificados sBo apresentados nas figuras 2.7a, 2.7b o 2.7c. A
subrotina GGNML demonstrou uma precisfo melhor em relagdes =zinal
rufdo mals altas, As curvas teéricas das constolacesz nBo

codificadas foram obtidas em [26].

2.6.3 Pré- processamento.

E o estigio que transforma as coordenadasg retangulares
do vetor recebido r em coordenadas polares gém(ﬁ,e), e determinn
o conjunto {gp } que contom oz quatro sminals mals préximon (sogho

2.2).

2.6.4 Juantizador e associagio das métricag.

O quént!zador define a regifo de decisdo do wvetor

reccbido gg . 0 némero de regites de decls@ho dopondord de QUa e

QFf . Se a simulagBo for com receopgfo nido quantizada (Qa=QFf=00 ),

p

gQ#gg. A apgoclagho das métricas (Mig )} & fetta através do uma
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tabela de quantizagio como descrito na sec¢io 2.5.

2.6.5 Algoritmo de Viterbi.
2.6.5.1 Estado inicial do decodificador.

0 algoritmo de Viterbi pode ser inictado sem
conhecimento prévio do estado Inicial do codificador. Podemos,
ent8o, associar a todos og estados uma métrica de valor nulo.
No (nicio, durante virios ramos, o desempenho do algoritmo n3o

sera satisfatdério. Depois de alguns ramos (um miltiplo pe-
queno do tamanho m da memdria), o caminho correto ird passar a
ter a menor métrica [14]. Para efeito de simulacio, preferimos
fazer com que o estado inicial fosse conhecido. Isto é obtido

se flzermos a métrica inicial do estado conhecido Igual a zero e

ag maétricas dosg outros estados um valor ”infintto”.

2.6.5.2 Comprimento de Decodificacdo (CD).

Um caminho na treli¢a que divergiu do caminho correto,
ira acumular uma métrica em relagBo ao mesmo, que aumenta com o©
aumento do nidmero de ramos divergentes. Ao converglr novamente

com © caminho correto, um caminho que divergiu durante muitos
ramos, ter& uma probabillidade pequena de ter uma métrica menor
que a do caminho correto.  Ent%o, existe uma grande probabili-
dade de que todos os sobreviventes no instante t, passem pelos
mesmos nés até um Instante L-JT, se J for escolhido de maneira

suf icientemente grande. Simulégaes tém ﬁogtrado {22,171, que um
valor de J, chamado de comprimento de d@coéi?icacﬁo (CIH), de 5-6

vezes o tamanho da meméria total do codificador, apresenta un
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cfelto desprezfvel no desempenho do cédigo.

Sendo asaim, a cada novo conjunto de k bits que entram
no codificador, nés fazemos uma decis3o zobre os kK bits que
entraram CD ramos anteriormente. A decis3o zobre eptes k' bits
pode seor feita usando-ze vérios critérios [173]. Podemos decidir
pelo conjunto de bita que o0H0 matloria entre todos oo ectadog, ou
escolher arbitrariamente qualquer estado, ou ainda escolhor og
bite pertencontes azo sobrevivente de menor métrica.

0 programa do simulagBo desenvolvido tem capacldade
para podermos vartar o comprimonto de decodificacio o observar o
seu efelto na degradagio do desempenho. 0 critério de decisBo
utilitzado fot o de escolher oz bite inteials do camlnho
sobrevivente de menor mdétrica. Se houver igualdade entre as
métricag, descartamog um dos sobreviventes de mancira a semnpre

conservar o obtido na comparag¢fo anterior.

I3

2.7 Resultados da simulacio.

Todas as simulacfes foram feitas para cddigos com
mensSria mo2.

Para o cago da constelagio 8-PSK codificada, o ganhe
aspintdtico de codificacio & de aproximadamente 3  dB. Para
constelagfes com M > 8, o ganho & de aproximadamconte a,s dn

{tabela 1, cap{iuio um)l .

2.7.1 A constelag¢io 8-PSK.
A figura 2.8 mostrs a variagio do desemponho como
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funcio do comprimento de decodificac3o para um esquema de recep:

¢3o n3o quantizada (denotaremos cste csquema por Q = 00 ), 0
que podemos obgorvar na figura ¢ uma "lci de diminuicgio do
retorno” (181, Isto 4, a cada aumento de 4 ramos no comprimento

s

de decodificagdo, o ganho adicional em dD & cada vez menor (de 12

para 16, ¥ 0,2 dD; de 16 para 20, £ 0,05 4p». NHés fixamos,
ent3o, o comprimento de decodificagio em 20 para todoas asg

simul agfes posteriores. 0 resultado obtido para CD=12 cgtd enm

coﬁcordﬁncia com © resultado da referdncta (27,

2.7.1.1 Quantizagio da componente de fase do vetor recebido.

A figura 2.9 mostra a variac3o do desempenho como
fungBdo da quantizaglo da componento de fase (Qa=l, QFf=2,4,8,16).
0 csquema com Qo=1 e Qf=2 (que define J=2M regifScs de decinfo)

tem uma degradagBo monor que 0,9 dB em rolacfo d Q=0 (Pb=10"2 ).

Novamente aqui obscrvamos uma loil de "diminuiclo do rotorno.
Para Pb = 10"3 »  © csquema com Ua=l e {f=4 tem uma degradagHo

menor que 0,5 dB om relacho a Q= ; o o asquemna com Qaz=l o QF=8,
menor que 0,4 dB. Un esquema com QFf=16 nos traz um ganho

adicional meonor que 0,1 dB.

2.7.1.2 Quantjzacﬁo dan  componcntes de fase e amplitude do

vobtor recobido.

Ao propor um esquema que qQuantize uniformemente a
ampl itude do vetor reccbido, uma quest3o a sor respondida & sobre
o ogpagamonto entre oo limlares de docliofo ‘ do amplitudoe, Ar.

" Para um dado esquoma, qual gord o espagamento &timo, no sontido
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de minimizar a probabilidade de orro ?

As curvas das figuras 2.10a (para um egsquema  com
Qa=Qf=2)>, 2.10b (Qa=Qf=4), 2.10c (Qa=2,Qf =) o 2.10.d
(Qa=4,0r=8>), reppondem a epta questdo, Todan foram obtidas
para um valor de Eb/No = 5 dB, o quec corresponde a uma regiiio de
probabilidades em torno de 10~ 2,

Como tinhamos mencionado na se¢fo 2.4, o CAG do recaptor

controla a precis3o dog limiares de decigfo da componente deo
amﬁkitudc. 0 cfeito dc uma imprecisfo do sinal de CAG 6 o cqui-
valente a uma variacfo no valor do Ar. Se rp er., , gHo doin

r-. S0 re. = KiA o

Ilimiarea conscecutivos, ontfio, Ar = Tppg — 7

rk%L= KL+iA’ uma varlagdo perccentual no valor de A, corrasponde o
uma meoma variag¢io percentual no valor de Ar.
0 que podemos inferir por observagio das figuras 2.10,
€& que og eosquemas nlo pouco genzfvels ao CAG  do recoptor, g
valor da probabilidade de orro mfinima ¢ praticamente  Inalterado
para uma varlagfo de 25X do CAG no esquoma Qa=4, QFf=8. 0 mosmo
acontece para um esquema Qa=Qf=4, Para um esquema Qo=2, QF=0 a
varfagio ¢ do 23% (cotamos considerando Ar = 0,65 como sendo o
ponto de operagio). E finalmente, o esquems Qa=@Qf=2 suporta
11% de vartacho no CAC.
A robustez do desempenho dos caquemasn deo

quantizagie polar, em relagio b uma variacho no CAG, concorda con

resultados obtidos om [22] para uma dimonse, o om [7] para duaz
dimensBoes, quando fol | utilizado um osquema do quantizaclo das
componcnctes  de fase ¢ quadratura (coordenadas retangularces)  do

vetor recebldo.

A figura 2.11 mosira os resultados dos simulagBen para

61




£ OLNBWYIVLER
1 [ 2't £ o't &0 80 e o0 o o o
T T T T T T 7 T T T T T
-1
-9
eQl 2 B4
g
1]
03+ A9
CEXI L) 1,
apg=°N/93
NSd -~ 8§

[ Gf x )
P

BWERICAMPY

ReLio

HAL

b
[

ENER

¥
T,

“ g

b i

i

E

ki
§




1Y O1NIMviIvdsH

60 "+ t'o X3 g'c *'0 £‘o 20 10
] 1 { T T i 3 I 1
~ ¥
Q0712 ‘Bid : .
-2
%
i
0g= 40
. #ato="p
—»
arg «°n/%3
A5d -8
(.01 %)

g2




53 & -PSK
%107 i
anz,qug
Ep/Ng e BdB
CD =20

Py

Fig 2.10¢

1 L . |
0.3 O o5 0,8 5,7 o8

ESPACAMENTO B¢




(X 160)

8~ PSK
06'4.(2,'8
3 cD=20
Ep/No= 5dB
Py
21
Fig. 2.104d
1
i 1 I i I i
o,t 0,3 0,4 0,8 o, 8 0,7

ESPACAMENTO br



1 -

B i

EIGEEE AR -
by S -
. A Z H

i gny: on

il

IR

v

feid

.

Ep /Ny 4B

BRI |G



os valores de Ar étimos. Aqui podcmos obgervar que o egsquema
com Qa=4 ¢ Qf=8 tem um dcoempenho multo préximo da quantizacgio

Infinita (degradaq¢do monor que 0,05 4dB).

A figura 2.12 faz uma comparag¢io dc alguns dos esquemas

dogcritos antoriormente. A curva teoérica do sistoma 4-PSK nfHo
codificado [26] também & mostrada na figura. Podemos agora tor

uma idola dos ganhog nao assintéticos de codificaglo.
Hé-aspectos importantes a salientar: a) 0O ocsquema com Qa=1 ¢
gr=8, que define 8 regides de decis3o por smetor, toem uma degra-
dacHo sempre menor que 0,4 dB em relagfo a Q=@ . b) O esguema
Qa=0f=4, quc define 16 regifces por setor, t.em degradaoaglo mempro
menor que 0,25 dB. Ou oeja, o ganho adiclonal & deo apenag 0,15
dBd. ¢} O cosquema com 32 regl@es de regides de decisfio por sctor

(Qa=4,Qf=8 -~ figura 2.11) tem um ganho adiclonal préximo de 0,1

dB. )

Numa situagio prdtica, uma dceccigfo sobre qual o
coquema  a  ger utilizado, deverd levar em conta fatoregs como:
ganho dec codificagio almejado, complexidade de implementacHo,
crros  de  implemeontagio dos circuitos (principalmente corros  na

detegfio da fase da portadora) do receptor.
2.7.1.73 Um epquema de decisio abrupta.

A figura 2.13 mositrs as regi@es do decisio abrupta
6timas (no gentldo de maximizar o valor do pardmotro oxponenclal

Rod. Rj representa a reoglBo deo decisBo assoctada ao sinal  j.
DRj repreoosenta o gotor dofintido polo limiar do docisfio inforior

(s diretta”) do Rj e a bigsetriz do Sngule que  define Rj. O
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Limiar de decisdo

ER, /,/Rl
e
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filg.2.13 RegtiBes 6timas de decis3o abrupta.
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mesmo ¢ vdlido para ERj om rclag3o ao  limiar auperior ("3
coquerda”).

Neste eosmquema, seriam neccosgarios apenas 3 bits para
defini¢do das 8 rogiBos (uma constolacio 2”LmPSK noecegsita de n
bitog). Como poderfamos doscobrir os quatro sinals malsn préxi -
moa ? Por oxecmplo, se o vetor r € Ry, o5 quatro sinals sorfo:
7,0,1 ¢ 2, ser £ DRy; ou, 0,1,2 0 3, sor ¢ ERy .

A probabilidade de r € DRj & dada por:

M-1 M-1
P(r ¢ DRy = 2. P(r €& DR;,8;) = (1/1) ‘Za P(r € DR;/s;).
A=0 A=

Mas, pela simetria da constelaclo ¢ da deonsidade do
rufdo, csta probabilidade indepeonde do . Polas meosmas raztos,
conclufmos quo: P{r € ERj> & itgual a P(r € DRj) o também
independe de J.

Portante, P(r € Rj) = P(r g DRjY + Pir £ FRj) =
2 P(r & DRj), ou smeja: Pir € DRJI=P(r & Fnj)m (172 P(r & RJY.

Agora podemos regponder a gquestio: Qua! a
probkabllidade de que r & ERj (DRj?, se conhecomos o fato do quo
r £ Rj 7

Utilizando ¢ resultado anterior:

Plre ERJ/r ¢ RJY = P(r€ RY, r€ ERJI/P(r € Rj) =

= P(r € ERjY/P(r & RJ) = 1/2 = P(r € DRj/r & RJ).

Ent3o, wuma ostratégia para docidir quais og guatro
Sinals mals proximos gsoria: supor gempre que r € ERj. Em média,
cstar {amos acmrtando.SO% dag vezog.

A conclusfo do pardgrafo anterior sugere apenag  uma

- estratdgla para decidir sobre oo quatro oinais maig préximon. G
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deosempenho de um  osquema de decisHo abrupta utilizando osta
ootratégia, poder§ sor obtido através de aimul agHo. I do so
esperar que este desempenho seja infelor ao do oaquema do decisfo

suave com J = 2M regiBes de decisio (Qa=1,Qf=2 — secho 2.7.1.1).

2.7.2 A constelacfo 16-PSK.

A figura 2.14 mostra a variaclo do degempenho como

fﬁncﬁo do comprimonto deo docodificacHo para um cgquoma do

recep¢do nido quantizada. A degradag3o do desompenho do
um coquema com CD = 16 & desprezfvel em relacio ao ecsquoema com CD
= 20, Mosmo assim, nés optamos por fixar o comprimento do
decodificagHo om 20 para todas a5 simulac8cs rcalizadas
posteriormente (quantizagio da componente de fase). Da
flgura, podo—oe inferir uma ganho de codificagio de
aproximadamente 1,9 dB para Ph = 10~”q; Para Pb = 10“‘5 ,

uma extrapolagio da curva de simulacio demonstra um ganho de 2,5

dn.
2.7.2.1 Quantizacio da componencte de fase do vetor recebido.

A filgura 2.15 mostra a variacio do degempenho como
fungdo da compononte do fasc (Qa = 1, QFf = 2,4,0). Para Pb =

il

10’”3, o czquema com Ua = 1 o QF 2 tem uma degradagio menor quo
0,7 dB om reolac%o % Q = O » onquanto que o osqueoma com Qa =1 e
QFfF = 1 tom uma degradagio do 0,2 db. Para o meamo valor do

Pb, o esquema com Qa = 1 ¢ Qf = 8 tem uma dogradacBo de 0,1 dD om

relacio 2 Q = O
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E interessante fazor uma compara¢do com o csquenma

'Qa = 1,Qf = 16 para a constelagio 8-PSK. Como vimos na sogSo
2.7.1.1 para o ctdigo 8-PSK, esto  osquoma  aproascontou  uma
degradagio menor que 0,4 dD em relag3o 3 Q@ = ¢D . Ambogs oo

esquemas (Qf =16 para O-PSK e Qf=8 para 16-PSK), definem 128
regidon de decisfo. Isto mootra que a capacidade de corroc3io
do orros ¢ dopendonto da ostrutura do cédigo utilizado. Néo
conjocturarfamos que um aumento no comprimento de docodificacio
utilizado para o cédigo 8-PSK, tornaria o dosompenho um pouco

mats préximo do desempenho com quantizacSo infinita.

2.8 Conclugio.

Na refer&ncia I71, védrios cédigos poara a constelacfo 8-
PSK  foram sgimuladog (inclusive o cddigo com memdria m = 2
doscrito noste trabalho), utilizandojﬂo uma quantizac¢io dag
coordenadas retangulares do vetor recebide: componentes deo fase o
guadratura do sinal. Com 5 bits para cada componente de
fase/quadratura, o desomponho se mostrou prabticamente o mosmo da
recepgdo nio quantizada. Podemos fazer uma comparaclo com o
eoquema Qo = 4 © Qf = 0 (gscglo 2.7.1.2), que tambdm demonstrou
uma degradagfo deo desempenho desprezivel om relacio 3 recoepeio
nio quantizada. Sc¢  considerarmon 3 bite adiclionaix
necegsdrios  para determinagfeo do sctor do  vetor recebido, unm
total de 8 (=2 + 3 + 3) bite foram utilizados. Isto nog  dé4
uma eoconomia de 20% (B8 com 10) no nimoro total de bits. Em
termos do ndmero total de rogiSos de decisto (que ot d

‘dirctamente relacionado com a comploxidade de armazenamonto doo
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métricaz) a redugio &€ significativa: de 1024 (;Eio ) regides para
256 (=28) regises.

Para a classe deo cédigos considerada, cgtamos sompro
dcterminando quatro sinais mails  prédximos. A obtcongdo da

componcente de fase do vetor receblido é utilizada na determinagho

doegteon ginailgo. Ar cimulacdea domonstroaram a viabtlidaade da
quantiza¢ic da componente de fago. Portanto, um ecgquoma do

quantiza¢io polar parece ger o mais apropriado para sistomas de

modul acio M-PSK codificada.
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APENDICE 1&:

LIMITANTES SUPERIORES E A PROCURA DO dmin

A refergncta [45] descrove um método de obtongho  deo
limitantes gsuperiores para o desompenho do algoritmo de Viterbi
num contexto geral de detec3o/cotimacHo. A referéncia [93
utiliza cote método para os cddigos AR. .0 mét.odo & uma gonora-
Iiéacﬁo dog limitantes obtidog atravésn da definig¢Ho da funcBo de
transferfncia do cédigo, como foi descrito em [12) para cddigos
convolucionais bingrios. Por isso mesmo, o mdtodo 4 denominado
fungio do transfoerdncia goeneralizada,

A propricdade de fechamento (primeira propricdade de um

grupo) dos cédigos convolucionais binsrios que utilizam métrica
de Hamming, osimplifica a obtong¥o do limitante. Podomons fixar
uma detorminada soquéncia tranomitida, e através dela calcular o
limftanto. 0 diagrama dc estados possuira QMLostados, ondo m &
a memdSria do cédigo. Para cédigos AR, nom sompro ¢ possfvel se
fixar uma seoquéncia transmitida. Quando todas as possivels
sequénclas  transmitidas s¥o constderadas, hf a necossidade  de
definir um diagranma de‘”ﬂuperwomtados” [451. Este diagrama

passa a tor (2“)2 super-estadog.

Congidere a figura 1.2 do capftulo um. Scja d(gt*ﬁt}
uma modida do distorgdo ontro og simbolos de informag¥o gy © ﬁt.
Se quiscrmos que E( d(gt,gt) } represente a probabilidade de orro
de bit mddia no instante t, e, gendo ¢ um simbolo que contem doigm

bitgs, devemos utilizar a soguinte tabeia para o valor de

d( . E
Se St
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N 00 ot 10 11
00 0 1/2 1/2 1
01 1/2 ) 1 172
10 1/2 1 0 1/2
11 1 172 1/2 o
4
Em (451 mostra-sc quec E{ d(vi,ﬁ Y / u ., a distorcio
m¢dla, no instante t, condicionada ao onvio do uma sequ@ncia de
sfmbolos de canal gf, & indopendeonte do t e pode ser limitada
por:
o i-{
E( d(etpﬁt)/u ) <= > [ 2{ dig,,8;)] TT'ch?L,gL> (A.1)

J=1 5(03/s" w) D

ondc:
@ - g/ N
~ D(F, .t = cxp(—-}sfnm EL\ /8067 ).

—~ (<& a varisncia do rufdo om cada dimenoSo.

C £
5

- §fEO,J3 ¢ uma subscquéncia da sequbncia S enviada, desde o
nstante O ao instante j ( (j-1) gimbolos transmitidos ).

“'SiO,J(QLEO,jJ) é o conjunto de todos om possiveis cveontos do

orro que comegam no instante 0 (o ingtante inicial) o terminam no

instante j:

o A
£00,4/5%10,31) = ( 810,47 : @g,wﬂ- # (07,

Oy, 0 <t < g )

( § denotando o estado do codificador)

Note que a oxpressBo aclma inclue todas as  transtcdosn

paralclan, 0 éonJunto S(O,l/ﬁfﬁo,ll) inclue todes oz ovontoo de

erro dc comprimento unitério.

Nés nogo perguntaomog quais geriam as condi¢en no cadigo

AR considerado, para que o limitoante da oquag3o A1 indepondensco
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da scquéncia conviada S84, S o cédigo & tinecar (seclo

1.5.3), o conjunto de distorg8es deo uma sequéncia_ﬁb,
J-4

(gﬁ d‘&L’EL)}' independe da sequfncia enviada. Se  agsociamos
=0

aos ofmbolos do alfabeto de modulagFo, um grupo gque contem a pomn

" (:)", como fizemos na secfo 1.5.4, o csdigo AR teord a  meomno

propricdade dos cédigos convolucionals binjrios: o conjunte de
digst3ncias dc Hamming cm termos do bitg do informa¢3o (o conjunto

de. distor¢des), indcpende da scqubncia enviada [467.

Resta saber se o conjunto dos termos (;ﬁi D(gn,gﬁl)},
também 1ir4d independer da soquéncia enviada. _Para codigos
convoluclionais com métrica de Hamming, isto ocorre. Para
cédigos AR, a condig¢Ho suficiente é a superlinecaridade (soc¥o
1.5.12),

Voltando A& coquac3o A.1, a distorcio mdédia nio
condicionada serd entBo dada por:

) /Vg; } (A.2)

= { (e, 8,0 ) = 1) E{ d
EC d(e,, 84 ) {L q dle,,8,

onde q(.) & a distribuicfo de probabilidades das posalvels

soquénclias transmitidags.

Vamos scporar alguns tormos da equacio A.l. Congidere
oz goguintos conjuntos;:
1. S(O,l(gLEO,lj) . o conjunto do oventos de erro  de
comprimonto unitario.
2. S'(O,J{&%[O,J3), J > 1, o conjunto de c&cntos de erro cuja
digt@ncia cuclidtana ) subsaquﬁnciawggEO,JJ, ¢ a monor possivel

dontre  cada conjunto de coventos de erro deofinido por uma gubnso-
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quéncia de csgtadosz, ou seoja:

A

el A g
{ 510,40 ﬂg;:_u@:,,g’j..—:m@},g#mé"t,o <t < g s

gtO,J3 4 o cvente de orro de monor

S'(0,j/8%10, 41

distsncia 3.
J— a
3. 5¢0,,3/5%0,31) =
a5 (=4 <
= 5(0,,j/5*10,§1) ~ 5¢0,1/5"%10,11) ~ s8¢0, 4/8%10, 341,

© conjunto de eventos de erro restantes.

o
Congidere quc o conjunto S(O,l(&bto,lﬂ} pesaul o mosmo
J-1 o
conjunto de termos ( D(gn,gL)) para qualquer sequéncta S% .
#=0
Isto acontecce para as constelagBes consideradas no capftulo um.

Ora, para uma relag%o sinal rufdo alta, os tormos da oquagfo A.1

@
corrospondentoes a S(O,J{QL[O,JB} serdo desproziveis. Into pode
sor visto da scguinte maneira: Constdere um conjunto de even—
tos de erro definido por uma subsequbncia do cotadog. Congidere

oxpl ”(d;ﬁnom + ZXd)/8(3ﬂ3, comoe zondo um doas tormos

3 ‘ﬁi n(éﬁdﬁl)] pertencente ao conjunto E?O,J/ﬁjitO,JJ}, onde
dm:;wb ¢ a distdncia cuclidiana do termo que peortcnce ao conjunto
$'¢0,47s% 10,335, ° Quando 6%diminui, o fator exp(—Adss 6%
diminul oxponcencialmente. 0 ndamere de orrog de bits de
informag¢fo, om cada ovonto do erro possfvel, permanoce  gompro
inaiterado. = Portanto, ¢ de se ecsporar que para relagfon ainal
rufdo altas, os termos portencontes a 510,34§‘7£0,33> sejam
deoprezivels,

Podemos  entio, retirar estes eventos de erro  da

trelica. Sc a treliga for superlincar, a equagdo A (rd inde—

& .
pender deo 5%, Sendo asgsim, n¥o procisaromos rocorror a supor—

‘cotados para calcular a oquagio A.2. Oz oventos de

73




comprimento unitdrio a0 obtidos dirctomente da constelagdo de
sinals considerada.

0 diagrama dc cstados corregspondente 3 treliga reduzida
para o cédigo 8-PSK de meméria m = 2, gsimulado na segBo 2.7.1, &
mostrado na figura 2.16. Utilizando a regra de Mason [47],
obtemos a fung3o de transfoerfncla deste diagrama, e dela, o
limttante aproximado. 0 regultado ¢ mostrado na figurae 2.17 om
comparac¢io com o resultado de simulagio. Para uma probabllidade
de corro igual a 10'”q, a diferonga om relag¢fo ao descompenho real
¢ menor que 0,5 dB. Para probabilfdades maizs bailxas, sora cada
vEeZ mOnor.

I intcressante notar que coste limitante aproximado,
gora scempro mals préxime da curva real do degempenho, do que  um
limitante obtido pela cquaglo A.2, peis cstamos desprozando
termos. Para rclag8cs ginol rufdo altaos, os dois limitanteos
go confundon. ‘

A figura 2.17 tambdm mostra o limitonte inferior obtido

da equagico 1.4 (scgio 1.5.8). Como J& foi visto, o dy- doste

caddigo & o digtinclia cntre os dols simbolog que comp8om  ag

transi¢Bes paralclas. 0 bit de informacio n3io codificado & queo
doefine qual dog dolig simbolos acord transmitlido, Portanto, um
cvento do orreo correponde a  aponag um orro nog bits de
informagho. Conclus@o: Pb >= (1/2) Nldyrp 3 Q{dﬂ“ﬂ(/?év) =

= (1/2) Qdpyy 726,

Como vimogo na gecgic 1.5.12 , a condi¢lo do

superlincaridade facllita cnormemente a procura do dyyn de um
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cédigo: podemos fixar uma pequéncia de referéncia. we o cédigo
n¥o for supcrlincar, ocord nccessdrio considerar todos og  parces
pogonfvcoiag de scqubnciag,

Hf uma mancira de sc evitar a comparagio ontro todosn os

pares dec gequéncias, sob a restrigio de sc obter um limitante
infecrior para o dy,, verdadeiro do cédigo. Congtrua a matriz
H o a matriz D do cédigo (aechc 1.5.12 ). Construa

uma matriz D' como sce segue:
1. Considerc um conjunto de digt8ncias om D quc possuce entradas
idénticas om II.
2. Substitua todos os clementos do conjunto em D, pela menor das
digtincias queo compBom o conjunto.
a. Repita o procedimento pars todos os conjuntos posoiveis de
entradas 1dénticas om H.

Sc utilizarmogo D' como pendo a matriz de distincias  do
cédigo, podomos fixar uma soquanc}a de refer@ncia para

encontrarmos o dpyry do cédigo.

As figuras 2.18 mostram um exemplo de construgio de I

para a constelaglo 8-PSK (todas ags matrizes sfho simétricas  on
relagho A diagonal). Para ecata constelagfio, pd tem pontido
obter=-ge a matriz D' para cédigos que nfo contonham  tranclceBos
paralelas; cédigos com translgbos peralelas serfo superlinceares
(oxemple 3 - gog¢Bo 1.5.13 ),

E intecressante notar que o limitante inferior no valor
de dML%/' obtido da manciras degerita acima, 6 sempre malor  ou
fgual ao limitante Inferlor obtido em [21, onde s¥o utillizadasn

as distBnclas intra-gubconjuntos do cada nfvel da partigio da

eonastolacfo.
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fig. 2.16.

Diagrama dc cstados,

2 2
dp = oxpl- rgL ~ g,/ 867,
onde 3, ¢ o sfmbolo de canal O,
8¢ é& o gimbolo do canal t, o,

6% & a vorincta do rufdo cm cada dimens3o.

Voia figura 2.1,
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0 0

i 1

2 2 3

a3 3 2 1

4 4 5 6 7

5 S 4 7 & 1
L£] 6 7 4 5 2
7 7 6 5 4 3

fig 2.18a Matriz soma H.

0 1 2 3 4
o | o
1 dy
2 | d, dy
a | od, d, d,
4 dy ds dy d,
5 | d d, dy d, d;
6 d, d; dy dy dy
7 dy d, dy dy dy

fig. 2.18b Matriz deo distinciag D.

5

41!

G

dL representa a distSncia entre o sfmbolo de

canal O e o gfmbolo do canaé i.
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Voja fig.2.1,




o 1
o |o
1 |4

€ dy, dyg
7 dyg d,
fig. 2.18c

dg

dy dy

dg dy d;

dy ds d; d;

ds dy dg dy d; o

Hatriz de digtncian D'
(Matriz D "gupcrlincarizada”™}.

¢
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APFNDICE 2:

ALGUNS RESULTADOS COM METRICA QUANTIZADA.

A filgura 2.20 mostra oes resultades de cimulacio do
cédigo 8-PSK com moméria m=2, utilizando-se as matricas
quantizadas definidags na secfo 2.5.2. Todas as gsimulactos foram
realizadas com um comprimonto de dedocidficacTo CD = 12. Como
trébalhamos com ndameros inteiros no algoritmo do Viterbl, ag
métricas forom coscalonadas ¢ arrcdondadac. N3io nos preocupamos
em minimizar o mdmero de bits necessérios 3 representacio daso
métricas. Os seguintes csquemas foraom considerados:

a) Um csquema com Qa =1, QFf = 2. Como apenas a componente do
fase & quantizada, nés definimos o raio médio como sendo

r£ = [gﬂj = A. A degradac¢@o de desempenho, om relaclio i

Q =0 , & sompre menor que 0,8 dB.

b}y Um cesquems com Qa = 2, Qf = 2. 0 egpag¢amento ﬁlr At imo
obtido, fol de 0,6 A. 0 dosompenho se mostra praticameonte o
mesmo do cgquema com Qo = 1, QFf = 2,

¢) Um coguema com Qa = QF = 4, A otimizagHo do ospagamonto &
mostrada na figura 2.1%a. A deogradac¢Bo de dogemponho, om relacHo
M Q=M . ¢ sompro meonor que 0,2 dbB.

d> Um coqucma com Qo = Qf = 8, A otimlizaog¢Ho do cgpagamento &

mostrada na figura 2.19.b. A degradag¥o do desempenho  po

mostrou degsprozivel om relagio Y Q s @ .
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CAPITULDO

TRES:

DESEMPENHO EM CANAIS NXO LINEARES DE FAIXA LIMITADA:

CANAIS DE SATELITE.
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3.1 Introdugzo.

Um modelo nZo detalhado de um sistema de comunicagio

por satélite & mostrado na figura 3.1 [27].

4
SATELITE

ESTACAO ESTACAD

TERRENA TERRENA
INTERFACE | TERRESTRE INTERFAGE | TERRESTRE

SISTEMA SISTEMA

TERRESTRE TERRESTRE
!NIEﬂf&QE"w.P_QﬁpéﬁL INTERFACE | DO USUARIO

USBARIO USUARIO

f1g.3.1 Sistema de comunicagio por satélite.

Nés estamos Interessados no enlace de comunicag3o
formado pelas estagBes terrenas e o satélite.

"Para explorar as propriedades geomgtricas idnicas de
ampla &rea de visibilldade e miltipla conectividade disponfveis
pelos satélites, os diversos enlaces de comunicacioc que utilizam
o satélite devem estar separados uns dos outrog” [281.

Uma maneira de se consegulir isto, & através do sistema
AMDT (acesso miltiplo por divisdo no tempo). "Negte sistema, =2
cada estacBo terrena & designado um intervalo de tempo para

transmissfio, e todas as estagSes usam a mesma frequéncla de
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portadora num particular "transponder” do satélite” [28].

Desta manelira, og  produtos de intermodulag¢io s3%Ho

eliminados e o ampliflicador de pot8ncia do satélite pode operar
na regl3aoc de saturag3o onde se obtem a maxima potgncia transmiti-
da EQB]. Comunlicacao digital através da técnica AMDT & utiii -
zada em vérios glstemas j& existentes [29].

A modulacdo M-PSK se torna apropriada para utilizacFo
em canails que contenham um amplificador trabalhando numa regiio
néo tinear, pelo fato de que todos os sinais da constelacgho
possuen a mesma amplitude.

0 uso de modulacio 8-PSK [7,3i]1] e 16-PSE [9,8]
codificada, demonstraram manter os ganhos relativos de
codificacio, mesmo gob o efelto de nHo linearidades =3
interfergncia intersimnbdlica.

Neste capftulo, nés descrevemos o desenvolvimento de um
programa de simulag¢io que nos permitiu obter ¢ desempenho dos
esquenas de recepgdo quantizada, propostos no capftulo anterior,
sob 2 8¢3o de wum canal de gatslite. Vamos Inicialmente

consid@rar o modelo adotado.

3.2 0 modelo adotado.

Um modelo detalhado do enlace de subida, do

"transponder” do satélite, e do enlace de descida, pode ser

encontrado em [291. Como modelo do canal de sgatédlite a sger

simulado, nés vamos considerar o que é mostrado na figura 3.2

£30,311.

Comparando com & filgura 1.1, o canal elétrice de
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comunicacio & a combinag3o dos filtros de transmissfio e recep¢io

¢ do amplificador do "transponder”. Os bloces restantes repre-

gsenban oz mesmos elementos que gertam uti1lizados se o canal fosse

o AWGH.
8i7TS DE CCDIFICADOR FILTRO DE
- f ] —— u R i
INFORMAG RO DE  CAMNAL MODUL ADO TRANSMISSAO
AMPLIFICADOR DO
HTRANSPONDER™
SINCRONISMO .
TEMPORAL RUIDO
DESTINATARIC E DE FA:E
DECODIFICADOR], | FILTRO | FILTRO DE
DE canaL]""l inTEGRADOR DEMODULADOR RECEPGAO
fig. 3.2 Modelo do canal de satélite.
0 modelo considerado exclui o rufdo do enlace de
subida. Ele se aplica em situacBes em que as estagles

transmigsoras possuem alta poténcla e grandé$ antenas, © que
ocorre na maloria das vezes [31]3. 0 fato de constderarmos
apenas O rufdo do enlace de deescida traz gimplificagdes a0
programa de simula¢8o que serdo ressgaltadas posteriormente.

Oz efeiltos do procegsamento de sginals de frequéncias
altas através dos diversos elementos do canal, podem ser obtldos
de maneira mals simples se utilizarmos uma representacio complexa

em banda base, como descreve a préxima seg¢do,.
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3.3 Representagdo complexa.
3.3.1 Sinaig M-PSK.

Como wvimos na segBo 1.3, os sinais M-PSK podem smer
considerados como sendo um processo estocdstico de faixa

estreita, expressos por:

5, {t)= ?/EE?/TQ cos (We b+ ZWL/M)g/(f) =

= 2E4/T [cos (o )eos () - sew @ ) senont)] g (t),
gL &M,

A pré-envoltéria [B) de s (L) & dada por:
P(t.) = (L) + H(t)
$L = 8, J BL '
onde a?(t) ¢ 2 transformada de Hilbert de Si(t)'
Has si(t) = cht) exp(jfLt), onde §:.(t) 6 a envoltéria
complexa de s; (L3,

restus 500 =Y 2Es /T [cos(arifor) jsen(anihin)] of “h).

Fazendomﬂ,ﬁ weo, vemn:

5 0)= Y2 /T [cos(ams Ji) + fsen(afiv )] g 0F) =

2/ e AT glE) 3 geig M.,

3.3.2 Flitros.

Se h(t) é a resposta Impulsiva de um filtro de faixa

estreita, nds podemos representd-la por K(t}, sendo que [5],
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h{t) = Re [2 K(t) exp(JSltir1.

Desprezando as harménicas de segunda ordem, podemos

escrever [5]:
gty £ Rt) % g8

onde, H(t) 6 a envoltdéria complexa do sinal de entrada

do filtro, ¥(t) é a envoltéria complexa do sinal de

safda do filtro, e "X%” denota convoluc3o.

Para obtermos a resposta em frequéncia de F(t) basta
deslocarmos a parte de frequéncias positivas de H{jw) (a
transformada de Fourter de h(t) ) [51, como mostra a figura 3.3.

Como a representacfo complexa desloca o espectro dos
sinals para a origem do eixo de frequéncias (w=0), a simulaclo do
demodulador n3o preclsa ser reallzada j4 que iremos supor uma

recuperagdo perfeita da frequdncia de portadora wo.

3.4 Teoremas.
Os préximos teoremas nos garantem a possibilidade de
fazermos a simulac¥o digital (através de amosiras) do sistema de

comunicagio congtderado.

3.4.1 Teorema da amostragem para processos estocgsticos (32,3313,

Se s8(t) & um processo estocsstico cuja denetdade

espectral de poténcla 6 limitada em falxa:

Sctwy =0, [u >4, e,
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H(jm)=|m;w1|em“*”

lH(jw}l

O{w)

Hi{jlwtwy)

“W/2  w=0 ws2 1% Q——

Olwtw,y)

fig. 3.3 Obten¢3o da resposta em frequincia de R(t).

96




[ 9]

at) = 7 s(nTa) § [ At-nTa)1, Ta=l/74 , (1.1)
MN= -7 a

ent.3a:
§{(t) & igual a s(t) no sentido de erro quadratico
z
médio, E{ [s(t) - g3}~ ) = 0,
Sendo agsim, podemos uttilizar as amostras dos sinais M-
PSK na safda do modulador, desde que Ta <=T"/), } sendo a faixa

dos mesmos.

3.4.2 Teorema da simulac3o para processos estocésticos,

Fste teorema & equivalente ao teorema da simulagfo
para sinats determinfsticos [331].

Congidere a figura 3.4: Ha(w}) & o sistema analdgico a
ser simulado: f(t) & o processo estocéstico na entrada do
sistema e g{t) é o proceso na safda. fInl e gfnl s3c as
sequéncl as de entrada e safda do_ sistema discreto,

respectivamente.

it Hq(w) glt) /-—-—-------g(nTa)

fl(t)
L H(Z) = g [n]
f[n]=f(nTa}
fig. 3.4 Teorema da simula¢io para processos estocisticos.
NHossa intenc3o & saber quais as condic¢fes em H{z), =
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fun¢Bo de transferdncia do sistema discreto, para que ginl] seja

igual a g(nTa) no sentido de erro quadritico médio.

$#
Teorema.

Se a densidade empectral de poténcla de f(L) & limitada
em faixa, Isto &,

Spewy =0, [wi> A . ) =T/Ta,

e,

ne eiWla,

= Hatw) para |w| < A, (3.2)
ent3o,
glnl = g(nTad e Lty = gy,

ambas as 1Igualdades no sentido de erro quadritico

médio.

g(t) 6 reconstrufdeo a partir de ginl como na equagio
(3.1>.

) #
#
Demongtracio.
JwTa, | & 1
Da equagio 3.2, temoa;)ﬂ(e &y =,Ha(w} ,]w}( A

De [33,pg.3201:

<0
Sy (w=(1/Ta) 2 5w + 240
M= -0
onde SEE(U} ¢ a denslidade espectral de poténctia de finl.

Ent3o, Sga(w}, a densldade espectral de glnl & expressa
¢

por:

2

Twla,

A
S%g(u) e Sﬁﬁ(w) }ﬁ(e .

o R .
= (1/Ta) 2. § (WLl EH(Q‘N)?’Q’}
M= . r?’

Comao,
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Spw = o,lw| >4, e, lH(er?R)Iz

entio,

Sg%(w)

(1/Ta) S)(w) [Hacw|? = Sq(w/Ta, wl <4,

onde 5g{w) é a densidade espectral de g(t).

Conciuindo,

EC [gEan% + lg(nTa)}% ) =

A
(1721 '[.Sgg(w}dw + (172
-

A
(/7% jﬁ Sg(w)dw,
=2

Jé que Sg(w) = 0, |w| > 1.

LKy

jr Sglwidy =

~CIy

Da equagfo 3.2 podemos escrever que:

¢

A

- » » 7“7
hinl = (1/24) ]ﬂ Hee Ty oMo gy o (120 /Hqﬂa<u> &Y
0\

A

onde hinl é a resposta impulsiva de H(z).

A
Considerando, h,(ty = <1/2?)j/ Ha(w)
!

a regposta Impulstiva do stistema HA(w) =

concluimos que:

hinl) = Ta hA(nTa)

Sabemos que:
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H@(L\J) N ]w}éﬁ

0

@;ﬁ’ t T@

= ]Ha(w)f&, Iw] <‘2,

(3.3

dw,

3 _?Oﬂ.ﬂz;

%dw

»

J

(3.5

(3.4



ginl = 2 RTEVk] < 2 T hy(ete) f0TamkTa)

e,

W@ < [ hal6) FaTi 1)y

E{WV gm]} = To. hy (T, ﬂ (W - J)dY =

;\(Q’P& f/QWLHQ(w) S}Q(MDQJL{}&WQ/C{W -

= (1/21) | Ho Sy 2T (o) BTy =

, A
= (1/21) | a(o)Sp) ) dw = (o1) fA (v, (2.¢)
__;\ ‘

onde R%(t) é a fung3o de autocorrelacio de f(t).

Também,

Flallgtmn) = ZT (kT )ffz (¥ hg(a” BT )dY =
= 2 TahykT) ;ﬂg A ()R] (RTa-y)dy =

A

= (1a1) H )5 w)du- (4/¢zr)f353@m ()

*.
Usamoe o fato de que RF(—?) = R&ﬁ(%) e portanto Sﬁ%{w)
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é real.
Usando as equacdes 3.3, 3.6 e 3.7, conclufmos que:
EC |g(nTa) - gInl|¥ 3 = 0 .

CQD.

Para demonstrarmos a segunda parte do teorema vamos

utilizar a desigualdade de Cauchy [33,pg.1341:

{ %Emwn; ‘ < % ]g%j‘?' Z [\f\/'%‘% , Zy € W, complexos.
»n

Sabemos que:

g(t) =Ew%-CmT;) WAt nTa)] ;

Joy= = qmi S [Atk-nTa)]
Mas,

[a(t) 40| = ]§ lqTe)-gin] s, [acenr)]]

~

@ &

$ 5 gan)-gd[* 5 [s, [a(-nT] ]

= -as L

gl -4 ¢ 2 E{ 1yGm) g }2 S [A-T) [
R By, == 0

Mas, se considerarmos (L) = exp(jut), !wf g;ﬁ, uma

fungdo periédica, vem:
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L) = 2 ageimTb, Tus /4 e
O = S [AE-mTo) [

Da férmula de Parseval [33,pg.72]1,

A <
P ole -]’ @) [ pw) = L

m=-oo ““j

Logo, E{ lg(t) - §(t)lm } <= 0, o que implica que
EC |gct) - gd]? 3 = o,

Con.

3.5 SimulagBo dosg filtros de transmissio e recepgao.

De acordo com a segdo 3.2, a representaciio complexa
permite que o= flltros de transmissBo e recepg¢ho possam ger
simuladoz como filtros passa-baixa.

Da equag¢io 3.4 podemos obgervar que se fizermos ﬂ =
ﬂ//Ta, suficlentemente grande, hinl (equag¢Bo 3.5) pode sger
aproximada por,

hind = Ta hA(nTa) ¥ Ta hdfnTa} (2.8,

onde h,(t} & a resposta impulsiva de Halw).
Filtros passa-baixa ldeais podem ser aproximados pela

funciio de transferénecla £341:
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| G b,
H (s)= .
& ST b bmer 8T vee b by g by

onde G, b, , b, , ..., b, 830 constantes aproprladas.

Expandindo Ha(s) em frac3es parcials e obtendo a

transformada de Laplace Inversa, vem

N
h () = 2 Apexp(set) U(t)
” k1
onde U{(t) & a fun¢io degrau unitirio, isto &:

ULy

]

1 ¢ 5= 20

¢ t <0 ;

8p 880 o8 pdlos da fungio de transferénclia e Ak s3o coefi-

clientes adequados.

Utilizando a equagfo 3.8 obtémws:'

N
him] = % ApTa exp(senTa) Uln] (3.9

onde Ulnl & a sequencia degrau, Uln] = n >= 0

(1
iho n < 0.

Aplicando a traneformada Z a ambos os lados da equagio

Y& XA
2)= —s
F{< ) XC2> k={ 1= @KPCﬁ&T@>£mi

ou,
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N _
Viay = 5 fe(2)
onde Yk(z) = Ta Ak X(z) + expls ) Ta) Yk(z) = -L

Portanto,
Lé [.IYB'J = /g/j_ ﬂfw’ [W?j p)

onde y&En] & a transformadas inversa de Yk(z).

As célulag bisicas Yk(z) s3o usadas para simularmos os
filtros passa-balxa como mostra a figura 3.5.

Basta ent%o, obtermos os valores dos coeficlientes Ak e

s  para o filtro passa-balixa considerado.

W.> - (1) y inl
T 71 L
-> D 2L (e y i
)
|

x {n] ‘Qiii :

e
o

=
=

fig. 3.5 Diagrama dos filtros digitais passa-baixa.
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3.5.1 Obtengio dos coeficientes e pdlos para os filtros

Chebyshev.

C médulo da fung3o de transferdncia para os fliltros

Chebyshev passa-baixa, com comportamento "equiripple” na faixa de

passagem, & dado por [351:

" - L
U+ eV

1

LRGN
X ) é um polinSmio de Chebyshev de

onde VN{x} = cos( N cos

ordem N, que pode ser obtido por uma equacdo recursiva [35] e £ e

n—c 830 constantes.
Para\R= O temog: iHa(JfL)! = 1 , N [(mpar

; ~
1/ 714627, N par.

pars Lefle . nacsllo] - 4 e,

O comprimente de "ripple” é definido em decibdis por

[341.; RAB = 20 logiO f 1 :Aiémﬁk‘: 10 1Qgi0(1 +€%) i e & o que
caracteriza o fi{ltro. Note que dec 6 a frequéncia de 3dB
somente. para um filtro com “ripple” de 3dB. Estamos

considerando como frequéncia de 3dB o valor de frequénetia no qual

2
/Ha(Jﬁ,)} é fgual a 1/2 vezes o seu valor miximo {343, HNo nosso

2
caxo o valor méximo de ;Hafjfl){ & a unidade.

A localizagfo dos psSlos, s = GE+ J w;,é dada por [35);

0: = ~Jle senh (a)sen [((242——i)//\1)(ﬂ’/6>]

wi =+l wsh(@) cOes[((,é{»i)/N)(ﬂ“/-ﬁ)Jj [=4,2, -- )N,

cnde&J
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Assim, obtemos uma expressio modificada para Ha(s):

(5) = — .
He T (s

Daf{ derlvamos og valores de GN e Ak:

-

) _&L( 1/}/74—6_5)5

5=3

GN

[%(6 -5:)] Hy(2) = } “Ir\i (5-5:)
i=i L=

H

Ak

Ha (Y (5-58)

Na simulac3o, sé foram utilizados filtrogs Chebyshev.

[

S=%R,

a2

Considere novamente u(t) = 2: In g(t-nT), como sendo
N=0
uma sequéncia de sfmbolos enviados através de um glgtema cujda

resposta impulsiva é h(t). Na safda do sistema teremos:

vt :Lj& ) A (t-oL)dA =

31, [ on T e (b)dt= 2 T g (407),

e (X7

)= |40 hg (k- )dc

Pela exwpressio acima paras q(t) podemos concluir que a
durag¢io da resposta ao Impulso dos filtros que compdem o canal &
que nos dd a extensHo da Interferéncia intersimbdlica existente

no mesmo. Se Hﬁt) = K J}t), onde 5}t) é um Impulso unitario,

106




ent3o, q(t) = K g{t) e n3o hai distorcdo introduzida.

A figura 3.6 mostra a resposta ao impulso do canal de
mator interfer&ncia, usado nas simulagBes. Os flltros de
transmissBo e recep¢de sdo idénticos: Chebyshev, 0,5 dB "ripple”,
com N=4 pdlos. 0 produto 2BT considerado & igual 1,2, O wvalor
de B é a frequ@ncla de 3dB do filtro de recepgBo (passa-baixa).
Como mostra a flgura, a extensBo da iInterfer@nclia Intersimbélica
& de aproximadamente 5 s{mbolos (estamos desprezando a influ@ncia
da resposta ao impulso para valores abalxo de 10X do seu wvalor
maximo). Esta duragfo serd Iimportante na definigioc das
sequénclas pseudo-aleatdérias utilizadas para gerar os bits de

informa¢io como veremos na préxima secio.

3.6 Geragho dos digitos de informacio.

Nés utilizamos uma sequéncia bingria pseudo-aleatdria
para gerar os bits de informagio.

A geraglo da sequBncia pseudo-aleatdéria & feita através
de uﬁ reglstrador de deslocamento linear; isto &, o digito binario
utilizado na realimentagdo do reglistrador & o resultado de somas

médulo dois de alguns ou todos og n digitos bingriocs do
reglstrador [36]1.

A sequéncia é de comprimento miximo: o perfodo &
fgual a (2“—1)V onde, n é o tamanho do registrador, A referén-
cla [36] traz uma descri¢do da 1égica de realimentagle para
vérios valores de n.

A pergunta que se coloca & por que n¥o utilizarmos o

mesmo gerador de nimeros pseudo-aleatérios usado no capftulo
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Regposta ao impulso do canal

fi1g.3.6
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dois 7

Por duas razges:
1. 0 registrador de deslocamento nos d& controle sobre os
padrSes de interfer&ncia Intersimbélica possfveis no canal. Por
exemplo: sge utilizarmos um registrador de tamanho n, todos os
poss{veis padres de n bits (a menog do padrio em que todos os
bits s8c nulos e de alguns no comeco e no final da sequéncia) s3o
gerados apds completar-se um perfodeo de tamanho (2™1). 1isto irs
gérantir uma mesma frequéncia de ocorréncia para os padrBes de

interferéncia.

-

2. Como a sequéncia gerada & perfodica, todo o processamento
feito para obtencio das amostras dos ginals antes da adicio de
rufdo, ndo preclsard ser repetido, apés termos gerado um perlodo
da mesma.

Se considerarmos que a duracgfo da interferéncia
intersimbélica & de 5 sgfmbolos de ’canai e que o sistema
codificado & um 8-PSK (dois bits de informacio por sfmbolol, uma

{zmxsﬂ) #

sequéncia de perfodo igual ~11 = (2" ~1) seri suficlen~

te para a geraglio de quase a totallidade dos padrles de

interfergncia.

3.7 A simulagio do amplificador n3o linear.

Para simular o amplificador do "transponder”, nds
escolhemos um amplificador de pot8ncia TWT (do ingl@s: Travelling
Wave Tube). 0 comportamento do TWT tem a tendénecia de

dominar o comportamento do "transponder” [301. A figura 3.7
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mostra curvas de transfer@&ncta tiplcas de amplltude e fase para
um TWUT £29]. Como vemos, o TUT & um amplificador nFo linear.
hs  curvas s¥o Independentes da frequ@ncla da portadora dentro da
faixa de frequéncias considerada. Sendo assin, o TUT simulado
pode  ser considerado uma nd3oc  linearidade, passa-faixa o Sem

wmemer la

or 1k T mw\\\
~ ol Fonto de
3 Rmpiitude na Saturacio —_
- Safda °
o ]
gaq ——t-sor &
o Fase o
" Relativa
4-q0° ©
s 3
::“— ]
- --30° "
[+
=< o
3 Remﬁo
m de -
Backoff w
{ Amplitude na entrada normalizada) 1
| i i
“Backoff' na entrada (dB) 4 2 0

fig. 3.7 Curvas tipicas de um TUT.

As curvas de transferéncia relacionam a amplitude

(indiretamente a poténcial) e fase instanténeas do sinal de =safda
com a amplitude instant@nea do sinal de entrada,

Em geral, define-se como “backoeff” de entrada a

diferenga (em decibéls) entre a poté&ncia média do sinal de

entrada modulado e a poténcia média de um sinal ndo modulado que
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leva o TWT 3 trabalhar no ponto de saturacSo (figura 3.7). Con-
sideramos um "backoff” de entrada positivo, quando os valores de
entrada forem menores que o valor no ponto de saturag3o. 0
"backoff” de safda & definido de maneira an8loga em relagdo ao
valor de amplitude na safda correspondente ao ponto de saturagio.

No programa de simulac3o nés definimos o "backoff” de
entrada n%o em relagio & poténcia média do sinal modulado, mas em
relac%o a pot8ncia média do sinal ndo modulado. Para levar o
TWT » trabalhar no ponto de operac¢®o desejado, o programa calcula
um ganho Ka sobre o sinal n3oc modulado. Esse mesmo ganho &
aplicado ao sinal modulado. A poténcia de safda & normalizada

para 1 (um) watt.

Para simular o amplificador TWT nds uttlizamos 0 mode-
lo em quadratura obtido da refer®ncla [37]. A figura 3.8 mostra
o modelo.

P(r) plt)
x(t) G;>Y(t}=§>(ti+q(t)>
)

90° Qlr)

qlt

fig. 3.8 Modelo em quadratura do TUWT.

- 5@ a entrada & dada por

x(t) = rit) cosl wot + ¥ (x> 3,
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a =safda é a soma das componentes em fase ( p(t) ) e quadratura (
g{t) >,

plt)

it

Plr(t)1 cos( wot + ¥ () )

il

q(t) = -QIr(t)] senlwot + Y (t)) =
= QIr(v)l costuot + Yty + T2y,
As fung¢Bes P(r) e Q(r) s3o expressas por:
P(ry =4p r /(1 +Bp r?) (3.102)
Qr) =g r /(1 +Pq r2)¥ (3.10b)
Como a safda pode ser escrita na forma:
vt} = Alr{i)1 cos{ wobt + g)(t) + é;{r(t)3 1,
deduzimos as seguintes relaces:

PIr(t)1 Alr(t)] cosl d;[r€t)3 3

it

fi

QIirdt) ] AlrdL)] sent ég[r<t)} }.

Asszim, P e Q podem ser obtidas das curvas experimentals
de A e é? .

Os  par@metros C{p,c{q,lgp e Bq foram obtidos em [37].
Eles est3o otimizados, no sentido de minimizar o erro médio
quadratico, ao ajustar as equaces 3.10a3 e 3.10b 3s curvas experi-
mentalis.

A representacio complexa do sinal y{t) na safda do TUT,
& dada por:

FL) = By 4 iy =

U

PIr(t)3 cosl¥(t)3 + j PIr(t)] sent¥ct)] -

- QIr(t)] senft)) + § QIr(t)3 costit)) =

i

¢ PLr()) costf(t)d - Qirct)7 sentPitr3 3 +
+J CPIr(t>1 senl¥ (£ + QIr(t)] costPctrl 3.

Como x(t) = rit) cosl wot + ?}ct; 1, a envoltsria
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complexa da entrada &:
R(E) = r(t) coslf(t) + jJ rct) senlP(t)1 = Re(t) + jImR(t).

EntSo, r(t), cosfy’(t}E e senl'¥(t)1, s3o facilmente

obtidos:
rt) = VRes(1 + ImPIxct)d,
cost?kt)]mﬁeﬁ(t)/r(t) e sen[?%t))mfmﬁ(tlfr(t).
Como - 6 do nosso conhecimento o defasamento ‘fd
Introduzido pelo TWT no ponto de operac¢io dese jado, nés

diminufmos de cada amostra do ginal na safda do TWT, um valor
de fase (indiretamente Pd e Qd) fgual ao valor 50d. Isto & o

correspondente a rotaclonar os sinais N-PSK de referéncta do

receptor do mesmo valor ‘Fd.

3.8 0z filtros casadogs.

Considere a seguinte propriedade:

#
Propriedade. Para k um inteiro qualquer, a Integral
(ki) T4 1o
1=j rc) Peoat,
kT L,

ande,
P = fortr geb- et + toy)
e g(t) & o pulso unitério defintdo na seghoc 1.3,

¢ equivalente 3:

; |
19 = [ aft-<) Pt -o
4 L(&-m)?’% of & Flasrs . )CJO(/I:(QH)T+I;

Ou seja, 1 & a safda y(t), noe instante b= (kt1DT + to,
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de um filtro cuja resposta ac impulso é y%€k+1)T + to -~ ).

Ezase filtro & conhecido como filtro casado [10].

#
Demonstragio.

fn (t-'0) (et )T+ F0-8)d 0 =

(BT AT,
A(tte~(as)T-1) Pl)de = H1T).

I

(k+)Twl -t

Entgb,
Cort) T Ton

}(ﬂj = [ NCINACIECS
k= (24 l) T4 1, 0

Como

P = fol) g (- (BT+1Y) =) To () ) kT 485 €< (e T o

g ) ﬁﬁ&ﬂ,j

entfo:
1= 4 (1) ? ,
b ()T Tn
CQD.
4

Asgim, as coordenadas do k-ésimo simbolo de canal na

entrada do decodificador serio obtidasg das safdag dos filtros

cagados.

A maneira como fol obtida a propriedade acima, npow
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permite distinguir dols problemas na recepcio:
1. Como escolher o instante to ?
2. 0 que é preciso conhecer en yao(t) ?
A escolha do Instante to é conhecida como sincronismo
temporal. Ela seré.tratada no ftem 3.9.

Para os ginatas M-PSK,

ﬁ(t):f37F1CDS(u%t4-¢n>3

ou,

Téﬁi)::"{z7;? 5@?10001?4*égﬂ>-

O problema mais crftico & a recuperacio da fase ggr.
Assumiremos que o receptor conhece a frequéncia wo com precisfo.

Vamos agssumir também que ﬁgr é recuperada pelo
receptor. Um circuito de recuperag3o de fase PLL (do ingl@és:

"Phase Locked Loop”) Ir$ neutralizar pércialmente o efeltos da
ndo linearidade do TWT [39,401. Ent3o, ao assumlrmos

uma recuperagic da fase ¢rr, estaremos, portanto, obtendo resul-

tados de desempenho com degradag¢Bo malor ou igual a de um slste-

ma real.

a.8.1 Repregentag¢io Complexa.

Sem perda de generalidade podemog considerar a fase %r
da portadora n3o modulada, como sendo nula.

Para Yo(t) =7 2/T cost wo t 1,

Pokt1>T + to = ) =72/T' cost wo t o,
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onde ?go = wo to e wo = QTTf/T, ! inteiro.
Mas,

f((k+1}T + to — L) = %kﬂ(k+I)T + to - L) g(T-t) = hf(t}'

Ent¥o, a representag¥o complexa da resposta ao impulso,

ﬁf(t), sera:
Lolt)={iam e VP 5 o<t
Para f)o(t) = ]/E;%jsen( wo t ),
0 (k)T + 15 -—f) = 27 Sﬁ%(?'é@ *Wo]t) = Mwicos(wot—(¢o+ﬁ/2)) .

Ent3o:

Te

i/ e id,
,.F(t):w/w e (bo4Tk)_ ~f1ar'i e’ P ag k< T

Constdere que ﬁ'f;‘(:t') = exp(jd’o} ?if)(t);
§'(t) como sendo a resposta complexa para ﬁf‘(t);

e que y{t) é a resposta para hf(t). Ent3o:

= Ro[50r)elot ] / -

= (kDT 4 1o

5(&)]

E= (e )T 41

| b - Y e _
_ P o Jgﬂ;@nhjw}ﬁ“_ J _
RLiwe ™|

_ Q,a [%_ '(ﬂ;}} cog,(u)ai} C;Au) “‘lfm [‘3 f(tﬂ SQ"!I(“?&tM ¢lf-‘> b(m?)m{%
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= R L]

Ou seja, se usarmos

t=CktDT+1to °

: [
ﬁf(t} = 1/72T (-j/7 72T ), O<=t<T,

as partes reals da safda dos filtros complexos em t=(k+1)T + to

serfo as coordenadas do vetor recebido.

Para efelto de simulacio, & necegsario apenas
prgjetarmos um filltro com resposta impulgiva ﬁf(t) =$1, 0 <=t <
T. A parte real da safda multiplicada por [1/{5}}] seréd a
coordenada em fase do vetor recebido. Como Rel-jX]1 = ImlXl, a
parte iImagindrta da safda multiplicada por {1/V§¥§ 1 seri a
coordenada em quadratura do vetor recebido.

Para simularmos o filltro de resposta impulsiva finita
do parigrafo anterior, nés utilizamos novamente a equacio 3.8:

Binl = Ta ﬁf{nTa} = Ta , 0 <= t < T,

onde Ta = W/ A & suficlientemente pequeno para que 2
aproximagio da equagio 3.8 seja viallda.

Se fizermos Ta = T/Na, a safda do filtro casado digital

seré:
$Inl = 2 FKIkI FIn-k) = Ta J_ FIn-k3,
R=0 h=o

FIinl repregentando as asmostras do sinal na entrada do filtro

casado.
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3.9 A escolha de to.

Como vimos anteriormente, a cada sfmbolo obtido na
safda do filtro cagado, est§ assoclado um Infcio de Integracio
to.

Um critério de escolha do instanie to seria o de
utilizar um método de "forg¢a bruta”. Escolher um ponto de
operagdo (uma determinada relac3o sinal rufdo e um produto BT).
Simular o sistema com to igual a kTa, 0<=k<{Na e Ta=T/Na, onde Ha
é& O namero de amostras por s{mbolo. Por exemplo, se HNa=l6,
precisarfamos simular o¢© glstema 16 vezes. Utilizar como to
aquele que nos levou a uma probabilidade de erro de bit minima,
Repetir o processo quando variarmos o ponto de operag3o, ou, o
produto BT apenas.

Em [413 e [421, o procedimento de estimacg3o de to &
feito de uma manelira "ideallizada”. As amostras dos sinais na
safda do filliro de recep¢fo (sgenm rufdo) 280 observadas para
determinar-se 2a posigio médlia de cruzamenio do zero [o termo
cruzamento do zero refere-se a mudanca de sinal ou da componente
de fase ou da componente em quadratura das amostras complexas
observadas]. Esta média é calculada sobre todas as amostras
da sequéncia pseudo-aleatdria perfodica utilizads. Este wvalor
médio & escoihido como ¢ infclo de cadas simbolo.

Nés optamos pelo critério de maximizagHo da correlagio

i

entre o sinal transmitido e o recebido [8].
Seja Silt) o sinal que representa um conjunto de

sfmbolos trasmitidos. Seja $%(t) o sinal que repregenta o

conjunto de simbolos na safda do filtro de recepcio. Seja N o
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ndmero total de sfmbolos transmitidos.

0 nossgo objetivo & encontrar um valor de %’, para o
qual,
55 1 2
2 = {1/HT) ST(L)Y STCe+ T )4,
é maximo. NT

4

Considerando-se Silt) e S7(t) =sinais de falxa estreita,

pode—se mostrar que £381:

b A ;i(
?51;2, = Rel P 1 = Rel (1/2N'r>f Stey 5%+ Trata,
NT
onde "~ ” {ndica a representac%o complexa e

"k* denota o complexo conjugado.

Podemog aproximar %2 por:

» Mg -1 X
¢i (1728T>Ta > Shkray  S%kTar ¥,

R=0
onde U & agora um miltiplo inteiro de Ta,

i1

e Na representa o nimero de amostras por sfmbolo.
Nas simulacgles, para obtermos o instante Stimo, nds

ut.iltzamos um valor de N = 900.

3.10 A simulag3o do rufdo.

Seja n{t) o ruldo gaussiance adlbtivo e branco,
As  amostras do rufde, nas safdas dog filtros casados,

podem ser expressag por:

Mol = | Nk, (o) e
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nyH)= [ ()R (£ FIel8

onde h;g(t) th %(t)) é a resposta ao impulso da junc¢3o do
filtro de recep¢fio e o filtro casado da coordenada x (y).
As varijveis aleatdrias n k;(t) e n %ﬂ(t) serio

gausslanas de médla nula e varidncla:

@O
2 2
&7 = s f(ﬂo/i?) ;Hi(w)i dw . (3.11)
Yy o ¢
onde H;L(w) ﬂi%jw)) & a transformada dg Fourier de h;L{t}

(h%(t)).
Sem perda de generalidade, considere que:
HQ%(w) é a fun¢Bo de transfer@ncia do filtro de
recepcio;
H;écw) = (k72> e W Tisacw + wo) + Sa(w-wWadl, e
HY ) = j/2) e T Saciitwo ) - SalW-We 31,
sendo K uma constante e wo a frequéncia da portadora,
s%o ags funcglegs de transferénclia dos flltrog casados.
A correlacgio entre n_(L) e n, (L) & dada por:

x &

Etn, () nﬁﬁt)} =

(Nc>/2)[d}hx§?‘<)[b§(:c’<) deg =

-0

lij

i

(No/2)€1/27) fng(w) H;(w) A =

-

01

. k4
. 2 %
(Nos2> (1727 f i () {»{R&)) Hﬁ}(u)) dw = o,
' o - R
Portanto, como as amostras s%o gaussianas, elas serfo

tambén Independentes.

Devido a4 a¢3o do filtro de recepgio, amostras
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sucessivas de rufdo (separadas de um intervalo T: a durag3ec do

gfmbolo de canal) devem ser llgeiramente correlaclonadas.
Simulac¢fies anteriores (311, t&m mostrado que esta correlac¢io &
desprezfvel.

Sendo assim, =se somarmos amostras de rufdo gaussiano
branco, com varldncia apropriada (equagBo 3.11), 3s amostras dos
s{mbolos na safda do filtro casado, da mesma maneira como fizemos
para o canal AUGN, =2 influéncia nos resultados & desprezivel.
Iéto_ simplifica extremamente 3 simulaglo. Podemos entdo: a)
obter os valores dos simbolos na safda do filtro casado para

apenas um per {odo da sequénclia pseudo-aleatéria; b) armazenarmos
estes valores; e; ¢) posterliormente somarmos estes valores a um
determinado numero de conjuntos de amostras de rufdo branco de
manelira que possamos egstimar a probabilidade de erro de bit com a
conflabllidade desejada.

0 cdlculo da equagHo 3.11 pode ser feite de maneira
mais elmplificada, transladando-se o espectro das funcdes de

transferéncia para w = 0,

3.11 A relagio s8inal ruf{de Eb/No.

Na sec¢Ho 1.4, nés haviamos definido a energla média por
bit. de tnformacgio como sendo: Eb = Es/log M, onde Es era a

energla médla.dos sinals na salda do modulador. Como o canal

AUGN 6 modelado pela simples adig¢3o de rufdo, o mesmo valor de Eb

estarsi disponfvel na entrada do receptor (filtros casados).

Para o canal de satélite, serd preciso calcular o valor

de Eb na safda do filtro de recepgio (ou eqguivalentemente a
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entrada dos filtros casadosg?.

Considere que o sinal na safda do filtro de recepcBo
& da forma:
r(t) = A(t) cos{ wo t + O (t)),

A energta de r(t) é dada por:

En = fm i) dr - £ (1/2) A%k AL +
o [l cos(aunt +2 06} dt = (12) ] Nt

Ja& que o termo de segunda harm&nica pode ser desprezado.
Para um sinal de durac3o limitada Tr, a potBncia madia

& definida por [(101:
T

.
Pr = (1/Tr}Jﬁ réctrdt = Er/Tr.
o

¢
Comos estamos trabalhando com amostras do sinal, es-

pagadas de intervalos iguais a Ta, podemos escrever:

_ A2t e SRl | e T
ey T){Z, (1/2) A CRTa) = (1/2 f\ff-\-/a)bg [ )+ 3"3@;:;“? )
w=0 o)

onde N & o nimerc tobtal de si{mbolos tranamitidos,

T & a durag3o de um simbolo (NT Tr), =,

X e y sdo, respectivemente, a parte real e imagindria da

representa¢io complexa do sinal r(t),
Sendo assim, podemosg obter o valor de Eb da express3o:
Eb = Pr Tb = Pr T/log, M,

onde Th & o tempo de duragBo de um bit.
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Na simulag83o, nds utilizamos para definir o valor de

Eb, n3o a poténcia média recebida como foi descrite acima, mas =a
poténcia de uma portadora n3o modulada na safda do filtro de

recepg¢io. Como vimos na se¢fo 3.7, a potfncia da portadora n3o
modulada na safda do TWT, fol normalizada para 1 watt. Ent3o, a

poténcia na safda do filtro sers:
A 2 =2
Pr' = (J2 ) /7201+£) = 171+

onde £ 6 o fator de "ripple” (sec3o 3.5.1).

0 uso desta potsncia na defini¢¥o de Eb & apropriada
para a operagdo do TWUT na regiBo nSo linear onde a pot&ncla tem
uma limitag®o num valor de pico (71. Em sistemas lineares, a
poténclia média Pr deveria ser utilizada. 0 valor de Pr & geral-

mente menor do que a poténclia da portadora n¥o modulada de apro-

w®imadamente 0,5 dB [42].

3.12 A gimulacio e os resgultados.

A figura 3.9 mostra um diagrama de blocos onde podemos
obeervar a conex3io entre as diversas subrotinas que  complem ©
programa de simulag¢Ho. A divis¥do em dols estiglos, ressalta o
aspecto de simulacio hfbrida [31,421: a) o estaglo 1 fornece a
sequgnela  periddica de sf{mbolos obtidos na safda de filtro

cagado. b} .0 estéglo 2 adiciona o rufdo a esta gequincla e

estima a probabllidade de erro através da sinulacfo do receptor.

No estsglio 1 a simulagBo segue os seguintes passos;:
1. Geragdoc da sequ@nciad pseudo-aleatéria dos simbolos de

Iinformacio (GERADOR). Armazenamento num arquivo de dados.
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2. UObtengdo das amostras dos gs{mbolos de canal na safda do filtro

de recepcio (FRx). Se o sgigtema & codificado, usa-se a
gubrotina CODIFICADOR. Caso contrario, a subrotina MODULADOR &
utilizada.

3. Obten¢do do sincronisme temporal (se¢3o 3.9) através da
subrotina SI1HCRO.
4. E finalmente, a obitencio dos sfmbolos de canal distorcidos,
utilizando-se a subrotina FILTRGO CASADO. Armazenamento num
a#qulvo de dados.

0 estiglo 2 se constitue de ir&s subrotinas principais:
a) a estimag¢do da probabilidade de erro de bit (Pb), através do
receptor de m&xima wverossimilhanca, para o sistema nio
codiflicado.
b) a estimagio de Pb através do algoritmo de Viterbi com recepcBo
nFo quantizada.
¢) a estimagBo de Pb através do algoritmo de Viterbl com recepcfo
quantlizada.

Todas as subrotinaz utilizam como dados de entrada, os
sfmbolos de informag¢io e o simbolos de canal armazenados no
eastfglo 1, além da variBnclia na saf{da do filtro casado, obtida da

equagio 3.11 e calculada pela subrotina VARIANCIA.

Em todas as simula¢les nés utilizamos o cédigo com

mendrlia m=2 para a constelagio 8-P3K. 0 valor do comprimento de

decodificagio utilizado foi de 24 bits. 0 valor do "backoff” de

entrada do TUT foi sempre fixado em O dB (ponto de saturagho).

O0s filtros de transmissio e recepc¥o foram sempre Idénticos:

Chebyshev, 0,5 dB "ripple”, com N=4 pélos.
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A figura 3.10 mostra os resultados para um produto

2BT = 2,0. Podemos observar que o efeito da Interfer@ncia
Intersimbélica é pequeno: a degradaglo do sistema n¥o codiflicado
4-PSK em relag3o ao desempenho no AWGN, & préxima de 1 dB. Este

resultado concorda com resultados antertores cbtidos por (4431,

Para valores de Pb = 10°7 e 10‘*3, o ganho de codificacfo &
ligelramente menor do que no AWGN, mas para um valor de Pb = 10

o ganho de codificacfo se mantem inalterado.
A figura 3.11 mostra os resultados psra um produto

2BT = 1,5. 0 ganho de codificac®o em Pb = 10 % se torna

negativo. Mas para valores de Pb = 10m5 e Pb = 1O—H » ©8 ganhos
de codificagio voltam a ser os mesmos obtidos anteriormennte para
um produtc 2BT = 2,0,

A figura 3.12 mostra os resultados para um produto
2BT = 1,2. Apesar de que agora, o efeito de Interferéncla
Iintersimbélica & acentﬁado, o ganho delcodiftaag%o para um valor
de Pb = 10”7 ge manten Inalterado: # 2 dB.

A figura 3.12 também mostra os resultados obtidos para
recep¢do quantlizada. Nés simulamos dols esquemas:
a) um esquema com Qa = Qf = 4, A otimizaclo do espaganento Ar e
mostrada na figura 3.13a. O valor de [ r étimo considerado fol
de 0,3.

b) um esquema com Qa = 4 e Qf = 8. A otimizac3o do espagamento &

mostrada na figura 3.13b. O valor de Ar étimo considerado fol

de 0,2.
As métricas utilizadas na recep¢fo quantizada, foram as

métricas quantizadas definidas na secgio 2.5.2. Nés utilizamos
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ag métricas com valores reais. A degradagBo de desempenho (em

relacho a recepgBo nio quantizada) do esquema com Qa = Qf = 4, &
sempre¢ menor que 0,3 dB. 0 esquema com Qa = 4 e Qf = 8,

mostrou uma degradacio desprezf{vel em relacdo 3 recepcio ndo

quant izada.

.13 Uma nota importante.
Considere a figura 3.14. A variavel L & digcreta,. Os
g{mbolos de informac@o ey pertencem a um alfabeto E. Us simbolos

na safda do codiflcador pertencem a um alfabeto 5, e, na safda do

canal temos um alfabeto X. 0 rufdo (Q!,) é o AWGH.
&y £ RECEPTOR ét
T = CODIFICADOR » CAMNAL MAXIMA B
VEROSIMHI-HANCA
flg. 3.14 Modelo diliscreto de um sistema de comunicagBo
digital.

A diferenca desta figura para a figura 1.2 do capfitulo

um, & que agora ha a presenga do canal que transforma o vetor g,

no vetor X oo 0 receptor de maxima verossimilhanga faz o mesmo

piapel do decodificador da figura 1.2, e ambos podem ser Implemen-
tados pelo algoritmo de Viterbl! (note que o "canal” que existe

entre x e y, & sem memérial.




A simulacHo do canal de faixa limitada e n¥o linear, &
na verdade, 2 obtencio de amostras dos sinals do alfabete S: o
pruacessamento das mesmas para a obtencio do alfabeto X na =afda
do filtro casado; e a posterior estimag¥o da probabilidade de
erro de bit.

0 receptor de méxima verossimilhanga deve ser projetado
obedecende a um compromisso entre complexidade e desempenho.
Este compromisso egta limitado por duas situagfoes extremas [43]:
1) O receptor tem completo conhecimento do canal e do codificador
de maneira que ele pode estimar os sfmbolos de iInformac3o er
baseando-se na safda do canal P ol
2) O receptor conhece apenas o alfabeto § do codificador. N3o
sabe nada sobre o canal. A estimagBo de e+ 6 feita baseada nos
gfmbolos Bt -

A simulagdo desenvolvida neste capftulo se Insere na

¢

sltuacBo 2 descrita acima,

Vale ressaltar um ponto importante aqui. A procura de
cb&digos 6Gtimos para o AUGH se Insere na situaclo 2. Nesta
situag¢do apenas a meméria do codificador & conslderada. A

procura de cédlgos étimos para a situagio 1 leva em considerac®ao

a meméria do codificador além da meméria do canal. Come  vimos

na sec¢io 3.5, filtros Introduzem meméria no canal., & nEo

linearldade pode ou ndo introduzir meméria.
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3.14 Conclus3o.

Nas simulagSes nés utilizamos um cédigo com memdria m=2
para a constelagdoc 8-PSK: um cédigo de pequena complexidade. Os
resultados obtidos confirmaram uma caracterf{stica importante dos
cédigos AR: sob o efelto de Interfer®ncla Iintersimbdlica e n%o
itnearidade, o8 ganhos relatives de codificag3o s3o mantidos.
Ou seja: o sistema codificado e o nBo codificado apresentam quase
que a mesma degradagio de desempenho em relaglc ao canal AWGH.

As simula¢Bes também demonstraram a wviabllidade de
utiiizaclo, num canal de satélite, do esquema de quantizagfo
polar para a constelag¢lo 8-PSK simulada (o esquema com Qa = 4 e
Qf = 8, teve uma degrada¢So desprezivel em relacBo a quantizagio
infinital. Apesar de termos felto a simulagSo para um
determinado coédigo, acreditamos que o resultado obtido seja
representativo para a classe de cddigos M-PSK focalizada neste

trabalho.
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CONSIDERAMCOES

Como mencionamos na introdugiic do capftulo um, para um

sistema de comunicacfo digital, estamos interessados em obter
majores taxas de transmissio de informacio e me | hor
confiabllidade, As resgtrig¢des s880: consumo de poténcla,

largura de falxa ¢ complexidade de implementacio.
A figura C.1 mostra a curva de probabllidade de erro de

bit (Pb), num <c¢anal AWGHN, para um cédigo 32-PSK (4 bits de

informagdo / T) com meméria m = 2, pertencente 3 classe de c&di-
gos descrita no capftulo um. Para um valor de Pb = IO"W, o
ganho de codificacio é de 1,9 dB. 0 ganho assintdtico &

g 3,5dB. E tnteressante notar gque os cddigos pertencentes i

mesma classe, para 8-PSK {(ganho assintdtico = 3,0 dB) e para 16~
PSK (ganho asslintdético = 3,5 dB), também apresentaram ganhos de
codificagio préximos de 2,0 dB, num valor de Pb = 10'¢}.

Considere gue estamos trabalhando sob restricio de
falxa ¢ consumo de polt@ncia. S5¢ temos como ohjetivo, uma alta
taxa de transmissio de informagio, &, a0 mesmo Lempo, uma pequena
taxa de erros ( < 107°), & cédigo da figura C.1 poderd ser um
candlidato apropriado. E preclgoe lever em c¢onbta, alnda, a
complexidade de implementacgio.

Para as constelag8es MN-PSK consideradas neste trabalho,

um problema‘ de implementag¢ldo Importante ¢ o da recuperacic da

fase da portadora. _ Em [49}, & desgcrito sumariamente o

desenvolvimento de um Modem que utiliza o cédigo 8-P5K analisado
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neste trabalho, Todo processamento do receptor, inclusive um
algoritmo de recuperacio de fase, fol implementado em software

por um processador de sinals dedicado, 0 desempenho experimen-

tal obtido, concorda com o resultado da simulaglc por nés reali-

zada (secio 2.7), onde consideramog uma recuperacio perfeita da
fase da portadora. Fica aqul a sugest3o de um fuburo
trabalho: a an3lise dos problemas de recupera¢3o de fase para as

constelacBes com M = 16 e 32 sinais.
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