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USANDO ESTRATÉGIAS DE DETECÇÃO
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Resumo

Neste trabalho foi proposto um novo algoritmo para o controle da janela de congestio-

namento do protocolo TCP, que melhora o desempenho da vazão de dados em redes sem

fio. A estimação da banda dispońıvel responsável pela melhoria do sistema, se dá pois

os segmentos TCP com erro produzidos pelo canal sem fio são reconhecidos por uma

confirmação negativa NACK, ou quando o buffer do sistema enche. Para o mecanismo

proposto, uma expressão anaĺıtica da vazão de dados em função da probabilidade de erro

de segmentos TCP no canal sem fio é obtida. No sistema sem fio é analisado o enlace

reverso de sistemas CDMA de seqüencia direta, tanto śıncrono, como asśıncrono, conside-

rando um canal seletivo em freqüência com desvanecimento do tipo Rayleigh e modulação

BPSK. São comparados diferentes tipos de receptores, que usam detecção multiusuário

descorrelacionadora, arranjo de antenas e codificação de canal do tipo convolucional ou

turbo. Foram obtidas expressões simples e precisas, antes não encontradas na literatura

da eficiência assintótica média e da probabilidade de erro de bit que foram comparadas

com resultados de simulação. Foram comparadas três estratégias propostas de decodi-

ficação iterativa turbo. Expressões de complexidade computacional do receptor também

foram elaboradas.
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Abstract

In this work, we propose a new TCP congestioned window algorithm that improves the

performance for wireless networks, where the TCP segments with errors caused by the

wireless channel are recognized by a negative acknowledgement (NACK) or when the

system buffer is full, the protocol estimate the available bandwidth. For the proposed

strategy, a simple analytic characterization of the steady state throughput as a function

of the TCP segment error probability for the wireless channel is obtained. In the wireless

system, we consider the reverse link of synchronous and asynchronous direct-sequences

code division multiple access (DS-CDMA) systems in frequency-selective Rayleigh fading

channels and BPSK modulation. Different types of receivers using multiuser decorrelating

detection, antenna array and convolutional or turbo coding are compared. Simple and

precise novel close-form analytic expressions for the asymptotic multiuser efficiency and

for the mean bit error probability are derived. The proposed expressions of the analytic

model developed to evaluate the performance of those systems are verified by the results

of computer simulations. For turbo code, three iterative turbo decoding strategies are

proposed and compared. Expressions for computational complexity are also obtained.

iii



A Nancy e Camila

A Lucila, Lilian e Bolo

A Nebo, Alexis, e Mayfe

A meu Pai

iv



Agradecimentos

A Deus, pela força, o valor, e as benções entregues desde o primeiro dia em que cheguei

ao Brasil, permitindo-me concluir este objetivo.

Ao Professor Celso de Almeida, pela oportunidade brindada para realizar meus estudos

de pós-graduação neste pais. Pela paciência e dedicação com a culminação deste trabalho,

e pelo apoio incondicional durante todo este tempo, o meu mais sincero agradecimento.

Aos professores do Departamento de Comunicações da Faculdade de Engenharia Elétrica

e Computação, em especial aos professores Renato Baldini Filho e Jaime Portugheis pelas

sugestões.

A todos aqueles que, direta ou indiretamente, contribúıram de alguma forma para a

conclusão desta tese, especialmente aos amigos Rodrigo, Tarciana, José, Marzio, Julio e
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4.3 Receptor para Canais Seletivos em Freqüência RDD-2D. . . . . . . . . . . 117
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RDD, em função do Número de Usuários para N = 3 e M = 3. . . . . . . . 133

4.15 Ganho de Complexidade do Receptor RDD-2D sobre o Receptor Arranjo-
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Notação

Ak amplitude do sinal transmitido do k-ésimo usuário.

a (θkl) vector de assinatura espacial.

αkl atenuação do canal introduzidas no l-ésimo percurso do k-ésimo usuário.

α[i] vetor de ordem 1xKL que contém as amplitudes do desvanecimento de todos

os percursos dos K usuário no instante i.

αk[i] vetor de ordem 1xL que contém as amplitudes do desvanecimento em cada

percurso do k-ésimo usuário no instante i.

αN matriz diagonal de ordem NKLxNKL que contém as amplitudes do desvane-

cimento de todos os percursos dos K para N intervalos de tempo.

bck(t) seqüência de bits de informação codificados do k-ésimo usuário.

bk(t) seqüência de bits de informação do k-ésimo usuário.

Bco largura de banda de coerência do canal.

Bs largura de banda do sinal.

b[i] vetor de ordem 1xK que contém os bits informação dos K usuários no ins-

tante i

bc,N vetor de ordem NKx1 que contém os bits informação codificados dos K usuá-

rios para os N instantes de tempo.

bN vetor de ordem NKx1 que contém os bits informação dos K usuários para os

N instantes de tempo.

bc[i] vetor de ordem 1xK que contém os bits informação codificados dos K usuários

no instante i

b̂N vetor de ordem NKx1 que contém os bits informação estimados dos K usuá-

rios para os N instantes de tempo.

b̂c,N vetor de ordem NKx1 que contém os śımbolos de informação codificados que

vão ser estimados dos K usuários para os N instantes de tempo.

ϑ̄ vazão de dados média.
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βd pesos do codificador convolucional.

C2D-RDD complexidade do receptor 2D-RDD.

CMDD complexidade do receptor MDD.

CMDD+Arranjo complexidade do receptor usando arranjo de antenas e receptores

MDD.

CRDD complexidade do receptor RDD.

CRDD+Arranjo complexidade do receptor usando arranjo de antenas e receptores

RDD.

CCONV complexidade do decodificador convolucional.

ck(t) seqüência de espalhamento espectral do k-ésimo usuário.

CMUD−D−CONV complexidade computacional do filtro descorrelacionador e do deco-

dificador convolucional.

CTURBO complexidade do decodificador turbo iterativo.

d espaçamento entre duas antenas adjacentes do arranjo.

dfree distância livre de Hamming.

dh distância de Hamming.

Dm[i] vector de ordem 1xKL que contém a assinatura espacial dos K

usuários na m-ésima antena, considerando todos os L percursos no

instante i.

dmk[i] vector de ordem 1xL que contém a assinatura espacial do k-ésimo

usuário na m-ésima antena, considerando todos os L percursos

no instante i.

DmN matriz diagonal de ordem NKLxNKL que contém a assinatura

espacial dos K usuários na m-ésima antena, considerando todos os

L percursos nos N instantes de tempo.

Eb

N0
relação sinal-rúıdo.

EN matriz de ordem NKxNK que compensa a perda do ganho de

diversidade.

η2D−RDD eficiência assintótica média obtida para o receptor 2D-RDD.

ηMDD eficiência assintótica média obtida para o receptor MDD.
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ηRDD eficiência assintótica média obtida para o receptor RDD.

ηu(i) eficiência assintótica média do u-ésimo usuário no i-ésimo instante

de tempo.

G ganho de processamento.

γb relação-sinal-rúıdo mais interferência (SIR) média.

I número de iterações.de decodificação turbo.

K número de usuários.

κ comprimento de restrição do código convolucional.

L número de caminhos resolv́ıveis usados para a detecção do sinal.

Lc,2D−Rake medida de confiabilidade para quando é usado o receptor 2D-Rake.

Lc,2D−RDD medida de confiabilidade na sáıda do filtro descorrelacionador quando é

usado o receptor 2D-RDD.

M número de antenas no arranjo.

N comprimento da janela de congestionamento.

ncb número de seqüência do primeiro segmento do ciclo x = c + B.

nof número da seqüência do segmento perdido quando estoura o buffer.

NTCP número de bits em um segmento.

nw(t) variável aleatória complexa do tipo gaussiana.

nx número da seqüência do primeiro segmento de um ciclo x.

n vetor de ordem NKx1 que contém os valores do rúıdo aditivo na sáıda do

banco dos K receptores RAKE para os N intervalos de tempo.

n2D(t) vetor de ordem NKx1 que contém os valores do rúıdo aditivo na sáıda do

banco dos K receptores 2D-Rake para os N intervalos de tempo.

n2DC(t) vetor de ordem NKx1 que contém os valores do rúıdo aditivo na sáıda do

banco dos K receptores 2D-Rake para os N intervalos de tempo de bit

codificado.

nAC(t) vector de envoltória complexa do rúıdo aditivo gaussiano no arranjo de

antenas no intervalo de bit codificado.

nf vetor de ordem NKLx1 que contém os valores do rúıdo aditivo na sáıda do

banco dos KL filtros casados para os N intervalos de tempo.
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nA(t) vector de envoltória complexa do rúıdo aditivo gaussiano no arranjo de

antenas.

Pb probabilidade de erro de bit média.

Pb(dh) probabilidade de se selecionar uma seqüência-código incorreta, que difere da

seqüência-código correta em dh posições de bit.

Pseg,TCP probabilidade de erro de segmentos TCP.

Pseg,TCPar probabilidade de erro de segmento na interface aérea no canal sem fio.

Pseg,TCPc probabilidade de perda de segmentos pelo congestionamento.

Φ[i] vetor de ordem 1xKL que contém as fases do canal de todos os percursos

dos K usuário no instante i.

Tco intervalo de tempo de coerência.

Tm dispersão temporal do canal.

Ts peŕıodo de śımbolo.

TRTT intervalo de tempo entre o ińıcio da transmissão de um segmento TCP

e o retorno do seu respectivo ACK (RTT - Round Trip Time).

W janela de congestionamento.

χ número de śımbolos codificados a ser filtrados.
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Caṕıtulo 1

Caracterização do Problema

1.1 Introdução

A tecnologia de comunicações sem fio aplicada a sistemas celulares digitais teve um grande

progresso nos últimos anos de modo a permitir os serviços de comunicação da internet,

dados e multimı́dia, que requerem alta vazão de dados, em comparação com os serviços de

voz. A internet está baseada na arquitetura TCP/IP (Transport Control Protocol/Internet

Protocol), e tem como aplicações mais usadas: correio eletrônico, transferência de arqui-

vos, acesso remoto, e a navegação na web. A arquitetura TCP/IP foi projetada para

ser usada em redes com fio, onde a taxa de erro de bits do meio é muito baixa e o con-

gestionamento é a principal causa de perdas de pacotes. As implementações existentes

no protocolo de transporte TCP associam qualquer tipo de erro ao congestionamento e

incorporam uma série de mecanismos destinados a lhe combater [1, 2, 3, 4].

Um canal de comunicações sem fio tem caracteŕıstica de sofrer uma alta taxa de erro de

bits, e como conseqüência, uma alta perda de segmentos TCP. Ao ser usado diretamente,

em canais sem fio o protocolo TCP associará este problema ao congestionamento. Os

mecanismos convencionais de controle de congestionamento descartam os segmentos com

erro na recepção e o nó transmissor quando não recebe a confirmação da chegada de um

segmento, decrementa a janela de congestionamento, quer dizer, diminui a quantidade

de segmentos TCP que são transmitidos de forma cont́ınua em um intervalo de tempo,

fazendo com que exista uma degradação significativa da vazão de dados.
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Em [5] foram determinadas a vazão de dados e o atraso médio do protocolo TCP para o

enlace reverso de um sistema CDMA constitúıdo por múltiplas células. Foram comparados

diferentes métodos de controle e correção de erros na camada de enlace, usando o protocolo

de enlace de rádio RLP (Radio Link Protocol) especificado pela norma IS-707 [6] e códigos

corretores de erro do tipo FEC (Forward Error Control) convolucionais [7] e turbo [8]. O

reconhecimento e a correção de erros são fundamentais para evitar a retransmissão dos

longos segmentos TCP e assim aumentar a vazão de dados.

Por outro lado, a técnica de acesso simultâneo CDMA tem sido aplicada com enorme

sucesso em comunicações móveis e é a base dos atuais sistemas de terceira geração

WCDMA [9] e CDMA2000 [10], das normas européia (3GPP) e norte-americana (3GPP2),

respectivamente. Em um sistema CDMA, à medida que o número de usuários aumenta, a

interferência por acesso múltiplo (MAI) também aumenta, o que degrada o desempenho

do sistema. A detecção multiusuário [11] tem como objetivo eliminar a interferência de

acesso múltiplo, às custas de um pequeno aumento na potência do rúıdo. A detecção

multiusuário ótima, infelizmente, apresenta complexidade exponencial com o número de

usuários. A detecção multiusuário descorrelacionadora (MUD-D) faz parte da classe li-

near sub-ótima dos detectores multiusuário. Entre os detectores sub-ótimos, o MUD-D

pode mitigar a MAI eficientemente, sem a necessidade do controle de potência [11].

Enlaces sem fio são sujeitos aos efeitos do desvanecimento por múltiplos percursos. Os

efeitos do desvanecimento podem ser combatidos através de técnicas de diversidade. Uma

destas técnicas é o receptor Rake, que combina coerentemente as versões recebidas do sinal

pelo canal com múltiplos percursos, para obter ganho de desempenho [12]. Infelizmente,

na sáıda do receptor Rake ainda existe a influência da MAI e também da interferência

dos múltiplos percursos (MPI) que também deve ser levada em conta na implementação

do detector multiusuário.

Ao utilizarmos também um arranjo de antenas, a dimensão espacial é introduzida,

sendo, portanto, o canal em questão definido como espaço-temporal. Neste caso, surge

um receptor bidimensional Rake-2D, que explora a diversidade espacial e temporal do

sistema [13]. Em outras palavras, o receptor Rake-2D nada mais é que uma extensão do

receptor Rake convencional, onde é incorporado o domı́nio espacial através do uso de um
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arranjo de antenas na recepção.

Na literatura tem algumas publicações que abordam sistemas CDMA empregando

detecção multiusuário e arranjo de antenas [14, 15, 16, 17, 18, 19, 20, 21, 22, 23, 24].

Embora existam expressões que descrevam o desempenho do sistema, elas são obtidas por

análise numérica ou por simulação, precisando uma alta complexidade computacional e

dificultando a análise quando se precisa variar cada um dos parâmetros do sistema.

As tecnologias e trabalhos anteriormente mencionados motivaram a realização deste

trabalho, que propõe uma alternativa para o controle de congestionamento no protocolo

TCP para canais sem fio. Por outro lado, considerando que também a correção de erros é

a base para se aumentar a vazão de dados, neste trabalho apresenta-se uma análise deta-

lhada do desempenho do enlace reverso de um sistema CDMA, utilizando receptores que

unem as técnicas de detecção multiusuário descorrelacionadora, arranjos de antenas, co-

dificação de canal do tipo FEC, convolucional e turbo, operando em um canal seletivo em

freqüência, que sob os efeitos do desvanecimento Rayleigh por múltiplos percursos. Como

resultados da análise são obtidas expressões teóricas simples e precisas da complexidade

do filtro descorrelacionador e da probabilidade de erro de bit, que permitem comparar

o desempenho destes detectores em sistemas CDMA, tanto para o caso śıncrono, como

para o caso asśıncrono, considerando modulação BPSK e um canal seletivo em freqüência

com desvanecimento do tipo Rayleigh. Para o caso dos códigos turbo, propõe-se também

diferentes modelos de decodificação iterativa para realizar conjuntamente a detecção mul-

tiusuário.

Este trabalho é dividido em 7 caṕıtulos, descritos a seguir:

O Caṕıtulo 2 apresenta uma revisão dos principais conceitos utilizados neste trabalho.

Inicialmente, faz-se uma breve descrição dos sistemas móveis celulares e do canal de

comunicação. Em seguida, é feita uma abordagem sobre o tipo de desvanecimento sofrido

pelos sinais e sobre as principais caracteŕısticas de um canal com múltiplos percursos. É

feita uma breve introdução das técnicas de diversidade mais utilizadas. A partir destes

conceitos, é apresentado o modelo de canal com múltiplos percursos.

Ainda neste caṕıtulo faz-se uma apresentação das principais caracteŕısticas dos sis-

temas CDMA, como o espalhamento espectral e as caracteŕısticas de correlação das
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seqüências de espalhamento. Mais adiante, são apresentados os conceitos de um receptor

Rake e dos arranjos lineares de antenas. O modelo de canal espaço-temporal também é

discutido além de uma breve introdução do receptor Rake-2D.

Para finalizar são apresentados os principais conceitos de detecção multiusuário descor-

relacionadora e conceitos de códigos corretores de erro, incluindo a dedução do algoritmo

de decodificação iterativa para canais seletivos em freqüência.

Para concluir este caṕıtulo, são apresentados alguns conceitos do protocolo TCP que

são relevantes no entendimento do controle de congestionamento, que é abordado neste

trabalho. Também é discutido o comportamento do protocolo TCP em canais sem fio.

No Caṕıtulo 3 são analisados dois modelos de receptores MUD-D para canais sele-

tivos em freqüência estudados na literatura. O primeiro modelo é conhecido como MDD

(multipath decorrelating detector) e é o mais usado na literatura [25, 26]. Este receptor usa

um banco de filtros casados para cada usuário, sendo um filtro por percurso. As sáıdas de

todos os filtros casados de todos os usuários entram em um filtro descorrelacionador e um

combinador é usado para somar os sinais filtrados resultantes dos múltiplos percursos de

cada usuário. Este receptor apresenta uma alta complexidade computacional no processo

de descorrelação.

O segundo modelo analisado é conhecido como RDD (Rake decorrelating detector) [27].

Este receptor considera inicialmente um banco de receptores Rake cujas sáıdas passam

diretamente por um filtro descorrelacionador para que a interferência seja eliminada.

Neste caṕıtulo são explicados com detalhes estes dois tipos de receptores com detecção

multiusuário. São obtidas expressões teóricas simples e precisas da complexidade da

probabilidade de erro de bit para sistemas CDMA, ainda inéditas na literatura, que são

validadas pela simulação computacional, tanto para o caso śıncrono, como para o caso

asśıncrono.

No Caṕıtulo 4 é avaliado o desempenho dos detectores multiusuário analisados no

caṕıtulo anterior usando arranjo linear de antenas na estação rádio base para a recepção

dos sinais das estações rádio móveis em um canal seletivo em freqüência.

São analisados três modelos de detecção multiusuário usando um arranjo de antenas.

Os dois primeiros modelos utilizam um detector MDD ou RDD para cada antena do
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arranjo, respectivamente. O terceiro modelo utiliza um banco de receptores Rake-2D

seguidos por um filtro descorrelacionador, que elimina as interferências MIP e a MAI. Este

último receptor será denominado neste trabalho, como RDD-2D (Rake-2D decorrelating

detector).

Para os três modelos de receptores são obtidas também expressões teóricas simples e

precisas da complexidade e da probabilidade de erro de bit para sistemas CDMA, ainda

não apresentadas na literatura, que são validadas pela simulação computacional, tanto

para o caso śıncrono, como para o caso asśıncrono.

No Caṕıtulo 5 é avaliado o desempenho do detector multiusuário RDD-2D analisado

no caṕıtulo anterior usando códigos corretores de erro do tipo convolucional e turbo em

um canal seletivo em freqüência.

Para o detector RDD-2D usando códigos turbo são propostos três modelos de decodi-

ficação iterativa, baseados na escolha das sáıdas do canal que são filtradas e descorrela-

cionadas. O primeiro modelo filtra as sáıdas sistemáticas e todas as sáıdas de paridade.

O segundo modelo considera as sáıdas sistemáticas e somente uma sáıda de paridade.

Finalmente, o terceiro modelo considera unicamente as sáıdas sistemáticas. Nesta análise

são obtidas as probabilidades de erro de bit através de simulação e nas expressões de

complexidade, consideramos unicamente um sistema CDMA asśıncrono.

Para o detector RDD-2D usando códigos convolucionais são obtidas expressões teóricas

simples e precisas de complexidade e probabilidade de erro de bit para sistemas CDMA,

ainda não apresentadas na literatura, que são validada com simulação computacional,

tanto para o caso śıncrono, como para o caso asśıncrono.

No Caṕıtulo 6 é apresentada uma modelagem matemática do protocolo TCP que

mostra o comportamento geral dos algoritmos de congestionamento e seu desempenho em

canais sem fio. Posteriormente é apresentada uma proposta para modificar o algoritmo

do protocolo TCP para canais sem fio, baseado no reconhecimento dos segmentos que

chegam com erro ao nó receptor, devido a erros produzidos na interface aérea, e não

devido à perda de segmentos por congestionamento.

Finalmente é apresentado um exemplo de aplicação do algoritmo TCP proposto para

um sistema CDMA asśıncrono usando o receptor RDD-2D e codificação convolucional,
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considerando modulação BPSK e um canal seletivo em freqüência com desvanecimento

do tipo Rayleigh.

O Caṕıtulo 7 trata das conclusões, comentários finais sobre os resultados obtidos e

sugestões para trabalhos futuros.

Finalmente, no Apêndice A é apresentada uma análise matemática do uso do algo-

ritmo de decodificação iterativa BCJR em canais com desvanecimento Rayleigh e diversi-

dade.



Caṕıtulo 2

Conceitos Básicos

2.1 O Sistemas Móvel Celular

O termo celular foi usado pela primeira vez nos Estados Unidos para denotar o sistema

analógico AMPS em 1983. Seu significado deve-se a que uma determinada área é dividida

em regiões idealmente idênticas e circulares, denominadas células. Dentro de cada célula

encontra-se uma estação rádio base (ERB), que contém os equipamentos de transmissão e

recepção. Elas trabalham normalmente com antenas omnidirecionais ou com antenas dire-

cionais quando é utilizada setorização. A ERB provê a comunicação com um determinado

número de estações rádio móveis (ERMs) distribúıdas na célula. Estas ERMs trabalham

com antenas omnidirecionais e transmitem e recebem informação da ERB através de um

determinado canal.

A transmissão de uma ERB para as ERMs flui pelo chamado canal direto (”forward

link”ou ”downlink”), enquanto que a transmissão de uma ERM para uma ERB se dá pelo

canal reverso (”reverse link”ou ”uplink”).

Toda vez que um usuário estiver saindo de uma célula e entrando em outra, ele entra

em processo de ”handoff ”, ou seja, ele vai ter que se desconectar de uma ERB para se

conectar a outra (”hard handoff ”). Nos sistemas CDMA uma ERM pode estar conectada

a várias ERBs, evitando quedas de ligação neste processo (”soft handoff ”).

7
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2.2 Interferência

É chamada interferência, toda e qualquer sinal indesejável que atinge um determinado

receptor. Aquela potência indesejável proveniente dos usuários que pertencem a uma

mesma célula é chamada de interferência interna, e quando ela é proveniente de usuários

de outras células é chamada de interferência externa.

Dependendo do sistema de acesso múltiplo utilizado, FDMA, TDMA ou CDMA existe

uma interferência externa causada pelo reuso de freqüência, intervalo de tempo ou de

código, respectivamente. Esta interferência é denominada de interferência co-canal.

A técnica CDMA usa a mesma banda de freqüência para alguns usuários da mesma

célula, o que resulta que a interferência externa é também denominada interferência in-

terna e de acesso múltiplo.

2.3 Setorização

A técnica de setorização consiste em dividir uma célula em setores, de tal modo que a

interferência diminua, e com isto se possa colocar mais ERMs por área. Para isto são

empregadas antenas direcionais na ERB.

2.4 Perda de Percurso

Um modelo de propagação bastante simples pode ser usado, onde a perda de percurso

cresce com uma potência da distância, dada por:

PR

PT

= r−ζ , (2.1)

onde PR é a potência recebida, PT é a potência transmitida, r é a distância entre o

transmissor e o receptor, e ζ é o expoente de perda de propagação. Para ambientes

externos ζ fica normalmente entre 3 e 5. A propagação no espaço livre apresenta ζ = 2.

Em sistemas CDMA, a perda de pecurso é responsável pelo chamado efeito perto-

longe, em que a potência recebida pela ERB de uma ERM que está próxima a ela, seria

bem maior do que a potência recebida de uma ERM localizada a uma distância maior.

Neste trabalho consideraremos que a ERB utiliza um controle de potência ideal, de forma
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que as diferenças de perda de percurso são irrelevantes nas análises consideradas.

2.4.1 Sombreamento

O sombreamento é causado por obstruções entre a ERM e a ERB. Estas obstruções são em

geral causadas por árvores, edif́ıcios e até mesmo véıculos em movimento. Elas provocam

a flutuação do ńıvel de potência do sinal. Uma ERM movimentando-se em um ambiente

como este, pode passar por momentos em que a qualidade do sinal se torna bastante ruim

e, até mesmo, experimentar a total perda do sinal e a conseqüente queda da ligação.

O método usado para compensar os efeitos do sombreamento consiste basicamente em

prover ao móvel a possibilidade do mesmo escolher a ERB mais favorável, a fim de que a

ERM sempre receba um sinal mais forte. Desta maneira, o sinal da ERM será monitorado

por várias ERBs simultaneamente (”soft handoff ”).

Neste trabalho, consideramos apenas o estudo de sistemas CDMA com uma única

célula, sendo o sombreamento um fator não predominante no desempenho do sistema.

2.5 Desvanecimento

Existem situações em que a ERM não possui linha de visada direta com a sua respectiva

ERB. Nestes casos, o sinal recebido é composto por várias versões do sinal transmitido,

e nenhum destes sinais chega a ser considerado dominante em relação aos demais. Em

ambientes como este, com freqüência as componentes dos múltiplos percursos chegarem

com grandes atrasos e variações de amplitude. Este tipo de fenômeno é muito comum em

regiões urbanas e suburbanas.

O sinal recebido é portanto composto por um somatório de um grande número de

fasores gaussianos complexos, que as vezes contribuem de maneira construtiva e as vezes

contribuem de maneira destrutiva na formação do sinal recebido.

O sinal recebido resultante pode algumas vezes passar por atenuações muito fortes,

sendo que a duração destas atenuações depende da velocidade do móvel e da freqüência

da portadora do sinal. A atenuação sofrida pelo sinal recebido pode chegar a valores

da ordem de 50 dB, e como as flutuações em torno do valor médio do sinal ocorrem

rapidamente, este fenômeno é chamado de desvanecimento.
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2.5.1 Efeito Doppler

O efeito Doppler ocorre quando há movimento relativo entre transmissor e receptor, resul-

tando na recepção uma freqüência diferente daquela que foi transmitida. Quanto maior

for a velocidade de deslocamento da ERM em relação à direção de propagação da onda de

rádio, maior é o desvio de freqüência. O valor do desvio Doppler em função da velocidade

da ERM é dada pela seguinte expressão [7]:

fd =
vfc

c
cos(θ), (2.2)

onde v é a velocidade do móvel, fc é a freqüência da portadora, c é a velocidade da luz,

e θ é o ângulo entre a direção do movimento e a direção da propagação da onda ele-

tromagnética. Para uma propagação com múltiplos percursos cada um dos sinais sofrerá

diferentes desvios Doppler e como resultado tem-se um espectro espalhado, formado a par-

tir da variação aleatória da freqüência percebida em cada multipercurso, dando origem à

dispersão espectral Doppler Bd, onde [7]:

Bd = 2fdmax
(2.3)

= 2
vfc

c
.

O parâmetro que informa a respeito da variabilidade temporal do canal é denominado

intervalo de tempo de coerência, Tco, e é definido como uma média estat́ıstica do intervalo

de tempo dentro do qual os sinais recebidos possuem grande correlação de amplitude. O

intervalo de tempo de coerência é inversamente proporcional à dispersão espectral Doppler

[7]:

Tco ≈
1

Bd

. (2.4)

Dependendo da comparação entre o intervalo de tempo de coerência do canal e o intervalo

de tempo de śımbolo, Ts, o canal apresenta desvanecimento lento ou rápido. Assim, se

Ts < Tco, o desvanecimento é lento e permanece invariante durante o intervalo Ts, podendo
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ser usada demodulação coerente. Caso contrário se Ts > Tco o desvanecimento é rápido.

2.5.2 Seletividade em freqüência do canal

Devido a uma propagação por múltiplos percursos, o sinal transmitido pode chegar ao

receptor em diferentes instantes de tempo e com diferentes atenuações. Se um pulso de

amplitude unitária δ (τ) é transmitido, o sinal recebido resultante é caracterizado como

um sistema linear e variante no tempo que tem uma envoltória complexa da resposta ao

impulso, h(τ ; t), dado por [7]:

h(τ ; t) =
∑

n

αn(t)e−jφn(t)δ (τ − τn(t)), (2.5)

onde αn(t) é o fator de atenuação n-ésimo percurso, τn(t) é o atraso de propagação para

o n-ésimo percurso e φn(t) = 2πfcτn(t) é o deslocamento de fase relativo ao n-ésimo

percurso, onde fc é a freqüência de portadora. Quando a resposta ao impulso é modelada

como um processo aleatório gaussiano complexo com média zero, a envoltória |h(τ ; t)|
para qualquer instante de tempo t tem uma distribuição de Rayleigh e as fases φn(t)

seguem uma distribuição uniforme no intervalo [0, 2π]. Uma variável aleatória, α, com

distribuição do tipo Rayleigh possui uma função densidade de probabilidade (PDF):

pα(α) =
α

σ2
α

e
− α2

2σ2
α , (2.6)

onde σα é um parâmetro da PDF Rayleigh. O valor médio e o valor quadrático médio do

desvanecimento são dados por α =
√

π
2
σα e α2 = 2σ2

α, respectivamente.

A faixa de valores na qual o espectro de potência do atraso é diferente de zero é

chamada de dispersão temporal do canal, Tm, e corresponde à diferença entre o tempo de

chegada do primeiro e do último percurso. Considera-se o último percurso aquele em que

a potência do sinal recebido ainda está acima de um certo limiar.

Define-se como banda de coerência do canal, Bco, à faixa de freqüências dentro da qual

as componentes espectrais recebidas possuem grande correlação de amplitude. A banda
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de coerência do canal é inversamente proporcional à dispersão do canal [7]:

Bco ≈
1

Tm

. (2.7)

A relação entre a largura de faixa do sinal transmitido Bs e a banda de coerência do canal

define a seletividade em freqüência do canal. Se Bs < Bco, o desvanecimento será correla-

cionado em toda a faixa de freqüência do sinal transmitido, de forma que o canal apresenta

um desvanecimento plano ou não-seletivo em freqüência. Analogamente, se Bs > Bco, o

canal afetará de forma distinta faixas diferentes de freqüência do sinal transmitido, de

forma que o canal então apresenta um desvanecimento seletivo em freqüência.

Neste trabalho são analisados sistemas de banda larga que apresentam a propriedade

que a faixa de freqüências obedece a relação Bs >> Bco, é dizer desvanecimento seletivo

em freqüência. Além disso, supomos que a duração de śımbolo Ts << Tco, é dizer apre-

senta um desvanecimento lento no intervalo de um śımbolo. Entre śımbolos distintos é

considerado um desvanecimento rápido.

Para um canal com desvanecimento lento e seletivo em freqüência é posśıvel representar

a envoltória complexa da resposta ao impulso do canal por:

h (t, τl) =
L∑

l=1

αl (t) ejφl(t)δ (t − τl) (2.8)

onde αl(t), φl(t) e τl representam respectivamente a atenuação, a fase e o atraso do l-ésimo

percurso e L é a quantidade de percursos resolv́ıveis, dado por [7]:

L ≈ ⌈TmBs⌉ =

⌈
Bs

Bco

⌉
. (2.9)

2.6 Diversidade

Devido aos multipercursos existentes em um canal de comunicações móveis, o sinal rece-

bido em um determinado intervalo pode ter potência insuficiente para ser detectado com

qualidade. A diversidade é uma técnica em que réplicas de um sinal são combinadas na

recepção com o objetivo de se obter maior confiabilidade na detecção deste sinal.
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O canal com múltiplos percursos disponibiliza ao receptor réplicas da informação trans-

mitida, sendo que essas réplicas afetadas devem ser descorrelacionadas para que o me-

canismo de diversidade surta efeito. Em determinado instante uma réplica poderá ser

afetada fortemente pelo desvanecimento, mas será grande a probabilidade de que outras

réplicas não estejam nessa situação, principalmente se forem descorrelacionadas. Assim,

elas podem ser combinadas para fornecer ao detector um sinal de maior potência que

aquele obtido, se não houvessem réplicas descorrelacionadas.

Existem algumas técnicas de diversidade, como a diversidade espacial, a diversidade

temporal, e a diversidade em freqüência.

2.6.1 Diversidade Temporal

Na diversidade temporal, réplicas da informação são enviadas em instantes de tempo

distintos, sendo que o intervalo de separação entre essas réplicas deve ser superior ao

tempo de coerência do canal, para que as amplitudes dos sinais sejam descorrelacionadas

na recepção.

2.6.2 Diversidade em Freqüência

A diversidade em freqüência é obtida quando sinais são transmitidos através de um ca-

nal móvel usando portadoras em freqüências distintas. A separação entre as portadoras

deve ser maior que a banda de coerência do canal para que os sinais recebidos sejam

descorrelacionados.

2.6.3 Diversidade Espacial

Emprega-se múltiplas antenas transmissoras ou receptoras, com separação entre antenas

adjacentes maior que alguns comprimentos de onda para que os sinais recebidos sejam

descorrelacionados.

2.6.4 Métodos de Combinação

Dada qualquer técnica de diversidade com L canais em paralelo, com desvanecimentos

independentes, é posśıvel usar um método de combinação envolvendo L receptores inde-

pendentes. Os métodos de combinação mais conhecidos são apresentados a seguir.



14 Diversidade

Combinação por Seleção

Somente um dos L sinais de entrada é usado em intervalos de tempo, sendo que este sinal

é selecionado segundo algum critério pré-estabelecido, como por exemplo, através do sinal

de maior potência:

r = máx {r1, r2, · · · , rL}

onde r é o sinal resultante do método de combinação e ri são os sinais de entrada, onde

i = 1, · · · , L. As técnicas pertencentes a este grupo são a combinação por seleção pura e

a combinação por seleção por limiar.

Combinação Linear

O sinal resultante é uma combinação linear dos sinais recebidos, dado por:

r =
L∑

i=1

kiri

onde ki são os pesos de cada ramo de diversidade e são definidos segundo as técnicas

de combinação por ganhos iguais ou combinação por razão máxima. Na combinação por

razão máxima, os pesos são proporcionais à estimação do desvanecimento de cada canal,

ki = α̂i, e na combinação por ganhos iguais, como o próprio nome sugere, os pesos são

unitários, ki = 1.

2.6.5 Espalhamento Espectral

As técnicas de espalhamento espectral (em inglês “Spread Spectrum”) foram originalmente

desenvolvidas em meados do século XX para aplicações militares, com o objetivo de resistir

a interferência intencional (jamming) e alcançar baixa probabilidade de detecção não

autorizada. São chamadas assim, porque a largura de faixa empregada na transmissão

é muito maior que a largura de faixa necessária para transmitir a informação. Valores

t́ıpicos para esta relação estão entre 4 e 128 (6 a 21 dB).

Os principais esquemas de implementação da técnica de espalhamento espectral são a

de saltos em freqüência (em inglês, “frequency hopping” ou FH) e a de seqüência direta (em

inglês, “direct sequence” ou DS). Em um sistema com espalhamento espectral por saltos
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(a) Largura de faixa Necessária
para Transmitir a Informação.

Tempo

B

Th

Freqüência

(b) Divisão em Faixas de Freqüência da Banda do
Canal.

Figura 2.1: Técnica de Espalhamento Espectral de Saltos em Freqüência (FH).

em freqüência, a banda do canal é dividida em um grande número de pequenas faixas de

freqüências. O sinal transmitido ocupa uma destas sub-faixas durante um intervalo de

transmissão Th como se mostra na Fig. 2.1. A seleção de tais faixas a cada intervalo de

tempo Th segue um padrão ditado pela seqüência de espalhamento.

Em um sistema de comunicação em banda base com espalhamento espectral por

seqüência direta, a seqüência de bits de informação b (t) é multiplicada diretamente por

uma seqüência de espalhamento c (t) denominado chip, como é mostrado na Fig. 2.2.

Sendo a seqüência de bits de informação um sinal de banda estreita, 1/Tb, e a seqüência

de espalhamento um sinal de banda larga, 1/Tc, o sinal resultante deste processo terá

um espectro com banda igual a do sinal de banda larga c (t), onde a relação G = Tb/Tc é

definida como ganho de processamento. Desta forma, a seqüência de espalhamento realiza

sua função de espalhar o espectro do sinal de informação. Para este processo funcionar,

ambas as seqüências são bipolares, ou seja, possuem dois ńıveis iguais em amplitude e

opostos em polaridade (+1,-1). A contração espectral é realizada através da correlação

do sinal com a mesma seqüência usada no transmissor.

A técnica de espalhamento espectral tem algumas caracteŕısticas, tais como:

• Rejeição à interferência. As transmissões alheias de banda larga, ou de banda
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Figura 2.2: Técnica de Espalhamento Espectral por Seqüência Direta (DS).

estreita que são conseqüentemente descorrelacionadas do sinal de interesse, são for-

temente atenuadas no receptor, devido ao ganho de processamento.

• Baixa probabilidade de interceptação. A densidade de potência do sinal a ser

enviado é reduzida no processo de espalhamento espectral;

• Possibilidade de acesso multiusuário por endereçamento seletivo. Consiste

na transmissão de sinais de vários usuários simultâneos, ocupando a mesma faixa

de freqüência, porém usando seqüências diferentes.

• Resistência aos efeitos dos múltiplos percursos. Os sinais de múltiplos per-

cursos, ainda que possuam a mesma seqüencia de espalhamento, estarão defasadas

no tempo e na freqüência, e consequentemente comportam-se como outra seqüencia.

• Medidas de distância com alta resolução. São empregadas em sistemas de

radar, que utilizam técnicas de espalhamento espectral. Tais sistemas conseguem

resolução melhor que os convencionais devido à maior banda utilizada e à capacidade

desses sistemas distinguirem pulsos muito próximos, oriundos de reflexões no mesmo

alvo, recebidos por múltiplos percursos.
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2.7 Técnica CDMA

CDMA é uma técnica de múltiplo acesso baseada no espalhamento espectral dos sinais por

seqüencia direta. Neste tipo de sistema, alguns usuários compartilham simultaneamente

o mesmo espectro de freqüência. Cada sinal de informação de cada usuário é multiplicado

por uma seqüência de espalhamento única, o que o diferencia dos demais. Desse modo que

é posśıvel resgatar o sinal original, multiplicando-se o sinal recebido pela mesma seqüência

usada no transmissor com atrasos idênticos.

A medida da ortogonalidade entre duas seqüencias é denominada correlação cruzada.

Se as seqüências dos usuários forem ortogonais, a correlação cruzada é nula, e a inter-

ferência de acesso múltiplo também o será, restando apenas o rúıdo aditivo. Neste caso, o

desempenho do sistema é determinado pelo ńıvel de potência do sinal recebido em relação

à potência do rúıdo. Por outro lado, se as seqüências não forem ortogonais, o desempenho

do sistema dependerá basicamente do ńıvel de potência do sinal recebido em relação ao

ńıvel de potência recebida dos demais usuários.

No enlace reverso de um sistema CDMA é desejável que a potência que alcança a ERB

devido às várias ERMs seja a mesma, caso contrário a interferência dos outros usuários

pode se tornar excessiva se os ńıveis de potência dos usuários interferentes forem maiores

que os ńıveis de potência do usuário desejado. Este efeito chamado perto-longe (em inglês

”near-far”), onde a potência recebida do sinal dos usuários próximos à ERB torna-se

maior que a dos usuários distantes. Isto pode ser resolvido fazendo-se um controle de

potência para que os sinais de todos os usuários sejam recebidos com a mesma potência

na ERB.

Quando as seqüências dos usuários estão perfeitamente alinhadas chip a chip no recep-

tor, o sistema CDMA é dito śıncrono, caso contrário, é dito asśıncrono. O caso śıncrono

ocorre no enlace direto, onde a ERB realiza a transmissão śıncrona dos sinais para todas

as ERMs da célula. No enlace reverso, o canal é asśıncrono já que a tecnologia atual

não garante o sincronismo entre os sinais transmitidos pelas diversas ERMs, pela falta de

coordenação temporal e pelo fato das ERMs estarem em posições diferentes na célula.

A tecnologia de espalhamento espectral, que é a base da tecnologia CDMA, foi usada
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inicialmente em aplicações militares como foi explicado anteriormente. A primeira em-

presa a ver a possibilidade de uso desta tecnologia para a telefonia celular foi a Qualcomm,

e em 1990 ela propôs o primeiro sistema celular baseado em espalhamento espectral. O

TIA (Telecommunications Industry Assassination) aprovou o primeiro padrão CDMA,

IS-95, em julho de 1993.

A tecnologia de espalhamento espectral é, nos dias de hoje, bem conhecida e conside-

rada como uma alternativa para aumentar a capacidade de sistemas e prover um serviço

confiável. Duas propostas para terceira geração dos sistemas de comunicações sem fio,

CDMA2000 [10] e WCDMA [9], utilizam esta tecnologia como base.

2.7.1 Seqüências de Espalhamento

O desempenho de um sistema baseado na técnica CDMA está relacionado com as carac-

teŕısticas da seqüência de espalhamento utilizada, definidas a seguir.

A função de autocorrelação proporciona um grau de distinção entre uma seqüência

x (t) e ela mesma para diferentes atrasos τ e é expressa por:

ρx,x (τ) =

∫ Tb

0

x (t) x (t + τ) dt (2.10)

onde 0 ≤ τ < Tb.

A função de correlação cruzada determina o grau de distinção entre duas seqüências

diferentes x (t) e y (t) de peŕıodo Tb, em função do deslocamento τ , e é dada por:

ρx,y (τ) =

∫ Tb

0

x (t) y (t + τ) dt (2.11)

onde 0 ≤ τ < Tb. Quando a correlação cruzada entre duas seqüências de espalhamento é

nula, diz-se que as seqüências são ortogonais.

Em geral, as seqüências de espalhamento são representadas por seqüencias bipolares

ou antipodais onde a amplitude dos pulsos assume apenas os valores {−1, 1}.

2.7.2 Seqüências Aleatórias

Neste trabalho usamos seqüências bipolares puramente aleatórias de comprimento G, onde

cada elemento tem probabilidade 1/2 de ser +1 e 1/2 de ser -1. Dessa forma, como cada



Conceitos Básicos 19

chip permite dois valores posśıveis, existem 2G seqüências diferentes.

As seqüencias aleatórias por sua fácil construção e por terem propriedades de cor-

relação bem conhecidas, têm sido bastante utilizadas nas análises de desempenho de

sistemas CDMA.

As propriedades de correlação das seqüências puramente aleatórias são dadas por [11]:

E[ρxy (τ)] = 0

E[ρ2
xy (τ)] =

⎧
⎨

⎩

1
G

para sistemas śıncronos

2
3G

para sistemas asśıncronos
(2.12)

onde o operador E [x] representa o valor esperado da variável aleatória x. O conceito de

sistemas śıncronos e asśıncronos será visto mais adiante.

2.8 Receptor Rake

Um aspecto interessante que deve ser levado em consideração é a utilização de um sinal

cuja banda seja muito maior que a banda de coerência do canal. Neste caso, o canal é

seletivo em freqüência e a ordem da diversidade que se consegue obter é igual ao número de

caminhos resolv́ıveis. A resolução temporal é aproximadamente igual ao intervalo de um

chip, Tc, em sistemas CDMA. Se a dispersão temporal do canal for Tm, neste intervalo de

tempo teremos L = Tm/Tc percursos resolv́ıveis. No caso espećıfico de um canal seletivo,

diz-se que L é a diversidade impĺıcita do canal.

A possibilidade de transmitir um sinal de banda maior que a banda de coerência do

canal, permite a introdução da diversidade temporal impĺıcita do canal, já que podem

ser recebidas várias componentes do sinal transmitido, independentes entre si, com de-

gradações diferentes. Nesta situação, pode-se utilizar um receptor ótimo que foi proposto

por Price e Green [12], e que é denominado de receptor Rake (Rake Receiver). O receptor

Rake procura se beneficiar da diversidade do canal basicamente equalizando os atrasos

das componentes e combinando-as construtivamente, no intuito de se melhorar a relação

sinal-rúıdo do sistema.

A Fig. 2.3 ilustra a idéia básica de um receptor Rake, que consiste de uma linha de
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atrasos com derivações, por onde passa a seqüência de espalhamento do usuário desejado.

Os atrasos da linha são múltiplos inteiros do intervalo de um chip Tc. Cada ramo é

ponderado pelo peso estimado do canal h∗
l (t) = αl,je

−jΨl,j , onde l = 1,· · · , L e j é o

usuário desejado. O sinal recebido r (t) é multiplicado pelo peso de cada ramo e também

pela seqüência de espalhamento deslocada no tempo, para se sincronizar aos sinais que

se propagam pelos L percursos resolv́ıveis. Em seguida, os sinais de sáıda dos ramos são

integrados, somados e amostrados para formar a variável de decisão do usuário desejado.

cj(t − τj)
Tc TcTc

h∗
1 (t) h∗

2 (t) h∗
L (t)

∑

r(t)

∫ Tb+Tc+τj

Tc+τj
(.)

∫ Tb+2Tc+τj

2Tc+τj
(.)

∫ Tb+LTc+τj

LTc+τj
(.)

r(ts)

ts

ℜ{.}

Figura 2.3: Diagrama Esquemático de um Receptor Rake.

Se os pesos dos ramos são casados com a resposta do canal, ou seja, atenuação e

fase perfeitamente estimados, temos um receptor Rake equivalente a um combinador de

razão máxima para sistemas com diversidade de ordem L. Neste tipo de combinador, os

sinais dos L braços do receptor são somados de forma ponderada. O efeito de multiplicar

o sinal recebido pelo ganho conjugado do canal h∗
l (t), é compensar o deslocamento de

fase e ponderar o sinal por um fator que é proporcional ao desvanecimento daquele sinal.

Então, sinais mais fortes carregam maior peso que sinais mais fracos, de forma que, ao

se fazer a combinação dos sinais, os ramos com maior amplitude são privilegiados e se

obtém um sinal com relação sinal-rúıdo máxima. De fato, o receptor Rake tenta coletar

a energia de todos os sinais gerados pelos diversos percursos.
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2.8.1 Desempenho do Receptor Rake em Sistemas CDMA

Nesta seção, determinamos a probabilidade de erro de bit do enlace reverso de um sistema

CDMA constitúıdo por uma única célula com K usuários, considerando um canal com

desvanecimento por múltiplos percursos. Neste caso, para explorar a diversidade impĺıcita

do canal, a estrutura de recepção utilizada é a do receptor Rake ilustrado na Fig. 2.3.

O equivalente passa-baixas do sinal transmitido é dado por:

s(t) =
K∑

k=1

Akbk(t − τk)ck(t − τk), (2.13)

onde Ak representa a amplitude sinal transmitido do k−ésimo usuário, bk(t) é a seqüencia

de bits de informação, ck(t) é a seqüência de espalhamento espectral e τk é o atraso relativo

do k-ésimo usuário no canal. Para o caso asśıncrono, vamos ordenar os usuários em ordem

crescente de atraso e considerar que τ1 < τ2 < ... < τK < Tb, onde Tb é o intervalo de

bit do sinal de informação. O caso śıncrono é um caso particular do caso asśıncrono onde

τ1 = τ2 = ... = τK = 0.

Quando um pulso é transmitido através de um canal com múltiplos percursos variante

no tempo, o sinal recebido será constitúıdo por um trem de pulsos, em que cada um

deles será caracterizado por um desvanecimento e atrasos diferentes que variam com o

tempo. O canal com múltiplos percursos variante no tempo é caracterizado através de

sua resposta ao impulso:

h(t, τ) =
L∑

l=1

αkl(t)e
jφkl(t)δ(τ − lTc), (2.14)

onde Tc é o peŕıodo de um chip, αkl e φkl são a atenuação e a fase do canal introduzidas no

l-ésimo percurso do k-ésimo usuário. Como o canal é suposto ser seletivo em freqüência,

a largura de banda do canal transmitido, Bc
∼= 1/Tc, é maior que a largura de banda de

coerência do canal, Bco, o que produz L =
⌈

Bc

Bco

⌉
caminhos resolv́ıveis.

Assumindo que o tempo de duração de um śımbolo seja menor que o tempo de

coerência do canal, o desvanecimento é considerado lento, portanto não existe variação

das caracteŕısticas do desvanecimento, nem da fase, dentro do intervalo de um śımbolo,
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resultando em que αkl(t)e
jφkl(t) = akle

jφkl . Deste modo, o sinal recebido é dado por:

r(t) = h(t, τ) ∗ s(t) + n(t) (2.15)

=
L∑

l=1

K∑

k=1

αkle
jφklsk(t − lTc) + n(t),

onde a operação ∗ denota convolução. O rúıdo no receptor é modelado por uma variável

aleatória complexa do tipo gaussiana, n(t), cujas partes real e imaginaria são indepen-

dentes e cada uma possui densidade espectral de potência N0/2, é dizer um rúıdo aditivo

gaussiano branco de média zero e função de autocorrelação E [n(t1)n
∗(t2)] = N0δ(t1 − t2).

Substituindo (2.13) em (2.15) temos que a envoltória complexa do sinal recebido é

dada por:

r(t) =
L∑

l=1

K∑

k=1

Akαkle
jφklbk(t − lTc − τk)ck(t − lTc − τk) + n(t), (2.16)

Assumindo que o sinal do usuário u é o sinal de interesse e que bu = 1 é o bit transmitido

no intervalo 0 ≤ t ≤ Tb. A amostra do sinal recebido r (ts), a que é a variável de decisão

na sáıda do receptor Rake é escrita como:

r(ts) = ℜ
{

L∑

n=1

∫ Tb+nTc+τu

nTc+τu

r(t)cu(t − nTc − τu)αune
−jφundt

}
, (2.17)

onde ℜ{x} representa a parte real da variável complexa x e ts = Tb + LTc + τu é o tempo

de amostragem do filtro. Sem perda de generalidade, o atraso relativo ao usuário u é

considerado nulo, ou seja, τu = 0. Assim, substituindo (2.16) em (2.17), temos que:

r (ts) = ℜ
{

L∑

n=1

αun

K∑

k=1

L∑

l=1

Akαkle
j(φkl−φun)Ikln

}
+ N (ts) (2.18)

onde

Ikln =

∫ Tb+nTc

nTc

bk(t − lTc − τk)ck(t − lTc − τk)cu (t − nTc) dt (2.19)

e

N (ts) = ℜ
{

L∑

n=1

αune−jφun

∫ Tb+nTc

nTc

n (t) cu (t − nTc) dt

}
(2.20)
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representa uma variável aleatória gaussiana de média nula e variância dada por:

σ2
n =

N0Tb

2

L∑

n=1

α2
un. (2.21)

A variável de decisão em (2.18) pode ser escrita como:

r (ts) = Su (ts) + gu (ts) + gk′ (ts) + N (ts) (2.22)

onde o primeiro termo, correspondente ao usuário u e ao casamento das n componentes

resolv́ıveis do sinal com os l ramos do receptor Rake, é dado por:

Su =
L∑

n=1

α2
unAuIunn (2.23)

onde

Iunn =

∫ Tb+nTc

nTc

c2
u(t − nTc)dt

= Tb (2.24)

Assim,

Su = AuTb

L∑

n=1

α2
un (2.25)

O termo acima representa o valor médio do sinal do usuário u condicionado ao conhe-

cimento de
L∑

n=1

α2
1n.

O segundo termo gu (ts), que corresponde a k = u e l 	= n e representa a interferência

gerada pelos múltiplos percursos do próprio usuário u, é dado por:

gu (ts) = Au

L∑

n=1

αun

L∑

l=1
l �=n

αulIuln cos (φul − φun) (2.26)

O terceiro termo gk′ (ts), correspondente a k 	= u, representa a soma das interferências

de múltiplos percursos que os outros K − 1 usuários produzem na recepção do sinal do



24 Receptor Rake

usuário u. Este termo é conhecido como interferência de acesso múltiplo e podemos

escrevê-lo como:

gk′ (ts) =
L∑

n=1

αun

K∑

k=1
k �=u

L∑

l=1

AkαklIkln cos (φkl − φun) (2.27)

Desde que os desvanecimentos que atacam os percursos de cada usuário são conside-

rados independentes, os termos gu (ts) e gk′ (ts) representam um somatório de variáveis

aleatórias independentes, cujas respectivas médias e variâncias vamos determinar a partir

de agora.

Considerando que as seqüências de espalhamento espectral sejam seqüências aleatórias

binárias e independentes de média nula, que o formato de pulso de chip seja retangular,

e que os chips assumem amplitudes ±1, isto implica em [28]:

E [Ikln] = 0 (2.28)

E
[
I2
kln

]
=

⎧
⎨

⎩

T 2
b

G
k = u, l 	= n

2T 2
b

3G
k 	= u, ∀l

(2.29)

Aplicando-se (2.28) em (2.26) e (2.27), constata-se facilmente que gu (ts) e gk′ (ts) têm

média nula. A variância de gu (ts) é dada por:

σ2
gu

= A2
u

L∑

n=1

α2
un

L∑

l=1
l �=n

E
[
α2

ul

]
E
[
I2
uln

]
E
[
cos2 (φul − φun)

]
(2.30)

Os desvanecimentos associados aos múltiplos percursos de cada usuário são considera-

dos independentes e identicamente distribúıdos, o que implica em E [α2
kl] = E [α2]. Além

disso, E [cos2 (φul − φun)] = 1/2, dado que φul − φun é uma variável aleatória uniforme-

mente distribúıda no intervalo [0, 2π]. Portanto, substituindo (2.29) em (2.30), temos:

σ2
gu

=
A2

uT
2
b

2G
(L − 1)E

[
α2
] L∑

n=1

α2
un (2.31)

A variância de gk′ (ts) é dada por:
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σ2
gk′

=
L∑

n=1

α2
un

K∑

k=1
k �=u

L∑

l=1

A2
kE

[
α2

kl

]
E
[
I2
kln

]
E
[
cos2 (φkl − φun)

]
(2.32)

Na determinação de σ2
gk′

valem as mesmas considerações feitas para σ2
gu

. Assim,

σ2
gk′

=
T 2

b

3G
LE

[
α2
] L∑

n=1

α2
un

K∑

k=1
k �=u

A2
k (2.33)

Usando a aproximação gaussiana para determinar o desempenho do sistema, a variável

de decisão r (ts) pode ser modelada por uma variável aleatória gaussiana condicionada aos

pesos dos ramos do receptor αun. Esta variável de decisão tem média e variância dadas,

respectivamente, por:

Su (ts) = AuTb

L∑

n=1

α2
un (2.34)

e

σ2
r = σ2

gu
+ σ2

gk′
+ σ2

n

=
A2

uT
2
b

2G
(L − 1)E

[
α2
] L∑

n=1

α2
un +

T 2
b

3G
LE

[
α2
] L∑

n=1

α2
un

K∑

k=1
k �=u

A2
k +

N0Tb

2

L∑

n=1

α2
un

(2.35)

Para os valores de média e variância dados, respectivamente, por (2.34) e (2.35), a

probabilidade de erro condicionada ao conhecimento do desvanecimento é dada por:

Pe = Q
(√

2γb

)
(2.36)

onde Q (x) é a função definida por:

Q (x) =
1√
2π

∫ ∞

x

exp

(
−t2

2

)
dt (2.37)

Além disso, γb é a relação sinal-rúıdo-mais-interferência instantânea do sinal recebido,

dada por:
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γb =
S2

u (ts)

2σ2
r

(2.38)

Substituindo (2.34) e (2.35) em (2.38), obtemos:

γb =

L∑
n=1

α2
un

(L−1)
G

E [α2] + 2L
3G

E [α2]
K∑

k=1
k �=u

A2
k

A2
u

+ N0

A2
uTb

(2.39)

Observando (2.39), temos que a relação sinal-rúıdo-mais-interferência pode também

ser escrita como:

γb =
L∑

n=1

γn (2.40)

onde

γn =
α2

un

(L−1)
G

E [α2] + 2L
3G

E [α2]
K∑

k=1
k �=u

A2
k

A2
u

+ N0

A2Tb

(2.41)

é a relação sinal-rúıdo-mais-interferência instantânea do sinal recebido pelo n-ésimo per-

curso do usuário u.

Para obter a probabilidade de erro de bit média, é necessário determinar a função

densidade de probabilidade p(γb). Esta função pode ser facilmente determinada através

da função caracteŕıstica de γb. Para L = 1, γb ≡ γn=≻1 tem distribuição exponencial [7],

cuja função caracteŕıstica é dada por:

Ψ1(jv) = E
[
ejvγn=1

]

=
1

1 − jvγc

(2.42)

onde γc é a relação sinal-rúıdo-mais-interferência média por canal, que a partir de (2.41)

é dada por:
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γc = E [γn]

=
E [α2

1n]

(L−1)
G

E [α2] + 2L
3G

E [α2]
K∑

k=1
k �=u

A2
k

A2
u

+ N0

A2
uTb

(2.43)

Como o desvanecimento é considerado independente e identicamente distribúıdo, E [α2
1n] =

E [α2]. Assim,

γc =
1

(L−1)
G

+ 2L
3G

K∑
k=1
k �=u

A2
k

A2
u

+ N0

A2
uTbE[α2]

(2.44)

Considerando os desvanecimentos nos L percursos, a relação sinal-rúıdo-mais-interferência

média do sinal recebido é dada por:

γb =
L∑

n=1

E [γn]

= Lγc

=
1

(L−1)
LG

+ 2
3G

K∑
k=1
k �=u

A2
k

A2
u

+ N0

A2
uTbLE[α2]

(2.45)

Vamos definir a relação sinal-rúıdo, Eb/N0, para o usuário u, como:

Eb

N0

=
A2

uTbL

N0

, (2.46)

e vamos supor nas análises deste trabalho que E [α2] = 1, é dizer que o parâmetro da

PDF Rayleigh σ2
α = 1/2. Assim (2.45) pode-se reescrever como:

γb =
1

(L−1)
LG

+ 2
3G

K∑
k=1
k �=u

A2
k

A2
u

+
(

Eb

N0

)−1
. (2.47)
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Para um caso geral em que as amplitudes do sinal transmitido sejam todas iguais (A1 =

A2 = ... = AK = A), a expressão de γb é dado por:

γb =
1

(L−1)
LG

+ 2
3

(K−1)
G

+
(

Eb

N0

)−1 . (2.48)

Dado que (2.40) é a soma de L variáveis aleatórias independentes de distribuição

exponencial, podemos escrever a função caracteŕıstica de γb como:

Ψb(jv) =
1

(1 − jvγc)
L

(2.49)

Esta é a função caracteŕıstica de uma chi-quadrada com 2L graus de liberdade e função

densidade de probabilidade dada por:

p (γb) =
1

(L − 1)!γc
L

(γb)
L−1 exp

(
−γb

γc

)
, γb > 0 (2.50)

Para obtermos a probabilidade de erro de bit média devemos eliminar a estat́ıstica do

desvanecimento através de:

Pe =

∫ ∞

0

Q(
√

2γb)p (γb) dγb (2.51)

A expressão anterior possui a seguinte forma fechada [7]:

Pe =

(
1 − ν

2

)L L−1∑

n=0

(
L − 1 + n

n

)(
1 + ν

2

)n

(2.52)

onde, por definição,

ν =

√
γb

L + γb

(2.53)

Quando γc ≫ 1, a probabilidade de erro pode ser aproximada por [7]:

Pe ≃
(

1

4γc

)L(
2L − 1

L

)
(2.54)

Podemos observar em (2.54) que a probabilidade de erro de bit média é inversamente
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proporcional à relação sinal-rúıdo-mais-interferência média por canal elevada à L-ésima

potência.

2.9 Arranjo Linear de Antenas

2.9.1 Introdução

Um arranjo de antenas consiste de M antenas espacialmente distribúıdas de acordo com

o padrão geométrico desejado. Os padrões podem variar largamente, no entanto, as

configurações mais comuns são: o arranjo circular onde, como o próprio nome sugere,

as antenas estão posicionadas em torno de um ćırculo, arranjo planar e arranjo linear

uniforme de antenas igualmente espaçadas ao longo do mesmo eixo.

Neste trabalho vamos considerar um arranjo linear uniforme de antenas. A grande

vantagem do uso de arranjos lineares é a simplicidade do modelo matemático do sinal na

sáıda do arranjo.

Para simplificar a análise matemática de um arranjo, assumimos que:

• O espaçamento entre as antenas seja suficientemente pequeno comparado com a

distância do transmissor ou receptor para que não haja variações de amplitude

entre os sinais recebidos em antenas diferentes;

• Não exista acoplamento mútuo entre as antenas;

• Todas as fontes de sinais estejam localizadas longe o bastante de forma que os sinais

incidentes no arranjo sejam ondas planas;

• Os sinais sejam de banda estreita, ou seja, a banda do sinal incidente é pequena

comparada com a freqüência da portadora.
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Sinal incidente Sinal incidente
na antena 1 na antena M

antena 1 antena 2 antena M
x

y

θ

d

dsen
θ

Figura 2.4: Geometria de um arranjo linear uniforme de M antenas orientado ao longo

do eixo x.

A geometria de um arranjo linear uniforme de M antenas orientado ao longo do eixo

x, é mostrada na Fig. 2.4, onde d é o espaçamento entre duas antenas adjacentes e

considera-se uma onda plana recebida no arranjo na direção θ. Dado que uma defasagem

de 2π ocorre quando se percorre a distância de um comprimento de onda da portadora, a

diferença de fase entre os sinais incidentes em antenas adjacentes é dada por:

ϕ =
2πd

λ
senθ (2.55)

onde λ é o comprimento de onda da portadora.

Um caso particular de interesse é aquele em que o espaçamento entre duas antenas

adjacentes vale meio comprimento de onda da portadora. Neste caso d = λ/2 e a diferença

de fase entre os sinais incidentes em antenas adjacentes é dada simplesmente por:

ϕ = πsenθ

Usando (2.55), pode-se determinar a diferença de fase entre o sinal incidente na m-

ésima antena e aquele incidente na antena de referência localizada na origem (antena 1)

através de:

∆ϕm = (m − 1) ϕ (2.56)

A Fig. 2.5 mostra um arranjo linear uniforme de M antenas idênticas orientado ao
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longo do eixo x, onde a sáıda de cada antena é ponderada por um peso complexo wm,

onde m = 1, · · · , M . Ajustando o conjunto de pesos wm, é posśıvel direcionar o feixe

principal do arranjo na direção desejada.

Receptor

Combinador

Sinal incidente Sinal incidente
na antena 1 na m-ésima antena

x

y

z (t)

θ

r0 (t) r1 (t) rm (t) rM−1 (t)

d

∑

w0 w1 wm wM−1

antena 1 antena 2 antena m antena M

Figura 2.5: Arranjo Linear de Antenas Orientado ao Longo do Eixo x Recebendo uma

Onda Plana da Direção θ.

Considera-se uma onda plana incidente na direção θ sobre o arranjo da Fig. 2.5 e todas

as antenas do arranjo isotrópicas e sem rúıdo. Usando (2.56), a envoltória complexa do

sinal recebido na m-ésima antena é dado por:

rm (t) = s (t) ej∆ϕm

= s (t) ej(m−1)ϕ (2.57)

onde s (t) é a envoltória complexa do sinal incidente no arranjo.

O sinal rm (t) recebido em cada antena é multiplicado pelo peso complexo wm. Os

sinais ponderados são então somados para formar o sinal z (t) na sáıda do arranjo, dado

por:
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z (t) =
M∑

m=1

wmrm (t)

= s (t)
M∑

m=1

wmej(m−1)ϕ

= s (t) f (θ) (2.58)

O termo f(θ) é denominado de fator do arranjo, o qual determina a razão entre o

sinal na sáıda do arranjo z (t) e o sinal s (t) medido na antena de referência, em função

da direção de chegada θ.

Para demonstrar como os pesos podem ser usados para direcionar o padrão de ra-

diação do arranjo, consideramos um sinal incidente no arranjo na direção θ0. Se wm =

e−j 2πd
λ

(m−1)senθ0 , ou seja, a diferença de fase entre antennas adjacentes é compensada per-

feitamente, o fator de arranjo torna-se:

f (θ) =
M∑

m=1

ej 2πd
λ

(m−1)(senθ−senθ0)

=
sen

[
βMd

2
(senθ − senθ0)

]

sen
[

βd
2

(senθ − senθ0)
] ej

βd(M−1)
2

(senθ−senθ0) (2.59)

onde β = 2π
λ

.

Dado que f(θ) é uma função complexa, a idéia é maximizar |f(θ)|. Se wm = e−j 2πd
λ

(m−1)senθ0 ,

a resposta máxima de f(θ) será na direção θ0, ou seja, o feixe de radiação do arranjo será

apontado na direção de origem do sinal. Isto pode ser provado aplicando a desigualdade∣∣∣∣
∑
m

xm

∣∣∣∣ ≤
∑
m

|xm| que implica em |f(θ)| ≤ M . Mas |f(θ0)| = M , de modo que o valor

máximo é alcançado em θ0

2.9.2 Vetor de Assinatura Espacial

Quando se trabalha com arranjo de antenas é conveniente usar a notação vetorial. Defi-

nimos o vetor de pesos do arranjo como:
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w =
[

w1 · · · wM

]T

(2.60)

onde (·)T representa a operação de transposição de matrizes. O vetor de pesos é ajustado

por um algoritmo adaptativo de forma a satisfazer um critério de desempenho.

Os sinais recebidos pelas antenas são agrupados no seguinte vetor de sinais:

r (t) =
[

r1 · · · rM

]T

(2.61)

Assim, o sinal de sáıda do arranjo z (t) pode ser escrito como o produto interno entre

o vetor de pesos e o vetor de sinais, ou seja,

z (t) = wT r (t) (2.62)

O fator do arranjo na direção θ também pode ser escrito em termos do produto interno

de vetores da seguinte forma:

f (θ) = wTa (θ) (2.63)

onde o vetor a (θ) é denominado de vetor de assinatura espacial ( “steering vector”) na

direção θ, chamada de direção de chegada (“direction of arrival” - DOA) da onda plana

recebida [29]. Para uma dada onda plana incidente na direção θ, o vetor de assinatura

espacial descreve a fase do sinal incidente em cada antena em relação à fase do sinal que

incide sobre a antena de referência e fornece informação sobre a direção de chegada do

sinal. Para o arranjo linear da Fig. 2.5, o vetor de assinatura espacial é dado por:

a (θ) =
[

a1 (θ) a2 (θ) · · · aM (θ)
]T

(2.64)

onde

am (θ) = e
j2πd(m−1)

λ
senθ

= ej(m−1)ϕ (2.65)
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sendo ϕ a diferença de fase entre os sinais incidentes em antenas adjacentes, dada por

(2.55).

Assim, o sinal recebido no arranjo pode ser reescrito como:

r (t) = s (t) a (θ) (2.66)

Normalizando os elementos de a (θ) por
√

M garante-se que
∥∥aH (θ) .a (θ)

∥∥2
= 1, onde

(·)H representa a operação Hermitiana (conjugado transposto). Com isso, am (θ) torna-se:

am (θ) =
1√
M

ej(m−1)ϕ (2.67)

2.9.3 Relação Sinal-Interferência

Considera-se que K sinais incidem sobre o arranjo, cada um com direção de chegada θk.

O sinal na sáıda da m-ésima antena é dado por:

rm(t) =
K∑

k=1

am (θk) sk (t) (2.68)

onde sk (t) é o k-ésimo sinal incidente no arranjo e am (θk) é dado por (2.67).

O sinal recebido no arranjo pode ser escrito em forma vetorial como:

r (t) =
K∑

k=1

sk (t) a (θk) (2.69)

Considere que se deseja extrair o sinal do u-ésimo usuário, su (t). Para isso, vamos

considerar estimação perfeita da direção de chegada do sinal do u-ésimo usuário. Desta

forma o vetor de pesos é dado por:

wT = aH (θu) (2.70)

Assim, a sáıda do arranjo pode ser escrita como:
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z (t) = wT r (t)

= su (t) aH (θu) a (θu) +
K∑

k=1
k �=u

sk (t) aH (θu) a (θk) (2.71)

Mas, aH (θu) a (θu) = 1, assim:

z (t) = su (t) +
K∑

k=1
k �=u

sk (t) aH (θu) a (θk) (2.72)

A potência do sinal desejado é dada por:

P0 =
1

2Tb

∫ Tb

0

|su (t)|2 dt

=
1

2
|su (t)|2 (2.73)

onde |su (t)|2 é considerada constante dentro de um intervalo de sinalização.

Supondo que os usuários transmitam sinais de forma independente, a potência média

total de interferência de acesso múltiplo é dada por:

I0 =
1

2
E

⎡

⎢⎣
K∑

k=1
k �=u

|sk (t)|2
∣∣aH (θu) a (θk)

∣∣2
⎤

⎥⎦

=
1

2

K∑

k=1
k �=u

PkE
∣∣aH (θu) a (θk)

∣∣2 (2.74)

onde Pk é a potência do sinal do usuário k, que interfere no sinal desejado. Assumindo

controle de potência perfeito, temos que P0 = Pk. Assim,

I0 =
1

2
P0

K∑

k=1
k �=u

E
∣∣aH (θu) a (θk)

∣∣2 (2.75)
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A relação sinal-interferência média do sinal recebido no arranjo pode ser escrita como

o quociente entre a potência do sinal e a potência média total de interferência de acesso

múltiplo, ou seja:

SIR =
P0

P0

∑K
k=1
k �=u

E |aH (θu) a (θk)|2

=
1

∑K
k=1
k �=u

E |aH (θu) a (θk)|2
(2.76)

2.9.4 Interferência Média Normalizada

Considere o receptor associado ao usuário u com direção de chegada θu. A potência de

interferência média normalizada produzida pelo sinal do usuário k incidente no arranjo

na direção de chegada θk sobre o u-ésimo usuário com ângulo de chegada θu é dada por

[30]:

η (θu, θk) =
∣∣aH (θu) · a (θk)

∣∣2 (2.77)

=

[
1

M

sen
(

Mψ
2

)

sen
(

ψ
2

)
]2

onde

ψ =
2πd

λ
(senθu − senθk) (2.78)

Considerando que θu e θk são variáveis aleatórias independentes, o valor médio de

η (θu, θk) é dado por:

η = E
∣∣aH (θu) a (θk)

∣∣2

=

∞∫

−∞

∞∫

−∞

∣∣aH (θu) a (θk)
∣∣2 p (θu) p (θk) dθudθk (2.79)
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Considerando que a direção de chegada é uma variável aleatória uniformemente dis-

tribúıda de [0, 2π], ou seja, p (θu) = p (θk) = 1
2π

, (2.79) resulta em [30]:

η =
1

M
+

2

M2

M−1∑

m=1

(M − m)J2
0

(
2πm

λ
d

)
(2.80)

onde J2
0 (·) é a função de Bessel de primeiro tipo e ordem zero.

Dado que a direção de chegada é uma variável aleatória uniformemente distribúıda no

intervalo [0, 2π] e, além disso, J2
0

(
2πm

λ
d
)
≪ 1, o limitante inferior de (2.80) é dado por

[30]:

η ≥ 1

M
(2.81)

Este resultado indica que quanto maior o número de antenas, menor é a potência

média de interferência normalizada. A potência média total da interferência de acesso

múltiplo dada por (2.75), pode ser escrita como:

I0 ≃
P0

M
(K − 1) (2.82)

Com este resultado, podemos aproximar (2.76) para:

SIR ≃ M

K − 1
(2.83)

2.9.5 Modelo de Canal Espaço-Temporal

Consideramos um arranjo linear de M antenas na ERB para receber e transmitir sinais

em um ambiente com desvanecimento por múltiplos percursos, onde réplicas do sinal

transmitido alcançam o arranjo em diferentes ângulos de chegada e deslocadas no tempo.

Portanto, o sinal recebido é função de duas variáveis: instante de tempo e ângulo de

chegada θ. Assim o modelo do canal em questão é derivado nos domı́nios espacial e

temporal.

Considerando que o arranjo recebe sinais de K usuários, a resposta impulsiva do canal

espaço-temporal entre o k-ésimo usuário e a m-ésima antena do arranjo pode ser escrita
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como:

hkm (t, τl,k) =
L∑

l=1

am(θl,k)δ(t − τkl) (2.84)

onde L é o número de percursos, θkl é o ângulo de chegada do l-ésimo percurso do k-ésimo

usuário, τl,k é o atraso do l-ésimo percurso entre a m-ésima antena e o k-ésimo usuário e

am(θl,k) =
1√
M

αklmejφklmej(m−1)ϕl,k (2.85)

onde αklm e φklm representam, respectivamente, a atenuação e a fase introduzidas no l-

ésimo percurso entre a m-ésima antena e o k-ésimo usuário. Considere que o sinal recebido

através do l-ésimo percurso do k-ésimo usuário alcance todas as antenas do arranjo com

a mesma fase, ou seja, φklm = φkl, ou seja, a diferença de fase entre as antennas está

representada pelo termo (m − 1) φkl.

A Fig. 2.6 ilustra o modelo do canal espaço-temporal entre o l-ésimo percurso do

k-ésimo usuário e o arranjo de antenas.

k-ésimo
usuário

α
k
11 e jφ

k
l1

α
k
12 e jφ

k
1
2

α
k
lm

e jφ
k
lm

α
k
lM

e jφ
k
lM

ej0 ejϕkl

e j(m
−

1)ϕ
k
l

e j(M
−

1)ϕ
k
l

antena 1 antena 2 antena m antena M
x

θkl

Figura 2.6: Modelo de Canal Espaço-Temporal entre o l-ésimo Percurso do k-ésimo

Usuário e um Arranjo Linear de M Antenas Uniformemente Espaçadas.
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A diferença de fase ϕkl entre os sinais recebidos em antenas adjacentes de um arranjo

linear é dada por (2.55):

ϕkl =
2πd

λ
sen (θkl) (2.86)

Podemos representar a resposta impulsiva do canal entre o k-ésimo usuário e o arranjo

de antenas usando a seguinte notação vetorial:

hk (t, τkl) =
L∑

l=1

a(θkl)δ(t − τkl) (2.87)

onde a(θkl) é o vetor de assinatura espacial dado por:

a(θkl) =
[

a1(θkl) a2(θkl) · · · am(θkl) · · · aM(θkl)
]T

(2.88)

O vetor da resposta impulsiva do canal hk (t, τl,k) é dado pela combinação dos L

percursos, onde cada percurso é descrito pelo vetor de assinatura espacial a(θkl), que

contém todos os parâmetros que caracterizam o canal espaço-temporal entre o l-ésimo

percurso e o arranjo: ângulo de chegada, atenuação, atraso e fase. A distribuição destes

parâmetros depende do tipo de ambiente que caracteriza o canal. Vamos considerar que o

desvanecimento é do tipo Rayleigh e que a fase e o ângulo de chegada são uniformemente

distribúıdos no intervalo de [0, 2π]. Consideramos que os desvanecimentos e as fases são

independentes e descorrelacionados entre as antenas.

Em canais com desvanecimento Rayleigh, os vetores de assinatura espacial a(θkl) po-

dem ser considerados como vetores gaussianos complexos i.i.d de média nula e matriz de

covariância dada por:

Ra = E[a(θkl)a
H(θkl)]. (2.89)

Considerando um ambiente de acesso múltiplo, o sinal recebido pelo arranjo é a soma

da convolução entre os sinais transmitidos pelos K usuários e suas respectivas respostas

impulsivas mais o rúıdo, ou seja,
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r(t) =
K∑

k=1

hk (t, τkl) ∗ sk(t) + n(t)

=
K∑

k=1

L∑

l=1

sk(t − τkl)a(θkl) + n(t) (2.90)

onde sk(t) representa a envoltória complexa do sinal transmitido pelo k-ésimo usuário

e n(t) representa o vetor de envoltória complexa do rúıdo aditivo gaussiano branco de

média nula e densidade espectral de potência 2N0 em cada antena, sendo que o rúıdo é

estatisticamente independente entre as antenas.

2.9.6 Receptor Rake-2D

Como os sinais que se propagam por múltiplos percursos alcançam o receptor com dife-

rentes atrasos e ângulos de chegada distintos é necessário implementar um receptor que

explore simultaneamente a diversidade espacial e temporal do canal.

O receptor Rake convencional usado em sistemas CDMA explora a diversidade tem-

poral combinando os sinais dos diversos percursos através de um combinador de razão

máxima. Para explorar a dimensão espacial, adicionada pelo uso do arranjo de antenas,

surge o receptor Rake bidimensional (Rake-2D) [13], que combina sinais nos domı́nios tem-

poral e espacial, empregando um filtro espacial para cada um dos percursos do sinal do

usuário desejado para formar a variável de decisão. Teoricamente, se todos os parâmetros

do canal de cada usuário, ou seja, atraso, atenuação, fase e direção de chegada de todos os

percursos, puderem ser estimados adequadamente, obtém-se um receptor Rake-2D casado

temporal e espacialmente com o canal de cada usuário.

A estrutura de um receptor Rake-2D casado com o canal do k-ésimo usuário é mos-

trada na Fig. 2.7, onde os atrasos de recepção dos percursos são múltiplos inteiros de um

intervalo de chip Tc. Observe que cada um dos M estágios do receptor Rake-2D é similar

ao receptor Rake convencional descrito na Seção 2.8. Cada ramo do m-ésimo estágio é

ponderado pela estimação dos parâmetros do canal de propagação do l-ésimo percurso

para a m-ésima antena do k-ésimo usuário a∗
m(θkl), dado por (2.85), onde l = 1,· · · , L.

O sinal recebido na m-ésima antena, rm (t), é multiplicado pelo peso de cada ramo e
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Figura 2.7: Modelo de um Receptor Rake-2D.

também pelas L versões deslocadas no tempo da seqüência de espalhamento do usuário

k, para detectar separadamente os sinais que se propagam pelos L percursos resolv́ıveis.

Da mesma forma que no receptor Rake convencional, os sinais de sáıda de cada estágio

são então integrados, somados e amostrados para formar a variável de decisão do sistema.

2.10 Generalidades da Detecção Multiusuário

Em um sistema CDMA, quando o número de usuários no sistema aumenta, a interferência

de múltiplo acesso (MAI) também aumenta, o que compromete o desempenho do sistema.

A MAI é a interferência de co-canal, conseqüência do fato das seqüencias de espalhamento

não serem ortogonais.

A detecção multiusuário [11] tem como objetivo eliminar a MAI, às custas de um

pequeno aumento na potência do rúıdo. A detecção multiusuário ótima infelizmente

apresenta complexidade exponencial com o número de usuários. A detecção multiusuário

descorrelacionadora (MUD-D) faz parte da classe linear sub-ótima dos detectores mul-

tiusuário. Entre os detectores sub-ótimos, o MUD-D pode mitigar a MAI eficientemente,
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sem a necessidade do controle de potência [11].

2.10.1 Modelo do Receptor Descorrelacionador MUD-D

Para um sistema DS-CDMA com uma única célula e K usuários, modelado em (2.13) e

considerando que o rúıdo no receptor é modelado por um processo estocástico do tipo

gaussiana, n(t), que possui densidade espectral de potência N0/2, o sinal recebido é dado

por:

r(t) =
K∑

k=1

Akbk(t − τk)ck(t − τk) + n(t). (2.91)

Vamos ordenar os usuários em ordem crescente de atraso e considerar que τ1 < τ2 < ... <

τK < Tb. O caso śıncrono é um caso particular do caso asśıncrono onde, τ1 = τ2 = ... =

τK = 0.

O receptor MUD-D sub-ótimo é mostrado na Fig. 2.8. Este receptor é formado por

um banco de K filtros casados, seguido de um filtro descorrelacionador, usado com o

objetivo de eliminar a interferência MAI. A decisão dos bits é tomada na sáıda do filtro

descorrelacionador.

A variável de decisão para o filtro casado do j-ésimo śımbolo de um usuário alvo u é

obtida após a amostragem no instante de tempo ts = jTb + τu, dada por:

yu(ts) =

∫ jTb+τu

(j−1)Tb+τu

r(t)cu(t − τu)dt. (2.92)

Usando (2.91) em (2.92) obtém-se que:

yu(ts) =

∫ jTb+τu

(j−1)Tb+τu

K∑

k=1

Akbk(t−τk)ck(t−τk)cu(t−τu)dt+

∫ jTb+τu

(j−1)Tb+τu

n(t)cu(t−τu). (2.93)

A expressão (2.93) pode ser representada em forma matricial. Isto será apresentado

em um exemplo para o caso geral asśıncrono com três usuários, conforme mostrado na

Fig. 2.9. Nesta figura pode-se observar que o śımbolo do i-ésimo instante de tempo de

um determinado usuário no sinal recebido vai depender dos śımbolos dos demais usuários

interferentes em outros instantes de tempo. Por isto, o receptor tem que usar grupos
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Figura 2.8: Receptor Descorrelacionador MUD-D.

cont́ınuos de N = 3 śımbolos no processo de detecção, o que se denomina na literatura

como o comprimento da janela de deslizamento (sliding window) [11].

Na Fig. 2.10 é apresentada a relação temporal das seqüencias de espalhamento dos

dois primeiros usuários referente à detecção do śımbolo no i-ésimo instante de tempo,

A1[i]b1[i], onde ρ12 representa a correlação entre os dois usuários considerando o intervalo

de interferência dado em τ2 ≤ t ≤ Tb. Assim pode-se expressar ρ12 como:

ρ12 =

Tb∫

τ2

c1 (t) c2 (t − τ2) dt. (2.94)

Por outro lado, o termo ρ21 representa a correlação entre os dois usuários considerando

o intervalo de interferência da esquerda dado em 0 ≤ t ≤ τ2, considerando o sinal de

espalhamento c2 (t + Tb − τ2). Assim pode-se expressar ρ21 como:

ρ21 =

τ2∫

0

c1 (t) c2 (t + Tb − τ2) dt. (2.95)

Usando (2.93), as expressões de yu(t) para os três usuários no i-ésimo intervalo são

apresentadas a seguir:
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τ1 = 0

τ2

τ3

A1 [i − 1] b1 [i − 1] A1 [i] b1 [i] A1 [i + 1] b1 [i + 1]

A2 [i − 1] b2 [i − 1] A2 [i] b2 [i] A2 [i + 1] b2 [i + 1]

A3 [i − 1] b3 [i − 1] A3 [i] b3 [i] A3 [i + 1] b3 [i + 1]

−Tb 0 Tb 2Tb

Figura 2.9: Diagrama Temporal de um Sistema CDMA Asśıncrono com 3 Usuários.

τ1 = 0

0 Tb−Tb

τ2

2Tb

ρ12

ρ21

c1 (t + Tb) c1 (t) c1 (t − Tb)

c2 (t + Tb − τ2) c2 (t − τ2) c2 (t − Tb − τ2)

Figura 2.10: Correlação entre 2 Usuários.

y1 (i) = A1 (i) b1 (i) + A2 (i) b2 (i) ρ12 + A2 (i − 1) b2 (i − 1) ρ21 + A3 (i) b3 (i) ρ13 + A3 (i − 1) b3 (i − 1) ρ31 + n1 (i)

y2 (i) = A2 (i) b2 (i) + A1 (i) b1 (i) ρ12 + A1 (i + 1) b1 (i + 1) ρ21 + A3 (i) b3 (i) ρ23 + A3 (i − 1) b3 (i − 1) ρ32 + n2 (i)

y3 (i) = A3 (i) b3 (i) + A1 (i) b1 (i) ρ13 + A1 (i + 1) b1 (i + 1) ρ31 + A2 (i) b2 (i) ρ23 + A2 (i + 1) b2 (i + 1) ρ32 + n3 (i)

,

onde

ρ13 =
Tb∫
τ3

c1 (t) c3 (t − τ3) dt

ρ31 =
τ3∫

0

c1 (t) c3 (t + Tb − τ3) dt

ρ23 =
τ2+Tb∫

τ3

c2 (t − τ2) c3 (t − τ3) dt

ρ32 =
τ3∫
τ2

c2 (t − τ2) c3 (t + Tb − τ3) dt

são os valores de correlação, e

n1 (i) =
Tb∫

0

n (t) c1 (t − Tb)dt

n2 (i) =
τ2+Tb∫

τ2

n (t) c2 (t − Tb − τ2) dt

n3 (i) =
τ3+Tb∫

τ3

n (t) c3 (t − Tb − τ3)dt
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são amostras de rúıdo resultante do banco de filtros casados.

Assim, podemos expressar de forma matricial da seguinte maneira:

⎡

⎢⎢⎢⎣

y1 (i)

y2 (i)

y3 (i)

⎤

⎥⎥⎥⎦
=

⎡

⎢⎢⎢⎣

0 ρ21 ρ31 1 ρ12 ρ13 0 0 0

0 0 ρ32 ρ12 1 ρ23 ρ21 0 0

0 0 0 ρ13 ρ23 1 ρ31 ρ32 0

⎤

⎥⎥⎥⎦

⎡

⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

A1 (i − 1) b1 (i − 1)

A2 (i − 1) b2 (i − 1)

A3 (i − 1) b3 (i − 1)

A1 (i) b1 (i)

A2 (i) b2 (i)

A3 (i) b3 (i)

A1 (i + 1) b1 (i + 1)

A2 (i + 1) b2 (i + 1)

A3 (i + 1) b3 (i + 1)

⎤

⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

+

⎡

⎢⎢⎢⎣

n1 (i)

n2 (i)

n3 (i)

⎤

⎥⎥⎥⎦

(2.96)

Separando as amplitudes do sinal transmitido dos bits de informação e simplificando a

matriz de correlação, o modelo matricial dado em (2.96), pode ser escrito como:

⎡

⎢⎢⎢⎣

y1 (i)

y2 (i)

y3 (i)

⎤

⎥⎥⎥⎦
=
[

R (1) R (0) RT (1)
]
AN

⎡

⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

b1 (i − 1)

b2 (i − 1)

b3 (i − 1)

b1 (i)

b2 (i)

b3 (i)

b1 (i + 1)

b2 (i + 1)

b3 (i + 1)

⎤

⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

+

⎡

⎢⎢⎢⎣

n1 (i)

n2 (i)

n3 (i)

⎤

⎥⎥⎥⎦
(2.97)

onde

R (0) =

⎡

⎢⎢⎢⎣

1 ρ12 ρ13

ρ12 1 ρ23

ρ13 ρ23 1

⎤

⎥⎥⎥⎦
, R (1) =

⎡

⎢⎢⎢⎣

0 ρ21 ρ31

0 0 ρ32

0 0 0

⎤

⎥⎥⎥⎦
(2.98)
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e

AN =

⎡

⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

A1 (i − 1) 0 0 0 0 0 0 0 0

0 A2 (i − 1) 0 0 0 0 0 0 0

0 0 A3 (i − 1) 0 0 0 0 0 0

0 0 0 A1 (i) 0 0 0 0 0

0 0 0 0 A2 (i) 0 0 0 0

0 0 0 0 0 A3 (i) 0 0 0

0 0 0 0 0 0 A1 (i + 1) 0 0

0 0 0 0 0 0 0 A2 (i + 1) 0

0 0 0 0 0 0 0 0 A3 (i + 1)

⎤

⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

(2.99)

Embora uma janela de deslizamento de N = 3 seja suficiente para analisar as amostras

dos bits dos usuários no instante i, neste trabalho vamos definir a seguir, de forma geral,

os vetores e matrices úteis para modelar o sistema considerando K usuários e uma janela

de deslizamento de tamanho N ı́mpar. Para efeitos de simulação, os bits inferiores e

superiores dos usuários não recebem toda a interferência e devem ser descartados.

Vetores de bits de informação

Seja o vetor b(i) composto pelos bits de informação dos K usuários no instante i, dado

por:

b(i) =
[

b1(i) b2(i) ... bK(i)
]
. (2.100)

Concatenando-se os vetores b(i) ao longo de toda a janela de tamanho N , obtém-se um

vetor de ordem NKx1 que contém todos os bits de informação dos K usuários nos N

intervalos de tempo da janela e é dado por:

bN =
[

b
(
i − N−1

2

)
...b (i − 1) b (i) b (i + 1) ...b

(
i + N−1

2

) ]T

. (2.101)
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Vetores de amplitudes do sinal recebido

As amplitudes dos sinais recebidos dos K usuários no i-ésimo instante de tempo são dados

por:

A(i) =
[

A1(i) A2(i) ... AK(i)
]
. (2.102)

Concatenando-se o vetor A(i) para os N instantes de tempo, obtém-se uma matriz dia-

gonal de dimensão NKxNK, que contém todas as amplitudes em todos os instantes de

tempo e é dado por:

AN = diag
{

A
(
i − N−1

2

)
...A (i − 1) A (i) A (i + 1) ...A

(
i + N−1

2

) }
, (2.103)

onde diag{v} representa a matriz diagonal formada pelos elementos do vetor v.

Matriz de correlação cruzada

A matriz que contém todos os elementos de correlação cruzada entre todos os usuários, é

definida como:

RN =

⎛

⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

R(0) RT (1) 0
KxK

... ... 0
KxK

R(1) R(0) RT (1) 0
KxK

... 0
KxK

: : : : : :

0
KxK

0
KxK

... R(1) R(0) RT (1)

0
KxK

0
KxK

0
KxK

... R(1) R(0)

⎞

⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠

, (2.104)

onde 0
KxK

representa uma matriz nula de ordem KxK, R(0) é uma matriz de dimensão

KxK que contém os elementos de correlação no intervalo de tempo i e R(1) é também

uma matriz de dimensão KxK que contém os elementos de correlação nos intervalos

consecutivos de tempo, i e i + 1 [11]. Os elementos que pertencem às matrizes R(0) e

R(1) são dados por:
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R(0) =

⎧
⎪⎪⎪⎨

⎪⎪⎪⎩

1, τu = τk

ρuk, τu < τk

ρku, τu > τk

(2.105)

e

R(1) =

⎧
⎨

⎩
0, τu ≥ τk

ρku, τu < τk

(2.106)

onde

ρuk =

∫ τu+Tb

τk

cu(t − τu)ck(t − τk)dt, (2.107)

e

ρku =

∫ τk

τu

cu(t − τu)ck(t + Tb − τk)dt. (2.108)

As sáıdas do banco dos K filtros casados para o i-ésimo bit de informação são escritas

em um vetor de ordem 1xK, dado por:

y(i) =

[
y1(i) y2(i) .. yu(i) .. yK(i)

]
, (2.109)

onde cada elemento yu no instante i é dado por (2.93). As sáıdas dos K filtros casados

concatenadas para os N intervalos de tempo são escritas em um vetor de ordem NKx1,

definido como:

yN =

[
y

(
i − N − 1

2

)
...y (i − 1) y (i) y (i + 1) ...y

(
i +

N − 1

2

)]T

. (2.110)

Usando as definições matriciais apresentadas nesta seção, pode-se expressar o vetor
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yN como:

yN = RNANbN + n, (2.111)

onde n é um vetor de ordem NKx1 que contém os valores do rúıdo aditivo na sáıda do

banco dos K filtros casados para os N intervalos de tempo.

Os bits de informação dos K usuários para os N intervalos de tempo podem ser

estimados através do sinal resultante da seguinte multiplicação:

y’N = R−1
N yN (2.112)

= ANbN + R−1
N n,

eliminando assim toda a interferência dos demais usuários as custas de um aumento no

ńıvel de rúıdo.

Finalmente os bits de informação podem ser decididos usando a seguinte expressão:

b̂N = sgn

{
R−1

N yN

}
, (2.113)

onde sgn{x} representa a função sinal de x.

2.10.2 Modelo Matricial para Canais Seletivos em Freqüência

Como foi apresentado em (2.16), para um sistema DS-CDMA com uma única célula e K

usuários, a envoltória complexa do sinal recebido em um canal seletivo em freqüência é

dado por:

r(t) =
L∑

l=1

K∑

k=1

Akαkle
jφklbk(t − lTc − τk)ck(t − lTc − τk) + n(t), (2.114)

Nesta seção vamos definir os vetores e matrizes adicionais aos da seção anterior, que

serão úteis para representar o modelo do sinal recebido no canal seletivo em freqüência.
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Vetores de amplitudes do desvanecimento e de fases do canal

Para um dado usuário k, as amplitudes do desvanecimento em cada percurso, no instante

i, são apresentadas em um vetor de ordem 1xL, definido como:

αk(i) =

[
αk1(i) αk2(i) ... αkL(i)

]
. (2.115)

Para associar todas as amplitudes do desvanecimento dos K usuários no instante i, defi-

nimos o vetor α(i) de ordem 1xKL dado por:

α(i) =

[
α1(i) α2(i) ... αK(i)

]
. (2.116)

Concatenando os vetores α(i) para todos os N instantes de tempo, definimos a matriz αN

de dimensão NKLxNKL que contém todas as amplitudes de desvanecimento e é dada

por:

αN = diag

{
α

(
i − N − 1

2

)
...α (i − 1) α (i) α (i + 1) ...α

(
i +

N − 1

2

)}
. (2.117)

Para um usuário k, as fases do canal em cada percurso, no instante i, são apresentadas

pelo vetor Φk(i) de ordem 1xL, definido como:

Φk(i) =

[
ejφk1(i) ejφk2(i) ... ejφkL(i)

]
. (2.118)

Todas as fases do canal dos K usuários no instante i são representadas pelo vetor Φ(i) de

ordem 1xKL, dado por:

Φ(i) =

[
Φ1(i) Φ2(i) ... ΦK(i)

]
. (2.119)

Concatenando os vetores Φ(i) para os N instantes de tempo, definimos a matriz de di-

mensão NKLxNKL, que contém todas as fases do canal, como:

ΦN = diag

{
Φ

(
i − N − 1

2

)
...Φ (i − 1) Φ (i) Φ (i + 1) ...Φ

(
i +

N − 1

2

)}
. (2.120)



Conceitos Básicos 51

Matriz de correlação cruzada

Diferente da matriz dada em (2.104), definimos aqúı uma matriz geral de dimensão

NKLxNKL que contém todos os elementos de correlação cruzada, incluindo os que foram

produzidos pela interferência entre os diferentes percursos de todos os usuários, como:

RNL =

⎛

⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

RL(0) RT
L(1) 0

KLxKL
... ... 0

KLxKL

RL(1) RL(0) RT
L(1) 0

KLxKL
... 0

KLxKL

: : : : : :

0
KLxKL

0
KLxKL

... RL(1) RL(0) RT
L(1)

0
KLxKL

0
KLxKL

0
KLxKL

... RL(1) RL(0)

⎞

⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠

, (2.121)

onde 0
KLxKL

representa uma matriz nula de ordem KLxKL, RL(0) é uma matriz de

dimensão KLxKL que contém os elementos de correlação no mesmo intervalo de tempo i e

RL(1) é também uma matriz de dimensão KLxKL que contém os elementos de correlação

nos intervalos consecutivos de tempo, i e i+1 [11]. As matrizes RL(0) e RL(1) são definidas

da seguinte maneira:

RL(j) =

⎛

⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

R11(j) R12(j) ... R1K(j)

R21(j) R22(j) ... R2K(j)

: : ... :

RK1(j) RK2(j) ... RKK(j)

⎞

⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠
, (2.122)

onde j ∈ {0, 1}. As sub-matrizes Ruk(j) são de ordem LxL e contém os elementos de

correlação entre o usuário k e o usuário alvo u para todos os L percursos. A matriz Ruk(j)

é expressa como:

Ruk(j) =

⎛

⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

Ru1,k1(j) Ru1,k2(j) ... Ru1,kL(j)

Ru2,k1(j) Ru2,k2(j) ... Ru2,kL(j)

: : ... :

RuL,k1(j) RuL,k2(j) ... RuL,kL(j)

⎞

⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠
, (2.123)
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onde

Run,kl(0) =

⎧
⎪⎪⎪⎨

⎪⎪⎪⎩

1, τu + nTc = τk + lTc

ρun,kl, τu + nTc < τk + lTc

ρkl,un, τu + nTc > τk + lTc

(2.124)

e

Run,kl(1) =

⎧
⎨

⎩
0, τu + nTc ≥ τk + lTc

ρkl,un, τu + nTc < τk + lTc

(2.125)

onde

ρun,kl =

∫ τu+nTc+Tb

τk+lTc

cu(t − nTc − τu)ck(t − lTc − τk)dt, (2.126)

e

ρkl,un =

∫ τk+lTc

τu+nTc

cu(t − nTc − τu)ck(t + Tb − lTc − τk)dt. (2.127)

onde os sub́ındices n e l incluem os atrasos de recepção dos percursos, múltiplos inteiros

do intervalo de um chip Tc.

Matriz de combinação

Com o objetivo de realizar a combinação dos múltiplos percursos, definimos a matriz de

combinação de dimensão NKxNKL, dada por:

V =

⎛

⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

11xL 01xL 01xL ... 01xL

01xL 11xL 01xL ... 01xL

: : : ::: :

01xL 01xL 01xL ... 11xL

⎞

⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠
, (2.128)

onde 11xL e 01xL são vetores de ordem 1xL de uns e zeros, respectivamente.

Nos Caṕıtulos 3 e 4 serão usados os vetores e matrices definidos nesta seção para

modelar o processo de detecção descorrelacionada dos receptores MUD-D para canais
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seletivos em freqüência que serão analisados neste trabalho.

2.11 Códigos Corretores de Erros

A inserção de um código corretor de erro em um sistema de comunicação produz uma

melhoria na relação sinal-rúıdo, às custas de um aumento na banda do sinal transmitido.

Isto é conseguido pela substituição da seqüência de bits de informação original por uma

outra relacionada a esta e que possua caracteŕısticas especificas. Os códigos corretores

recomendados para os sistemas de comunicações sem fio de terceira geração são os códigos

convolucionais e os códigos turbo, devido ao bom desempenho que eles apresentam [31],

e pela relativa baixa complexidade de decodificação.

2.12 Códigos Convolucionais

Os códigos convolucionais foram introduzidos inicialmente em 1955 por Elias, como uma

alternativa aos códigos de bloco [32]. Os códigos convolucionais são designados pela tripla

(n, k,M), onde n representa o número de sáıdas do codificador, k o número de entradas, e

M representa o número máximo de unidades de memória (Flip-Flop FF) para uma dada

entrada. A relação entre o número de bits de informação pelo número de bits codificados,

rc = k
n
, é definida como taxa de codificação. Em um codificador convolucional os bits de

sáıda do codificador não dependem apenas das entradas atuais, mas também das entradas

passadas.

De modo geral, k e n são números inteiros pequenos, onde k < n. Grandes valo-

res de M possibilitam a construção de códigos mais complexos e que atingem menores

probabilidades de erro.

Um codificador com M unidades de memória possui kn seqüências discretas de res-

posta ao impulso com comprimento igual a κ = M + 1 unidades de tempo.

A Fig. 2.11 ilustra um codificador convolucional (2, 1, 2). Suponha que uma seqüência

formada pelos bits de informação μ = {μ0, μ1, μ2, ...} é usada na entrada do codificador da

Fig. 2.11. Esta seqüência irá gerar duas seqüências na sáıda do codificador convolucional:

x1 = {x1
0, x

1
1, x

1
2, ...} e x2 = {x2

0, x
2
1, x

2
2, ...}.

Para se obter a resposta ao impulso de um codificador convolucional deve-se inse-



54 Códigos Convolucionais

FF1 FF2μ

x2

x1

Figura 2.11: Codificador Convolucional, κ = 3

rir na entrada do codificador um impulso discreto μ = {1, 0, 0, 0, ...} e observar assim

as seqüências de sáıda. Para o caso de um codificador com k = 1 e n = 2, temos

que as seqüências da resposta ao impulso discreto podem ser escritas como: g(1) =

{g(1)
0 , g

(1)
1 , g

(1)
2 , ..., g

(1)
K } e g(2) = {g(2)

0 , g
(2)
1 , g

(2)
2 , ..., g

(2)
K }. As kn seqüências de resposta ao

impulso discreto do codificador convolucional são chamadas de seqüências geradoras.

O codificador convolucional da Fig. 2.11 possui as seguintes seqüências geradoras

g(1) = {1, 1, 1} e g(2) = {1, 0, 1}. A seqüências de sáıda x1 e x2 podem ser obtidas através

da convolução da seqüência de entrada u com as seqüências geradoras. Estas seqüências

geradoras também podem ser definidas em forma de polinômios como: g(1) = 1 + D + D2

e g(2) = 1 + D2, respectivamente. As sáıdas x1 e x2 podem ser definidas por uma matriz

baseada nos polinômios geradores, dada por: G(D) = [1 + D + D2, 1 + D2] ou G = [7, 5]

em notação octal.

Após o processo de codificação as duas seqüências de sáıda são multiplexadas em uma

única seqüência x = {x1
0, x

2
0, x

1
1, x

2
1, x

1
2, x

2
2, ...} chamada seqüência codificada.

O desempenho dos códigos convolucionais depende das propriedades de distância entre

as seqüências codificadas. A propriedade de distância mais importante entre as seqüências

codificadas é conhecida como distância livre de Hamming “dfree”, e corresponde à menor

distância de Hamming entre quaisquer duas seqüências codificadas. Quanto maior for

a distância entre as seqüências geradas pelo codificador, menor será probabilidade de

erro, pois maior será o número de bits que poderão ser corrigidos pelo decodificador,

melhorando o desempenho do sistema.
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Os códigos convolucionais podem ser decodificados por diferentes métodos e diferentes

algoritmos. Neste trabalho, vamos supor um processo de decodificação suave usando o

algoritmo de máxima verossimilhança de Viterbi [7], que é o algoritmo que apresenta

melhor desempenho.

2.13 Códigos Turbo

Em busca de um maior ganho de codificação, isto é, a diminuição de relação-sinal-rúıdo

para uma determinada taxa de erro, códigos concatenados vêm sendo estudados desde

1966 [33]. Classicamente é feita uma concatenação em série de dois codificadores diferen-

tes, um exterior e um outro interior. A decodificação também é feita em dois estágios, uma

para o código exterior e outro para o código interior. Berrou, Glavieux e Thitimajshima

propuseram em 1993 uma nova forma de concatenação de codificadores, cujo desempe-

nho, em termo de taxa de erro de bits aproximou-se do limite de Shannon [8]. Essa nova

classe de códigos recebeu o nome de códigos turbo. O codificador turbo proposto em [8]

é constitúıdo através da concatenação paralela de dois codificadores constituintes do tipo

recursivos sistemáticos.

Estudos realizados na literatura [8] mostraram que os codificadores constituintes que

proporcionam melhor desempenho são os codificadores convolucionais recursivos sistemáticos

(CRS). Os códigos CRS são codificadores convolucionais realimentados, cuja entrada

no registrador de deslocamento do codificador não só depende do bit de entrada, como

também é função de entradas passadas. São sistemáticos porque o bit de entrada aparece

diretamente na sáıda. Além disso, os códigos CRS apresentam distância livre maior ou

igual que os não-realimentados.

Existem dois tipos básicos de códigos turbo CRS: convolucionais concatenados em

paralelo (CCP) e convolucionais concatenados em série (CCS). Neste trabalho, apenas os

códigos CCP serão empregados. Os processos de codificação e decodificação para os CCP

são introduzidos nesta seção.
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FF1 FF2

μ

x1

xs

Figura 2.12: Codificador CRS, κ = 3.

2.13.1 Codificador CRS

Um codificador CRS pode ser obtido a partir de um codificador convolucional não sis-

temático (CNS) pelo uso de uma transformação linear. Se consideramos a matriz geradora

de um codificador CNS com uma entrada e duas sáıdas dada por:

G′(D) =
[
g(r),g(f)

]
. (2.129)

Dividindo-se a primeira linha por g(r) temos a matriz geradora, G(D), para o CRS:

G(D) =

[
1,

g(f)

g(r)

]
. (2.130)

Para um codificador CRS geral com n sáıdas de paridade e uma entrada, (2.130) define-se

como:

G(D) =

[
1,

g(f1)

g(r)
,
g(f2)

g(r)
,
g(f3)

g(r)
, ...,

g(fn)

g(r)

]
. (2.131)

Uma explicação detalhada é mostrada com base no codificador CNS da Fig. 2.11. O

codificador CRS obtido a partir do codificador CNS é mostrado na Fig. 2.12. Conforme

(2.131), a matriz geradora para o codificador CRS do exemplo é: G(D) =
[
1, 1+D2

1+D+D2

]
,

ou G = [1, 5/7] em notação octal. As Fig. 2.13 e Fig. 2.14 mostram as treliças para os

codificadores CNS e CRS dos exemplos anteriores. Nestas figuras, usando linhas traceja-

das são representadas as transições feitas quando o bit de entrada μk = 1, e com linhas
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μ/x1x2

0000

0101

1010

1111

0/00

1/11

0/11

1/00

0/10

1/01

0/01

1/10

Figura 2.13: Treliça do Codificador CNS, κ = 3.

μ/xsx1

0000

0101

1010

1111

0/00

0/00

1/11

1/11

0/01

0/01

1/10

1/10

Figura 2.14: Treliça do Codificador CRS, κ = 3.

cont́ınuas as transições quando μk = 0. Pode-se observar que ambos os códigos CNS e

CRS possuem treliças com distâncias equivalentes.

2.13.2 Codificador Turbo CCP

O codificador turbo CCP codifica os dados usando vários codificadores de forma si-

multânea, aumentando a capacidade de detecção e correção de erros no receptor de ma-

neira decisiva. A configuração geral de um codificador CCP de taxa 1/(q + 1) é mostrado

na Fig. 2.15. O codificador CCP usa q codificadores CRS idênticos concatenados em pa-

ralelo com entrelaçadores antes de cada codificador. A seqüência de dados de entrada μ é

dividida em blocos de bits de iguais aos usados pelo entrelaçador, e cada bloco é codificado

de maneira independente. O entrelaçador para o primeiro codificador
∏

1 é omitido, pois

o mesmo irá operar com a seqüência original dos bits da entrada, enquanto que os de-

mais codificadores operam com os bits permutados pelos entrelaçadores correspondentes,

obtendo-se assim as seqüências de paridade x1, x2, ...,xq. Os bits de informação μ são
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Figura 2.15: Codificador Turbo CCP.
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bits de paridade:
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Informação sistemática: bits de informação: μ

x1
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x

CRS 1

CRS 2

Entrelaçador

Multiplexador

Figura 2.16: Codificador Turbo CCP com q = 2.

também transmitidos pelo canal como informação sistemática, xs. A Fig. 2.16 mostra a

configuração do codificador CCP para q = 2, a mesma que é apresentada como modelo

geral por muitos autores, e é adotada em diversas aplicações.

2.13.3 Entrelaçador

De forma geral, a operação de entrelaçamento pode ser definida pelo mapeamento j →∏
(j),

ou seja o bit j da seqüência de entrada é permutado pelo bit
∏

(j) da seqüência de sáıda

.

• Exemplo 2.13.1 ( Entrelaçador
∏16) Considere o entrelaçador do tipo pseudo-
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aleatório de comprimento 16, definido em [34], ou seja:

16∏
= {15, 10, 1, 12, 2, 0, 13, 9, 5, 3, 8, 11, 7, 4, 14, 6}.

Dada uma seqüência de entrada μ, a permutação produz uma nova seqüência μ
′,

onde μ′
0 = μ15, μ′

1 = μ10, e assim por diante. Se a seqüência de entrada fosse:

μ = {1, 0, 0, 0, 1, 0, 0, 0, 0, 0, 1, 0, 1, 0, 0, 0},

A sáıda do entrelaçador de acordo a permutação
∏16 seria:

μ
′ = {0, 1, 0, 1, 0, 1, 0, 0, 0, 0, 0, 0, 0, 1, 0, 0}.

Para os códigos turbo, a escolha do tipo de entrelaçador é muito importante, e estudos

realizados na literatura mostraram que os entrelaçadores do tipo pseudo-aleatório são

ótimos [35].

2.13.4 Puncionamento

O objetivo do puncionamento é o de variar a taxa do código CCP, pelo puncionamento,

ou multiplexação dos seus bits de paridade.

Devido ao entrelaçador e ao puncionamento, a tarefa de encontrar a distância livre

para se poder analisar o desempenho de códigos turbo é um trabalho árduo. Benedetto

[36] define um entrelaçador uniforme, com o qual se obtém uma análise estat́ıstica muito

boa das posśıveis permutações do entrelaçador, e em [35] a distância livre efetiva para

o codificador CPP é definida, parâmetro este que é utilizado na busca de codificadores

constituintes CRS ótimos [37]. Uma análise detalhada das estratégias de puncionamento

pela eliminação dos bits de paridade é apresentada por Rowith [38].

2.13.5 Bits de zeramento

Como conseqüência da realimentação do codificador CRS, uma seqüência de bits não

necessariamente nula é requerida para fazer o codificador CRS retornar ao estado zero,
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como pode se observar na treliça da Fig. 2.14. Assim, existem algumas seqüências de

entrada de peso de Hamming finito, que produzem uma seqüência de sáıda de peso infinito.

Por esta razão, o primeiro codificador CRS do codificador CCP é forçado a voltar ao estado

zero, com o objetivo de se ter seqüências codificadas com peso de Hamming finito.

Considerando o uso dos bits de zeramento no codificador CRS, é definida a distância

livre efetiva dfree,eff como o peso mı́nimo das seqüências geradas. A maximização desta

distância é a base para a busca de codificadores CRS eficientes dentro de um grupo de

codificadores de mesma taxa [37].

2.14 Prinćıpios de Decodificação Turbo

Nesta seção faremos inicialmente uma introdução à teoria de detecção e ao prinćıpio da

decodificação iterativa.

2.14.1 Introdução à Teoria de Detecção

O teorema de Bayes para teste de hipóteses é derivado da relação entre a probabilidade

condicional e a probabilidade conjunta dos eventos A e B da seguinte maneira:

P (A|B)P (B) = P (B|A)P (A) = P (A,B). (2.132)

Se o evento A representa o sinal transmitido, a probabilidade a posteriori (PAP) pode ser

escrita como:

P (A|B) =
P (B|A)P (A)

P (B)
, (2.133)

onde P (A) é a probabilidades a priori do evento A. O teorema de Bayes aplicado para um

canal corrompido por rúıdo aditivo gaussiano branco (AWGN) pode ser escrito como:

P (μ = i|y) =
P (y|μ = i)P (μ = i)

P (y)
, i = 1...M, (2.134)

onde a PAP é apresentada em função da variável aleatória de recepção y = μ + n, que

representa o sinal recebido como a soma do sinal transmitido u e o rúıdo aditivo n. Além

disso, μ = i representa o i-ésimo valor de um conjunto de M śımbolos que podem ser

transmitidos. A PDF da variável μ será representada por p(μ), e o valor da probabilidade
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de μ = i por P (μ = i). A PDF do sinal recebido condicionado ao sinal transmitido μ = i

é p(y|μ = i).

A função densidade de probabilidade do sinal recebido y pode ser obtida a partir da

PDF conjunta:

p(y) =
M∑

i=1

p(y|μ = i)P (μ = i). (2.135)

Considera-se a transmissão de um śımbolo binário, que assume os valores lógicos 1 e

0, representados eletricamente por +1 e −1 volts, respectivamente. A Fig. 2.17 apresenta

as funções densidade de probabilidade p(y|μ = +1) e p(y|μ = −1) da variável aleatória y

condicionada aos sinais transmitidos μ = +1 e μ = −1, respectivamente. Considerando

o rúıdo como possuindo PDF gaussiana, estas funções são conhecidas como funções de

verossimilhança.

p (y|μ = −1) p (y|μ = +1)

+1−1 0 y

Figura 2.17: Funções de Verossimilhança

Uma das regras de decisão abrupta conhecida como regra de máxima verossimilhança

(MV), é aquela que escolhe o śımbolo μ = +1 ou μ = −1, associados com o maior valor

das funções de máxima verossimilhança.

A Fig. 2.17 apresenta adicionalmente um exemplo da decisão utilizando a regra de MV

para o sinal recebido y. Considerando as probabilidades a priori para ambos os śımbolos

μ = +1 e μ = −1 iguais a 1
2
, a variável de decisão utiliza como limiar ótimo o ponto y = 0

e fornece a seguinte decisão:

μ̂ =

⎧
⎨

⎩
−1 y ≤ 0,

+1 y > 0.
(2.136)

A regra de decisão máximo a posteriori (MAP) é expressa em termos das PAP da
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seguinte maneira:

μ̂ = +1

P (μ = +1|y) >
< P (μ = −1|y). (2.137)

μ̂ = −1

Aplicando o teorema de Bayes para o canal AWGN mostrado em (2.134), tem-se que:

p(y|μ = +1)P (μ = +1) >
< p(y|μ = −1)P (μ = −1). (2.138)

Finalmente, pode-se expressar (2.138) em termos da razão entre as densidades de proba-

bilidade condicionais p(y|μ = i):

p(y|μ = +1)P (μ = +1)

p(y|μ = −1)P (μ = −1)
>
< 1, (2.139)

onde as hipóteses μ̂ = +1 e μ̂ = −1 são obtidas a partir de um teste com a unidade.

2.14.2 Logaritmo da razão de verossimilhança a-posteriori

O logaritmo da razão de verossimilhança (LRV) a-posteriori, como seu nome indica, testa

as hipóteses com base no logaritmo da razão de verossimilhança a-posteriori, dada em

(2.139):

L(μ|y) = log
p(y|μ = +1)

p(y|μ = −1)
+ log

P (μ = +1)

P (μ = −1)
, (2.140)

onde a base do logaritmo pode ser qualquer.

De (2.140) obtém-se como resposta um número real L(μ|y) que representa a decisão

suave do decodificador que deve ser comparada ao zero. Pode-se expressar (2.140) da

seguinte maneira:

L(μ|y) = L(y|μ) + L(μ), (2.141)

onde L(y|μ) é o LRV de y dado que μ foi transmitido, e L(μ) é o LRV a priori correspon-
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dente ao bit μ. Para uma decisão MAP deve-se escolher μ̂ = +1, se L(μ|y) > 0 e μ̂ = −1

se L(μ|y) < 0. Pode-se expressar (2.141) usando a seguinte notação:

L′(μ̂) = Lc(y) + L(μ), (2.142)

onde L′(μ̂) = L(μ|y), e Lc(y) = L(y|μ). O termo Lc(y) representa o LRV de y medido no

receptor. Se as probabilidades a priori são iguais, então L(μ) = 0, e o LRV a-posteriori

para a detecção do bit é simplesmente dado pela medição de Lc(y) no receptor.

Tem-se discutido aqui a operação do detector sem se considerar os bits de redundância,

ou bits de paridade adicionados pelo codificador no controle dos erros de informação. O

LRV na sáıda do decodificador incluindo os bits de paridade é:

L(μ̂) = L′(μ̂) + Le(μ̂), (2.143)

onde o último LRV representa a informação extŕınseca, ou seja a seqüência de paridade

que chega ao decodificador. A equação geral do LRV considerando a informação extŕınseca

é obtida incluindo (2.142) em (2.143):

L(μ̂) = Lc(y) + L(μ) + Le(μ̂). (2.144)

O LRV é um valor real que provê informação para uma decisão abrupta, onde a magnitude

representa o sinal do bit e a amplitude resulta no logaritmo da probabilidade de uma

decisão correta.

2.15 Decodificação Iterativa

A decodificação dos códigos CCP utiliza um processo iterativo, onde o valor inicial para

L(μ) é igual a zero, pois assume-se que as probabilidades a priori sejam iguais. A in-

formação extŕınseca é realimentada e é utilizada no cálculo do LRV a priori L(μ) da

iteração seguinte, melhorando a estimativa do valor de μ a cada iteração.

Na Fig. 2.18 é apresentada a estrutura geral do decodificador turbo iterativo para

o codificador CCP da Fig. 2.16. Os dois decodificadores componentes são ligados por



64 Decodificação Iterativa
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Figura 2.18: Decodificador Iterativo.

entrelaçadores em uma estrutura similar à dos codificadores. Cada decodificador possui

três tipos de entradas:

• Os bits sistemáticos ys do primeiro codificador devem ser entrelaçados para o se-

gundo decodificador;

• Os bits de paridade y1 do primeiro decodificador, e y2 do segundo decodificador;

• A informação extŕınseca estimada pelo decodificador componente anterior sobre o

valor provável dos bits transmitidos, denominada informação a priori.

Na primeira iteração, o primeiro decodificador constituinte toma os bits recebidos do

canal (ys, y1), e produz uma seqüência com amplitude cont́ınua como estimativa dos bits

de informação enviados L1(μ̂) = L′
1(μ̂) + Le

12(μ̂). A estimativa do valor extŕınseco (bits

de paridade) do primeiro decodificador Le
12(μ̂) é então usada como informação a priori do

segundo decodificador, que junto com a seqüência recebida do canal entrelaçada (ys
entr

, y2)

permite fazer nova estimativa dos bits de informação enviados L2(μ̂) = L′
2(μ̂) + Le

21(μ̂).

Na segunda iteração, o primeiro decodificador componente obtém uma nova estimativa

dos bits enviados pelo canal, mas agora com ajuda da informação extŕınseca fornecida

pela sáıda do segundo decodificador Le
21(μ̂) da primeira iteração. A informação adicional

a priori permite a cada decodificador fazer uma estimativa dos bits de informação sendo

que a cada iteração a probabilidade de erro dos bits de informação tende a cair. A

resposta final pode ser obtida pela passagem de qualquer um dos dois sinais provenientes

dos decodificadores, L1(μ̂) ou L2(μ̂) por um quantizador abrupto.
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2.16 Algoritmo BCJR

O algoritmo BCJR é um algoritmo ótimo que produz uma seqüência a posteriori baseado

no algoritmo MAP [39]. Seu nome é dado em honra a seus autores L. Bahl, J. Cocke, F.

Jelinek e J. Raviv.

Para a explicação detalhada do algoritmo é necessário fazer primeiramente as seguintes

definições para um codificador de taxa 1/2:

• Seqüência sistemática, ou seqüência de informação, é a seqüência de entrada do codi-

ficador: xs = (xs
1, x

s
2, x

s
3, ..., x

s
N ) = (μ1, μ2, μ3, ..., μN), onde N representa o tamanho

da seqüência.

• Seqüência de paridade transmitida: x1 = (x1
1, x

1
2, x

1
3, ..., x

1
N ).

• Seqüência-código recebida na presença de rúıdo: y = (ys,y1), onde ys = (ys
1, y

s
2, ...),

e y1 = (y1
1, y

1
2, ...).

O algoritmo calcula para cada bit a ser decodificado μk, a probabilidade deste ser (+1)

ou (−1), dado que a seqüência recebida é y. Isto é equivalente a achar o LRV a posteriori

L(μk|y), onde:

L(μk|y)
△

ln

(
P (μk = +1|y)

P (μk = −1|y)

)
. (2.145)

Se o estado anterior sk−1 = s′ e o estado atual sk = s são conhecidos na treliça, então

o bit de entrada μk que causou a transição entre estes estados será conhecido. Assim,

podemos escrever (2.145) como:

L(μk|y) = ln

⎛

⎝

∑
S+ p(sk−1=s′,sk=s,y)

p(y)∑
S− p(sk−1=s′,sk=s,y)

p(y)

⎞

⎠ , (2.146)

onde S+ e S− são os conjuntos de transições do estado anterior sk−1 = s′ para o es-

tado atual sk = s, que podem ocorrer para o bit de informação μk = +1, e μk = −1,

respectivamente. Para abreviar, vamos escrever p(sk−1 = s′, sk = s,y) como p(s′, s,y).
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A seqüência recebida y pode ter tamanho de 1 até N e será representada como yN
1 . Ela

pode ser dividida em três seções: a seqüência código recebida associada com a transição

atual yk, a seqüência recebida anterior à transição atual yk−1
1 e a seqüência recebida depois

da transição atual yN
k , como se mostra na Fig. 2.19. Incluindo a segmentação de y = yN

1

na probabilidade p(s′, s,y) tem-se que:

p(s′, s,yN
1 ) = p(s′, s,yk−1

1 , yk,y
N
k ). (2.147)

Usando a regra de Bayes e o fato de que o canal é sem memória, então a seqüência

futura recebida yN
k dependerá apenas do estado atual s, assim como o śımbolo e o estado

atual dependem apenas do estado anterior. Assim, pode-se escrever (2.147) como:

p(s′, s,yN
1 ) = p(s′, s,yk−1

1 , yk,y
N
k )

= p(yN
k |s)p(yk, s|s′)p(s′,yk−1

1 )

= βk(s)γk(s
′, s)αk−1(s

′). (2.148)

O primeiro termo βk(s) = p(yN
k |s) é probabilidade da seqüência analisada passar pelo

estado s no instante de tempo k e que a seqüência futura a ser recebida seja yN
k . O

parâmetro βk(s) é, por tanto, definido como:

βk(s)
△

p(yN
k |sk = s). (2.149)

O segundo termos γk(s
′, s) = p(yk, s|s′) é a probabilidade de que a seqüência a ser anali-

sada passe pelo estado s′ no instante k− 1, e pelo estado s no instante k, e que o śımbolo

recebido seja yk. O parâmetro γk(s
′, s) é, por tanto, definido como:

γk(s
′, s)

△
p(yk, sk = s|sk−1 = s′). (2.150)

O terceiro termo αk−1(s
′) = p(s′,yk−1

1 ) é a probabilidade da seqüência analisada passar

pelo estado s′ no instante de tempo k − 1, e que a seqüência anteriormente recebida seja
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Sk−2 Sk−1 Sk Sk+1

yk−1
1 yk yN

k

s

s′

Figura 2.19: Treliça para o Decodificador CRS, κ = 3.

yk−1
1 . O parâmetro αk(s) no instante atual é definido como:

αk(s)
△

p(sk = s,yk
1). (2.151)

Usando (2.148) em (2.146) pode-se escrever o LRV a-posteriori como:

L(uk|y) = ln

(∑
S+(αk−1(s

′).γk(s
′, s).βk(s))/p(y)∑

S−(αk−1(s′).γk(s′, s).βk(s))/p(y)

)
. (2.152)

Da definição de αk(s) em (2.151) pode-se escrever que:

αk(s) = p(s,yk
1)

=
∑

s′

p(s, s′,yk−1
1 , yk). (2.153)

Usando a regra de Bayes e supondo que o canal é sem memória, o valor de αk, pode
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ser calculado de maneira recursiva [8] da seguinte maneira:

αk(s) =
∑

s′

p(s, s′,yk−1
1 , yk)

=
∑

s′

p(s′,yk−1
1 )p(s, yk|s′)

=
∑

s′

αk−1(s
′)γk(s

′, s). (2.154)

Considerando que a treliça possua estado inicial s0 = 0, a condição inicial para esta

recursão é:

α0(0) = 1

α0(s 	= 0) = 0. (2.155)

O valor de βk(s) pode ser também calculado recursivamente [8]. Usando uma derivação

similar à (2.154) pode se mostrar que:

βk−1(s
′) =

∑

s

βk(s)γk(s
′, s). (2.156)

A condição inicial para esta recursão é:

βN(0) = 1

βN(s 	= 0) = 0, (2.157)

se a treliça termina no estado zero.

Da definição de y = yN
1 , pode-se mostrar que:

p(y) = p(yN
k |yk

1)p(yk
1). (2.158)

Incluindo (2.158) em (2.152), tem-se que:

L(μk|y) = ln

⎛

⎝

∑
S+ αk−1(s′).γk(s′,s).βk(s)

p(yN
k
|yk

1)p(yk
1)

∑
S− αk−1(s′).γk(s′,s).βk(s)

p(yN
k
|yk

1)p(yk
1)

⎞

⎠ . (2.159)
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Definindo:

α̃k(s)
△ αk(s)

p(yk
1)

, (2.160)

e

β̃k(s)
△ βk(s)

p(yN
k |yk

1)
, (2.161)

pode-se escrever (2.159) como:

L(μk|y) = ln

(∑
S+ α̃k−1(s

′).γk(s
′, s).β̃k(s)∑

S− α̃k−1(s′).γk(s′, s).β̃k(s)

)
, (2.162)

onde também pode-se calcular α̃k(s) recursivamente usando (2.153) e (2.154) em (2.160),

da seguinte maneira:

α̃k(s) =
αk(s)

p(yk
1)

=

∑
s′ αk−1(s

′)γk(s
′, s)∑

s p(yk
1, s)

=

∑
s′ α̃k−1(s

′)γk(s
′, s)∑

s

∑
s′ α̃k−1(s′)γk(s′, s)

. (2.163)

Para o cálculo recursivo de β̃k(s), faz-se a seguinte consideração:

p(y) = p(yN
k |yk

1)p(yk
1) = p(yN

k−1|yk−1
1 )p(yk−1

1 ). (2.164)

Assim:

p(yN
k−1|yk−1

1 ) = p(yk
1)

p(yN
k |yk

1)

p(yk−1
1 )

=
∑

s

∑

s′

α̃k−1(s
′)γk(s

′, s)p(yN
k |yk

1). (2.165)
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Usando (2.165) em (2.156) pode-se escrever o valor recursivo de β̃k(s) como:

β̃k−1(s
′) =

∑
s βk(s)γk(s

′, s)∑
s

∑
s′ α̃k−1(s′)γk(s′, s)p(yN

k |yk
1)

=

∑
s β̃k(s)γk(s

′, s)∑
s

∑
s′ α̃k−1(s′)γk(s′, s)

. (2.166)

2.16.1 Informação Extŕınseca

Mostra-se a seguir como é extráıda a informação extŕınseca pela decodificação iterativa.

A transição do estado sk = s′ para o estado sk = s depende do bit de entrada μk, assim

como da probabilidade P (s|s′) que é igual à probabilidade P (μk). Da definição dada em

(2.150), pode-se escrever γk(s
′, s) como:

γk(s
′, s) = p(yk, s|s′)

= P (s|s′)p(yk|s, s′)

= P (μk)p(yk|xk). (2.167)

Já foi dito anteriormente que a informação extŕınseca do primeiro decodificador é

passada como informação a priori do segundo decodificador. Assim, o LRV da informação

extŕınseca Le(μk) para o evento da transição do estado s′ para o estado s pode ser definido

da seguinte maneira:

Le(μk)
△

ln

(
P (μk = +1)

P (μk = −1)

)
. (2.168)

Para as análises a seguir a seguinte igualdade é definida:

P (μk = i) =

√
P (μk=−1)
P (μk=+1)

1 + P (μk=−1)
P (μk=+1)

√
P (μk = +i)

P (μk = −i)
; i = ±1. (2.169)

Usando (2.168) e (2.169) pode-se obter a probabilidade P (μk) baseada no valor de
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Le(μk) da seguinte maneira:

P (μk) = Uk exp

[
μkL

e(μk)

2

]
, (2.170)

onde Uk =
exp

[
Le(μk)

2

]

1+exp[Le(μk)]
é função de Le(μk), e independe do sinal μk.

Considerando um codificador constituinte CRS de taxa rCRS = 1/2 e um canal AWGN.

os bits recebidos pelo decodificador no instante k são yk = (ys
k, y

1
k), enquanto que os trans-

mitidos são xk = (xs
k, x

1
k) = (μk, x

1
k). A PDF p(yk|xk) é obtida através da aproximação:

p(yk|xk) ∼= Vk exp

[
μky

s
k + x1

ky
1
k

σ2
n

]
, (2.171)

onde Vk = exp
[
− (ys

k
)2+μk

2+(y1
k
)2+(x1

k
)
2

2σ2
n

]
independe de μk ser +1 ou −1.

Usando (2.171) e (2.170) em (2.167) temos:

γk(s
′, s) ∼= UkVk exp

[
μkL

e(μk)

2

]
exp

[
μky

s
k + x1

ky
1
k

σ2
n

]
. (2.172)

Devido à independência de Uk e Vk de μk, pode-se aproximar (2.172) como:

γk(s
′, s) ∝ exp

[
μk(L

e(μk) + Lcy
s
k)

2

]
γe

k(s
′, s), (2.173)

onde

γe
k(s

′, s)
△

exp

[
1

2
Lcy

1
kx

1
k

]
(2.174)

é a informação extŕınseca, e

Lc
△ 2

σ2
n

(2.175)

= 4
Ebc

N0

= 4γbc

é definido como a medida de confiabilidade do canal, onde γbc é a relação-sinal-rúıdo por
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bit codificado.

Generalizando o valor extŕınseco obtido em (2.174) para um codificador genérico CRS

de taxa rCRS = 1/(1+ q), que corresponde a um codificador com uma entrada, uma sáıda

sistemática, e q sáıdas de paridade, a probabilidade p(yk|xk) pode ser obtida escrevendo

a densidade de probabilidade conjunta em forma de produto, ou seja:

p(yk|xk) = p(ys
k, y

1
k, y

2
k, ..., y

q
k|xs

k, x
1
k, x

2
k, ..., x

q
k)

= p(ys
k|μk)

q∏

j=1

p(yj
k|x

j
k) (2.176)

Do mesmo jeito que se fez para (2.171) e considerando um canal sem memória, pode-se

aproximar (2.176) como:

p(yk|xk) ∼= Vk exp

[
μky

s
k

σ2
n

+

q∑

j=1

xj
ky

j
k

σ2
n

]
, (2.177)

onde Vk = exp
[
− (ys

k
)2+μk

2

2σ2
n

−∑q
j=1

(yj
k
)2+(xj

k
)2

2σ2
n

]
.

Usando as respostas obtidas em (2.177) e (2.170) pode-se expressar (2.167) como:

γk(s
′, s) ∼= UkVk exp

[
μkL

e(μk)

2

]
exp

[
μky

s
k

σ2
n

+

q∑

j=1

xj
ky

j
k

σ2
n

]
. (2.178)

Devido à independência de Uk e Vk do valor μk, pode-se escrever que:

γk(s
′, s) ∝ exp

[
uk(L

e(μk) + Lcy
s
k)

2

]
γe

k(s
′, s), (2.179)

onde Lc é dada por (2.175), e o valor de transição para os bits de paridade ou extŕınsecos

é dado por:

γe
k(s

′, s)
△

exp

[
q∑

j=1

Lcx
j
ky

j
k

2

]
. (2.180)
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Finalmente, incluindo (2.179) em (2.162), tem-se que:

L(μk|y) = ln

(∑
S+ α̃k−1(s

′).γe
k(s

′, s).β̃k(s) exp
[

1
2
μk(L

e(μk) + Lcy
s
k)
]

∑
S− α̃k−1(s′).γe

k(s
′, s).β̃k(s) exp

[
1
2
μk(Le(μk) + Lcys

k)
]

)

= Lcy
s
k + Le(μk) + ln

(∑
S+ α̃k−1(s

′).γe
k(s

′, s).β̃k(s)∑
S− α̃k−1(s′).γe

k(s
′, s).β̃k(s)

)
,

(2.181)

onde o primeiro termo de (2.181) é a medida de confiabilidade do canal vezes ys
k, o segundo

termo é a informação a priori de μk entregue pelo decodificador anterior, e o terceiro termo

representa a informação extŕınseca que será enviada ao decodificador seguinte. A sáıda

total do primeiro decodificador L1(μ̂) = L(μk|y) da Fig. 2.18, conforme (2.181), pode ser

escrita como:

L1(μ̂) = Lcy
s
k + Le

21(μk) + Le
12(μk), (2.182)

onde Le
12(μk) e Le

21(μk) são as sáıdas extŕınsecas do primeiro e do segundo decodificador,

respectivamente. Desta forma pode ser estimado o bit μk no primeiro decodificador a

partir de L1(μ̂).

2.17 Algoritmo BCJR para Canais com Desvaneci-

mento

2.17.1 Modelo de canal com desvanecimento

Para o estudo dos códigos turbo consideramos inicialmente um canal com desvanecimento

plano, modulação BPSK e detecção coerente, o que implica que a fase será estimada no

receptor. Para um canal com desvanecimento plano e lento, portanto sem interferência

entre śımbolos, o sinal recebido discreto proveniente da sáıda do filtro passa-baixas do

receptor é:

yk = αe−jφuk + nk, (2.183)
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onde α(t) representa o desvanecimento modelado por um processo estocástico do tipo

Rayleigh, φ(t) representa a fase do canal modelada por uma variável aleatória uniforme-

mente distribúıda no intervalo [0, 2π] e n(t) é um rúıdo AWGN com média nula e variância

σ2
n = N0

2
[W/Hz].

2.17.2 Modificação do algoritmo BCJR

O algoritmo de decodificação iterativo deve ser modificado para incorporar o novo modelo

de canal. Neste serão obtidas as métricas de transição γk(s
′, s), γe

k(s
′, s), e a nova medida

de confiabilidade para este canal.

Em (2.183) pode-se observar que yk depende de xk, do rúıdo aditivo gaussiano branco

AWGN nk, e do desvanecimento α. Assim, a função densidade de probabilidade do sinal

recebido após a compensação da fase do canal condicionado ao conhecimento do sinal

transmitido e do desvanecimento é:

p(yk|xk, α) =
1√

2πσn

exp

[
−(yk − αxk)

2

2σ2
n

]
. (2.184)

A função densidade de probabilidade p(yk|xk) é obtida pelo descondicionamento de (2.184)

pela função densidade de probabilidade da variável aleatória α, como é mostrado abaixo:

p(yk|xk) =

∫ ∞

0

p(α)p(yk|xk, α)dα. (2.185)

No apêndice A é apresentada a resolução da integral (2.185), onde é obtida a seguinte

resposta:

p(yk|xk) = F (yk)

{
1 +

K2

2

√
π

K1

exp

[
K2

2

4K1

]
erfc

(
− K2

2
√

K1

)}
, (2.186)

onde

F (yk) =
1

2K1

√
2πσ2

ασn

exp

(
− yk

2

2σ2
n

)
, (2.187)
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e

K1 =
1

2σ2
α

+
uk

2

2σ2
n

(2.188)

K2 =
ukyk

σ2
n

. (2.189)

Na literatura, Wilson [40] apresenta uma aproximação para a resposta da integral

(2.185), dada por:

p(yk|xk) ∼= F (yk)F2 (γbc) exp [2γbcμkykE(α)] , (2.190)

onde E(α) é o valor médio do desvanecimento, F2 (γbc) é uma função heuŕıstica da relação

sinal-rúıdo por bit codificado, γbc = γbrc, obtida numericamente, e apresentada na Tab.

A.1 no apêndice A.

Considerando o desenvolvimento feito em (2.176) para um codificador CRS com taxa

rCRS = 1/(1 + q), que corresponde a um codificador com uma entrada, uma sáıda si-

temática, e q sáıdas de paridade, a densidade de probabilidade p(yk|xk) pode ser escrita

na forma de produto:

p(yk|xk) = p(ys
k|μk)

q∏

j=1

p(yj
k|x

j
k). (2.191)

Usando a função aproximada p(yk|xk) de (2.190) em (2.191), tem-se que:

p(yk|xk) = F (ys
k)F2 (γbc) exp [2γbcμky

s
kE(α)]

q∏

j=1

{
F (yj

k)F2 (γbc) exp
[
2γbcx

j
ky

j
kE(α)

]}

= Vk exp

[
2γbcμky

s
kE(α) +

q∑

j=1

2γbcx
j
ky

j
kE(α)

]
. (2.192)

onde Vk = F (ys
k)F

(1+q)
2 (γbc)

∏q
j=1 F (yj

k). Usando as respostas obtidas em (2.192) e (2.170)

pode-se expressar (2.167) como:

γk(s
′, s) ∝ exp

[
μk(L

e(μk) + Lcy
s
k)

2

]
γe

k(s
′, s), (2.193)
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onde o valor de transição para os bits de paridade ou extŕınsecos é:

γe
k(s

′, s)
△

exp

[
q∑

j=1

Lcx
j
ky

j
k

2

]
, (2.194)

e a medida de confiabilidade do canal com desvanecimento é:

Lc = 4E(α)γbc, (2.195)

onde E(α) =
√

π
2
σα, e γbc é a relação-sinal-rúıdo do bit codificado.

Pode-se observar que a equação resultante (2.193) é idêntica àquela obtida para o

canal AWGN (2.179), com exceção da medida de confiabilidade Lc.

2.18 Algoritmo BCJR usando Diversidade

Nesta seção obtemos as métricas de transição γk(s
′, s), γe

k(s
′, s), e a medida de confiabi-

lidade para um canal modelado com L réplicas de desvanecimento al (para l = 1, 2.., L),

cujas distribuições de probabilidade são do tipo Rayleigh. O algoritmo de decodificação

iterativo é modificado para incorporar um modelo de um canal seletivo. As considerações

iniciais para a obtenção destas métricas são as mesmas que foram feitas anteriormente

para um canal sem diversidade. Assim, a função densidade de probabilidade p(yk|xk) é

obtida em função das L réplicas pela resolução da seguinte expressão:

p(yk|xk) =

∫ ∞

aL=0

...

∫ ∞

α2=0

∫ ∞

α1=0

p(α1, α2, .., αL)p(yk|xk, α1, α2, ..., αL)dα1dα2...dαL

(2.196)

Considerando as L variáveis aleatórias al (l = 1, 2, ..L) independentes e identicamente

distribúıdas, a probabilidade conjunta p(yk|uk, α1, α2, .., αL) pode ser escrita como:

p(yk|xk, α1, α2, α3, ..., αL) =
L∏

l=1

p(yk|xk, αl)

=
L∏

l=1

1√
2πσn

exp

[
−(yk − αlxk)

2

2σ2
n

]
, (2.197)
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e p(α1, α2, ..., αL) como:

p(α1, α2, ..., αL) =
L∏

l=1

p(αl)

=
L∏

l=1

αl

σ2
α

exp

[
− α2

l

2σ2
α

]
. (2.198)

No apêndice A é apresentada a resolução da integral (2.196), onde é obtida a seguinte

resposta:

p(yk|xk) = F3(yk)

[
1 +

K2

2

√
π

K1

√
π exp

(
K2

2

4K1

)
erfc

(
− K2

2
√

K1

)]L

, (2.199)

onde

F3(yk) =

(
1√

2πσ2
ασn

)L

exp

[
−yk

2L

2σ2
n

]
. (2.200)

A expressão (2.199) pode ser escrita como:

p(yk|xk) = F (ys
k)F

L
2 (γbcr) exp [2Lγbcrμky

s
kE[α]] , (2.201)

onde

γbcr =
γbc

L
(2.202)

é a relação sinal-rúıdo por bit codificado para cada réplica do sinal. Usando as consi-

derações feitas em (2.191) e (2.192), a métrica γk(s
′, s) é proporcional a:

γk(s
′, s) ∝ exp

[
μk(L

e(μk) + Lcy
s
k)

2

]
γe

k(s
′, s), (2.203)

onde o valor de transição para os bits de paridade ou extŕınsecos é:

γe
k(s

′, s)
△

exp

(
q∑

j=1

Lcx
pj

k y
pj

k

2

)
, (2.204)
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e a medida de confiabilidade do canal modelado com L réplicas é dada por:

Lc = 4LE(a)γbcr

= 4E(α)γbc. (2.205)

2.19 Generalidades do Protocolo TCP

A pilha de protocolos da arquitetura TCP/IP (Protocolo de Controle de Transmissão /

Protocolo da Internet) é apresentada na Fig. 2.20 e comparada com o modelo OSI (Open

System interconection). Contém dois protocolos na camada de transporte: UDP (User

Datagram Protocol) e TCP (Transmission Control Protocol). A principal diferença entre

os dois protocolos consiste em garantir ou não a confiabilidade no recebimento dos dados

por parte do nó destino.

Aplicação 

Apresentação 

Sessão 

Transporte 

Rede 

Enlace 

Física 

 TELNET FTP SMTP DNS 

TCP UDP 

IP 

ARPANET   SATNET RÁDIO LAN 

    TCP/IP MODELO OSI 

Figura 2.20: Relação do Modelo OSI com o modelo TCP/IP

O protocolo UDP segue o prinćıpio do melhor esforço, onde os segmentos (segmentos

UDP) somente serão descartados caso haja esgotamento de recursos. Em compensação,

caso haja perda de informação não haverá retransmissão. Por outro lado, o protocolo TCP,

através do esquema de confirmação positivo de recebimento ACK (”acknowledgment”) e

retransmissão, garante que todos os segmentos (segmentos TCP) sejam entregues ao nó

destino. A resposta ACK gera tráfego adicional na rede, diminuindo um pouco a taxa de

transferência de dados em favor da confiabilidade.
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O protocolo TCP para prover um serviço confiável executa as seguintes tarefas:

• Divide os segmentos de dados passados pela camada de aplicação em blocos de

tamanho conveniente. Estes blocos são denominados segmentos.

• Ao negociar uma conexão determina-se o comprimento máximo dos segmentos TCP

(MSS-Maximum Segment Size) que se enviarão, dependendo do tamanho mı́nimo

dos datagramas de IP que existe entre o nó transmissor e o nó destino [41].

• Quando um segmento é enviado, um temporizador é disparado com um determinado

valor para o tempo de vida deste segmento.

• Quando o protocolo TCP recebe dados do outro lado da conexão, ele envia um seg-

mento de confirmação de recebimento (ACK). Na prática, segmentos de confirmação

não são enviados imediatamente, mas sim após algum atraso devidamente escolhido.

Este procedimento é conhecido como mecanismo de reconhecimento atrasado (de-

layed acks) e visa aumentar a eficiência da conexão utilizando apenas um segmento

para reconhecer a necessidade de uma quantidade maior de dados.

• O protocolo TCP espera pelo segmento de confirmação de recebimento do nó destino.

Caso o tempo se esgote sem que a confirmação de recebimento tenha chegado, um

novo segmento é retransmitido.

• Verifica a consistência da paridade no cabeçalho ”checksum”de forma a detectar

qualquer alteração no conteúdo da informação transmitida. Caso haja algum erro,

o segmento é descartado no destino e espera-se pela retransmissão.

• Por serem transmitidos através de datagramas IP [41], os segmentos podem chegar

ao destino fora de ordem. O protocolo TCP deve efetuar então a reordenação dos

dados, a fim de garantir a entrega destes em ordem para a camada de aplicação.

Ainda pelo mesmo motivo acima, os segmentos podem ser duplicados, fazendo com

que o protocolo TCP tenha que descartar dados duplicados.

• Realiza o controle da vazão de dados, fazendo com que o nó destino permita que o

nó fonte envie no máximo a quantidade de bytes correspondente ao espaço livre no
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buffer de recepção.

2.19.1 Janelas Deslizantes

No caso de se transmitir um segmento por vez e esperar o reconhecimento deste para a

transmissão do próximo, desconsiderando retransmissões e tempos adicionais de proces-

samento, obtém-se uma vazão máxima de:

ϑ =
8NTCP

TRTT

[bits/s] , (2.206)

onde TRTT é o tempo médio de ida do segmento e de volta do seu respectivo reconhecimento

(RTT -Round Trip Time), e NTCP é o tamanho máximo do segmento, MSS, em bytes.

O caso de reconhecimento positivo simples desperdiça uma quantidade substancial de

largura de banda da rede na medida em que atrasa o envio de um novo segmento até

o recebimento do reconhecimento do segmento anterior. Para tornar o mecanismo mais

eficiente, introduz-se um mecanismo de janelas deslizantes. A idéia consiste em permitir

que o nó fonte transmita vários segmentos sem esperar por um reconhecimento. Para isso,

o protocolo com janelas deslizantes utiliza uma janela com um determinado tamanho e

transmite vários segmentos dentro desta janela sem esperar por reconhecimento algum.

Sendo assim, o número de segmentos transmitidos mas cujo reconhecimento ainda não foi

recebido fica limitado ao tamanho da janela. O desempenho de protocolos com janelas

deslizantes depende do tamanho da janela e da velocidade com que a rede pode aceitar

segmentos, sendo esta última determinada por taxa de transmissão, atraso de propagação,

tempo gasto em filas e processamento.

Aumentando-se o tamanho da janela e supondo-se um TRTT fixo, chega-se a uma

situação onde a rede é usada 100% do tempo, o que acarreta um aumento na vazão.

Conceitualmente, neste tipo de protocolo o nó fonte sabe quais segmentos foram reco-

nhecidos dentro da janela e mantém um temporizador para cada segmento em separado,

retransmitindo cada segmento, cujo temporizador se esgotar. Ao obter a confirmação de

recebimento de um segmento inicial, o protocolo desloca a sua janela, incluindo novos seg-

mentos a serem transmitidos. No nó destino, de forma análoga, uma janela de segmentos

de reconhecimento é criada. Pode-se concluir então que o protocolo divide os segmentos
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em três conjuntos distintos. Os segmentos que foram transmitidos, recebidos e confir-

mados com sucesso, os quais não pertencem mais à janela e situam-se temporalmente à

esquerda desta; os segmentos que ainda não foram transmitidos e que situam-se tempo-

ralmente à direita da janela e, finalmente, os segmentos que pertencem à própria janela

e estão sendo transmitidos ou já foram transmitidos sem que o nó fonte tenha recebido o

pacote de reconhecimento.

No caso do protocolo TCP, este mecanismo opera em termos de bytes, e não em

termos de segmentos ou segmentos. Para tal, todos os bytes em um feixe de dados são

numerados seqüencialmente, e o nó fonte guarda ponteiros associados a cada conexão. O

primeiro ponteiro define o ińıcio da janela, separando os bytes que foram transmitidos e

reconhecidos dos bytes que podem ser transmitidos sem reconhecimento ou transmitidos

e ainda não reconhecidos. O segundo ponteiro define o final da janela, separando os

bytes que podem ser transmitidos sem reconhecimento dos bytes que ainda não podem

ser transmitidos. O terceiro e último ponteiro separa dentro da janela os bytes que já

foram transmitidos dos que ainda estão por ser transmitidos.

No protocolo TCP o tamanho da janela poder variar com o tempo, já que o nó destino

ao enviar os reconhecimentos indica a quantidade máxima de bytes que pode receber

no seu buffer. Este valor é denominado janela anunciada ”advertised window”. Sendo

assim, o nó fonte pode aumentar ou diminuir o tamanho da sua janela de transmissão,

de acordo com o valor anunciado pelo nó destino, o qual nunca seria maior do que o

espaço dispońıvel no buffer de recepção. A grande vantagem deste mecanismo é que ele

provê um controle de fluxo de dados fim-a-fim na medida em que o nó que transmite

fica impedido de enviar dados a uma taxa maior do que a suportada pelo nó receptor,

aumentando a eficiência da transmissão e evitando que segmentos sejam descartados no

destino. Eventualmente a janela pode atingir o valor zero, significando que o buffer de

recepção está completamente cheio. Neste caso a transmissão é interrompida até que

o receptor anuncie um valor de janela diferente de zero. Um ponto muito importante

sobre controle de fluxo de dados é o fato de que o mesmo não é suficiente para evitar

perdas através da rede. A internet é um meio altamente heterogêneo em termos de

capacidades de armazenamento e velocidades de processamento dos equipamentos, assim
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como velocidades de transmissão e retardos dos enlaces. É necessário portanto, além

do controle fim-a-fim, um mecanismo que previna o esgotamento de recursos ao longo

do caminho entre fonte e destino, ou seja, deve-se evitar que qualquer fonte envie mais

tráfego do que um nó intermediário pode suportar. Quando isto ocorre, há descarte de

segmentos neste nó, e a situação é denominada congestionamento. Através da utilização

de janelas deslizantes com tamanho de janela variável, o protocolo TCP resolve o problema

de controle de fluxo de dados fim-a-fim.

O segmento TCP

Cada campo do segmento TCP tem uma função principal nas tarefas de iniciar ou terminar

conexões, transferir dados, enviar reconhecimentos, anunciar tamanhos de janelas, dentre

outros. Cada segmento é dividido em duas partes: o cabeçalho e os bits de dados. O

cabeçalho possui o formato mostrado na Fig. 2.21, cujos campos mais importantes são

[41]:

• porta de origem: informa o número da porta da origem.

• porta de destino: informa número da porta do destinatário.

• número de seqüência: indica a posição do primeiro byte de dados sendo transmitido

em relação ao total dos bytes já transmitidos nesta conexão.

• número de ACKs: indica o reconhecimento dos dados recebidos até então no sentido

inverso. Se o bit de controle ACK estiver ativado, este campo contém o número da

próxima seqüência que se espera receber.

• tamanho de cabeçalho: Indica o número de palavras de 32 bits que compõem o

cabeçalho do TCP, para determinar onde começam os bits de dados.

• reservado: seis bits reservados para uso futuro, todos iguais zero.

• URG : bit de urgência. Significa que o segmento sendo carregado contém dados

urgentes, que devem ser transmitidos com prioridade pela aplicação.

• ACK : bit de reconhecimento. Indica que campo de reconhecimento está carregando

um valor válido.
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• PSH : bit de PUSH. Este mecanismo pode ser acionado pela aplicação e informa ao

protocolo TCP se uma aplicação solicita transmissão rápida dos dados enviados.

• RST : bit de RESET. Informa ao destinatário que a conexão foi abortada neste

sentido pelo originador.

• SYN : bit de sincronismo. É o bit que informa que este é um dos dois primeiros

segmentos de estabelecimento de conexão.

• FIN : identifica que não há mais dados no originador.

• tamanho da janela: este campo informa o tamanho dispońıvel em bytes da janela

de recepção. Por meio deste valor, o protocolo TCP pode realizar um controle

adequado de fluxo para evitar uma sobrecarga do receptor. Quando este valor é

igual a zero, o transmissor não envia dados, esperando receber um segmento com

tamanho de janela maior que zero. O transmissor vai sempre transmitir a quantidade

de dados dispońıveis pela janela de recepção, sem aguardar um ACK. Enquanto

não for recebido um reconhecimento dos dados transmitidos dentro da janela, o

transmissor não enviará mais dados.

• verificação de paridade ”checksum”: é um número em complemento de um de 16

bits, obtido pela soma dos complementos de uns de todas as palavras de 16 bits do

cabeçalho IP, do cabeçalho TCP e dos dados TCP. Este valor é importante para

garantir a integridade do cabeçalho e dos dados.

• apontador de urgência: Identifica o primeiro byte de dados após os dados definidos

como urgentes. Só é valido se o bit de controle URG estiver ativado.

• opções : O campo de opções só possui uma única opção válida, que é a negociação

do MSS. Se esta opção estiver presente ela indica o tamanho máximo do segmento.

Caso contrário o MSS vale 556 bytes, constitúıdos por 536 bytes de dados e 20

bytes de cabeçalho.
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Figura 2.21: Formato do Cabeçalho do Segmento TCP.

2.19.2 Controle de Congestionamento

Neste trabalho, mostra-se através de simulação os efeitos dos mecanismos de controle de

congestionamento em situações de perdas e erros de segmentos TCP em canais sem fio.

No caṕıtulo 6 é apresentado um modelo matemático para se obter a vazão de dados do

protocolo TCP em função do controle de congestionamento e da portabilidade de erro de

segmentos TCP na transmissão.

Nesta seção são apresentados os mecanismos básicos de controle de congestionamento

partida lenta (slow start) e aversão do congestionamento (congestion avoidance) [41].

Partida Lenta

Este mecanismo é usado para determinar a capacidade da rede, onde o tamanho da janela

de controle de congestionamento, W , é incrementada de um segmento cada vez que a

confirmação de um segmento TCP é recebida. Este incremento apresenta um crescimento

exponencial, duplicando o tamanho da janela a cada tempo de ida-e-volta (TRTT ) até

que o congestionamento ocorra, ou que a janela chegue ao tamanho máximo definido

pelo nó destino, devido à capacidade dos buffers. Quando se detecta congestionamento, o

tamanho da janela se reduz a um e se inicia um novo crescimento exponencial até a metade
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do valor máximo que a janela chegou a atingir quando se detetou o congestionamento.

Posteriormente, o tamanho da janela é incrementado linearmente usando o mecanismo

aversão do congestionamento, descrito a seguir.

2.19.3 Aversão do Congestionamento

Neste mecanismo, o tamanho da janela é incrementada de 1/W , cada vez que um ACK

é recebido. Assim, quando não existe congestionamento, a janela é incrementada linear-

mente a cada TRTT .

Quando um segmento TCP é recebido com sucesso, é enviado um ACK para o nó

fonte com o número de seqüência do próximo segmento esperado pelo nó destino. Se um

segmento transmitido é perdido ou é recebido com erros, o receptor não envia nenhuma

informação para o transmissor. Por este motivo, o mecanismo de controle de conges-

tionamento define a perda de um segmento, quando o transmissor recebe três ACKs

consecutivos com o número de seqüência deste segmento (duplicação de ACKs), ou

pelo esgotamento do tempo de transmissão (time-out).

Quando o transmissor recebe duplicação de ACKs, o segmento perdido é retransmitido

imediatamente e o tamanho da janela é diminúıdo pela metade. A partir deste ponto se

continua incrementando a janela de forma linear, eliminando a fase da partida lenta.

A combinação de partida lenta e aversão do congestionamento é usado no protocolo

denominado TCP Reno [41], e o comportamento da janela congestionamento para este

mecanismo é apresentado na Fig. 2.22, onde considera-se a transmissão num canal sem

erros na transmissão, onde a variação de W em regime permanente depende unicamente

da quantidade de segmentos que são suportados pelo canal e dos tamanhos dos buffers de

transmissão, que neste caso em total é 78 segmentos. No caṕıtulo 6 estes conceitos serão

esclarecidos com a abordagem matemática.

2.19.4 Comportamento do Mecanismo de Controle de Conges-

tionamento em Canais Sem Fio

Um canal de comunicações sem fio tem como caracteŕıstica importante a de produzir uma

alta taxa de erro de bits e como conseqüência uma alta perda de segmentos. O protocolo
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Figura 2.22: Comportamento da Janela de Congestionamento para TCP Reno.

TCP associa este problema ao congestionamento e haverá uma degradação significativa

da vazão de dados. Uma alternativa para se minimizar o número de erros no canal sem fio

e combater o congestionamento na camada de transporte consiste em prover na camada

de enlace de dados um método de controle de erros, tais como: ARQ (Automatic Repeat

Request), FEC (Forward Error Control), ou um método h́ıbrido formado pela combinação

dos métodos anteriores (FEC/ARQ). Esta alternativa foi analisada de forma detalhada

pelos autores em [5, 42, 43, 44] para canais sem fio com tecnologia CDMA na camada

f́ısica.

Quando não existe proteção como o controle de erros em um canal sem fio, o meca-

nismo de controle de congestionamento do protocolo TCP confunde a perda do segmento

com o congestionamento da rede, já que o nó destino descarta o segmento com erro e

o nó fonte considera isto como perda do segmento, decrementando assim a janela de

congestionamento e minimizando consideravelmente a vazão de dados.

A Fig. 2.23 ilustra a transmissão de dados em um sistema celular (CDMA, por exem-

plo) através de um canal sem fio sem proteção na camada de enlace de dados. Quando
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Figura 2.23: Exemplo de Transmissão sem Fio em um Sistema Celular.

existe transmissão de dados entre o terminal móvel e a ERB erros são produzidos na in-

terface aérea com probabilidade de erro de segmentos TCP, Pseg,TCP . A Fig. 2.24 mostra

exemplos da janela de congestionamento considerando diferentes valores de probabilida-

des de erro de segmentos no canal sem fio. A área embaixo da curva representa a vazão

de dados e como era esperado observa-se que quanto maior for a probabilidade de erro de

segmentos, menor é a vazão de dados.

Existem outras variações do protocolos TCP como o Westwood [45] e o Jersey [46]

que utilizam a janela de congestionamento para estimar a largura de banda através da

monitoração dos ACKs que chegam ao nó fonte, e assim determinam o limiar da janela

apropriada. Seja por duplicação de ACKs ou por time-out uma condição de saturação

é obtida, indicando que na conexão um ou mais buffers intermediários estouraram. O

modelo de controle de TCP Westwood é também abordado no caṕıtulo 6.
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(c) Pseg,TCP = 1x10−4
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(d) Pseg,TCP = 1x10−6

Figura 2.24: Comportamento da Janela de Congestionamento em Função da Probabili-
dade de Erro de Segmentos TCP no Canal Sem Fio.



Caṕıtulo 3

Receptores MUD-D para Canais

Seletivos em Freqüência

Neste caṕıtulo analisamos e comparamos dois tipos de receptores multiusuário MUD-D

para um sistema DS-CDMA em canais seletivos em freqüência: o receptor RDD (Rake

decorrelating detector) e o MDD (Multipath decorrelating detector). Para a comparação

destes sistemas serão obtidas expressões simples e precisas de probabilidade de erro de bit

e de complexidade computacional.

Na análise consideramos o enlace reverso de um sistema DS-CDMA, tanto śıncrono

quanto asśıncrono, com um total de K usuários distribúıdos uniformemente no interior

de uma célula, onde cada usuário utiliza modulação BPSK. Tanto na ERM, quanto na

ERB, é suposto o uso de antenas omnidirecionais. Vamos considerar também controle de

potência perfeito realizado pela ERB e um canal seletivo em freqüência com L caminhos

resolv́ıveis.

3.1 Modelo do Receptor RDD

O receptor MUD-D sub-ótimo RDD é mostrado na Fig. 3.1. Este receptor é formado por

um banco de K receptores do tipo Rake, seguido de um filtro descorrelacionador, usado

com o objetivo de eliminar a interferência, tanto a MAI, quanto a MPI.

89
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Figura 3.1: Receptor RDD para Canais Seletivos em Freqüência.

3.1.1 Detecção Descorrelacionadora RDD

As sáıdas do banco dos K receptores Rake para o i-ésimo bit de informação são escritas

em um vetor de ordem 1xK, dado por:

y(i) =

[
y1(i) y2(i) .. yu(i) .. yK(i)

]
, (3.1)

onde cada elemento yu no instante i é dado por r(ts) em (2.17).

Considerando uma janela de deslizamento de comprimento N , as sáıdas dos K recep-

tores Rake concatenadas para os N instantes de tempo são escritas em um vetor de ordem

NKx1, definido como:

yRDD =

[
y

(
i − N − 1

2

)
...y (i − 1) y (i) y (i + 1) ...y

(
i +

N − 1

2

)]T

. (3.2)

Usando as definições matriciais dadas na seção 2.10.2, podemos expressar o vetor yRDD

como:

yRDD = SRANbN + ℜ{n}, (3.3)
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onde

SR = ℜ
{

VαNΦ∗
NRNLΦNαNVT

}
(3.4)

é uma matriz de dimensão NKxNK e n é um vetor de ordem NKx1 que contém os valores

do rúıdo aditivo na sáıda do banco de receptores Rake para os N intervalos de tempo,

cujos valores são dados por (2.20) e representados por uma variável aleatória gaussiana

de média nula e variância σ2
n = N0Tb

2

∑L
n=1 α2

un.

Os bits de informação dos K usuários para os N intervalos de tempo podem ser

estimados através do sinal resultante da seguinte multiplicação:

y’N = S−1
R yRDD, (3.5)

mas o ganho de diversidade obtido pelo banco de receptores Rake é eliminado completa-

mente. Isto pode ser observado na Fig. 3.2, onde são comparadas as funções densidade

de probabilidade do sinal recebido obtidas através de simulação quando é usado somente

o banco de receptores Rake e quando é usado (3.5) no receptor RDD. Na simulação foi

transmitido unicamente o śımbolo ”+1”e foram considerados 10 usuários, Eb/N0 = 10 e

L = 3 percursos.

Para compensar a perda de diversidade, vamos definir a matriz de compensação de

dimensão NKxNK que contém os seguintes elementos:

EN = diag

{
E[1] E[2] ...E[N ]

}
, (3.6)

onde

E(i) =

[
L∑

l=1

α2
1l(i)

L∑
l=1

α2
2l(i) ...

L∑
l=1

α2
Kl(i)

]
, (3.7)

e que é dada por:

EN = VαNαNVT . (3.8)
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Figura 3.2: Comparação da Função Densidade de Probabilidade do Sinal Recebido obtidas
através de Simulação quando é usado somente o Banco de Receptores Rake e quando é
usado o Receptor RDD baseado em (3.5).

Assim, usando (3.3) e (3.8), os sinais dos K usuários para os N intervalos de tempo são

dados por:

y’N = ENS−1
R yRDD, (3.9)

e finalmente os bits de informação podem ser estimados usando-se a seguinte expressão:

b̂N = sgn

{
ENS−1

R yRDD

}
, (3.10)

onde sgn{x} representa a função sinal de x.

A Fig. 3.3 mostra as comparações das PDFs do sinal recebido obtidas através de

simulação para quando é usado somente o banco de receptores Rake e quando é usado

no receptor RDD o modelo definido em (3.9), considerados os mesmos parâmetros usados

para obter as curvas da Fig. 3.2. Nesta figura podemos observar que é recuperado o

ganho de diversidade, assim como também o ganho do filtro descorrelacionador.
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Figura 3.3: Comparação da Função Densidade de Probabilidade do Sinal Recebido obtidas
através de Simulação quando é usado somente o Banco de Receptores Rake e quando é
usado o Receptor RDD baseado em (3.9).

3.1.2 Complexidade Computacional

A complexidade computacional do filtro descorrelacionador do receptor RDD, medido em

função do número total de multiplicações, é dado por:

• 3(NKL)2 + L(NK)2 + 2NKL operações para obter a matriz SR,

• 3NKL operações para obter a matriz EN ,

• (NK)3 operações para inverter a matriz SR,

• (NK)2 operações para multiplicar a matriz invertida pelas sáıdas dos receptores

Rake,

• (NK)2 operações para realizar a multiplicação pela matriz EN ,

obtendo-se assim a complexidade total:

CRDD = (NK)3 + (3L2 + L + 2)(NK)2 + 5NKL. (3.11)
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3.1.3 Eficiência Assintótica Multiusuário

Para o filtro descorrelacionador, a eficiência assintótica média (AME) do u-ésimo usuário

no i-ésimo instante de tempo, é definida pela seguinte expressão:

ηu(i) =
1[

ENS−1
R

]
u′u′

, (3.12)

onde
[
ENS−1

R

]
u′u′ representa o elemento da u′-ésima linha e u′-ésima coluna da matriz

resultante pela multiplicação da matriz de compensação EN pela inversa da matriz de

correlação SR, onde u′ = u + (i − 1)K, para 1 ≤ i ≤ N .

Caso śıncrono

Para o caso śıncrono podemos simplificar o cálculo da AME considerando apenas os

elementos da matriz de correlação no instante de tempo i. Para um sistemas śıncrono

com dois usuários e L percursos, esta matriz pode ser escrita como:

SR =

⎛

⎝M11 M12

M21 M22

⎞

⎠ , (3.13)

onde

M11 =
L∑

n=1

α2
1n +

L∑

n=1

L∑

l=1
l �=n

α1lα1n cos(φ1l − φ1n)ρ1n,1l (3.14)

M22 =
L∑

n=1

α2
2n +

L∑

n=1

L∑

l=1
l �=n

α2lα2n cos(φ2l − φ2n)ρ2n,2l

M12 =
L∑

n=1

L∑

l=1

α1nα2l cos(φ1n − φ2l)ρ1n,2l

M21 =
L∑

n=1

L∑

l=1

α2nα1l cos(φ2n − φ1l)ρ2n,1l

onde as matrizes M11 e M22 contém elementos correspondentes à informação e a MPI

do primeiro e segundo usuário, respectivamente. As matrizes M12 e M21 representam os

elementos da MAI do primeiro e segundo usuário, respectivamente. Cabe notar que M12 e
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M21 são iguais. Assim sendo, será usada a notação M = M12 = M21 daqui para a frente.

Calculando a inversa da matriz SR, obtém-se que:

S−1
R =

1

M11M22 − M2

⎛

⎝M22 −M

−M M11

⎞

⎠ (3.15)

Usando a definição dada em (3.12) para o caso śıncrono, a AME para o primeiro usuário

é calculada tomando-se o produto do primeiro elemento da matriz S−1
R pelo primeiro

elemento da matriz de compensação E definida em (3.8), da seguinte maneira:

η1 =
M11M22 − M2

M22

L∑
n=1

α2
1n

. (3.16)

Substituindo (3.14) em (3.16) obtém-se que:

η1 = 1 +

L∑
n=1

L∑
l=1
l �=n

α1nα1l cos(φ1n − φ1l)ρ1n,1l

L∑
n=1

α2
1n

(3.17)

−

(
N∑

n=1

N∑
l=1

α1nα2l cos(φ1n − φ2l)ρ1n,2l

)2

L∑
n′=1

α2
1n′

L∑
n=1

α2
2n +

L∑
n′=1

α2
1n′

L∑
n=1

L∑
l=1
l�=n

α2nα2l cos(φ2n − φ2l)ρ2n,2l

.

Do ponto de vista médio podemos considerar que:

E

[ L∑

n=1

α2
1n

L∑

n=1

α2
2n,

]
≫ E

[ L∑

n=1

α2
1n

L∑

n=1

L∑

n=1
n�=l

α2nα2l cos(φ2n − φ2l)ρ2n,2l

]
. (3.18)

Na Fig. 3.4 apresentamos 50000 amostras obtidas através de simulação para comprovar

(3.18), onde f1 = E

[
L∑

n=1

α2
1n

L∑
n=1

α2
2n,

]
e f2 = E

[
L∑

n=1

α2
1n

L∑
n=1

L∑
n=1
n�=l

α2nα2l cos(φ2n − φ2l)ρ2n,2l

]
.

Os valores médios obtidos na simulação foram E[f1] = 8, 9081 e E[f2] = 0, 7947.

Utilizando (3.18) podemos expressar a AME média como:
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Figura 3.4: Simulação para comprovar (3.18).

η1
∼= 1 − E[cos2(φ1n − φ2l)]E[ρ2

1n,2l], (3.19)

onde usou-se que E[cos(φ1n − φ2l)] = 0.

Supondo o uso de seqüências de espalhamento aleatórias, temos que os valores quadráti-

cos médios dos elementos de correlação E[ρ2
1n,2l] = 1

G′ [11], onde G′ = Tb

Tc
representa o

ganho de processamento para dois usuários. Além disso, considerando que as fases são

uniformemente distribúıdas, i.e. E[cos2(φkl − φun)] = 1
2
, a AME média é dada por:

η1
∼= 1 − 1

2G′ . (3.20)

A expressão dada em (3.20) foi obtida somente para dois usuários, mas pode ser

expressa de forma geral para qualquer número de usuários, considerando que a carga K−1
G

não se altera, isto é K−1
G

= K′−1
G′ . Assim para K ′ = 2, temos que G′ = G

K−1
. Substituindo

G′ em (3.20) podemos escrever de forma geral a AME média em função de G e K como:

η ∼= 1 − K − 1

2G
, caso śıncrono. (3.21)
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Caso asśıncrono

Para o caso asśıncrono, considerando N = 3, dois usuários, L percursos e desconsiderando

na matemática a MPI produzida em instantes de tempos diferentes, pelo fato dela ser

despreźıvel, a matriz SR é aproximadamente dada por:

SR ≈

⎛

⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

B1 B 0 0 0 0

B B2 F 0 0 0

0 F C1 C 0 0

0 0 C C2 G 0

0 0 0 G D1 D

0 0 0 0 D D2

⎞

⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠

, (3.22)

onde B1, B2, B, C1, C2, C, D1, D2, D, F e G são dados na Tab. 3.1.

A AME para o caso asśıncrono, considerando o usuário alvo u e o instante de tempo i

é obtida usando na expressão (3.12) o elemento da terceira linha e da terceira coluna da

inversa da matriz SR e seu correspondente elemento da matriz E. Desta forma a AME é

dada pela seguinte aproximação:

η1(i) ≈ B1B2C1C2D1D2 − C2B1B2D1D2 − F 2B1C2D1D2

B1B2C2D1D2

L∑
n=1

α2
1n(i)

(3.23)

≈ C1

L∑
n′=1

α2
1n′(i)

− C2

C2

L∑
n′=1

α2
1n′(i)

− F 2

B2

L∑
n′=1

α2
1n′(i)

, (3.24)

o que resulta em:

η1(i) ≈

L∑
n=1

α2
1n(i) +

L∑
n=1

L∑
l=1
l �=n

α1l(i)α1n(i) cos (φ1l(i) − φ1n(i)) ρ1n,1l

L∑
n′=1

α2
1n′(i)

− (3.25)
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−

[
L∑

n=1

L∑
l=1

α2n(i)α1l(i) cos (φ2n(i) − φ1l(i)) ρ2n,1l

]2

L∑
n′=1

α2
1n′(i)

⎡

⎣
L∑

n=1
α2

2n(i) +
L∑

n=1

L∑
l=1
l �=n

α2l(i)α2n(i) cos (φ2l(i) − φ2n(i)) ρ2n,2l

⎤

⎦

−

[
L∑

n=1

L∑
l=1

α2n[i − 1]α1l(i) cos (φ2n[i − 1] − φ1l(i)) ρ2n,1l

]2

L∑
n′=1

α2
1n′(i)

⎡

⎣
L∑

n=1
α2

2n[i − 1] +
L∑

n=1

L∑
l=1
l �=n

α2l[i − 1]α2n[i − 1] cos (φ2l[i − 1] − φ2n[i − 1]) ρ2n,2l

⎤

⎦

.

Do ponto de vista médio, da mesma forma que em (3.18), podemos mostrar que:

E

[
L∑

n′=1

α2
1n′(i)

L∑

n=1

α2
2n(i)

]
≫ E

⎡

⎢⎣
L∑

n′=1

α2
1n′(i)

L∑

n=1

L∑

l=1
l �=n

α2l(i)α2n(i) cos (φ2l(i) − φ2n(i)) ρ2n,2l

⎤

⎥⎦ , e

E

[
L∑

n′=1

α2
1n′(i)

L∑

n=1

α2
2n[i − 1]

]
≫ E

⎡

⎢⎣
L∑

n=1

α2
1n(i)

L∑

n=1

L∑

l=1
l �=n

α2l[i − 1]α2n[i − 1] cos (φ2l[i − 1] − φ2n[i − 1]) ρ2n,2l

⎤

⎥⎦ .

Isto permite expressar a AME média da seguinte forma:

η(i) ∼= 1 − E

[
cos2(φ1n(i) − φ2l(i))

]
E[ρ2

1n,2l] − E

[
cos2(φ2n[i − 1] − φ1l(i))

]
E[ρ2

2n,1l].(3.26)

Supondo o uso de seqüências de espalhamento aleatórias, temos que o valor quadráticos

médios dos elementos de correlação E[ρ2
1n,2l] e E[ρ2

2n,1l] para o caso asśıncrono é 1
3G′ [11] e

considerando que as fases são uniformemente distribúıdas, i.e. E

[
cos2(φ1n(i)−φ2l(i))

]
=

E

[
cos2(φ2n[i − 1] − φ1l(i))

]
= 1

2
. Assim, temos que a AME média para dois usuários e L

percursos é dada por:

η ∼= 1 − 1

3G′ . (3.27)

Finalmente, usando o mesmo procedimento descrito para o caso śıncrono, a AME
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média para o caso asśıncrono de forma geral para K usuários e L percursos é dada por:

η ∼= 1 − K − 1

3G
, Caso asśıncrono. (3.28)

Tabela 3.1: Elementos da Matriz SR para o Caso Asśıncrono, 2 Usuários e N = 3.

B1 =
L∑

n=1
α2

1n[i − 1] +
L∑

n=1

L∑
l=1
l �=n

α1l[i − 1]α1n[i − 1] cos

(
φ1l[i − 1] − φ1n[i − 1]

)
ρ1n,1l

B2 =
L∑

n=1
α2

2n[i − 1] +
L∑

n=1

L∑
l=1
l �=n

α2l[i − 1]α2n[i − 1] cos

(
φ2l[i − 1] − φ2n[i − 1]

)
ρ2n,2l

B =
L∑

n=1

L∑
l=1

α2n[i − 1]α1l[i − 1] cos

(
φ2n[i − 1] − φ1l[i − 1]

)
ρ2n,1l

C1 =
L∑

n=1
α2

1n(i) +
L∑

n=1

L∑
l=1
l �=n

α1l(i)α1n(i) cos

(
φ1l(i) − φ1n(i)

)
ρ1n,1l

C2 =
L∑

n=1
α2

2n(i) +
L∑

n=1

L∑
l=1
l �=n

α2l(i)α2n(i) cos

(
φ2l(i) − φ2n(i)

)
ρ2n,2l

C =
L∑

n=1

L∑
l=1

α2n(i)α1l(i) cos

(
φ2n(i) − φ1l(i)

)
ρ2n,1l

D1 =
L∑

n=1
α2

1n[i + 1] +
L∑

n=1

L∑
l=1
l �=n

α1l[i + 1]α1n[i + 1] cos

(
φ1l[i + 1] − φ1n[i + 1]

)
ρ1n,1l

D2 =
L∑

n=1
α2

2n[i + 1] +
L∑

n=1

L∑
l=1
l �=n

α2l[i + 1]α2n[i + 1] cos

(
φ2l[i + 1] − φ2n[i + 1]

)
ρ2n,2l

D =
L∑

n=1

L∑
l=1

α2n[i + 1]α1l[i + 1] cos

(
φ2n[i + 1] − φ1l[i + 1]

)
ρ2n,1l

F =
L∑

n=1

L∑
l=1

α2n[i − 1]α1l(i) cos

(
φ2n[i − 1] − φ1l(i)

)
ρ2n,1l

G =
L∑

n=1

L∑
l=1

α2n(i)α1l[i + 1] cos

(
φ2n(i) − φ1l[i + 1]

)
ρ2n,1l

3.2 Modelo do Receptor MDD

O receptor MUD-D sub-ótimo denominado MDD é mostrado na Fig. 3.5. Este receptor

usa um banco de KL filtros casados seguidos por um filtro descorrelacionador para elimi-

nar, tanto a interferência MAI, quanto a MPI. Os sinais descorrelacionados dos múltiplos

percursos de cada usuário são então combinados usando um combinador de máxima razão

(MRC).
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A variável de decisão do n-ésimo filtro casado do usuário alvo u é obtida a partir da

amostragem no instante de tempo ts′ = Tb + nTc + τu, ou seja:

yun(ts′) = ℜ
{∫ Tb+nTc+τu

nTc+τu

r(t)cu(t − nTc − τu)e
−jφundt

}
, (3.29)

para 1 ≤ n ≤ L.

L
Percursos

Tc Tc Tc

TcTcTc

r(t)

c1(t)

cK(t)

∫ ∫ ∫

∫∫∫

S−1
M

MRC

MRC

Usuário 1

Usuário K

e−jφ11 → e−jφ12 → e−jφ1L →

e−jφK1 → e−jφK2 → e−jφKL →

Figura 3.5: Receptor Descorrelacionador para Canais Seletivos em Freqüência MDD.

3.2.1 Detecção Descorrelacionadora MDD

As sáıdas dos L filtros casados do usuário u para o intervalo de tempo i, são apresentadas

em um vetor de ordem 1xL, definido como:

yu(i) =

[
yu1(i) yu2(i) ... yuL(i)

]
. (3.30)
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Todas as sáıdas dos filtros casados dos K usuários para o intervalo de tempo i podem ser

aglutinadas em um vetor de ordem 1xKL, dado por:

y(i) =

[
y1(i) y2(i) ... yK(i)

]
. (3.31)

Concatenando os vetores y(i) para todos os N instantes de tempo é obtida uma matriz

de dimensão NKLx1, dada por:

yMDD =

[
y

(
i − N − 1

2

)
...y (i − 1) y (i) y (i + 1) ...y

(
i +

N − 1

2

)]T

. (3.32)

Usando as definições matriciais dadas na seção 2.10.2, o vetor yMDD pode ser expresso

como:

yMDD = SMαNVTANbN + ℜ{Φ∗
Nn}, (3.33)

onde

SM = ℜ
{

Φ∗
NRNLΦN

}
, (3.34)

é uma matriz de ordem NKLxNKL e n é um vetor de ordem NKLx1, que contém o

valor do rúıdo aditivo branco na sáıda de cada um dos L filtros casados dos K usuários

para todos os N intervalos de tempo e cada valor do vetor ℜ{Φ∗
Nn} é representado por

uma variável aleatória gaussiana de média nula e variância σ2
n = N0Tb

2
α2

un.

Os bits de informação dos K usuários para os N intervalos de tempo, considerando a

compensação das amplitudes do desvanecimento e a combinação dos L percursos de cada

usuário realizadas pelo MRC, podem ser estimados usando a seguinte expressão:

b̂N = sgn

{
VαNS−1

M yMDD

}
. (3.35)
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3.2.2 Complexidade Computacional

A complexidade computacional do filtro descorrelacionador do receptor RDD, medido em

função do número total de operações, é conformado por:

• 2(NKL)2 operações para obter a matriz SM ,

• (NKL)3 operações para inverter a matriz SM ,

• (NKL)2 operações para compensar as amplitudes do desvanecimento,

• (NKL)2 operações para multiplicar a matriz inversa pelo vetor que contém as sáıdas

dos filtros casados para cada percurso dos K usuários,

• (NKL)2 operações para combinar os L percursos de cada usuário,

obtendo assim a complexidade total:

CMDD = (NKL)3 + 5(NKL)2. (3.36)

3.2.3 Eficiência Assintótica Multiusuário

Para o filtro descorrelacionador, a eficiência assintótica média (AME) do u-ésimo usuário

no i-ésimo instante de tempo é dada por [11]:

ηu(i) =
1[

VαNS−1
M

]
u′u′

, (3.37)

onde
[
VαNS−1

M

]
u′u′ representa o elemento da u′-ésima linha e u′-ésima coluna da matriz

resultante pela multiplicação da matriz de combinação V pela matriz αN e pela inversa

da matriz de correlação SM , onde u′ = u + (i − 1)K, para 1 ≤ i ≤ N .

Considerando que o filtro descorrelacionador do receptor MDD vê um sistema com K

usuários, como se na verdade houvessem KL usuários, a expressão matemática da AME

média para este receptor é obtida a partir da consideração inicial de um sistema com dois

usuários e um único percurso. Posteriormente, a expressão obtida é generalizada para K

usuários e L percursos usando a análise de carga constante feita na seção 3.1.3. Ademais,

vamos considerar que E[α2] = 1, para todas as amplitudes de desvanecimento.
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Caso śıncrono

Para o caso śıncrono podemos simplificar o cálculo da AME considerando apenas os

elementos da matriz de correlação em um determinado intervalo de tempo i. Inicialmente

será feita a análise de um sistema śıncrono com dois usuários e um único percurso e

posteriormente cada percurso a mais será visto pelo sistema como um usuário diferente

no sistema. Assim, a matriz SM é dada por:

SM =

⎛

⎝ 1 ρ1,2 cos(φ1 − φ2)

ρ1,2 cos(φ1 − φ2) 1

⎞

⎠ (3.38)

A inversa da matriz SM , é dada por:

S−1
M =

1

1 − ρ2
1,2 cos2(φ1 − φ2)

⎛

⎝ 1 −ρ1,2 cos(φ1 − φ2)

−ρ1,2 cos(φ1 − φ2) 1

⎞

⎠ (3.39)

Usando a definição dada em (3.37) e considerando o primeiro elemento da matriz S−1
M , a

AME para o caso śıncrono é dado por:

η1 = 1 − ρ2
1,2 cos2(φ1 − φ2). (3.40)

Do ponto de vista médio, temos que:

η1 = 1 − E
[
ρ2

1,2

]
E
[
cos2(φ1 − φ2)

]
. (3.41)

Supondo o uso de seqüências de espalhamento aleatórias, temos que os valores quadráticos

médios da função de correlação E[ρ2
1,2] = 1

G′ [11] e considerando que as fases são unifor-

memente distribúıdas, i.e. E[cos2(φk − φu)] = 1
2
, a AME média é dada por:

η1 = 1 − 1

2G′ . (3.42)

Usando o mesmo procedimento de conservação da carga descrito na seção 3.1.3, a
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AME média para o caso śıncrono e de forma geral para um sistema com K usuários e L

percursos é dada por:

η ∼= 1 − KL − 1

2G
, caso śıncrono. (3.43)

Caso Asśıncrono

Para o caso asśıncrono, considerando N = 3 intervalos de tempo, dois usuários e um

percurso, a matriz SM é dada por:

SM =

⎛

⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

1 M1 0 0 0 0

M1 1 M4 0 0 0

0 M4 1 M2 0 0

0 0 M2 1 M5 0

0 0 0 M5 1 M3

0 0 0 0 M3 1

⎞

⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠

, (3.44)

onde

M1 = ρ1,2 cos

(
φ1(i − 1) − φ2(i − 1)

)

M2 = ρ1,2 cos

(
φ1(i) − φ2(i)

)

M3 = ρ1,2 cos

(
φ1(i + 1) − φ2(i + 1)

)

M4 = ρ1,2 cos

(
φ1(i) − φ2(i − 1)

)

M5 = ρ1,2 cos

(
φ1(i + 1) − φ2(i)

)
.

Usando a definição dada em (3.37), invertendo a matriz SM e considerando que E[α2] =

1 e o primeiro usuário no instante de tempo i, a AME para o caso asśıncrono é dada pela
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Figura 3.6: Simulação para comprovar (3.47).

seguinte aproximação:

η1(i) ≈ 1 − M2
1 − M2

2 − M2
3 − M2

4 − M2
5

1 − M2
1 − M2

3 − M2
5

(3.45)

≈ 1 − M2
2 − M2

4 − (M2
2 + M2

4 )(M2
1 + M2

3 + M2
5 )

1 − M2
1 − M2

3 − M2
5

. (3.46)

Do ponto de vista médio tem-se que:

E[1 − M2
2 − M2

4 ] >> E

[
(M2

2 + M2
4 )(M2

1 + M2
3 + M2

5 )

1 − M2
1 − M2

3 − M2
5

]
. (3.47)

Na Fig. 3.6 são apresentados os resultados de simulação de 25.000 amostras para com-

provar (3.47), onde f1 = 1 − M2
2 − M2

4 e f2 =
(M2

2 +M2
4 )(M2

1 +M2
3 +M2

5 )

1−M2
1−M2

3−M2
5

. Os valores médios

obtidos na simulação foram E[f1] = 0, 9778 e E[f2] = 0, 0021.

Isto permite aproximar a AME média da seguinte forma:

η1(i) ∼= 1 − E
[
M2

2

]
− E

[
M2

4

]

∼= 1 − E
[
ρ2

1,2

]
E
[
cos2 (φ1(i) − φ2(i))

]
− E

[
ρ2

2,1

]
E
[
cos2 (φ1(i) − φ2[i − 1])

]
.(3.48)
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Supondo o uso de seqüências de espalhamento aleatórias, temos que o valor quadrático

médio dos elementos de correlação E[ρ2
1,2] e E[ρ2

2,1] para o caso asśıncrono é 1
3G′ [11] e

considerando que as fases sejam uniformemente distribúıdas i.e. E [cos2 (φ1(i) − φ2(i))] =

E [cos2 (φ1(i) − φ2[i − 1])] = 1
2
. Assim, a AME média para dois usuários é dada por:

η ∼= 1 − 1

3G′ . (3.49)

Usando o mesmo procedimento de conservação da carga descrito na seção 3.1.3, a

AME média para o caso śıncrono para um sistema com K usuários e L percursos é dada

por:

η ∼= 1 − KL − 1

3G
, caso asśıncrono. (3.50)

3.3 Probabilidade de Erro de Bit

A probabilidade de erro de bit média de um sistema DS-CDMA que utiliza seqüências

aleatórias no processo de espalhamento em um canal seletivo em freqüência com desva-

necimento do tipo Rayleigh com L percursos resolv́ıveis e modulação BPSK, é dada por

[7]:

Pb =

(
1 − ν

2

)L L−1∑

n=0

(
L − 1 + n

n

)(
1 + ν

2

)n

, (3.51)

onde

ν =

√
γb

L + γb

, (3.52)

onde γb é a relação-sinal-rúıdo mais interferência (SIR) média. Para um sistema DS-

CDMA que use detecção MUD-D, a SIR média é dada por [11]:

γb =
Eb

N0

η, (3.53)
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onde Eb/N0 é a relação sinal-rúıdo para o usuário u, dada em (2.46).

Em (3.53), η ≤ 1 é a AME média, cujas expressões foram calculadas para o RDD e

MDD nas seções anteriores e são reescritas a seguir:

ηRDD
∼=

⎧
⎪⎪⎪⎨

⎪⎪⎪⎩

1 − K−1
2G

Caso Śıncrono

1 − K−1
3G

Caso Asśıncrono,

(3.54)

e

ηMDD
∼=

⎧
⎪⎪⎪⎨

⎪⎪⎪⎩

1 − KL−1
2G

Caso Śıncrono

1 − KL−1
3G

Caso Asśıncrono

(3.55)

3.4 Resultados

A Fig. 3.7 mostra uma comparação dos valores teóricos da AME média obtida nas

seções anteriores para os detetores descorrelacionadores RDD e MDD, com os valores

simulados usando o método de Monte Carlo para G = 32 e L = 3. As curvas de AME

são apresentadas em função do carregamento do sistema, (K−1)/G. Podemos observar a

concordância entre os valores teóricos e simulados. Existe somente uma divergência entre

as curvas para o caso asśıncrono usando o receptor MDD, quando o carregamento é maior

aos 50%, devido às aproximações feitas para a obtenção da AME média.

A seguir, são comparados os resultados da probabilidade de erro de bit média, teóricos e

simulados, obtidos tanto para o caso MDD, quanto para o RDD, considerando um sistema

DS-CDMA, em um canal seletivo em freqüência com desvanecimento do tipo Rayleigh,

seqüências de espalhamento aleatórias, modulação BPSK, L = 3 e Eb/N0 = 10. Também

são apresentados resultados obtidos de um sistema DS-CDMA que usa na ERB somente

um banco de receptores do tipo Rake, o que permite comparar o ganho em desempenho do

MDD e do RDD em relação à detecção convencional num canal com múltiplos percursos.

As Fig. 3.8 e 3.9 apresentam as curvas da probabilidade de erro de bit média em função
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Figura 3.7: Comparação Teórica e Simulada da Eficiência Assintótica Multiusuário Média
em Função do Carregamento do Sistema para os Detectores RDD e MDD, considerando
L = 3 Percursos.

do carregamento, para um sistema DS-CDMA śıncrono e asśıncrono, respectivamente.

Para o caso śıncrono podemos observar a concordância exata entre as curvas teóricas com

as curvas simuladas para ambos receptores. O receptor MDD apresenta ganho em relação

ao banco de receptores Rake para um carregamento menor que 0, 5. Para valores grandes

de carregamento, o desempenho do MDD piora consideravelmente, já que o aumento da

dimensão da matriz de correlações produz matrizes singulares, conseqüentemente com

problemas de inversão. Cabe mencionar que na literatura [25, 26] o receptor MDD é

analisado sempre para um sistema CDMA com um carregamento máximo de 0, 15, onde

podemos observar que o MDD apresenta um bom desempenho comparado com o banco

de receptores Rake. Por outro lado, os resultados mostram que o receptor RDD apresenta

sempre um desempenho melhor que o MDD.

Para um sistema asśıncrono podemos observar a perfeita concordância das curvas

teóricas e simuladas para o receptor RDD, mas para o receptor MDD, a concordância é boa

até um carregamento de aproximadamente 0, 5. Para valores maiores de carregamento a

expressão teórica para o MDD pode ser considerada como um limitante superior. Para este
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Figura 3.8: Comparação das Probabilidades de Erro de Bit Média para um Sistema
CDMA Śıncrono, considerando L = 3, Seqüencias Aleatórias e Eb/N0 = 10 dB.

caso, podemos também observar o ganho de desempenho que o receptor RDD apresenta

sobre os outros modelos.

No que se refere à complexidade computacional do filtro descorrelacionador dos recep-

tores RDD e MDD, as expressões (3.11) e (3.36), respectivamente, foram validadas através

de simulação, calculando o número médio de multiplicações implicadas nos algoritmos de

detecção. Assim, a Fig. 3.10 apresenta a comparação das curvas teóricas e simuladas

da complexidade computacional dos receptores RDD e MDD, em função do número de

usuários, considerando L = 3, G = 32 e blocos de N = 3 bits, onde podemos observar a

concordância das expressões obtidas com os resultados de simulação.

A Fig. 3.10 apresenta a relação entre a complexidade do MDD e a complexidade do

RDD, em função do número de usuários e parametrizado pelo número de percursos L,

considerando blocos de N = 3 bits. Podemos observar que quanto maior for o número de

usuários e o número de percursos, maior é ganho de complexidade do receptor RDD em

relação ao receptor MDD.

A vantagem prática do receptor RDD sobre o receptor MDD é dramática, tanto do
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0 10 20 30 40 50 60
0

10

20

30

40

50

60

70

80

90

C
M

D
D
/C

R
D

D

K

L = 2

L = 3

L = 4

L = 5

Figura 3.11: Complexidade Relativa entre MDD e RDD em Função do Número de
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ponto de vista de desempenho, quanto de complexidade. Ele pode ser implementado

diretamente a partir de um banco de receptores Rake, um para cada usuário do sistema.

O filtro descorrelacionador deste receptor usa diretamente as sáıdas de cada receptor Rake

e aproveita as amplitudes do desvanecimento e fase do canal já conhecidas pelo banco de

receptores Rake, para prover diversidade.
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Caṕıtulo 4

Receptores MUD-D e Arranjo de

Antenas

Neste caṕıtulo vamos fazer a análise de três modelos de detecção multiusuário para canais

seletivos em freqüência usando um arranjo de antenas. Os dois primeiros modelos utilizam

um detector MDD ou RDD para cada antena do arranjo, respectivamente. O terceiro

modelo utiliza um banco de receptores Rake-2D seguido por um filtro descorrelacionador

que elimina a interferência MIP e MAI do arranjo de antenas. Este último receptor será

definido como RDD-2D (Rake-2D Decorrelating Detector).

4.1 Modelo do sistema

Considere o enlace reverso de um sistema DS-CDMA asśıncrono com um total de K

usuários distribúıdos uniformemente no interior de uma célula, onde cada usuário trans-

mite sinais BPSK. Cada ERM é equipada com uma antena omnidirecional, enquanto que

na ERB é empregado um arranjo linear uniforme de M antenas igualmente espaçadas

entre si. Vamos considerar controle de potência perfeito realizado pela ERB, um canal se-

letivo em freqüência com L caminhos resolv́ıveis e um receptor com detecção multiusuário

na ERB.

Como já vimos em (2.16), a envoltória complexa do sinal recebido na m-ésima antena

113
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da ERB é dado por:

rm(t) =
L∑

l=1

K∑

k=1

Akam(θkl)bk(t − lTc − τk)ck(t − lTc − τk) + nm(t). (4.1)

O rúıdo na m-ésima antena da ERB é modelada por uma variável aleatória complexa

do tipo gaussiana, nm(t), cujas partes real e imaginária são independentes e cada uma

possui densidade espectral de potência N0/2.

Considere um arranjo linear uniforme de M antenas, com espaçamento d entre duas

antenas adjacentes. Para um canal seletivo em freqüência, a direção de chegada, θkl, para o

l-ésimo percurso do k-ésimo usuário é modelada por uma variável aleatória uniformemente

distribúıda no intervalo [0, 2π]. Assim, o vector de assinatura espacial é dado por (veja

seção 2.9.2):

a (θkl) =

[
a1 (θkl) a2 (θkl) ... am (θkl) ... aM (θkl)

]T

, (4.2)

onde

am (θkl) =
αklm√

M
exp

[
j

(
φkl +

2πd(m − 1)

λ
sen (θkl)

)]
, (4.3)

onde αklm representa a atenuação introduzida no l-ésimo percurso entre a m-ésima an-

tena e o k-ésimo usuário, φkl representa a fase do canal no l-ésimo percurso do k-ésimo

usuário. O desvanecimento associado aos múltiplos percursos é considerado independente

e identicamente distribúıdo, o que implica em E[α2
klm] = E[α2].

O sinal recebido na ERB pelo arranjo é expresso em notação vetorial como:

r(t) =
L∑

l=1

K∑

k=1

a(θkl)Akbk(t − lTc − τk)ck(t − lTc − τk) + n(t), (4.4)

onde

r (t) =

[
r1 (t) r2 (t) ... rm (t) ... rM (t)

]T

, (4.5)

e n(t) representa o vector de envoltória complexa do rúıdo aditivo gaussiano, dado por:

nA (t) =

[
n1 (t) n2 (t) ... nm (t) ... nM (t)

]T

. (4.6)
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.

4.2 Modelo Matricial

Nesta seção vamos definir a matriz de assinatura espacial que junto às matrizes e vetores

já definidos na seção 2.10.2 permitem a modelagem de um sistema CDMA em forma ma-

tricial, considerando no processo de detecção uma janela de deslizamento de comprimento

N [11].

4.2.1 Vector de assinatura espacial

Para representar os elementos da m-ésima antena do vector de assinatura espacial dados

em (4.3) no instante i, considerando todos os L percursos do k-ésimo usuário, vamos

definir um vector de ordem 1xL dado por:

dmk(i) =

[
am (θk1) (i) am (θk2) (i) ... am (θkL) (i)

]
. (4.7)

Concatenando o vector dmk(i) para todos usuários, obtemos um vector de ordem 1xKL,

dado por:

Dm(i) =

[
dm1(i) dm2(i) ... dmK(i)

]
. (4.8)

Concatenando os vetores Dm(i) para os N instantes de tempo, obtemos uma matriz de

ordem NKLxNKL, dada por:

DmN = diag

{
Dm

(
i − N − 1

2

)
...Dm (i − 1) Dm (i) Dm (i + 1) ...Dm

(
i +

N − 1

2

)}
.(4.9)

4.3 Modelo dos Receptores MDD e RDD

Nesta seção são apresentados os modelos de receptores multiusuário para canais seletivos

em freqüência que utilizam arranjo de antenas, onde são usados bancos de receptores RDD

ou MDD para cada antena do arranjo, como se mostra nas Fig. 4.1 e 4.2, respectivamente.

Para estes modelos é usado o receptor RDD dado na seção 3.1.1 ou receptor MDD
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Figura 4.2: Receptor para Canais Seletivos em Freqüência MDD e Arranjo de Antenas.
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Figura 4.3: Receptor para Canais Seletivos em Freqüência RDD-2D.

dado na seção 3.2.1 para cada antena, considerando as fases do canal, o ângulo de chegada

e as amplitudes do desvanecimento em cada percurso de cada usuário conhecidos.

Para estes dois tipos de modelos de receptores, a complexidade computacional para os

processos de detecção baseados nos cálculos feitos nas seções 3.1.2 e 3.2.2, são dadas por:

CArranjo-RDD = MCRDD (4.10)

= M(NK)3 + (3L2 + L + 2)M(NK)2 + 5MNKL.

CArranjo-MDD = MCMDD (4.11)

= M(NKL)3 + 5M(NKL)2.

A análise de desempenho em função da probabilidade de erro de bit para estes dos

receptores é apresentada na seção 4.6.

4.4 Modelo do Receptor RDD-2D

O receptor RDD-2D (Rake-2D Decorrelating Detector) é mostrado na Fig. 4.3. Este

receptor é formado por um banco de K receptores Rake-2D, seguido por um filtro des-

correlacionador usado com o objetivo de eliminar, tanto a interferência MAI, quanto a

MPI.
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Figura 4.4: Receptor Rake-2D para o u-ésimo Usuário.

O receptor do tipo Rake-2D é usado com o objetivo de coletar a energia das M antenas

e dos L percursos de cada usuário. A Fig. 4.4 mostra o receptor Rake-2D para um usuário

alvo u. A variável de decisão para o u-ésimo usuário com a amostragem no instante de

tempo ts = Tb + LTc + τu é dada por:

yu(ts) = ℜ
{

L∑

n=1

∫ Tb+nTc+τu

nTc+τu

aH (θun) r(t)cu(t − nTc − τu)dt

}
, (4.12)

onde (.)H representa a operação hermitiana.

4.4.1 Detecção Descorrelacionadora RDD-2D

As sáıdas do banco de K receptores Rake-2D para o i-ésimo bit de informação podem ser

escritas como um vetor de ordem 1xK, dado por:

y(i) =

[
y1(i) y2(i) ... yu(i) ... yK(i)

]
, (4.13)
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onde cada elemento yu no instante i é dado por (4.12). As sáıdas dos K receptores Rake-

2D concatenadas nos N intervalos de tempo são escritas em um vetor de ordem NKx1,

definido como:

y2D =

[
y

(
i − N − 1

2

)
...y (i − 1) y (i) y (i + 1) ...y

(
i +

N − 1

2

)]T

. (4.14)

Usando as definições matriciais dadas nas seções 2.10.2 e 4.2, podemos expressar o

vetor y2D como:

y2D = S2DAbN + ℜ{n}, (4.15)

onde

S2D = ℜ
{ M∑

m=1

VD∗
mNRNLDmNVT

}
(4.16)

é uma matriz de dimensão NKxNK e n é um vetor de ordem NKx1 que contém os

valores do rúıdo aditivo na sáıda do banco de receptores Rake-2D para os N intervalos

de tempo, cujos valores são representados por uma variável aleatória gaussiana de média

nula e variância σ2
n = N0Tb

2

∑M
m=1

∑L
n=1 α2

unm.

Multiplicando à esquerda a expressão (4.15) por S−1
2D podemos estimar os bits de

informação. Entretanto, o ganho de diversidade obtido pelo banco de receptores Rake-2D

é completamente eliminado como no receptor RDD. Por este motivo definiremos a matriz

de compensação F de dimensão NKxNK, dada por:

FN = diag

{
F

(
i − N − 1

2

)
...F (i − 1) F (i) F (i + 1) ...F

(
i +

N − 1

2

)}
, (4.17)

onde

F(i) =

[
M∑

m=1

L∑

l=1

α2
1lm

M
(i)

M∑

m=1

L∑

l=1

α2
2lm

M
(i) ...

M∑

m=1

L∑

l=1

α2
Klm

M
(i)

]
. (4.18)

Assim, usando (4.15) e (4.17), os bits de informação dos K usuários para os N intervalos
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de tempo podem ser estimados usando a seguinte expressão:

b̂N = sgn

{
FNS−1

2Dy2D

}
. (4.19)

4.5 Eficiência assintótica multiusuário

Para o receptor RDD-2D, a eficiência assintótica média (AME) do u-ésimo usuário no

i-ésimo instante de tempo, é definida pela seguinte expressão:

ηu(i) =
1[

FNS−1
2D

]
u′u′

, (4.20)

onde
[
FNS−1

2D

]
u′u′ representa o elemento da u′-ésima linha e u′-ésima coluna da matriz

resultante de multiplicação da matriz de compensação FN com a inversa da matriz de

correlação S2D, onde u′ = u + (i − 1)K, para 1 ≤ i ≤ N .

Caso śıncrono

Para o caso śıncrono, podemos simplificar o cálculo da AME considerando apenas os

elementos da matriz de correlação no instante de tempo i. Para um sistema śıncrono com

dois usuários e L percursos, a matriz de correlação pode ser escrita como:

S2D =

⎛

⎝s11 s12

s21 s22

⎞

⎠ , (4.21)

onde

s11 =
1

M

M∑

m=1

L∑

n=1

α2
1nm +

1

M

M∑

m=1

L∑

n=1

L∑

l=1
l�=n

α1lmα1nm cos(ϕ1lm − ϕ1nm)ρ1n,1l

s22 =
1

M

M∑

m=1

L∑

n=1

α2
2nm +

1

M

M∑

m=1

L∑

n=1

L∑

l=1
l�=n

α2lmα2nm cos(ϕ2lm − ϕ2nm)ρ2n,2l
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s12 =
1

M

M∑

m=1

L∑

n=1

L∑

l=1

α1nmα2lm cos(ϕ1nm − ϕ2lm)ρ1n,2l

s21 =
1

M

M∑

m=1

L∑

n=1

L∑

l=1

α2nmα1lm cos(ϕ2nm − ϕ1lm)ρ2n,1l, (4.22)

onde ϕklm = φkl+
2πd(m−1)

λ
sin (θkl). Os elementos s11 e s22 contém os elementos correspon-

dentes ao sinal de informação e à MPI do primeiro e segundo usuário, respectivamente,

enquanto que s12 e s21 contém os elementos da MAI do primeiro e segundo usuário, respec-

tivamente. Podemos observar que s12 e s21 são iguais, e portanto faremos s = s12 = s21.

Calculando a inversa da matriz S2D, obtém-se que:

S−1
2D =

1

s11s22 − s2

⎛

⎝s22 −s

−s s11

⎞

⎠ , (4.23)

Usando a definição dada em (4.20) para o caso śıncrono, a AME para o primeiro

usuário é calculada tomando o primeiro elemento da matriz S−1
2D e o primeiro elemento da

matriz de compensação F definida em (4.18), como segue:

η1 =
s11s22 − s2

s22

M∑
m=1

L∑
n=1

α2
1nm

. (4.24)

Substituindo (4.22) em (4.24), temos que:

η1 = 1 +

M∑
m=1

L∑
n=1

L∑
l=1
l �=n

α1nmα1lm cos(ϕ1nm−ϕ1lm)ρ1n,1l

M∑
m=1

L∑
n=1

α2
1nm

−

(
M∑

m=1

L∑
n=1

L∑
l=1

α1nmα2lm cos(ϕ1nm−ϕ2lm)ρ1n,2l

)2

f1+f2
,(4.25)
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onde

f1 =
M∑

m=1

L∑

n=1

α2
1nm

M∑

m=1

L∑

n=1

α2
2nm,

f2 =
M∑

m=1

L∑

n=1

α2
1nm

M∑

m=1

L∑

n=1

L∑

n=1
n�=l

α2nmα2lm cos(ϕ2nm − ϕ2lm)ρ2n,2l. (4.26)

Do ponto de vista médio podemos considerar que E[f1] ≫ E[f2]. Isto permite expres-

sar a AME média como:

η ∼= 1 − 1

M
E[cos2(ϕ1nm − ϕ2lm)]E[ρ2

1n,2l]. (4.27)

Supondo o uso de seqüências de espalhamento aleatórias, temos que os valores quadráti-

cos médios dos elementos de correlação E[ρ2
1n,2l] = 1

G′ [11], onde G′ representa o ganho

de processamento para dois usuários. Além considerando que as fases são uniformemente

distribúıdas, i.e. E[cos2(ϕkl − ϕun)] = 1
2
, a AME média para o caso śıncrono é dada por:

η ∼= 1 − 1

2G′M
. (4.28)

Considerando que a carga K−1
G

não se altera, isto é K−1
G

= K′−1
G′ . Assim para K ′ = 2,

temos que G′ = G
K−1

. Substituindo G′ em (4.28) podemos escrever de forma geral a AME

média em função de G e K como:

η ∼= 1 − K − 1

2GM
, caso śıncrono. (4.29)

Caso asśıncrono

Para o caso asśıncrono, considerando N = 3, K = 2 usuários, L percursos e desconside-

rando a MIP produzida em instantes de tempos diferentes, pelo fato dela ser despreźıvel,
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a matriz S2D é dada aproximadamente por:

S2D ≈

⎛

⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

B1 B 0 0 0 0

B B2 F 0 0 0

0 F C1 C 0 0

0 0 C C2 G 0

0 0 0 G D1 D

0 0 0 0 D D2

⎞

⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠

, (4.30)

onde B1, B2, B, C1, C2, C, D1, D2, D, F e G são dados na Tab. 4.1.

Tabela 4.1: Elementos da Matriz S2D para o Caso Asśıncrono.

B1 = 1
M

M∑
m=1

L∑
n=1

α2
1nm[i − 1] + 1

M

M∑
m=1

L∑
n=1

L∑
l=1
l �=n

α1lm[i − 1]α1nm[i − 1] cos

(
ϕ1lm[i − 1] − ϕ1nm[i − 1]

)
ρ1n,1l

B2 = 1
M

M∑
m=1

L∑
n=1

α2
2nm[i − 1] + 1

M

M∑
m=1

L∑
n=1

L∑
l=1
l �=n

α2lm[i − 1]α2nm[i − 1] cos

(
ϕ2lm[i − 1] − ϕ2nm[i − 1]

)
ρ2n,2l

B = 1
M

M∑
m=1

L∑
n=1

L∑
l=1

α2nm[i − 1]α1lm[i − 1] cos

(
ϕ2nm[i − 1] − ϕ1lm[i − 1]

)
ρ2n,1l

C1 = 1
M

M∑
m=1

L∑
n=1

α2
1nm[i] + 1

M

M∑
m=1

L∑
n=1

L∑
l=1
l �=n

α1lm[i]α1nm[i] cos

(
ϕ1lm[i] − ϕ1nm[i]

)
ρ1n,1l

C2 = 1
M

M∑
m=1

L∑
n=1

α2
2nm[i] + 1

M

M∑
m=1

L∑
n=1

L∑
l=1
l �=n

α2lm[i]α2nm[i] cos

(
ϕ2lm[i] − ϕ2nm[i]

)
ρ2n,2l

C = 1
M

M∑
m=1

L∑
n=1

L∑
l=1

α2nm[i]α1lm[i] cos

(
ϕ2nm[i] − ϕ1lm[i]

)
ρ2n,1l

D1 = 1
M

M∑
m=1

L∑
n=1

α2
1nm[i + 1] + 1

M

M∑
m=1

L∑
n=1

L∑
l=1
l �=n

α1lm[i + 1]α1nm[i + 1] cos

(
ϕ1lm[i + 1] − ϕ1nm[i + 1]

)
ρ1n,1l

D2 = 1
M

M∑
m=1

L∑
n=1

α2
2nm[i + 1] + 1

M

M∑
m=1

L∑
n=1

L∑
l=1
l �=n

α2lm[i + 1]α2nm[i + 1] cos

(
ϕ2lm[i + 1] − ϕ2nm[i + 1]

)
ρ2n,2l

D = 1
M

M∑
m=1

L∑
n=1

L∑
l=1

α2nm[i + 1]α1lm[i + 1] cos

(
ϕ2nm[i + 1] − ϕ1lm[i + 1]

)
ρ2n,1l

F = 1
M

M∑
m=1

L∑
n=1

L∑
l=1

α2nm[i − 1]α1lm[i] cos

(
ϕ2nm[i − 1] − ϕ1lm[i]

)
ρ2n,1l

G = 1
M

M∑
m=1

L∑
n=1

L∑
l=1

α2nm[i]α1lm[i + 1] cos

(
ϕ2nm[i] − ϕ1lm[i + 1]

)
ρ2n,1l

No casso asśıncrono, a AME para o primeiro usuário no instante i é obtida usando

a expressão (4.20) e considerando o elemento da terceira linha e da terceira coluna da

matriz inversa da matriz S2D e seu correspondente elemento da matriz FN . Desta forma
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a AME é dada pela seguinte aproximação:

η1(i) ≈ A1A2B1B2C1C2 − B2A1A2C1C2 − D2A1B2C1C2

A1A2B2C1C2

M

M∑
m=1

L∑
n=1

α2
1nm[i]

(4.31)

≈ B1

1
M

M∑
m=1

L∑
n=1

α2
1nm[i]

− B2

B2

M

M∑
m=1

L∑
n=1

α2
1nm[i]

− D2

A2

M

M∑
m=1

L∑
n=1

α2
1nm[i]

, (4.32)

Substituindo os valores da Tab. 4.1 em (4.31) obtemos:

η1(i) ≈

M∑
m=1

L∑
n=1

α2
1nm[i] +

M∑
m=1

L∑
n=1

L∑
l=1
l �=n

α1lm[i]α1nm[i] cos

(
ϕ1lm[i] − ϕ1nm[i]

)
ρ1n,1l

M∑
m=1

L∑
n=1

α2
1nm[i]

(4.33)

−

[
M∑

m=1

L∑
n=1

L∑
l=1

α2nm[i]α1lm[i] cos

(
ϕ2nm[i] − ϕ1lm[i]

)
ρ2n,1l

]2

M∑
m=1

L∑
n=1

α2
1nm[i]

[
M∑

m=1

L∑
n=1

α2
2nm[i] +

M∑
m=1

L∑
n=1

L∑
l=1
l �=n

α2lm[i]α2nm[i] cos

(
ϕ2lm[i] − ϕ2nm[i]

)
ρ2n,2l

]

−

[
M∑

m=1

L∑
n=1

L∑
l=1

α2nm[i − 1]α1lm[i] cos

(
ϕ2nm[i − 1] − ϕ1lm[i]

)
ρ2n,1l

]2

M∑
m=1

L∑
n=1

α2
1nm[i]

[
M∑

m=1

L∑
n=1

α2
2nm[i − 1] +

M∑
m=1

L∑
n=1

L∑
l=1
l �=n

α2lm[i − 1]α2nm[i − 1] cos

(
ϕ2lm[i − 1] − ϕ2nm[i − 1]

)
ρ2n,2l

] .

Do ponto de vista médio, da mesma forma que em (3.18), podemos mostrar que:

E

[ M∑

m=1

L∑

n=1

α2
1nm[i]

M∑

m=1

L∑

n=1

α2
2nm[i]

]
≫ E

[ M∑

m=1

L∑

n=1

α2
1nm[i]

M∑

m=1

L∑

n=1

L∑

l=1
l �=n

α2lm[i]α2nm[i] cos

(
ϕ2lm[i] − ϕ2nm[i]

)
ρ2n,2l

]

e

E

[ L∑

n=1

α2
1nm[i]

L∑

n=1

α2
2nm[i − 1]

]
≫ E

[ L∑

n=1

α2
1nm[i]

L∑

n=1

L∑

l=1
l �=n

α2lm[i − 1]α2nm[i − 1] cos

(
ϕ2lm[i − 1] − ϕ2nm[i − 1]

)
ρ2n,2l

]
.

Isto permite expressar a AME média da seguinte forma:

η(i) ∼= 1 − 1

M
E

[
cos2

(
ϕ1nm[i] − ϕ2lm[i]

)]
E[ρ2

1n,2l] −
1

M
E

[
cos2(ϕ2nm[i − 1] − ϕ1lm[i])

]
E[ρ2

2n,1l]

.(4.34)

Supondo o uso de seqüências de espalhamento aleatórias, temos que o valor quadráticos
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médios dos elementos de correlação E[ρ2
1n,2l] e E[ρ2

2n,1l] para o caso asśıncrono é 1
3G′ [11] e

considerando que as fases são uniformemente distribúıdas, i.e. E[cos2(ϕ1nm[i]−ϕ2lm[i])] =

E[cos2(ϕ2nm[i − 1] − ϕ1lm[i])] = 1
2
. Assim, temos que a AME média para dois usuários e

L percursos é dada por:

η ∼= 1 − 1

3G′M
. (4.35)

Finalmente, usando o mesmo procedimento descrito para o caso śıncrono, a AME

média para o caso asśıncrono de forma geral para K usuários e L percursos é dada por:

η ∼= 1 − K − 1

3GM
. (4.36)

4.5.1 Complexidade Computacional

O número total de operações que caracteriza a complexidade computacional do filtro

descorrelacionador do receptor RDD-2D é conformado por:

• 3(NKL)2 + (L + M − 1)(NK)2 + 2NKL operações para obter a matriz SR,

• 3NKL + (M − 1)(NK)2 operações para obter a matriz EN ,

• (NK)3 operações para inverter a matriz SR,

• (NK)2 operações para multiplicar a matriz inversa pelas sáıdas dos receptores Rake,

• (NK)2 operações para realizar a multiplicação pela matriz EN ,

obtendo assim a complexidade total:

CRDD-2D = (NK)3 + (3L2 + L + 2M)(NK)2 + 5NKL. (4.37)

4.6 Probabilidade de erro de bit

A probabilidade de erro de bit média de um sistema DS-CDMA, que utilize um arranjo de

antenas na ERB, seqüências aleatórias no processo de espalhamento, em um canal seletivo
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em freqüência com desvanecimento do tipo Rayleigh e modulação BPSK, foi obtida em

[47] de acordo as análises feitas em [7], e é dada por:

Pb =

(
1 − ν

2

)ML ML−1∑

n=0

(
ML − 1 + n

n

)(
1 + ν

2

)n

, (4.38)

onde

ν =

√
γb

ML + γb

, (4.39)

e γb é a relação-sinal-rúıdo mais interferência (SIR). Quando somente um banco de recep-

tores Rake-2D é usado no processo de detecção, a SINR média é dada por [47]:

γb
∼=

⎧
⎪⎨

⎪⎩

1
L−1
GML

+K−1
GM

+
N0
Eb

caso śıncrono,

1
L−1
GML

+
2(K−1)
3GM

+
N0
Eb

caso asśıncrono.
(4.40)

Para sistemas com detecção multiusuário, a SINR média é dada por [11]:

γb =
Eb

N0

η, (4.41)

onde η é a AME média obtida nas seções 3.1.3, 3.2.3 e 4.5 para cada um dos modelos de

receptores analisados neste caṕıtulo e cujos valores são resumidos a seguir:

• Arranjo-RDD

ηRDD
∼=

⎧
⎪⎪⎪⎨

⎪⎪⎪⎩

1 − K−1
2G

caso śıncrono

1 − K−1
3G

caso asśıncrono,

(4.42)

• Arranjo-MDD

ηMDD
∼=

⎧
⎪⎪⎪⎨

⎪⎪⎪⎩

1 − LK−1
2G

caso śıncrono

1 − LK−1
3G

caso asśıncrono

(4.43)
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• RDD-2D

ηRDD−2D
∼=

⎧
⎪⎪⎪⎨

⎪⎪⎪⎩

1 − K−1
2GM

caso śıncrono

1 − K−1
3GM

caso asśıncrono,

(4.44)

4.7 Resultados

A seguir é comparado o desempenho dos detectores, Rake-2D, Arranjo-MDD, Arranjo-

RDD e RDD-2D, considerando um canal seletivo em freqüência com desvanecimento do

tipo Rayleigh, seqüências de espalhamento aleatórias, modulação BPSK, M = 3, L = 3

e Eb/N0 = 8 dB. As Fig. 4.5 e 4.6 apresentam as curvas da probabilidade de erro de

bit média em função do carregamento para sistemas DS-CDMA śıncrono e asśıncrono,

respectivamente. Podemos observar a alta concordância que apresentam as curvas teóricas

com as curvas simuladas para todos os receptores. O receptor Arranjo-MDD apresenta

um pequeno ganho para um carregamento abaixo de 0, 1 em relação ao receptor Rake-2D

e posteriormente para valores maiores de carregamento o desempenho do Arranjo-MDD

piora consideravelmente, já que o aumento de dimensão da matriz de correlações produz

matrizes singulares, conseqüentemente com problemas de inversão. Podemos observar

que o Arranjo-RDD já apresenta um melhor desempenho que o receptor Rake-2D para

qualquer carregamento e que o receptor RDD-2D é o detector que apresenta o melhor

desempenho.

A Fig. 4.7 mostra uma comparação dos valores teóricos da AME média obtidos para

o receptor RDD-2D para caso śıncrono e asśıncrono, com valores simulados usando o

método de Monte Carlo para G = 32, M = 2 e L = 3. As curvas são apresentadas em

função do carregamento do sistema, (K − 1)/G. Podemos observar a concordância entre

as curvas teóricas e simuladas.

As Fig. 4.8 e 4.9 mostram uma comparação da probabilidade de erro de bit média

teórica e simulada, dos receptores Rake-2D e RDD-2D, para o caso śıncrono e asśıncrono,

respectivamente, considerando M = 2, L = 3 e Eb/N0 = 10 dB. Podemos observar

a concordância das expressões obtidas neste caṕıtulo para o RDD-2D, que apresenta o
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Figura 4.5: Comparação das Probabilidades de Erro de Bit Média para um Sistema DS-
CDMA Śıncrono, considerando M = 3, L = 3, Seqüencias Aleatórias e Eb/N0 = 8 dB.

melhor desempenho.

O desempenho do receptor RDD-2D parametrizado pelo número de antenas utilizadas

é apresentado nas Fig. 4.10 e 4.11 para o caso śıncrono e asśıncrono, respectivamente.

São comparadas também as curvas teóricas com as simuladas, mostrando uma alta con-

cordância entre elas.

As expressões de Complexidade Computacional dadas em (4.10), (4.11) e (4.37) para

os receptores Arranjo-RDD, Arranjo-MDD e RDD-2D, respectivamente, foram validadas

através de simulação, calculando o número médio de multiplicações implicadas nos algo-

ritmos de detecção. Assim, a Fig. 4.12 apresenta a comparação das curvas teóricas e

simuladas da complexidade computacional dos três receptores, em função do número de

usuários, considerando L = 3, M = 3, Eb/N0 = 8dB, G = 32 e blocos de N = 3 bits para

um sistema DS-CDMA asśıncrono, onde podemos observar a concordância das expressões

obtidas com os resultados de simulação.

As Fig. 4.13 e 4.14 apresentam a relação de complexidade do receptor RDD-2D sobre

a complexidade do receptor Arranjo-MDD e sobre a complexidade do receptor Arranjo-

RDD, respectivamente, em função do número de usuários, considerando blocos de N = 3
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Figura 4.6: Comparação das Probabilidades de Erro de Bit Média para um Sistema DS-
CDMA Asśıncrono, considerando M = 3, L = 3, Seqüencias Aleatórias e Eb/N0 = 8
dB.
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Figura 4.8: Comparação das Probabilidades de Erro de Bit Média para um Sistema DS-
CDMA Śıncrono, considerando M = 2, L = 3, Seqüencias Aleatórias e Eb/N0 = 10
dB.
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Figura 4.9: Comparação das Probabilidades de Erro de Bit Média para um Sistema DS-
CDMA Asśıncrono, considerando M = 2, L = 3, Seqüencias Aleatórias e Eb/N0 = 10
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Figura 4.10: Probabilidades de Erro de Bit Média para um Sistema DS-CDMA RDD-2D
Śıncrono, considerando L = 3, Seqüencias Aleatórias e Eb/N0 = 10 dB.
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Figura 4.11: Probabilidades de Erro de Bit Média para um Sistema DS-CDMA RDD-2D
Asśıncrono, considerando L = 3, Seqüencias Aleatórias e Eb/N0 = 10 dB.
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Figura 4.12: Comparação da Complexidade Computacional Teórica e Simulada para os
Receptores Arranjo-MDD, Arranjo-RDD e RDD-2D.

bits e parametrizado pelo número de percursos L. Podemos observar nas duas com-

parações que quanto maior for o número de usuários e o número de percursos, maior será

ganho de complexidade do receptor RDD-2D em relação aos outros receptores e que a

complexidade do receptor Arranjo-MDD é muito maior que os outros.
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Caṕıtulo 5

Receptores MUD-D e Códigos

Corretores de Erros

Neste caṕıtulo fazemos a análise de receptores multiusuário para canais seletivos em

freqüência, usando códigos corretores de erro do tipo convolucional ou turbo em conjunto

com o detector RDD-2D apresentado no caṕıtulo anterior.

5.1 Modelo do sistema

Considere o enlace reverso de um sistema DS-CDMA asśıncrono com um total de K

usuários distribúıdos uniformemente no interior de uma célula, onde cada usuário trans-

mite sinais BPSK usando codificação convolucional ou turbo. Cada ERM é equipada

com uma antena omnidirecional enquanto que na ERB é empregado um arranjo linear

uniforme com M antenas igualmente espaçadas entre si. Vamos considerar controle de

potência perfeito realizado pela ERB, um canal seletivo em freqüência com L caminhos

resolv́ıveis e um receptor com detecção multiusuário na ERB.

Como já vimos em (4.1), a envoltória complexa do sinal recebido na m-ésima antena

da ERB é dada por:

rm(t) =
L∑

l=1

K∑

k=1

Akam(θkl)bc,k(t − lTc − τk)ck(t − lTc − τk) + nm(t), (5.1)

onde Ak representa a amplitude do sinal transmitido, bc,k(t) a seqüencia de śımbolos de

135
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informação codificados, ck a seqüência de espalhamento espectral e τk o atraso relativo

do usuário k no canal. Além disso, o intervalo de bit do sinal de informação codificado é

dado por Tbc = rcTb, onde rc é a taxa de codificação. Finalmente, o rúıdo no receptor na

m-ésima antena é modelada por uma variável aleatória complexa do tipo gaussiana, nm(t),

cujas partes real e imaginaria são independentes e cada uma possui densidade espectral

de potência N0

2
.

Considere um arranjo linear uniforme de M antenas, com espaçamento d entre duas

antenas adjacentes. Para um canal seletivo em freqüência, a direção de chegada, θkl, para

o k-ésimo usuário é modelada como uma variável aleatória uniformemente distribúıda no

intervalo [0, 2π]. Assim, o vector de assinatura espacial é dado por:

a (θkl) =

[
a1 (θkl) a2 (θkl) ... am (θkl) ... aM (θkl)

]T

, (5.2)

onde

am (θkl) =
αklm√

M
exp

[
j

(
φkl +

2πd(m − 1)

λ
sin (θkl)

)]
, (5.3)

onde αklm representa a atenuação introduzida no l-ésimo percurso entre a m-ésima an-

tena e o k-ésimo usuário, φkl representa a fase do canal no l-ésimo percurso do k-ésimo

usuário. O desvanecimento associado aos múltiplos percursos é considerado independente

e identicamente distribúıdo, o que implica em E[α2
klm] = E[α2].

O sinal recebido na ERB pelo arranjo pode ser expressado como:

r(t) =
L∑

l=1

K∑

k=1

a(θkl)Abc,k(t − lTc − τk)ck(t − lTc − τk) + n(t), (5.4)

onde

r (t) = [r1 (t) r2 (t) ... rm (t) ... rM (t)]T , (5.5)

e n(t) representa o vector de envoltória complexa do rúıdo aditivo gaussiano, dado por:

n (t) = [n1 (t) n2 (t) ... nm (t) ... nM (t)]T . (5.6)

.
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5.2 Modelo Matricial

O modelamento matricial do sistema é o mesmo que foi apresentado na seção 4.2, com

a diferença que o vetor de bits de informação é composto agora pelos bits de informação

codificados dos K usuários no instante i, e é definido como:

bc(i) =

[
bc,1(i) bc,2(i) ... bc,K(i)

]
. (5.7)

Concatenando-se os vetores bc[i] para N intervalos de tempo, obtém-se um vetor de ordem

NKx1 dado por:

bc,N =

[
bc

(
i − N − 1

2

)
...bc (i − 1) bc (i) bc (i + 1) ...bc

(
i +

N − 1

2

)]T

. (5.8)

5.3 Modelo do Receptor RDD-2D usando códigos FEC

A Fig. 4.3 apresenta um receptor RDD-2D em que códigos corretores de erro são usados.

Neste caso, a variável de decisão do u-ésimo usuário no banco de receptores Rake-2D é

dada por:

yu(ts) = ℜ
{

L∑

n=1

∫ Tbc+nTc+τu

nTc+τu

aH (θun) r(t)cu(t − nTc − τu)dt

}
, (5.9)

com amostragem no instante de tempo ts = Tbc + LTc + τu.

5.3.1 Detecção descorrelacionadora RDD-2D

As sáıdas do banco de K receptores Rake-2D para o i-ésimo bit de informação codificado

são escritas em um vetor de ordem 1xK, dado por:

y(i) =

[
y1(i) y2(i) ... yu(i) ... yK(i)

]
, (5.10)

onde cada elemento yu no instante i é dado por (5.9). As sáıdas dos K receptores Rake-

2D concatenadas nos N instantes de tempo são escritas em um vetor de ordem NKx1,
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definido como:

y2DC =

[
y

(
i − N − 1

2

)
...y (i − 1) y (i) y (i + 1) ...y

(
i +

N − 1

2

)]T

. (5.11)

Usando as definições matriciais dadas na seções 4.2 e 5.2, podemos expressar o vetor

y2DC como:

y2DC = S2DAbc,N + ℜ{n}, (5.12)

onde

S2D = ℜ
{

M∑

m=1

VD∗
mNRNLDmNVT

}
(5.13)

é uma matriz de dimensão NKxNK e n é um vetor de ordem NKx1 que contém os

valores do rúıdo aditivo filtrado na sáıda do banco dos K receptores Rake-2D para os N

intervalos de tempo.

Finalmente, com base na expressão obtida em (4.19), as sáıdas do canal corresponden-

tes aos śımbolos de informação codificados dos K usuários para os N intervalos de tempo

são obtidos usando a seguinte expressão:

b̂c,N = ENS−1
2Dy2DC . (5.14)

5.4 Detecção descorrelacionadora e decodificação

Turbo (MUD-D-Turbo)

Nesta seção é feita a comparação de três modelos de receptores MUD-D-Turbo apresen-

tados nas Fig. 5.1, 5.2 e 5.3, baseados no decodificador RDD-2D apresentado na Fig. 4.3

e no decodificador turbo iterativo apresentado na Fig. 2.18. Para mostrar a estrutura dos

decodificadores é considerado o uso de um codificador turbo do tipo CPP composto por

dois codificadores CRS de taxa rCRS = 1/2.

O primeiro modelo de receptor MUD-D-Turbo é apresentado na Fig. 5.1, onde todas as
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L1(û1)

Le
12(ûK)
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Figura 5.1: Modelo 1. Receptor MUD-D-Turbo com Filtragem Descorrelacionadora de
todas as Sáıdas do Canal.

sáıdas do canal são filtradas pelo receptor RDD-2D seguido pelo receptor turbo iterativo.

O segundo modelo é apresentado na Fig. 5.2, onde o filtro descorrelacionador do

receptor RDD-2D é modificado para filtrar, tanto as sáıdas sistemáticas, quanto as cor-

respondentes ao primeiro śımbolo de paridade. As sáıdas filtradas junto com o segundo

śımbolo de paridade obtido pelo banco de receptores Rake-2D são processadas pelo de-

tector iterativo, diminuindo a complexidade do filtro descorrelacionador em relação ao

primeiro modelo.

O terceiro modelo é apresentado na Fig. 5.3, onde o filtro descorrelacionador do

receptor RDD-2D é modificado para filtrar unicamente com as sáıdas sistemáticas. As

sáıdas sistemáticas filtradas, junto com os śımbolos de paridades obtidos pelo banco de

receptores Rake-2D são processados pelo detector iterativo. O terceiro modelo tem menor

complexidade que os dois modelos anteriores.

5.4.1 Decodificação Iterativa

Para os três modelos de decodificadores é usado o algoritmo BCJR apresentado na seção

2.18. Quando o receptor Rake-2D é usado, a medida de confiabilidade dada em (2.205)
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Figura 5.2: Modelo 2. Receptor MUD-D-Turbo com Filtragem Descorrelacionadora das
Sáıdas Sistemáticas e o Primeiro Śımbolo de Paridade.
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Figura 5.3: Modelo 3. Receptor MUD-D-Turbo com Filtragem Descorrelacionadora das
Sáıdas Sistemáticas.
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para um sistema CDMA asśıncrono é dada pela seguinte expressão:

Lc,Rake−2D = 4E(α)γbc (5.15)

=
4E(α)rc

L−1
GML

+ 2(K−1)
3GM

+ N0

Eb

,

onde E(α) =
√

π
2
σα, e γbc = α2rc

2σ2
n

.

Quando é usado o receptor RDD-2D, a medida de confiabilidade na sáıda do filtro

descorrelacionador é dada por:

Lc,RDD−2D = 4
Eb

N0

rc

(
1 − K − 1

3Grc

)
. (5.16)

5.4.2 Complexidade Computacional

Se consideramos que são transmitidos pacotes de comprimento Ntotal bits, o número total

de operações usadas para determinar a complexidade computacional do filtro descorrela-

cionador e do receptor iterativo do receptor MUD-D-Turbo é dado por:

CMUD−D−TURBO =
χNtotal

N
CRDD-2D + NtotalCTURBO, (5.17)

onde χ ∈
{

1, 2, ..., 1
rc

}
identifica o número de śımbolos codificados que serão filtrados,

CRDD-2D é a complexidade computacional do filtro descorrelacionador dado em (4.37)

pela expressão:

CRDD-2D = (NK)3 + (3L2 + L + 2M)(NK)2 + 5NKL, (5.18)

e CTURBO é a complexidade do decodificador turbo iterativo dado por [48]:

CTURBO = 2I
[
18
(
2κ−1

)
− 1 +

(
21/rCRS−1

)
(1/rCRS − 1)

]
, (5.19)

onde I é o número de iterações.
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5.4.3 Resultados

Nesta seção é feita a comparação de desempenho dos três modelos de decodificadores

MUD-D-Turbo apresentados neste caṕıtulo em termos da probabilidade de erro de bit.

Vamos considerar o enlace reverso de um sistema DS-CDMA asśıncrono em um canal

seletivo em freqüência com desvanecimento do tipo Rayleigh. É utilizado na simulação o

codificador turbo CPP da Fig. 2.16, composto pelos dois codificadores CRS da Fig. 2.12,

cada um com matriz geradora dada por G = [1, 5/7] em notação octal.

A Fig. 5.4 apresenta uma comparação de desempenho utilizando simulação quando é

usada decodificação iterativa logo após o banco de receptores Rake-2D e para o primeiro

modelo MUD-D-Turbo. O desempenho foi obtido em termos da probabilidade de erro de

bit em função do número de iterações da decodificação turbo. Foram comparados também

dois valores de carregamento do sistema: 0, 3 e 0, 5. Com o objetivo de se analisar o valor

de confiabilidade a ser utilizada em todos os modelos MUD-D-Turbo, a decodificação

do primeiro modelo MUD-D-Turbo foi simulado tanto para a expressão de confiabilidade

dada em (5.15), como também para a dada em (5.16). Consideramos um codificador CPP

com puncionamento de taxa rc = 1/2, pacotes de comprimento Ntotal = 10 bits, M = 1

antena, L = 3 percursos e Eb/N0 = 5 dB. Na comparação podemos observar o ganho que

o primeiro modelo do detector MUD-D-Turbo apresenta em relação ao Rake-2D Turbo e

como o desempenho melhora com o número de iterações. Também podemos observar que

os resultados da simulação apresentam o mesmo desempenho para as duas expressões de

confiabilidade no processo de decodificação.

As Fig. 5.5 e 5.6 apresentam uma comparação de desempenho dos três modelos de

receptores MUD-D-Turbo, para comprimento de Ntotal = 10 bits e 500 bits, respecti-

vamente. Consideramos um carregamento do sistema 0, 3, o número de antenas M = 1,

L = 3 percursos, rc = 1/2, Eb/N0 = 5 dB e a medida de confiabilidade dada pela expressão

(5.15). Nas curvas podemos observar que não existe muita diferença no desempenho ob-

tido pelos receptores MUD-D-Turbo e o ganho obtido em comparação com o receptor

Rake-2D-Turbo. Quando comparamos os resultados das Fig. 5.5 e 5.6 podemos observar

o ganho que se obtém quando são usado pacotes de maior comprimento.
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A Fig. 5.7 apresenta o desempenho do sistema analisado para um carregamento do

sistema de 0, 6, comprimento dos pacotes de 500 bits, M = 1 antena, L = 3 percursos,

rc = 1/2, Eb/N0 = 5 dB e a medida de confiabilidade dada pela expressão (5.15). Podemos

observar que se comparamos os resultados obtidos com os da Fig. 5.6, o terceiro modelo

apresenta menor ganho em relação aos outros dois modelos devido ao incremento de

interferência provocada pelos usuários no canal e pelo puncionamento.

Na Fig. 5.8 se apresenta o desempenho do sistema sem puncionamento no codificador,

ou seja, rc = 1
3
. Podemos observar um ganho no desempenho do sistema quando o

carregamento é maior, aproximando os resultados dos três modelos.

Nas Fig. 5.9 e 5.10 apresentam o desempenho do sistema para um alto carregamento,

usando duas antenas no sistema, para rc = 1/2 e rc = 1/3, respectivamente. Podemos

observar que com o aumento no número de antenas, o terceiro modelo não apresenta

muito ganho, porém o desempenho melhora com a menor taxa de codificação.

Finalmente, a Fig. 5.11 apresenta uma comparação da complexidade do processo de

decodificação, relacionando a complexidade do primeiro e segundo modelo em relação a

do terceiro modelo, que é o que tem a menor complexidade. Como a complexidade do

decodificador é muito menor que a complexidade do filtro descorrelacionador, quando o

número de usuários é incrementado o ganho de complexidade tende ao valor de χ.

5.5 Detecção Descorrelacionadora e Decodificação Con-

volucional

Nesta seção o uso de códigos convolucionais no transmissor é analisado, considerando o

enlace reverso de um sistema CDMA śıncrono e asśıncrono. Os śımbolos do canal filtrados

pelo detector RDD-2D são decodificados usando o algoritmo de decodificação suave de

Viterbi [7].

Considerando um canal seletivo em freqüência com desvanecimento do tipo Rayleigh,

a probabilidade de erro por bit codificado é dada por:

Pbc =

(
1 − ν

2

)ML ML−1∑

n=0

(
ML − 1 + n

n

)(
1 + ν

2

)n

, (5.20)
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Figura 5.4: Comparação das Probabilidades de Erro de Bit Média para um Sistema
DS-CDMA Asśıncrono, considerando M = 1, L = 3, rc = 1/2, Seqüencias Aleatórias,
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Figura 5.6: Comparação das Probabilidades de Erro de Bit Média para um Sistema
DS-CDMA Asśıncrono, considerando M = 1, L = 3, rc = 1/2, Seqüencias Aleatórias,
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DS-CDMA Asśıncrono, considerando M = 1, L = 3, rc = 1/3, Seqüencias Aleatórias,
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DS-CDMA Asśıncrono, considerando M = 2, L = 2, rc = 1/3, Seqüencias Aleatórias,
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onde

ν =

√
γb

ML + γb

, (5.21)

onde γbc é a relação sinal-rúıdo-mais-interferência por bit codificado. Quando é usado o

receptor Rake-2D, γbc é dada por:

γbc =
rc

(L−1)
LG

+ 2
3

(K−1)
G

+
(

Eb

N0

)−1

,
(5.22)

e quando é usado o receptor RDD-2D-Rake:

γbc =
Eb

N0

rcηRDD−2D, (5.23)

onde o valor da eficiência assintótica multiusuário ηRDD−2D é dada por (4.44).

A a probabilidade de erro de bit obtida após o algoritmo de Viterbi usando decodi-

ficação suave é dada por [7]:

Pb ≤
1

kc

∞∑

dh=dfree

βdh
Pb(dh), (5.24)

onde kc é o número de entradas ao codificador, que para nosso caso é igual a 1. Os

valores de βdh
são os pesos do codificador, que podem ser obtidos em [49]. O valor de

Pb(dh) é a probabilidade de se selecionar uma seqüência-código incorreta, que difere da

seqüência-código correta em dh posições de bit, e é dada por [7]:

Pb(dh) = P dh

bc

dh−1∑

k=0

(
dh − 1 + k

k

)
(1 − Pbc)

k . (5.25)

onde o valor de Pbc para a modulação BPSK é dado por (5.20).

5.5.1 Complexidade Computacional

Se consideramos que são transmitidos pacotes de compriemnto Ntotal bits, o número total

de multiplicações usadas para determinar a complexidade computacional do filtro descor-
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relacionador e do decodificador convolucional é dado por:

CMUD−D−CONV =
Ntotal

N
CRDD-2D + NtotalCCONV , (5.26)

onde

CRDD-2D = (NK)3 + (3L2 + L + 2M)(NK)2 + 5NKL (5.27)

e CCONV é a complexidade do decodificador convolucional, dado por [48]:

CCONV = 3
(
2κ−1

)
+
(
21/rc−1

)
(1/rc − 1) . (5.28)

5.5.2 Resultados

A seguir os desempenhos dos detectores, Rake-2D e o RDD-2D são comparados, conside-

rando um codificador convolucional com taxa rc = 1/2 e dfree = 5. As Fig. 5.12 e 5.13

apresentam curvas da probabilidade de erro de bit média simuladas e teóricas em função

do carregamento, para um sistema DS-CDMA śıncrono e asśıncrono, respectivamente.

Podemos observar grande concordância com as curvas teóricas, já que as curvas teóricas

mostram ser um limitante superior para alto carregamento, tal como define a expressão

anaĺıtica. A Fig. 5.14 apresenta a probabilidade de erro média de bit simuladas e teóricas

para um sistema DS-CDMA asśıncrono usando duas antenas. Podemos observar que as

expressões anaĺıticas também são válidas.
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Aleatórias e Eb/N0 = 8 dB.
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Figura 5.13: Probabilidade de Erro de Bit Média em função do Carregamento, para
um Sistema DS-CDMA Asśıncrono, considerando M = 1, L = 2, rc = 1/2, dfree = 5,
Seqüencias Aleatórias e Eb/N0 = 8 dB.
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Caṕıtulo 6

Otimização do Protocolo TCP para

Canais Sem Fio

Neste caṕıtulo inicialmente apresentamos a modelagem matemática do protocolo TCP

para mostrar o comportamento geral dos algoritmos de congestionamento e seu desempe-

nho em canais sem fio. Posteriormente, apresentaremos uma proposta para o protocolo

TCP em canais sem fio, baseado no reconhecimento dos segmentos que chegam com erro

no nó destino devido ao rúıdo produzido na interface aérea e não devido ao congestiona-

mento.

6.1 Introdução

O protocolo TCP foi projetado para ser usada em redes fixas, onde a taxa de erro de bits

do meio é muito baixa e o congestionamento é a principal causa de perdas de segmentos.

As implementações no protocolo de transporte TCP associam qualquer tipo de erro ao

congestionamento e incorporam uma série de mecanismos destinados a lhe combater [1,

2, 3, 4].

No receptor, o protocolo TCP descarta os segmentos que chegam com erro e não

envia nenhuma notificação do erro ao nó fonte, enviando unicamente confirmações, ACKs,

dos segmentos que chegam com sucesso. Existem versões do protocolo TCP, onde o

transmissor faz uma análise da taxa de chegada dos ACKs para otimizar o tamanho

da janela de congestionamento [45, 46], mas nenhum protocolo analisa a possibilidade
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de enviar também o reconhecimento de erros devidos ao canal de transmissão, evitando

assim o decremento da janela de congestionamento e portanto, a vazão da quantidade de

informação a ser transmitida.

6.2 Modelagem Matemática do Protocolo TCP

Para a modelagem matemática considera-se na camada TCP que são enviados segmentos

de comprimento fixo de NTCP bits, transmitidos a uma taxa constante de Rp = Rb

NTCP

segmentos/s, onde Rb é a taxa de bits. No canal de transmissão é considerado um buffer

do tipo FIFO (first input - first output) que pode armazenar até B segmentos TCP.

No canal de transmissão é considerado um atraso de propagação de ida e volta de τp

segundos, que não inclui o tempo de espera na fila. O intervalo de tempo entre o ińıcio

da transmissão de um segmento TCP e o retorno do seu respectivo ACK (RTT - Round

Trip Time), TRTT , é dado por:

TRTT =
1

Rp

+ τp. (6.1)

Para a análise a seguir considera-se segmentos TCP com erros independentes com proba-

bilidade de erro Pseg,TCP e com ACKs livres de erros. O sistema opera sempre utilizando

o mecanismo de aversão ao congestionamento (congestion avoidance).

6.2.1 Variação do tamanho da janela de congestionamento

A Fig. 6.1 ilustra a variação do tamanho da janela de congestionamento, W , que opera

usando o mecanismo de aversão ao congestionamento em um peŕıodo, m, entre duas in-

dicações de perda de segmentos devido a duplicação de ACKs. Inicialmente, o tamanho

da janela é fixado em W0 segmentos e a cada pacote recebido com sucesso há um incre-

mento linear até uma nova indicação de perda de segmento, diminuindo o tamanho da

janela Wx. O segmento de número np representa o primeiro segmento perdido no peŕıodo

no ciclo x do peŕıodo m onde esta perda ocorre. No ciclo x + 1 a janela é diminúıda

dependendo do algoritmo de controle de congestionamento usado. Por exemplo, para o

protocolo Reno a janela decresce para WX

2
[41].
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Figura 6.1: Evolução da Janela de Congestionamento (TCP-Reno Aversão do Congestio-
namento).

No ciclo x, a janela atinge o tamanho dado por:

Wx = W0 + x. (6.2)

Seja o ciclo em que x = c, onde se atinge a capacidade de transmissão da rede Wc (pipe

capacity), dada por:

Wc = RpTRTT . (6.3)

De (6.2) podemos obter que:

c = Wc − W0. (6.4)

O uso de um buffer de tamanho B permite incrementar ainda mais o tamanho da

janela, atingindo um valor máximo, Wmax, dado por:

Wmax = Wc + B. (6.5)

Define-se nx como o número de seqüência do primeiro segmento do ciclo x, dado por:

nx = 1 +
x−1∑

j=0

Wj (6.6)

= 1 + W0x +
x(x − 1)

2
. (6.7)
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Define-se nof como o número de seqüência do segmento perdido quando o buffer es-

toura, dado por:

nof = ncb + 2(Wc + B), (6.8)

onde ncb é o número de seqüência do primeiro segmento do ciclo x = c + B, onde a janela

atinge o valor máximo Wmax.

Define-se xn como o ciclo que contém o segmento com número de seqüência n e rxn

como o atraso do segmento no ciclo xn. Estes parâmetros para o intervalo 1 ≪ n ≪ nof

são calculados através das seguintes expressões:

xn =

⌊
−W0 +

1

2
+

√
W 2

0 − W0 −
7

4
+ 2n

⌋
(6.9)

e

rxn
= n − nxn

, (6.10)

onde ⌊a⌋, representa o menor inteiro menor ou igual a a.

O instante de tempo em que o ACK do n-ésimo segmento é recebido, considerando

uma janela inicial de tamanho W0, é dado por:

∆t(W0, n) =

⎧
⎨

⎩
TRTT (xn + 1) + rxn

Rp
n ≤ nc

TRTT (c + 1) + n−nc

Rp
n > nc

(6.11)

• Exemplo 6.2.1 (Variação do tamanho da janela de congestionamento.) Este exem-

plo mostra a aplicação das expressões obtidas anteriormente, considerando uma taxa de

transmissão de segmentos Rp = 2 segmentos/s, o tempo de propagação de ida e volta

τp = 3 s, um buffer de tamanho B = 5 segmentos e uma janela inicial W0 = 3 segmentos.

A Fig. 6.2 mostra o diagrama de tempo de transmissão dos segmentos TCP, onde pode-se

observar que o tempo entre o ińıcio da transmissão de um segmento TCP e o retorno do

seu respectivo ACK com o número da seqüencia que espera receber é dado por:

TRTT =
1

Rp
+ τp = 3, 5 s.
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Assim, o tamanho da janela atinge uma capacidade de transmissão de:

Wc = RpTRTT = (2)(3, 5) = 7 segmentos.

A Fig. 6.3 mostra a evolução do tamanho da janela de congestionamento e pode-se obser-

var que o ciclo onde se atinge a capacidade de transmissão é dado por:

c = Wc − W0 = 7 − 3 = 4.

O número de seqüência do primeiro segmento do ciclo c onde se atinge a capacidade de

transmissão é dado por:

nc = 1 + W0c +
c(c − 1)

2

= 1 + (3)(4) +
(4)(3)

2
= 19.

Por outro lado, o tamanho que a janela pode atingir a janela incluindo o buffer de tamanho

B é dado por:

Wmax = Wc + B = 7 + 5 = 12 segmentos,

que ocorre no ciclo:

x = c + B = 4 + 5 = 9.

Assim,o número da seqüência do primeiro segmento do ciclo, onde a janela atinge o

comprimento máximo incluindo a capacidade do buffer é:

ncb = 1 + W0 (c + B) +
(c + B) (c + B − 1)

2

= 1 + (3)(9) +
(9)(8)

2
= 64.

O número de seqüência do segmento perdido quando estoura o buffer é:

nof = ncb + 2(Wc + B) = 64 + 2(7 + 5) = 88
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A seguir, é realizado um exemplo acerca do tempo de chegada dos ACKs dado por (6.11),

para os segmentos com números de seqüência n = 18 e n = 37.

Para n = 18, usando-se (6.9) e (6.10) obtém-se x18 = 3 e rx18 = 5. Assim, usando (6.11),

o instante de tempo de chegada do ACK 19, confirmando a chegada do segmento 18, é

dado por:

∆t(3, n = 18) = TRTT (x18 + 1) +
rx18

Rp
(6.12)

= (3, 5)(4) +
5

2
= 16, 5 s.

Para n = 37, dado que n > nc o instante tempo de chegada do ACK 38, confirmando a

chegada do segmento 37 é dado por:

∆t(3, n = 37) = TRTT (c + 1) +
n − nc

Rp
(6.13)

= (3, 5)(5) +
37 − 19

2
= 26, 5 s.

6.3 Estimativa da Janela de Congestionamento

6.3.1 Algoritmo Reno

Para o peŕıodo m, quando o algoritmo de controle de congestionamento Reno é usado, o

valor inicial da janela de congestionamento, W0, decresce para a metade do último valor

que a janela atingiu no peŕıodo anterior, m − 1, e é dado por:

W0(m) = fW

[
W0(m − 1), np(m − 1)

]

= max

{
2,

⌊
W0(m − 1) + xnp

(m − 1)

2

⌋}
, (6.14)

onde np representa o número de seqüência do segmento perdido.

6.3.2 Algoritmo Westwood

O nó fonte do protocolo TCP Westwood monitora os instantes de ocorrências dos ACKs

para estimar a largura de banda usada e determinar a banda dispońıvel para conexão.
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O transmissor usa a taxa de repetição de ACKs e a quantidade de informação que foi

entregue quando o ACK foi gerado pelo nó destino.

Vamos supor que um ACK é recebido pelo nó fonte no instante de tempo tn, notificando

que dn bytes foram recebidos. Pode ser feita uma estimativa da banda usada pela conexão

através de:

bn =
dn

tn − tn−1

, (6.15)

onde tn−1 é o instante de tempo em que o ACK prévio foi recebido (∆n = tn − tn−1).

Desde que o congestionamento aconteça, pode ser empregado um filtro passa baixos

para calcular através das amostras medidas a banda dispońıvel. Neste algoritmo é usado

um filtro digital obtido com base em um filtro passa baixas cont́ınuo usando a aproximação

de Tustin [45], dado por:

Wn+1
∼= aWn + (1 − a)

bn+1 + bn

2
, (6.16)

onde

a =
2τ − ∆n

2τ + ∆n

, (6.17)

onde 1/τ é a freqüência de corte do filtro.

A estimativa da janela inicial W0 no peŕıodo m é calculada através de:

W0(m) = fW

[
W0(m − 1), np(m − 1)

]

∼= max

{
2,

⌊
Wnp

(m − 1)TRTT

NTCP

⌋}
, (6.18)

onde Wnp
(m − 1) é obtido por (6.16) e considerando que

bn =

⎧
⎨

⎩

Rp

Wc−Wxn+1
n = xn, xn ≤ c

Rp outros casos
(6.19)
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6.4 Probabilidade de Perda de Segmento TCP

A probabilidade de perda de segmentos TCP, Pseg,TCP , depende da probabilidade de

erro de segmento na interface aérea no canal sem fio, Pseg,TCPar, e da probabilidade de

perda de segmentos devido ao congestionamento, Pseg,TCPc. O valor de Pseg,TCP pode ser

modelada por [44]:

Pseg,TCP = Pr

⎛

⎝Congestionamento︸ ︷︷ ︸
seg,TCPc

∪
seg,TCPar︷ ︸︸ ︷

Erro no canal sem fio

⎞

⎠ (6.20)

= Pseg,TCPc + Pseg,TCPar − Pseg,TCParPseg,TCPc

= Pseg,TCPar (1 − Pseg,TCPc) + Pseg,TCPc.

Supondo que o valor de Pseg,TCPc ≪ Pseg,TCPar então podemos considerar que Pseg,TCP ≈
Pseg,TCPar.

A probabilidade que o segmento n seja o segmento perdido dado que teve uma janela

inicial W0, é dada por:

Pr {n|W0} =

⎧
⎨

⎩
Pseg,TCP (1 − Pseg,TCP )n−1, n < nof

(1 − Pseg,TCP )n−1, n = nof

(6.21)

6.5 Análise do Tamanho Inicial da Janela de Conges-

tionamento

A variação do tamanho inicial da janela de congestionamento a cada peŕıodo pode ser

modelada por um processo de Markov. De fato, o valor da janela inicial no peŕıodo m,

W0(m), depende unicamente do valor da janela inicial no peŕıodo anterior, W0(m − 1).

Assim, a probabilidade de transição do estado W0(m − 1) = i para o estado W0(m) = j,

para i, j ∈ {2, 3, ...,Wc}, é dada por:

Pi,j = Pr {W0(m) = j|W0(m − 1) = i}

=
∑

n∈np

Pr {n|W0 = i} (6.22)
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onde n ∈ np são todos os posśıveis segmentos perdidos do peŕıodo m − 1 que mudarão o

tamanho da janela inicial do peŕıodo m ao valor W0(m) = j, o que depende da função

fW (W0(m − 1), np(m − 1)) do algoritmo de control de congestionamento utilizado.

Define-se a matriz de transição P de ordem (Wc − 1)x(Wc − 1) formada pelos valores

de Pi,j , donde cada linha representa o tamanho inicial de W0(m − 1) e cada coluna o

tamanho inicial de W0(m).

A probabilidade estacionária do processo de Markov [50] para quando W0 possui um

tamanho i é representada por π(W0=i), e concatenando todos os posśıveis valores de i ∈
{2, 3, ...,Wc}, obtemos o vetor de probabilidades de estado dado por:

πW0 =

[
π(W0=2) π(W0=3) π(W0=4) ... π(W0=Wc)

]
. (6.23)

A condição de estabilidade do processo de Markov é dada por [50]:

πW0 = πW0P. (6.24)

Usando (6.24) e considerando que
Wc∑
i=2

π(W0=i) = 1, podemos resolver o sistema de

equações e obter cada um dos valores do vetor πW0 .

6.6 Estimativa da Vazão de Dados

Usando (6.11), (6.21) e a solução de (6.24), pode ser obtida a vazão de dados média

usando a seguinte expressão:

ϑ̄ =
C∑

i=2

π(W0=i)

nof (W0=i)∑

n=2

n − 1

∆t(W0 = i, n)
Pr {n|W0 = i}NTCP [bits/s] . (6.25)

Supondo o esquema de transmissão da Fig. 2.23, a vazão de dados normalizada em

função da probabilidade de erro de segmentos na interface aérea, a Fig. 6.4 mostra estas

curvas para TCP-Reno e TCP-Westwood, respectivamente. Foi usada a expressão dada

em (6.25), considerando os parâmetros apresentados na Tab. 6.1. Pode-se observar o

ganho do TCP-Westwood em relação ao TCP-Reno maior que 50% para probabilidades
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Tabela 6.1: Parâmetros Usados em (6.25) para obter a Vazão de Dados do TCP-Reno e
do TCP-Westwood.

Parâmetros Valores
Rb 2 Mbps

NTCP 3200 bits
Rp 625 segmentos/s
τp 70 ms
B 44 segmentos

Pseg,TCPc 1x10−4 segmentos
a 19/21
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Figura 6.4: Vazão de Dados Normalizada em função da Probabilidade de Erro de Seg-
mentos.

de erro de segmentos menores que 1x10−2.

6.7 Proposta do Novo Protocolo TCP para Canais

Sem Fio

O fato do que o nó destino descarte os segmentos com erro é devido à concepção inicial

do TCP para meios de transmissão com fio, onde a probabilidade de erro é quase nula e o

congestionamento quase sempre existe, devido ao estouro dos buffers, como se mostrou na

seção anterior. Quando o protocolo trabalha em canais sem fio e não é utilizada proteção
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na camada de enlace, a vazão de dados do protocolo TCP diminui fortemente conforme

aumenta a probabilidade de erro dos segmentos, como foi mostrado na Fig. 6.4.

Em [5] foram analisadas estratégias utilizadas na camada de enlace para minimizar a

probabilidade de erro de transmissão de dados e incrementar assim a vazão de dados de

segmentos TCP. Foi mostrado que a proteção dos segmentos TCP com códigos do tipo

FEC pode ser uma boa alternativa em vez de usar o protocolo RLP na camada de enlace.

É assim, que no presente trabalho, depois de ter estudado nos primeiros caṕıtulos a com-

binação de diversas estratégias para minimizar a probabilidade de erro na transmissão

de dados em sistemas de comunicações sem fio CDMA e havendo estudado também o

comportamento dos algoritmo de congestionamento TCP, propomos para canais sem fio

uma alternativa quando o nó destino descarta aos segmentos com erro. Esta alterna-

tiva consiste do envio ao nó fonte da informação de erro usando um NACK (”negative

acknowledgement”), e quando os segmentos chegam com sucesso ainda seja enviada a

confirmação com um ACK.

Para enviar a informação do NACK pode ser usado um dos bits de reserva do cabeçalho

do protocolo TCP para indicar que o segmento recebido contém os dados de um NACK

e o número do NACK poderia ser enviado na mesma posição da seqüência do ACK no

cabeçalho.

A partir do exemplo 6.2.1, a Fig. 6.5 mostra o comportamento da janela de congesti-

onamento para o caso onde existem segmentos com erro na recepção. Os segmentos com

erro são apresentados com numeração em itálico. Uma vez que o NACK é recebido pelo

nó transmissor, os segmentos são reenviados imediatamente em um intervalo de tempo

igual ao TRTT depois da transmissão inicial. Pode-se observar na Fig. 6.5 que o tamanho

da janela de congestionamento será diminúıda unicamente quando o congestionamento

existe. A Fig. 6.6 mostra o comportamento da janela de congestionamento usando o

TCP-Reno e pode-se observar a alta perda que existe na vazão de dados.

Para definir o algoritmo do protocolo TCP-NACK propomos que a informação seja

enviada por segmentos e que tanto os ACKs quanto os NACKs sejam confirmações do

sucesso ou falta no recebimento de segmentos TCP. O algoritmo do protocolo poderia

usar diretamente a confirmação de ACKs e NACKs do respectivo segmento, como mostra
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Figura 6.5: Tamanho da Janela de Congestionamento usando NACKs.
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Figura 6.6: Tamanho da Janela de Congestionamento usando Aversão do Congestiona-
mento.

a Fig. 6.7. Por outro lado, o novo algoritmo pode usar a mesma concepção do Reno, para

poder conviver com outros protocolos. Assim, se uma duplicação de ACKs é recebida

e o nó fonte conhece a existência do NACK de um segmento, espera-se um tempo igual

ao TRTT depois do NACK para receber a confirmação de que o segmento retransmitido

chegou com sucesso, para decidir se diminui ou não a janela, tal como mostra a Fig. 6.8.

Se o nó fonte utiliza o algoritmo Reno ou outro convencional, os NACKs serão descartados

e o protocolo trabalhará de forma convencional.

Usando o mecanismo de controle de congestionamento no protocolo TCP-NACK, a

vazão de dados depende da probabilidade de erro de segmento TCP é dada por:

ϑ̄ =
C∑

i=2

π(W0=i)

nof (W0=i)∑

n=2

(n − 1)(1 − Pseg,TCP )

∆t(W0 = i, n)
Pr {n|W0 = i}NTCP [bits/s] . (6.26)

Supondo o esquema de transmissão da Fig. 2.23 e os mesmos dados da Tab. 6.1, a
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mentos para o Modelo Proposto e os Modelos TCP-Reno e TCP-Westwood.

Fig 6.9 apresenta as curvas da vazão de dados normalizada em função da probabilidade

de erro de segmentos na interface aérea, usando o envio dos NACKs nos protocolos TCP-

Reno e TCP-Westwood. Pode-se observar um ganho da vazão de dados apreciável devido

ao reconhecimentos dos segmentos com erro comparado com os algoritmos convencionais.

Também pode-se observar que usando NACKs, o comportamento do protocolo TCP-

Westwood é próximo ao TCP-Reno e assim este último por ser mais simples, apresenta

maiores vantagens para ser utilizado. Para validar os resultados teóricos, a Fig. 6.10 mos-

tra através de simulação a vazão de dados normalizada usando os protocolos TCP-Reno

e o novo protocolo TCP-Reno-NACK, mostrando a exatidão da expressão anaĺıtica do

ganho do protocolo TCP-Reno-NACK em relação ao protocolo TCP-Reno convencional.

Quando é usado o reconhecimento dos NACKs, a janela de congestionamento tem em

média um incremento constante para todos os peŕıodos e a vazão de dados diminui em

função dos segmentos com erro. Assim, a vazão de dados normalizada pode ser calculada

considerando que a janela de congestionamento incrementa-se constantemente de W0 até

2W0, e pode ser obtida pela seguinte expressão:

ϑ

Rb

=
n2W0NTCP

∆t(W0 = i, n2W0)Rb

(1 − Pseg,TCP ) , (6.27)
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Figura 6.10: Vazão de Dados Normalizada em função da Probabilidade de Erro de Seg-
mentos para os Modelos TCP-Reno e TCP-Reno-NACK.

onde n2W0 é o número de seqüência quando a janela atinge o valor de 2W0, dado por:

n2W0 =

W0∑

i=0

W0 + i (6.28)

=
3

2
W0 (W0 + 1) ,

e t(W0 = i, n2W0) é o tempo de chegada do ACK da seqüencia n2W0 , dado por:

t(W0 = i, n2W0) = TRTT +
n2W0 − 1

Rp

. (6.29)

De (6.5) temos que se Wmax = 2W0, então 2W0 = WC + B. Neste trabalho considera-

mos que B = WC [45], e assim podemos concluir que:

WC = W0. (6.30)

Usando (6.28), (6.29) e (6.30) em (6.27), temos que a vazão de dados normalizada é
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dada por:

ϑ

Rb

=
3
2
W0 (W0 + 1)

W0 + 3
2
W0 (W0 + 1) − 1

(1 − Pseg,TCP ) (6.31)

=
W0 (W0 + 1)

(W0 + 2)
(
W0 − 1

3

) (1 − Pseg,TCP ) .

Considerando que W0 ≫ 1, a expressão (6.31) pode ser simplificada por:

ϑ

Rb

=
W0 + 1

W0 + 2
(1 − Pseg,TCP ) . (6.32)

Substituindo W0 = WC = RpTRTT em (6.32), a vazão de dados normalizada é dada por:

ϑ

Rb

=
τpRp + 2

τpRp + 3
(1 − Pseg,TCP ) (6.33)

Em (6.31) e (6.32), a relação entre o numerador e o denominador é menor que a uni-

dade. Assim, a vazão de dados normalizada pode ser aproximada pelo limitante superior

dado pela porcentagem de segmentos com sucesso e é obtida usando a seguinte expressão:

ϑ̄

Rb

= 1 − Pseg,TCP . (6.34)

A Fig. 6.11 apresenta uma comparação do limitante superior da vazão de dados do

protocolo TCP com os resultados de simulação e da expressão anaĺıtica dada em (6.32)

para o protocolo TCP-Reno-NACK, onde pode-se observar a exatidão da expressão teórica

e a aproximação do limitante superior.

6.8 Vazão de dados do Protocolo TCP em um Sis-

tema de Comunicações Sem Fio CDMA

Nesta seção é apresentada uma aplicação da proposta do protocolo feita neste caṕıtulo

para um sistema de comunicações sem fio CDMA. Nos caṕıtulos anteriores foram obti-

das expressões de probabilidade de erro de bit para diferentes esquemas de transmissão

e recepção, usando detecção multiusuário descorrelacionadora, arranjo de antenas e co-
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Figura 6.11: Limitante Superior da Vazão de Dados Normalizada em função da probabi-
lidade de erro de segmentos para o Modelo Proposto.

dificação do tipo FEC. Assim, considerando para o modelo do sistema proposto, que o

desvanecimento é to tipo não-correlacionado, a probabilidade de erro de segmentos TCP

é dada por:

Pseg,TCP = 1 − (1 − Pb)
NTCP , (6.35)

onde Pb é a probabilidade de erro de bit.

A Fig. 6.13 mostra a vazão de dados do protocolo TCP normalizada em função do car-

regamento do sistema, comparando os algoritmos TCP-Reno e TCP-Reno-NACK. Nesta

figura usamos os resultados da Fig. 5.14, que apresenta o desempenho de um sistema

DS-CDMA asśıncrono como os receptores Rake-2D e RDD-2D para um codificador con-

volucional com taxa de código rc = 1
2

e dfree = 5. A Fig. 6.14 compara o desempenho dos

protocolos TCP-Reno, TCP-Westwood e suas respectivas propostas usando NACKs consi-

derando somente o receptor RDD-2D. Pode-se confirmar que o protocolo TCP-Westwood

apresenta melhor desempenho que o TCP-Reno, como também que ambos protocolos

usando NACKs possuem um desempenho similar, sendo que o TCP-Reno NACK é bem

mais simples de se implementar.
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Caṕıtulo 7

Conclusões

7.1 Considerações finais

Nesta tese uma nova alternativa para o controle de congestionamento no protocolo TCP

em canais sem fio foi proposta. Esta técnica baseia-se no reconhecimento de segmentos

com erro transmitidos po um canal sem fio, por parte do nó destino e a confirmação

deste erro ao nó fonte usando NACKs (”negative acknowledgement”). Por outro lado,

considerando que o mecanismo de correção de erros no canal é a base para se aumentar

a vazão de dados, neste trabalho apresentamos uma análise detalhada do desempenho do

enlace reverso de um sistema CDMA que utiliza detectores multiusuário descorrelaciona-

dores MUD-D em canais seletivos em freqüência, tanto para o modelo śıncrono quanto

para o modelo asśıncrono. Na análise, além das técnicas de detecção multiusuário descor-

relacionadora, são considerados arranjos de antenas e codificação de canal do tipo FEC

convolucional e turbo. Para todos os modelos foram obtidas expressões fechadas, ainda

não encontradas na literatura de eficiência assintótica média, da probabilidade média de

erro de bit e da complexidade computacional do receptor.

No Caṕıtulo 3 foram analisados dois modelos de receptores MUD-D para canais sele-

tivos em freqüência já estudados na literatura, o MDD (multipath decorrelating detector)

e o RDD (Rake decorrelating detector) que eliminam a MAI e a MPI. Mostrou-se que a

vantagem prática do receptor RDD sobre o receptor MDD é considerável, tanto do ponto

de vista de desempenho, quanto de complexidade. Este resultado se opõe aos apresentados

175
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na literatura, uma vez que o receptor MDD é mais estudado, visto que o filtro descor-

relacionador obtém os dados do canal diretamente dos filtros casados de cada percurso,

enquanto que o receptor RDD por ser implementado a partir de um banco de receptores

Rake, seguido pelo filtro descorrelacionador, usa diretamente as sáıdas de cada receptor

Rake e precisa das amplitudes do desvanecimento e fase do canal já estimadas e conhecidas

pelo banco de receptores Rake. O ganho de complexidade do RDD é devido especifica-

mente à complexidade de inversão da matriz do filtro do RDD, que é L3 vezes menor

que a complexidade de se inverter a matriz do filtro do MDD para um mesmo número de

usuários. Assim, pode-se concluir que com a tecnologia recente, o fato de se aramzenar as

amplitudes do desvanecimento e as fases do canal usados pelo receptor Rake para serem

usadas pelo filtro descorrelacionador, é bem menos complexo que descorrelacionar todos

os percursos de todos os usuários.

Ainda no caṕıtulo 3, a partir da análise e modelagem matricial do sistema CDMA

śıncrono e asśıncrono, tanto para o detector MDD, como para o RDD, foram obtidas

expressões fechadas, simples e próximas aos resultados de simulação, da eficiência as-

sintótica, da probabilidade de erro de bit e de complexidade computacional do filtro

descorrelacionador. Estas expressões apresentam uma grande concordância com os resul-

tados de simulação. Além disso, mostramos que para o receptor RDD é preciso definir

uma matriz de compensação do ganho de diversidade obtido pelo banco de receptores

Rake, que é eliminado pelo filtro descorrelacionador do RDD.

O receptor RDD quando comparado com o MDD, além de ter menor complexidade,

consegue atingir um alto carregamento do sistema com menor probabilidade de erro de

bit, que produz uma alta vazão de dados.

No Caṕıtulo 4 foram analisados três modelos de detectores multiusuário para canais

seletivos em freqüência considerando um arranjo linear de antenas. Nos dois primeiros

modelos analisados, para cada antena do arranjo utilizamos um detector MDD ou RDD,

respectivamente, para eliminar a MAI e a MIP. As sáıdas de cada usuário do banco de de-

tectores MDD ou RDD são combinadas espacialmente para estimar os sinais de informação

de cada usuário. O terceiro modelo utiliza um banco de receptores Rake-2D seguidos por

um filtro descorrelacionador, definido neste trabalho como receptor RDD-2D. A partir
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da análise matricial do sistema CDMA śıncrono e asśıncrono, foram obtidas expressões

fechadas, simples e próximas aos resultados de simulação da eficiência assintótica média,

da probabilidade de erro de bit e da complexidade computacional para cada um dos três

receptores. Estas expressões apresentam uma grande concordância com os resultados de

simulação. Mostrou-se que o receptor RDD-2D comparado com os outros dois modelos,

além de ter menor complexidade, apresenta melhor desempenho e consegue atingir um

alto carregamento do sistema com baixa probabilidade de erro de bit. Além disso, foi

apresentada uma matriz de compensação de diversidade para o receptor RDD-2D, de

modo a evitar com que se perca o ganho de diversidade obtida pelo banco de receptores

Rake e pelo arranjo de antenas.

No Caṕıtulo 5 foi analisado o detector multiusuário descorrelacionador para canais

seletivos em freqüência usando códigos corretores de erro do tipo convolucional e turbo.

Na análise com codificação turbo foi modelado o enlace reverso de um sistema CDMA

para o caso asśıncrono usando um arranjo de antenas baseado em um receptor Rake-2D e

em um decodificador turbo iterativo com o algoritmo BCJR, que utiliza um código com

taxa rc = 1/2. Foram propostas três estratégias de detecção multiusuário e decodificação

iterativa.

Na primeira estratégia usamos um receptor RDD-2D que filtra todas as sáıdas do

canal, tanto as correspondentes aos bits sistemáticas quanto as correspondentes aos bits

de paridade. Para cada usuário as respectivas sáıdas filtradas são usadas na decodificação

iterativa.

Com o objetivo de se diminuir a complexidade do receptor, foi proposta e analisada

uma segunda estratégia de recepção que usa inicialmente um banco de receptores Rake-2D

e posteriormente um filtro descorrelacionador unicamente para as sáıdas do canal corres-

pondentes ao bit sistemático e a um bit de paridade. Assim, a decodificação iterativa para

cada usuário usa tanto os resultados filtrados da informação sistemática e do primeiro

śımbolo de paridade, como também as sáıdas do banco de receptores Rake-2D correspon-

dentes ao segundo bit de paridade. Esta estratégia diminui a complexidade em duas vezes

e com um desempenho próximo da primeira estratégia. Para o algoritmo de decodificação

turbo foi obtida a confiabilidade de canal usada para as diferentes estratégias.
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Na terceira estratégia o receptor que usa inicialmente um banco de receptores Rake-

2D para em seguida fazer a filtragem descorrelacionadora unicamente das sáıdas do canal

correspondentes aos bits sistemáticos. Assim, a decodificação iterativa para cada usuário

usa as informações sistemáticas filtradas e as paridades obtidas diretamente do banco

de receptores Rake-2D. Esta estratégia reduz em quase três vezes a complexidade de

decodificação, mantendo um bom desempenho em relação à primeira estratégia para baixo

carregamento.

Na análise com códigos convolucionais foram modelados sistemas CDMA, śıncronos e

asśıncronos, com receptores que utilizam um arranjo de antenas baseado em um receptor

RDD-2D. Foram obtidas expressões fechadas para a probabilidade de erro de bit e para

a complexidade computacional do receptor.

No Caṕıtulo 6 mostramos inicialmente com detalhe a modelagem matemática do al-

goritmo TCP com mecanismo de controle de congestionamento Reno e Westwood. Pos-

teriormente, apresentamos uma nova estratégia para controle de congestionamento para

canais sem fio, baseado no reconhecimento de erros de segmentos TCP no canal sem fio.

Assim, quando o nó destino reconhece um erro em um segmento, ao invés de se jogar

fora esta informação, ele informa o erro usando NACKs ao nó transmissor evitando a

diminuição do comprimento da janela de transmissão, preservando assim a vazão. A con-

firmação dos NACKs foi inserida nos algoritmos Reno e Westwood e assim foi obtida a

vazão em função da probabilidade de erro de segmento TCP em um canal sem fio, tanto

por simulação quanto analiticamente, mostrando o alto ganho que apresenta a proposta

em relação aos mecanismos de controle de congestionamento Reno e Westwood original-

mente usados no canal sem fio. Nos resultados mostramos que o protocolo TCP-Reno

usando NACKs tem quase o mesmo desempenho que o Westwood usando NACKs com

muito menor complexidade computacional, já que o protocolo Reno não precisa estimar a

banda do canal. Finalmente, foi apresentado um limitante superior para a vazão de dados

normalizada em função unicamente da probabilidade de erro de segmento TCP no canal

sem fio.
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7.2 Contribuições da Tese

As contribuições desta tese são:

• Expressões fechadas, simples e precisas para a eficiência assintótica média, probabili-

dade de erro de bit e complexidade de detectores multiusuário descorrelacionadores

MDD e RDD para sistemas CDMA, śıncronos e asśıncronos, em canais seletivos

em freqüência. Mostrando-se analiticamente e por simulação que o RDD apresenta

melhor desempenho que o MDD.

• Expressões fechadas, simples e precisas para a eficiência assintótica média, probabili-

dade de erro de bit e complexidade de detectores multiusuário descorrelacionadores

para sistemas CDMA, śıncronos e asśıncronos, em canais seletivos em freqüência

usando um arranjo de antenas. Mostrando-se o alto desempenho do receptor RDD-

2D, definido neste trabalho.

• Expressões fechadas, simples e precisas para a eficiência assintótica média, probabili-

dade de erro de bit e complexidade de detectores multiusuário descorrelacionadores

para sistemas CDMA, śıncronos e asśıncronos, em canais seletivos em freqüência

usando um arranjo de antenas e codificação convolucional.

• Três estratégias para decodificação iterativa, quando são usados códigos turbo e

detectores multiusuário descorrelacionadores para sistemas CDMA asśıncronos em

canais seletivos em freqüência usando arranjo de antenas.

• Novo mecanismo de controle de congestionamento para o protocolo TCP em canais

sem fio, baseado no reconhecimento de segmentos errados em um canal sem fio,

para isto enviando NACKs ao nó transmissor. Foram obtidas expressões fechadas

da vazão de dados em função da probabilidade de erro de segmentos TCP em um

canal sem fio, assim como fio realizada a simulação. Finalmente, foi mostrado o alto

desempenho do mecanismo de controle de congestionamento proposto.
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7.3 Propostas para Trabalhos Futuros

• O mecanismo de controle de congestionamento proposto neste trabalho aumenta a

vazão de dados do protocolo TCP com base no reconhecimento de erros na trans-

missão em um canal sem fio. Os segmentos com erro são retransmitidos imediata-

mente depois da confirmação do NACK feita pelo nó destino. Este processo supõe

manter um bom ńıvel de atraso de sistemas de comunicações. Portanto, é proposto

realizar a otimização do atraso e a obtenção do atraso médio do mecanismo de

controle de congestionamento proposto.

• A obtenção da vazão de dados de redes ad-hoc usando o mecanismo de congestio-

namento proposto neste trabalho.

• Na analise de detecção multiusuário descorrelacionadora para canais seletivos em

freqüência considerou-se neste trabalho sistemas unicelulares, uma proposta é obter

expressões de eficiência assintótica média, probabilidade de erro médio de bit e de

complexidade computacional no receptor para sistemas constitúıdo por múltiplas

células.

• Na análise de detecção multiusuário descorrelacionadora para canais seletivos em

freqüência considerou-se neste trabalho a estimativa ideal da fase do canal e da

amplitude do desvanecimento. Usando o arranjo de antenas pode-se inserir outros

modelos de estimativa da fase do canal e determinar o desempenho dos diferentes

modelos de recepção, tanto por simulação, quanto por expressões anaĺıticas.
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Apêndice A

Solução de Integrais

A.1 Solução da Primeira Integral

A integral (2.185) proposta na seção 2.17.2 é reescrita a seguir:

p(yk|xk) =

∫ ∞

0

p(α)p(yk|xk, α)dα.

Usando (2.6) e (2.184) em (2.185) tem-se que:

p(yk|xk) =

∫ ∞

0

α

σ2
α

exp

(
− α2

2σ2
α

)
1√

2πσn

exp

[
−(yk − auk)

2

2σ2
n

]
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=
1√

2πσ2
ασn

exp

(
− yk

2

2σ2
n
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0

α exp
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1

2σ2
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ukyk

σ2
n

]
da

= 2K1F (yk)

∫ ∞

0

α exp
(
−α2K1 + αK2

)
dα, (A.1)

onde:

F (yk) =
1

2K1

√
2πσ2

ασn

exp

(
− yk

2

2σ2
n

)
, (A.2)

K1 =
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2σ2
α

+
uk

2

2σ2
n

(A.3)

K2 =
ukyk

σ2
n

. (A.4)
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A integral de (A.1) reescrita abaixo

I =

∫ ∞

0

α exp
(
−α2K1 + αK2

)
dα (A.5)

é resolvida a seguir:

I =

∫ ∞

0

α exp
(
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dα

= − 1
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)
, (A.6)

onde

erf(x) =
2√
2π

∫ x

0

e−t2dt (A.7)

= 1 − erfc(x).

Usando (A.6) em (A.1) obtém-se que:

p(yk|xk) = F (yk)

{
1 +

K2

2

√
π

K1

exp

[
K2

2

4K1

]
erfc

(
− K2

2
√

K1

)}
, (A.8)

A.2 Aproximação de Wilson

Como já foi dito na seção 2.17.2 na literatura, Wilson [40] apresenta uma aproximação

para (2.185), dada por:

p(yk|xk) = F (yk)F2 (γbc) exp [2γbcukykE(α)] , (A.9)

onde E(α) é o valor médio do desvanecimento e F2 (γbc) é uma função heuŕıstica da relação

sinal-rúıdo por bit codificado γbc = γbrc, obtida numericamente, e apresentada na Tab.

A.1. A Fig. A.1 faz uma comparação da função densidade de probabilidade p(yk|uk) dada
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Tabela A.1: Função F2 (γbc).
F2 (γbc) Condição

0,97 γbc < −1
0,77 −1 ≤ γbc ≤ 0
0,75 0 < γbc ≤ 0, 5
0,7 0, 5 < γbc ≤ 1
0,6 1 < γbc ≤ 2
0,55 2 < γbc ≤ 3
0,47 3 < γbc ≤ 4

Tabela A.2: Parâmetros para a Fig. A.1.
Parâmetro valor

uk +1
rc

1
2

σ2
α

1
2

E(α) =
√

π
2
σα

√
π

2

γb 0 [dB]

em (A.8) e sua aproximação dada em (A.9), baseado nos parâmetros da Tab. A.2. A Fig.

A.2 apresenta um segundo exemplo de comparação para γbc = 2 dB. Nas Fig. A.1 e Fig.

A.2 pode-se observar que a aproximação dada em (A.9) pode ser usada na avaliação de

desempenho do canal modelado.

A.3 Solução da Segunda Integral

A integral (2.196) proposta na seção 2.18 é reescrita a seguir:

p(yk|xk) =

∫ ∞

αL=0

...

∫ ∞

α2=0

∫ ∞

α1=0

p(α1, α2, .., αL)p(yk|uk, α1, α2, ..., αL)da1da2...daL

(A.10)
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Figura A.1: Função Densidade de Probabilidade p(yk|uk) para γbc = 0 dB.
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Figura A.2: Função Densidade de Probabilidade p(yk|uk) para γbc = 2 dB.
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Usando (2.197) e (2.198) em (2.196), temos que:

p(yk|xk) =

∫ ∞
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(A.11)

onde:
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(
1√

2πσ2
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)L
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−yk
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2σ2
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]
. (A.12)

Para a obtenção da integral dada em (A.11):

I =

∫ ∞

αL=0

...

∫ ∞

α2=0
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α1=0

L∏

l=1

αm exp
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]
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são consideradas primeiramente duas réplicas do sinal transmitido (L = 2), e para sua

resolução são usadas algumas estratégias já utilizadas em (A.6). Assim, a resposta para

esta consideração é obtida a seguir:
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A seguir a integral (A.13) é desenvolvida considerando-se três réplicas do sinal transmitido

(L = 3):

IL=3 =

∫ ∞
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Com base nas resposta obtidas em (A.14) e (A.15), pode-se conjecturar que para um

número de réplicas L, a solução da integral (A.13) é:
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Usando (A.16) em (A.11) podemos obter a aproximação da função densidade de proba-

bilidade p(yk|xk) como:
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