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Resumo

ESTA tese é sugerida e analisada uma classe de codigos produto e sua decodificagio iterativa

(turbo) e ¢é investigada a sua aplicagdo em um sistema CDMA (do inglés: Code-Division Multiple
Access) com espalhamento espectral por seqiiéncia direta e com multiplas portadoras ortogonais, MC-
DS-CDMA  (do inglés:  Multi-Carrier  Direct-Sequence  CDM.A), operando em um canal com
desvanecimento Rayleigh seletivo em freqiiéncia. A codificagdo ¢ baseada na concatenacdo serial de
cédigos de bloco de acordo com a estrutura geométrica de um cédigo produto multidimensional. A
decodificagdo ¢ baseada na combinacio dos algoritmos de Pyndiah e Wagner, em um processo de
decodificacio turbo. Sdo analisadas duas configuragGes para o sistema em questio: na primeira o
codificador e o decodificador de canal sio convencionalmente colocados na entrada do transmissor e
na salda do receptor, respectivamente. Na segunda configuragido o codificador e o decodificador de
canal sdo inseridos na estrutura do transmissor e do receptor, respectivamente. Sio também
investigados limitantes superiores de probabilidade de erro de bit em canal AWGN (do inglés: Additive
White Gaussian Noise) e Rayleigh, de forma a fundamentar a constru¢do do cédigo e a avaliagdo de seu
desempenho. Sdo ainda realizados cédlculos de capacidade de canal, objetivando revelar os limites na
transmissdo de informagdo para as configuracoes investigadas. Resultados de simulagdo sio entdo
apresentados, discutidos e comparados com os respectivos limitantes e capacidades. Tais resultados
mostram que o esquema de codificagio e decodificagio proposto ¢ atrativo e que o desempenho do
sistema MC-DS-CDMA codificado pode suplantar significativamente o desempenho do sistema nio
codificado, podendo-se manter inalteradas a banda e a taxa de informagdo em relacdo ao sistema nio
codificado.

Abstract

N this thesis it is suggested and analyzed a class of product codes with its iterative (turbo) decoding,

and it is investigated the application of the suggested class in a Multi-Cartier Direct-Sequence Code
Division Multiple Access (MC-DS-CDMA) system, operating in a multi-path frequency-selective
Rayleigh fading channel. The coding scheme is based on a serial concatenation of block codes,
according to the geometric structure of a multidimensional product code. The decoding scheme is
based on a combination of Pyndiah’s and Wagner’s algorithms in a block turbo decoding process. Two
MC-DS-CDMA system configurations are analyzed: in the first one, the channel coder and the channel
decoder are conventionally assumed to be at the input of the transmitter and at the output of the
receiver, respectively. In the second one, it is assumed that the coder and the decoder are inserted in the
structure of the transmitter and receiver, respectively. Upper bounds on bit error probability are
investigated for the AWGN and the Rayleigh fading channels, to support the code construction and to
evaluate its performance. Channel capacity calculations are performed to reveal the information
transmission limits for the investigated MC-DS-CDMA system configurations. Simulation results are
also presented, discussed, and compared to the capacity and bounds. These results show that the
petformance of the proposed coding/decoding scheme is attractive and that the coded MC-DS-CDMA
system can significantly outperform the uncoded one, without the need of increasing the transmission
bandwidth or decreasing the information rate.
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Lista de redugdes

Redugio Significado

A Valor limite superior do somatdrio utilizado na definicio da integral exponencial
Ei(x).

A(H) Fungdo de Distribui¢do de Pesos, WEF.

A/D Conversor analégico/digital.

ADSL Do Inglés, Asymmetric Digital Subscriber Line. Tecnologia utilizada em modems
de alta velocidade, com aplicagdo principal nas linhas de transmissdo metalicas
correspondentes ao link de acesso do assinante.

Ay Numero de palavras-cédigo com peso de Hamming 4.

AWGN Do Inglés, Additive White Gaussian Noise. Ruido aditivo gaussiano branco.

B Largura de faixa, medida em Hertz.

BC" Elementos da matriz IOWEM da m-ésima poténcia da funcio IOWEF do cédigo

w,h
’ C.

B(W.H) Funcdo de distribuicdo de pesos de entrada-saida, [OWEF.

BCJR Iniciais dos sobrenomes dos inventores do correspondente algoritmo. S@o eles: L.
R. Bahl, J. Cocke, F. Jelinek e J. Raviv.

BEP Do Inglés, Bit Error Probability. Probabilidade de erro de bit.

BER Do Inglés, Bit Error Rate. Taxa de erro de bit.

BPSK Do Inglés, Binary Phase Shift Keying. Modulacdo bindria por deslocamento de
fase de 180° de um simbolo em relagcdo ao outro.

BRAN Do Inglés, Broadband Radio Access Network. Rede de acesso de banda larga.
Proposta de padrao do ETSI para rede sem fio.

BTC Do Inglés, Block Turbo Code. Cédigo turbo de bloco.

Matriz IOWEM.
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Fungao de distribuicdo de pesos condicional, CWEF.

Numero de palavras-c6digo de peso & geradas por palavras de informagdo de
peso w. Elementos da matriz IOWEM, B.

Capacidade de canal, medida em bits por uso do canal.

Arranjo competidor do arranjo decidido D. Reducdo também utilizada para
discriminar a matriz IRWEM.

Capacidade do canal Rayleigh plano para entrada com alfabeto ilimitado (entrada
continua), medida em bits por segundo.

Capacidade do canal variante no tempo, medida em bits por segundo.

Capacidade do canal Rayleigh plano para entrada com alfabeto ilimitado (entrada
continua), medida em bits por uso do canal.

Capacidade do canal Rayleigh plano para entrada com alfabeto ilimitado (entrada
continua), medida em nats por dimens3o.

Seqii€éncia codigo de espalhamento ou seqiiéncia pseudo-aleatéria (PN) de
espalhamento, continua no dominio do tempo.

Funcdo de distribuicdo de pesos de entrada-paridade, IRWEF.

Capacidade do canal AWGN para entrada continua, medida em bits por uso do
canal, condicionada a um valor da relacao sinal-ruido ¥

Capacidade de canal, em bits por dimensdo ou nats por dimensao.

Capacidade de canal, em bits por segundo.

Capacidade do canal AWGN, para sinalizacdo BPSK, em bits por uso do canal.
Capacidade do canal variante no tempo, medida em bits por uso do canal.

Do Inglés, Compact Disk. Termo usado para discriminar um disco éptico.

Do Inglés, Code Division Multiplexing. Multiplexacdo por divisdao em cédigo.

Do Inglés, Code Division Multiple Access. Técnica de miltiplo acesso por
divisdo em cédigo.

Cédigo externo.

Cédigo interno.
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CODIT
combin(x,y)

COST

CTC
CVT

CW,Z

CWEF

d’(x,y)

D/A

DAB

dB

DFT

Do Inglés, Code-division Testbed. Parte do programa europeu RACE
relacionada a pesquisa e desenvolvimento baseados em CDMA.

Combinagao de x elementos tomados y a y.

Do Inglés, European Co-operation in the field of Science and Technology. Do
Francés, Cooperation europeenne dans le domaine de la recherche Scientifique
et Technique.

Do Inglés, Convolutional Turbo Code. C6digo turbo convolucional.

Canal variante no tempo.

Numero de palavras-cédigo geradas por palavras de informagdo de peso w e
cuja paridade tem peso z. Elementos da matriz IRWEM, C.

Do Inglés, Conditional Weight Enumerating Function. Funcdo de distribui¢do
de pesos condicional.

Identificacdo do chip de indice x de uma seqiiéncia de espalhamento pseudo-
aleatéria, onde x = 1, 2, ... N é um ndmero inteiro qualquer e N é o
comprimento da seqiiéncia.

Dimenséo do cédigo produto. Também utilizada para representar a componente
de sinal presente na varidvel de decisdo no sistema MC-DS-CDMA
modificado.

Indice da dimenséo de um codigo produto, d =0, 1, ..., D-1.

Distancia Euclidiana quadrética entre os vetores x e y.

Arranjo correspondente a decisdo tomada pelo algoritmo de decodificagdo.
Conversor digital/analégico.

Do Inglés, Digital Audio Broadcasting. Padrdo de radio-difusdo de &dudio
digital.

Decibel ou decibéis.

Do Inglés, Discrete Fourier Transform. Transformada discreta direta de
Fourier.

Componente de D.
Distancia Euclidiana entre os vetores ou sinais s; € s;.

Distancia de Hamming minima.
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E(x)
Ey

EGC

Ei(x)

erf(x)

erfc(x)

ETSI

exp(x)

fe
FEC

FFT

fx

Gli]

GAC

Do Inglés, Digital Video Broadcasting. Padrao de radio-difusdo de TV digital.
Constante de Nepper cujo valor aproximado é 2,71828182846.

Constante de Euler. Seu valor aproximado € 0,5772156649015328606
Arranjo correspondente a entrada suave do algoritmo de decodificacdo turbo.
Esperanca matematica da variavel aleatdria x ou do processo aleatério x = f(y).
Energia média por bit de informacao.

Do Inglés, Equal Gain Combining. Combinador com ganhos iguais. Simples
soma de sinais com eventual correcdo de fase, se necessdrio.

Integral exponencial de x = f(y).

Funcdo erro. Igual a 1 — erfc(x).

Funcdo erro complementar. Igual a 1 — erf(x).
Energia média por simbolo da modulagéo.

Do Inglés, European Telecommunication Standards Institute. Instituto Europeu
de padronizacio para telecomunicagdes.

O mesmo que ¢e".

Varidvel freqiiéncia continua.

Freqiiéncia de portadora, em Hertz.

Do Inglés, Forward Error Correction. Técnica de corre¢do de erros através do
par: codificador de canal (localizado no transmissor) e decodificador de canal
(localizado no receptor).

Do Inglés, Fast Fourier Transform. Transformada rapida direta de Fourier.
Valor da freqiiéncia central de indice x, onde x ¢ um ntiimero inteiro qualquer.
Matriz geradora de um cédigo de bloco linear.

Arranjo (vetor ou matriz) de valores de estado de canal.

Valor associado (mas ndo necessariamente igual) ao ganho do canal com
desvanecimento no instante de tempo discreto i.

Do Inglés, Generalized Array Code. Cédigo de arranjo generalizado.
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Do Inglés, Generalized Code Concatenation. Concatenacdo Generalizada de
Cédigos.

Ganho espectral, definido como a relacdo entre a largura de faixa necessdria
sem qualquer sobreposi¢do espectral em um sistema multiportadora e aquela
com a sobreposicdo considerada.

Fungdo resposta ao impulso.
Entropia de x.

Do Inglés, High-rate Digital Subscriber Line. Tecnologia utilizada em modems
de alta velocidade, com aplicacdo principal nas linhas de transmissdo metélicas
correspondentes ao link de acesso do assinante.

Do Inglés, High Performance LAN/2. Rede local sem fio de alto desempenho.
Proposta de padrio de rede local sem fio.

Informacdo miitua. Incerteza sobre a entrada X do canal que é “
a observacdo da saida Y.

removida” ap6s

Quantidade de Informagao obtida apds a observacdo do evento X = x;.
Independentes e identicamente distribuidas(os).

Interferéncia devida aos L - 1 percursos de propagacio diferentes de n, causada
pela mesma portadora ¢ do mesmo usuario k = 1.

Interferéncia devida aos L - 1 percursos de propagacdo diferentes de n, causada
pelas outras portadoras diferentes de g, do mesmo usudrio k = 1.

Interferéncia devida aos L percursos de propagacdo, causada pela mesma
portadora ¢ , dos outros usuarios k =2, ... K.

Interferéncia devida aos L percursos de propagacdo, causada pelas outras
portadoras diferentes de ¢ , dos outros usudrios k =2, ... K.

Do Inglés, Inter-Carrier Interference. Interferéncia entre sinais transportados
por diferentes portadoras.

Do Inglés, Inverse Discrete Fourier Transform. Transformada discreta inversa
de Fourier.

Arranjo correspondente a informacdo extrinseca.
Do Inglés, Institute of Electrical and Electronics Engineers. Instituto de
Engenheiros Eletricistas e Eletronicos, com origem nos Estados Unidos, mas

com abrangéncia mundial.

Componente de 1..
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IFFT

inner

IOWEF

IOWEM

IOWEM,

IOWEV

IRWEF

IRWEM

ISDB-T

ISI

L(x)

Ly

LLR

Log-MAP

Do Inglés, Inverse Fast Fourier Transform. Transformada rdpida inversa de
Fourier.

Termo referente a um codigo interno.

Do Inglés, Input-Output Weight Enumerating Function. Funcio de distribui¢ao
de pesos de entrada-saida.

Do Inglés, Input-Output Weight Enumerating Matrix. Matriz de distribuicdo de
pesos de entrada-saida.

IOWEM estendida.

Do Inglés, Input-Output Weight Enumerating Vector. Vetor de distribuicdo de
pesos de entrada-saida.

Do Inglés, Input-Redundancy Weight Enumerating Function. Fungdo de
distribuicdo de pesos de entrada-paridade.

Do Inglés, Input-Redundancy Weight Enumerating Matrix. Matriz de
distribuicdo de pesos de entrada-paridade.

Do Inglés, Integrated Services Digital Broadcasting. Sistema de difusdo de
servicos digitais integrados.

Do Inglés, Inter-Symbol Interference. Interferéncia intersimbélica.
Numero de bits de informagdo de um bloco de entrada de um codificador de
canal de taxa k/n. Também usado para indexar cada usudrio nas expressdes de

analise do sistema MC-DS-CDMA modificado.

Numero de usudrios considerados na andlise de desempenho do sistema MC-
DS-CDMA modificado com e sem codificagdo de canal.

Numero de percursos discriminaveis por portadora para o caso de uso do
sistema MC-DS-CDMA modificado.

Indice de cada percurso de propagacdo discrimindvel por portadora recebida no
sistema MC-DS-CDMA modificado, [ =1, 2, ..., L.

Razdo de log-verossimilhanga de x. Também conhecida como LLR.

Numero de percursos discrimindveis para o sistema CDMA com portadora
unica.

Do Inglés, Log-Likelihood Ratio. Razdo de log-verossimilhanca.
Algoritmo MAP no dominio das log-verossimilhancas.

Numero de saidas do conversor série/paralelo dos sistemas multiportadora
analisados. Redugao também atribuida ao nimero de sinais ou simbolos em um
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MAP

MC-CDMA

MC-DS-CDMA

MC-DS-
CDMA-FSC

MCM

MC-SSMA

ML

MRC

MT-CDMA

MV

No

esquema de sinalizagdo M-dria.

Indice absoluto das portadoras moduladas na saida do sistema MC-DS-CDMA
modificado, m = 1, 2, ... MS. Também corresponde ao expoente das fungdes de
distribuicdo de pesos consideradas nos célculos de limitantes.

Do Inglés, Maximum-A-Posteriori. Critério de decisdo do maximo a-posteriori.

Do Inglés, Multi-Carrier Code-Division Multiple Access. Um dos sistemas
multiportadora que utiliza técnica de multiplo acesso CDMA.

Do Inglés, Multi-Carrier Direct-Sequence Code-Division Multiple Access.
Sistema de acesso multiplo por divisdo em cdédigo, utilizando espalhamento
espectral por seqiiéncia direta e modulagdo multiportadora.

Do Inglés, Multi-Carrier Direct-Sequence Code Division Multiple Access using
Frequency Spread Coding. Sistema de acesso miltiplo por divisdo em cédigo,
utilizando espalhamento espectral por seqiiéncia direta, modulagdo
multiportadora e multiplexa¢do em cédigo.

Do Inglés, Multi-Carrier Modulation. Uma das técnicas de modulagdo
multiportadora.

Do Inglés, Multi-Carrier Spread Spectrum Multiple Access. Nome alternativo
para o sistema MC-CDMA.

Do Inglés, Maximum Likelihood. Critério de decisio de madxima
verossimilhanca (MV).

Do Inglés, Maximal Ratio Combining. Combinador em cujos sinais a serem
somados aplicam-se ganhos distintos e eventual correcdo de fase, se necessério.

Do inglés, Multi Tone Code Division Multiple Access. Um dos sistemas
multiportadora que utiliza técnica de multiplo acesso CDMA.

Critério de decis@o de maxima verossimilhanga. Do termo em Inglés Maximum
Likelihood (ML).

Numero de bits de informag@o de um bloco de saida de um codificador de canal
de taxa k/n. Também usado para indexar os A filtros casados por portadora do
sistema MC-DS-CDMA modificado.

Comprimento (nimero de chips) da seqiiéncia cédigo de espalhamento para o
caso de uso do sistema MC-DS-CDMA modificado. Também igual ao
comprimento do bloco de entrelacamento temporal em esquemas de
concatenagao.

Densidade espectral (unilateral) de poténcia de ruido, medida em Watts por
Hertz.
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Densidade espectral (bilateral) de poténcia de ruido, medida em Watts por
Hertz.

Comprimento (nimero de chips por simbolo da modulagdo) da seqii€ncia
c6digo de espalhamento para o caso de uso do sistema CDMA com portadora

dnica.

Do 1Inglés, Orthogonal Frequency Division Multiplexing. Técnica de
multiplexacdo através de canalizag@o por freqiiéncias ortogonais.

Combinagdo da multiplexacdo OFDM com a técnica de multiplo acesso
CDMA.

Termo referente a um c6digo externo.

Termo associado a sobreposicdo espectral de sistemas distintos, com ou sem
coincidéncia de faixa de freqiiéncia utilizada.

Indice de cada uma das M saidas do conversor série/paralelo do sistema MC-
DS-CDMA modificado.

Poténcia, medida em Watts, normalizada em relacdo a uma carga de 1 ohm.
Quando associada ao sistema MC-DS-CDMA, corresponde a poténcia de
transmissao por portadora.

Funcdo densidade de probabilidade da varidvel aleatdria continua x.

Func¢do densidade de probabilidade conjunta das varidveis aleatérias continuas
xey.

Funcdo densidade de probabilidade da varidvel aleatéria continua x,
condicionada a observacdo ou conhecimento da varidvel aleatoria continua y.

Probabilidade de ocorréncia do evento discreto X = x;.
Probabilidade conjunta de ocorréncia dos eventos discretos X = x, e Y = y;.

Probabilidade de ocorréncia do evento discreto X = x;, condicionado a
ocorréncia do evento discreto Y = y,.

Conversor paralelo/série.

Probabilidade de erro par-a-par. E a probabilidade de, tendo-se transmitido o
sinal s;, ter-se s; mais préximo do vetor recebido r do que s;.

Do Inglés, Peak-to-Average Power Ratio. Relacdo entre a poténcia de pico a
poténcia eficaz.

Probabilidade de erro de bit.
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Do Inglés, Parallel Concatenated Block Code. Cédigo de bloco formado pela
concatenag¢do paralela de cddigos de bloco componentes.

Sigla do termo em Inglés Pseudo-Noise, normalmente associada a uma
seqiiéncia pseudo-aleatéria em um sistema com espalhamento espectral.

Probabilidade de erro de palavra.

Probabilidade de erro de palavra, tendo-se transmitido a palavra s;.
Cardinalidade do alfabeto de uma modulagdo. Também corresponde a um
parametro usado no cdlculo de interferéncias para andlise do sistema MC-DS-

CDMA modificado dos sistemas codificados derivados, conforme (2.57).

Indice absoluto das portadoras moduladas na saida do sistema MC-DS-CDMA
modificado, g =p + M(v—1).

Funcdo de probabilidade gaussiana. Utilizada para se determinar a drea sob a
cauda da fun¢do gaussiana.

Parametro de interferéncia.

Arranjo correspondente ao sinal recebido.

Sinal recebido, continuo no dominio do tempo.

Do Inglés, Research and development in advanced communications
technologies in Europe. Programa de pesquisa e desenvolvimento para o
avanco das tecnologias de telecomunicacdes da Europa.

Tipo de receptor para sistemas com espalhamento espectral por seqiiéncia
direta capaz de proporcionar ganho de diversidade de multiplos percursos de

propagacao.

Taxa de um cédigo, igual ao quociente k/n. Pode também ser interpretado como
a fracdo de informagdo que flui em um sistema com codificag¢do de canal.

Componente de R.

Relagdo sinal-ruido. Relagdo entre a poténcia média de sinal e a poténcia média
de ruido.

Receptor.

Numero de repeti¢des de cada bit de saida do conversor série/paralelo do
sistema MC-DS-CDMA modificado. Para o sistema com codificacdo de canal
embutida, S € o reciproco da taxa do codificador utilizado em cada uma das M

saidas do conversor série/paralelo.

Conversor série/paralelo.
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SOVA
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Tx
Var(x)
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WEF
Wi
WLAN

WMAN

Do Inglés, Serial Concatenated Block Code. Cédigo de bloco formado pela
concatenagdo serial de cédigos de bloco componentes.

Cddigos de espalhamento ou seqiiéncias pseudo-aleatdrias utilizadas no sistema
MC-DS-CDMA-FSC na multiplexacdo CDM, onde x é o indice de cada c6digo.

Do Inglés, Soft-Input, Hard-Output. Entrada suave e saida abrupta.
Do Inglés, Soft-Input, Soft-Output. Entrada suave e saida suave.

Do Inglés, Soft-Input Soft-Output Viterbi Algorithm. Algoritmo SISO baseado
em uma modificacdo do algoritmo de Viterbi.

Varidvel temporal continua.
Duragdo de um simbolo da modulagéo.
Duragdo de um bit de informagao.

Duragdo de um chip da seqii€ncia pseudo-aleatdria usada no sistema MC-DS-
CDMA modificado.

Duracdo de um chip da seqiiéncia pseudo-aleatdria usada no sistema CDMA
com portadora tnica.

Do Inglés, Time Division Multiple Access. Miltiplo acesso por divisdo no
tempo.

Transmissor.

Varincia de x.

Do Inglés, Very high-rate Digital Subscriber Line. Tecnologia utilizada em
modems de alta velocidade, com aplicag@o principal nas linhas de transmissdo
metélicas correspondentes ao link de acesso do assinante.

Largura de faixa total do sinal transmitido pelo sistema MC-DS-CDMA
modificado (nulo esquerdo ao nulo direito dos 16bulos principais dos espectros
das portadoras moduladas mais externas) ou pelo sistema CDMA com
portadora tnica (nulo-a-nulo do l6bulo principal do espectro resultante).

Do Inglés, Weight Enumerating Function. Funcao de distribuicdo de pesos.
Peso de Hamming da palavra-cédigo de indice i.

Do Inglés, Wireless Local Area Network. Rede local sem fio.

Do Inglés, Wireless Metropolitan Area Network. Rede metropolitana sem fio.

Valor limite superior do somatorio utilizado para célculos de capacidade.
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Variavel de decisao.

Fator de ponderacdo da informagdo extrinseca no processo iterativo da
decodificag@o turbo.

Variavel com distribui¢do Rayleigh associada a magnitude de um processo
gaussiano complexo de média nula. Também utilizada para discriminar o fator

de ponderacio para calculo da decisdo suave do algoritmo de Pyndiah.

Dimensionalidade do espaco de sinais.

Funcdo Delta de Dirac.

Relag¢do sinal-ruido média no canal, ou instantinea, dependendo do contexto.
Valor da relagdo sinal-ruido y no instante de tempo discreto i.

Relagdo sinal-ruido média local (local mean).

Funcdo Gamma completa. Para valores inteiros e positivos do argumento,
I(x)=(x—1)!

Capacidade de canal em termos de eficiéncia espectral, medida em bits por
segundo por Hertz. Simbolo também utilizado para representar a componente
de ruido presente na varidvel de decisdo para o sistema MC-DS-CDMA
modificado.

Funcdo correspondente a componente de ruido presente no sinal recebido pelo
sistema MC-DS-CDMA modificado.

Numero de filtros casados por portadora modulada recebida no sistema MC-
DS-CDMA modificado.

Pardmetro de correlagdo cruzada.

Indice de cada uma das S réplicas dos bits de saida do sistema MC-DS-CDMA
modificado. Indice de cada uma das saidas do codificador de canal embutido na
estrutura do sistema MC-DS-CDMA modificado. Indice de cada uma das S
entradas do combinador do receptor no sistema MC-DS-CDMA modificado.
Indice de cada uma das S entradas do decodificador substituto do combinador
do sistema MC-DS-CDMA modificado.

Constante de Archimedes com valor aproximado igual a 3,141592654,
correspondente a divisdo do comprimento de uma circunferéncia pelo seu raio.

Coeficiente de correlacdo entre as envoltdrias das S portadoras em cada um dos
M ramos do sistema MC-DS-CDMA modificado.

Discriminagdo dada a um bloco de entrelagamento temporal de indice v, onde v
=1, 2, ...5, no sistema MC-DS-CDMA.
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Discriminagdo dada a um bloco de desentrelacamento temporal de indice v,
onde v=1, 2, ... S, no sistema MC-DS-CDMA.

Intervalo de tempo entre as réplicas dos bits de entrada dos blocos de
entrelacamento temporal do sistema MC-DS-CDMA modificado; apds
passarem por estes blocos.

Energia por dimensdo ou por uso do canal, neste sentido podendo ser
interpretada como poténcia do sinal de entrada do canal.

Taxa de erro de bloco.
Média estatistica em x.

Constante definida conforme (2.58).

Variancia do ruido AWGN. Igual a poténcia normalizada (1 ohm) do ruido
AWGN. Nos cidlculos de capacidade para o sistema MC-DS-CDMA
modificado este valor corresponde a soma da variancia do ruido AWGN com a
variancia das interferéncias.

Constante definida de acordo com (2.59).

Fase, em radianos, da portadora de indices v e p, gerada no receptor do sistema
MC-DS-CDMA modificado e do sinal recebido transportado por cada
portadora de indices ve p.

Intervalo de guarda correspondente a extensdo ciclica na implementacdo de
sistemas OFDM.

Largura de faixa, em Hertz, para cada sub-canal de um conjunto de sub-canais
em paralelo.

Taxa de queda da intensidade dos percursos de propagacdo com o tempo no
perfil exponencial de distribuicdo de intensidade de poténcia.

Simbolo de somatdrio.

Valor médio quadratico da magnitude de um processo gaussiano complexo de
variancia op.

Bidimensional.

Tridimensional.
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Capitulo 1

Introducao

NESTE capitulo registram-se alguns comentdrios sobre as configuracdes mais comuns de
sistemas com multiplas portadoras, com destaque e maior profundidade na abordagem do
sistema MC-DS-CDMA (do Inglés, Multi-Carrier Direct-Sequence Code Division Multiple Access)
objeto dos estudos apresentados neste trabalho. Aspetos relacionados a implementacdo destes
sistemas sdo também discutidos resumidamente e em seguida revelam-se os motivos para a escolha
do estudo sobre esquemas de codificacdo de canal para o sistema MC-DS-CDMA. Sao também

listadas as principais contribui¢cdes do trabalho e, por fim, apresenta-se a estrutura da tese.

1.1. Sistemas com multiplas portadoras

Existem vdrias configuracdes possiveis para os denominados sistemas com miiltiplas portadoras (ou
simplesmente sistemas multiportadora), dentre as quais podendo ser destacadas aquelas
consideradas em [Bin90], [Cio91], [Yee93], [Sou96], [Har96], [Har97], [Kai98] e [Mat99]. A
despeito das particularidades, similaridades e diferencas entre as configuragdes supracitadas, de
maneira genérica os sistemas com miiltiplas portadoras subdividem a largura de faixa disponivel do
canal em sub-faixas de forma que o feixe de dados original seja transmitido através de canais (sub-
faixas) em paralelo. O propésito principal de tal implementacdo consiste em transformar, do ponto

de vista do sinal transmitido, um canal de comunicacio potencialmente seletivo em freqii€ncia, em



varios canais aproximadamente planos. Além de possibilitar reducdo na complexidade do receptor,
esta implementacdo busca melhores desempenhos que a transmissdo com portadora tinica, ou seja,
pretende-se elevar a taxa de transmissao ou reduzir a probabilidade de erro de bit na detecgao.

Uma das formas mais conhecidas de modula¢do multiportadora — € que por esta razao ja
merece ser antecipadamente destacada — € a técnica OFDM (do Inglés, Orthogonal Frequency
Division Multiplexing) [Zou95], [Sar95]. A juncdo da modulacdo multiportadora com a técnica de
multiplo acesso CDMA, também conhecida como OFDM-CDMA [Kai98, p. 6] trouxe a
possibilidade de implementacdo dos chamados esquemas CDMA com multiplas portadoras, dentre
os quais alguns serdo brevemente abordados neste capitulo. Deve-se ressaltar que objetiva-se com
essa abordagem apenas mostrar algumas das possiveis configuracdes dos sistemas CDMA com
multiplas portadoras propostos na literatura, sem, contudo, analisar e avaliar, comparativamente, o
desempenho e as caracteristicas especificas de cada uma delas, dadas as mais diversas aplicacdes e
situagdes consideradas pelos precursores destas propostas. Aten¢do maior serd dada ao sistema MC-
DS-CDMA objeto de estudo do presente trabalho e inicialmente proposto em [Sou96]. Algumas
comparagdes e outros detalhes sobre as implementa¢des aqui mencionadas podem ser encontradas

em [Pra96], [Har97] e nas referéncias citadas ao longo de cada subsecdo a seguir.

1.1.1. Sistema MCM

Uma possivel implementacdo de um sistema com miltiplas portadoras foi denominada Modulagdo
Multiportadora, MCM (do Inglés, Multi-Carrier Modulation), explorada por Bingham em [Bin90].
A técnica abordada em [Bin90] € semelhante aquela utilizada nos modems de alta velocidade HDSL
(do Inglés, High-rate Digital Subscriber Line). Nessa técnica, a seqiiéncia de bits de entrada do
transmissor é convertida para a forma paralela e as saidas sdo agregadas em vdarios grupos de
tamanho varidvel. Cada grupo de bits modula uma portadora através de uma técnica de modulagdo
com ndmero de niveis diferentes e os sinais resultantes sdo somados e entdo enviados ao meio de
comunicacdo. Modulagdes com maior nimero de niveis (maior eficiéncia espectral e menor
eficiéncia de poténcia) sdo utilizadas em sub-faixas nas quais o canal propicia niveis mais elevados

de relagdo sinal-ruido ou menor distorcdo do sinal. Modulagdes com menor numero de niveis

(menor eficiéncia espectral e maior eficiéncia de poténcia) sdo utilizadas em sub-faixas nas quais o



canal propicia niveis mais baixos de relacio sinal-ruido ou maior distor¢do. Através de um adequado
controle da poténcia de transmissdo nas sub-bandas, baseado no principio do enchimento de dgua
(do Inglés, water-filling principle ou water-pouring principle) [Pro95, p. 687], [Ben99, p. 356],
garante-se a maximizagdo da capacidade de transmissdo através do canal. Como resultado tem-se
uma taxa de transmissao superior aquela que seria conseguida com um sistema de portadora tnica,
para um mesmo canal considerado. A Fig. 1.1 ilustra o diagrama do transmissor para o sistema em

questao.
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Fig. 1.1. Transmissor do sistema MCM.

1.1.2. Sistema MC-CDMA

O sistema proposto por Yee, Linnartz e Fettweis, denominado MC-CDMA, combina espalhamento
no dominio da freqii€ncia e modulagdo multiportadora [Yee93]. Como pode ser visualizado na Fig.
1.2, sdo geradas vdrias réplicas de cada bit da seqiiéncia original de dados, convertida para o
alfabeto {1}, e cada réplica € multiplicada por um chip diferente da seqii€ncia pseudo-aleatéria de
comprimento M. Os sinais resultantes dessa multiplicacgdo modulam diferentes portadoras
ortogonais. O sistema MC-CDMA também é conhecido como MC-SSMA (Multi-Carrier Spread
Sectrum Multiple Access system) [Kai98, p. 6].
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Fig. 1.2. Transmissor do sistema MC-CDMA.

1.1.3. Sistema MC-DS-CDMA

Outra possivel implementacdo é denominada de Sistema DS-CDMA Multiportadora ou Sistema

CDMA Seqiiéncia Direta Multiportadora [Har96]. A Fig. 1.3 ilustra a implementacdo do transmissor

para este sistema.
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Fig. 1.3. Transmissor do sistema MC-DS-CDMA.

Nessa implementacgdo, a seqiiéncia original de bits passa por uma conversdao para a forma paralela

em M ramos e os bits em cada ramo, depois de convertidos para o alfabeto {*1}, multiplicam uma

mesma seqii€éncia pseudo-aleatéria (espalhamento espectral por seqii€ncia direta). O resultado da



multiplicacio em cada ramo modula uma portadora dentre as M portadoras ortogonais. A
implementacdo em questdo corresponde a forma mais simples de juncdo das técnicas OFDM e

CDMA.

1.1.4. Sistema MT-CDMA

Uma quarta implementacdo ¢ denominada de CDMA Multitom, MT-CDMA (do inglés, Multi Tone
Code Division Multiple Access) [Van95], [Har96]. Nela, a seqiiéncia de bits de entrada passa por
uma conversdo para a forma paralela e os bits de cada ramo, depois de convertidos para o alfabeto
{£1}, sdo multiplicados por uma mesma seqiiéncia pseudo-aleatéria de taxa muitas vezes superior
aquela utilizada nos sistemas apresentados nas subse¢des anteriores. O resultado dessa multiplicacio
modula portadoras diferentes em cada ramo, porém com espacamento em freqiiéncia menor que nos
casos anteriores, mas ainda assim suficiente a ortogonalidade entre as portadoras antes do processo
de espalhamento. A condi¢cdo de ortogonalidade entre as portadoras moduladas no espectro

resultante ndo é garantida. Uma ilustracdo do transmissor MT-CDMA pode ser vista na Fig. 1.4.
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Fig. 1.4. Transmissor do sistema MT-CDMA.



1.1.5. Sistema MC-DS-CDMA-FSC

Exceto para o MT-CDMA, para os sistemas abordados nas subse¢des anteriores ndo € possivel
explorar com eficicia a diversidade em freqii€ncia ou em percursos, posto que a largura de faixa das
sub-portadoras moduladas tipicamente é menor que a largura de faixa de coeréncia [Pro95] do
canal. Em [Mat99] é proposta uma configuragdo alternativa para o sistema MC-DS-CDMA, na qual
é explorada a diversidade, sem qualquer aumento relativo na banda ocupada pelo sinal modulado e
sem adicdo de redundancia no dominio da freqiiéncia ou do tempo. O sistema proposto em [Mat99],
14 denominado de MC-DS-CDMA using Frequency Spread Coding, nesta tese tem sua nomenclatura
discriminada pela sigla MC-DS-CDMA-FSC.

A Fig. 1.5 ilustra a estrutura do sistema MC-DS-CDMA-FSC. Como pode ser percebido
através desta figura, a diferenca bésica entre o sistema em questdo e o sistema MC-DS-CDMA
convencional se situa na presenca de um conversor S/P a mais e de um multiplexador por divisdo em
codigo (CDM, Code Division Multiplexing). Antes de ser injetada na entrada do sistema MC-DS-
CDMA, a seqiiéncia de dados é convertida para a forma paralela e os sinais de saida do primeiro
conversor S/P sdo codificados por seqiiéncias-cédigo de espalhamento ortogonais, denominadas
sub-cédigos, tipicamente seqii€ncias do tipo Walsh-Hadamard. Os sinais codificados em cada ramo
do primeiro S/P sdo entdo somados e aplicados a entrada do sistema MC-DS-CDMA. Esta
implementacdo garante, ao contrdrio do sistema MC-DS-CDMA convencional, que todas as
portadoras moduladas contenham informacdes de todos os bits de dados transmitidos. Em um canal
dispersivo no tempo, isto permite que, na recepcdo, seja explorada a diversidade em freqiiéncia, pois
em cada portadora havera réplicas de cada bit de dados afetadas de forma independente pelo canal,
condicdo necessdria e suficiente para que a diversidade possa trazer ganhos de desempenho.
Obviamente, para que tais réplicas sejam afetadas de forma independente, a largura de faixa de cada
portadora modulada deve ser menor que a banda de coeréncia do canal e o espacamento entre as
portadoras deve, preferencialmente, ser maior que esta banda de coeréncia. Esta ultima condi¢do
somente seria atendida se as portadoras moduladas tivessem seus espectros ndo contiguos, o que
caracterizaria um considerdvel desperdicio. Mas uma descorrelagdo razoavel pode ser obtida se ao

menos a sobreposicido espectral verificada no sistema MC-DS-CDMA convencional for eliminada.
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Fig. 1.5. Transmissor do sistema MC-DS-CDMA-FSC

1.1.6. Sistema MC-DS-CDMA Modificado

Em [Sou96] E. Sourour e M. Nakagawa propdem um sistema DS-CDMA com multiplas portadoras
que corresponde a uma combinacdo dos esquemas mostrados na Fig. 1.2 e na Fig. 1.3. Essa
observagao também foi notada por Stefan Kaiser em [Kai98, p. 6-7], onde os conceitos I (copy type)
e II (S/P type) 14 mencionados correspondem aos esquemas da Fig. 1.2 e Fig. 1.3, respectivamente.
E importante observar, entretanto, que o conceito copy type, ancorado no conceito de diversidade em
freqiiéncia, pode ser implementado com espalhamento no dominio da freqii€éncia, como ilustrado na
Fig. 1.2, ou com espalhamento por seqiiéncia direta no dominio do tempo, como aquele utilizado no
sistema ilustrado pela Fig. 1.3 e no sistema MC-DS-CDMA modificado considerado nesta subseg@o.

O sistema MC-DS-CDMA de [Sou96] € o sistema alvo dos estudos apresentados nesta tese, e
nesta subsecdo serdo abordados seus aspectos principais. O Capitulo 2 apresenta informagdes,
tratamentos matematicos e interpretacdes mais aprofundadas e completas sobre o assunto.

A Fig. 1.6 ilustra a estrutura do transmissor do sistema MC-DS-CDMA modificado. Nesse
transmissor, a seqiiéncia de dados de informac¢do passa por um conversor Série/Paralelo (S/P) com
M saidas — correspondente a vertente S/P type do sistema. Se a duracdo dos bits de entrada do S/P
vale Ty, a duracdo dos bits de saida vale 7 = MT,. Em cada saida do conversor S/P sdo geradas S
réplicas de cada bit — correspondente a vertente copy type do sistema. Essas réplicas sofrem um

entrelagcamento temporal (interleaving) que as mantém { segundos distantes e os bits de saida destes



blocos de entrelagamento sofrem espalhamento espectral por seqiiéncia direta. As saidas dos MS

blocos de espalhamento modulam diferentes portadoras ortogonais.
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Fig. 1.6. Transmissor do sistema MC-DS-CDMA modificado.

As seqiiéncias-codigo para um determinado usudrio podem ser iguais em todos os MS ramos, caso
considerado em [Sou96], ou podem corresponder a partes ou subseqiiéncias de uma seqiiéncia PN
longa. Nesse segundo caso tem-se a possibilidade de se acomodar mais usudrios no sistema, em
comparagdo ao uso de seqiiéncias idénticas nos MS ramos [San96]. Se M =1, S > 1 e se o
comprimento das subseqiiéncias utilizadas em cada um dos MS = S ramos € unitdrio, o sistema em
questdo reduz-se ao sistema MC-CDMA apresentado na subsecdo 1.1.2.

A separacgdo entre as portadoras que transportam as réplicas dos bits € feita a maior possivel,
de forma a se ter a possibilidade de implementacdo de diversidade em freqiiéncia. Na Fig. 1.7, onde
¢ ilustrado o espectro do sinal de saida do sistema, as portadoras moduladas achuradas com o
mesmo padrio correspondem aos sinais modulados por réplicas de um mesmo bit. Tanto mais eficaz
serd a diversidade em freqii€ncia quanto menos correlacionadas forem as alteragcdes causadas pelo
canal em cada portadora modulada que transporta cada réplica dos bits de dados ou, de forma
andloga, quanto maior a separagdo entre tais freqiiéncias em relacdo a largura de faixa de coeréncia
do canal. Assim também, tanto mais eficaz serd a diversidade temporal quanto menos

correlacionadas forem as alteragdes causadas pelo canal em cada réplica de um mesmo bit, ou seja,



quanto maior o intervalo de tempo que separa os bits idénticos nas saidas de cada grupo de S

intercaladores temporais em relacio ao tempo de coeréncia [Rap96] do canal.
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Fig. 1.7. Espectro do sinal transmitido pelo sistema MC-DS-CDMA modificado paraM =4 ,S =3
e 50% de sobreposicado entre portadoras moduladas adjacentes.

Ainda com relagdo a Fig. 1.7, torna-se importante lembrar que apenas o lobo principal tedrico do
espectro de cada sub-portadora foi desenhado, para facilitar a inteligibilidade da figura. O formato
real do espectro de um sinal transmitido em um sistema MC-DS-CDMA com, por exemplo, 8
portadoras, bem como o formato do espectro de apenas uma das portadoras moduladas se

assemelham aqueles apresentados na Fig. 1.8.
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Fig. 1.8. Densidade espectral de poténcia (dBm/Hz) do sinal transmitido e de apenas uma
portadora modulada em um sistema MC-DS-CDMA com 8 portadoras.

O receptor para um usudrio do sistema € mostrado na Fig. 1.9. Nele, o sinal recebido é multiplicado
pela seqiiéncia pseudo-aleatéria adequada e o sinal ‘“desespalhado” resultante é detectado,
utilizando-se um filtro casado (ou correlator) ou um receptor RAKE (banco de filtros casados ou de
correlatores) para cada portadora. Cada um dos conjuntos de S réplicas dos M bits distintos
transmitidos em um determinado instante, apds detec¢do, sofre o processo inverso de
entrelacamento temporal em cada grupo p, p = 1, 2, ... M. Em cada um destes grupos, S réplicas

detectadas e desentrelacadas sao combinadas segundo a regra de Combinac¢ido com Ganhos Iguais,



EGC (do Inglés, Equal Gain Combining), e a decisio pelo bit transmitido é tomada em seguida. As
M estimativas dos bits transmitidos de dura¢do T = MT} s@o finalmente convertidas para a forma
serial, levando a seqiiéncia de dados estimada com taxa igual a taxa de entrada do transmissor de

1/T}, bits por segundo.
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Fig. 1.9. Receptor do sistema MC-DS-CDMA modificado.

As principais caracteristicas do esquema proposto em [Sou96] sdo:

a possibilidade de implementacdo simultinea de diversidade temporal e em freqiiéncia;

o possibilidade de reducdo na complexidade do sistema através da substituicdo dos receptores
RAKE por um tnico filtro casado por portadora;

a possibilidade de superar o desempenho dos sistemas CDMA com portadora tnica que utilizam
receptores RAKE;

o possibilidade de aumento da eficiéncia espectral (aumento do ganho de processamento) em

relacdo a sistemas CDMA com portadora tnica.

De forma resumida, pode-se atribuir ao sistema proposto por E. Sourour e M. Nakagawa
[Sou96] uma combinagd@o das caracteristicas apresentadas pelo sistema MC-CDMA (copy type) com
aquelas apresentadas pelo sistema MC-DS-CDMA convencional (S/P type), proporcionando ampla

flexibilidade de configuracdo, permitindo-se obter uma solu¢do de compromisso entre a grande
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diversidade em freqiiéncia oferecida pelo primeiro e a elevada reducdo de interferéncia
intersimbolica oferecida pelo segundo. Os principais pardmetros que governam a configuragdo do
sistema MC-DS-CDMA modificado sdo os valores de M, S e {; uma abordagem mais detalhada

sobre a escolha adequada desses pardmetros € apresentada em [Gui98a, Capitulo 4].

1.2. Aspectos de implementagio de sistemas multiportadora

Na secdo anterior, as figuras que mostraram as mais diversas configuracdes para os sistemas
multiportadora podem ser, em certos casos, apenas ilustrativas. A real implementagdo destes
sistemas pode se valer, no transmissor € no receptor, de algoritmos de Transformada Répida de
Fourier (IFFT, Inverse Fast Fourier Transform e FFT, Fast Fourier Transform), que realizam as
operagdes de Transformada Discreta Inversa de Fourier (IDFT, Inverse Discrete Fourier Transform)
e Transformada Discreta Direta de Fourier (DFT, Discrete Fourier Transform). Pode-se verificar
que um sinal complexo OFDM, em banda base, eqiiivale a uma transformada discreta inversa de
Fourier da seqiiéncia discreta complexa formada pelos simbolos da modulacao que compdem cada
simbolo OFDM [Pin(02]. Utilizando-se desta propriedade pode-se reduzir a complexidade do
transmissor, eliminando-se a necessidade de um banco de osciladores locais e misturadores (mixers).
Pode-se também reduzir a complexidade do receptor, excluindo-se um eventual banco de
osciladores locais e filtros casados ou correlatores e mixers, posto que a recuperacdo do sinal pode
ser realizada a partir das operacdes inversas daquelas utilizadas no transmissor. Detalhes adicionais
sobre 0 uso de IDFT e DFT na implementacdo de sistemas com mutiportadora podem ser
encontrados em [Sal67], [Wei71], [Cio91], [Mat99], [Wan00] e [Pin02].

O uso de IDFT e DFT, entretanto, torna-se atrativo se o nimero de portadoras é elevado.
Para um pequeno nimero de portadoras os resultados apresentados pelos algoritmos de
transformada rapida de Fourier ndo proporcionam sinteses e anélises adequadas das e para as formas
de onda consideradas no sistema com multiplas portadoras, devido ao reduzido nimero de pontos
operados por estes algoritmos. Nesse caso torna-se mais vantajoso implementar transceptores
construidos de forma convencional, com osciladores locais, misturadores e filtros casados.

A Fig. 1.10 ilustra, a titulo de exemplo, uma possivel estrutura para implementacdo do

transmissor de um sistema MC-DS-CDMA para comunicacdo mével celular, na estacdo base,



utilizando os conceitos supramencionados. A Fig. 1.11 ilustra a estrutura do receptor para este

sistema, na estacdo mével [Mat99].
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Fig. 1.10. Transmissor para um sistema MC-DS-CDMA na estagdo base.
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Fig. 1.11. Receptor de um usudrio para um sistema MC-DS-CDMA na estacdo modvel.

Tomando como referéncia a Fig. 1.10, a seqiiéncia de dados bindrios de um usudrio (nesse caso o
usudrio 1) é mapeada nos simbolos complexos da modulacgdo utilizada. A seqiiéncia de M simbolos,
sendo M o nimero de portadoras do sistema, passa por uma conversdo S/P, o que corresponde ao
seu armazenamento em um buffer de comprimento M. A seqiiéncia de saida do S/P passa por blocos

de espalhamento complexo que geram os simbolos DS-CDMA especificos do usudrio 1. A
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seqliéncia resultante sofre o processamento IDFT, que corresponde a geracdo das M portadoras
ortogonais (simbolos OFDM-CDMA), em banda base. Um intervalo de guarda, formado por uma
extensdo ciclica’ de cada simbolo OFDM-CDMA, é tipicamente adicionado para reduzir a
interferéncia intersimbdlica (ISI, Inter-Symbol Interference), ja sensivelmente reduzida pelo
aumento da duracio dos simbolos transmitidos por cada portadora modulada, e também para reduzir
a ICI (do Inglés, Inter Carrier Interference), que € a interferéncia entre os sinais transportados pelas
vdrias portadoras do sistema, observada no momento da deteccdo do sinal em cada uma delas. A
seqiiéncia de saida do bloco de adicdo de intervalo de guarda passa por um conversor
digital/analégico (D/A) e o sinal complexo resultante sofre conversdo para cima (up-conversion),
para a faixa de freqii€ncia de interesse, e € transmitido juntamente com os sinais dos outros usudrios,
no link direto de um sistema de comunicacdo mével celular, como considera este exemplo.

O processamento inverso daquele realizado no transmissor € realizado no receptor, conforme
pode ser verificado na Fig. 1.11. Nessa figura nfo esta representada a conversao para baixo (down
conversion) que deve existir se o receptor em questdo é um receptor de um sistema de comunicagao
sem fio. Dois novos blocos estido presentes no receptor: o bloco de compensacdo de desvios de fase,
através dos desvios de fase estimados pelo bloco de estimacdo de estado de canal, compensa as
variacdes de fase induzidas pelo canal de comunicac¢do. O bloco de estimacdo de estado de canal
também gera informagdes para eventuais blocos adicionais existentes no receptor como, por

exemplo, decodificadores de canal com decisdo suave.

1.3. Motivagao

A técnica de transmissdo com portadoras ortogonais nio € recente. A patente Americana nimero
3,488,445 de R. W. Chang [Cha66], o trabalho de B. R. Saltzberg [Sal67] e o cldssico de S. B.
Weinstein e P. M Ebert [Wei71] sdo prova desta afirmacdo. Mas, nos ultimos 10 anos,
aproximadamente, o tema tem merecido atencdo especial no escopo das pesquisas realizadas em
todo o mundo, com destaque para aquelas cujos resultados foram publicados em [Bin90], [Yee93],

[Har96] e [Sou96]. Os livros [Faz97] e [Faz00], editados por Khaled Fazel & Gehard Fettweis e

' A extensdo ciclica é uma espécie de intervalo de guarda que corresponde 2 adi¢do, no inicio de cada simbolo OFDM,
de uma certa quantidade de amostras da parte final deste simbolo.

13



Khaled Fazel & Stefan Kaiser, respectivamente, agrupam um grande volume de publicacdes,
correspondendo a uma das mais recentes e atualizadas coletaneas sobre o assunto.

O volume de pesquisas realizado nos ultimos anos sobre sistemas com multiplas portadoras,
se ndo prevé com exatiddo, ao menos indica que trata-se de um tema promissor em termos do
potencial de utilizacdo futura. Em [Ada0O] e [Rap02] sao tecidos alguns comentdrios sobre a
perspectiva de aplicacdo da técnica OFDM, combinada ou ndo com multiplo acesso CDMA, em
sistemas de comunicacdo movel de 4° Geragdo, redes locais e metropolitanas sem fio (WLAN,
Wireless Local Area Networks e WMAN, Wireless Metropolitan Area Networks) e outros sistemas
de comunicagdo sem fio de faixa larga. Algumas aplica¢des da técnica ja se fizeram presentes nos
modems da familia x-DSL (ADSL, HDSL e VDSL), e outras mais recentes sao a base de
tecnologias como os padroes WLAN IEEE 802.11a e IEEE 802.11g, HIPERLAN/2 (High
Performance LAN/2) e ETSI-BRAN (European Telecommunication Standards Institute —
Broadband Radio Acces Network), a WMAN IEEE 802.16, o sistema ISDB-T (do Inglés, Integrated
Services Digital Broadcasting) e os projetos DVB (do Inglés, Digital Video Broadcasting) de radio-
difusdo de TV digital [Rap02] e DAB (do Inglés, Digital Audio Broadcasting) de radio-difusdo de
dudio digital.

Como ja citado, uma das principais vantagens da técnica de transmissio com multiplas
portadoras, em comparacio a sistemas de portadora unica, se refere a possibilidade de transmissoes
em taxas de dados mais elevadas. Em canais como aqueles presentes em sistemas de comunicagdo
movel celular, a propagacdo por multiplos percursos [Rap96] faz com que a duracdo de um simbolo
na recep¢do seja maior que a duracdo do mesmo na transmissdo. Esse fendmeno causa a
interferéncia intersimbdlica e pode levar a necessidade de implementacdo de complexos
equalizadores nos receptores. Em algumas configuragdes de sistemas com multiplas portadoras,
como o feixe de dados € paralelizado, simbolos de transmissdo com maior duragdo podem ser
obtidos, reduzindo drasticamente o problema da interferéncia intersimbdlica, posto que a dispersao
temporal causada pelo canal nessa nova situagdo afeta proporcionalmente menos estes novos
simbolos de elevada duracdo. Aliada a possibilidade de elevadas taxas, aspectos de implementagdo
devem ser levados em conta de forma a justificar a atratividade dos sistemas com mudltiplas
portadoras. A secdo 1.2 apresentou sucintamente os principios desta implementacdo e as suas

principais vantagens em relagdo a implementagdes convencionais.
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Uma outra vantagem que pode ser citada se refere a possibilidade de sobreposi¢do de
sistemas com multiplas portadoras a sistemas de faixa estreita, posto que ndo é necessario que o
espectro do sistema com multiplas portadoras seja contiguo. A esta sobreposi¢do de sistemas em
faixas de freqiiéncia comuns dd-se o nome em inglés de overlay.

Algumas desvantagens dos sistemas com multiplas portadoras merecem ser, contudo,
comentadas [Tuf98, p. 7] e ainda representam consideraveis obstdculos a utilizagcao de tal técnica em
grande escala [Rap02]. O aumento da duracdo dos simbolos transmitidos pode trazer uma
componente de reducdo de desempenho do sistema quando o canal de comunicacdo apresenta
desvanecimentos rdpidos, mais freqiientes que a prépria taxa de simbolos. Este fato reduz o
desempenho a medida que dificulta o processo de sincronismo de portadora ou eleva a
complexidade do receptor, inviabilizando, por exemplo, a implementacdo de demodulacdo
diferencialmente coerente. Outra desvantagem se situa na dificuldade do projeto de amplificadores
de poténcia de alto rendimento, devido a elevada relacdo PAPR (Peak-to-Average Power Ratio), que
€ uma caracteristica intrinseca aos sistemas com multiplas portadoras. A elevada sensibilidade a
desvios de freqii€ncia e ruido de fase nos receptores também representa uma barreira a ser transposta
[Rap02].

Em canais com desvanecimento sabe-se que com o uso de técnicas de correcdo de erros do
tipo FEC (do Inglés, Forward Error Correction) € possivel se obter ganhos significativamente mais
elevados que aqueles obtidos em canais AWGN (do Inglés, Additive White Gaussian Noise)
[Wic95]. Em certas situagdes torna-se, inclusive, praticamente invidvel o estabelecimento da
comunicacdo se alguma técnica de codificacdo de canal ndo é empregada. O sistema MC-DS-
CDMA modificado, sugerido por E. Sourour e M. Nakagawa [Sou96], por ndo possuir nenhum
esquema de codificacdo de canal associado, pressupde a operagdo a valores bastante elevados de
relacdo sinal-ruido e, para algumas configuracdes de seus pardmetros, desempenhos satisfatorios
somente podem ser conseguidos com valores de relacdo sinal-ruido ainda mais elevados, na casa dos
25 dB ou 30 dB, para transmissdo de voz digital a 10~ de taxa de erro de bit. Por esta razdo tornou-
se evidente a oportunidade de avaliacdo do desempenho do sistema proposto em [Sou96] com o uso
de alguma técnica de codificacdo de canal que pudesse trazer a tona possibilidades de utilizagdo real
do sistema para transmissio de dados de banda larga e a baixas taxas de erro de bit.

Esquemas de codificacdo de canal para sistemas com miltiplas portadoras tém merecido

destaque recentemente. Ainda ndo é muito elevado o niimero de publicacdes a respeito, podendo ser



citadas [Row98], [Row99a], [Row99b], [Faz93], [Max96], [Sti97a], [Och97], [San96]. Algumas das
mais relevantes propostas insere cdédigos turbo convolucionais na estrutura de sistemas com
multiplas portadoras, como € o caso da proposta de D. Rowitch [Row98]. Até o momento de
preparacdo dessa tese, percebe-se que sdo praticamente inexistentes as publicacdes que consideram
0 uso, nesses sistemas, de cédigos de bloco concatenados, com decodificacdo turbo.

Em 1998, a idéia principal apresentada na dissertacdo de mestrado do autor [Gui98a], que
inclui um esquema de codificacdo de canal na estrutura proposta em [Sou96], foi publicada em
[Gui98b] e, desde entdo, vem dando sustentacdo e motivagdo para novas e complementares
investigacdes e a proposta de trabalho que resultou na elaboragdo dessa tese. O uso de um cdodigo de
bloco embutido ou nédo na estrutura basica do sistema proposto em [Sou96], utilizando no receptor
um esquema de decodificacdo turbo, tornou-se o alvo das pesquisas e culminou na elaboracio deste

trabalho e nas contribui¢cdes aqui registradas.

1.4. Contribuigdes e estrutura da tese

As principais contribui¢des dos estudos apresentados nesta tese sao listadas a seguir.

O nova interpretacdo da estrutura que governa a implementacdo de cédigos produto de dimensdo
qualquer, podendo ser aplicada ndo somente quando os c6digos componentes sdo sistematicos,
mas também quando tais c6digos ndo sdo sistematicos;

o estimacdo de capacidade do sistema MC-DS-CDMA originalmente proposto e do sistema
proposto em [Gui98b], incluindo nova metodologia de cédlculo de capacidade em canais com
desvanecimento, através de um método de Monte Carlo;

o novo esquema de codificacdo de canal baseado na concatenacdo serial de cddigos componentes
construidos segundo a regra de concatenacdo generalizada, conforme a estrutura geométrica
presente na constru¢do de cdédigos produto de qualquer dimensdo, tendo como principais
caracteristicas a facilidade de implementacdo e de decodificagdo, aliadas a ganhos de
desempenho significativos;

o estudo de limitantes de probabilidade de erro de bit para concatenagdo serial e paralela de

codigos de bloco lineares nao-sistemadticos e aplicacdo deste estudo para andlise do esquema de

16



codificagcdo proposto, inserindo novas simplificacdes nas operagdes que envolvem as funcdes de
distribuicio de pesos do codigo analisado, simplificacdes estas que podem reduzir
significativamente o volume e o tempo de cdlculos computacionais destes limitantes em relacio
a métodos convencionais;

O comparagdo entre duas propostas de inser¢do do esquema de codificagao/decodificacio de canal
apresentado no sistema MC-DS-CDMA original, permitindo que considerdveis ganhos de
desempenho sejam obtidos sem que a largura de faixa e a taxa de transmissdo de informacao
sejam alteradas em relacdo aquelas consideradas no sistema originalmente proposto em [Sou96];

a novas conclusdes e interpretacdes de alguns dos fendmenos relacionados ao processo de
decodificacdo turbo de cédigos de bloco concatenados em série e separados por entrelagadores
temporais;

a novo esquema de decodificacdo turbo combinando os algoritmos de Wagner e Pyndiah no
processo de decodificacdo iterativa, trazendo como vantagens principais: 1) a simplicidade de
implementacdo, se mostrando forte candidato a implementacdes praticas, e 2) os elevados
ganhos de codificacdo obtidos. A aplicacdo original do algoritmo de Pyndiah foi proposta para
decodificagcdo turbo de codigos produto bidimensionais e nesta tese seu uso € estendido a
c6digos produto de dimensao qualquer;

O publicacdes: o Apéndice B lista as publicacdes mais relevantes realizadas pelo autor, direta e
indiretamente relacionadas com o tema da tese, ji publicadas ou aceitas para publicacdo (no

prelo).

Os demais capitulos dessa tese encontram-se organizados da seguinte maneira: o Capitulo 2 aborda
inicialmente, a titulo de revisdo, alguns dos conceitos da Teoria da Informacdo suficientes a
aplicacdo de tais conceitos nas abordagens seguintes. ApOs esta revisdo sdo apresentados os
procedimentos de cdlculo da capacidade do canal Rayleigh plano e seletivo em freqii€ncia, sendo
estes procedimentos aplicados mais adiante ao calculo da capacidade para o sistema MC-DS-CDMA
considerado nesta tese. O Capitulo 3 aborda os conceitos relacionados & implementacdo de cédigos
produto e o processo de implementacdo do esquema de codificacdo proposto neste trabalho, este
baseado na concatenacdo serial de uma familia de c6digos de bloco segundo a estrutura presente na
formacao dos cédigos produto. Ainda no Capitulo 3 sdo apresentados os fundamentos associados ao

célculo de limitantes superiores de probabilidade de erro de bit para esquemas de codificacdo de



canal implementados a partir da concatenacdo serial ou paralela de cddigos de bloco lineares
sistemdticos e ndo-sistemdticos. Sdo entdo calculados e interpretados limitantes superiores de
probabilidade de erro de bit em canal AWGN e Rayleigh para o esquema de codificagio proposto. O
processo de decodificacdo turbo proposto € apresentado no Capitulo 4, antes sendo precedido por
uma breve revisdo sobre os algoritmos de decodificacdo utilizados para implementacio de esquemas
de decodificacdo turbo de cédigos de bloco. Sao entdo fornecidos resultados de simulacao,
comparando-os com os limitantes obtidos no Capitulo 3. No Capitulo 5, o esquema de codificacdo
proposto € aplicado ao sistema MC-DS-CDMA modificado. Resultados de simulag¢do do sistema
codificado em canal Rayleigh seletivo em freqii€éncia sdo fornecidos e comparados com aqueles
obtidos com o sistema ndo codificado e com os limites atingiveis determinados pelos célculos de
capacidade apresentados no Capitulo 2. O Capitulo 6 conclui a tese, apresentando um resumo sobre
as principais interpretacdes dos resultados obtidos nos capitulos anteriores e indicando temas em
aberto que poderdo motivar novas pesquisas relacionadas ao assunto do trabalho.

Percebe-se que as andlises aqui apresentadas concentram-se no (e/ou convergem para o)
modelo de desvanecimento com distribui¢do de Rayleigh. Optou-se por esse modelo pelo fato dele
representar a pior condi¢do em termos da propagacdo por miiltiplos percursos num canal de radio
movel. Ressalta-se ainda que as comparagdes de desempenho registradas neste trabalho e as
interpretacdes delas advindas restringem-se ao sistema alvo de estudo, nas condicdes e
configuragdes consideradas em cada caso analisado. Portanto, a generalizacio e/ou extrapolagdo dos

resultados apresentados ndo deve ser tomada, a-priori, como correta.
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Capitulo 2

Capacidade de canal para o sistema
MC-DS-CDMA

ESTE capitulo € dedicado ao estudo sobro os limites da taxa de transmissdo para o sistema
MC-DS-CDMA modificado, em canal com desvanecimento Rayleigh seletivo em freqiiéncia.
Inicialmente sdo fornecidos alguns dos resultados basicos da Teoria da Informagdo, em caréter de
revisdo. Posteriormente apresentam-se e descrevem-se os métodos de cdlculo da capacidade de canal
com desvanecimento, tendo como sustentacdo principal o conceito de capacidade ergddica ou média
[Lee90]. Finalmente, aplicam-se os conceitos abordados no cdlculo da capacidade de canal para o

sistema em estudo. Resultados s@o entdo apresentados e discutidos.

2.1. Fundamentacio tedrica

Desde os importantes resultados publicados por C. Shannon [Sha48] [Sha49], a entdo denominada
Teoria Matemética da Informagdo deu inicio a um enorme esforco de pesquisas em todo o mundo.
Nessas mais de cinco décadas posteriores as citadas publicagdes de Shannon, muitos outros
resultados foram alcancados, difundidos e utilizados, configurando importantes avangos da teoria. E
embora vdrios conceitos hoje sejam conhecidos e amplamente aceitos na comunidade académica e
industrial, acredita-se que ainda ha muito por ser descoberto nos mais variados campos relacionados

ao assunto. Ndo pretendendo abordar todos os conceitos e descobertas de grande relevancia sobre a



teoria da informacdo, mesmo que de forma resumida, esta secdo se propde a condensar em poucas
paginas alguns dos fundamentos sobre o assunto, fundamentos estes que servirdo a um objetivo
pontual: a constru¢do de um raciocinio orientado a determinacdo dos limites na transmissdo de
informacdo em canais com desvanecimento Rayleigh seletivo em freqiiéncia, para o sistema de
comunicacdo MC-DS-CDMA modificado descrito no Capitulo 1. Abordagens mais profundas
podem ser encontradas em referéncias classicas como [Gal68], [Sha48] e [Sha49]. Consideracdes
histéricas e bastante abrangentes podem ser obtidas em [Ver98], englobando os vdrios aspectos da
teoria da informacdo e com uma vasta lista de referéncias bibliograficas. Alguns aspectos da teoria

aplicada a canais com desvanecimento sdo considerados em [Big98].

2.1.1. Alguns resultados da Teoria da Informacao

A Quantidade de Informacdo obtida apdés a observacdo do evento X = x;, que ocorre com

probabilidade p(x;), € definida como

2.1)

I(x,)=log
p(x,)
A definicdo de quantidade de informacdo em (2.1) concorda com a observacdo intuitiva que permite
afirmar que a quantidade de informacdo contida em um evento ou observacdo € inversamente
proporcional a probabilidade de ocorréncia do evento ou observagdo. Se o logaritmo da expressao
(2.1) € natural, a unidade de medida da quantidade de informacdo € nats; se o logaritmo tiver base 2,
a unidade de medida da quantidade de informacao € bifts. O logaritmo na base 2 é usando daqui em
diante neste texto, a menos que esteja explicito o contrario
A quantidade média de informacdo, medida em bits, contida nos simbolos do alfabeto X de

uma fonte de simbolos é chamada de entropia da fonte e € definida por:

K—1 1
H(X)=E[I(x)]= )log, (2.2)
(X)=E[I(x)] ;p(xwg (p(xk)J
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onde x € o niimero de simbolos, ou tamanho do alfabeto X da fonte, p; é a probabilidade de
ocorréncia de cada simbolo e E( - ) é o operador esperanca matematica (média estatistica) [Pap91].
A quantidade de incerteza sobre a entrada de um canal, selecionada em um alfabeto X, apés a

saida Y = y, ter sido observada pode ser expressa pela Entropia Condicional, definida como:

J-1 1
HX|Y=y,)= | yolog,| ——— (2.3)
| Vi) Zp(x] | v ng{p(leyk)}

j=0

O valor médio de (2.3) é dado por

K=l J-1 1
H(X|Y)= Ly log,| ——— (2.4)

k=0 j=0
onde p(x;,y,)=p(x;[y)p(y)-

Sendo H(X) a medida de incerteza (ou quantidade de informagdo) sobre a entrada do canal
antes de ser observada a saida e H(X|Y) a incerteza sobre a entrada apds a observagdo da saida, a

incerteza sobre a entrada que é “removida” apds a observacdo da saida pode ser expressa por

I(X;Y)=H(X)-H(X|Y). A esta medida é dado o nome de Informagdo Miitua e sua unidade é

bits por uso do canal:

J-1 k-1 .
I(X:Y)=1Y;X)= Z p(x;,y,)log, p(yf—|x’<) (2.5)
Py p(y;)
Para o caso continuo, a informacgio mutua é definida como:
1x:0 =" [ pix, y)log{m}dxdy 2.6)
e p(x)

Portanto, a maxima quantidade de informag¢do que pode atravessar um canal esti associada a
maximizacdo da informagao mitua. De fato, a Capacidade de Canal para um canal discreto sem

memoria € definida como o méaximo da informacdo mitua em um uso do canal (intervalo de
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sinaliza¢do), onde a maximizagdo ocorre em todas as possibilidades de distribuicdo de probabilidade

de entrada em X [HayO1]:
C= I(X;Y .
[nax, (X3Y) (2.7

A capacidade, assim definida, ¢ medida em bits por uso do canal ou bits por transmissdo ou, ainda,
em bits por simbolo. Encontrar o miximo de /(X;Y) em todas as J varidveis de entrada &, para a
maioria dos canais discretos encontrados na pratica, uma tarefa bastante ardua em termos de anélise
matemadtica. Quando a capacidade do canal é calculada sem a procura pela distribui¢do de
probabilidade de entrada que maximiza a informacdo mitua, admitindo-se que esta distribuicdo de

probabilidade € uniforme, tem-se a chamada Capacidade Efetiva do canal.

2.1.2. Capacidade do canal AWGN discreto e continuo

Tem grande importdncia para a presente abordagem a capacidade para um canal continuo, onde a
maximizacdo da informagdo mutua em todas as possiveis distribuicdes de probabilidade continuas
de entrada p(x) se torna tarefa extremamente complexa e, as vezes, intratavel matematicamente. Nao
€ possivel dizer a-priori qual distribuicdo de probabilidades dos simbolos de entrada do canal ird
maximizar a informa¢do mitua [Pro95]. Em [Hus96] pode-se verificar um caso em que o resultado
de cdlculo de capacidade em canal AWGN para uma determinada sinalizagdo com distribuicdo
binomial do alfabeto de entrada do canal apresenta-se, para baixos valores de relacdo sinal-ruido,
mais proximos da capacidade para entrada continua (alfabeto de entrada ilimitado) com distribuicao
gaussiana do que com distribuicdo uniforme. Para o caso aqui considerado, onde o alfabeto de
entrada € finito e o canal é gaussiano e simétrico, simbolos equiprovdveis sempre maximizardo a
capacidade de escoamento de informacdo do canal [Pro95, p. 382], [Hal96, p. 9].

Dentre os resultados ja obtidos para alguns modelos de canal existentes tem-se a capacidade
para o canal discreto no tempo, sem memoria e com ruido aditivo gaussiano branco (AWGN) de
varidncia ¢, para o qual o sinal de entrada possui valor médio quadrético limitado, ou seja E(x%) <

€, sendo¢ a energia do sinal por dimensdo [Woz65, p. 298] na entrada do canal. A capacidade para

este canal vale [Gal68, p. 337], [Woz65, p. 321]
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C = %logz(l +§j bit/dimensio (2.83)
Sabe-se que, conforme o Teorema da Amostragem de Nyquist [HayOl], um processo continuo
estaciondrio X(f) limitado em B hertz pode ser completamente caracterizado por suas amostras
tomadas a intervalos ndo mais distantes que 1/(2B) segundos. Assim, em um intervalo de 7 segundos
ter-se-4 0 = 2BT amostras do citado processo, onde 0 é associado a dimensionalidade do espaco de
sinais [McI95]. Pode-se interpretar d como o nimero maximo de sinais ortogonais existentes em um
intervalo de T segundos que podem ser confinados' em uma largura de faixa aproximada de B hertz
[Lee94], [Woz65, p. 298]. Sendo o canal usado J vezes para a transmissdo de J sinais num intervalo
de T segundos, a capacidade por unidade de tempo para o canal continuo com poténcia de
transmissdo limitada € igual a capacidade definida por (2.8), multiplicada por /T [Mcl95], [HayOl,
p- 598], ou seja: a capacidade para um canal continuo no tempo, de largura de faixa B hertz,
perturbado por um ruido aditivo gaussiano e branco (AWGN) de densidade espectral de poténcia
bilateral Ny/2 watts por hertz e limitado também em B hertz, sendo a poténcia média de sinal na

entrada do canal limitada em P watts, € dada por [Gal68, p. 373]

sk

c

zc*é
T

= Blogz(l + NPBJ bit/s (2.9)

0
onde na transformacao de (2.8) para (2.9) ainda foram utilizadas as relacoes: o =Ny2e &= P/(2B)
[Woz65, p. 323], 0 que leva a é"/o2 = P/N,B.

Virias expressdes para o cdlculo de capacidade para outros canais se baseiam, de forma mais
ou menos evidente, nas expressoes (2.8) ou (2.9), naqueles casos onde o canal em estudo pode ser
considerado condicionalmente gaussiano, sendo este condicionamento feito em relacio a uma
varidvel associada ao modelo do canal.

Lembrando que a poténcia de sinal no intervalo T pode ser escrita em funcdo da energia

média por simbolo transmitido, P = Ey/T, e que para uma transmissdo a taxa C = C" T bits por uso

1 . . . oA . .

Deve-se interpretar este confinamento como referente a intervalos de tempo ou banda de freqiiéncia aproximadamente
limitados, posto que é impossivel confinar em um intervalo de tempo finito um sinal com banda finita e, de maneira
andloga, ¢ impossivel confinar em uma banda finita um sinal confinado em um intervalo de tempo finito.
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do canal tem-se Es = CE,, sendo E, a energia média por bit de informacdo, a relagcdo sinal-ruido

P/NyB poder ser escrita como

P _CE, _C"E, __E, (2.10)
N,B BIN, B N, N,

onde 71 é chamado de eficiéncia espectral, cuja unidade de medida € bit/s/Hz (bits por segundo por

hertz). Entdo, a expressdo (2.9) pode ser modificada para incorporar essa defini¢ao:

n_
n=log,| 1+ | vivsmy = Lo -2 =1 @11)
NO NO 77

Fazendo a largura de faixa tender a infinito ou, equivalentemente, fazendo a eficiéncia espectral 7
tender a zero na expressdo (2.11), tem-se 10log(Ew/No) = 10log[In(2)] = -1,6 dB. Esse € o valor
conhecido como Limite de Shannon e representa o valor minimo de Ep/Ny para que seja possivel a
transmissdo livre de erros no canal AWGN, sejam quais forem os esquemas de modulagio e
codificacdo de canal utilizados.

Sabe-se ainda que o limite determinado por (2.8) ou (2.9) somente pode ser atingido se o
alfabeto de entrada do canal for ilimitado (entrada continua) e sua distribuicdo for gaussiana
[Sha48]. Assim, (2.8) ou (2.9) ndo indicam como estes limites podem ser atingidos. O Teorema da

Codificacdo de Canal, apresentado logo adiante, esclarece algumas dividas a esse respeito.

2.1.3. O Teorema da Codificagao de Canal

Talvez o mais importante teorema da teoria matemdtica da comunicacdo seja o Teorema da

Codificacdo de Canal [Sha48], que pode ser descrito da seguinte forma [Bos00]:
Com o uso de um esquema apropriado de codificacdo de canal de taxa R, = k/n < C, existe

um cédigo de comprimento n, para n suficientemente grande, de tal sorte que a probabilidade

de erro de bloco apds a decodificacdo seja menor que & para qualquer ndmero real £> 0”.
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Como complemento e extensdao do Teorema da Codificagdo de Canal, R. G. Gallager prop6s um
limite superior exponencial para a probabilidade de erro de bloco (ou erro de palavra). Objetivando
extrair apenas os principais conceitos relacionados a este limite, ele € aqui apresentado sem provas,
tendo ainda como referéncia abordagens correspondentes em [Ben99] e [Ran01]. O expoente para

codigos aleatorios de Gallager (random coding exponent) vale [Gal68, p. 139]

P, <e"® (2.12)

onde n € o comprimento das palavras-cédigo e E(R) € uma funcdo convexa, decrescente e positiva
de R, sendo R diretamente proporcional a taxa do cdédigo, ou seja R ~ R, = k/n. E(R) é maior que
zero para todos os valores de R menores que a capacidade C. O limitante apresentado por Gallager
ainda indica que, desde que a probabilidade média de erro associada ao conjunto de cddigos
aleatérios satisfaca a (2.12), ao menos um cddigo desse conjunto deverd proporcionar uma
probabilidade média de erro que seja menor [Gal68, p. 139].

O limite (2.12) ndo somente reforca a observacdo de que a probabilidade de erro pode ser
exponencialmente decrescente em n, conforme dita implicitamente o Teorema da Codificacdo de
Canal, mas também traz a tona a nocdo da taxa de decréscimo desta probabilidade de erro em fungdo
do valor de n.

A partir de (2.12) podem-se tecer alguns comentirios conclusivos interessantes: para
melhorar a confiabilidade de um sistema de comunicacdo digital, em termos da reducdo na

probabilidade de erro de bloco, tém-se algumas alternativas fundamentais:

a reduzir o valor de R, reduzindo a taxa do cédigo R.. Isto significa aumentar a redundancia do
esquema de codificacdo de canal utilizado, dada uma determinada taxa da fonte. Para que isto
seja possivel ter-se-a que se dispor de um canal de maior banda;

a pode-se aumentar a relagdo sinal-ruido no canal de forma que a capacidade seja aumentada. Isto
representa um aumento no valor da fungdo E(R) [Ben99, p. 141];

0 manter a taxa do cédigo constante, aumentando o valor de n. Esta alternativa, que representa
uma importante interpretacdo da teoria de Shannon, permite que o desempenho do sistema de
comunicacdo seja melhorado, em termos de probabilidade de erro de bloco, apenas aumentando-
se o comprimento do c6digo, mantendo-se inalteradas a banda e a relacdo sinal-ruido do canal.

Porém, segundo adverte R. G. Gallager, o problema mais complexo ndo consiste em encontrar
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bons cddigos que tenham blocos longos, mas em encontrar técnicas de codificacdo e

decodificacdo préticas e eficientes para estes codigos [Gal68, p. 140].

De fato, a primeira e terceira alternativas serdo exploradas de maneira a justificar e sustentar a
utilizacao do esquema de codificagdo e decodificacdo de canal proposto nesta tese como forma de

melhoria de desempenho do sistema de comunicagdo MC-DS-CDMA modificado.

2.1.4. Capacidade do canal AWGN para sinalizagio BPSK

Em situacdes reais onde a entrada do canal corresponde a saida de um modulador Q-ério, sendo Q
correspondente ao tamanho do alfabeto de saida desse modulador (tamanho do alfabeto de entrada
do canal), tem-se diferentes formas de célculo de capacidade, dependendo do tamanho do alfabeto,
Q. Em [Mcl194] € apresentada uma vasta sistemadtica de cdlculos de capacidade e efici€ncia espectral
envolvendo sinais N-dimensionais Q-arios.

O caso de interesse nesta tese se refere a modulacio BPSK. Para esta modulagdo admite-se

que os possiveis sinais enviados através do canal num intervalo de tempo 7 qualquer t€m a forma:

5=+ JE @), 0<t<T
5,(1)=—JE,®(), 0<1<T

(2.13)

onde E é a energia média por simbolo da modulacdo, T é a duracdo de um simbolo da modulagdo
(no caso igual a duracdo de um bit) e a fung¢do base Unica (sinaliza¢do unidimensional), de energia

unitaria, vale

D(r) = %COS(ZJ;]‘L,[) ,0<t<T (2.14)

A capacidade do canal com sinalizacdo discreta BPSK, saida continua e decisdo suave, em bits por

uso do canal, vale [Pro95], [Bar96]
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Carsi = %ip(y |+yE, Jlog, —p(y;f)dy + %_zp(y |-VE, Jlog, —p(yllj(_y‘éf“)dy 2.15)

onde p(y| i\/E ) s@o fungdes de verossimilhanga condicionadas a transmissao dos sinais s1(¢) ou s5(7)
e p(y) = 0,5p(y|+\/fs ) + 0,5p0y| —\/E ) é a fungdo densidade de probabilidade total do sinal
recebido. Para o caso da simetria do canal e sinalizacdo equiprovdvel, a drea da funcéo p(y|+\/ET )é

igual a drea da fungédo p(y| —\/E ). Nesse caso a expressdo (2.15) pode ser reduzida a

Chpsk = IQP()’ | +\/E_S)10g2 p(yl(;;éa)dy (2.16)

Para um canal AWGN e sinais equiprovaveis, as fun¢des de verossimilhanca e a funcido densidade

de probabilidade de (2.16) podem ser facilmente obtidas respectivamente através de

p(y1+JE, )= ———exp ~b-yE) 2.17)

V270> 20°

20 20

p(y)zép(ylﬂ/E_s)%P(yl—\/E):\/871[02 exp _(y_‘/zz) +exp_(y+—\/2_E‘) (2.18)

onde E, como j4 definido, é a energia média por simbolo da modulacio e o ¢ a poténcia média de
ruido na saida do filtro casado ou correlator, para demodulacdo coerente, no instante de decisdo, e
vale Ny/2 watts. Os valores i\/Ei correspondem aos valores da magnitude da componente de sinal
na saida do filtro casado ou correlator no instante de decisdo, para cada um dos simbolos
considerados.

O valor da poténcia média de ruido, o, pode ser corretamente determinado em fung¢do da

relacdo sinal-ruido RSR. Isto parece ser trivial, mas pode ser particularmente util ao cdlculo da
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eficiéncia espectral definida segundo (2.10), como pode ser verificado logo adiante, principalmente
naqueles casos onde se torna extremamente complexo isolar o valor de Ey/Ny em funcio de 77, como
foi possivel na expressao (2.11). A modulacdo BPSK, apesar de ser uma modulacdo unidimensional,
ocupard, idealmente, uma largura de faixa minima de Nyquist correspondente ao inverso da duragdo
dos simbolos, ou seja, B = 1/T. A energia média por simbolo da modulacdo vale E; = PT, onde P é a
poténcia média do sinal. Assim, P = E{B. A poténcia média de ruido na saida do canal vale NyB.
Portanto, a relacdo sinal-ruido vale RSR = EB/NyB = Ey/Ny; e a poténcia média de ruido na saida do
correlator valerd entdo Ny/2 = & = EJ/(2RSR).

A eficiéncia espectral pode ser obtida a partir de 7= C" /B = C/BT. Mas sabendo que, para a
sinalizacdo BPSK, BT = 1, a eficiéncia espectral pode ser diretamente obtida através da expressao
(2.15) ou (2.16). Resta expressar a eficiéncia espectral em fungdo de Eu/Ny, bastando para isto a
conversio de RSR para Ey/N. Se for substituido o valor de o® encontrado no pardgrafo anterior nas
expressoes (2.17) e (2.18), pode-se encontrar a capacidade para a sinalizacdo BPSK em func¢éo da
RSR. Usando (2.10) pode-se entdo obter a efici€ncia espectral em funcdo de E/Ny, ou seja, basta

fazer Ew/No = RSR/7 ou, em escala logaritmica,

lOlog(%j =10log(RSR)—10log7n (2.19)

0

onde 77 € a efici€ncia espectral, em watts por hertz.

A Fig. 2.1 mostra a capacidade, em bits por uso do canal, para sinalizacdio BPSK e para
entrada gaussiana, em fun¢do da relagdo sinal-ruido. A Fig. 2.2 mostra a eficiéncia espectral, em bits
por segundo por hertz, em fungdo de Ey/Ny. A Fig. 2.2 se mostra bastante ttil, pois permite que seja
obtido o minimo valor de E/Ny admissivel para operacdo livre de erros com a modulagdo BPSK em
canal AWGN, em funcdo da taxa do cédigo utilizado. Esta taxa € lida diretamente no eixo de
eficiéncia espectral e o correspondente valor minimo de Ep/Ny € lido no eixo horizontal. Perceba que
se a taxa de informacao tende a zero, o minimo valor de Ey/Nj tende ao limite de Shannon de —1,6

dB, tanto para entrada continua ilimitada quanto para sinalizacao BPSK.
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Capacidade, bits/simbolo

Eficiéncia de largura de faixa, bit/s/Hz
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Fig. 2.1. Capacidade de canal AWGN para entrada
gaussiana e para sinalizacdo BPSK.

-2 0 2 4 6 8 10
Eb/No, dB

===* Entrada continua e saida continua, canal sem memdria

Entrada discreta BPSK e saida continua, canal sem memdria

Fig. 2.2. Eficiéncia espectral do canal AWGN para entrada
gaussiana e para sinalizacdo BPSK.
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Uma forma alternativa para se determinar o valor minimo de Ey/Ny, em funcdo da taxa de
codificacdo e para uma dada taxa de erros minima esperada em um canal AWGN, é apresentada em
[Ben99, p. 144] para o caso em que ndo h4 restricdo no alfabeto de entrada do canal (entrada
continua) e também em [Hay0Ol, p. 605] para o caso de sinalizacdo BPSK. Para exemplificar o
processo e dele extrair conclusdes importantes, seja uma fonte bindria sem memdoria com entropia
H(p)=—-plog p— (- p)log(1- p) [HayOl, p 572], onde p € a probabilidade a-priori de ocorréncia
do simbolo correspondente ao bit 1 e (1— p) é a probabilidade a-priori de ocorréncia do simbolo

correspondente ao bit 0. Suponha que se deseja transmitir os simbolos gerados por esta fonte através
de um canal AWGN, utilizando um cddigo de taxa R, = k/n e uma sinalizacdo qualquer para a qual a
capacidade do canal valha C. De [Ben99, p. 139] tem-se o limitante inferior para a probabilidade de

erro de bit

1;2H”@—f;] (2.20)
R

c

onde H™'(1-C/R.) é o valor de p tal que H(p) = 1—C/R, . Para que se possa obter uma relagdo

entre a probabilidade de erro minima determinada por (2.20) em funcdo da relacdo E,/Ny minima
para se atingir tal probabilidade de erro com uma dada taxa de codificacdo R, para sinalizagdo
BPSK por exemplo, é preciso escrever a capacidade C em funcdo de E,/Ny e R,. Para tanto basta
calcular o valor da varidncia de ruido ¢ em funcdo destas duas udltimas grandezas e substituir o
valor encontrado nas equagdes (2.17) e (2.18), levando esses valores em (2.16). Para transmissao a

uma taxa de bits igual a capacidade de canal, o valor de E/Ny pode ser escrito como

__PL, _E __E 2.21)

N,C°T. N,R  20°R,

Eb
NO
Sem perda de generalidade pode-se considerar que a energia por simbolo transmitido, E;, seja

unitdria e o valor da variancia do ruido aditivo gaussiano branco pode entdo ser escrito como

2 No

o’ = (2.22)
2E,R.
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Substituindo (2.22) em (2.17) e (2.18) calcula-se a capacidade C do canal AWGN para sinalizacio
BPSK através de (2.16) e o resultado € levado a (2.20). A solugdo numérica de (2.20) para esta
situacdo foi efetuada para alguns valores de taxa de codificacdo e os resultados sdo apresentados na
Fig. 2.3. Como pode ser observado nessa figura, se a taxa de codifica¢do de canal se aproxima de 1,
o valor de Eu/Ny necessdrio para uma transmissao livre de erros eleva-se monotonicamente em
direcdo ao infinito e, se a taxa de codificacdo tende para zero, o valor minimo de Ey/N, tende para o

limite de Shannon de —1,6 dB.

0.1 T

\ Rﬁi
\

R=l e

1/3
110 3 1/8 L]

\ 1/4

1/64

Probabilidade de erro de bit minima
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Fig. 2.3. Minimo E,/N, em fun¢do da taxa de codificacdo R, para
sinalizagdo antipodal BPSK em canal AWGN

Da Fig. 2.3 podem-se obter valores limites de Ey/Ny para sinalizacdo antipodal BPSK em canal
AWGN, em funcio de taxas de codificagdo consideradas como exemplo. Pode-se notar que os
valores de Ey/Ny minimo obtidos na Fig. 2.3 para valores de taxa de erro por volta de 107,
correspondem, exatamente, aos valores que podem ser obtidos através da Fig. 2.2. Algumas
observacdes importantes podem ser mencionadas em fungdo da interpretacdo dos resultados

apresentados na Fig. 2.3:
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o usualmente, em vdrias referéncias bibliograficas, utiliza-se o valor de 107 como valor de taxa de
erro de bit de referéncia para a medida da distincia em dB do desempenho obtido por um
determinado esquema de codificag¢@o de canal e o limite minimo de Ey/Ny. Observando a Fig. 2.3
pode-se justificar a escolha do valor 107, posto que para valores ainda mais baixos cada curva de
probabilidade de erro de bit versus Ew/Ny se mantém praticamente no valor limite;

0 em muitas referéncias, quando da comparagdo entre o desempenho obtido por um determinado
esquema de codificacdo de canal e o limite minimo de Ep/Ny, é comum tragcar-se uma reta na
curva de probabilidade de erro de bit versus Ey/Ny passando pelo valor de Ey/Ny minimo. Esta
alternativa € vdlida apenas para valores muito baixos de probabilidade de erro de bit de
referéncia ou transmissdes livres de erro, pois para valores mais elevados dessa probabilidade os
limites minimos de Ey/Ny sdo menores. Por exemplo, se uma probabilidade de erro de bit de 102
¢ aceitdvel em um sistema de comunicacdo com taxa de codificacdo de canal igual a 0,5, o valor
minimo de Ey/Ny seria de 0,1 dB, em vez de 0,19 dB @ 10'5;

a por fim, pode-se observar que o limite minimo de E,/Ny para transmissao livre de erros em canal
AWGN para sinalizag¢@o antipodal BPSK e taxa de codificagéo igual a 0,5 € de cerca de 0,19 dB

e ndao 0 dB como € citado em vdrias referéncias bibliograficas.

2.2. Capacidade do Canal Rayleigh seletivo em freqiiéncia para
transmissdo multiportadora

Nesta secdo é explorada a metodologia de cédlculo de capacidade em canal com desvanecimento
Rayleigh plano. Também sdo tecidos alguns comentdrios sobre a capacidade de canais paralelos
como aqueles identificados em um sistema com multiplas portadoras e, a luz dos conceitos
abordados na secdo anterior, sdo apresentados procedimentos e resultados de calculos de capacidade
do canal com desvanecimento Rayleigh seletivo em freqii€ncia, para um sistema com multiplas

portadoras.
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2.2.1. Capacidade do canal com desvanecimento Rayleigh plano

Segundo William C. Lee [Lee90], a capacidade de canal com desvanecimento Rayleigh plano deve
ser calculada em seu sentido médio. De acordo com Lee, se € sabido que a relagfo sinal-ruido varia
com o tempo devido ao desvanecimento Rayleigh [Jak94], a capacidade instantanea do canal
poderia ser calculada segundo a expressdo (2.9), condicionada a amplitude do desvanecimento
naquele instante. A capacidade média do canal poderia entdo ser calculada por uma média em todas
as possiveis amplitudes do desvanecimento, de maneira similar ao que € usualmente feito para o
célculo de probabilidade de erro de bit nesse tipo de canal. Em termos matemadticos, seja a funcdo
densidade de probabilidade da relagdo sinal-ruido em um canal com desvanecimento Rayleigh

[Jak94, p. 231], [Yac93, p. 101]:

1

_ — >

p(n) =1 exP=7/T). 720 (2.23)
0,y<0

onde I' € a relacdo sinal-ruido média em % ou seja I' = E(}), sendo E(}) o valor esperado ou média
estatistica de ¥ Fazendo o uso de (2.9) pode-se determinar a capacidade instantanea, medida em bits

por segundo, condicionada a um valor de ¥ para entrada e saida continuas:

C™(y)=Blog,(1+7) (2.24)

E a capacidade média do canal com desvanecimento Rayleigh, também medida em bits por segundo,

poderia ser entdao determinada por [Lee90, p. 188]

ok had * 1
<CRayleigh> = J.O BlOgZ (1+ 7/)p(7/)d7/: BJ.O 10g2 (1+ 7)Fexp<_ 7//r)d7 (225)

William C. Lee fornece, em [Lee90], uma solu¢do numérica para a expressdo (2.25) em fungdo da

integral exponencial Ei(-x). Tal solucdo leva a

Rayleigh

(Cruytin) = —Blog, (€)' Ei(~1/T) (2.26)
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onde a integral exponencial € definida por [Lee90] [Mat01] como:

Ei(- x)=E +In(x) + i@ (2.27)
aa.

a=1

sendo E a constante de Euler, £ = 0,577215665, e A € o limite superior do somatério que em teoria é
infinito, mas para valores de | x | na fun¢@o Ei(-x) menores que 4, A = 100 representa uma Gtima
aproximacgdo para fins de cédlculo numérico [MatO1]. Entretanto, um erro’ cometido em [Lee90]
levou a um pequeno desvio nos resultados apresentados pelo autor. Este erro também foi observado
por [Giin96]. Estas constatacdes, contudo, ndo torna invélida a idéia de capacidade média proposta
por Lee e também por outros autores. Mas, embora a expressdo (2.25) esteja correta, sua obtencio
aparentemente infuitiva ndao permitiu que fosse investigado em quais situagdes e condigdes ela é
valida. Preenchendo esse vazio, A. J. Goldsmith [Gol97] retine expressdes para estimacdo da
capacidade em um canal com desvanecimento, fundamentadas pela teoria da informagdo. Os casos
considerados em [Gol97] sdo 1) informacdo de estado de canal® conhecida pelo transmissor e pelo
receptor e 2) informacdo de estado de canal conhecida apenas no receptor.

Segundo A. Goldsmith, célculos de capacidade em canais variantes no tempo, com estado de
canal conhecido tanto pelo transmissor quanto pelo receptor, foram originalmente considerados por
J. Wolfowitz [Wol64]. De acordo com Wolfowitz, conforme citado em [Gol97], seja g[i] um
processo aleatério estaciondrio e ergddico, representando o estado do canal que assume valores
dentro de um conjunto U de canais discretos sem memoria. Seja C(u) a capacidade de um canal u €
U, medida em bits por uso do canal, e p(u) a probabilidade ou fracdo de tempo em que o canal se
encontra no estado u. A capacidade deste canal variante no tempo (CVT) é dada por [Wol64,

Teorema 4.6.1]:

Covr = 2 Clu)p(u) (2.28)

uelU

! Tal erro se refere 2 troca do sinal na exponencial da expressdo (2.26) e a propagacio desse erro para uma simplificaciio
dessa expressao.

? Por conhecimento da informagdo de estado de canal entende-se a perfeita estimacio dos “ganhos” do canal em cada
instante. No receptor esta estimativa pode ser realizada através da insercdo de tons piloto em “nulos” do espectro de
transmissdo, considerando que o desvanecimento ocorra exatamente como aquele percebido nos tons piloto [Big98].
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Agora considere um canal AWGN com desvanecimento multiplicativo e que os “ganhos” do canal
gli] correspondem a um processo aleatério estaciondrio e ergddico. A capacidade do canal AWGN
invariante no tempo com relagdo sinal-ruido média ypode ser calculada por (2.24). Seja entdo p(p)) =
p(yli] = » a distribuicdo de probabilidades da relacdo sinal-ruido. A capacidade do canal com
desvanecimento Rayleigh, de acordo com (2.28), adaptada para o caso continuo, com informagdo de

estado conhecida pelo transmissor e pelo receptor serd entdo

(Car)=[ € p(dy =] Blog,a+ ) p(ndy (229

Este resultado coincide com (2.25) e uma expressdo equivalente é também apresentada em [Big98,
p. 2627]. Nota-se que (2.29) parece ser vdlida para qualquer distribui¢do da relag@o sinal-ruido, p().

Resultados apresentados em [Gol97] demonstram que, se a condi¢cdo de compatibilidade' é
satisfeita, para uma poténcia de transmissdo constante, o conhecimento do estado de canal no
transmissor ndo eleva a capacidade. Portanto, como os casos considerados nesta tese atendem a essa
condicdo e a poténcia de transmissdo é constante, pode-se utilizar a expressdo (2.25) para o calculo
de capacidade com informacdo de estado de canal conhecida apenas pelo receptor. Nesses casos, 0
uso de informacao de estado de canal somente no receptor, além de apresentar baixa complexidade,
leva a uma capacidade que € igual aquela que poderia ser obtida com a regra 6tima. Essa regra 6tima
se refere a adaptag@o de poténcia e de taxa de transmissdo ao canal. Obviamente, tal regra pressupde
o conhecimento e uso da informacdo de estado de canal no transmissor e no receptor, o que por sua
vez leva a necessidade de um canal de realimentagdo, livre de erros e sem atraso, entre receptor e
transmissor.

O conceito de capacidade média pode ser estendido de forma que, admitindo conhecidas as
estatisticas do desvanecimento, seja possivel efetuar calculos computacionais bastante exatos. Seja
gli] o ganho ou estado do canal em cada instante de tempo discreto i. Suponha que seja possivel
gerar, por computador, um nimero X suficientemente grande de valores de g[i], segundo a
distribuicdo de probabilidades do desvanecimento considerado. A capacidade média do canal

variante no tempo (CVT), em bits por segundo, pode entdo ser estimada por:

' A condigdo de compatibilidade é satisfeita se os ganhos do canal sdo independentes e identicamente distribuidos (i.i.d)
e se a distribuicdo de probabilidade de entrada que maximiza a informag¢do mutua € a mesma independentemente do
estado de canal.
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(Con)= ;iggc%imogz (1+Tgi1) (2.30)

i=1

onde I" € a relacdo sinal-ruido média local no canal e ng[i] = vli]. Por X suficientemente grande
entende-se um valor tal que a expressdo (2.30) convirja para um resultado satisfatorio. Os resultados
apresentados nesta tese foram estimados utilizando-se X = 10.000 em (2.30).

A Fig. 2.4 apresenta resultados de célculo da eficiéncia espectral <C é’i,T>/B em um canal com

desvanecimento Rayleigh plano para os casos:

1) solucgdo de (2.25) por integracdo numérica;
2) solugdo de (2.25) pelo método de Monte Carlo;
3) solucdo numérica de (2.26) e

4) solug@o numérica de (2.30).

Os resultados obtidos para todos estes casos se mostraram coincidentes e, para ndo dificultar a
visualizacdo na Fig. 2.4, apenas aqueles que utilizam a expressoes (2.26) e (2.30) sdo apresentados.
A eficiéncia espectral para o canal AWGN com entrada e saida continuas também ¢é apresentada
como referéncia. O resultado obtido em [Lee90] também € registrado na Fig. 2.4, demonstrando o
erro causado pela aproximacg@o adotada pelo autor, principalmente para valores mais baixos de
relacdo sinal-ruido.

No caso do uso da expressdo (2.30), foram gerados por computador X = 1.000 valores
temporalmente descorrelacionados da varidvel aleatdria g[i], com distribuicdo Rayleigh. O limite da
integracdo numérica segundo (2.25) foi adotado como 10I'. Todos os resultados obtidos coincidem
com aqueles correspondentes fornecidos em [Alo97], [Gol97], [Giin96] e [Oza94]. Desta forma,
pode-se considerar que a expressdo (2.30) representa uma simples forma de estimagdo da
capacidade de qualquer canal variante no tempo, desde que a condicdo de compatibilidade
anteriormente descrita seja satisfeita.

E importante ressaltar que, apesar da capacidade do canal com desvanecimento Rayleigh
plano ndo se apresentar significativamente distante da capacidade do canal AWGN (cerca de 2 dB

para valores mais altos de relag@o sinal-ruido e menos de 1 dB para valores baixos de relacdo sinal-
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ruido) o uso de diversidade [Jak94] pode levar a capacidade do canal Rayleigh a valores ainda mais
préoximos da capacidade em AWGN [Lee90], [Giin96], [Alo97]. A diversidade € um método
conhecido e usual que reduz a probabilidade de ocorréncia de desvanecimentos profundos no sinal
recebido ou, equivalentemente, procura aproximar o comportamento do canal de Rayleigh do
comportamento do canal AWGN. Esta aproximagao ou “gaussianizacdo” € tanto maior quanto mais

elevada a ordem da diversidade [Pro95], [Ben99], [Big99].

Eficiéncia Espectral, bits/s/Hz

1 1
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30
Relagao sinal-ruido, dB
=== AWGN
X Conforme ((2.26)
S-© Conforme ((2.30)
=€ Conforme |[Lee90]

Fig. 2.4. Eficiéncia Espectral para canal Rayleigh e AWGN.

2.2.2. Capacidade de multiplos canais AWGN em paralelo

Seja um conjunto de M sub-canais AWGN sem memoria e discretos no tempo, cujas variancias de

ruido sdo o7 ,..., 0}, . Admita que a poténcia total de entrada do canal seja limitada, ou seja:
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2<é (231)

m

M=

1

3
I

A capacidade ¢é alcancada escolhendo-se como entrada varidveis aleatérias gaussianas

estatisticamente independentes, de média nula e de varidncia x; =& ; com &, satisfazendo a

[Gal68. p. 344]

o.+& =J, paraoc, <J (2.32)

£, =0, parac, 2J (2.33)

e onde J é escolhido de tal sorte que £¢&, = &. O principio ditado pelas expressdes (2.32) e (2.33) é
conhecido com principio do enchimento de dgua. A capacidade do canal (conjunto de M sub-canais)

serd entdo [Gal68, p. 344]

M
C' = Z:%log2 [1 + %] bit/dimensdo (2.34)

m=l m

De forma andloga & obtencdo da expressdo (2.9) a partir da expressao (2.8), o resultado (2.34) pode
ser estendido para o caso continuo onde cada sub-canal é limitado em Af Hz. No intervalo de T
segundos haverd no maximo 27Af sinais ortogonais. Sendo cada sub-canal utilizado 2TAf vezes para
a transmissdo de 2TAf sinais em T segundos, a capacidade por unidade de tempo para o canal
continuo com poténcia de transmissdo limitada serd a capacidade definida em (2.34), multiplicada
por 2TAf. Considerando ainda as relacoes: G =No/2 e &En = Pul2Af [Woz65, p. 323], a capacidade

dada por (2.34), por unidade de tempo, pode ser expressa por:

C"=>Af logz(l t Af] bit/s (2.35)

0

m=1

ou seja, a capacidade de um conjunto de M canais AWGN em paralelo € igual a soma das

capacidades individuais de cada canal. Essa capacidade € atingivel com a adaptacdo do sinal de
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entrada ao canal segundo o principio do enchimento de dgua e com, obviamente, um complexo
esquema de codificagdo de canal, conforme indica o teorema da codificacdo de canal de Shannon.

O modelo de um sistema com multiplas portadoras, em canal AWGN, pode ser visualizado
como um conjunto de sub-canais AWGN independentes. A capacidade total desse canal pode ser
entdo expressa por (2.34), lembrando que, se nesse caso a largura de faixa total do canal € plana e
vale B = MAf e a poténcia total de sinal é P = P; + P, + ... +Py, a capacidade encontrada com o uso
de (2.34) € igual aquela que seria obtida a partir de (2.9). Isto permite dizer que o uso de sistemas
com miultiplas portadoras em canal AWGN com resposta em freqiiéncia plana, fase linear e

densidade de ruido uniformemente distribuida na banda util ndo traz beneficio.

2.2.3. Capacidade do canal com desvanecimento Rayleigh seletivo em freqiiéncia
para transmissao multiportadora

Conjectura-se que os limites de transmissdo para um sistema com multiplas portadoras, em canal
com desvanecimento, possam ser estimados a partir do conceito apresentado na subsecdo anterior
sobre canais gaussianos em paralelo. Entretanto, para que isto possa ser admitido € preciso que as
estatisticas do desvanecimento sejam adequadamente levadas em consideracdo. Em [Gol00], L.
Goldfelf e V. Lyandres demonstram procedimentos e resultados referentes ao célculo da capacidade
do canal multiportadora seletivo em freqiiéncia, admitindo que os desvanecimentos nas sub-
portadoras (ou sub-canais) sdo diferentes entre si e constantes (planos) e que a poténcia de ruido é
uniformemente distribuida na banda total do canal multiportadora. No modelo adotado em [Gol00],
um elemento de estimag@o dos ganhos em cada sub-canal e um elo de realimentagdo perfeita (sem
ruido e sem atraso) entre transmissor e receptor garantem que a informacao de estado de canal seja
conhecida tanto pelo receptor quanto pelo transmissor. Dessa forma Goldfeld pdde obter uma regra
otima de adaptacdo da pot€ncia de transmissdo em cada sub-canal procurando maximizar a
capacidade média total do canal multiportadora. No método de adaptacdo sugerido em [Gol00], a
poténcia de transmissdo em um dado sub-canal € proporcional a diferenca entre a atenuacdo média
de poténcia causada em todos os sub-canais e a atenuagdo de poténcia causada no sub-canal em
questdo, ou seja, maior poténcia é alocada aos canais relativamente melhores (menos atenuados).

Este método € andlogo conceitualmente ao principio de enchimento de dgua.

39



Para o caso de desvanecimento Rayleigh plano e canal tinico, o resultado obtido em [Gol00]
coincide com aqueles apresentados na subsecdo 2.2.1 desse trabalho. Para o caso das poténcias de
transmissdo em cada sub-canal serem iguais entre si, tem-se a situacdo equivalente a ndo se ter
disponivel a informacdo de estado de canal no transmissor. Para este caso, a capacidade do canal

multiportadora com desvanecimento Rayleigh, medida em nats por dimensao, vale [Gol00]

Rayleigh

(Chsi) =M " Ei(-T) (2:36)

Tomando como referéncia os comentdrios registrados logo apds a expressdao (2.8) e a regra de

conversdo de bases logaritmicas, pode-se expressar (2.36) em bits por segundo, levando a:

<CRayleigh> = _MAf 10g2(€) el/rEi(_ 1/r) (237)

onde I' € a relacdo sinal-ruido média, com valores idénticos em cada sub-canal, M é o nimero de
portadoras (sub-canais), Af € a largura de faixa dos sub-canais (com valor igual para todos os sub-
canais) e Fi(-x) € a integral exponencial ja definida pela expressao (2.27).

Conclui-se entdo que, para um canal com desvanecimentos Rayleigh independentes e
identicamente distribuidos (i.i.d), com M portadoras contiguas e largura de faixa total MAf, com
informacdo de estado de canal conhecida apenas pelo receptor, com poténcia de transmissdao
uniformemente distribuida e com poténcia de ruido idéntica para todos os sub-canais, a capacidade

de canal é M vezes a capacidade em cada sub-canal, conforme dita a expressao (2.37).

2.3. Analise para o sistema MC-DS-CDMA modificado

Nesta secdo, o sistema MC-DS-CDMA originalmente proposto em [Sou96] € interpretado e descrito
de forma mais detalhada que aquela resumidamente registrada no Capitulo 1. As principais
expressoes que permitem a andlise completa do sistema original sdo ainda apresentadas nesta se¢ao
objetivando oferecer fundamentos aos cédlculos de capacidade aqui apresentados e a avaliacdo do

sistema MC-DS-CDMA com os esquemas de codificagdo de canal sugeridos no Capitulo 5.
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2.3.1. Introdugio

As figuras correspondentes as estruturas do transmissor e do receptor do sistema MC-DS-CDMA
em estudo, bem como aquela correspondente ao espectro do sinal modulado na saida do sistema, ja
foram apresentadas no Capitulo 1. A Fig. 1.6 mostra a estrutura do transmissor do sistema para um
usudrio qualquer, a Fig. 1.7 ilustra o espectro do sinal de saida do transmissor e a Fig. 1.9 mostra a
estrutura do receptor.

Para que seja possivel a sobreposicdo de 50% dos espectros de todas as portadoras
moduladas, o espacamento entre as freqiiéncias centrais de cada uma delas devera ser igual a metade
do espagamento nulo-a-nulo do espectro de uma delas ou, de forma equivalente, igual ao reciproco
da taxa de chips da seqii€ncia codigo utilizada, o que garantird ortogonalidade temporal entre os
sinais transportados por cada portadora modulada.

O indice de cada uma das portadoras moduladas no espectro resultante (veja Fig. 1.7) estd
associado as freqiiéncias das portadoras em cada um dos M ramos de saida do conversor S/P e em

cada uma das S réplicas geradas nesses ramos, conforme ilustrado pela Fig. 2.5.

1 2 . M
1 2 3 4
M +1 M+2 . 2M
. . . (@) 5 6 7 8]|(b
9 10 11 12

S-DM+1 (S-DM+2 .. SM

Fig. 2.5. Arranjo para determinagdo do indice de cada portadora do sistema MC-DS-CDMA
modificado em fun¢dio de M e S: (a) arranjo geral e (b) arranjo paraM =4e S =3

Os elementos das matrizes da Fig. 2.5 correspondem aos indices das portadoras no espectro
resultante e os indices das colunas e linhas estdo associados aos indices das portadoras usadas em
cada ramo do conversor S/P e em cada réplica gerada em um ramo especifico, respectivamente.
Assim, por exemplo, para M = 4 e § = 3, a portadora de nimero 5 no sistema corresponde a
portadora utilizada na saida 1 do conversor S/P (coluna 1 do arranjo) e réplica 2 (linha 2 do arranjo).
Esta regra garante maxima separacio entre as portadoras que transportam as réplicas de um mesmo

bit, garantindo assim maior eficiéncia da diversidade em freqii€ncia. Pode-se interpretar tal regra
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como uma regra de entrelacamento de bloco do tipo linha-coluna para as réplicas dos bits
transmitidos, no dominio da freqii€ncia.

Numa andlise alternativa, se g representa o indice absoluto das portadoras moduladas na
saida do sistema, g = 1, 2, ..., MS, se p representa o indice de cada um dos ramos do conversor S/P,
tal que p = 1, 2, ..., M, e se vrepresenta o indice de cada réplica, v =1, 2, ..., S, matematicamente

estes valores se relacionam através de:

g=p+My-1) (2.38)

Se W ¢ a largura de faixa disponivel, para o caso de um sistema CDMA com portadora tnica esta
largura de faixa (nulo-a-nulo do lobo principal do espectro do sinal modulado) vale
aproximadamente W = 2/T;,, onde T¢; € a duragdo de um chip da seqiiéncia pseudo-aleatéria usada
nesse sistema com portadora dnica. Para que seja mantida a mesma largura de faixa para o sistema
MC-DS-CDMA, o comprimento, N, da seqiiéncia pseudo-aleatéria deverd ser adequadamente
dimensionado. Tem-se MS portadoras ortogonais com sobreposicio de 50% de seus espectros
modulados (veja Fig. 1.7 no Capitulo 1), o que leva a uma largura de faixa total de W = 2/T; =
(MS+1)(1/2)(2/T,), sendo T, a duracdo de um chip da seqiiéncia pseudo-aleatéria usada no sistema

MC-DS-CDMA. Como N = T/T, = MT/T,, tem-se

__M (2.39)
MS +1

onde N, = Ty/T,; é comprimento da seqiiéncia PN para o caso de portadora tnica. Como brevemente
citado no Capitulo 1, as seqiiéncias-cddigo para um determinado usudrio podem ser iguais em todos
0s MS ramos, como aqui considerado, ou podem corresponder a partes de uma seqii€ncia PN longa.
Nesse segundo caso tem-se a possibilidade de se acomodar mais usudrios no sistema, em
comparagdo ao uso de seqiiéncias idénticas nos MS ramos [San96], e pode-se operar com partes de
comprimento relativamente pequeno, dada a dificuldade de se encontrar codigos curtos e com baixa

correlagdo cruzada.
A possibilidade de sobreposi¢do entre portadoras moduladas contiguas traz um
correspondente aumento no ganho de processamento do sistema. Por exemplo, para 50% de

sobreposicao tem-se, conforme pode ser visto na Fig. 1.7, um ganho espectral, definido como a
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relacdo entre a largura de faixa necessdria sem qualquer sobreposicdo espectral e aquela com a

sobreposi¢do considerada, de:

_ MSQIT) _ 2MS
T (MS+D)(/T) MS+1

(2.40)

Nesse caso, com o aumento do produto MS, o ganho G torna-se aproximadamente igual a 2 e o
ganho de processamento do sistema € também aproximadamente duplicado, como pode ser notado
através da Fig. 1.7.

Como também citado no Capitulo 1, uma das principais caracteristicas do sistema proposto
por Sourour e Nakagawa [Sou96] se refere a possibilidade de redu¢do da complexidade em relagdo
ao sistema com portadora tnica, utilizando apenas um filtro casado por portadora. Isto somente pode
ser conseguido se: 1) o canal ndo provocar nenhum espalhamento temporal - o que equivale a existir
somente um percurso de propagacdo para o sinal transmitido ou 2) cada portadora sofrer
desvanecimentos independentes, porém aproximadamente planosl. Como a primeira alternativa é
pouco provavel de acontecer em um ambiente de comunicagdo moével real, resta considerar a
segunda. Através da adequada escolha dos parametros M e S pode-se ter a largura de faixa de cada
portadora modulada inferior a largura de faixa de coeréncia do canal. Dessa forma o canal se
comportara como se houvesse apenas um tnico percurso por portadora e possibilitara a utilizagdo de
um tnico filtro casado (em vez de um receptor RAKE) em cada um dos MS ramos. Tal situagéo é

alcancada quando [Sou96]

MS >2L -2 (2.41)

onde L; é o niimero de percursos que podem ser discriminados pelo sistema para o caso de portadora
Unica. Se esta condicdo for satisfeita, L, o nimero de percursos que podem ser discriminados pelo

sistema MC-DS-CDMA, seré igual a um, posto que:

! Na realidade, quando da ocorréncia de desvanecimento seletivo em um canal de radio mével com miltiplas portadoras,
pode-se considerar que o desvanecimento por portadora modulada seja plano apenas no limite em que o nimero M de
portadoras do sistema tende a infinito. Entretanto, para M suficientemente elevado pode-se obter baixa correlacdo de
envoltdria entre as componentes de freqiiéncia em cada portadora modulada, fazendo com esta aproximagdo seja
razodvel e torne realizdvel a andlise matematica do sistema.
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= LMJ +1 (2.42)
MS +1

Na andlise feita por Sourour e Nakagawa foi considerado o caso geral em que o receptor de um
usudrio ¢ formado por M subsistemas ou grupos e cada subsistema ou grupo consiste de S receptores
RAKE, um para cada portadora utilizada. Cada receptor RAKE consiste de A filtros casados com os
primeiros A percursos gerados pelo canal e separados no receptor, sendo 1 < A< L.

Talvez a observacdo mais importante sobre os resultados analiticos obtidos por Sourour e
Nakagawa esteja relacionada a possibilidade de obtencdo de um desempenho superior aquele
demonstrado pelos receptores RAKE, dependendo da adequada escolha dos parametros M e S,
principalmente. Esta superioridade come¢a a se pronunciar quando o sistema MC-DS-CDMA
proposto vai da implementacio da diversidade de multiplos percursos, tipica dos receptores RAKE,

em direcdo a diversidade em freqiiéncia proposta pelo sistema.

2.3.2. O modelo do canal

O modelo do canal utilizado nas andlises de Sourour e Nakagawa [Sou96] é aquele que apresenta
como resposta ao impulso um continuo de miuiltiplos percursos de propagacdo, discrimindveis
quando o canal apresenta atrasos entre eles maiores ou iguais a duracdo de um chip da seqiiéncia
pseudo-aleatéria - € a condi¢do de separabilidade (do Inglés, resolvability condition) do canal
[Tur80]. Cada percurso é afetado de maneira independente pelo canal por um desvanecimento
multiplicativo com distribuicao de Rayleigh.

Para representar o canal foi utilizado como referéncia o modelo de uma linha de atraso com
derivacdes (do Inglés, tapped delay line) tal qual aquele proposto por J. Proakis em [Pro95]. Os
atrasos entre as derivagdes foram considerados como uma varidvel aleatéria com distribuicdo
uniforme entre [0,7;), ao contrario dos valores fixos de T, considerados por Proakis. Foi considerado
um controle de poténcia no sistema original de tal sorte que o canal pudesse ser considerado
estatisticamente idéntico para todos os usudrios, no link reverso. Foi considerado ainda que o canal
se mantém constante por um intervalo de tempo correspondente a duracdo de um simbolo da

modulacdo. A resposta ao impulso do canal pode entdo ser caracterizada por
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L
hk,m ()= Z Wk,m.la(t - tk,l) (2.43)
I=1

onde L € o nimero de percursos discriminados pelo sistema em cada portadora recebida, ¥ ,,; =
LBrimexp(j¥.m) € uma varidvel aleatéria gaussiana complexa de média nula e varidncia 612 etrr=(-
DT: + A € o atraso sofrido pelo sinal no /-ésimo percurso do k-ésimo usudrio, considerado igual
para todas as portadoras do mesmo usudrio. O indice m diferencia a resposta ao impulso para cada
portadora utilizada. Os atrasos {4;} sfo varidveis aleatérias independentes e identicamente
distribuidas para todo & e /, com distribuicao uniforme em [0,7;). Os fatores multiplicativos em cada
percurso, ou ganhos do canal, { ¥ .;}, sdo independentes entre si para diferentes k, independentes
para diferentes /, independentes e identicamente distribuidos para diferentes k e mesmo /, devido ao
controle de poténcia, e correlacionados para diferentes m e mesmos k e /, isto é, quando diferentes
portadoras transmitidas pelo mesmo usudrio pertencem ao mesmo percurso, elas estardo sujeitas a
desvanecimentos correlacionados. A quantidade de correlacdo dependera da separagdo entre as
freqiiéncias que transportam as réplicas dos bits de informacdo em relacdo a largura de faixa de
coeréncia do canal. Em situagdes reais existird uma determinada correlagdo entre as réplicas dos bits
transmitidas em intervalos de tempo distintos, intervalos estes determinados pelos blocos de
entrelacamento temporal. A quantidade de correlacdo dependerd da relacdo entre estes intervalos e o
tempo de coeréncia do canal. Essa correlacdo foi considerada nula por Sourour e Nakagawa em

[Sou96], ou seja, foi admitido entrelagamento temporal perfeito.
Foi ainda considerado que a energia total do sinal recebido é a soma das energias em cada

um dos percursos de propagacdo, obedecendo-se adicionalmente & normalizagéo

~

ol =1 (2.44)

Dois perfis de distribuicio da intensidade de poténcia dos percursos de propagagcdo foram
considerados em [Sou96]: o perfil com distribuicdo uniforme e o perfil com distribuicdo

exponencial, para os quais tem-se, respectivamente:
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2

o = e  ol=c? exp(— %lj (2.45)

1
L
onde O estd associada a taxa de queda da intensidade dos mdltiplos percursos de propagacdo com o

tempo, no perfil exponencial, e o é dado por

ol = 1—exp(~1/©) (2.46)
1-exp(-L/©)

Os resultados apresentados neste capitulo foram obtidos considerando-se o perfil de distribuigdo

uniforme para a intensidade de poténcia dos multiplos percursos de propagacao.

2.3.3. Interferéncias

O sinal transmitido pelo usudrio k no sistema MC-DS-CDMA modificado original [Sou96], com

sinalizagdo BPSK, tem a forma:

5, (1) = f“\/ﬁb,w, ()a, () cos(@,t + @, ,,) (2.47)
m=1

onde (2P)"? representa a magnitude de cada simbolo transmitido num intervalo de tempo T = MTy e
P ¢ a poténcia de transmissdo por portadora. b, € {*1} é um bit do usudrio knoramop =1, 2, ...,
M. a(t) € {£1} € a seqiiéncia de espalhamento para o usudrio k. O termo em co-seno corresponde as
portadoras e respectivas fases utilizadas no transmissor do usudrio k, onde m = 1, 2, ..., MS as
identificam.

O sinal recebido na estacdo-base para o sistema MC-DS-CDMA com K usudrios assincronos

tem a forma [Sou96]

K MS

r®) =) +N2PY DY B, =1, —T)a, (t—t, ~T)cos( @t + @) (248)

k=1 m=1 I=1
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onde 77(f) € o ruido aditivo gaussiano branco de média nula e densidade espectral de poténcia
bilateral Ny/2 watts por hertz. ¢ ,,; € a fase do sinal recebido e 7, € o atraso de propagacgdo para o
sinal do usudrio k. [, representa o desvanecimento multiplicativo com distribui¢do Rayleigh
(envoltéria da varidvel aleatéria gaussiana complexa ¥ ,,,.1).

As varidveis de decisdo nas saidas dos SA filtros casados do receptor para o sinal do usudrio

1, segundo a regra de combinacdo EGC, sdo somadas para formar a varidvel de decisdo final:

|p= iizq,n =n+D+1,+1,+1,+1, (2.49)
v=1 n=1

onde Vv corresponde ao nimero relativo de cada portadora dentro de um grupop,p=1,2,..,Me A
representa o nimero de filtros casados por portadora recebida. Para A = 1 tem-se um unico filtro
casado por portadora, enquanto que para A = L tem-se um receptor RAKE de L bragos para cada
portadora. A varidvel g, ja definida pela expressdo (2.38), € o nimero absoluto de cada portadora no
sistema - por exemplo, a freqiiéncia v = 2 do grupo p = 1, para M = 4, corresponde a freqiiéncia de
nimero g = 5 no sistema. Se as portadoras utilizadas no sistema possuem freqiiéncia angular @, =
o+(m — 1)21/T,, onde m = 1, 2, ... MS é o niimero absoluto de cada portadora e T, € a duracdo de
um chip da seqiiéncia de espalhamento, através do valor de g pode-se garantir a maxima separagcao
entre as portadoras dos bits idénticos. 77 corresponde a componente de ruido aditivo gaussiano
branco de média nula e variancia NoTSA/4 e D é o sinal desejado do usudrio em andlise (usudrio 1),

referente a um tnico bit recebido (bit de indice 0), e vale
,/ —Tb; ZZ By (2.50)
v=l n=l
Observando a expressao (2.49), nota-se a presenga de quatro tipos de interferéncia, que sao:
a [ - interferéncia devida aos L - 1 percursos de propaga¢do diferentes de n, causada pela mesma
portadora g do mesmo usudrio k = 1;

a I, - interferéncia devida aos L - 1 percursos de propagacdo diferentes de n, causada pelas outras

portadoras diferentes de ¢, do mesmo usudrio k = 1;
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a I; - interferéncia devida aos L percursos de propagagdo, causada pela mesma portadora g , dos
outros usudrios k=2, ... K;
a Iy - interferéncia devida aos L percursos de propagacdo, causada pelas outras portadoras

diferentes de ¢ , dos outros usudrios k=2, ... K.

Em [Sou96] foi considerada a aproximacdo gaussiana [Rap96], [Kon96, p. 245] para as
interferéncias. Nessa aproximacdo, essencialmente baseada no Teorema Central do Limite [Pap91],
a soma de vdrios sinais interferentes em um sistema CDMA € considerada como possuindo uma
distribuicao gaussiana com média nula. Dessa forma, para a andlise do desempenho do sistema basta
que sejam calculadas as varidncias das interferéncias consideradas. Com essas varidncias e
conhecendo-se as estatisticas do desvanecimento, pode-se avaliar analiticamente o desempenho do
sistema em termos de probabilidade de erro de bit versus relagdo sinal-ruido média por bit recebido,
partindo-se do principio que o receptor 6timo nesse caso é um receptor com filtros casados'. O uso
da aproximacdo gaussiana introduz erros na andlise, principalmente no caso de serem considerados
baixos fatores de espalhamento [Hwa98]. Mas considerando que o presente trabalho ndo procura
mostrar o desempenho real do sistema analisado, e sim aquele suficiente as comparagdes relativas
propostas, a utilizagdo da aproximacao gaussiana € justificada.

Sourour e Nakagawa [Sou96] chegaram a uma expressao final de cdlculo de probabilidade de
erro de bit que apresenta somente solugdes numéricas. Como a modulagado utilizada para anélise do
sistema € a modula¢do BPSK, a probabilidade de erro de bit em fun¢do da varidvel de decisdo obtida

vale

BER =Q 2.51)

onde E[Z; | p] é a esperanga matematica ou valor médio da varidvel de decis@o, dada por

! Com a aproximacdo gaussiana, admite-se como receptor 6timo o receptor com filtros casados. Quando a aproximagao
gaussiana ndo € considerada e os sinais interferentes de outros usudrios sdo levados em conta para estimacdo da
informacdo transmitida por um determinado usudrio, o receptor 6timo pressupde o uso de alguma técnica de deteccdo
multiusudrio. Este tipo de detec¢do tem como objetivo o cancelamento de interferéncias e, portanto, tende a eliminar ou
reduzir o efeito de saturacdo da taxa de erro de bit com o aumento da relag@o sinal-ruido presente quando se utiliza o
receptor convencional com filtros casados.
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P S A

E[Z | p]= \ETZZ@»M(V_W (2.52)
v=l n=1

Var[Z, | p] € a variancia dessa varidvel e Q(*) é a fungdo de probabilidade gaussiana [Rap96],

funcdo esta que pode ser definida através da funcdo erro complementar

O(x) = %erfc(%J (2.53)

A resolucdo de (2.51) envolve solu¢des numéricas da integral que faz parte de sua defini¢do; o
método utilizado por Sourour e Nakagawa para resolvé-la foi o método de Monte Carlo [Pap91].

Em [Sou96] os resultados apresentados foram obtidos levando-se em conta a possibilidade
de utilizacdo de qualquer tipo de seqiiéncia pseudo-aleatéria no sistema. Tendo como base o
trabalho de Pursley [Pur77a], [Pur77b], expressdes analiticas foram deduzidas e levaram a
conclusdo por parte dos autores, através dos resultados numéricos obtidos, que a andlise de um
sistema CDMA utilizando-se seqiiéncias codigo aleatérias leva a valores intermedidrios de
desempenho quando comparada com andlises que consideram seqii€ncias cédigo reais. Tal
conclusdo simplifica significativamente os calculos de interferéncia.

A variancia da varidvel de decisdo em (2.51) pode ser decomposta em Var[Z, | p] = Var(n) +
Var[l;] + Varll,] + Varll;] + Var[ls]. Os valores originalmente deduzidos por E. Sourour e M.

Nakagawa em [Sou96] levam a

N,SA  PST? PT? PSAT?  PAT? (2.54)

+ + + r+
4 oN2 4 T 4N T TN 27N ©

VarlZ, | p]l=

onde r é chamado pardmetro de interferéncia [Bor79], que para seqii€ncias aleatérias pode ser

simplesmente determinado por

r=2(K -1)N? (2.55)

O parametro de correlacdo cruzada (£, também definido em [Bor79], para seqiiéncias aleatdrias vale
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U =(K—1)N2 (256)

As demais varidveis desconhecidas em (2.54) sdo determinadas através das expressoes (2.57), (2.58)

e (2.59) a seguir.
> > 1
0= 2.57
S Imep-w-DMT @7
#p+(v—

A A=l 1
= ZN( o )+% > 2N -2+2n-100, (2.58)
n=1 n=1Il=n+l
A
X, = 2NQ[Z—ZO'fj Z Z d 2 Z Z(2N 21+2n-1)0,0, (2.59)
n=1 v=l d=v+l - n=1 l=n+l

Por fim, a relacdo sinal-ruido de referéncia no sistema de [Sou96] é definida como a relagdo entre a
energia média por bit de informacdo e a densidade espectral de poténcia de ruido na saida do
combinador EGC. Esta relacdo sinal-ruido, cujo valor ¢ o mesmo em cada saida dos M

combinadores, p, p =1, 2, ..., M, vale

RSR=-11
N,S

s 4 2
Eli(lelﬂp#—M(v—l),nj :| (260)

2.3.4. Capacidade do canal com desvanecimento Rayleigh seletivo em freqiiéncia
para o sistema MC-DS-CDMA com codificador externo — esquema 1— e
combinador EGC

Nesta subsecdo, os procedimentos de cilculo de capacidade apresentados nas se¢des 2.1 e 2.2 e as
expressOes que permitem a andlise do desempenho do sistema MC-DS-CDMA modificado, estas

consideradas na subsecdo anterior, sdo combinados e aplicados ao cdlculo da capacidade deste
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sistema, presumindo-se que o esquema I de codificacdo de canal seja aquele em que o codificador é

colocado na entrada transmissor do sistema (entrada do conversor S/P) e o decodificador é colocado

na saida do conversor P/S do receptor. Nessa situagdo, o conversor P/S preferencialmente operaria

com valores reais, permitindo que o decodificador fagca uso de entradas suaves para decodificacdo, e

o elemento de decisdo seria localizado na saida deste decodificador. Como alternativa em termos de

implementagdo, o conversor P/S poderia ser excluido, dando lugar ao decodificador que operaria

com M entradas suaves, fornecendo em sua saida os bits de informac@o estimados numa taxa igual a

taxa de informagdo na entrada do transmissor do sistema. Poder-se-ia chamar o esquema 1 de

codificacdo de esquema convencional. A Fig. 2.6 apresenta o diagrama do transmissor e a Fig. 2.7

mostra o diagrama do receptor para o sistema MC-DS-CDMA codificado segundo o esquema 1.

.

c(t) cos(2mf| 1)

.

Dados | Codificador
——»  decanal
de taxa R,

c(r) cos(2nf, 1)

Fig. 2.6. Transmissor para o sistema MC-DS-CDMA modificado com
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codificagdo de canal segundo o esquema 1.

Sinal
MC-
DS-
CDMA

A partir da expressdo (2.50) pode-se concluir que o valor médio de sinal na saida do combinador do

receptor de um ramo p, p = 1, ..., M qualquer (veja Fig. 1.9 do Capitulo 1) para o usudrio 1, no

o |P
Dli]= ig[l]\/:T

instante de decisdo i, vale
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conforme seja transmitido o bit 0 — sinal negativo em (2.61), ou 1 — sinal positivo em (2.61). A

variavel g[i] representa a influéncia no valor médio desse sinal em funcdo do desvanecimento e vale

N
glil=>.> Bl (2.62)

v=l n=1

onde S € o nimero de repeticdes dos bits transmitidos em cada um dos M ramos de saida do
conversor série-paralelo, A é o nimero de filtros casado por portadora na recepcao e Hi]ign € O
valor da variavel aleatéria com distribuicdo Rayleigh, no instante de tempo discreto i, para o usudrio

1, portadora g = p+M(v — 1) e brago n do receptor RAKE.

cos(ZchUt + (pu\

r()

I
I
I
I
<
Q |
n |
MR,T, _ ) I
| [ odm st 2 s
1 0 g 1 =] ‘E
| —g | Sz
) 1| cos(2nrf, it +9,,) e ! ) 3%
—Pp < S
: MR.T, - | 53
! Io ()dt > mng S : < 2 Dados
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Fig. 2.7. Receptor para o sistema MC-DS-CDMA modificado com
codificag@o de canal segundo o esquema 1.

Pode-se interpretar o sistema como tendo M canais aproximadamente planos e independentes (se os
parametros do sistema forem adequadamente escolhidos), definidos a partir de cada saida do
conversor S/P do transmissor a cada saida de um combinador no receptor. A luz dos conceitos
anteriormente apresentados neste capitulo pode-se afirmar que a capacidade total serd M vezes a
capacidade em um dos M canais, se as varidncias de ruido mais interferéncias em cada um dos

. . 1A . 1
canais forem consideradas idénticas .

1 . £ ~ P z
Como pode ser verificado em [Sou96] e através das correspondentes expressdes apresentadas neste capitulo, hd

diferenca entre os valores totais das interferéncias em cada um dos M ramos do sistema, no receptor. Porém, como
notado em [Sou96] e através das simulagdes e cdlculos de capacidade realizados para a composi¢do desse trabalho, se o
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Levando-se em conta que as interferéncias dos sinais de outros usudrios do sistema MC-DS-
CDMA no sinal de interesse podem ser modeladas como gaussianas, que a modulacdo utilizada é a
BPSK e portanto a distribuicdo de probabilidade que maximiza a informagdo mutua é a mesma
(uniforme) para qualquer valor do ganho do canal, a capacidade pode ser determinada a partir da
combinacdo das expressdes (2.16), (2.17), (2.18) e (2.30).

Assim, a capacidade do sistema MC-DS-CDMA modificado, em bits por uso do canal e para

simbolos de transmissdo igualmente provaveis, pode ser calculada através de:

P
+glily| =T
- 15 p(yl 8lil 5 j (2.63)
<CMCDSCDMA>:M)1(1LI3°};7J;I) )’|+g[l] ET 10g2 p(y) dy
onde
— P 2_
P 1 _(y_g[i] ZTJ
worit [P - o (2.64)
P()’| g[l]\/;J N P 20>
e ainda

2
- (y + gli] ;’T]
(2.65)

p(y) +exp

_ -
- | P
. - (y - g[z]\/:TJ
20°

= exp
N

Nas expressoes (2.64) e (2.65) o valor roa corresponde a variancia total das interferéncias
consideradas no sistema MC-DS-CDMA modificado, mais a variancia de ruido AWGN, para um
dos ramos p, p = 1, 2, ..., M. Para efeitos de cdlculo computacional, os limites de integracio em

(2.63) podem ser reduzidos. Um valor de seis vezes o desvio padrio em torno das médias das

valor da interferéncia em cada ramo é considerado igual a média das interferéncias nos M ramos, os resultados de
simulacdo de desempenho do sistema pouco sdo afetados. Assim também acontece com os resultados de célculo de
capacidade, como constatado através de investigacdes, considerando ou ndo a diferencga nas interferéncias.
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distribuicdes condicionalmente gaussianas em questdo representa uma Otima solugcdo de
compromisso entre precisdo e velocidade nos cdlculos computacionais. De forma andloga ao
procedimento para determinagdo do valor adequado de X em (2.30) pode-se obter um valor também
adequado para X em (2.63). Os resultados obtidos através de (2.63) e apresentados nesta tese foram

estimados utilizando-se X = 1.000. Entao, pode-se modificar (2.63) obtendo-se finalmente:

gli] T+60'

P
L 5 p[y | +g[t]\/;TJ 2.66)
<CMCDSCDMA> _ 72 j p(y | +g[z]\/;T]10g2 D) dy

i=1
—glil T 60

sendo as fun¢des de probabilidade consideradas em (2.66) definidas como em (2.64) e (2.65).
Para uma modulacdo BPSK cuja energia média por simbolo vale E;, portadora Unica, em
canal com desvanecimento Rayleigh plano e densidade espectral de poténcia de ruido Ny/2, a

capacidade expressa por (2.66) pode ser modificada e resultar em

glilE, +60 .
< lee,gh>_%§:g{ﬂ\/_‘;(ﬁi|+g[i]\/z)log2p(yl—i_p‘§—5)]\/a)dy (2.67)
onde
ply I+g[z]\/_) { - g[’]\/_q (2.68)
N, N,
€

)= {(y glilE, )] [ (y+g[z]J_ )Z} 069)

\/471'N0 P

A Fig. 2.8 registra resultados de cdlculo de capacidade, através de (2.67), para o canal Rayleigh com
sinalizacdo BPSK e informacgéo de estado de canal conhecida pelo receptor, em fun¢édo da relagio

sinal-ruido. Este resultado coincide com [Bar96, Fig. 1.5] e [WonOl, Fig. 1]. A capacidade do canal
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AWGN para entrada BPSK e saida continua, calculada através da expressdo (2.16), é também

apresentada na Fig. 2.8 para fins de comparacio.

Capacidade, bit/simbolo

RSR, dB
=== BPSKAWGN
= BPSK Rayleigh plano

Fig. 2.8. Capacidade do canal AWGN e do canal Rayleigh plano para
entrada BPSK e saida continua.

Mais uma vez observa-se que o procedimento de cédlculo de capacidade aqui sugerido se mostra
bastante simples e correto, posto que (2.30) e (2.67) reproduzem resultados ja publicados,
alcancados através de outros procedimentos matematicamente mais complexos que utilizam
integracdo numérica e exigem conhecimento da funcio densidade de probabilidade da componente
de desvanecimento na varidvel de decisdo considerada. No caso do uso de (2.66), quando A e/ou S
forem maiores que 2 tem-se, inclusive, grande complexidade de célculo analitico, pois, pelo que
conhece o autor até o momento de preparacdo desta tese, ainda nio foi encontrada expressdo exata
que represente a funcdo densidade de probabilidade da soma de S ou A varidveis aleatérias com
distribuicao Rayleigh, embora existam aproximagdes bastante precisas.

Na Fig. 2.8 a relacdo sinal-ruido média por bit de informacdo, RSR, que pode ser definida
como a relacdo entre a energia média por bit de informacdo e a densidade espectral de poténcia de

ruido na saida do combinador EGC, vale, conforme (2.60) e (2.62)
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T Erg? (2.70)

RSR =
N,SA

onde E[gz] pode ser obtido através da média temporal

Elg’]= )l(ignm%ig[ilz @71)

e onde g[i] € o valor da varidvel aleatdria correspondente a soma de varidveis aleatérias com
distribuicdo Rayleigh, conforme dita a expressao (2.62), no instante de tempo discreto i. Um valor
finito de X pode ser encontrado de forma que a média calculada através de (2.71) tenda a média
estatistica. O valor de X = 1.000 se mostrou suficiente para os calculos realizados.

A Fig. 2.9 apresenta o resultado de calculo da eficiéncia espectral para o caso considerado na
Fig. 2.8, em fungdo do valor da relacdo sinal-ruido média minima por bit de informagdo (nos
graficos discriminada por Ep/Ny) para transmissdo livre de erros com um complexo esquema de
codificacdo de canal. Este resultado coincide com aquele apresentado em [RisO1, Fig. 6] e com
correspondentes valores apresentados em [Hal98, Table II]. Observando a Fig. 2.8 ou a Fig. 2.9
percebe-se a reducdo na capacidade do canal com desvanecimento Rayleigh em relagdo ao canal
AWGN, reducdo esta mais expressiva a altos valores de relacdo sinal-ruido ou Ey/Nj.

As demais figuras dessa subsec@o apresentam resultados da solugdo numérica de (2.66), para
vérios valores dos parametros do sistema MC-DS-CDMA modificado, convertidos para eficiéncia
espectral em funcdo de Ep/Ny minimo. A capacidade do canal AWGN para sinalizacio BPSK ¢é
também registrada nessas figuras para fins de comparacdo. O valor da variancia das interferéncias e
demais valores associados ao sistema em questiao foram calculados através das expressdes derivadas
em [Sou96], estas apresentadas na subsecao 2.3.3 desse capitulo.

Para facilitar a interpretagdo dos resultados fornecidos neste capitulo, as definicdes dos
parametros aqui considerados para o sistema MC-DS-CDMA modificado s3o novamente

apresentadas:

a M € o nimero de saidas do conversor série/paralelo (S/P) do transmissor do sistema;

o S é o numero de repeticoes dos bits em cada saida do conversor série/paralelo;
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a L; é o ndmero de percursos de propagacdo do sinal para o caso de portadora dnica;

o Aé o nidmero de filtros casados por portadora no receptor;

a K é o ntimero de usudrios considerados;

a N, é o comprimento (nimero de chips) das seqiiéncias de espalhamento para o caso de portadora
dnica;

a pé o coeficiente de correlagdo entre as envoltdrias das portadoras das réplicas dos bits de saida
do conversor S/P do transmissor;

a o perfil de intensidade de poténcia (do Inglés, multipath power delay profile, ou multipath
intensity profile) determina a distribuicao da poténcia dos multiplos percursos de propagacdo em
funcdo do espalhamento temporal do canal (delay spread) [Rap96], [Jak94]; e

a o valor de X corresponde ao niimero de valores da varidvel aleatdria g gerada por computador,

para calculos através da expressao (2.66).
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Fig. 2.9. Eficiéncia espectral para a modulagdo BPSK em canal
AWGN e em canal Rayleigh plano.

Como jé citado, para conversao da capacidade em bits por uso do canal em eficiéncia espectral, esta

medida em bits por segundo por hertz, deve-se normalizar a primeira em relacdo a duracdo do
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simbolo da modulacdo, para obter a capacidade em bits por segundo, e novamente normalizi-la em
relacdo a largura de faixa para que seja obtida e eficiéncia espectral. E como a capacidade em bits
por uso do canal estd sendo calculada em funcdo da relacdo sinal-ruido, para obter a eficiéncia
espectral em fun¢do do minimo valor de Ey/Ny para que seja possivel uma transmissdo livre de erro
basta converter a relagao sinal-ruido em Ep/Ny através de (2.19).

As curvas de capacidade do sistema MC-DS-CDMA modificado, obtidas através de (2.66),
terdo como ponto de saturacdo o valor M bits por uso do canal, posto que a cada intervalo de
sinalizacdo de T = MT; segundos sao transmitidos M bits codificados. As curvas de eficiéncia
espectral, entretanto, terdo sempre como ponto de saturagdo o valor 1 bit/s/Hz. Justifica-se este valor
devido ao fato que, para que sejam transmitidos M sinais ortogonais num intervalo de 7 = MT,
segundos, necessitam-se de, no minimo, W = M(1/T) = 1/Ty, hertz, com o uso de sinalizacdo BPSK.
Assim, na normalizacdo da capacidade em bits por uso do canal em relacdo a WT, tem-se que 77 =
C/(WT) = C/M bits por segundo por hertz. Como C satura-se, para altos valores de RSR, em M bits
por uso do canal, 77 saturard em 1 bit/s/Hz, o que condiz com a sinalizacdo utilizada.

A Fig. 2.10 apresenta resultados de célculo de capacidade, em termos de eficiéncia espectral,

para os seguintes pardmetros do sistema MC-DS-CDMA modificado:

M=1 S=1,40u8 Li=4 X =1000
_ B _ L =4,2 ou 1 respectivamente para
N, =60 p=0 K=10 S=1.40u8
1=L Perfll . de . intensidade de Regra de combinagio EGC N = 60, 24 ou 13, respectivamente
poténcia uniforme paraS=1,40u8

Verifica-se através da Fig. 2.10 que o aumento de S faz com que a capacidade se aproxime
da capacidade em canal AWGN, o que justifica-se pelo fato de S estar associado a ordem da
diversidade em freqiiéncia proporcionada pelo sistema. Esse aumento leva a resultados mais
pronuncidveis para valores mais elevados de Ep/Ny. Observa-se, porém, que tanto para S = 4 quanto
para S = 8 a capacidade é a mesma. Isso ocorre porque a ordem de diversidade total obtida é o
produto da ordem de diversidade em freqii€ncia, governada pelo valor de S, pelo nimero de filtros
casados por portadora, A, este associado a ordem de diversidade em percursos. Para A = 4 ou 2 tem-
se o equivalente a um receptor RAKE [Pro95] de 4 ou 2 derivacdes por portadora, respectivamente,

ao passo que para A = 1 tem-se um unico filtro casado por portadora.
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Fig. 2.10. Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivo em freqii€ncia para o
sistema MC-DS-CDMA: M=1eS=1,S=4o0uS=8.

Na Fig. 2.11 s@o apresentados resultados de cdlculo de eficiéncia espectral para os seguintes

parametros do sistema em estudo:

M=1,40u8 S=1 Li=4 X =1000
_ _ _ L =4, 2 ou 1 respectivamente para M
N, =60 p=0 K=10 —lL4ou8
1=1 Perfll fie 1qten51dade de Regra de combinagio EGC N = 60, 96 ou 106, respectivamente
poténcia uniforme paraM=1,40u8

Através da andlise dos resultados mostrados na Fig. 2.11 nota-se que hd reducdo na
capacidade com o aumento de M. Por exemplo, para M = 1 e para uma eficiéncia espectral de 0,5
bit/s/Hz, o minimo valor de E,/N, para transmissdo livre de erros € de cercade 1,1 dB. ParaM =4 e
para a mesma eficiéncia espectral, o minimo valor de E/Nj se eleva para cerca de 1,3 dB. Para M =
8, o minimo valor de Ey/Np aumenta para cerca de 2 dB. Uma cuidadosa andlise através das
expressdes de cdlculo das varidveis do sistema permite dizer que, embora a varidncia total das
interferéncias mais o ruido seja reduzida com o aumento de M, para o caso em questdo o valor

médio da componente de sinal na saida do combinador também € reduzido numa propor¢do tal que a
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relacdo entre a poténcia do sinal e a poténcia das interferéncias mais ruido seja reduzida com o
aumento de M. Este é um efeito da reducdo na ordem de diversidade proporcionada pelo receptor
RAKE, pois 4 = L e L reduz-se com o aumento de M. Foram efetuados cdlculos computacionais

envolvendo as variaveis citadas de forma a ratificar estas conclusoes.
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Fig. 2.11. Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivo em freqii€ncia para o
sistema MC-DS-CDMA:S=1eM=1,M=40uM=38.

A Fig. 2.12 mostra resultados de célculo de eficiéncia espectral para os seguintes parametros do

sistema sob analise:

M=1,20u3 S=8 L =4 X =1000

N =60 p=0 K=10 L=1

1=1L Perfll .de 1.ntens1dade de Regra de combinagio EGC N = 13, 14 ou 14, respectivamente
poténcia uniforme paraM=1,20u3

No caso considerado na Fig. 2.12, como o nimero de filtros casados por portadora é sempre
1, o aumento de M ndo tem reflexo significativo no aumento da capacidade total do sistema. De fato
esta afirmativa é mais bem justificada a luz das expressdes para cdlculo de interferéncias no sistema

j& apresentadas neste capitulo. Através destas expressdes pode-se perceber que se os parametros do
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sistema sdo escolhidos de forma que se tenha sempre L = 1, as interferéncias I; e I, s@o nulas e que

Iz ndo depende de M. E, como verificado através de calculos computacionais, para o caso

considerado /4 varia muito pouco com M, além de ter seu valor cerca de 1/3 de I5.
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Fig. 2.12. Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivo em freqii€ncia para o
sistema MC-DS-CDMA: S=8eM=1,M=20ouM = 3.

A Fig. 2.13 mostra resultados de célculo de eficiéncia espectral para os seguintes pardmetros do

sistema MC-DS-CDMA modificado sob anéalise:

M=2,40u6 S=4 L =4 X =1000

N, =60 p=0 K=10 L=1

1=1 Perfll ‘de 1_ntens1dade de Regra de combinagiio EGC N =26, 28 ou 28, respectivamente
poténcia uniforme paraM=2,40ub

Nos resultados registrados na Fig. 2.13, assim como aqueles registrados na Fig. 2.12,

também tem-se sempre L = 1 e a capacidade é praticamente a mesma, independente do valor de M.

Em comparacdo com a Fig. 2.12, nota-se uma ligeira redu¢cdo na capacidade, fato justificado pela

redugdo na ordem da diversidade em freqiiéncia, esta governada pelo valor de S.
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Fig. 2.13. Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivo em freqii€ncia para o
sistema MC-DS-CDMA: S=4eM=2,M=40uM=6.

Na Fig. 2.14 sdo apresentados os resultados de cdlculo de eficiéncia espectral para os seguintes

parametros do sistema analisado:

M=2 S=8 Li=4 X =1000
N; =60 p=0 K=1,500u 100 L=1
A=L Perfil de intensidade de poténcia uniforme Regra de combinagdo EGC. N=14

Verifica-se através da Fig. 2.14 que, como era esperado, o aumento no nimero de usudrios
no sistema afeta significativamente a capacidade. Porém, observa-se através de tal figura que
utilizando esquemas de codificacdo de canal de baixa taxa ainda podem-se mitigar drasticamente as
interferéncias a valores de relacdo sinal-ruido média por bit bastante reduzidos. Por exemplo, para
c6digos de taxa menor que 1/3 pode-se operar a valores de taxa de erro de bit tdo baixos quanto se
queira — quanto mais baixos, mais complexo o esquema de codificacdo — a valores de E,/Ny menores
que 1,5 dB. Esta observagdo sugere a escolha de esquemas de codificacdo de baixa taxa para o
sistema em questdo e, como pode ser mais precisamente verificado no Capitulo 5, ainda assim estes

esquemas podem ndo comprometer a largura de faixa total ocupada pelo sinal MC-DS-CDMA em
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relacdo aquela que poderia ser obtida com o uso do sistema ndo codificado, para a mesma taxa de

dados transmitidos por ambos 0s sistemas.
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Fig. 2.14. Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivo em freqiiéncia para o
sistema MC-DS-CDMA: M =2,S=4eK=1, K=500u K =100.

Finalmente, na Fig. 2.15 sdo apresentados os resultados de célculo de eficiéncia espectral para os

seguintes parametros do sistema analisado:

M=1,3,40ul2 |S=12,4,30ul,respectivamente |L, =4 X = 1000

N, =60 p=0 K=10 L=1

A= Perﬁl de intensidade de poténcia Regra de combinagiio EGC. N = 1710, 36, 27 ou 9,
uniforme respectivamente

Confirmando resultados ja apresentados nesta subsecdo, observa-se na Fig. 2.15 que o

aumento do valor de S tende a fazer com que a capacidade do sistema MC-DS-CDMA modificado

tenda a capacidade do canal AWGN. Tanto mais préxima da capacidade do canal AWGN podera

estar a capacidade do sistema em questdo, quanto menor o nimero de usudrios ativos, o que pode ser

constatado a partir dos resultados registrados na Fig. 2.14.
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Fig. 2.15. Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivo em freqiiéncia para o
sistema MC-DS-CDMA: MS = 12, M e S variaveis; combinador EGC.

Os resultados de célculo de capacidade apresentados confirmam que os principais parametros que
governam o desempenho do sistema sdo M e S e que o aumento de § eleva a capacidade total do
sistema. A escolha dos valores mais adequados para M e S depende, contudo, de outros fatores,
dentre os quais podem ser citados: a largura de faixa de coeréncia e o tempo de coeréncia do canal,
a profundidade do bloco de entrelacamento temporal, a taxa de transmissdo e a largura de banda
disponivel. O Capitulo 4 de [Gui98a] apresenta uma série de consideragdes adicionais sobre tal
escolha, levando em conta os fatores supracitados. As conclusdes aqui registradas complementam e
ratificam tais consideragdes.

Verifica-se ainda que a inclusdo de um esquema de codifica¢do na entrada do transmissor de
um sistema CDMA multiportadora com o correspondente decodificador na saida do receptor
sinaliza como melhor opc¢ao de escolha um sistema copy-type, (M =1, S > 1) e ndo um sistema S/P-

type (M > 1, § = 1). No caso copy-type pode-se interpretar o esquema total de codificagcdo como a
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concatenagcdo de um cddigo externo com um cddigo de repeticdo interno, este decodificado' no
receptor pela regra de combinacdo EGC.

A regra de combinacdo EGC ndo faz uso da informagdo de estado de canal considerada
disponivel no receptor. O uso da regra de combinagdo MRC representa uma oportunidade de uso da
informacao de estado de canal, adicional a utilizacdo por um esquema de decodificacdo externo, e
pode trazer considerdaveis melhorias de desempenho. No Capitulo 5, o par codificagdo/decodificacao
de canal proposto nesta tese € avaliado com as regras EGC e MRC no receptor do sistema MC-DS-

CDMA modificado, quando utiliza-se o esquema I apresentado nesta subsecdo.

2.3.5. Capacidade do canal com desvanecimento Rayleigh seletivo em freqiiéncia
para o sistema MC-DS-CDMA com codificador embutido — esquema 2.

Um segundo esquema de codificagdo de canal aqui considerado corresponde aquele inicialmente
sugerido em [Gui98a] e [Gui98b]. Nesse esquema, o processo de repeticao de bits em cada saida do
conversor série/paralelo do transmissor no sistema original € substituido por um codificador de canal
de taxa 1/S e o processo de combinacgido no receptor é substituido pelo decodificador de canal
correspondente. Trata-se, portanto, de uma nova configuracdo para o sistema MC-DS-CDMA. A
Fig. 2.16 ilustra o diagrama do transmissor e a Fig. 2.17 ilustra o diagrama do receptor para o
sistema MC-DS-CDMA codificado segundo o esquema 2.

Para que a capacidade do novo sistema segundo o esquema 2 possa ser utilizada para fins de
avaliagdo de desempenho, interpreta-se que nesse caso tem-se, em cada grupop,p=1,2, ... M, S
informacdes suaves aplicadas ao decodificador de cada grupo. Portanto, se os valores de M e S
forem adequadamente escolhidos, tem-se aproximadamente MS canais independentes, cujas saidas
sdo aplicadas a M decodificadores de canal. O sistema de [Sou96] pode também ser interpretado
como possuindo um esquema de codificacdo de taxa 1/S, inserido na estrutura do transmissor, porém
usando um cédigo de repeticdo. A decodificacido “suave” desse cddigo de repeticdo usa, no sistema
original de [Sou96], uma simples regra de combinacdo EGC (do Inglés, Equal Gain Combining)
inserida em cada um dos M ramos do receptor, seguida por uma regra de decisdao abrupta, também

inserida em cada um dos M ramos.

" A “decodificacio” do cédigo de repeticio desempenhada pelo combinador EGC para este caso pode ser interpretada
como uma decodificagdo com estrada e saida suaves, posto que o decodificador externo necessita de entradas suaves
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Fig. 2.16. Transmissor para o sistema MC-DS-CDMA com
codificag@o de canal segundo o esquema 2.

Levando em consideragdo que as variancias das interferéncias em cada uma das MS portadoras sdo
distintas entre si, apesar destas diferencas serem pequenas, a capacidade do sistema serd, entdo, a
soma de MS termos correspondentes as capacidades de cada um dos MS canais individualmente
considerados. Este serd o caso estudado na andlise do esquema 2, embora cdlculos computacionais
tenham revelado que se as variancias das interferéncias em cada portadora sdo consideradas como a
média das varidncias em todas as portadoras, o resultado de célculo da capacidade como a
multiplicacdo da capacidade de um dos MS canais por MS se iguala aproximadamente aquele

calculado como a soma das capacidades dos MS canais.

(saida do EGC), para que seja almejado um melhor desempenho no processo de corre¢do de erros.
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Fig. 2.17. Receptor para o sistema MC-DS-CDMA com
codificag@o de canal segundo o esquema 2.

Torna-se agora necessario desmembrar a varidvel de decisdo de forma a considerar as suas
componentes em cada uma das S entradas dos M decodificadores de canal. O significado de todas as
varidveis citado ao longo desta subsecdo segue, a menos que explicitamente mencionado, as mesmas

definicbes apresentadas na subsecdo anterior. A partir das expressdes (2.52) e (2.54) pode-se

escrever.
P A
E[Z1|p’V]: ETZﬁp+M(V—I),n (272)
n=1
c
N.TA PT? PT? PAT* PAT* 273
VarlZy | pvI== =+ m it g s T Y T s MO, @7

onde r, 4 e ; continuam sendo calculados através das expressdes (2.55), (2.56) e (2.58),

respectivamente, e

MS
1
0.,= 2.74
= 2 s pmwoDMT @79
#p+(v-D)M
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1
n=1 v=l d=v+l ( - ) n=1 l=n+1

Torna-se também necessirio definir uma nova relacdo sinal-ruido média por bit, esta agora
calculada na saida de cada um dos MS filtros casados (ou banco de filtros casados) do receptor.

Adequando a expressdo (2.60) ao caso em questio, obtém-se

PT _|(< ’
RSR = N EKZ ﬁp*ﬂ““”‘j } (2.76)

n=1

Vale destacar que, para um mesmo valor de RSR média por bit de informacdo nas configuracdes
segundo os esquemas 1 e 2, a poténcia de transmissdo por portadora para o sistema com o esquema
1 serd 1+(S — 1)m/4 vezes menor que para o sistema com o esquema 2 [Yac93, p. 198]. A diferenca
entre tais poténcias deve-se a um aumento da relagdo sinal-ruido proporcionada pela combinagdo
EGC existente no esquema 1.

O novo valor médio de sinal em cada uma das S entradas dos M decodificadores de canal, no

instante i, de acordo com (2.61) valera

Dlil=+ g[i]\/gT 2.77)

e a nova varidvel g[i], que representa a influéncia no valor médio desse sinal em funcdo do

desvanecimento, a partir de (2.62) serd modificada para
A
g[l] = ZIB[i]l,q,n (2.78)
n=1

Portanto, a capacidade do sistema MC-DS-CDMA, pressupondo-se o esquema 2 de codificacio que
opera em MS canais independentes, em bits por uso do canal, pode ser determinada adequando-se os

resultados desta subsecdo as expressdes (2.63), (2.64), (2.65) e (2.66), obtendo-se finalmente
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v L A §T+60',,_V 5 p(y|+g[i] 2T,p,Vj 2.79)
<CMCDSCDMA> = Zz z I P()’ | +g[i]\/;T, P,VJ log, dy '

onde

2
P
—| v=o[il.|=T
. (y g[t]w/2 J

P()’Hé’[i] £T,p,VJ= —exp . (2.80)
2 \/27r0'py 20,,
_ T _ T
- y—g[i]\/iT - y+g[i]\/7T
1 2 2
p(ylp.v) —exp ; +exp . (2.81)
\/ 87o,, 20,, 20,,

2 2 [N . . N . . ,
e (0,,)" € a variancia total das interferéncias mais o ruido branco em cada uma das MS entradas dos

decodificadores de canal do receptor, ou seja

o.,=VarlZ,| p,v] (2.82)

As curvas apresentadas logo adiante registram os resultados de célculo de capacidade através da
solucdo de (2.79), convertidos para eficiéncia espectral em func¢ao do valor minimo de relacio sinal-
ruido média por bit (E1/Np) para transmissao livre de erros, para varios valores dos pardmetros do
sistema MC-DS-CDMA. De forma andloga aquela considerada na subsecdo anterior, as curvas de
capacidade do novo sistema MC-DS-CDMA pressupondo-se codificagdo de acordo com o esquema
2, obtidas através de (2.79), terdao como ponto de saturacdo o valor MS bits por uso do canal, posto
que a cada intervalo de sinalizacdo de T = MT;, segundos podem ser transmitidos no maximo MS bits
de informacg@o, conforme a taxa de codificacdo tenda para 1. As curvas de eficiéncia espectral,

entretanto, terdo sempre como ponto de saturagdo o valor 1 bit/s/Hz, pois, para que sejam
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transmitidos MS sinais ortogonais num intervalo de 7 = M7, segundos, necessitam-se de, no
minimo, W = MS(1/T) = S/Ty, hertz, com o uso de sinalizagdio BPSK. Assim, na normalizacido da
capacidade em bits por uso do canal em relagdo a WT, tem-se que 17 = C/(WT) = C/[(S/Ty)(MTy)] =
C/MS bits por segundo por hertz. Como C satura-se, para altos valores de RSR, em MS bits por uso
do canal, 77 saturard em 1 bit/s/Hz.

Na Fig. 2.18 sdo apresentados os resultados de cédlculo de eficiéncia espectral para os
seguintes parametros do sistema MC-DS-CDMA modificado, pressupondo-se codificacdo interna

segundo o esquema 2:

M=1,3,40ul12 |S=12,4,30ul,respectivamente |L; =4 X =1000

N; =60 p=0 K=10 L=1

1=L Pe.rfll de intensidade de poté€ncia Regra de combinagiio EGC. N = 1.10, 36, 27 ou 9,
uniforme respectivamente
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2
= MC-DS-CDMA BPSK RayleighM = 12, S = 1

Fig. 2.18. Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivo em freqii€éncia para o
sistema MC-DS-CDMA: MS = 12, M e § varidveis.
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Diferentemente dos resultados apresentados na Fig. 2.15 da subsec@o anterior, observa-se na Fig.
2.18 que o valor mais elevado de capacidade obtido (M = 12, S = 1) é apenas ligeiramente superior’
ao pior valor apresentado na Fig. 2.15 (também para M = 12 e S = 1) e inclusive inferior a
capacidade do sistema com portadora tnica (M = 1, S = 1, A = L). Esta informagio sinaliza que o
sistema MC-DS-CDMA modificado com codificador externo (esquema 1) apresenta potencial para
melhores desempenhos em termos de taxa de transmissdao a um dado valor de Ey/Ny ou, dada uma
taxa de transmissao fixa, em termos da necessidade de um menor valor de Ey/Ny. Sinaliza também
que se o sistema tende a ser do tipo S/P-fype, como por exemplo, um sistema OFDM-CDMA
convencional (M = 12, § = 1), as op¢Oes de codificacdo externa e interna t€m praticamente os
mesmos limites em termos de desempenho atingivel. Conclui-se, entdo, que o sistema MC-DS-
CDMA do tipo copy-type é a melhor escolha se comparado ao sistema S/P-type ou ao sistema
hibrido MC-DS-CDMA modificado. Tem-se ainda como vantagem adicional do sistema com o
esquema 1 a necessidade de um menor valor de poténcia de transmissdo por portadora para se
atingir um determinado valor de relagdo sinal-ruido média por bit de informagao, se comparado com
0 esquema 2.

A principal justificativa para a superioridade do sistema associado ao esquema I em relacio
ao sistema associado ao esquema 2 se deve ao fato de no esquema I ter-se o uso de diversidade. Esta
diversidade, a medida que € elevada a sua ordem, tende a fazer com que as estatisticas do sinal na
saida do combinador caminhem em direcdo as estatisticas que seriam observadas em um canal
gaussiano. Em outras palavras, a “gaussianizacdo” do canal proporcionada pela diversidade
aproxima a capacidade do canal com desvanecimento aquela associada a um canal AWGN. Como ja
mencionado, a maior ou menor proximidade da capacidade do canal AWGN ¢ também fun¢do da
menor ou maior quantidade de usudrios ativos no sistema MC-DS-CDMA. Dessa forma, M canais
Rayleigh discretos, definidos a partir de cada saida do conversor S/P do transmissor até cada saida
dos M combinadores, como propde o esquema I, apresentam maior capacidade que MS canais
Rayleigh discretos definidos a partir das saidas dos codificadores de canal internos do transmissor,

até as entradas dos decodificadores do receptor, como propde o esquema 2.

1 . £ N . z . . . . .

A pequena diferenca observada é conseqiiéncia do célculo de capacidade para o sistema original ter sido efetuado
como M vezes a capacidade de um unico ramo, considerando como interferéncia o valor médio das interferéncias
presentes em todos 0s ramos.

71



2.3.6. Capacidade do canal com desvanecimento Rayleigh seletivo em freqiiéncia
para o sistema MC-DS-CDMA com codificador externo — esquema 1— e
combinador MRC

Para a estimacdo da capacidade do sistema MC-DS-CDMA com combinador MRC, primeiramente
ha que se definir uma nova relacio sinal-ruido média por bit (RSR), na saida de cada combinador.
Ainda admitindo o caso geral em que o receptor possui MS bancos de filtros casados (MS receptores
RAKE) cada um com um nimero de bracos que € fun¢fo da escolha dos pardmetros do sistema e
que a regra de combinagdo utilizada por cada receptor RAKE continua sendo a regra EGC', o valor
instantdneo da componente de sinal nas saidas de cada banco de filtros casados, ao final de cada

intervalo T = MT, segundos, corresponde a raiz quadrada da energia por bit. Tal valor, para

combinacdo MRC, é [Yac93, p. 192]

P S A 2
D, :\/;TZ_;(Z_;ﬂp+M(V1),n] (2.83)

onde fB,.m(v-1)n corresponde ao desvanecimento com distribui¢do Rayleigh no ramo p, p = 1, ... M,
braco v do combinador MRC, v =1, ... S e brago n, n = 1, ..., A do combinador EGC de cada
receptor RAKE. A poténcia instantinea de ruido na saida do combinador MRC valerd, entdo

[Yac93, p. 192]

v=l \ n=l

NJTAS($ ’ (2.84)
77;' = 4 Z Zﬁp#—M(vfl),n )

Conseqiientemente, a relacfo sinal-ruido instantinea por bit sera

D>  PT (< ?
RSR. =——= E E 1) (2.85)
Y 2n NAS (n_l r WW”’")

1

e a relacdo sinal-ruido média por bit podera ser estimada através de

! Este caso geral é levando em conta de forma a tornar mais completa a anélise matemética do sistema. Entretanto, como
é objetivo da adequada escolha dos parametros do sistema, pode-se ter apenas um unico filtro casado por portadora,
tornando indiferente a escolha da regra MRC ou EGC em cada receptor RAKE.
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PT N 2
RSR =(RSR)=~—F Zl(z ﬁpw(v_wj (2.86)
0 v=]

n=1

A variancia total das interferéncias mais ruido na saida do combinador MRC também deve ser
recalculada. Dada a faixa de RSR de interesse, calculam-se, através de (2.86), os valores necessarios
de poténcia P, mantendo-se fixo o valor de Ny e estimando-se o valor esperado E{x} em (2.86)
através de cdlculo computacional. Os valores de [,+s(y-1),, $30 gerados como sendo a magnitude de
uma varidvel aleatéria gaussiana complexa de média nula e varidncia o;,2 determinada através de
(2.45). Com os valores de P obtidos, calculam-se as variancias das interferéncias e do ruido em cada
uma das § entradas dos combinadores EGC e para um dos ramos p, p = 1, ... M, utilizando as
expressdes (2.73), (2.74) e (2.75). A varidncia em cada entrada de um combinador EGC de
referéncia sdo feitas, por aproximacao, iguais e correspondentes a média das MS componentes. Esta
varidncia passa a ser considerada também a variincia total das interferéncias mais ruido na entrada
de cada um dos combinadores MRC, ou seja:
1 M S
Var, e < Varyse, :—Z:Z:Var[Z1 | p,v] (2.87)
M. p=1 v=I
A variancia total instantdnea de interferéncias mais ruido na saida do combinador MRC pode ser

determinada por

Varlilyreow = 8LiIIVarge,, (2.88)

onde os valores de g[i] s@o gerados por computador, de acordo com

s (4 2
glil= Z( ﬂ[i]mJ (2.89)
v=1l \_n=1
e onde [i],, sdo valores gerados como sendo a magnitude de uma varidvel aleatéria gaussiana
complexa de média nula e variancia 0, determinada através de (2.45).
A capacidade do sistema MC-DS-CDMA com combinador MRC, segundo o esquema 1, serd

portanto estimada através de (2.66), substituindo o valor encontrado através de (2.88) no valor de o
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em (2.64) e (2.65). Assim, a capacidade do sistema MC-DS-CDMA modificado em canal Rayleigh
seletivo em freqiiéncia, com combinador MRC e conhecimento do estado de canal no receptor, para

sinalizacdo BPSK, serd estimada por:

M gm\@mm P
<CMCDSCDMA> = 72 _[ p| y|+eglil ET) log,
= —g[i]\/gT—ﬁx glilVarygcin

p[yl+g[i] PTJ
2 4 (2.90)

p(y|eglil)

onde

_ -
—(y—gm,/PTJ
L [P 1 2
p(y | +gli] ET] ex (2.91)

\/27[ glilVary ke, 2glilVaryes,

e ainda

B 2] 2
| P P
| —(y—g[l]\/:TJ —(wg[l]\/:TJ

_ expl rexpl L (2.92)
\/8” glilVarypci, 2glilVarye,, 2glilVar, ke,

p(y|glil)=

Em (2.90), o valor de X utilizado para a obtencdo dos resultados apresentados mais adiante foi feito
igual a 1.000, valor suficiente a convergéncia desejada na estimativa da capacidade.
Na Fig. 2.19 sdo apresentados os resultados de cdlculo de eficiéncia espectral para os

seguintes parametros do sistema analisado:

M=1,3,40ul2 |S=12,4,30ul,respectivamente |L; =4 X =1000

N; =60 p=0 K=10 L=1

1=1 Pe.rfll de intensidade de poténcia Regra de combinagio MRC. N = 1.10, 36, 27 ou 9,
uniforme respectivamente
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B8 MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh - M

Fig. 2.19. Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivo em freqii€ncia para o
sistema MC-DS-CDMA: MS = 12, M e § varidveis, combinador MRC

Configurando resultados j4 esperados, observa-se na Fig. 2.19 que a capacidade estimada do sistema
com a regra de combinagdo MRC ¢é praticamente' a mesma daquela do sistema com combinador
EGC, o que pode ser notado comparando-se os resultados desta figura com os da Fig. 2.15. Tal
resultado era esperado, pois os valores de relagdo sinal-ruido média por bit considerados no eixo
horizontal de ambas as figuras em questdo sdo os mesmos. Entretanto, vale lembrar que, para um
dado valor dessa relacdo sinal-ruido, a poténcia de transmissdo necessdria ao sistema com
combinador MRC pode ser menor que aquela necessdria ao sistema com combinador EGC.
Facilmente pode-se demonstrar que, para uma mesma relagdo sinal-ruido média por bit, a relacao
entre a poténcia de transmissdo por portadora para o sistema com combinador EGC e a poténcia de

transmissao por portadora para o sistema com combinador MRC vale, em dB

' De fato a capacidade para os casos EGC e MRC é exatamente a mesma. A pequena diferenga observada entre os
resultados na Fig. 2.15 e na Fig. 2.19 se deve ao método computacional utilizado nos calculos e, em menor grau, a
aproximacdo atribuida aos valores das interferéncias nas MS portadoras do sistema.
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Froc _1010g (2.93)

S
Pyre (1+(S —1)71'/4}
Em situacdes reais, contudo, onde a estimacdo do estado de canal (magnitude e fase) ndo € perfeita,
a diferenca expressa por (2.93) pode ndo se configurar e, nesses casos, torna-se preferivel, por
questdes de simplicidade de implementacdo, a utilizacdo do combinador EGC em vez do MRC.
Em [Hal98], E. Hall e S. G. Wilson apresentam uma expressao que, com uma pequena
correcdo, ratifica os resultados obtidos com a expressdo (2.90). Segundo Hall, a capacidade do canal

Rayleigh como sinalizagdo BPSK e informacéo de estado de canal conhecida pelo receptor vale

(Crayeisn) == | P(&IP(y | x=Es, g)long(l e N lEs )}dydg 2.94)
gy

onde p(g) € a funcdo densidade de probabilidade dos ganhos do canal e E € a energia média por
simbolo da modulacdo. A correcdo supramencionada se refere a substituicdo por 4 do valor 1
originalmente apresentado na expressdo de Hall, na exponencial de (2.94). Um erro adicional de
escala na figura que registra resultados de célculo de capacidade em [Hal98] também leva a
resultados diferentes daqueles obtidos com o uso de (2.94).

Adaptando a expressao (2.94) a presente andlise com combina¢do MRC, tem-se entdo

g\/ET‘Fé go?
<CMCDSCDMA> = _M]{ 2 _f p(g);e
0, \EH = \27go?
2

5}

,\’*g\ET 2
( z,gz: j logz{%{l+e_(maz)yg\/?}}dydg (2.95)

onde & = Varyrcim € a variAncia média de ruido mais interferéncias em cada uma das entradas do
combinador MRC, obtida conforme (2.87), e p(g) € a funcdo densidade de probabilidade da

magnitude do desvanecimento na saida do combinador MRC, determinada por (veja o Apéndice A):

gS—le—g/Q
8 € .30

p@=105s-n ¢ (2.96)
0 ,2<0



Em (2.96), Q=2 ¢é o valor médio quadrético da magnitude do processo gaussiano complexo de
variancia 0'12 = 0'12 = 1 (conforme (2.45), para perfil uniforme e L = 1), considerado igual em todas
as entradas do combinador. O limite de integracdo U em (2.95) é escolhido como sendo o menor
valor que leva a integral numérica de p(g), no intervalo de 0 a U, ao valor unitario.

Conclui-se que todas as observagdes registradas na subsecdo 2.3.4, estas referentes a andlise
da capacidade do sistema MC-DS-CDMA modificado com combinador EGC, se aplicam aos
resultados associados ao sistema com combinador MRC no que concerne as variacdes de capacidade

em funcdo dos valores dos pardmetros considerados.
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Capitulo 3

Constru¢ao dos codigos produto e analise de
limitantes

APROPOSTA de um novo esquema de codificacdo de canal € apresentada neste capitulo. Esse
novo esquema ¢ baseado em uma familia especifica de cddigos de bloco concatenados em
série segundo a estrutura geométrica presente na formacdo de cdédigos produto. A principal
vantagem desse esquema se refere a simplicidade de codificacdo, aliada a simplicidade e ao
considerdvel ganho apresentados pelo correspondente processo de decodificacdo, esse abordado no
Capitulo 4. Inicialmente apresentam-se os conceitos fundamentais associados a estimacdo de
limitantes de probabilidade de erro de bit para codigos de bloco lineares concatenados em série e em
paralelo. Enfase maior é dada a concatenacdo serial, sobre a qual sdo aprofundam-se e aplicam-se
tais conceitos. O novo esquema de codificacdo € entdo apresentado e discutido, e para ele calculam-

se limitantes de probabilidade de erro de bit em canal AWGN e Rayleigh.

3.1. Limitante superior de probabilidade de erro de bit

Nesta secdo sdo apresentados os principais fundamentos relacionados ao estudo de limitantes
superiores de probabilidade de erro de bit para c6digos de bloco lineares em canal AWGN.
Sabe-se que a simulacdo € uma ferramenta Util para a avaliacdo do desempenho de esquemas

de codificagd@o de canal. Entretanto, para sistemas com esquemas de codificacdo de canal poderosos,
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em regides onde a taxa de erro de bit média € muito baixa, seria preciso aguardar muito tempo para
que um determinado nimero de erros pudesse ocorrer de forma a tornar confidvel a estimativa desta
taxa de erro. O uso de limitantes inferiores e superiores de probabilidade de erro demonstra ser uma
alternativa adequada a estes casos, permitindo que seja feita uma previsdo do comportamento do
sistema em regides de baixas taxas de erro [Ben96]. Um subproduto da andlise de limitantes é a
possibilidade de previsdo de um eventual patamar “intransponivel” de erro de bit (do termo em
Inglés error floor), fendbmeno que ocorre a partir de um certo valor de relag@o sinal-ruido, onde as
palavras-cédigo de baixo peso comecam a governar o desempenho do esquema de codificagdo de
canal, ndo permitindo que a taxa de erro de bit seja reduzida de forma significativa com o aumento
da relag@o sinal-ruido. Critérios de projeto de cédigos corretores de erro também podem se valer do
estudo de limitantes. Por exemplo, em [Ben98a] e [Ben98b] sdo considerados tais critérios,

aplicados a projetos de c6digos concatenados.

3.1.1. A probabilidade de erro par-a-par e o limitante de unido

A discussdo sobre limitantes superiores de probabilidade de erro de palavra em sistemas com
codificacdo de canal inicia-se em torno do conceito de probabilidade de erro par-a-par P{s; — s;}.
Essa € a probabilidade de, tendo-se transmitido o sinal s;, ter-se s; mais proximo do vetor recebido r
doques;.,i=j=1,2,.. M. Paraum sistema com modulacdo M-dria qualquer, se s; € transmitido,
um erro ocorre se um dos demais sinais € escolhido pelo receptor. Mas sabe-se que a probabilidade
da unido de eventos é menor que a soma das probabilidades de ocorréncia de cada evento
individualmente considerado. A esse limite é dado o nome de limitante de unido que, no presente

contexto, pode ser escrito como:

P(s)< Y Pfs, —>s,) (3.1)

S;#S

onde P,(s;) é a probabilidade de erro de palavra, tendo-se transmitido a palavra s;. A determinagio
da probabilidade de erro de palavra média deve levar em consideracdo uma média de (3.1) em todas

as M possibilidades das palavras enviadas através do canal, levando a [Ben99, p. 191]
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1 M 1 d']’
b= M 2 erfc{ 2\/N_0 ]

i=l j#i

onde d; = |s; — s}| é a distdncia Euclidiana entre s; e s; e Ny é a densidade espectral de poténcia de
ruido. Mas a propriedade do erro uniforme [Ben99, p. 505] dita que a probabilidade de erro
condicionada a transmissdo de uma dada palavra-cédigo ndo depende de qual seja esta palavra. Esta
€ uma propriedade valida para cddigos lineares e permite que a probabilidade de erro par-a-par
possa ser avaliada admitindo-se o envio da palavra toda nula. Assim passa a ndo ser necessario

efetuar a média explicita em (3.2) e pode-se escrever a probabilidade de erro de palavra como

M
P < Z:P(x1 - Xm) (3.3)
m=2

onde x; corresponde a palavra codigo toda nula. Mas a probabilidade P{x; — x,,} depende, como
em (3.2), da distincia Euclidiana entre as duas palavras-cédigo consideradas. Para uma palavra-

codigo m com peso de Hamming w,,, sabendo que a energia da forma de onda transmitida em cada

intervalo de sinalizacdo vale E Joules, e para a sinalizacdo antipodal tem-se

2_
m| =W,

2
=4w E =4w RE, (3.4)

m c

JE, ~[-\E))

a’fm=|s1—s

onde R, = k/n é a taxa do cddigo. Levando os resultados (3.3) e (3.4) em (3.2), a probabilidade de
erro de palavra para sinalizacdo antipodal em canal AWGN, sem quantizacdo no receptor € com

decisdo suave pode ser determinada por [Ben99, p. 511]

M
P SlZerfC[ MJ 3.5)
2 N,

Agrupando, no conjunto das M palavras-cédigo, as A, palavras-cédigo de mesmo peso /, pode-se

escrever (3.5) como
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P <l S 4 et MRE (3.6)
2 h:dmin NO

sendo n o comprimento de cada palavra-c6digo e dp;, a distdncia minima de Hamming do cdédigo
(que € igual ao menor peso dentre as palavra-cddigo, excetuando-se a palavra toda nula). Através de
(3.6) pode-se perceber que para que se possa determinar a probabilidade de erro de palavra é
necessdrio conhecer a distribuicdo de pesos das palavras-cédigo. A esta distribui¢do normalmente
associa-se uma funcdo, a Funcdo de Distribuicdo de Pesos (WEF, do Inglés Weight Enumerating

Function), definida por

A(H) = Zn:AhH" (3.7

h=0

onde H € uma varidvel auxiliar e A, é o nimero de palavras-cédigo de peso A.

3.1.2. Probabilidade de erro de bit para c6digos de bloco lineares

Para o célculo da probabilidade de erro de bit deve-se levar em consideragdo o nimero de eventos
de erro, sendo a probabilidade de ocorréncia de cada evento ponderada por um valor que é fungdo
do nimero de bits em erro em cada evento. E necessario entéio conhecer nio somente a distribuicdo
de pesos das palavras cédigo, mas também a distribuicdo dos pesos das palavras de informacédo
associadas as palavras c6digo de cada peso. Uma expressdo que traduz esse procedimento pode ser

escrita como [Ben99, p. 513]

M .
a=§wt”HaMJ (3.8)

onde M = 2" é o niimero de palavras-cédigo, P(x; | x;) € a probabilidade de ser decodificada uma
palavra-codigo x; diferente da palavra-codigo toda-nula x;, dado que a palavra toda nula foi
transmitida e w(u;) é o peso de Hamming da palavra de informagdo de comprimento k que gera a

palavra-cédigo x;.
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Pelo fato do célculo envolvendo (3.8) apresentar complexidade exponencialmente crescente
em k, o limitante de unido é utilizado em vez do calculo exato através de (3.8). Como a
probabilidade de erro de bit € funcdo ndo somente da distribuicdo de pesos das palavras-cddigo, mas
também dos pesos das palavras de informacgdo associados as palavras-cédigo de um determinado
peso, utiliza-se no calculo do limitante de uniio a Fungdo de Distribuicao de Pesos de Entrada-Saida

(IOWEEF, do Inglés Input-Output Weight Enumerating Function), definida como [Ben99]

k n
BW,H)=>>B, W"H" (3.9)

w=0h=0

onde B,,, € o nimero de palavras-cédigo de peso & geradas por palavras de informagdo de peso w.
As variaveis W e H sao varidveis auxiliares. A Funcdo de Distribui¢do de Pesos (WEF) pode ser

facilmente obtida a partir da IOWEF [Ben99, p. 514]:

n k
AH)=BW,H)|, =Y AH" ,onde A, =)'B,, (3.10)
h=0

w=0

Em algumas expressdes para cdlculo de limitantes de probabilidade de erro encontradas na literatura
€ comum encontrar a Fungdo de Distribuicdo de Pesos Condicional (CWEF, do Inglés Conditional
Weight Enumerating Function), que pode ser obtida através da IOWEF e é definida como [Ben99, p.
514]

B,(H)=Y B, 0" =L BW.H)

2 T oW (3.11)

wW=0

Em outras expressdes para o célculo de limitantes de probabilidade de erro de bit, especialmente
para a andlise de esquemas com concatenacdo paralela [Ben96], pode-se encontrar a Funcio de
Distribui¢do de Pesos de Entrada-Paridade (IRWEF, do Inglés Inpur-Redundancy Weight
Enumerating Function), que também pode ser obtida a partir da IOWEF e € definida como [Ben96,

p. 410]
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k n—k
CW.z)=>>C, W'z (3.12)

w=0z=0

onde C, . é o nimero de palavras-cédigo geradas por palavras de informacdo de peso w e cujas
paridades tem peso z. Obviamente, w + z € o peso total da palavra-cédigo. A CWEF dos bits de
paridade correspondentes as palavras de entrada de peso w pode ser obtida através da expressio
(3.11), substituindo-se a IOWEF pela IRWEF. A IRWEF ¢ uma funcdo que tem real significado
quando sdo considerados cédigos sistemadticos, onde € clara a distingdo, numa palavra-cédigo, dos
bits correspondentes a informacdo daqueles correspondentes a paridade.

Uma forma de conversdo da IOWEF na IRWEF e vice-versa pode ser necessaria quando da
andlise de desempenho de cddigos de bloco sistemdticos, concatenados ou ndo. A IOWEF pode ser

escrita a partir da IRWEF conforme a relagio

k n—k
BW.H)=)>C, , W'H™"" (3.13)

w=0z=0

De maneira andloga, a IRWEF pode ser escrita a partir da IOWEF conforme a relacdo

k n
CW,2)=) > B,, W'H"™ (3.14)

w=0 h=0 H=Z

As distribuicdes de pesos de alguns cédigos de bloco, em qualquer dos formatos anteriormente
descritos, podem ser obtidas analiticamente. Para outros c6digos, contudo, as distribui¢cdes de pesos
ndo foram ainda analiticamente encontradas. Célculos computacionais sdo empregados nesses casos
como forma de estima-las.

Para reduzir a complexidade no processo de cdlculo de limitantes, principalmente quando
este cdlculo € realizado por computador, em vez das fungdes IOWEF ou IRWEF € mais conveniente
operar com uma matriz dos coeficientes da IOWEF (que poderia ser chamada de IOWEM, por razao
obvia) ou da IRWEF (que poderia ser chamada de IRWEM). Nesta proposta de simplificacio, os
elementos ndao nulos da IOWEM de ordem (k + 1) x (n + 1) correspondem aos valores de B, ,
localizados na w-ésima linha e na h-ésima coluna. Os elementos ndo nulos da IRWEM de ordem (k
+ 1) x (n — k + 1) correspondem aos valores de C, ;, localizados na w-ésima linha e na z-ésima

coluna. No mapeamento da IOWEM para a IOWEF, o expoente da varidvel W corresponde aos
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indices das linhas da matriz IOWEM (pesos das palavras de informacdo), os expoentes da varidvel
H correspondem aos indices das colunas da matriz IOWEM (pesos das palavras-cédigo) e os
coeficientes B,,; correspondem aos elementos ndo nulos na matriz IOWEM, localizados nas

coordenadas (w, h). De forma andloga obtém-se facilmente o mapeamento da IRWEM na IRWEF.

Exemplo 3.1.

Considere o cédigo de Hamming (#,k,din) = (7,4,3), formado a partir de sua matriz geradora

na forma originalmente sistemética

S O O =
S o = O
S = O O
- o O O
O = = =
_ = = O
—_— O = =

A WEEF para este cddigo pode ser obtida analiticamente [Ben99], resultando em

AH)=1+7H*+7H*+H’

A fung¢do WEF pode ser associada ao histograma de distribuicdo de pesos mostrado na Fig.

3.1, através do qual sua interpretacdo se torna ainda mais clara.

Com o auxilio de uma simples procura computacional pode-se determinar a matriz de
distribui¢do de pesos de ordem (k + 1) x (n + 1) = 5 x 8 relacionada a IOWEF, ou seja, a
IOWEM:

10000000
00031000
B=[0 0 033000
00013000
0000000 I
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Distribuicdo de pesos

0 1 2 3 4 5 6 7

Pesos das palavras-codigo

L " " B~V B NN e o)

Niimero de palavras-cédigo de cada peso

(=)

1

Fig. 3.1. Distribuicdo de pesos para o cédigo (7,4,3) do Exemplo 3.1.

Segundo a definicdo proposta para a matriz IOWEM, faz-se a seguinte interpretacdo sobre a
distribuicdo dos pesos para o c6digo de Hamming (7,4,3): tem-se 1 palavra-cédigo de peso 0,
gerada por 1 palavra de informacdo também de peso 0; tem-se 3 palavras-cddigo de peso 3,
geradas por 3 palavras de informacao de peso 1, e 1 palavra-cédigo de peso 4, gerada por 1
palavra de informacdo de peso 1; tem-se ainda 3 palavras-cdigo de peso 3, geradas por 3
palavras de informacédo de peso 2, e 3 palavras-codigo de peso 4, geradas por 3 palavras de
informacdo de peso 2; tem-se também 1 palavra-cédigo de peso 3, gerada por 1 palavra de
informacdo de peso 3, e 3 palavras-c6digo de peso 4, geradas por 3 palavras de informacio
de peso 3; finalmente tem-se 1 palavra-cédigo de peso 7, gerada por 1 palavra de informacao

de peso 4. Da IOWEM pode-se obter diretamente a IOWEF:

BW, H)=1+WQ@H’ +H")+W?*QBH +3H")+W’(H* +3H")+W*H’

Conhecendo a IOWEF, pode-se obter a WEF a partir de (3.3), e a IRWEF a partir de (3.7).
Na IOWEEF, sabe-se que os expoentes da varidvel H indicam os pesos das palavras-cddigo e
que os expoentes da varidvel W indicam os pesos das palavras de informagdo. Como a
IRWEF relaciona pesos de palavras de informacdo com pesos de paridade, para obté-la a
partir da IOWEF basta fazer os expoentes de Z iguais a subtragdo dos expoentes de H dos

correspondentes expoentes de W, levando a:
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CW.,Z)=1+W@BZ*+Z)+W?*(BZ+3Z)+W(1+32)+W?'Z’

A matriz IRWEM, de ordem (k + 1) x (n — k + 1), pode ser obtida a partir da funcdo IRWEF
ou diretamente a partir da IOWEM (os expoentes de W se mantém e estdo relacionados as
linhas da matriz IRWEM; cada coluna da IRWEM esté relacionada a um expoente de Z e
corresponde ao indice da coluna da IOWEM subtraido do indice da linha sob andlise). Para o

c6digo de Hamming em questao a IRWEM vale:

!

Il
S = O O =
S W W o O
S O W W O
-_ o O = O

As fungdes condicionais, CWEF, tanto relativas a IOWEF quanto a IRWEF, podem ser

diretamente obtidas destas funcdes, levando em conta a definicdo dada pela expressao (3.11):

BW,H)=1+WB,(H)+W’B,(H)+W’B,(H)+W"*B,(H)
€

CW,Z)=1+WB,(Z)+W’B,(Z)+W’B,(Z)+W*B,(Z)

O conhecimento da distribuicdo de pesos de um cddigo é de fundamental importancia para célculos
que t€m por objetivo estimar tanto a capacidade de deteccdo de erros quanto a capacidade de
correcdo de erros desse codigo. O limitante superior de probabilidade de erro de bit, para o caso de
decodificacdo de maxima verossimilhanca com decisdo suave e quantiza¢do infinita, em canal

AWGN, pode ser estimado através de [Ben99, p 514]

k
By~ Bw,herfc( %} (3.15)
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onde R, = k/n é a taxa do cédigo. Fazendo uso da relagéo
1 1
Eerfc(\/;)< ECXP(_ x) (3.16)

obtém-se um limitante menos justo (ou menos apertado):
Il&Gw & hR E
P<—)» — » B, ,exp ———> 3.17
b ZZ X w.h P( N J ( )

Sabendo que a fungdo de distribuicdo de pesos condicional, CWEF, € dada pela expressdo (3.11),

reproduzida parcialmente aqui:

B,(H)=>'B,,H" (3.18)

h=0

nota-se que

h
> B,,ex p(_ hl;\;Eb j =Y'8,, {exp(— %ﬂ ~1=[B,(H)-1] |H=exp(7% ] (3.19)

h=d i, 0 h=0 0 0

Assim, um limitante menos apertado para a probabilidade de erro de bit, para o caso de
decodificacdo de maxima verossimilhanga com decisdo suave e quantizac¢do infinita, em canal

AWGN, pode ser estimado através de

l&w
E, <§Z;[BW(H)—1]

w=1

) (3.20)

R.E,
H=exp| —
No

3.2. Probabilidade de erro de bit para cédigos de bloco lineares
concatenados em série e em paralelo

Nesta secdo, os conceitos abordados na se¢@o anterior sdo aplicados ao estudo de limitantes de

probabilidade de erro de bit para cédigos de bloco lineares concatenados em série € em paralelo,
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com énfase na concatenagdo serial, objeto principal do estudo considerado neste capitulo. O estudo
analitico de esquemas com concatenacdo paralela ou serial apresenta grandes desafios,
principalmente quando o cédigo resultante é longo. Em [Ben96], [Ben98a] e [Ben98b] ¢ introduzida
uma forma alternativa para o tratamento analitico destas concatenagdes, buscando reduzir a
complexidade inerente das andlises tedricas cldssicas. As ferramentas propostas em [Ben96] para o
estudo da concatenacdo paralela e em [Ben98a] e [Ben98b] para a concatenacgdo serial sdo baseadas
em um desempenho médio desses esquemas, com decodificacdo de maxima verossimilhangca. A
analise apresentada nessas publicacdes é fundamentada em limitantes de probabilidade de erro
calculados a partir de uma “distribuicdo média” de pesos do cédigo concatenado. Esta distribui¢do
considera que o entrelacador temporal existente entre os cddigos componentes é um dispositivo
probabilistico (entrelagador temporal uniforme), levando, entdo, a uma andlise de comportamento
médio do desempenho da concatenacdo. O uso do conceito de entrelacador temporal uniforme
simplifica significativamente a avaliacdo de desempenho de codigos concatenados, apesar do
resultado obtido ndo refletir o desempenho real, dada uma regra de entrelacamento temporal
especifica. Contudo, em [Ben96] demonstra-se que o desempenho obtido por meios de um
entrelacador temporal uniforme € atingivel ao menos por um entrelacador temporal real; e, de fato,
uma regra qualquer de entrelacamento temporal escolhida aleatoriamente se comportard, com
grande probabilidade, de forma similar a média. Por outro lado, algumas simples regras de
entrelacamento ji conhecidas podem levar a limitantes consideravelmente abaixo deste limitante
médio. Mais adiante esta afirmagdo € comprovada com exemplos de célculo.

Nesta sec@o ainda é verificado que as expressdes para a estimativa de limitantes definidas em
[Ben96] sdo aplicdveis, com algumas adequacdes, tanto nos casos de concatenacdo paralela com
componentes sistematicos quanto nos casos onde se utilizam c6digos componentes ndo-sistematicos.
As expressdes derivadas em [Ben98a] e [Ben98b] sao diretamente aplicdveis aos casos de

concatenagdo serial com componentes sistematicos ou ndo-sisteméticos.

3.2.1. Analise de limitantes para concatenagido paralela de dois cédigos de bloco
em canal AWGN

Em [Ben96] a andlise apresentada é baseada em cédigos componentes sisteméticos e utiliza a fungdo

de distribui¢do de pesos entrada-paridade, a IRWEF. J4 a anélise apresentada em [Ben99], para o
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mesmo caso, utiliza a func@o de distribuicdo de pesos entrada-saida, a IOWEF, levando a
possibilidade de andlise com cédigos componentes nao-sisteméaticos. A Fig. 3.2 ilustra a estrutura de
concatenacdo paralela.

A funcdo de distribuicdo de pesos condicional (CWEF) do cddigo concatenado, para o

comprimento do bloco de entrelacamento temporal, N, igual a k, € dada por [Ben99, p. 587]

BS'(H) BS (H)
k (3.21)
o

Conhecendo-se a CWEF pode-se aplicar diretamente a expressdo (3.20) para que seja estimado o

BS"(H)=

limitante superior de probabilidade de erro de bit. A partir da CWEF pode-se obter a IOWEF, e
desta a matriz de coeficientes IOWEM (veja Exemplo 3.1.), e utilizar a expressdo (3.15) para que

seja estimado um limitante mais apertado para a probabilidade de erro de bit.

Cédigo de FoN
1 \
Informagio —» k bits > bloco C, — X,
(n,, k) ; '-
U -
1 1
i I Codigo de
Entrelagador ! ! bloco concatenado
N = mk | 1 em paralelo (PCBC)
i i C,(n, +n,, k)
y n—
Cédigo de '.I !
k bits » blocoC, |—»ux,!
(nz s k) \ /

\ /
N/

Fig. 3.2. Diagrama da concatenacdo paralela de c6digos de bloco [Ben99].

Como ja mencionado, em cdlculos computacionais é preferivel operar com a matriz de coeficientes
IOWEM em vez de operar com a funcdo IOWEF, por razdes ja abordadas. A expressdo (3.21) pode
ser simplificada e escrita num formato que envolva somente os coeficientes das IOWEF dos cédigos

componentes. Levando-se em conta as notacdes registradas na Fig. 3.2 tem-se, entao:

90



W) ni+h2=n

k -1
=[] T e, 322

Em termos de implementagdo computacional de (3.22), envolvendo as matrizes IOWEM dos

codigos componentes, sugere-se o Algoritmo 3.1:
Algoritmo 3.1.

1. crie uma matriz de ordem k x (n1+n,), com todos os elementos nulos;
faca w variar de 0 a k;
para cada valor de w, faca h; variar de 0 a ny;

para cada valor de h; faga h; variar de O a ny;

A

para cada triplice w, h; e hy, calcule os valores dos elementos da matriz [IOWEM através

da expressdo recursiva

BY B

C, atual C, anterior w,hl w,h2
By < B s

w,hl+h2 whl+h2 T k (3.23)
w

Para um comprimento do bloco de entrelacamento temporal, N , igual a mk, m inteiro, a CWEF do

codigo (m(n; + ny), mk) resultante é dada por [Ben96, p. 414]

BS (H) BS* (H)
mk (3.24)
“

onde as CWEFs dos novos cddigos componentes (mn; , mk) e (imn, , mk) sdo dadas por

B (H) =

BC,,(H):iaWBCI”’(W,H) "B (W, H)
wo oW

1
— 3.25
wl ow"” ( )

B (H)=

wW=0 w=0
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e a IOWEFs dos novos c6digos componentes sdo iguais as IOWEFs dos codigos originais elevadas

ao expoente m, ou seja

BT W, HY=[BOW.m)]" ¢ BEW.H)=[BoW,H)|" (3.26)

Através da andlise dos resultados fornecidos em [Ben96], e também em [Ben98a], [Ben98b] e
[Ben99], conclui-se que o aumento do bloco de entrelagamento temporal em esquemas com
concatenacdo paralela ndo traz significativos ganhos de desempenho e, além disso, o pequeno
acréscimo no desempenho tende a se saturar a partir de um determinado comprimento deste bloco
de entrelacamento temporal.

Uma observagao adicional merece destaque, no que se refere a concatenagdo paralela de
codigos de bloco lineares: é possivel que sejam obtidos cddigos concatenados com maiores taxas
quando os codigos componentes sdo sistematicos. Para comprovar essa afirmagdo e também para
avaliar o impacto da escolha de componentes sistemdticos na concatenagdo paralela, uma extensio

do Exemplo 3.1 € explorada através dos Exemplos 3.2.a e 3.2.b a seguir.
Exemplo 3.2.a.
Considere a concatenag@o paralela de um codigo de Hamming sistemético (7,4) com um
codigo cujas palavras cédigo sdo as paridades de um cédigo de Hamming também (7.4).
Neste exemplo, tomando como referéncia a Fig. 3.2, identificam-se: ny =7, k=4,n,=3e N

= k; o codigo resultante serd um (10,4). A IOWEF do cédigo (7,4) por conveniéncia é

novamente apresentada:
BW,H)=1+WQ@H+H)+W?*QBH +3H")+W*(H’ +3H"+W*'H’

A IOWEF do cédigo componente resultante que se vale apenas das paridades do cédigo de

Hamming (7.,4,3) sistematico, € exatamente igual a IRWEF do cédigo (7,4,3), ou seja

CW,Z2)=1+WQBZ*+Z)+W?*BZ+3Z))+W(1+32)+W*'Z*
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A partir das IOWEFs anteriores pode-se facilmente compor as matrizes IOWEMs dos
codigos componentes (ja fornecidas no Exemplo 3.1) e, operando com estas matrizes em

(3.23), obtém-se a IOWEM do cédigo concatenado:

100 0 O 0 O 0 000
000 O 0 22515 02500 0
B={0 00 0 15 3 15 0 00 0
00002515225 0 0 00 0
000 0 0 0 0 0 00 1]

Exemplo 3.2.b.

Agora considere a concatenacdo paralela de dois Cédigos de Arranjo Generalizado, GAC (do
Inglés, Generalized Array Code), (7,4) ndo-sistematicos [Hon97], equivalentes ao cédigo de

Hamming (7.4) e cuja matriz geradora tem a forma:

1 101000
01 1 0100
G =
0011010
0 0011 01

Neste exemplo, novamente tomando como referéncia a Fig. 3.2, identificam-se: n; =7, k = 4,
ny =7 e N = k; o cddigo resultante serd um (14,4). A WEF do GAC (7,4) ¢ idéntica a do
codigo de Hamming (7,4), mas as IOWEFs diferem. A IOWEM do cédigo GAC (7,4) foi

obtida através de uma rotina computacional, e vale:
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10000000
00040000
B={0 0006000
0003000 1
0000100 0

Conforme (3.10), somando-se os elementos das colunas da IOWEM anterior obtém-se os
coeficientes da WEF (1, 7, 7, 1), coincidentes com aqueles ja apresentados no Exemplo 3.1
para a WEF do c6digo de Hamming (7,4). Operando com as matrizes das IOWEMs dos
codigos componentes (que sdo idénticas) em (3.23), obtém-se a IOWEM do cédigo

concatenado resultante:

1 000O0OO0O O OOOUOOO0OO O
0000OO0O0O 4 0O0O0OO0OTOOO O
B“={0 00000 0 060 0 O0O0O0 0
000 0O0O0O22500O01L5 000 025
0006000 0 0100 0O0O0 0|

A Fig. 3.3 apresenta os limitantes superiores de probabilidade de erro de bit para os casos
analisados nos Exemplos 3.2.a e 3.2.b, calculados através da expressdo (3.15). Como pode
ser verificado nessa figura, se os cddigos componentes utilizados na concatenacio paralela
sdo sistemdticos, pode-se obter um cdédigo final com taxa mais elevada. Entretanto, o
limitante superior de probabilidade de erro ocorre num patamar mais elevado que aquele
obtido com c6digos componentes equivalentes, porém ndo-sistematicos. Nesse segundo caso,
contudo, a taxa do cédigo resultante é menor.

Observando as matrizes dos coeficientes da IOWEF, pode-se obter a distancia
minima do cédigo como sendo o indice da primeira coluna que contenha elementos nio
nulos, excetuando-se a coluna 0, que corresponde a palavra-cédigo toda-nula. Como a
obtencdo da IOWEF de cédigos concatenados é baseada em uma anélise de comportamento
médio no que se refere a todos os possiveis entrelagadores temporais utilizados, a distancia
minima média do cédigo do Exemplo 3.2.a € 3 e a distdncia minima média do c6digo do

Exemplo 3.2.b é 6.
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Ainda com relagdo aos Exemplos 3.2.a e 3.2.b, verifica-se através da Fig. 3.3 que a
concatenagdo do Exemplo 3.2.b possui limitante aproximadamente igual ao limitante para o
codigo (7,4,3) isoladamente. Verifica-se ainda que a concatenacdo do Exemplo 3.2.a
apresenta limitante mais elevado que o cédigo (7,4,3) isoladamente. Esses fatos levam a crer
que a implementacdo da concatenacdo nao pressupde, sempre, melhoria de desempenho de
um determinado esquema de codificag@o. A subsec@o 3.3.4 contém exemplos e justificativas

que ratificam e complementam estas constatagdes basicas.

1
o1 L\ Cédigos componentes
’ =S sistemdticos (— ).
\ Taxa resultante = 2/5
_ 001 =
< N
S100 — a3
S Cédigo Hamming s 2
D (743) (- - ). N
2110 ——— Taxa resultante = 4/7 £ 3
3 e
$110° AN
2 Cédigos componentes Y
~ —6 nao-sistematicos ( ---- ). ‘\‘
1-10 /= Taxaresultante =2/7 AN
\\\
110 "
‘\
110 RN
0 2 4 6 8 10

Eb/No

Fig. 3.3. Comparacio entre os limitantes considerados nos
Exemplos 3.2.a e 3.2.b.

3.2.2. Analise de limitantes para concatenagao serial de dois cédigos de bloco em
canal AWGN

A Fig. 3.4 mostra o diagrama em blocos da concatenagdo serial de dois c6digos de bloco. Ela é
formada por um coédigo externo (mgq, mk) de taxa R. = k/q conectado, via um bloco de
entrelacamento temporal de comprimento N = mgq, a um cédigo interno (mn, mq) de taxa R.; = g/n,

resultando em um cddigo (mn, mk) de taxa R..R.; = k/n.
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Cddigo de bloco concatenado
em série (SCBC) C; (n, k)

Informagdo Codigo de Entrelacador Cédigo de i
mk bitgs |:2> bloco externo :> N = Enq :> bloco interno :>
| k/q = mk/N g/n = N/mn

Fig. 3.4. Diagrama da concatenagio serial de cddigos de bloco
(adaptado de [Ben99]).

Para o cédigo concatenado, o niimero B‘fjh de palavras-cédigo de peso h associadas as palavras de

informacdo de peso w , para m = 1, é dado por [Ben98b, p. 912]

C, C;
- BwFlBll;

By, = ;W (3.27)
I

A expressdo (3.27) pode ser justificada através dos comentarios:

O na situagdo real, com o uso de um determinado entrelacador temporal, cada palavra de entrada

de peso [ aplicada a esse entrelacador (saida do cddigo externo, cuja entrada teria peso w),

produziria uma palavra de saida com uma certa permutagdo, porém com mesmo peso [ da

.. . L, C T o T
entrada. Esta palavra iria gerar um determinado nimero B, de palavras cddigo do cddigo

interno, com peso k. Dessa forma, o nimero total de palavras cédigo com peso h, geradas por

C(‘

w,l

uma entrada de peso w, seria a multiplicacdo do nimero de palavras de peso [, B
codigo externo, pelo niimero de palavras de peso 4, Bf,;, geradas pelo cédigo interno. Isto

justifica a multiplicagdo B B ;

geradas pelo

a para obter o “espectro total” do nimero de palavras cdédigo de peso h, geradas pelo cédigo

concatenado, ter-se-ia que gerar na entrada do codificador externo todas as possiveis palavras de

. ~ . . L C L e , ..
informacdo, identificando os numeros B 4 de palavras-cédigo de saida deste codificador,

w,l

associados a cada palavra de entrada de peso w. E para cada possivel peso / de entrada do
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codificador interno, seria identificado o nimero de palavras-cédigo de pelo h, B/;. A

multiplicagdo By B/; para cada palavra de peso w de entrada levaria a distribuigdo condicional

de pesos do c6digo concatenado. Na proposta do [Ben98b], onde o entrelacador temporal é um
dispositivo probabilistico, a probabilidade de ser gerada uma palavra de saida desse bloco, com
peso [, € igual a 1/combin(N, I), ou seja, para uma palavra de entrada do codificador externo de

peso w, o nimero de palavras-codigo de peso /i geradas, condicionado a um valor de /, seria a

c,

w,l

multiplicacio B {B,,C,;[l/combin(N, l)}. Como todos os possiveis pesos de saida do

entrelacador temporal devem ser considerados para se obter o nimero total de palavras-cédigo

de peso h geradas, o somatdrio de 0 a N esta justificado.

Para blocos de entrelagcamento temporal de tamanho N = mk, para m > 1, expressdes derivadas da
expressdo (3.27) sdo apresentadas em [Ben98b] em formatos que envolvem as funcdes de
distribuicdo de pesos condicionais, as CWEFs, dos cédigos componentes. Portanto, o procedimento
apresentado em [Ben98b] para que seja estimada a distribuicdo de pesos do cddigo concatenado para
m > 1 pressupde o conhecimento das IOWEFs dos c6digos componentes, elevadas ao expoente m,
de forma que, a partir destas, seja possivel obter as CWEFs e seja finalmente possivel estimar a
IOWEM ou a CWEF do coédigo concatenado. A partir da IOWEM ou da CWEF do cédigo
resultante, o uso de (3.15) ou (3.20) permite que seja estimado o limitante superior de probabilidade
de erro de bit para a concatenacao serial.

Com o aumento do comprimento do bloco de entrelagamento temporal, o uso da expressao
(3.15) ou (3.20) se torna computacionalmente cada vez mais complexo. Este fato também foi
observado em [Ben98b], onde o grande nimero de termos a somar nessas expressoes, quando N >
100, pressupde que as somas sejam truncadas de forma a tornar a solucdo do problema algo
computacionalmente razoavel em termos de complexidade e tempo. O uso de operagdes envolvendo
as fungdes de distribuicdo de pesos também representa uma limitacdo quando a implementagdo dos
célculos com o auxilio de computador, pois pressupde a utilizacdo de manipulagdes simbdlicas.

Mais uma vez, uma forma alternativa de reduzir a complexidade dos problemas mencionados
no paragrafo anterior reside no uso das matrizes dos coeficientes das IOWEFs dos novos cédigos
componentes, as IOWEMs. Porém, as novas IOWEMs devem ser obtidas a partir da m-ésima

poténcia das fungdes IOWEFs e, para elevados valores de m, os calculos simbdlicos envolvendo tais
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funcdes se torna impraticdvel. De forma a evitar este significativo e as vezes irrealizdvel trabalho
adicional, foi desenvolvido um algoritmo capaz de permitir que sejam calculadas as novas [OWEMs
dos cédigos componentes para m = 1, a partir das IOWEMs originais desses cdédigos. Tendo
calculado as novas IOWEMs pode-se aplicar expressdes derivadas da expressdo (3.27), para
concatenacdo serial, ou da expressao (3.22), para concatenacdo paralela, de tal sorte que seja obtida
a matriz IOWEM do novo cédigo concatenado. As expressodes (3.22) e (3.27) s@o aqui novamente

apresentadas com ligeiras modifica¢des de notacdo de forma a levar em conta operagdes para m = 1:

N -1
on m "
W';l :( j szflhl vi,th (3.28)
W ] nivh2=h
cm o
BC’:’ — ﬁ Bw,? Bl,l; 3 29
w,h
=0 (Nj (3.29)
l

Em (3.28), tomando como auxilio a Fig. 3.2, tem-se:

p . . 5
O B, sdo os elementos da matriz IOWEM do c6digo com concatenagdo paralela, de ordem

(mk+1) x [m(n1+ny)+1], calculados recursivamente. Seus valores correspondem ao nimero de
palavras-cédigo de peso m(h;+h2), associadas as palavras de informacao de peso mw, sendo h; e
h, os pesos das palavras-codigo dos cédigos componentes 1 e 2, associadas as palavras de
informacdo de peso w. k € o comprimento das palavras de informagdo dos cédigos componentes
1 e2en e n sdo os comprimentos das palavras-coédigo dos cédigos componentes 1 e 2,

respectivamente;

o
o B!

cr ~ . L . A . ~
o € B3, sdo os elementos das matrizes IOWEMs da m-ésima poténcia das fungdes

IOWEFs dos cédigos componentes 1 e 2. Tais matrizes possuem ordem (mk+1) x (mn;+1) e
(mk+1) x (mny+1), respectivamente para os codigos 1 e 2;

a N =mké o comprimento do bloco de entrelagamento temporal.
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Em (3.29), tomando como auxilio a Fig. 3.4, tem-se:

Q

a

chh sdo os elementos da matriz IOWEM do c6digo com concatenacdo serial, de ordem (mk+1)

x (mn+1). Seus valores correspondem ao nimero de palavras-codigo de peso mh, associadas as
palavras de informacdo de peso mw, sendo mh o pesos das palavras-cédigo do novo cédigo
interno C;, de taxa N/mn, associadas as palavras de informacdo de peso [/, onde / € o peso das
palavras-cédigo do novo cédigo externo C,, de taxa mk/n, associadas as palavras de informacao
de peso mk e onde k é o comprimento das palavras de informacao do codigo bésico externo e n é

o comprimento das palavras-cédigo do cédigo bdsico interno;

BS,

vy € Bf,i” sdo os elementos das matrizes IOWEMs da m-ésima poténcia das fungdes IOWEFs
dos cédigos externo e interno, respectivamente. Tais matrizes possuem ordem (mk+1) x (N+1) e
(N+1) x (mn+1), respectivamente para os codigos externo e interno;

N = mgq é o comprimento do bloco de entrelacamento temporal, multiplo inteiro do comprimento

de uma palavra-cdigo do cédigo externo de taxa mk/mq = kiq.

O algoritmo que permite obter a matriz dos coeficientes da m-ésima poténcia das fun¢des IOWEFs

dos codigos componentes para concatenagdo paralela ou serial é:

Algoritmo 3.2.

1. dada a matriz IOWEM de ordem (k+1) x (n+1), obtida a partir da IOWEF do cédigo
componente (n,k) em questdo ou a partir de cilculo computacional, adicionar a sua direita
uma matriz com n(m—1) colunas todas nulas, gerando a matriz IOWEM,, onde o
subscrito e significa estendida;

2. transformar essa nova matriz IOWEM, em um vetor IOWEV, que contenha todos os
elementos de IOWEM,: o primeiro elemento do vetor IOWEV, corresponde ao elemento
na primeira linha e primeira coluna da IOWEM,; o segundo elemento corresponde ao
elemento na primeira linha e segunda coluna da IOWEM,, e assim por diante; o dltimo
elemento do IOWEV, corresponde ao elemento da ultima linha e tdltima coluna da

IOWEM,;
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3. se m =1 va para o proximo passo. Se m > 1, para j variando de 0 a m-2 crie, de forma
recursiva, o vetor IOWEV, ; < IOWEV, * IOWEV, ., onde “ * ” representa uma
operagdo de convolugdo discreta;

4. transforme o vetor IOWEV, em uma matriz de ordem (km+1) x (kn+1). Esta matriz é a
matriz dos coeficientes da m-ésima poténcia da fungdo IOWEF do novo cddigo

componente (mn, mk) em questao.

Para aumentar a velocidade dos célculos computacionais envolvendo o Algoritmo 3.2, pode-se
operar com a matriz dos coeficientes da IRWEF do c6digo sob anélise, desde que este c6digo seja
sistemadtico. Nesse caso, o novo valor de n serd n <— (n - k) e ao final do passo 4 deve-se converter a
matriz IRWEM obtida na matriz IOWEM. Este tltimo procedimento nio se faz necessario se os
célculos que fizerem uso do resultado o puderem fazer com a matriz na forma de uma matriz
IRWEM.

A convolugdo discreta do passo 3 do Algoritmo 3.2 leva, com se sabe, a um vetor que tem
como numero de elementos a soma, menos 1, do nimero de elementos dos vetores envolvidos. Seus
elementos correspondem exatamente aos coeficientes do produto das fungdes representadas pelas
IOWEMs ou pelos IOWEVs correspondentes. O preenchimento de cada linha da IOWEM, citado no
passo 1 do Algoritmo 3.2, tem por objetivo fazer com que esses elementos sejam locados nas
coordenadas adequadas da matriz IOWEM resultante, posto que o nimero de elementos dessa
matriz difere do niimero de elementos resultado da operagcdo de convolucio discreta. Em suma, a
simples operacdo que acaba de ser proposta leva ao mesmo resultado que elevar ao expoente m a
funcdao IOWEF dos c6digos componentes e da nova fun¢do obter a IOWEM, eliminando, portanto, a
necessidade de operacdes simbdlicas.

A andlise apresentada nesta subsecdo para concatenacdo serial de dois c6digos componentes
separados por um bloco de entrelagamento temporal serd utilizada mais adiante para a estimativa de
desempenho do esquema bidimensional de codificacdo proposto nesta tese, este baseado na estrutura

de concatenacdo presente na implementacao de um cédigo produto bidimensional.
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3.2.3. Analise de limitantes para concatenagio serial de trés cédigos de bloco em
canal AWGN

Nesta subsecao, tendo como referéncia os resultados de [Ben98a] e [Ben99], sdo apresentados os
procedimentos para a andlise de limitantes de probabilidade de erro de bit para a concatenacdo serial
de trés cédigos componentes separados por dois blocos de entrelacamento temporal. Tal andlise serd
utilizada mais a frente quando da investigacdio do desempenho do esquema tridimensional de
codificacdo de canal proposto neste trabalho.

A Fig. 3.5 ilustra a concatenagdo serial de trés codigos de bloco. A seqiiéncia de bits de
informacdo com mk bits é codificada pelo codificador externo de taxa k/q = mk/N;, de k em k bits, e
a saida desse codificador, com N; = mgq bits alimenta um bloco de entrelacamento temporal de
comprimento N; bits. A saida do primeiro entrelacador alimenta o codificador de canal
intermedidrio de taxa g/p = Ni/mp e a seqiiéncia codificada por este codificador, de comprimento N,
= mp, serve como entrada para um segundo bloco de entrelagamento temporal de N, bits. A saida
desse segundo bloco entrelacador alimenta um codificador interno de taxa p/n = N/mn, sendo que a

saida deste codificador corresponde ao cédigo concatenado final, de taxa k/n.

Cddigo de bloco concatenado
em série (SCBC) C; (n, k)

I
I
Codigo de Entrelacador Cadigo de bloco Entrelacador Codigo de i
[ﬁ> bloco externo :> N as :> intermediario :> No ¢ :> bloco interno I:>
| k/q = mk/N, 1=mq q/p =N,/mp 2= mp p/m=N/mn |,
! 1
1 I

Fig. 3.5. Diagrama da concatenacio serial de trés c6digos de bloco.
O limitante de probabilidade de erro de bit média para um esquema de codificacdo formado pela

concatenacao serial ilustrada através da Fig. 3.5, em canal AWGN, pode ser calculado através da

expressdo (3.15), reproduzida aqui por conveniéncia:

oy & hR E
P < —_ BW erfe| |——> (3.30)
b WZ;; 2k h=d ! (\/Toj
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A distribuicdo de pesos do cddigo concatenado pode ser determinada em termos médios usando a

mesma idéia dos entrelacadores temporais uniformes de Benedetto. Para esta concatenacdo dupla

tem-se [Ben98a]

i %‘ B, B{, B,
~~ (N, N2 3.31)
ll lz

onde, tomando como referéncia a Fig. 3.5, tem-se:

a

a

m

vi,’h sdo os elementos da matriz IOWEM do cédigo com concatenacdo serial, de ordem

(mk+1)x[mn+1]. Seus valores correspondem ao nimero de palavras-codigo de peso mh,
associadas as palavras de informagdo de peso mw, sendo mh o peso das palavras-cédigo do
codigo interno C3, de taxa Np/mn, associadas as palavras de informagdo de peso /l,, onde [, é o
peso das palavras-cédigo do cédigo intermedidrio C,, de taxa Ni/mp, associadas as palavras-
codigo de entrada do codificador intermedidrio de peso N;, sendo N; o peso das palavras-cédigo
do codificador externo de taxa mk/N,. k é o comprimento das palavras de informacgao do codigo
bésico externo e n € o comprimento das palavras-cédigo do cédigo bésico interno;

e
B, BlI i e B,3h sdo os elementos das matrizes IOWEMs da m-ésima poténcia das fungdes

Wi ?
IOWEFs dos cédigos externo, intermedidrio e interno, respectivamente. Tais matrizes possuem
ordem (mk+1)x(N1+1), (N1+1D)x(No+1) e (Ny+1)x(mn+1), respectivamente para os codigos
externo, intermedidrio e interno;

Ni = mg e N, = mp sdo os comprimentos dos blocos de entrelacamento temporal. N; é multiplo
inteiro do comprimento de uma palavra-cédigo do cédigo externo de taxa mk/imq = klq. N, é

multiplo inteiro do comprimento de uma palavra-cédigo do cédigo intermedidrio de taxa mg/mp

=qlp.

Pelos motivos ja citados anteriormente, a solugdo de (3.30), levando-se em conta (3.31), apresenta

limitacdes para cdlculos computacionais em termos de complexidade e tempo. Mais uma vez, a

operacdo com as matrizes IOWEM dos cédigos envolvidos e o uso do Algoritmo 3.2 permitem

significativa reducdao de complexidade e tempo de cdlculo. Mas ainda assim, em certos casos, o
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valor de m pode ser suficientemente elevado a ponto de fazer com que a solugdo de (3.30) seja
extremamente lenta devido ao elevado nimero de termos a somar nessa expressdo, mesmo que a
resolucdo de (3.31) seja simples e rdpida. Como alternativa, pode-se reduzir cuidadosamente os
limites maximos de cada somatério envolvido. Essa reducdo, contudo, nio deve permitir que o
limitante procurado seja significativamente alterado, principalmente em regides de altos valores de
relacdo sinal-ruido onde o limitante de unido apresenta maior precisdo. Para baixos valores dessa
relacdo, tipicamente abaixo da taxa de corte do canal [Ben98a], o limitante de unifio ja possui como
caracteristica uma divergéncia em seus valores e, portanto, imprecisdo. O que a reducdo nos limites
dos citados somatdrios pode entdo permitir € uma alteracio significativa apenas nessa regido de
baixos valores de relacdo sinal-ruido. E isso realmente ocorre quando tais limites sdo reduzidos.
Essa constatacdo serd verificada mais adiante quando forem apresentados os cédlculos de limitantes

para o esquema de codificacdo proposto nesta tese.

3.2.4. Extensao das analises de limitantes para canal com desvanecimento
Rayleigh

Combinando resultados obtidos em [Hal96, Capitulo 3] com aqueles apresentados nas subsecdes
anteriores, pode-se determinar o limitante superior de probabilidade de erro de palavra e de bit para
um esquema de codificacdo em canal Rayleigh. Para tanto, considere que o canal Rayleigh seja

plano e sem memdria e que se esteja utilizando sinalizacao antipodal BPSK para a qual a energia
média por simbolo recebido vale E, =RCE/7= E{ gz}RCE;,, com demodulacgio coerente e informagéo

de estado de canal conhecida pelo receptor. Para este caso, o limitante superior de probabilidade de
erro de palavra para um cédigo linear de taxa R, condicionado ao veror estado de canal g, pode ser

determinado por

(3.32)

P (g) < % ZAh erfc

O valor médio da probabilidade de erro de palavra € entdo calculado realizando-se a média de (3.32)

em relacdo a funcdo densidade de probabilidade dos ganhos do canal. A integral n-upla que faz parte
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desta média ndo possui solucdo analitica fechada e em [Hal96, p. 34] é apresentada uma solugdo

numérica que leva ao limitante superior de erro de palavra:

h
< 1 2 sen’ @
P< YA~ d (3.33)
)< 2 hﬂf {RL,Eb/NO+sen2(p} ¢

h=d i,

A partir de (3.33) e dos resultados ja obtidos neste capitulo pode-se facilmente determinar o
limitante de probabilidade de erro de bit em funcdo dos coeficientes da Fun¢do de Distribuicdo de

Pesos de Entrada-Saida definida por (3.9), ou seja

w=l

h
P < k Vo f/z sen’ @ dg (3.34)
T Skr Y | RE,/N,+sen’ @

N

A expressdo (3.34) serd aplicada a andlise do esquema de concatenacdo serial proposto neste
capitulo, em canal com desvanecimento Rayleigh, como registrado mais adiante.

Se a informacdo de estado de canal ndo estd disponivel ao transmissor e ao receptor, o
limitante de probabilidade de erro de bit pode ser determinado a partir do cdlculo de probabilidade

de erro par-a-par apresentado por Eric K. Hall e Stephen G. Wilson em [Hal98]. Este limitante vale

h
n k
P < “B,, exp[hm—j /1+[2} —1/ /1{2} +1 (3.35)
h=d;, w=1 k Rch /N() N 0

onde I =\/(RE,/N,)*-1.

3.3. Probabilidade de erro de bit para cédigos produto compostos por
codigos de bloco com constru¢iao multinivel

Nesta secdo, os fundamentos apresentados até este ponto do capitulo s@o aplicados ao célculo de
limitantes superiores de probabilidade de erro de bit para uma familia de c6digos de bloco com
constru¢do multinivel, concatenados em série segundo a estrutura geométrica de cddigos produto.
Atencdo especial é dada a andlise do desempenho desses cddigos em comparacdo a andlise de

codigos similares, porém sistemadticos. E verificado que as expressdes para a estimativa de limitantes
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definidas em [Ben98a] e [Ben98b] sdo aplicaveis, com algumas adequacgdes e extensdes, aos casos
de concatenagdo serial que seguem a estrutura dos codigos produto com componentes nao-

sistematicos.

3.3.1. Construgao multinivel de cédigos de bloco

Os c6digos de bloco com construgdo multinivel aqui considerados sdao baseados na regra de particdo
de conjuntos, a mesma regra utilizada para a constru¢do de esquemas de modulacdo codificada, com
uma regra adicional de rotulamento, também baseada na regra de parti¢do de conjuntos, segundo a
Concatenacdo Generalizada de Codigos, (GCC, do Inglés Generalized Code Concatenation)
[Bos00]. O caso particular de concatenacdo generalizada utilizado nesta tese tem como objetivo
fazer com que o codigo de bloco resultante possua uma trelica com estrutura repetitiva e
paralelizada, tornando atrativa, por razdes de facilidade de eventual implementacdo pratica, a
utilizacdo do algoritmo de decodificagdo de maxima verossimilhanga denominado Algoritmo de
Wagner [Sil54]. Essa classe de cdédigos de bloco lineares também permite o aumento no
comprimento das palavras-cédigo, enquanto é mantida a distdncia minima, a taxa e a estrutura
basica da trelica que representa o cdédigo em questdo. A formacgdo do cédigo (n, k, dmin) = (1, n/2, 4)

obedece ao seguinte algoritmo:

Algoritmo 3.3.

1. considere a particdo do conjunto das [n/(nf2)]* = 4 combinacdes de n/(n/2) = 2 bits,

ilustrada pela Fig. 3.6;

00 01 10 11

Fig. 3.6. Particdo do conjunto {00, 01, 10, 11}.
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2. dada uma palavra a ser codificada, de comprimento k = n/2, a partir de do cddigo de
repeticdo C| = (n/2, 1, n/2) e do codigo de paridade simples C, = (n/2, n/2-1, 2), construa

0 arranjo

(n/2,1,n/2)
(n/2,n/2-1,2

onde o bit mais a esquerda da palavra de informacao € utilizado como informacao para o
codigo de repeticdo e os demais s@o utilizados como informacgdo para o cddigo de
paridade simples. Perceba que o bit mais relevante, aquele que seleciona o subconjunto
da particdo da Fig. 3.6, é protegido com um cddigo de grande distincia de Hamming,
enquanto os demais sdo protegidos por um cédigo com menor distdncia de Hamming;

3. substitua cada coluna do arranjo anterior conforme rétulos obtidos da Fig. 3.6, ou seja

o) () (e (e

4. apalavra-cédigo € a seqiiéncia de n = 2k bits obtidos apds a substitui¢do anterior.

O processo de codificagdo descrito pelo Algoritmo 3.3 pode ser simplificado a partir da definicao de

uma operagdo booleana envolvendo os bits codificados por C; e Cy:

C =[01]C, ®[11]C, (3.36)

onde [Ol]cy;=[01]seci;=1¢e[00]seci;=0e[11]cy =[11] se cpi =1 e [00] se cp; =0. cy; € ¢ SA0
elementos das palavras-cédigo de C; e C5, respectivamente, i =0, 1, ..., n/2-1.

Em [Bos00] tem-se a regra geral que permite a extensdo do caso anteriormente apresentado
para vdrios outros cdodigos. Segundo a regra de [Bos00], para a construcdo do cddigo (8,4,4), um
cédigo base para a parti¢do ilustrada pela Fig. 3.6, que é o cddigo interno C; = (2,2,1) — e que na
verdade ndo codifica, apenas repassa para sua saida o que for apresentado como entrada — &
concatenado a um cédigo externo que codifica o bit mais significativo do rotulamento mostrado na
Fig. 3.6 através de um cddigo de repeti¢ao C,.; = (4,1,4) e que codifica os outros 3 bits através de um

codigo de paridade simples C,, = (4,3,2). Cada grupo de 2 bits, um do cédigo C,; e outro do cédigo
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C,,, seleciona uma das “palavras-c6digo” do cédigo C;, conforme rétulos da particdo da Fig. 3.6. A
distancia minima, segundo Teorema 9.2 de [Bos00], vale d = min(dod,, did.2) = (1x4, 2x2) = 4, onde
dy € a distancia minima de Hamming entre as palavras-cédigo de C; antes da primeira parti¢do, d; € a
distdncia minima de Hamming entre as palavras-codigo de C; apds da primeira particdo, d.; € a
distdncia minima de Hamming entre as palavras-cédigo de C,; e d,», € a distincia minima de
Hamming entre as palavras-cédigo de C,,. Percebe-se que, para qualquer comprimento das palavras-
codigo geradas segundo o caso particular que acaba de ser apresentado, o cédigo (n, n/2, dmin)

sempre terd dpin = 4. O exemplo a seguir busca melhor esclarecer a construcdo descrita.

Exemplo 3.3.

Dada a palavra de informacdo [0 O 1 0], deseja-se gerar a palavra-cédigo do cddigo (n, k,
dmin) = (8,4,4) a partir da regra de constru¢do multinivel. O arranjo gerado pelas palavras-

codigo de C e C; terd a forma:

onde os bits sublinhados correspondem a palavra de informagdo que se deseja codificar.
Através do mapeamento do passo 3 do Algoritmo 3.3 obtém-se a palavra c6digo [0 01100
1 1]. Através da operagdo (3.36) obtém-se também como palavra-codigo [0 00000 0 0] @
[00110011]=[00110011].

A matriz geradora desse cédigo, de ordem k x n, pode ser facilmente construida. A primeira
linha dessa matriz corresponde a palavra-cédigo gerada pela informacgéo [1 0 0 0]; a segunda
linha corresponde a palavra-cédigo gerada pela informacdo [0 1 O O]; a terceira linha
corresponde a palavra-cédigo gerada pela informagao [0 O 1 O] e a quarta linha corresponde a
palavra-cédigo gerada pela informacdo [0 0 O 1]. Utilizando o Algoritmo 3.3 ou a expressao

(3.36) tem-se:
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01010101

1 1000011
G =

00110011

000O0T1T1T1]1

Portanto, trata-se de um cdédigo ndo-sistematico, cuja distribui¢do de pesos é mostrada na

Fig. 3.7.

Distribuigcdo de pesos

)

S 15
14

S

"§13

S 12

S 1

& 10

T 9
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S 7

g 6

35

33

)

S 2
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-1 0 1 2 3 4 5 6 71 8 9

Pesos das palavras-codigo

Fig. 3.7. Distribuicao de pesos para o cédigo (8,4,4) do Exemplo 3.3.

Pela distribui¢do de pesos comprova-se que dmim = 4. O cddigo obtido é equivalente aos

cédigos de Hamming Estendido (8,4,4) e de Reed Muller R(1,3) [Hon97].

A treliga para o cédigo (8,4,4) sob andlise pode ser construida no formato mostrado na Fig.

3.8.

Como foi antecipado no inicio desta se¢do, e tomando como referéncia a Fig. 3.8, a estrutura
paralelizada se refere a presenca de trelicas de codigos de paridade simples, em paralelo, e a
estrutura repetitiva se refere a repeticdo da estrutura bésica de cada sub-trelica, a cada secdo
dessa sub-trelica. Na Fig. 3.8, os rétulos x/yy ou xx/yy correspondem ao(s) bit(s) da palavra
de informacdo x ou xx associado(s) aos bits codificados yy. Por exemplo, os bits de

informacao [0 1 1 0] produzem como palavra-cédigo [1 1 1 1 0 0 0 0]. Cada dibit yy e seu
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complemento yy, ambos associados aos ramos da trelica, se interpretados como simbolos,

permitem concluir que, para esses simbolos, cada sub-trelica € uma trelica de um cédigo de
paridade simples. Este fato permite que cddigos construidos segundo a regra apresentada
nesta secdo sejam candidatos a utilizagdo do Algoritmo de Wagner [Sil54] no processo de
decodificagdo. Este algoritmo, para cédigos de paridade simples, além de apresentar grande
simplicidade de implementacdo, tem desempenho igual a decodificacio de maxima

verossimilhanga. Este aspecto serd melhor investigado no Capitulo 4.

Fig. 3.8. Trelica para o cédigo (8,4,4) do Exemplo 3.3.

Se os codigos da classe em questdo forem utilizados de forma isolada, tem-se um decréscimo no
desempenho com o aumento do comprimento das palavras-cédigo, devido ao fato da distancia
minima e da taxa serem mantidas. Isto ocorre porque, dada uma relacdo Ey/Ny, a probabilidade de se
ter mais erros em uma palavra de comprimento maior é também maior, podendo exceder, com maior
probabilidade, a capacidade de correcdo de erros do cédigo. Mas essa constatacdo ndo invalida a
utilizacdo desses cddigos de comprimento varidvel em esquemas de concatenagdo serial, como
abordado mais adiante neste capitulo. No Capitulo 4 € sugerido um algoritmo de decodificagdo turbo

para o esquema aqui considerado que valida ainda mais a utilizacio deste esquema.
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3.3.2. Concatenagio serial de cédigos de bloco com construgio multinivel através
da estrutura de codigos produto

Os cdédigos produto [Eli54] podem ser considerados como pertencentes a familia de codigos de
arranjo [Hon97] que podem ser decodificados iterativamente. Além de grande simplicidade de
implementacdo, apresentam ampla flexibilidade em termos de adequacio da taxa e do comprimento
do bloco.

Um cddigo produto de dimensdo D pode ser definido a partir do comprimento do bloco de
informacdo em cada dimensdo {ki, ks, ... ki , ..kp}, i = 1, ..., D. Podem ser utilizados cddigos
componentes sistemdticos ou nao-sistemdticos (n;, ki, dmin;). O c6digo produto resultante possui

blocos de comprimento

n= ﬁni (3.37)

i=1

Se R.; = ki/n; é a taxa do c6digo componente na dimensao i, a taxa do cdigo produto serd

~

I
I

=

(3.38)

e a distancia minima sera

d =] [, (3.39)

O cédigo produto possui, além dos bits de paridade gerados pelo processo de codificagdo em cada
dimensio, os bits de paridade gerados a partir da paridade das paridades (check on checks). Pode-se
interpretar essa implementacdo como sendo a concatenagdo serial dos cddigos componentes,
separados por entrelacadores temporais. Certos autores ainda definem uma outra categoria de
codigos produto: o cédigo produto incompleto. Um cédigo produto incompleto ndo possui a
paridade das paridades e, apesar de ter implementacdo mais simples, possui desempenho inferior,

assintoticamente. Isto se deve ao fato principal da distancia minima do cédigo incompleto ser menor
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que a do cédigo completo [RanOl]. Pode-se interpretar essa implementacio como sendo a
concatenacgdo paralela dos c6digos componentes, estes separados por entrelacadores temporais.

A concatenacdo serial de cddigos componentes de bloco segundo a estrutura D-dimensional
de um cédigo produto completo permite que cédigos ndo-sistemdticos sejam também utilizados,
apesar dessa alternativa no ter sido identificada pelo autor na literatura especializada. Tanto a taxa
final do cédigo quanto a distdncia minima e também o comprimento do bloco serdo iguais aqueles
obtidos com cddigos componentes na forma sistematica. As maiores vantagens de se utilizar cddigos
sistemdticos como componentes se referem a possibilidade de codificacdo em paralelo, a menos da
geracdo da paridade das paridades que deve aguardar que todas as paridades sejam geradas, e certa
facilidade no processo de decodificagdo, no mapeamento reverso das palavras-cédigo nos
respectivos bits de informagdo. Alguns algoritmos de decodificacdo iterativa somente se aplicam a
esta concatenacdo quando os cddigos componentes sdo sistemdticos. Porém existem outros
algoritmos que ndo pressupdem a utilizagdo de cddigos sistemadticos.

A concatenacdo paralela de codigos componentes de bloco segundo a estrutura D-
dimensional de um cédigo produto incompleto é de implementagcdo mais simples, mas traz consigo
considerdvel redu¢dao de desempenho e redugdo na taxa do cédigo concatenado quando ndo sdo
utilizados c6digos sistematicos.

A Fig. 3.9 mostra a estrutura de um codigo produto bidimensional (2D) incluindo-se a

paridade das paridades (c6digo completo; concatenacdo serial dos c6digos componentes).

nz
x A
kZ paridade
g bits de informaga das
its de informagéo ilee
n,
v
paridade
paridade das colunas das
paridades
h 4

Fig. 3.9. Estrutura do cédigo produto bidimensional completo.
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Embora nio se tenham subsidios para uma generalizacdo, cogita-se que a concatenago paralela seja
melhor naquelas situagdes onde se deseja a operagdo do sistema codificado a baixos valores de
Eyw/Ny, porém podendo suportar altos valores de taxa de erro de bit (BER, do Inglés Bit Error Rate),
acima do patamar ou “joelho” da curva BER versus Ep/Ny. Esse joelho corresponde a um
comportamento de saturacdo na taxa de erro de bit, fazendo com que esta seja reduzida apenas de
forma bastante suave, mesmo com significativos aumentos na relacdo Ep/Ny. Este fendmeno ocorre
devido, principalmente, a presenca de um numero significativo de palavras-cédigo de baixo peso,
pois em valores mais altos de Ey/Ny, a taxa de erro de bit passa a ser governada predominantemente
por estas palavras de baixo peso. E aparente que na concatenacio serial tem-se maiores valores de
Ew/Ny a altos valores de taxa de erro de bit, mas o decréscimo da BER com o aumento de Ey/Ny é
consideravelmente mais abrupto, possibilitando transmissdes praticamente “livres de erro” a valores
de Ev/Ny acima de um determinado limiar. Em [Ben98b, p. 925] e [Ben99, p. 623] tem-se exemplos
deste comportamento para c6digos convolucionais concatenados. Uma comparagao entre resultados
apresentados no Capitulo 3, em [Ran01] e [Gui02] permitem a identificacdo de exemplos similares
para c6digos de bloco concatenados. A Fig. 3.10 ilustra o comportamento descrito neste paragrafo.

A Fig. 3.11 ilustra a seqiiéncia de codificacdo de um cddigo produto tridimensional com
componentes (8,4), sistematicos ou nao-sistematicos. Caso sejam utilizados c6digos componentes
sistemadticos, o processo de codificacdo se torna ligeiramente mais simples, pois podem-se gerar em
paralelo todas as paridades em todas as dimensdes e s entdo, a partir destas, gerar a paridade das
paridades em todas as dimensdes.

Uma andlise cuidadosa da Fig. 3.11 permite afirmar que a cada dimensdo do cédigo em
questdo existe uma regra especifica de entrelacamento temporal que caracteriza a forma particular
de concatenagdo serial presente na estrutura de um cddigo produto. No caso de cddigos
componentes idénticos, caso considerado neste texto, o nimero de bits apds cada etapa de

codificacdo pode ser calculado por:

N, =n""k"! (3.40)

onde n € o comprimento da palavra-cédigo do c6digo componente, k£ € o comprimento da palavra de

informacdo, D € o nimero de dimensdes do cédigo produto (nimero de codigos concatenados) e d =
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0, 1, ... D — 1 € o indice de cada dimensdo. A expressdo (3.40) pode ser obtida através de uma

generalizagcdo da construg@o geométrica apresentada como exemplo na Fig. 3.11.

0.1 g= N

/;E!

=]
=3
=

/
;’M
-

= \ \
5. 4 \
3110 N
< N\
< \
110 ° AN
N
110 ° :
\
\\
110 ' \
\
110 8
0 0.5 1 15 2
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©-© Concatenagdo Serial

Fig. 3.10. Comportamento tipico do desempenho de cédigos
concatenados em série ou em paralelo.

.| d=0 o
Sl 128 bits N
3
L& &
2
d=1
256 bits

Fig. 3.11. Estrutura do cédigo produto 3D, para c6digos componentes (8,4).

Pode-se facilmente verificar que a regra de entrelacamento temporal prevista na estrutura do cédigo

produto pode ser implementada com simples blocos do tipo linha-coluna. O vetor contendo os bits a
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serem entrelacados alimenta o bloco de entrelacamento temporal pelas linhas e o vetor entrelacado é
lido pelas colunas, alimentando o codificador seguinte k a k bits. O niimero de linhas e de colunas do
bloco de entrelagcamento temporal entre as dimensdes d e d + 1 é dado por

d kDfd -1

X Ncolunus)d,dH = (n

(N X 1) (3.41)

linhas
A Fig. 3.12 ilustra a operagdo de entrelacamento temporal para o cédigo produto 3D formado a
partir de codigos componentes sistematicos de paridade simples (3,2). Nos trés blocos frontais
mostrados, pressupondo uma abstracdo tridimensional da figura, os nimeros mais escuros
representam os indices dos bits nas partes externas frontais dos correspondentes arranjos e os bits
mais claros sdo os bits da parte de trds. O maior dos blocos mostra, por facilidade de visualizacdo e

melhor apresentagdo, apenas os indices dos bits da parte externa direita.

4 5 6 7 8/ /8
7

O 179109 g 291 |17
2 3 . 5 > 15126
[ M

3 Y e 5‘225
04 61pl2g| |
Ls 711197
2 8 14

Fig. 3.12. Estrutura do cédigo produto 3D, para c6digos componentes (3,2).

Para c6digos componentes sistematicos, o cubo contendo os I bits de informacdo, apds a formagdo
do cédigo produto 3D, ficaria localizado na parte da frente, superior e esquerda do arranjo de n’ bits,
com os bits na mesma disposi¢do daqueles do arranjo inicial de i’ bits. Esta afirmacdo estd ilustrada
na Fig. 3.13.

Tomando como referéncia o exemplo ilustrado pela Fig. 3.12, as etapas de formacdo do

arranjo 3D sdo apresentadas no Algoritmo 3.4:
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Algoritmo 3.4.

1. forme o vetor de entrada composto de k” = 2° = 8 bits de informacdo;

2. nadimensdo d = 0, codifique ka k =2 a 2, os 8 bits de entrada, gerando um vetor com Ny
= P 2 30H19301 _ g9 i

3. faca o entrelacamento temporal nesse vetor de 12 bits, entre as dimensdes 0 e 1,
alimentando, pelas linhas, um arranjo do tipo linha-coluna com (NVypnas X Neotunas)d.d+1 =
(nde -l n) = (3023'0'1 x 3) = (4 x 3) bits; a leitura dos bits entrelagados ¢ feita pelas
colunas desse arranjo;

4. na dimensdo d = 1, codifique, 2 a 2, os 12 bits anteriormente entrelacados, gerando um

A1, D-d-1 _ Al+1n3-1-1
vetor com Ny = n“" 'k =372

= 18 bits. Um simples exercicio pode permitir que
seja verificada a adequada codificagcdo na dimensdo 1. Por exemplo: os bits 0, 1 e 2 no
bloco de 18 bits sdo formados pela codificacio dos bits 0 e 3 do arranjo de 12 bits; os bits
9, 10 e 11 no bloco de 18 bits sdo formados pela codificac¢do dos bits 7 e 10 do arranjo de
12 bits, e assim por diante;

5. faca o entrelacamento temporal no vetor de 18 bits, entre as dimensdes 1 e 2,
alimentando, pelas linhas, um arranjo do tipo linha-coluna com (NVynnas X Neotunas)dael =
(kP x n) = (327 x 3) = (6 x 3) bits; a leitura dos bits entrelagcados ¢ feita pelas
colunas desse arranjo;

6. na dimensdo d = 2, finalmente codifique, 2 a 2, os 18 bits anteriormente entrelacados,

A1, D-d-1 _ A2+1732-1
gerando um vetor com N, = n“"k =372

= 27 bits. Mais um simples exercicio
pode permitir que seja verificada a adequada codifica¢do na dimensdo 2. Por exemplo: os
bits 6, 7 e 8 no bloco de 27 bits sdo formados pela codificacao dos bits 12 e 15 do arranjo
de 18 bits; os bits 15, 16 e 17 no bloco de 27 bits sdo formados pela codificacio dos bits

13 e 16 do arranjo de 18 bits, e assim por diante.
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Fig. 3.13. Disposicido dos bits de informagdo (bloco com preenchimento sélido) na
estrutura do cédigo produto 3D, para c6digos componentes sistematicos.

Uma interessante e importante propriedade dos coédigos produto, garantida pela regra de
entrelacamento temporal entre cada cddigo concatenado, corresponde ao fato de que fodas as
palavras em um determinado sentido da estrutura de dimensdo D correspondem a palavras-codigo
dos codigos componentes. Por exemplo, na estrutura 3D mostrada na Fig. 3.12, o bloco de n? =512
bits é formado por n” 1= 64 palavras-cédigo de n = 8 bits dispostas no sentido de suas trés faces,
totalizando Dn®"' = 192 palavras-cédigo. Para o caso 2D, a verificacio dessa propriedade é

imediata:
seja M uma matriz de ordem (k x k), correspondente aos bits de entrada do codificador e seja

G a matriz (k x n), geradora de um cédigo de bloco linear (n, k). E simples observar que a

matriz-c6digo C resultante, de ordem (7 x n), pode ser formada a partir de'

C =[(MxG)"xGY" (3.42)

Mas, sabendo que (A x B =B" AT, tem-se

C=G"xMxG (3.43)

Ou seja, a matriz-c6digo € uma matriz cujas linhas sdo formadas por uma combinagéo linear

de linhas da matriz M x G, e esta, por sua vez, € formada por uma combinacdo linear de

' As multiplicaces de matrizes em (3.42) e (3.43) sdo operacdes em médulo 2.
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linhas da matriz G. Portanto, as linhas de C sempre correspondem a palavras-cédigo. E como
a operacdo de transposicdo € uma operacdo linear, as colunas de C também sdo palavras-

c6digo, conforme se desejava mostrar.

Para D > 2 a prova analitica ndo é imediata, mas pode-se efetuar uma extensdo da andlise do
exemplo inserido no Algoritmo 3.4 para o c6digo 3D com componentes (3,2). Se os bits codificados
forem dispostos em um arranjo com D = 3 linhas e n” = 27 colunas (de acordo com o Algoritmo 3.5

apresentado mais adiante) teremos o arranjo mostrado na Fig. 3.14.

01234567891011121314151617181920212223242526\
03 6 912151821241 4 7 101316192225 2 5 8 11 14 17 20 23 26
091811019 2 11203 1221 4 1322 5 1423 6 1524 7 16 25 8 17 26)

Fig. 3.14. Arranjo de bits codificados utilizado no processo de decodificacdo de
um cédigo produto 3D com componentes (n, k) = (3,2).

Observando que as camadas verticais dos trés blocos mais a direita da Fig. 3.12 se relacionam como
aquelas presentes na formacgao de um cédigo 2D, conclui-se que as palavras dispostas no sentido da
profundidade e da altura do bloco de 27 bits da Fig. 3.12 sdo palavras-c6digo. Observando o arranjo
da Fig. 3.14 percebe-se que, em cada linha, todos os conjuntos de n = 3 bits sdo formados por 7 bits
igualmente espacados da linha imediatamente acima. Portanto, como foi provado analiticamente, se
as duas linhas correspondentes a 1* e a 2* dimensdes sdo formadas por palavras-cédigo quando
particionadas de n em n bits, as demais linhas também formarao palavras-cédigo se particionadas da
mesma maneira, pois o agrupamento dos bits codificados em qualquer dimensdo depende do
agrupamento na dimensdo anterior, segundo uma mesma regra. Desta forma pode-se extrapolar o
resultado desse exemplo e novamente afirmar que todas as palavras em um determinado sentido da
estrutura de dimensdo D de um codigo produto sdo palavras-codigo dos codigos componentes,
conforme se pretendia verificar.

A propriedade supra citada, que se mostrard ttil quando levada em conta no processo de
decodificagdo iterativa apresentado no Capitulo 4, foi também comprovada para valores de D
quaisquer, através de verificagdo computacional.

A regra geral de formagdo do arranjo a ser utilizado na decodificagdo de cddigos produto

para D, k e n qualquer, arranjo este correspondente aquele mostrado na Fig. 3.14, € descrita através
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do Algoritmo 3.5, para os bits codificados, levando-se em conta que os cddigos componentes em
todas as dimensdes possuem os mesmos valores de n e k. Esta dltima consideracdo, apesar de
aparentemente restringir as possibilidades de escolha da taxa do cédigo e de seu comprimento, é
justificada admitindo-se que € consideravelmente mais simples implementar c6digos componentes
idénticos. Ainda assim tem-se grande flexibilidade na adequacdo de taxa e de comprimento do
codigo, o que, caso necessdrio, pode sofrer ajustes adicionais através de adequadas técnicas de

puncionamento.
Algoritmo 3.5.

crie um vetor v com r” elementos tal quev;=i,i=0,1, ..., nD—l;
faca d variar de 0 a D-1;

para cada valor de d, faca j variar de 0 a n”-2;

calcule os elementos matriz A de ordem D x n” através de A= Yt o (P 1)

os elementos restantes valem A , = n® -1;

A e

a matriz A corresponde ao arranjo procurado.

3.3.3. Comentarios sobre critérios de construgio de esquemas de codificagio para
canais com desvanecimento Rayleigh

Torna-se necessario agora responder a uma importante questdo: um esquema de codificacdo de canal
otimizado para o canal AWGN puro também seria 6timo para o canal com desvanecimento Rayleigh
e ruido AWGN? A resposta a esta pergunta pode ser dada a luz da interpretacdo de alguns resultados
apresentados em [Big98], [Big99] e [Ben99]. Admita que o canal Rayleigh seja plano e sem
memoria (entrelacamento temporal perfeito). Admita ainda que se esteja utilizando sinalizagcao
antipodal BPSK para a qual a energia média por simbolo transmitido vale E;, com demodulagdo
coerente e informacdo de estado de canal conhecida pelo receptor. Para este caso, o limitante
superior de probabilidade de erro de palavra para um cddigo linear de taxa R, pode ser determinado

através do limitante de Chernoff [Big98, p. 2664], [Big99, p. 261], [Ben99, p. 718]
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h
P<Y A I S (3.44)
' h=d i, 1+RC Eb/NO

onde Aj; € o niimero de palavras-codigo de peso h, dpin € a distdncia de Hamming minima do cédigo,
n € o comprimento das palavras-cédigo, Ny é a densidade espectral de poténcia de ruido e R, E,=

E,= E{g*}E;éa energia média por simbolo levando-se em conta as estatisticas do desvanecimento.

Para valores de relacdo sinal-ruido suficientemente altos, o termo elevado ao expoente & em
(3.44) sera muito menor que 1, fazendo com que a probabilidade de erro de palavra seja governada
pelo valor minimo de 4, ou seja, por dpyin. Recordando que, por exemplo, o uso de diversidade com
combinagdo de mdaxima razdo, MRC [Jak94], faz com que a probabilidade de erro decresca
inversamente com a L-ésima poténcia da relacdo sinal-ruido, sendo L a ordem da diversidade
[Ben99, p. 716], pode-se entdo interpretar o comportamento descrito pela expressao (3.44) como
uma diversidade do c6digo (code diversity), cuja ordem estaria associada a distancia minima desse
codigo [Pro95, p. 808, secdo 14-6-1]. Em funcdo desta interpretacdo, a forma mais simples de
diversidade de ordem L pode ser considerada como equivalente a um esquema de codificagdo por
repeticdo com dpin = L.

Pelo exposto conjectura-se que o melhor critério de constru¢do de um esquema de
codificagcdo para um canal Rayleigh corresponde aquele que maximiza a distdncia minima do cédigo
(maximiza a diversidade do cédigo) e ndo a distincia Euclidiana entre as palavras-c6digo, critério

adotado para o canal AWGN. Duas importantes observagdes devem, entretanto, ser consideradas:

o sabe-se que o uso de diversidade tem como efeito a reducdo da variabilidade do sinal recebido,
ap6s a combinacgdo dos L sinais. Esta reducdo pode ser interpretada como uma transformacgao
progressiva em L de um canal Rayleigh em um canal AWGN [Tar99], efeito conhecido como
“gaussianizacdo”. Sendo assim, um esquema de codificacio otimizado para o canal AWGN serd
aproximadamente 6timo para o canal Rayleigh com o uso de diversidade;

o em esquemas de codificacdo separados da modulacdo (que ndo utilizam modulagdo codificada),
a distancia Euclidiana entre as possiveis seqiiéncias de bits transmitidos € diretamente

proporcional a distdncia de Hamming entre estas seqiiéncias. Nesse caso, um esquema de
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codificacdo otimizado para o canal AWGN serd também 6timo para o canal Rayleigh [Ben99, p.

720].

Portanto, o esquema de concatenacgdo serial de c6digos de bloco baseada na estrutura geométrica de
codigos produto proposto nesta tese, tendo sido otimizado para operacdo no canal AWGN e
apresentando como distdncia minima o produto entre as distincias minimas dos cddigos
componentes, também deverd operar adequadamente no canal com desvanecimento Rayleigh. Esta
suposicao pode ser confirmada através da observacao dos resultados de simulacdo apresentados no

capitulo seguinte.

3.3.4. Resultados de calculo de limitantes de probabilidade de erro de bit

Nesta subsecdo sdo apresentados e discutidos os resultados de cdlculo de limitantes superiores de
probabilidade de erro de bit em canal AWGN e Rayleigh plano, obtidos com o uso das expressdes
(3.30) e (3.34), respectivamente. No caso da analise em canal Rayleigh, o limitante em questdo
considera o uso da informacgdo de estado de canal apenas pelo receptor, para todas as situacdes
investigadas. Os cédigos analisados sdo cédigos com concatenagdo serial através da estrutura de
codigos produto bidimensionais e tridimensionais, estes formados por c6digos componentes

construidos segundo a regra de concatenacdo generalizada.

Limitantes em canal AWGN

A Fig. 3.15 apresenta o resultado de célculo do limitante superior de probabilidade de erro de bit
para o esquema de concatenacdo serial, SCBC (do Inglés, Serial Concatenated Block Code),
segundo a estrutura de um cdédigo produto bidimensional, em canal AWGN. Os cddigos
componentes em cada dimensdo sdo cédigos (n, k, dmin) = (8,4,4) construidos segundo a regra de
concatenacdo generalizada abordada na subsecdo 3.3.1 e o cddigo resultante € o cddigo produto
(64,16,16), de taxa 1/4. O desempenho da sinalizacio BPSK sem codificacdo e aquele referente ao

desempenho do codigo (8,4,4) isoladamente sdo também registrados como referéncia na Fig. 3.15.
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Percebe-se que, para o esquema concatenado e em certos valores de Ep/Ny, pode-se obter um ganho

potencial de pouco mais de 1 dB em relagdo ao desempenho do cddigo isolado.
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Fig. 3.15. Limitante superior de probabilidade de erro de bit para o cédigo
2D (64,16,16) com componentes (8,4,4), em canal AWGN.

A Fig. 3.16 apresenta o resultado de cdlculo para o esquema SCBC bidimensional com componentes
(12,6,4). O cédigo resultante é o codigo produto (144,36,16), também de taxa 1/4. O desempenho da
sinalizacio BPSK sem codificacio e aquele referente ao desempenho do cédigo (12,6,4)
isoladamente sdo também registrados como referéncia na Fig. 3.16. Percebe-se nessa figura que,
para o esquema concatenado e em certos valores de Ey/Nj, pode-se obter um ganho potencial de
cerca de 2 dB em relacdo ao desempenho do cddigo isolado. Em comparacdo com a Fig. 3.15,
percebe-se uma melhoria do esquema com componentes (12,6,4) em relagdo a situacdo com
componentes (8,4,4). Percebe-se ainda que o aumento do comprimento do cédigo isolado de (8,4,4)
para (12,6,4) ndo trouxe ganho de desempenho considerdvel, pois, como jia mencionado em
paragrafos anteriores, se os codigos da classe em questdo forem utilizados de forma isolada, devido
ao fato da distdncia minima e da taxa serem mantidas, pode-se ter inclusive um decréscimo no

desempenho com o aumento do comprimento das palavras-cédigo. Isto pode ocorrer porque, dada
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uma relacdo Ey/Ny, a probabilidade de se ter mais erros em uma palavra de comprimento maior €
também maior, podendo exceder, com maior probabilidade, a capacidade de correcdo de erros do
codigo. Um aumento ainda maior do comprimento do cddigo pode melhor ilustrar este fato,
conforme pode ser verificado através da Fig. 3.17, onde o desempenho do cdédigo (16,8,4)
isoladamente se mostra praticamente idéntico aquele apresentado pelo cédigo (8,4,4) também

1isoladamente.
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Fig. 3.16. Limitante superior de probabilidade de erro de bit para o cédigo 2D
(144,36,16) com componentes (12,6,4), em canal AWGN.

A Fig. 3.17 apresenta o resultado de célculo para o esquema SCBC bidimensional de taxa 1/4 com
componentes (16,8,4). O desempenho da sinalizagdo BPSK sem codificacdo e aquele referente ao
desempenho do cddigo (16,8,4) isoladamente sdo também registrados como referéncia. Percebe-se
nessa figura que, para o cédigo produto (256,64,16) resultante e em certos valores de Ep/Ny, pode-se
obter um ganho potencial de pouco mais de cerca de 2 dB em relacdo ao desempenho do cédigo
isolado. Em comparacdo com a Fig. 3.16 percebe-se pequena melhoria do esquema com
componentes (16,8,4) em relacio a situagdo com componentes (12,6,4), o que sugere que o

comprimento mais adequado para os cdédigos componentes no esquema 2D, para a familia de
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codigos aqui investigada, € n = 12. Dado o pequeno comprimento do cédigo (144,36,16) resultante
nessa situacdo, em comparacido com codigos turbo convencionais [Ber93], tem-se potencial para
considerdveis ganhos de codificacio com o esquema proposto. Entretanto, como o limitante aqui
utilizado se refere ao uso de decodificacio de méaxima verossimilhanca, é tarefa do processo de
decodificacdo procurar a maxima aproximagdo do desempenho real ao limitante em questdo. O
Capitulo 4 apresenta a proposta de um algoritmo de decodificacdo iterativa (turbo) capaz de permitir
grande aproximacdo entre o desempenho obtido e o limitante, para valores suficientemente elevados

de Eb/N().
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Fig. 3.17. Limitante superior de probabilidade de erro de bit para o cédigo 2D
(256,64,16) com componentes (16,8,4), em canal AWGN.

A profundidade e a regra especifica de entrelacamento temporal tem grande influéncia no
desempenho de esquemas de concatenagdo serial de cdigos de bloco [Ben99]. Usando os cédigos
componentes e a estrutura aqui investigada, pode-se melhorar ainda mais o desempenho do esquema
de codificacdo de canal aumentando-se a dimensdo do cddigo produto. Isto faz com que os blocos de
entrelacamento temporal sejam aumentados, conforme inerentemente preveé a estrutura dos cddigos

produto. Esta alternativa foi investigada para cédigos componentes (8,4,4) e (12,6,4) em estruturas

123



3D. O esquema com componentes (16,8,4) ndo foi investigado por limitagdes computacionais para o
cédlculo do limitante e devido ao fato de levar a um comprimento de bloco de mensagem
significativamente mais elevado que aqueles tipicamente utilizados em sistemas de comunicacdo
movel, para transmissio de voz por exemplo, estes na casa dos 150 a 250 bits, em 20ms [Tia99].

A Fig. 3.18 apresenta um resultado de célculo do limitante superior de probabilidade de erro
de bit para o esquema de concatenacdo serial segundo a estrutura de um cédigo produto 3D, em
canal AWGN, com cédigos componentes (8,4,4) em cada dimensdo, construidos segundo a regra de
concatenagdo generalizada abordada na subsecdo 3.3.1. O cédigo resultante é um codigo produto
(512,64,64), de taxa 1/8. O desempenho da sinalizacdo BPSK sem codificac@o e aquele referente ao

desempenho do cédigo (8,4,4) isoladamente sdo também registrados como referéncia na Fig. 3.18.
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Fig. 3.18. Limitante superior de probabilidade de erro de bit para o cédigo 3D
(512,64,64) com componentes (8,4,4), em canal AWGN.

Percebe-se na Fig. 3.18 que, para o esquema concatenado e em certos valores de Ey/Ny, pode-se
obter um ganho potencial de cerca de 5 dB em relagdo ao desempenho do cédigo isolado. Taxas de
erro de bit de 107 podem ser atingidas a valores de Ey/Ny tdo baixos quanto cerca de 2,5 dB e

indicam que o esquema proposto € bastante atrativo. O cédigo (512,64,64) resultante ainda pode ser
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considerado como um cddigo curto e, embora possua pequena taxa, demonstra ser forte candidato a
aplicagdes em sistemas com espalhamento espectral, genericamente, e no sistema MC-DS-CDMA,
especificamente. Esta dltima aplicacdo € discutida no Capitulo 5.

Finalmente, a Fig. 3.19 fornece o resultado de célculo do limitante superior de probabilidade
de erro de bit para o cdédigo produto 3D (1728,216,64) formado pela concatenacdo serial de

componentes (12,6,4).
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Fig. 3.19. Limitante superior de probabilidade de erro de bit para o cédigo 3D
(1728,256,64) com componentes (12,6,4), em canal AWGN.

Percebe-se através da Fig. 3.19 que o esquema em questdo apresenta potencial para surpreendentes
ganhos de desempenho se comparado a todos os casos considerados nesta secao. Com o uso de um
esquema de decodificagdo suave de maxima verossimilhanca podem-se alcancar taxas de erro de bit
de 107 a valores de Ey/Ny de menos de 1 dB. Mesmo considerando que encontrar um esquema de
decodificacdo que leve a este desempenho € tarefa bastante ardua, pode-se almejar um promissor
resultado com o cédigo (1728,216,64), podendo este operar a valores tdo proximos quanto 2 dB ou
menos do limite de Shannon de -1,2 dB (veja Fig. 2.3 no Capitulo 2) para a sinalizagdo BPSK em
canal AWGN, com taxa de codificacdo 1/8.
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Limitantes em canal Rayleigh

A Fig. 3.20 apresenta o resultado de cdlculo do limitante superior de probabilidade de erro de bit
para o esquema de concatenacdo serial, SCBC, segundo a estrutura de um cdédigo produto
bidimensional, em canal Rayleigh, com informacdo de estado de canal conhecida pelo receptor. Os
codigos componentes em cada dimensdo sdao codigos (8,4,4) construidos segundo a regra de
concatenacdo generalizada e o codigo resultante é o cédigo produto 2D (64,16,16), de taxa 1/4. O
desempenho da sinalizacdo BPSK sem codificacdo e aquele referente ao desempenho do cédigo

(8,4,4) isoladamente sdo também registrados como referéncia na Fig. 3.20.

01 =
\8 -------- \0~G ......

001 \~~ -----Q""s.
B g
a3 bl

(n k)y=(8 4)
m=4

- B3
N =32 ]
‘\
—6 kouter =4 o
110 0 —= 16 ~C
Tipner = \ S,
— LN
11077 Mk ourer = 16 )
MRy = 64 \
. ~8

0 5 10 15 20
Eb/No

Probabilidade de Erro de Bit
| (=} | (=}
W BN
Y|
’
14
’
’
b
'
4
’
v
'
,
s

,_
o
(=]

¢ SCBC
EFEY Codigo isolado
©-© BPSK ndo codificado

Fig. 3.20. Limitante superior de probabilidade de erro de bit para o cédigo
2D (64,16,16) com componentes (8,4,4), em canal Rayleigh.

Observa-se na Fig. 3.20 que para o esquema concatenado, para taxas de erro de bit menores que
107, tem-se ganhos potenciais de codificacdo de mais de cerca de 4 dB em relacdo ao desempenho
do cédigo isolado. O pequeno ganho obtido em canal AWGN ndo tornava atrativo o esquema 2D
formado com componentes (8,4,4), mas no canal Rayleigh tais ganhos sdo significativamente mais

elevados, o que era esperado.
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A Fig. 3.21 apresenta o resultado de cdlculo para o esquema SCBC bidimensional com
componentes (12,6,4). O cédigo resultante € um cdédigo produto 2D (144,36,16), também de taxa
1/4. O desempenho da sinalizagdo BPSK sem codificacdo e aquele referente ao desempenho do
codigo (12,6,4) isoladamente sdo também registrados como referéncia na Fig. 3.21. Verifica-se uma
melhoria de pouco mais de 1 dB, do esquema com componentes (12,6,4) em relagcdo a situacdo com
componentes (8,4,4) apresentada na Fig. 3.20. Nota-se, entretanto, que o aumento do comprimento
do codigo isolado de (8,4,4) para (12,6,4) ndo trouxe ganho de desempenho consideravel, por razdes

jé mencionadas.
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Fig. 3.21. Limitante superior de probabilidade de erro de bit para o cédigo 2D
(144,36,16) com componentes (12,6,4), em canal Rayleigh.

Na Fig. 3.22 ¢é fornecido o resultado de cdlculo do limitante em canal Rayleigh para o esquema
SCBC bidimensional de taxa 1/4 com componentes (16,8,4). O desempenho da sinalizacio BPSK
sem codificacdo e aquele referente ao desempenho do cédigo (16,8,4) isoladamente sdo também
registrados como referéncia. Verifica-se que, para o cdigo produto 2D (256,64,16) resultante e para
taxas de erro de bit menores que 10, tem-se ganhos potenciais de codificacdo de mais de 6 dB em

relacdio ao desempenho do cédigo isolado. Em comparacio com a Fig. 3.21 nota-se pequena
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melhoria do esquema com componentes (16,8,4) em relagéo a situagdo com componentes (12,6,4), o
que sugere que os comprimentos mais adequados para os cédigos componentes no esquema 2D,
para a familia de c6digos aqui investigada, em canal Rayleigh, sdo n = 8 e n = 12, posto que o uso
de cédigos (16,8,4) apenas acarretaria em aumento do comprimento das palavras cédigo (e das

palavras de informagdo) sem trazer ganho considerdvel de desempenho.
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Fig. 3.22. Limitante superior de probabilidade de erro de bit para o cédigo 2D
(256,64,16) com componentes (16,8,4), em canal Rayleigh.

Na Fig. 3.23 € mostrado o resultado de calculo do limitante superior de probabilidade de erro de bit
em canal Rayleigh e informacgdo de estado de canal conhecida pelo receptor, para o esquema de
concatenacdo serial segundo a estrutura de um cédigo produto 3D, com cédigos componentes
(8,4,4) em cada dimensdo, estes construidos segundo a regra de concatenacdo generalizada. O
codigo resultante € um cédigo produto 3D (512,64,64), de taxa 1/8. O desempenho da sinalizacdo
BPSK sem codificagdo e aquele referente ao desempenho do cédigo (8,4,4) isoladamente sdo
também registrados como referéncia na Fig. 3.23. Observa-se que para o esquema (512,64,64)
resultante e para taxas de erro de bit menores que 107 tem-se ganhos potenciais de codificacdo de

mais de 9 dB em relagdo ao desempenho do cdédigo isolado, um excelente resultado dada a
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simplicidade do processo de codificacdo, levando a conclusdo de que o esquema proposto é bastante

atrativo.
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Fig. 3.23. Limitante superior de probabilidade de erro de bit para o cédigo 3D
(512,64,64) com componentes (8,4,4), em canal Rayleigh.

Por fim, a Fig. 3.24 fornece o resultado de cédlculo do limitante superior de probabilidade de erro de
bit em canal Rayleigh e informacdo de estado de canal conhecida pelo receptor, para o cédigo
produto 3D (1728,216,64) formado pela concatenagdo serial de componentes (12,6,4). Verifica-se
através da Fig. 3.24 que o esquema em questdo apresenta potencial para elevados ganhos de
desempenho no canal Rayleigh, ganhos estes ainda mais expressivos que no canal AWGN. Pode-se
alcangar taxas de erro de bit de 10 a valores de Ev/Ny menores que 1,5 dB, desde que o algoritmo
de decodificacdo apresente resultados equivalentes aqueles que seriam obtidos com um algoritmo de
maxima verossimilhanca.

Os célculos de capacidade apresentados no Capitulo 2 ja haviam revelado — e neste capitulo
tem-se uma ratificacdo — que os potenciais desempenhos atingiveis com os mais eficientes esquemas

de codificag¢do aqui considerados, em canal AWGN, ndo diferem em muito daqueles obtidos para o
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Fig. 3.24. Limitante superior de probabilidade de erro de bit para o cédigo 3D
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Capitulo 4

Decodificagao turbo dos cédigos produto

NESTE capitulo descreve-se o processo de decodificacio turbo do esquema de codificagdo de
canal proposto no Capitulo 3. Esta decodificacdo turbo é implementada através da
combinacdo de um algoritmo de decodificagdo de maxima verossimilhanca com um algoritmo de
decodificacdo iterativa. A principal vantagem desse esquema se refere a simplicidade de
decodificacdo, aliada a elevados ganhos de codificacdo. Inicialmente sdo detalhados os algoritmos
que sdo a base do processo de decodificacdo iterativa e posteriormente realiza-se a combinagdo
destes algoritmos com o propdsito de decodificacdo turbo do esquema de codificagdo proposto no
Capitulo 3. Resultados de simulagdo em canal AWGN e Rayleigh sao entdo fornecidos, discutidos e

comparados com os limitantes apresentados também no Capitulo 3.

4.1. O Algoritmo de Wagner

O Algoritmo de Wagner, inicialmente chamado de cédigo de Wagner [Sil54], foi proposto para
decodificacdo de cédigos de verificagdo de paridade. Contudo, sua utilizacdo pode ser estendida
para quaisquer casos em que a decodificagdo possa ser baseada em processos de verificacdo de
paridade, como € o caso de alguns cddigos de Reed Muller e de Hamming. O algoritmo € descrito a

seguir.
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Algoritmo 4.1.

Seja uma palavra com n digitos, transmitida com uma determinada paridade simples,

utilizando-se digitos bindrios x; e x,. Na recepc¢do cada digito y se apresenta perturbado pelo

canal e t€ém-se os seguintes passos de decodificacio:

1.

as probabilidades a-posteriori p(xi|y) e p(xa|y) de cada digito y recebido sdo calculadas e
a estimativa dos digitos transmitidos € feita de acordo com o critério MAP (do Inglés,
Maximum a-Posteriori), ou seja, € escolhido x; se p(xiy) > p(x2|y) e x, caso contrario. Se
p(x1]y) = p(xa]y) escolhe-se x; ou x, com igual probabilidade, arbitrariamente. Para o caso
das probabilidades a-priori de x; e x, serem iguais, caso este tipicamente verificado na
pratica, o critério MAP se reduz ao critério de Maxima Verossimilhanga, ML (do Inglés,
Maximum Likelihood), no qual se decide por x; se p(y|x1) > p(y|x2) € x» caso contrério.
Novamente, se p(y|x;)) = p(y|x2) escolhe-se x; ou x, com igual probabilidade,
arbitrariamente. O critério ML pode também ser implementado a partir da correlagéo
entre o sinal recebido com x; e x, gerados no receptor, escolhendo-se aquela estimagéo
correspondente a maior correlacdo ou, equivalentemente, correspondente a mdaxima
amplitude na saida do correlator (ou filtro casado). Pode-se também aplicar o critério ML
de acordo com a distancia euclidiana quadratica entre a amplitude do sinal recebido na
saida do correlator e a amplitude do sinal transmitido normalizada em relacdo a média do
sinal recebido, ou seja, escolhe-se x; se (y - x])2 <(y- x2)2 € X caso contrario;

tendo-se decidido pelos n digitos, verifica-se a paridade. Se esta estiver correta, a palavra
estimada € considerada como a mais provavel. Se a paridade ndo estiver correta, é
invertido o digito mais “duvidoso” da palavra anteriormente estimada, formando a
estimacdo final. O digito mais duvidoso é aquele que apresenta a menor diferenca
In[pOy|x1)] = In[p(y|x2)] ou |(y - x1)* - (y - x2)7|, onde |x| é 0 médulo de x;

o receptor entdo “limpa” todos os registros utilizados até esse passo e reinicia o algoritmo

com a préxima palavra recebida.
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Para o caso de um canal com desvanecimento Rayleigh, por exemplo, a distincia euclidiana
computada no algoritmo de Wagner entre o vetor recebido na saida do correlator e o vetor

correspondente as amplitudes do sinal transmitido deve ser calculada por

n

dez(x>y|g):Z(yi_gixi)2 4.1
i=1
onde g € o vetor correspondente 2 magnitude do desvanecimento, ou ganho do canal.
A Fig. 4.1 mostra o desempenho da decodificacdo do cddigo (12,6,4) através do Algoritmo
de Wagner, cédigo este formado a partir da regra de construcio apresentada no Capitulo 3, subsecdo
3.3.1, em comparagdo com a decodificacdo de maxima verossimilhanga. A sinalizacdo considerada

nesse exemplo é BPSK e o canal ¢ AWGN.
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Fig. 4.1. Desempenho do algoritmo de Wagner para o cédigo (12,6,4).
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Como pode-se perceber através da Fig. 4.1, as duas regras analisadas apresentam aproximadamente
o mesmo desempenho em termos de taxa de erro de bit. Esta proximidade também foi verificada
para o cédigo (8,4,4) e certamente ocorrerd para codigos ainda mais extensos. Por limitacdo
computacional no processo de busca pela palavra de mixima verossimilhanga, apenas os c6digos
(8,4,4) e (12,6,4) foram analisados. Experimentos computacionais mostraram que a decodificacio
por Wagner de cédigos mais curtos tende a apresentar desempenho mais distante da decodificacdo
de maxima verossimilhanca.

Verifica-se ainda na Fig. 4.1 que o desempenho do cédigo (12,6,4) decodificado pelo
algoritmo de Wagner apresenta grande proximidade do correspondente limitante superior de

probabilidade de erro de bit, para valores de Ey/Ny maiores que 5 dB.

4.1. Decodificagio Turbo através da combinag¢iao dos algoritmos de
Wagner e Pyndiah

Esta secao, revisa, inicialmente, alguns conceitos basicos relacionados ao processo de decodificacao
turbo de coédigos de bloco [Gui02]. Esta revisdo tem por objetivo facilitar o entendimento de
abordagens posteriores, principalmente com relagdo ao significado dos termos comumente utilizados
quando se trata da decodificacdo turbo. Posteriormente € apresentada a proposta de combinacgado dos
algoritmos de Wagner com um dos algoritmos de decodificacdo iterativa, o algoritmo de Pyndiah,
para decodificacdo turbo do esquema de codificacdo de canal proposto nesta tese. Sao entdo

apresentados e discutidos resultados de simulacdo em canal AWGN e Rayleigh.

4.2.1. Conceitos sobre decodificagao turbo de cédigos de bloco

Os Codigos Turbo [Ber93] [Ber96] foram definidos inicialmente como a concatenacdo paralela de
codigos convolucionais recursivos, decodificados iterativamente por um algoritmo baseado no
algoritmo BCJR [Bah74]. Atualmente considera-se como (de)codificacdo turbo todas as
implementagcdes onde hd a concatenacdo de cédigos componentes de tal sorte que a decodificacao

destes codigos possa ser realizada de forma independente e iterativa, sendo utilizado o resultado da
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decodificagcdo de um dos c6digos com o objetivo de melhorar a confiabilidade da decisdo das etapas
seguintes no processo iterativo. Usando as possiveis estruturas de concatenag@o, com esquemas de
entrelacamento temporal entre os c6digos componentes, os codigos turbo se valem de processos de
decodificagdo iterativa utilizando algoritmos do tipo SISO (Soft-Input Soft-Output). Nesses
processos de decodificacao SISO, informagdes sobre a confiabilidade ou qualidade da decodificacao
de um dos cédigos componentes (soft output) sdo passadas para o processo de decodificacdo do
outro c6digo, na forma de entradas suaves (soft input), de modo que a cada iteracdo tenha-se maior
precisdo na estimacdo do bit, palavra ou seqiiéncia transmitida.

Ja foram reportados na literatura surpreendentes resultados com o uso dos cédigos turbo. Em
[Ber96]1 pode-se obter, a 10° de taxa de erro de bit, uma Ey/N, distante apenas 0,7 dB da
Capacidade de Shannon em canal AWGN e, mais recentemente, em [Nic97a], um desempenho
resultando em uma Ei/N, distante 0,27 dB da capacidade do canal AWGN foi alcancado. Mas apesar
dos significativos ganhos de desempenho que podem ser obtidos, um dos grandes obstaculos a
serem transpostos ainda se refere a simplificacdo dos algoritmos de decodificagdo. Aqueles
considerados 6timos, segundo o critério MAP (Maximum-A-Posteriori) simbolo-a-simbolo, como
regra geral sdo também complexos, demandando altas velocidades de processamento para que
aplicacdes reais possam ser vislumbradas. Vdrias pesquisas t€ém sido entdo encaminhadas no sentido
de desenvolver novos algoritmos 6timos ou sub-6timos ou ainda no sentido de modificar algoritmos
6timos, tornando-os sub-6timos, porém com menor grau de complexidade.

Esquemas de codificacdo de canal com decodificacdo turbo permitem ainda que seja
possivel, a um moderado grau de complexidade, operar com valores de Eu/N, abaixo da taxa de
corte do canal. Até entdo se sabia que esta se tratava de uma tarefa possivel, mas de alta
complexidade [Hag96], pois a taxa de corte era considerada como a “capacidade pratica” do canal.

Basicamente tém-se duas grandes familias de codigos turbo: uma baseada na concatenacio
de cddigos convolucionais (CTC, Convolutional Turbo Code) e outra baseada na concatenagdo de
codigos de bloco (BTC, Block Turbo Code). Grande atencdo passou a ser dirigida a implementacgoes
de codigos turbo com cédigos convolucionais apds a publicag@o das reconhecidas contribuigdes de

C. Berrou, A. Glavieux e P. Thitimajshima em 1993 [Ber93].

'O resultado de simulacio apresentado em [Ber96] foi obtido com o uso de codificadores convolucionais recursivos e
sistemdticos, um extenso bloco de entrelagamento temporal pseudo-aleatdrio entre os codificadores (65.536 bits), 18
iteracdes e alguns ajustes no algoritmo BCJR.
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Mais recentemente, grande interesse tem sido demonstrado por implementagdes de processos
de decodificacdo iterativa baseados em cddigos de bloco. Dentre véarias iniciativas podem-se
mencionar [Hag96], [Nic97a], [Nic97b], [Pyn98], [Hun98a], [Hun98b], [Dav01] e [Ran01]. Os
principais objetivos dessas implementagdes se referem a possibilidade de reducdo na complexidade
e aumento na velocidade de decodificacdo e também a possibilidade de aumento de desempenho em
relacdo aos cédigos turbo convolucionais (CTCs), principalmente para cdodigos de taxas altas
[Pyn98], [Hag96], [Dav01]. Para taxas baixas, os CTCs geralmente apresentam melhor desempenho.
Outra vantagem aparente dos cddigos turbo de bloco (BTCs) se refere a possibilidade de redugdo do
“joelho” que € percebido em curvas de taxa de erro de bit versus relacdo sinal-ruido média por bit
para esses codigos. Esse joelho ocorre principalmente devido a existéncia de palavras codigo de
peso baixo e seu valor pode ser reduzido através da adequada implementacdao dos blocos de
entrelacamento temporal entre os cdigos utilizados [Bar98].

Sabe-se que a concatenagdo dos cdédigos componentes pode ser implementada na forma
serial ou paralela. Para os BTCs, a concatenagdo serial pode ser mais vantajosa que a concatenacao
paralela, conforme pode ser verificado em [DavO1]. Quando ha concatenagdo serial de dois ou mais
codigos de bloco separados por entrelacadores temporais, em uma estrutura de cédigo produto, o
processo de decodificacdo de BTCs pode-se valer de algoritmos derivados de algoritmos iterativos
de decodificacdo de cédigos produto, desde que estes algoritmos fornecam decisdes suaves de saida.
A Fig. 4.2 apresenta o diagrama de um decodificador SISO usado na composicdo de um

decodificador turbo, para cédigos produto com componentes sistematicos ou ndo-sistematicos.

Entrada suave Saida suave

Valores a-priori  -----; ' : ' Informagio extrinseca
P Decodificador ‘
SISO
(Soft-Input
Soft-Output)
Estado de canal para
todos os bits codificados

»  Valores a-posteriori

Fig. 4.2. Tlustracdo do processo de decodificagado turbo (adaptado de [Hag96] e [Sk197]).
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A entrada suave destacada na Fig. 4.2 corresponde a saida do detector no receptor. Esta saida
contém a informacio de estado de canal obtida para todos os bits codificados, mais a informacio a-
priori somente dos bits de informacgao (para cédigos componentes sistematicos) ou para todos os
bits codificados (para c6digos componentes sistematicos ou ndo-sistemdticos). Tais valores sdo
operados tipicamente no dominio logaritmico.

Apés o sinal transmitido x € {*+E,} passar pelo canal de comunicagio com
desvanecimento Rayleigh, por exemplo, pode-se determinar a entrada suave do decodificador SISO
através da razdo de verossimilhanca, que em escala logaritmica pode ser chamada de razdo de log-
verossimilhangca [Hag96, p. 430] [Bar96, p. 32], de x condicionada a saida y do filtro casado de

recepg¢do e a amplitude g do desvanecimento, esta denominada ganho do canal:

Pr(x=+JE: | y, g)} 4.2)

L(x|y.8)= logL,r(x =—E |y ¢

que pelo teorema de Bayes pode ser escrita como

L(x]y,g)=log
| L(ylx} E,.g) Pr(x=—\E,)

p(y|x=+JE, .g) Pr(x=+\/E)] (4.3)

Como o canal com desvanecimento Rayleigh pode ser considerado nessa andlise como um canal

condicionalmente gaussiano (condicionado a magnitude do desvanecimento), tem-se

exp[_(y ]—ngs )2}

0

Pr(x=+4/E.) E
Lx|y.e)=1 logl ——— NZ 2\ f vy L(x)=de—> y+ L (4.4)
() =loe exp{—(ng,,)z} +OgLr(x=—\/E_sJ Y+ =480y L)
N,

onde L. = 4gE/Ny [Hag96, p. 430] [Bar96, p. 62] é chamada de confiabilidade do canal ou estado
do canal, E; é a energia média por simbolo na saida do detector e L(x) corresponde aos valores a-
priori de x. Para o canal AWGN, basta fazer g = 1 em (4.4). Nas simulagdes realizadas para a
composi¢cdo dos resultados apresentados nesta tese, o valor 4E¢/Ny ndo foi utilizado no célculo da

entrada suave para o algoritmo de decodificacdo turbo, o que representa uma simplificacdo que
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elimina a necessidade de se estimar a poténcia de ruido (e conseqiientemente sua densidade
espectral, Ny) no receptor e, com as adequadas compensacgdes no algoritmo turbo, ainda permite que
0 desempenho do esquema proposto ndo seja comprometido. Isto também foi verificado em
[Hun98a, p. 38-40].

No processo de decodificacdo iterativa, os valores a-priori ndo sdao conhecidos antes da
primeira iteragdo completa e normalmente sdo considerados nulos (probabilidades a-priori iguais)
nessa etapa. A saida do decodificador SISO € composta pelos valores a-posteriori dos bits de
informacdo (para cédigos componentes sistemadticos) ou de todos os bits codificados (para cédigos
componentes sistemdticos ou nao-sistemdticos), mais a informacdo extrinseca obtida pelo processo
de decodificacdo. Esse valor de informacdo extrinseca é realimentado a entrada do decodificador
SISO, como o valor da log-verossimilhanga a-priori para a préxima iteracio. Este procedimento faz
com que os novos valores das métricas de entrada possam produzir valores de métricas de saida
mais confidveis, iteraco a iteracao.

A informacdo extrinseca pode ser interpretada como a quantidade de informacao adicionada
ao valor real de entrada do decodificador (entrada suave) para formar o valor real de saida (saida
suave) [Hun98a] ou a quantidade de informacdo obtida a partir do processo de decodificagdo
[SkI97], porém independente dos valores antes deste processo, na saida do detector [Ber96]. A
informacdo extrinseca pode ainda ser definida como a diferenca entre a métrica calculada na saida
do estdgio de decodificacdo (saida suave) e a informacao intrinseca representada por uma métrica
realimentada a entrada do estdgio de decodificacdo; é a informacgdo adicional obtida através da
exploracdo das dependéncias que existem entre os bits de informacgdo e os bits codificados em um
bloco [HayO1], segundo cada regra de codificagcdo especifica.

Os itens a seguir apresentam resumos sobre os principais algoritmos utilizados para
decodificacdo turbo de cédigos de bloco, e também sobre alguns algoritmos ndo especificos para
decodificacao turbo. Estes tltimos podem ser utilizados como base na implementacdo da
decodificagio turbo por operarem com entradas suaves e por permitirem que decisdes suaves sejam
obtidas em suas saidas. Pelo que estd exposto a seguir, nota-se que quase todos os algoritmos de
decodificacdo iterativa para cdédigos de bloco sugeridos nesses ultimos anos sdo baseados em

variacdes e/ou derivacdes dos algoritmos BCJR [Bah74] ou Chase [Cha72].

138



Algoritmo de Chase (1972)

O algoritmo de Chase ndo € um algoritmo especifico para decodificacdo turbo, mas por ser um
algoritmo que pode produzir decisdes suaves, seu principio pode ser aplicado em algoritmos de
decodificacdo turbo. Na verdade trata-se de um conjunto de trés algoritmos similares [Cha72], sub-
otimos (desempenho préoximo daquele obtido segundo o critério de mdxima verossimilhanga, MV),
adequados ao processo de decodificacdo suave de cddigos de bloco lineares.

Sabe-se que quando ¢é utilizada uma procura exaustiva pela palavra cédigo 6tima que
minimiza a distancia euclidiana entre a palavra recebida e o conjunto de possiveis palavras-c6digo,
segundo o critério MV, a complexidade de decodificacdo aumenta exponencialmente em n, o
nimero de bits de um bloco de saida do codificador de canal. Por esta razdo tem-se procurado
desenvolver algoritmos de decodificagdo com o propésito de reduzir esta complexidade.

Em 1972, D. Chase propds um algoritmo utilizando entrada suave, baseado na seguinte
observacdo: para altos valores de relacdo sinal-ruido, a palavra-cédigo correta se encontra
localizada, com alta probabilidade, numa esfera de raio (dmi, — 1), centrada nas coordenadas do vetor
Y=01, s Y1, s Yn), onde y; = 0.5[1 + sign(r)], y;€ {0,1}, R = (ry, ... 11, ..., ry) € 0 vetor recebido e
dmin € a distancia de Hamming minima do cédigo. Utilizando-se esta regra reduz-se o nimero de
palavras-cédigo investigadas aquelas localizadas dentro da esfera de raio (dmin — 1). O processo de
procura dessas palavras-c6digo mais provaveis utiliza informagdes de confiabilidade obtidas a partir
do vetor R. O processo ¢ descrito detalhadamente em [Cha72] e em [Pyn98] tem-se a aplicacdo

deste algoritmo num processo de decodificacao turbo.

Algotitmo BCJR (1974)

Trata-se de um algoritmo 6timo para decodificagéo iterativa, baseado no critério MAP simbolo-a-
simbolo, para c6digos convolucionais e de bloco sistematicos. O algoritmo BCJR possui este nome
devido as iniciais dos autores [Bah74]. O conhecido trabalho de C. Berrou et. al. [Ber93], [Ber96]
utilizou uma versdo ligeiramente modificada do algoritmo BCJR para produzir os surpreendentes
resultados ja mencionados neste texto. Em [Hag96], J. Hagenauer apresenta uma abordagem sobre o

algoritmo BCJR, incluindo andlises de desempenho em comparagdo a outros algoritmos de
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decodificacdo turbo, como o SOVA e o Log-MAP, descritos resumidamente mais adiante. O
Algoritmo BCJR € um dos mais utilizados na composi¢do de processos de decodificacio iterativa.
Dentre as intimeras referéncias que abordam o assunto podem ainda ser citadas: [Bar96], [Ber96],

[HayO1] e [RanO1], além da publicacdo original [Bah74].

Algoritmo SOVA (1989)

O algoritmo SOVA (Soft-Input Soft-Output Viterbi Algorithm) [Hag89] corresponde a uma
modificagdo do algoritmo de Viterbi convencional de tal sorte que decisdes suaves apropriadas
sejam geradas e que possam ser implementados processos iterativos de decodificagdo. Em [Hag96]
analisa-se esse algoritmo para cddigos convolucionais sisteméaticos. Trata-se de uma implementagéo

sub-6tima, mas que apresenta, em certos casos, menor complexidade que outros algoritmos [Hag96].

Algoritmo de Kaneko (1994)

O algoritmo de Kaneko [Kan94] é um algoritmo de decodificacdo suave de cddigos de bloco
lineares. Seu desempenho é equivalente aquele obtido segundo processos de decodificagdo de
mdaxima verossimilhanca, nos quais € minimizada a probabilidade de decodifica¢do errada de uma
palavra-cédigo, para palavras-cédigo equiprovaveis. Similar ao algoritmo 2 de Chase, o algoritmo
de Kaneko também tem como principio a geracdo de um conjunto reduzido de palavras cédigo
candidatas, dentro do qual, com elevada probabilidade (1, nesse algoritmo), a palavra cédigo correta
estaria contida. Contudo, apresenta melhor desempenho e menor complexidade que o algoritmo de
Chase. Assim como o algoritmo de Chase, o algoritmo de Kaneko nao € um algoritmo especifico
para decodificacdo turbo, mas seu principio pode ser utilizado na constru¢cdo de algoritmos de
decodificacdo turbo, pois, apesar de produzir decisdes abruptas, permite que possam ser calculadas
as confiabilidades dessas decisdes, transformando-as em decisdes suaves, como por exemplo, em

[DavO1].
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Algoritmos Log-MAP (1995)

Algoritmos 6timos ou sub-6timos no dominio das log-verossimilhangas (para simplificacdo e
transformacdo de algoritmos MAP simbolo-a-simbolo) sdo conhecidos como algoritmos Log-MAP
[Rob95]. Suas versdes sub-6timas podem apresentar desempenho muito proximo ao desempenho do
algoritmo MAP simbolo-a-simbolo, principalmente quando hd um refinamento na simplificacio
citada, através de um fator de correcao [Hag96, p. 435]. Desempenhos proximos ao de um algoritmo
MAP simbolo-a-simbolo também podem ser obtidos as custas da inclusdo do cdlculo de um certo
tipo de informagdo extrinseca também para os bits de paridade e o uso de paridade das paridades na
estrutura de um cédigo produto [Ran01]. Em [Hag96] sdo apresentadas discussdes sobre a aplicagdo
dos algoritmos MAP simbolo-a-simbolo BCJR e Log-MAP em cédigos de bloco com decodificagdo
turbo, genericamente, e em Cddigos Produto de Paridade Simples, especificamente. Em [Hag96] e
[Sk197], um algoritmo de decodificagdo no dominio logaritmico (versdo sub-6tima do Log-MAP) é
proposto e ilustrado em simples exemplos de decodificagdo turbo. Esse algoritmo possui
complexidade de implementacdo extremamente baixa e pode apresentar excelente desempenho,

como verificado em [Gui02].

Algoritmo de Pyndiah (1998)

Em [Pyn98] € apresentado um algoritmo sub-6timo para decodificagdo iterativa de cédigos de bloco
baseados em cdédigos produto. Esse algoritmo utiliza um decodificador SIHO (Soft-Input Hard-
Output) baseado no algoritmo 2 de Chase [Cha72], seguido de célculos para obter informagdes de
confiabilidade (saida suave) a partir das decisdes abruptas do decodificador. O desempenho desse
processo ¢ aproximadamente 6timo e a proposta apresenta uma boa solucdo de compromisso entre
desempenho e complexidade, sendo bastante atrativa para aplicacdes praticas. Nesta tese utiliza-se a
idéia bésica do algoritmo de Pyndiah, porém substituindo o algoritmo de Chase do decodificador
SIHO pelo algoritmo de Wagner. Restringe-se com isso o rol de cédigos que podem se valer dessa
nova combinacdo, em relacdo a utilizacdo do algoritmo de Chase que se aplica a qualquer cédigo de
bloco linear, porém tendo como beneficio uma significativa reducdo da complexidade de

implementac¢do do decodificador, em comparagdo a implementagdo com o algoritmo de Chase.
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Algoritmo de Dave (2001)

No algoritmo de Dave [Dav01] € utilizado o algoritmo SIHO de Kaneko [Kan94], seguido de um
procedimento similar ao de Pyndiah [Pyn98] para transformar em decisdes suaves as decisdes
abruptas do algoritmo de Kaneko. O algoritmo de Dave apresenta certa flexibilidade na relagdo
complexidade versus desempenho, possibilitando sua implementagdo em versdes mais complexas
que apresentam desempenho 6timo até versdes menos complexas com desempenho sub-6timo
(como aquele obtido pelo algoritmo de Pyndiah). Em todos os casos, contudo, a proposta de Dave é
menos complexa que a proposta de Pyndiah devido ao fato do algoritmo de Kaneko ser menos
complexo que o algoritmo de Chase. Na proposta dessa tese, devido ao fato do algoritmo de Wagner
ser usado na estrutura de decodificacdo iterativa proposta por Pyndiah, tem-se como resultado um

algoritmo ainda menos complexo que aqueles sugeridos por Pyndiah e por Dave.

4.2.2. Operagao dos algoritmos de Wagner e Pyndiah para decodificagio iterativa
de codigos de bloco com constru¢iao multinivel concatenados em série

O processo de decodificagdo turbo proposto nesta tese € baseado na insercdo do algoritmo de
Wagner na estrutura de decodificacdo turbo proposta por R. M. Pyndiah [Pyn98]. A Fig. 4.3. mostra
a estrutura elementar proposta por este autor.

o) BG) ¢

E()) N
Decodificagdo em
L(j) — uma das dimensdes ——» I (j+1)
do cédigo produto

Atraso |—> g_R)

R —( X >

4

Fig. 4.3. Diagrama do decodificador turbo elementar (adaptado de [Pyn98]).
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Na Fig. 4.3, R corresponde ao arranjo do sinal recebido, afetado pelo canal. Tal arranjo pode ser
interpretado como um arranjo de dimensdo D, correspondente a seqiiéncia codificada pelo esquema
de concatenacdo serial, de acordo com a estrutura de um cdédigo produto de dimensdo D, e
contaminada pelo canal. No Capitulo 3, a Fig. 3.11 mostra um arranjo de 512 bits gerado por um
codigo produto tridimensional com componentes (8,4). Este arranjo, apds passar pelo canal,
corresponde ao arranjo R. Um nimero de passos de decodificacdo igual ao produto do nimero de
iteracdes desejado, 1, pela dimensdo do cédigo, D, é indexado na Fig. 4.3 como j, ou seja, j =0, 1, ...
(I x D)-1. A cada iteragdo tem-se D passos de decodificacdo correspondentes a decodificagdo em
todas as dimensdes do cddigo. No primeiro passo (passo 0) os valores da informacgdo extrinseca,
I.(0), e do fator de ponderagdo dessa informacdo extrinseca, o(0), sdo nulos e o arranjo E(0) = @ ,
correspondente a entrada suave, é aplicado ao decodificador, onde g € o arranjo correspondente ao
estado de canal'. O decodificador, implementado em [Pyn98] com o algoritmo de Chase e aqui
implementado com o algoritmo de Wagner, efetua, a partir de E(0), a estimacdo de cada uma das
nP ! palavras-cédigo “orientadas no sentido” da primeira dimensdo. A confiabilidade da decisdo de
cada um dos bits estimados € entdo calculada, fazendo uso do fator de ponderacdo da saida abrupta,
B(0), para formar a saida suave do decodificador. Desta saida suave é subtraida a entrada suave,
gerando a informacdo extrinseca I.(1) que serd utilizada no segundo passo de decodificacdo. No

segundo passo a informag@o extrinseca calculada no passo anterior é ponderada pelo fator (1) e

somada ao arranjo g? de tal sorte que seja formada a nova entrada suave E(1) para o decodificador
de Chase ou Wagner. O decodificador entdo efetua, a partir de E(1), a estimagdo de cada uma das
nP! palavras-cédigo “orientadas no sentido” da segunda dimensdo e gera a confiabilidade da
decodificagdo, agora utilizando A(1). Uma nova informagdo extrinseca é entdo calculada e assim o
processo se repete para todas as dimensdes (iteragdo completa) e em cada iteracdo seguinte. Ao final
da ultima iteracdo a decis@o abrupta fornecida pelo decodificador é considerada como a decisdo
final.

Os fatores de escala ofj) e A(j) s@o crescentes em j e escolhidos de tal sorte que a cada passo

e a cada iteracdo a confiabilidade da decisdo seja melhorada. As leis de variagdo dos valores de o))

e () que proporcionaram melhores resultados para os casos considerados nesta tese sdo,

—_—

' Define-se a operagio gR como a multiplicagdo dos arranjos envolvidos, elemento a elemento. Para o canal AWGN,
g = 1. Para compor os resultados apresentados nesta tese, os valores em g foram normalizados em relacdo a média de g.
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respectivamente, logaritmica e linearmente crescente em j. Em [Pyn99] sdo fornecidas algumas
dicas semi-empiricas sobre a determinacdo dos valores mais adequados, naquele caso, para os
fatores ofj) e A(j). Mas a aplicagdo dessas dicas no algoritmo aqui proposto ndo trouxe melhorias
além daquelas ja alcancadas com as variacdes logaritmica e linearmente crescente dos fatores ofj) e
(), respectivamente. Os reais valores de o(j) e A(j) foram escolhidos de tal sorte a compensar, em
termos do desempenho final obtido, a exclusdo da constante 4E/N, (veja expressao (4.4)) no célculo

da entrada suave do algoritmo de decodificacio turbo.

_

A ponderacdo da informacdo extrinseca por ofj) antes da soma com o arranjo gR ndo

representa uma novidade. Varios pesquisadores ja haviam percebido a influéncia dessa ponderacdo
no desempenho do esquema de decodificagdo turbo, dentre eles podendo ser citados [Ber96] e

[Hun98a]. Esta ponderagdo ¢ realizada para tornar compativeis a varidncia das amostras no arranjo

_

gR e a varidncia das amostras no arranjo I, de tal sorte que o algoritmo turbo tenda para a

convergéncia a cada iteracdo.
Em [Pyn98] e [Pyn99] sdo apresentadas expressdes para o cdlculo da confiabilidade da
decisdo tomada pelo algoritmo de Chase. Segundo Pyndiah, a confiabilidade da decisdo (saida

suave) em canal AWGN pode ser determinada por [Pyn98, eq. (18)]

2 2
P Sl ThE= |R_C| ;|R_D| d; (4.5)
onde i,; € componente do arranjo I,, r; € componente do arranjo R, d; é componente do arranjo D
formado pelas decisdes abruptas do algoritmo de Chase ou Wagner e C € o arranjo competidor de
D, formado por palavras-cédigo concorrentes a distancia euclidiana minima de R, porém com c; #
d;. Em [Pyn98] e [Pyn99], o arranjo C € estimado também pelo algoritmo de Chase e, caso ndo seja

encontrado, a saida suave € calculada por

r;" =i, +r, = :Bdi (4.6)

onde S ¢ o fator de escala ja definido.
O cadlculo de confiabilidade segundo (4.5) foi testado na proposta dessa tese e, apesar de ter

trazido ganhos significativos de desempenho para certos valores de relagdo sinal-ruido, ndo foi
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incorporado definitivamente a idéia aqui considerada. Na proposta dessa tese, a confiabilidade da
decisdo € calculada apenas pelo produto da palavra-cédigo estimada através do algoritmo de Wagner
pelo fator A(j). Sendo a redugdo de complexidade na decodificagio um dos principais objetivos
almejados com tal idéia, a decisdo de utilizar-se apenas o cdlculo de confiabilidade conforme (4.6) é
justificada. Mais adiante é apresentado um resultado do desempenho do esquema de codificagdo
proposto em canal AWGN, utilizando-se (4.5), apenas como ilustracdo e demonstracdo da
possibilidade de melhoria de desempenho.

Pode-se perceber a partir de uma andlise da estrutura do cédigo produto com construgao
multinivel descrita no Capitulo 3 e a partir dos comentérios desta subsecdo, que a citada estrutura
permite o uso de uma forma de decodificagdo particular que opera nas vdrias dimensdes da matriz
recebida, R, sem, contudo, envolver decodificacdes nos estdgios intermedidrios da concatenagio.
Isto é garantido devido a adequada escolha dos blocos de entrelacamento temporal no processo de
codificacdo de forma que as permutacdes impostas pela decodificacdo em cada dimensdo estejam
sempre associadas a decodificacdo de palavras-codigo dos codigos componentes. Objetivando
melhor ilustrar este processo, considere R o arranjo tridimensional de bits recebidos, conforme

mostra a Fig. 4.4.
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Fig. 4.4. Tlustracdo dos sentidos de decodificacdo elementar em cada
dimensdo de um cédigo produto 3D.

Sabe-se que em todos os sentidos indicados pelas setas da Fig. 4.4 tem-se palavras-cédigo dos

codigos componentes (veja Capitulo 3), o que permite a realizacdo da seqii€ncia de decodificacdo a
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seguir, tendo também como referéncia a regra descrita no inicio dessa subsecdo, referente a Fig.

4.3.:

1. pondere o arranjo recebido pela informagdo de estado de canal, ou seja, calcule g_lé (para canal
AWGN, g =1) e faga o resultado igual a entrada suave do decodificador;

2. utilizando o algoritmo de Wagner, decodifique esta entrada suave na dimenséo d = 0;

3. calcule, utilizando f, a confiabilidade de cada decisdo tomada pelo algoritmo de Wagner,
formando a saida suave;

4. calcule a informacdo extrinseca (entrada suave subtraida da saida suave) e pondere-a pelo fator

de escala ¢

5. some a informacdo extrinseca ponderada ao arranjo g? , formando uma nova entrada suave;

6. utilizando o algoritmo de Wagner, decodifique a nova entrada suave na dimensdo d = 1;

7. calcule, utilizando S, a confiabilidade de cada decisdo tomada pelo algoritmo de Wagner,
formando nova saida suave;

8. calcule uma nova informagdo extrinseca e pondere-a pelo fator ¢,

9. some a informagao extrinseca ponderada ao arranjo gR , formando nova entrada suave;
10. utilizando o algoritmo de Wagner, decodifique o novo arranjo na dimensao d = 2;
11. calcule, utilizando /£, a confiabilidade de cada decisdo tomada pelo algoritmo de Wagner;

12. calcule nova informagéo extrinseca e pondere-a pelo fator ¢;

13. some a informagdo extrinseca ponderada ao arranjo gR , formando nova entrada suave;

14. repita os passos anteriores (iniciando no passo 2) tantas vezes quanto determinar o nimero de
iteracdes desejado, recomecando sempre com a decodificacdo da entrada suave mais recente, na

dimensio d = 0.

Como brevemente ja citado, as principais diferencas entre o processo de decodificagdo turbo
proposto por Pyndiah e aquele aqui sugerido se situam no algoritmo utilizado no decodificador
elementar e na forma de cdlculo das confiabilidades das decisdes abruptas tomadas pelo algoritmo
SIHO. Em [Pyn98] € utilizado o algoritmo de Chase como algoritmo elementar e aqui o algoritmo

escolhido € o algoritmo de Wagner, que proporciona decisdes de maxima verossimilhanca das
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palavras-cédigo componentes do esquema proposto. Em [Pyn98] a confiabilidade das decisdes do
algoritmo SIHO € calculada através de (4.5) e (4.6) e nesta tese utiliza-se apenas (4.6).

E importante enfatizar que a complexidade de implementacio do algoritmo de Chase é maior
que a complexidade de implementacdo do algoritmo de Wagner. Entretanto, este tltimo apresenta
como principal desvantagem a possibilidade de utilizacdo apenas com uma familia especifica de
codigos cuja decodificacao possa ser baseada em verificacio de paridade simples. Ainda em
comparagdo a proposta de [Pyn98], 14 a andlise apresentada se restringe a um cddigo produto
bidimensional. Nesta tese ela é estendida a cdigos produto de dimensdo qualquer, sendo registrados
exemplos com cdédigos de dimensdo 2 e 3.

Como observagdo complementar € importante enfatizar que, para a decodificacdo de um
codigo isolado, o algoritmo de Wagner usa a informacdo de estado de canal no cdlculo de métricas
conforme a expressdo (4.1). Para o algoritmo de decodificacdo turbo, onde opera-se com as
verossimilhangas no dominio logaritmico, as log-verossimilhangas, utiliza-se a informacgao de
estado de canal apenas no célculo da entrada suave do algoritmo SISO, conforme (4.4). Nesse caso a

ponderacao pelo ganho do canal, g;, ndo € utilizada na expressao (4.1).

4.2. Desempenho em canal AWGN

Nesta secdo sdo apresentados alguns resultados de simulag@o para verificacdo do desempenho do
esquema de codificagcdo de canal sob anélise nesta tese, em canal AWGN. Os gréficos apresentados
também mostram resultados de calculo do limitante superior de probabilidade de erro de bit para o
esquema de codificagdo de canal considerado em cada caso.

A Fig. 4.5 mostra o desempenho dos cédigos isolados (8,4,4), (12,6,4) e (16,8,4), construidos
conforme a regra de concatenacdo generalizada abordada no Capitulo 3, para sinalizacdo BPSK em
canal AWGN. Como previsto pelos limitantes calculados no Capitulo 3, subsecdo 3.3.4, ha uma
ligeira melhoria de desempenho do cédigo (12,4,4) em relacdo ao (8,4,4), mas 0 mesmo nao
acontece para o cédigo (16,8,4) em relacdo ao (12,6,4). Este comportamento € devido ao fato da
distdncia minima e da taxa serem mantidas de um cdédigo para outro. Pode-se ter inclusive um

decréscimo no desempenho com o aumento do comprimento das palavras-cddigo, como pode ser
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observado na Fig. 4.5, por razdes j4 mencionadas. Este comportamento se torna mais pronuncidvel
em valores de E,/Ny mais elevados.

Através da Fig. 4.5 ainda nota-se grande proximidade entre o desempenho real do cédigo
(12,6,4) com o limitante superior de probabilidade de erro de bit para este cédigo. Como tal
limitante refere-se a decodificacdo suave de maxima verossimilhanca, justifica-se a proximidade
pelo fato do algoritmo de decodificagdo utilizado, o algoritmo de Wagner, proporcionar

decodificagdo suave de maxima verossimilhanca para os cédigos em questdo.
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Fig. 4.5. Desempenho dos cddigos (8,4,4), (12,6,4) e (16,8,4) em canal AWGN.

A Fig. 4.6 ilustra a redug@o progressiva na taxa de erro de bit em func¢do do nimero de iteragdes, em
canal AWGN, para um esquema de concatenacdo serial conforme estrutura de um cédigo produto
bidimensional (2D) com componentes (8,4,4), com decodificacdo turbo através da combinagio dos
algoritmos de Wagner e Pyndiah. Verifica-se que com o aumento do nimero de iteracdes tem-se

melhoria de desempenho, como era esperado, mas os retornos observados sdo cada vez menores.
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Assim como pode ser verificado em [Pyn98], o processo de convergéncia do algoritmo proposto
demonstra ser bastante suave, permitindo que sejam obtidas significativas melhorias de desempenho
a valores ainda mais elevados do nimero de iteracdes. Embora isto seja verdade, todas as
simulacdes executadas para composicdo dos resultados apresentados nesta se¢do operam com um
nimero de iteragcdes sempre igual a 10, nimero este que representa uma boa relacdo de

compromisso entre tempo de decodificagdo e desempenho.
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=== Ndo codificado

Fig. 4.6. Evolucdo no desempenho do cédigo produto 2D com componentes
(8,4,4) em canal AWGN, em fun¢do do nimero de iteracdes.

A Fig. 4.7 mostra o desempenho do cddigo produto 2D formado com componentes (8,4,4), em canal
AWGN, com sinalizagdo BPSK, em comparagdo com correspondentes limitantes. Percebe-se que
para um valor de Ey/Ny por volta de 5,5 dB, o desempenho desse cédigo ultrapassa o limitante
superior de probabilidade de erro de bit calculado segundo os critérios apresentados no Capitulo 3,

estes baseados na proposta de Benedetto em [Ben98b]. Justifica-se este comportamento devido ao
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fato do limitante calculado segundo [Ben98b] considerar como regra de entrelacamento temporal
entre os c6digos concatenados uma regra com comportamento probabilistico. Portanto, o limitante
calculado segundo esta regra pode ser considerado como um limitante de mdxima verossimilhanca

“médio”.
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Fig. 4.7. Desempenho do cédigo produto 2D com componentes
(8,4,4) em canal AWGN.

Uma regra especifica de entrelacamento temporal pode, com elevada probabilidade, levar a um
resultado conforme previsto pelo limitante médio, mas certas regras poderdo levar a resultados
abaixo ou acima deste limitante. Para comprovar esta afirmacdo, uma rotina computacional foi
implementada para calcular a distribuicdo real de pesos do cédigo 2D em questdo. Tal distribuicdo
foi entdo utilizada para que fosse estimado o limitante de méaxima verossimilhanga real para a
probabilidade de erro de bit deste cddigo. Conforme pode ser observado através da Fig. 4.7, o

desempenho do cédigo 2D sob andlise se encontra coerentemente acima de tal limitante, posto que a
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decodificagdo turbo proposta ndo corresponde a uma decodificagdo de mdxima verossimilhanca. O
limitante superior de probabilidade de erro de bit para decodificacdo de mdxima verossimilhanga
(decodificagdo otima) torna-se entdo, para valores elevados de Ew/No, um limitante inferior para o
esquema de decodificagdo sub-otimo proposto. Para valores baixos de Ep/Ny hd divergéncia na curva
que expressa o limitante, comportamento este considerado normal quando se utiliza o limitante de
unido [Ben98b, Fig. 1].

A Fig. 4.8 mostra o desempenho do c6digo produto 2D formado com componentes (12,6,4)

em canal AWGN, com sinalizacdo BPSK, em comparag¢do com o correspondente limitante médio.
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Fig. 4.8. Desempenho do cédigo produto 2D com componentes
(12,6,4) em canal AWGN.

Observa-se na Fig. 4.8 que para um valor de Ey/Ny por volta de 5,7 dB, o desempenho desse cédigo
ultrapassa o limitante, pelas mesmas razdes anteriormente consideradas para o cdédigo 2D com
componentes (8,4,4). Observa-se que, ao contrdrio do comportamento proporcionado pelos cédigos

isolados, o uso de cédigos componentes (12,6,4) na composi¢do do cddigo produto 2D em voga
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proporciona significativa melhoria de desempenho em relacdo ao cédigo 2D com componentes
(8,4,4). A diferenca de desempenho é aproximadamente a mesma daquela prevista pelos
correspondentes limitantes.

A Fig. 4.9 mostra o desempenho do cédigo produto 2D formado com componentes (16,8,4)
em canal AWGN, com sinalizagdo BPSK, em comparacdo com o correspondente limitante médio.
Nota-se que o uso de cddigos componentes (16,8,4) na composicao do cdédigo produto 2D em
questdo proporciona apenas uma pequena melhoria de desempenho em relagdo ao cédigo 2D com
componentes (12,6,4). A diferenca de desempenho € praticamente a mesma daquela prevista pelos
correspondentes limitantes. Portanto, assim como para o caso dos cédigos isolados, o cédigo
(12,6,4) continua sendo a melhor opcdo de escolha dentre os demais considerados, agora para

composi¢do do cédigo produto 2D.
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A Fig. 4.10 apresenta o desempenho do cédigo produto 3D formado com componentes (8,4,4) em
canal AWGN, com sinalizacdo BPSK. Verifica-se uma ligeira melhoria de desempenho em relagcdo

ao codigo 2D com os mesmos componentes, principalmente para valores mais baixos de Eu/Nj.
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Fig. 4.10. Desempenho do c6digo produto 3D com componentes
(8,4,4) em canal AWGN.

Observa-se na Fig. 4.10, entretanto, que apesar de seguir o comportamento previsto pelo limitante,
em termos da taxa de decréscimo da taxa de erro de bit com o aumento do valor de E/Ny, a distancia
entre este limitante e o desempenho real € bastante elevada, cerca de 3 dB. Este comportamento
sugere a realizacdo de estudos mais aprofundados sobre o algoritmo de decodificacdo, objetivando
maior aproximacgdo do desempenho do esquema proposto com o respectivo limitante superior de
probabilidade de erro de bit. Em [RanOl] também se pode observar este comportamento de
distanciamento entre o desempenho real e o limitante quando se aumenta a dimensdo do cédigo
produto. Contudo, ndo estabelece-se com esta observacdo nenhuma relagdo do comportamento

obtido em [Ran0O1] com o observado na Fig. 4.10, posto que os cddigos componentes considerados
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em [Ran01] sdo cdodigos de paridade simples e o algoritmo de decodificagdo turbo é completamente
diferente daquele aqui considerado. Esta observagdo apenas enfatiza a possibilidade de melhoria em
ambos os algoritmos.

Na Fig. 4.11 € apresentado o desempenho do cédigo produto 3D formado com componentes
(12,6,4) em canal AWGN, com sinalizagdo BPSK. Percebe-se significativa melhoria de desempenho
em relacio ao cdédigo 2D com os mesmos componentes € em relacio ao coédigo 3D com
componentes (8,4,4). Observa-se, assim como na Fig. 4.10, que apesar de também seguir o
comportamento previsto pelo limitante, em termos da taxa de decréscimo da taxa de erro de bit com
o aumento do valor de Ey/Ny, a distincia entre este limitante e o desempenho real é bastante elevada,
por volta de 3 dB, confirmando a sugestdo de estudos mais aprofundados procurando oportunidades
de melhorias no desempenho do esquema de decodificacdo turbo proposto para estes codigos

tridimensionais.
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Fig. 4.11. Desempenho do cédigo produto 3D com componentes
(12,6,4) em canal AWGN.
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Ainda nota-se na Fig. 4.11 que, apesar da distancia significativa do limitante, o desempenho do
codigo 3D com componentes (12,6,4) demonstra grande atratividade, pois, dada a grande
simplicidade de codificacdo e decodificacdo, apresenta ganhos de codificacdo da ordem de 6 dB,
para taxa de erro de bit igual a 107, e uma distancia do limite de Shannon para a taxa 1/8 (-1,2 dB)
de aproximadamente 5,2 dB, também para taxa de erro de bit igual a 107°. Conclui-se que, para o
canal AWGN, o cdédigo (12,6,4) continua sendo a melhor opcdo de escolha dentre os demais
considerados, também para composicio do cédigo produto 3D.

Como poderd ser verificado na se¢io seguinte, apesar de também existir uma consideravel
diferenca entre o desempenho real do cdédigo 3D em questdo e o limitante para o canal com
desvanecimento Rayleigh, o decréscimo da taxa de erro de bit com o aumento de Ey/Ny €
relativamente mais abrupto, tornando ainda mais atraente o uso do esquema de codificagdao 3D
proposto para este tipo de canal e, por conseqiiéncia, no sistema MC-DS-CDMA sob estudo.

E importante lembrar que para todos os resultados considerados nesta secdo, até este ponto, o
célculo da confiabilidade das decisdes tomadas pelo algoritmo de Wagner na estrutura de
decodificacdo turbo foi realizado através da forma simplificada definida pela expressdo (4.6).
Apenas a titulo de comparagdo, a Fig. 4.12 apresenta o desempenho dos c6digos produto 3D com
componentes (8,4,4) e (12,6,4), para os quais o cédlculo da confiabilidade das decisdes tomadas pelo
algoritmo de Wagner na estrutura de decodificacdo turbo foi realizado através da expressdo (4.5).
Percebe-se nessa figura que o uso de (4.5) em vez de (4.6) traz considerdveis melhorias de
desempenho, a despeito da complexidade associada a estimagdo das palavras-cédigo concorrentes
operadas em (4.5). Aqui, a estimacdo dessas palavras-cédigo foi realizada através de busca
computacional; em [Pyn98] foi utilizado o algoritmo de Chase.

Observa-se também na Fig. 4.12 que o uso de (4.5) sinaliza que o “joelho” da curva de taxa
de erro de bit versus E,/Ny deve ocorrer num patamar mais baixo de taxa de erro de bit,
provavelmente no encontro da curva de desempenho com a curva do limitante superior de
probabilidade de erro de bit. Esta observacdo dd indicios sobre um importante aspecto a ser
considerado em eventuais tentativas de melhoria no desempenho do esquema de decodificagédo turbo
proposto: o célculo das confiabilidades das decisdes do algoritmo de Wagner.

Outros cédigos 2D e 3D investigados, para os quais os resultados ndo foram registrados nesta
tese, também demonstraram considerdvel melhoria de desempenho com o uso de (4.5) em vez de

(4.6) no célculo das confiabilidades das decisdes no algoritmo de decodificagdo turbo.
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O cédigo 3D com componentes (16,8,4), ou outros ainda mais longos, ndo foram levados em
conta na andlise aqui apresentada, posto que o comprimento das palavras de informacdo destes
codigos € mais elevado que o que se tem como objetivo obter com o esquema proposto, nimero este
que ndo deve ultrapassar 216 bits. A escolha desse valor é calcada nos tipicos tamanhos de bloco de

voz encontrados nas especificagdes de sistemas celulares [Tia99].
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Fig. 4.12. Desempenho dos c6digos produto 3D com componentes
(8,4,4) ¢ (12,6,4) em canal AWGN, com uso de (4.5) no cdlculo das
confiabilidades do algoritmo de decodificagdo turbo.

4.3. Desempenho em canal Rayleigh plano com uso de informacgdo de
estado de canal no receptor

Nesta secdo sdo apresentados alguns resultados de simulacdo para verificacdo do desempenho do

esquema de codificacdo proposto em canal Rayleigh, com sinalizacdo BPSK e com o uso da
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informacdo de estado de canal apenas no receptor. Todos os casos simulados sem o uso da
informacdo de estado de canal proporcionaram desempenho cerca de 1 dB inferior aos casos
simulados com uso da informacdo de estado de canal no receptor e, por essa razdo, os resultados
correspondentes ndo foram registrados neste texto. Este comportamento difere daquele observado
em [Pyn98], onde o uso de informacdo de estado de canal pelo receptor ndo trouxe melhoria
significativa de desempenho, segundo o autor. Atribui-se esta diferenca de comportamento as
nuances de implementacdo do algoritmo de decodificacdo turbo em [Pyn98] e aqui, embora em
[Pyn98] nao seja explicitado como a informacao de estado de canal foi utilizada no algoritmo.

Os gréficos apresentados nesta secdo também mostram resultados de calculo do limitante de
probabilidade de erro de bit para o esquema de codificagc@o de canal considerado em cada caso. A
Fig. 4.13 mostra o desempenho dos cddigos (8,4,4), (12,6,4) e (16,8,4) isolados em canal com
desvanecimento Rayleigh. A figura também mostra o limitante superior de probabilidade de erro de
bit para decodificacdo suave de mdxima verossimilhanga. Assim como no canal AWGN, os
desempenhos destes codigos se mostraram bastante préximos uns dos outros, sendo que o cédigo
(12,6,4) corresponde a melhor situacio.

Devido ao fato do algoritmo utilizado para decodificacdo desses codigos ser um algoritmo de
mdaxima verossimilhanga, é esperada grande proximidade do desempenho real com o limitante, o
que pode ser verificado na Fig. 4.13 para o cédigo (12,6,4) e seu correspondente limitante. Para os
demais cédigos considerados na Fig. 4.13 também tem-se esta proximidade, mas os correspondentes
limitantes nao foram registrados de forma a facilitar a visualizagao e inteligibilidade da figura.

Como previsto no Capitulo 3, através do estudo dos limitantes, o ganho de codificacdo para
operacdo em canais com desvanecimento pode ser significativamente mais elevado que para
operacdo no canal AWGN. Este fato pode ser verificado através de uma extrapolacdo da curva
correspondente a sinalizagdo BPSK sem codificacdo de canal, na Fig. 4.13, para a qual tem-se
necessdrios aproximadamente 44 dB de E,/N, para 107 de taxa de erro de bit. Pode-se obter ganhos
maiores que 28 dB para os c6digos em questdo no canal Rayleigh, contra pouco mais de 2 dB no
canal AWGN, conforme pode ser verificado através de uma extrapolagdo similar aplicada a Fig. 4.5,
embora a operacdo no canal Rayleigh exija, a esta taxa de erro de 10°e para os c6digos em questao,

aproximadamente 9 dB a mais na relacio Ey/Ny que no canal AWGN.
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Fig. 4.13. Desempenho dos cédigos (8,4,4), (12,6,4) e (16,8,4) em canal Rayleigh
plano com uso de informacio de estado de canal no receptor.

A Fig. 4.14 ilustra a reducdo progressiva na taxa de erro de bit em fun¢@o do nimero de iteragdes,
em canal Rayleigh, para o c6digo produto bidimensional com componentes (8,4,4). Confirma-se que
com o aumento do nimero de iteragdes tem-se melhoria de desempenho, mas os retornos
observados sdo cada vez menores. Como no canal AWGN, o processo de convergéncia do algoritmo
proposto € suave, ligeiramente mais suave que no caso do canal AWGN, permitindo que sejam
obtidas significativas melhorias de desempenho a valores ainda mais elevados para o niimero de
iteragcdes. Todas as simulacdes executadas para composi¢do dos resultados apresentados nesta se¢ao
operaram com um numero de iteracdes sempre igual a 10.

A Fig. 4.15 apresenta o desempenho do cédigo produto bidimensional com componentes
(8,4,4) no canal Rayleigh, para sinalizacio BPSK. Como também observado no caso do canal
AWGN, o desempenho deste cédigo chega a ultrapassar o limitante superior médio de probabilidade

de erro de bit, pelas mesmas razdes ja mencionadas para o caso do canal AWGN. O limitante
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superior calculado com a distribui¢do de pesos real do c6digo em anélise também € apresentado na
Fig. 4.15, indicando que, a partir da taxa de erro de bit de 10, o comportamento do cédigo tenderd

a seguir a taxa de decréscimo prevista por este limitante real.

0.1

0.01

BER & BEP

0 1 2 3 4 5 6 7 8
Eb/No

¢ | iteragdo

B8 2 iteracoes

T+t 4iteracoes

—&— §iteragoes

©-© 6 iteragoes

===* Nao codificado

Fig. 4.14. Evolucdo no desempenho do cédigo produto 2D com componentes
(8,4,4) em canal Rayleigh, em funcdo do nimero de iteragdes.

Ainda pode-se verificar na Fig. 4.15 o elevado ganho de codificacdo proporcionado pelo esquema
2D com componentes (8,4,4). A uma taxa de erro de bit de 107 este ganho se situa por volta de 34,5
dB, contra pouco mais de 3,5 dB no canal AWGN, conforme pode ser verificado com o auxilio da
Fig. 4.7. E para este c6digo, a operacdo no canal Rayleigh exige, 2 taxa de erro de 107, apenas 2,5

dB a mais na relacdo Ey/Ny que no canal AWGN.
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Fig. 4.15. Desempenho do cédigo produto 2D formado com componentes (8,4,4) em
canal Rayleigh plano com uso de informagéo de estado de canal no receptor.

A Fig. 4.16 registra o desempenho do cédigo produto 2D formado com componentes (12,6,4) em
canal Rayleigh, e também o correspondente limitante superior médio de probabilidade de erro de bit.
Percebe-se uma pequena melhoria de desempenho em relacdo ao cdédigo 2D com componentes
(8,4,4), mas também um distanciamento maior do limitante. Ainda assim, pode-se observar na Fig.
4.16 o considerdvel ganho de codificacdo proporcionado pelo esquema 2D com componentes
(12,6,4). A uma taxa de erro de bit de 107 este ganho se situa por volta de 36,5 dB, contra pouco
mais de 4 dB no canal AWGN, como pode ser verificado através da Fig. 4.8. Para este cddigo, a
operacdo no canal Rayleigh exige, a taxa de erro de 107, por volta de apenas 1,5 dB a mais na

relacdo Ey/Ny que no canal AWGN.
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Fig. 4.16. Desempenho do cédigo produto 2D formado com componentes (12,6,4)
em canal Rayleigh plano com uso de informagao de estado de canal no receptor.

A Fig. 4.17 apresenta o desempenho do codigo produto 2D com componentes (16,8,4) em canal
Rayleigh e o correspondente limitante. Pode-se observar uma ligeira reducdo no desempenho de tal
codigo em relacdo aquele formado com componentes (12,6,4) e, considerando o significativo
aumento no comprimento das palavras-cédigo do codigo em questdo — o dobro — em relacdo ao
c6digo 2D com componentes (12,6,4), a opcdo pela utilizacdo deste tltimo em aplicacdes reais e o

descarte daquele com componentes (16,8,4) sdo plenamente justificados.
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Fig. 4.17. Desempenho do cédigo produto 2D formado com componentes (16,8,4)
em canal Rayleigh plano com uso de informagao de estado de canal no receptor.

Na Fig. 4.18 é mostrado o desempenho do cédigo 3D formado com componentes (8,4,4) em canal
Rayleigh. Como também verificado para o canal AWGN, o desempenho de tal cédigo tende a seguir
a taxa de decréscimo da taxa de erro de bit com o aumento de Ey/N, ditada pelo limitante, mas a uma
distancia deste limitante de cerca de 3 dB, pouco mais que no canal AWGN. Entretanto, a queda da
taxa de erro para o canal Rayleigh € relativamente mais abrupta, tornando também bastante atrativo
o esquema 3D com componentes (8,4,4). Por exemplo, a 107 de taxa de erro de bit tem-se um ganho
de codificacdo de cerca de 38,5 dB no canal Rayleigh, contra apenas cerca de 3,5 dB no canal
AWGN. E conforme pode ser verificado como o auxilio da Fig. 2.9, no Capitulo 2, para este codigo,
que possui taxa igual a 1/8, tem-se um desempenho que dista apenas cerca de 7 dB do limite de

Shannon, este por volta de —1 dB para o caso em questao, a 107 de taxa de erro de bit.
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Fig. 4.18. Desempenho do c6digo produto 3D formado com componentes (8,4,4) em
canal Rayleigh plano com uso de informagao de estado de canal no receptor.

A Fig. 4.19 apresenta o desempenho do cédigo 3D formado com componentes (12,6,4) em canal
Rayleigh. Conforme também verificado para o canal AWGN, o desempenho de tal cédigo tende a
seguir a taxa de decréscimo da taxa de erro de bit com o aumento de Ey/N, ditada pelo limitante,
mas a uma distincia deste limitante de cerca de 3 dB, pouco mais que no canal AWGN. Assim
como para o c6digo 3D com componentes (8,4,4), a queda da taxa de erro para o canal Rayleigh é
relativamente mais abrupta, tornando o esquema 3D com componentes (12,6,4) também bastante
atrativo. Por exemplo, a 107 de taxa de erro de bit tem-se um ganho de codificacdo de cerca de 39
dB no canal Rayleigh, contra cerca de 5,3 dB no canal AWGN. E conforme também pode ser
verificado como o auxilio da Fig. 2.9, no Capitulo 2, para este codigo, que possui taxa igual a 1/8,
tem-se um desempenho que dista apenas cerca de 6 dB do limite de Shannon, este por volta de —1
dB para a taxa em questdo, a 10” de taxa de erro de bit.

A significativa distancia do desempenho real dos cédigos 3D no canal Rayleigh em relacao

aos correspondentes limitantes sugere, como no caso do canal AWGN, que o algoritmo de
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decodificacdo seja estudado de forma mais aprofundada em pesquisas futuras, objetivando-se
reduzir tal distdncia. Ainda assim, considera-se que o desempenho proporcionado pelos esquemas

tridimensionais aqui analisados € um desempenho adequado ao objetivo que se propde: a aplicacdo

no sistema MC-DS-CDMA modificado descrito no Capitulo 1.
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Fig. 4.19. Desempenho do c6digo produto 3D formado com componentes (12,6,4)
em canal Rayleigh plano com uso de informagao de estado de canal no receptor.

Assim como para o canal AWGN, e pelas mesmas razdes ji apresentadas em relacio a esta questdo,

0 cédigo 3D com componentes (16,8,4) ou ainda mais longos ndo foi considerado na andlise aqui

apresentada para o canal Rayleigh.
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Capitulo 5

Aplicagdo dos esquemas de codificacio e
decodificagao no sistema MC-DS-CDMA

NESTE capitulo, os esquemas de codificacio e decodificagdo considerados nos Capitulos 3 e 4,
respectivamente, sdo aplicados ao sistema MC-DS-CDMA modificado descrito no Capitulo 1.
Inicialmente apresentam-se algumas consideracdes sobre as simulagcdes efetuadas para avaliagdo do
desempenho do sistema sob estudo. Em seguida sdo apresentadas duas propostas de codificacdo de
canal: na primeira o codificador e o decodificador de canal sdo convencionalmente colocados na
entrada do transmissor e na saida do receptor, respectivamente. Na segunda configuracdo o
codificador e o decodificador de canal sdo inseridos na estrutura do transmissor e do receptor,

respectivamente. Resultados de simulagdo sdo entdo fornecidos e comentados.

5.1. Analise do sistema MC-DS-CDMA por simulagao computacional

Para facilitar a leitura e interpretacio dos resultados apresentados neste capitulo, a seguir sdo

reapresentadas as definicdes dos parametros do sistema.
O M é o numero de saidas do conversor série/paralelo do sistema;

o S é o numero de repeti¢des dos bits em cada saida do conversor série/paralelo;

a L; é o nimero de percursos de propagacdo do sinal para o caso de portadora unica;
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o Aé o nidmero de filtros casados por portadora no receptor;

0 K é o nimero de usudrios considerados;

a N, € o ndmero de chips das seqii€ncias de espalhamento para o caso de portadora tnica;

o pé o coeficiente de correlag@o entre as envoltdrias das portadoras das réplicas dos bits de saida
do conversor série/paralelo; e

a o perfil de intensidade de poténcia determina a distribui¢do da poténcia dos multiplos percursos

de propagacdo em funcdo do espalhamento temporal do canal.

Como alternativa e complemento ao método de andlise proposto por E. Sourour e M.
Nakagawa em [Sou96], para a composi¢do dessa tese, optou-se por simular por computador o
sistema MC-DS-CDMA de uma forma que fosse possivel a sua avaliagdo em configuragcdes
diferentes da original, com a inclusdo do esquema de codificacdo de canal com decodificacdo turbo
proposto neste trabalho. Alguns resultados analiticos de [Sou96] foram utilizados, porém com o
tnico intuito de determinar valores das grandezas que foram geradas e operadas por computador,
segundo o método de Monte Carlo. Todas as simulacdes e outras rotinas pertinentes foram
desenvolvidas com o uso do software Mathcad, na versao 2001i Professional.

Certas consideracdes levadas em conta nas simulacdes, algumas delas ndo mencionadas com

este enfoque até esse ponto do texto, merecem ser destacadas:

a o sinal recebido pelo receptor de um usudrio € considerado como perfeitamente demodulado
(estimativas de fase da portadora sem nenhum erro) e também considera-se perfeito o
sincronismo com a seqiiéncia de espalhamento de interesse e a estima¢do dos ganhos do canal no
receptor;

o por simplicidade, o processo de entrelacamento temporal utilizado foi omitido (considerado
ideal). Portanto, os desvanecimentos que afetam cada simbolo consecutivo transmitido através
do canal sao considerados independentes e identicamente distribuidos (i.i.d.) no tempo;

o o grau de correlagdo entre as envoltérias das portadoras que transportam réplicas de um mesmo
bit ou bits codificados foi considerado nulo nos calculos. Em situagdes reais, esse grau de
correlagdo serd tanto menor quanto maior for a separagdo entre tais portadoras e, para certos
valores dos parimetros do sistema, pode-se fazer com que essa correlacio seja minima, a ponto

de poder ser desprezada;
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a tendo como sustentacio um dos resultados apresentados em por E. Sourour e M. Nakagawa
[Sou96, Fig. 7], para avaliacdo do sistema sem codificacido de canal e com codificacido de canal
interna, os valores das varidncias das interferéncias em cada um dos ramos p, p = 1, 2, ..., M, foi
feito igual a média das varidncias das interferéncias em todos os M ramos. Portanto, a
probabilidade de erro de bit total estimada por simulacdo, considerando-se que a distribuicao dos
bits na saida do conversor S/P € uniforme, pode ser considerada igual a probabilidade de erro de
bit em um dos M ramos. Para avaliacdo do sistema com codifica¢do externa, a probabilidade de
erro de bit foi estimada como a média nos M ramos, considerando, portanto, as diferencas nas

variancias das interferéncias nesses ramos.

As simulagdes e outras rotinas computacionais realizadas para composicdo dessa tese foram

implementadas com os principais objetivos:

O permitir a andlise da capacidade do sistema MC-DS-CDMA estudado, para véarias configuracoes
de seus pardmetros, no canal com desvanecimento Rayleigh seletivo em freqiiéncia;

Q permitir a simulacdo do sistema MC-DS-CDMA com ou sem codifica¢do de canal, nas variadas
possibilidades de implementacdo dos codigos sugeridos e nas variadas configuragdes do sistema;

Q permitir a investigacdo do desempenho dos varios esquemas de codificacdo candidatos durante a
etapa de pesquisas e suportar as avaliacdes mais detalhadas dos esquemas propostos nesta tese,
através do estudo de limitantes superiores de probabilidade de erro de bit e de capacidade em

canal AWGN e Rayleigh.

Em [Gui98a] podem-se obter resultados complementares e/ou preliminares de simulagdo do sistema

MC-DS-CDMA para:

o desvanecimentos Rayleigh correlacionados nas portadoras que transportam réplicas de um
mesmo bit;

a andlise do desempenho do sistema com a regra original de combinacdo sub-6tima, a EGC, em
comparacdo com a regra de combinagdo 6tima MRC tanto para desvanecimentos independentes

quanto correlacionados nas portadoras que transportam réplicas de um mesmo bit;
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o andlise do desempenho do sistema com codificacdo de canal implementada na entrada do
transmissor e decodificacdo na saida do receptor. Os codigos 14 utilizados foram simples codigos
de arranjo generalizado, GAC (do Inglés, Generalized Array Codes) [Hon97] decodificados pelo
algoritmo de Wagner;

o andlise do desempenho do sistema com codificagdo de canal implementada na saida do
conversor S/P do transmissor e decodificacdo na entrada do conversor P/S do receptor. Os
codigos utilizados foram, também, simples codigos de arranjo generalizado, decodificados pelo

algoritmo de Wagner;

5.2. Codificagido de canal para o sistema MC-DS-CDMA

Nesta sec@o sdo apresentadas as propostas de insercdo de codificag@o e decodificagdo de canal no
sistema MC-DS-CDMA modificado. A codifica¢do, suportada pelas andlises consideradas no
Capitulo 3, € baseada em um esquema de concatenagdo serial de cdédigos de bloco conforme
estrutura presente na formacdo de cddigos produto, tendo como componentes cédigos formados
segundo a regra de concatenacio generalizada abordada também no Capitulo 3. A decodificacdo é
iterativa, utilizando uma modifica¢do do algoritmo de decodificac¢@o turbo proposto por Pyndiah, em
[Pyn98]. Nessa modificacdo, o algoritmo elementar ¢ implementado com o algoritmo de Wagner
[Sil54] e a confiabilidade da decisdo abrupta fornecida por este algoritmo € calculada pela
multiplicacdo desta decisdo por um fator positivo e crescente a cada passo de decodificacdo,
conforme descrito detalhadamente no Capitulo 4. Resultados de simulacdo sdo apresentados e
discutidos e comparados com os limites atingiveis de taxa de transmissdo, estes determinados pela

capacidade do sistema, conforme registrado no Capitulo 2.

5.2.1. Introdugao
Como citado no Capitulo 4, sdo recentes as iniciativas de pesquisa sobre codigos de bloco turbo,
sendo que as principais publicagcdes a respeito praticamente aconteceram a partir de 1996 [Hag96],

[Nic97a], [Nic97b], [Pyn98], [Hun98a], [Hun98b], [Dav01] e [Ran01]. Desde entao tem-se buscado
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solugdes Gtimas ou sub-6timas para decodificacdo iterativa desses esquemas, sendo a publicagdo de
R. M. Pyndiah [Pyn98] uma das mais citadas na literatura.

Entretanto, foram publicados poucos resultados de pesquisas sobre a aplicacdo de cédigos
turbo em sistemas com multiplas portadoras. Resultados de pesquisa sobre a utilizacdo de c6digos
de bloco com decodificagdo turbo nesses sistemas sdo encontrados com ainda menor incidéncia.
Pelo que é de conhecimento do autor até a data de elaboracdo dessa tese, foi identificada apenas uma
recente iniciativa de aplicacio de um esquema de concatenacdo serial bidimensional com
componentes BCH, decodificado através do algoritmo de Pyndiah/Chase, em modems xDSL com
tecnologia OFDM [Van02]. Nenhuma publicacio referente a aplicacdo de cddigos de bloco turbo
em sistemas CDMA multiportadora foi identificada até entdo. Em [Row98] € proposto um esquema
de codificagdo de canal para um sistema MC-CDMA, porém utilizando cddigos turbo
convolucionais.

Outros esquemas de codificacdo de canal aplicados em sistemas CDMA multiportadora
identificados na literatura sdo [Faz93], [Row95], [Max96], [Max97a], [Max97b], [Sti97a], [Sti97b]
[Row99a] e [Row99b]. Propostas de esquemas de codificacdio para sistemas com mudltiplas
portadoras, sem combinacdo com multiplo acesso CDMA, podem ser encontradas em [Och97],

[San96] e [Gom(2], a titulo de exemplo.

5.2.2. Codificagdo de canal segundo o esquema 1

Abordado no Capitulo 2, o esquema I de codificacdo de canal é aquele em que o codificador é
colocado na entrada transmissor do sistema (entrada do conversor S/P) e o decodificador, um
decodificador turbo nesse caso, é colocado na saida do conversor P/S do receptor. Em termos de
implementagdo, o conversor P/S pode ser excluido, dando lugar ao decodificador turbo que operaria
com M entradas suaves, fornecendo em sua saida os bits de informacdo estimados numa taxa igual a
taxa de informacdo na entrada do transmissor do sistema. A Fig. 5.1 apresenta o diagrama do
transmissor e a Fig. 5.2 apresenta o diagrama do receptor para o sistema MC-DS-CDMA codificado
segundo o esquema 1. No receptor do sistema original de [Sou96] a regra de combinagdo utilizada é

a regra EGC. Entretanto, como o esquema de decodificacdo proposto nessa tese faz uso da
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informacdo de estado de canal, a utilizacdo da regra de combinacdo MRC se torna simples, podendo
ser também considerada.

Pode-se interpretar o esquema I como um esquema onde hi a concatenagcdo do cdédigo
externo, um cédigo produto, com um cédigo de repeti¢io interno. A regra de combinagdo MRC atua
como uma regra de decodificacdo de médxima verossimilhanga para o cédigo de repeti¢dao, porém
fornecendo para o decodificador externo a informagdo suave que serd operada pelo processo de
decodificag@o turbo. Outros codigos internos poderiam ser utilizados, desde que fornecessem em
suas saidas decisdes suaves a serem operadas pelo decodificador turbo externo. O cddigo de

repeti¢do foi aqui considerado devido principalmente a trés motivadores:

a permite obtencdo de saida suave de forma pouco complexa;

O permite tratamento matemadtico das estatisticas do sinal na saida do combinador, o que viabiliza
o estudo analitico do sistema e o cdlculo de capacidade conforme descrito no Capitulo 2;

a sua forma de implementacio € bastante simples e configura-se, ha muito, uma maneira eficaz de
implementacdo de diversidade como medida para melhoria do desempenho de sistemas de

comunicacdo em canais com desvanecimento.

Cédigo produto 11—
multidimensional com
componentes construidos
através da regra de

A4
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Fig. 5.1. Transmissor do sistema MC-DS-CDMA modificado
com codificacdo de canal para o esquema 1.
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Fig. 5.2. Receptor do sistema MC-DS-CDMA com decodificagdo de
canal turbo para o esquema 1.

5.2.3. Codificagao de canal segundo o esquema 2

A Fig. 5.3 mostra a estrutura do transmissor para o sistema MC-DS-CDMA modificado de [Sou96]
com a inclusdo do esquema 2 de codificacdo de canal proposto. Nesse esquema, como ji abordado
no Capitulo 2, cada saida do conversor S/P ¢ conectada a um codificador de canal de taxa 1/S e as S
saidas de cada um desses codificadores modulam diferentes portadoras ortogonais. A modulacio
aqui considerada € a BPSK, embora qualquer outra possa ser utilizada.

Percebe-se ainda que a inclusdo do codificador de canal como ilustrado na Fig. 5.3 ndo altera
nenhuma regra de determinacdo dos parametros do sistema original, posto que a “dnica” modificacio
no transmissor corresponde a troca de um bloco de repeticdo com S saidas por um bloco codificador
contendo também S saidas. No receptor, esse ilustrado na Fig. 5.4, cada combinador EGC do sistema
original de [Sou96] é substituido por um decodificador de canal turbo. As M saidas dos M
decodificadores turbo passam por elementos de decisdo e os M bits estimados a cada intervalo de

sinalizacdo sdo finalmente convertidos para a forma serial.
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Fig. 5.3. Transmissor do sistema MC-DS-CDMA com
codificag@o de canal segundo o esquema 2.
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Fig. 5.4. Receptor do sistema MC-DS-CDMA modificado com
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5.2.4. Adequagao dos parimetros do sistema para operagio com mesma banda e
mesma taxa de informagio nas configuragdes dos esquemas 1e 2

Por se tratar de um sistema que utiliza espalhamento espectral por seqiiéncia direta, o sistema MC-

DS-CDMA possui certa flexibilidade na determinacdo de seus parametros para atender a uma
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determinada taxa de dados e a uma faixa de freqiiéncias ocupada. Isto permite que, mesmo com a
inclusdo de esquemas de codificacdo de canal, sejam inalteradas a taxa de dados e a banda ocupada.
O esquema 2 de codificacdo (codificacdo interna), por ndo afetar nenhum dos parametros do sistema
sem codificagcdo, também ndo afeta a taxa de dados e a banda, mas para o esquema 1 (codificacdo
externa) ha que se fazer uma adequacdo dos parametros de tal sorte que seja alcancada a
equivaléncia em taxa e banda com o sistema sem codificagcdo ou com o sistema com codificacdo
segundo e esquema 2. Esta adequag@o é conseguida satisfazendo-se a igualdade

(M,S, +1N, _ (MS, +1)N, 5.1)

MR, M,

1

onde o primeiro termo e o segundo termo de (5.1) correspondem, respectivamente, as larguras de

9

faixa ocupadas pelo sistema com codificacdo externa (subscrito “e”, esquema 1) e com codificacdo

(Y324
l

interna ou sem codificacdo (subscrito “i”’, esquema 2). R, corresponde a taxa do coédigo externo e N,
e N; s@o os valores dos comprimentos das seqiiéncias pseudo-aleatérias de espalhamento utilizadas
em cada portadora (nimero de chips por bit de saida do conversor S/P do transmissor) para os
sistemas com codifica¢@o externa e interna ou sem codificacdo, respectivamente.

Percebe-se grande flexibilidade em (5.1), em termos de possibilidades para os valores dos
principais parametros do sistema. Para certos valores desses parametros ha equivaléncia entre
implementar a codifica¢do externa ou internamente. Por exemplo, se M =4 e § = 1 para o esquema 1
com codificador de taxa igual a 1/2, tem-se equivaléncia com o esquema 2 com M = 2 utilizando 2
codificadores de taxa igual a 1/2 em cada uma das M saidas do S/P. No receptor do esquema I, um
unico codificador operard com as MS = 4 entradas suaves e no esquema 2, 2 codificadores operardo
com duas entradas suaves cada um. Apenas a disposi¢do temporal dos bits codificados no canal ndo
serd exatamente a mesma. Resultados de simulagdo ratificaram esta equivaléncia e ndo foram aqui
registrados por ndo representarem importancia relevante no contexto geral da tese.

Os resultados apresentados neste capitulo consideram que os valores de M e S sd@o 0s mesmos
para o sistema sem codificacdo de canal e com os esquemas I e 2, dado um sistema com portadora
tnica de referéncia e, conseqiientemente, uma banda a ser ocupada e um adequado niimero de
portadoras suficiente para que haja pequena correlacdo entre suas envoltdrias. Esta consideracdo
permitird comparacdes de desempenho mais justas entre as configuragdes investigadas e,

transportando-a para a expressdo (5.1), tem-se a nova restricao
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N,=NR, (5.2)

e 1

ou seja, basta que N,, para o sistema com codificacdo segundo o esquema 1, seja redimensionado

através de

_ MR,

- (5.3)
° M,S, +1

1

onde N; € o comprimento da seqiiéncia de espalhamento para o caso do sistema de referéncia com
portadora tnica. Assim, se nos casos analisados os valores de M e S sdo iguais, para que tanto a taxa
de informacdo quanto a banda ocupada pelos sinais modulados sejam as mesmas, é necessirio
somente alterar o valor de N,, para o sistema com codificacdo externa, de acordo com (5.3).
Entretanto, a reducdo no valor de N, pode levar a seqiiéncias cddigo de comprimento curto a ponto
de nd3o permitir que o ndmero desejado de usudrios seja acomodado no sistema. Mas, como
mencionado no Capitulo 1, a seqiiéncia c6digo utilizada por cada usudrio dentro de um intervalo de
sinalizacdo pode corresponder a partes ou sub-seqiiéncias de uma seqiiéncia PN longa, permitindo,

portanto, valores pequenos para N, e possibilitando ainda um nimero mais elevado de usudrios.

5.2.5. Resultados e interpretagdes adicionais sobre capacidade

Nessa subsec@o sdao apresentados e comentados alguns resultados de cédlculo de capacidade para o
sistema MC-DS-CDMA, em termos de eficiéncia espectral, adicionais aqueles fornecidos no
Capitulo 2. Os valores escolhidos para os parametros do sistema sdo valores que permitem justa
comparacdo entre as andlises das diferentes configuracdes propostas.

A Fig. 5.5 mostra resultados da estimacdo de eficiéncia espectral para o sistema MC-DS-
CDMA na configuracio do esquema I para: M =1, 4, 8 ou 32; S =32, 8, 4 ou 1, respectivamente; N
=7, 31, 62 ou 248, respectivamente; L; = 17; N; = 128; K =10; L = 1; A = 1; p = 0; perfil de
intensidade de poténcia uniforme; regra de combinacio MRC ou EGC.

Ratificando as interpretagdes de resultados registrados no Capitulo 2, na Fig. 5.5 nota-se o

aumento da capacidade do sistema com o aumento da ordem de diversidade, esta governada pelo
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valor de S. Observa-se ainda que a capacidade do sistema MC-DS-CDMA para M =1¢e S =32 se
encontra bastante préxima da capacidade do canal AWGN, principalmente para baixos valores de
taxa de codificacdo. Naturalmente, para que a banda ocupada pelo sinal modulado se mantenha, a

inclusdo de um codificador de canal de taxa R, leva a necessidade de reducdo da taxa de dados.

Eficiéncia de largura de faixa, bit/s/Hz

Eb/No, dB

===+ BPSK AWGN

—6— MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh-M = 1,5 =3
+—+ MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh-M =4, 5 =8
©-© MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh - M =8, S = 4
B2 MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh - M = 32, 5 = 1

2

Fig. 5.5. Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivo em freqiiéncia para o
sistema MC-DS-CDMA: MS = 32, M e S variaveis, M canais.

Na Fig. 5.6 s@o mostrados resultados de cdlculo de eficiéncia espectral para o sistema MC-DS-
CDMA para: M =4, 8 ou 32; § =8, 4 ou 1, respectivamente; N = 3, 7 ou 31, respectivamente; L; =
17; Ny = 128; K = 10; L = 1; A = 1; p = 0; perfil de intensidade de poténcia uniforme; regra de
combina¢gdo MRC ou EGC. Para obtencdo destes resultados o valor de N foi modificado de acordo
com (5.3) de tal sorte a permitir que o sistema sob andlise mantivesse a banda ocupada e a taxa de
transmissao inalteradas em relagdo a um sistema sem codificacdo de canal, pressupondo-se, nesse
exemplo, a utilizacdo de um codificador de canal externo de taxa R. = 1/8. Deve-se atentar para a

interpretagdo desta nova configuracdo: com a modificacdo no valor de N, se o codificador externo
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segundo o esquema 1 tiver taxa R, = 1/8, o sistema terd os mesmos valores de banda de freqii€ncias
e de taxa de informag@o que o sistema ndo codificado, para os mesmos valores dos demais
pardmetros. Qualquer valor de taxa de codificagdo maior ou menor que 1/8 leva a necessidade
natural de aumento ou redugdo da taxa de dados, respectivamente, proporcional a variacdo desta

taxa em relacdo a 1/8.
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Eficiéncia de largura de faixa, bit/s/Hz
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Eb/No, dB

=== BPSKAWGN

©-© MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh - M = 4, S = 8, N modificado

+—+ MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh - M = 8, S = 4, N modificado

—9— MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh - M = 32, S = 1, N modificado

Fig. 5.6. Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivo em freqiiéncia para o
sistema MC-DS-CDMA: MS = 32, M e S variaveis, N modificado, M canais.

Observando a Fig. 5.6 verifica-se que o aumento na ordem de diversidade ja ndo tem o mesmo afeito,
em termos absolutos, que aquele observado na Fig. 5.5. Para M = 8 e S = 4 tem-se praticamente a
mesma capacidade que para M =4 e S = 8. Justifica-se este comportamento devido a predominancia
do efeito de aumento no nivel de interferéncia causado pela redugdo no valor de N em relagdo ao
aumento de capacidade causado pela elevagdo da ordem de diversidade. Verifica-se ainda na Fig. 5.6
que os valores absolutos de eficiéncia espectral foram reduzidos em relacdo aqueles apresentados na

Fig. 5.5, comportamento esperado devido ao aumento das interferéncias causado pela reducao dos
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valores de N em relag@o aqueles considerados na Fig. 5.5. Para M = 1 e S = 32 o resultado de calculo
de capacidade ndo foi registrado, pois nesse caso o valor de N € nulo e, portanto, ndo valido.

O fato de ndo ser aparentemente vantajoso explorar o méximo valor permitido para a ordem
de diversidade para o sistema considerado na Fig. 5.6, ou seja M = 4 e S = 8, pode ndo representar
uma real desvantagem quando, em canais reais, um valor elevado para M for necessdrio para manter
correlacdo baixa entre as envoltérias das portadoras que transportam réplicas dos bits codificados.
Deve-se lembrar que os resultados apresentados nessa tese consideram independentes os
desvanecimentos nas portadoras, mas que em um canal real dificilmente conseguir-se-4 baixa
correlacdo entre envoltorias de portadoras vizinhas, inviabilizando a utilizagdo de M = 1 e S méaximo e,
portanto, sempre forcando um valor de M maior que 1, sendo que maiores valores implicardo
progressivamente em menor correlacio.

Como sabe-se que os cddigos propostos neste trabalho sdo cédigos de baixas taxas, observando
as curvas de efici€ncia espectral para, por exemplo, M =4 e § = 8 na Fig. 5.5 e na Fig. 5.6, percebe-se
que para taxas menores ou iguais a 1/4 a diferenca de capacidade ¢ menor que 0,5 dB em favor do
sistema com N ndo modificado, indicando como também atrativa a solugdo de codificagdo para o
sistema com N modificado.

A Fig. 5.7 apresenta resultados de célculo de eficiéncia espectral para o sistema MC-DS-
CDMA segundo o esquema 2 para: M = 1,4, 8 ou 32; § =32, 8, 4 ou 1, respectivamente; N =7, 31, 62
ou 248, respectivamente; L; = 17; N; = 128; K =10; L = 1; A = 1; p = 0; perfil de intensidade de
poténcia uniforme. Relembrando, nessa configuracdo tem-se no receptor a observagdo de MS canais,
em oposicdo aos M canais observados na configuracdo do esquema I, posto que no lugar dos
combinadores prevé-se a utilizacio de decodificadores de canal.

Como ja verificado no Capitulo 2, percebe-se na configuracio associada ao esquema 2 uma
“inversdao” de comportamento em relagdo ao esquema I. Com MS canais observados ndo hd
diversidade e, portanto, ndao ha melhoria de desempenho com o aumento de S. Mas o aumento de M,
que também tem efeito positivo no sistema com diversidade, no esquema 2 tem influéncia positiva
mais enfaticamente pronunciada, posto que seu aumento reduz a variancia das interferéncias. Nota-se
também que, como esperado, a eficiéncia espectral para M = 32 e § = 1 € praticamente a mesma tanto
para o esquema 1 quanto para o esquema 2, pois em ambos 0s casos tem-se 32 canais equivalentes

sendo considerados.
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Excetuando-se a configuracio para M = 1 e S = 32, pode-se perceber que os patamares de
eficiéncia espectral obtidos nas situacdes consideradas na Fig. 5.7 sdo compardveis aqueles obtidos
nas situagdes consideradas na Fig. 5.6. Como em ambos os casos tem-se a possibilidade de
manuten¢do da taxa de transmissdo e da banda de freqii€ncias ocupada pelo sinal modulado, conclui-
se que tanto o esquema 2 quanto o esquema I com N modificado apresentam pofenciais para

desempenhos semelhantes quando da inser¢ao dos correspondentes esquemas de codificacio.

Eficiéncia de largura de faixa, bit/s/Hz

Eb/No, dB

=== BPSK AWGN

+—+ MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh - M
—6— MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh - M
©-© MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh - M = 8,

B2 MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh- M = 32, S = I
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Fig. 5.7. Eficiéncia espectral em canal Rayleigh seletivo em freqiiéncia para o
sistema MC-DS-CDMA: MS = 32, M e S variaveis, MS canais.

Ja em termos da comparagdo entre os esquemas [ e 2, percebe-se que o uso de diversidade traz
consigo considerdvel melhoria de desempenho do sistema. Como casos extremos, dado um niimero
total de portadoras MS, da-se preferéncia aquela configuracdo que explora ao mdximo a diversidade
em freqiiéncia governada pelo valor de S, confirmando uma tendéncia de escolha do sistema numa
configuragdo copy-type (MC-CDMA) em vez de S/P-type (OFDM-CDMA). Entretanto, como
comentado anteriormente, em canais reais um valor de M > 1 pode ser necessario para tornar

descorrelacionados os desvanecimentos nas portadoras de diversidade, indicando como melhor
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opcdo de escolha o sistema hibrido de [Sou96], com a inser¢do de um esquema de codificagdo de
canal externo, configurando um esquema de concatenagdo cujo cédigo interno € um cddigo de
repeticao.

O cddigo interno poderia ser, a principio, de qualquer tipo. Entretanto, para qualquer que
fosse o cédigo escolhido, dever-se-ia desenvolver um algoritmo de decodificacdo com saida suave
(SISO), de forma a alimentar adequadamente o decodificador externo no processo de decodificagdo
iterativa. Embora existam vdrias maneiras de implementacdo de algoritmos SISO para diversos
codigos, a op¢do de escolha pelo cddigo de repetigdo como cddigo interno € justificada pela
facilidade de obtencdo de uma saida suave do correspondente ‘“decodificador”, saida esta

naturalmente fornecida pela regras de combina¢do EGC e MRC.

5.2.6. Resultados de simulagao

Nesta subsecdo sdo apresentados os resultados de simulacdo para avaliacio do desempenho do
sistema MC-DS-CDMA sem codificacio de canal e com os esquemas de codificagio / e 2
anteriormente descritos. Em todas as simula¢des concernentes aos sistemas com codificacdo de
canal, a informacdo de estado de canal foi considerada conhecida pelo receptor. Sua utilizacdo foi
efetuada na geracdo da entrada suave do algoritmo turbo, na ponderacdo do arranjo correspondente
ao sinal recebido pelo arranjo correspondente ao estado de canal na saida do combinador ou na saida
de cada filtro casado, conforme o codificador seja externo ou interno, respectivamente. Como em
todos os casos analisados o nimero de filtros casados por portadora é sempre 1, o valor instantdneo
do estado de canal para combinagdo EGC corresponde a soma de varidveis aleatdrias com
distribuicdo Rayleigh; e para combinacdo MRC corresponde a soma dessas varidveis elevadas ao
quadrado, embora seu uso nesse dltimo caso ndo tenha trazido ganhos de desempenho considerdveis.
No algoritmo de Wagner, onde faz-se a medida de distincias euclidianas para determinagdo do
simbolo menos confidvel, nao foi utilizada a informacdo de estado de canal, por esta também nao ter

trazido ganho significativo de desempenho. O Capitulo 4 contém mais detalhes que justificam estas

observagdes.
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Sistema sem codificagdo de canal

A Fig. 5.8 apresenta alguns resultados de simulacdo de desempenho do sistema MC-DS-CDMA
proposto em [Sou96], em fun¢do da relagdo sinal-ruido média por bit, Ey/N,, para os seguintes
pardmetros: M = 6, 3, 2 ou 1; S = 1, 2, 3 ou 6, respectivamente; N = 102, 51, 34 ou 17,
respectivamente; L; = 4; Ny = 60; p=0; K = 10; L = 1; A = 1; Perfil de intensidade de poténcia
uniforme; Regra de combinacdo EGC ou MRC (em um dos casos). O nimero de portadoras MS = 6

foi escolhido de tal sorte que o niimero de filtros casados por portadora no receptor fosse igual a 1.

Taxa de erro de bit
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Fig. 5.8. Desempenho do sistema MC-DS-CDMA sem codificacio de canal.

Na Fig. 5.8, o desempenho do sistema para M = S =1 e A = L = 4 é também apresentado. Esta

configuragdo corresponde a de um sistema DS-CDMA com portadora unica e receptor RAKE de 4
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bragos (4 taps). Ocorre que para M =2, S =3 e M =1, § = 6 o desempenho do sistema MC-DS-
CDMA supera o desempenho do sistema DS-CDMA com portadora unica. Este € o principal
objetivo da proposta original de [Sou96], onde podem ser verificados outros casos que confirmam
esta situacdo. Através da Fig. 5.8 nota-se que hé tendéncia para melhores desempenhos quando a
configuracdo do sistema vai da diversidade em percursos proporcionada pelo receptor RAKE em
direcdo a diversidade em freqii€ncia do sistema, esta governada pelo valor de S. A Fig. 5.8 também
apresenta o desempenho do sistema para M = 1 e § = 6 (demais parametros inalterados), com
combinador MRC no receptor. Podem-se observar ganhos maiores que 2 dB, para taxa de erro de bit
menor ou igual a 107, em relagdo ao desempenho do sistema para M = 1 ¢ § = 6, com combinador

EGC.

Codificagio de canal segundo o esquema 1

A Fig. 5.9 apresenta resultados de desempenho do sistema MC-DS-CDMA codificado através do
esquema 1 (codificador externo) em comparacdo com alguns resultados de desempenho do sistema
sem codificacdo de canal. Os parametros do sistema sdo: M=8eS=4;M=4e §=8, N=62 ou 31,
respectivamente; L; = 17; Ny = 128; p=0; K = 10; L = 1; A = 1; perfil de intensidade de poténcia
uniforme; regra de combinacdo EGC ou MRC. Os cédigos utilizados sido cédigos produto
tridimensionais com componentes (12,6,4) construidos conforme a regra descrita no Capitulo 3.
Pode-se verificar na Fig. 5.9 que os resultados de desempenho dos sistemas com codificagdo
de canal se apresentam bastante proximos uns dos outros, com destaque para as configuracdes com
M =4 e S =8 e combinador EGC ou MRC. Para estes casos o desempenho do sistema a 10 de taxa
de erro de bit se encontra a pouco menos de 5 dB do limite minimo de relagéo sinal-ruido média por
bit de informacdo para transmissdo livre de erros (cerca de —1 dB para taxa de codificagdo de 1/8,
valor que pode ser obtido da Fig. 5.5). O desempenho do sistema com codificacdo de canal e
combinador MRC nio apresentou melhorias significativas em relacdo ao sistema com combinador

1 . . ~ . , A - J ~
EGC'. Em sendo assim, em implementacdes reais poder-se-4 dar preferéncia para a utilizacao da

1 . L. . P - . . - .

Dada a natureza consideravelmente empirica do algoritmo de decodificacio turbo aqui utilizado, ndo foi encontrada
razao convincente para este acontecimento. Este fato representa um quesito a ser mais bem investigado em estudos
futuros.
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combinagdo EGC, por questdes de simplicidade, embora a poténcia necessaria a uma dada relagdo
sinal-ruido para o caso MRC seja menor que para o caso EGC.
Em termos de ganho de codificacdo, a 107 de taxa de erro de bit tem-se ganhos maiores que

12 dB, chegando a um ganho infinito para M =8, S = 4 e combinador EGC.
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Fig. 5.9. Desempenho do sistema MC-DS-CDMA com e sem codificacio de
canal conforme o esquema 1; MS = 32; M e S variaveis.

A Fig. 5.10 apresenta resultados de desempenho do sistema MC-DS-CDMA codificado através do
esquema 1 em comparagdo com alguns resultados de desempenho do sistema sem codificacdo de
canal. Os parametros do sistema sdo: M =6,3,2o0ule S =1, 3, 2 ou 6, respectivamente; N = 102,
51, 34 ou 17, respectivamente; L; = 4; Ny = 60; p=0; K = 10; L = 1; A = 1; perfil de intensidade de
poténcia uniforme; regra de combinacdo EGC. Comparando em termos relativos os resultados

apresentados na Fig. 5.9 com aqueles apresentados na Fig. 5.10, percebe-se que hd uma tendéncia de
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maiores ganhos de codificacdo quando o cendrio se mostra mais prejudicial ao sistema sem
codificacdo. Na Fig. 5.10, ja a 10* de taxa de erro de bit, pode-se verificar ganho de codificacio
infinito em todas as situacOes analisadas. E percebe-se que esta taxa de erro de 10* ¢ atingida a
valores de relagdo sinal-ruido tdo baixos quanto aqueles verificados na Fig. 5.9, embora o canal
considerado na Fig. 5.9 seja nitidamente mais bem comportado. Isto se mostra em acordo com as
grandes diferencas de desempenho dos cddigos propostos observadas no canal AWGN e no canal
com desvanecimento Rayleigh, conforme registrado no Capitulo 3; e se mostra também em acordo
com a interpretacdo de “gaussianizacdo” do canal: a gaussianizacdo “melhora” o canal, mas também

naturalmente reduz os potenciais ganhos de codificacdo.
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tH+ M =2 §=3 cddigo (12,6) 3D
660 M=1,S =6, cddigo (12,6) 3D

Fig. 5.10. Desempenho do sistema MC-DS-CDMA com e sem codificago
de canal conforme o esquema 1; MS = 6; M e S variaveis.
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Observando resultados de capacidade e resultados de performance do sistema ndo codificado, com
EGC ou MRC, interpreta-se que a melhor escolha para M e S € sempre M = 1 e S maximo. Como
complemento dos resultados apresentados na Fig. 5.9 e na Fig. 5.10,0s casos M =1eS=32eM=1
e § = 6 foram avaliados e, embora tenham demonstrado ganhos de desempenho para o sistema sem
codificacdo de canal em relagdo aos casos M =4 e S=8e M =2 e S = 3, respectivamente, com
codificacdo de canal ndo foi percebida melhoria significativa além daquelas registradas na Fig. 5.9 e
na Fig. 5.10. Por esta razdo tais resultados nao foram registrados. Este fato representa, por um lado,
uma desvantagem, pois nio permite que seja explorado o beneficio de uma ordem de diversidade
maxima permitida quando M = 1. Por outro lado, ja se sabe que em canais reais um valor de M > 1 é
desejavel, ndo permitindo, de fato, que seja explorada a ordem de diversidade maxima possivel.

A Fig. 5.11 mostra resultados de desempenho do sistema MC-DS-CDMA codificado através
do esquema 1 (codificador externo) em comparacdo com alguns resultados de desempenho do
sistema sem codificacdo de canal. Os parametros do sistema sdio: M =8eS=4;M=4eS=8,N=7
ou 3, respectivamente; L; = 17; N; = 128; p=0; K = 10; L = 1; A = 1; perfil de intensidade de poténcia
uniforme; regra de combinacdo EGC ou MRC; c6digos produto tridimensionais com componentes
(12,6,4). Para os casos com codificacdo de canal apresentados na Fig. 5.11 os valores de N foram
modificados de acordo com (5.3) de modo a fazer com que, para o cddigo utilizado, o sistema
codificado tenha valores de taxa de dados e banda iguais aqueles do sistema sem codificagdo.
Comparando os resultados da Fig. 5.11 com os apresentados na Fig. 5.9 observa-se um decréscimo
médio de 1 dB no desempenho do sistema codificado, um preco baixo a pagar dada a ndo
necessidade de alteracdo na taxa de transmissio e na banda. O limite minimo de relagdo sinal-ruido
média por bit de informacdo para transmissio livre de erros para M = 4 e § = 8, por exemplo, se
encontra na casa de -0,8 dB para taxa de codificagdo de 1/8, conforme pode ser observado na Fig.
5.6 e, portanto, o melhor desempenho mostrado na Fig. 5.11 se encontra a cerca de 5 dB deste limite,
para 10* de taxa de erro de bit. Observando-se a Fig. 5.11 também percebe-se a diferenca de
desempenho praticamente inexistente do sistema codificado com M = 4 e § = 8 em relagcdo ao

sistema com M = 8 e § = 4, conforme previam os resultados de capacidade mostrados na Fig. 5.6.

184



Taxa de erro de bit

1

1

1

1

-10

-10

-10

-10

0.1

-3

—4

~6

§§ ~
Ly
sz .
X
N,
\‘\\ SIS
w s
w oM
X\ Nl
RN N
RS TaS
A ~ ~
s S S~
\§s s :E|. e
N e TN eel
Y \~ ~eo e ~§
X N SSeeail
NN R L
\ AN N
NS
X %o
~ S~
~ -
S ~ o
~ Dkl T
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30
Eb/No, dB
EFE} M =8, S =4, nao codificado, combinador EGC
==+ M =4,8 =8, ndo codificado, combinador EGC
+=+ M =8, S =4, ndo codificado, combinador MRC
X M =4, S =38 ndo codificado, combinador MRC
BEE M =8, S =4, cddigo (12,6) 3D, combinador EGC, N modificado
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t++ M =8 5=4, cddigo (12,6) 3D, combinador MRC, N modificado
XXX M =4, S =8, cédigo (12,6) 3D, combinador MRC, N modificado

Fig. 5.11. Desempenho do sistema MC-DS-CDMA com e sem codifica¢do

de canal conforme o esquema 1; N modificado; MS = 32; M e S varidveis.

Codificagio de canal segundo o esquema 2

A Fig. 5.12 apresenta resultados de desempenho do sistema MC-DS-CDMA codificado através do
esquema 2 (codificador interno) em comparagdo com alguns resultados de desempenho do sistema
sem codificagc@o de canal. Os parametros do sistema sdo: M =8e S=4;, M =4eS=8, N=62 ou 31,
respectivamente; Ly = 17; Ny = 128; p=0; K = 10; L = 1; A = 1; perfil de intensidade de poténcia
uniforme; cédigos produto bidimensionais ou tridimensionais com componentes (8,4,4) ou (12,6,4).
Embora os resultados obtidos com cdédigos produto bidimensionais no esquema 1 de
codificacdo ndo tenham sido registrados, para os casos considerados na Fig. 5.12, referentes ao

esquema 2, eles representam as Unicas formas de operacdo com S = 4, posto que possuem taxa de
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codificacdo igual a 1/4. Entretanto, os cédigos tridimensionais continuam apresentando melhores
desempenhos, com destaque, mais uma vez, para o cddigo 3D com componentes (12,6,4). Para esse
cddigo, percebe-se que a diferenca de desempenho em relagdo aquele mostrado na Fig. 5.11 é menor
que 0,5 dB, ratificando as observacdes anteriormente tecidas sobre similares potenciais de ganhos de
codificagcdo e proximidade da capacidade deste esquema em relacdo ao esquema I com N

modificado.
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XX M=4,5=8 ndo codificado, combinador MRC
BEE M =8 S =4, cddigo (84) 2D

—o— M =8 S=4, cidigo (12,6) 2D

t++ M =4 5=38, cddigo (84) 3D

XXX M =4, S =8, cédigo (12,6) 3D

Fig. 5.12. Desempenho do sistema MC-DS-CDMA com e sem codificacdo
de canal conforme o esquema 2; MS = 32; M e S variaveis.

Uma andlise conclusiva sobre os resultados apresentados na Fig. 5.9, Fig. 5.11 e na Fig. 5.12 e sobre
a complexidade relativa de implementacdo de cada esquema sugerido, indica que a opg¢do por
modificagdo no valor de N de acordo com (5.3), juntamente com a codificacdo externa (esquema 1),

demonstra ser a escolha mais adequada para insercdo de codificacdo de canal no sistema MC-DS-

186



CDMA. Adicionalmente, sugerem-se valores mais elevados de S, com valores de M
preferencialmente maiores que 1, ou seja, dado um nimero necessdrio de portadoras MS tal que a
faixa de freqii€ncias ocupada por cada uma seja menor que a banda de coeréncia do canal, escolhe-
se o minimo valor de M que leve a uma baixa correlacdo entre as envoltérias de portadoras das

réplicas de bits codificados, obtendo-se assim o maximo valor recomendado para S.

5.2.6. Relagdes entre poténcias de transmissdo para os esquemas estudados

Como ultimo elemento de comparacdo entre os esquemas de codificacio de canal sugeridos,
levando-se em conta as regras de combinacdo EGC ou MRC, torna-se interessante conhecer a
relacdo entre as poténcias de transmissdo necessdrias em cada caso, suficientes a uma dada relacio
sinal-ruido média por bit.

As expressoes a seguir permitem o célculo da relagdo sinal-ruido média por simbolo na saida
dos combinadores ou dos filtros casados, conforme o caso, para o esquema I com combinador EGC
(indice 1E), esquema 1 com combinador MRC (indice 1M) e esquema 2 (indice 2), respectivamente.
Estas expressdes jd foram apresentadas no Capitulo 2, mas sdo aqui reproduzidas, com ligeiras
modificagf)esl, de forma a facilitar a obtengdo e interpretacdo dos resultados. Os indices acima
citados discriminam os pardmetros varidveis em cada configuracdo nas expressdes, considerando
iguais a taxa de dados 1/Ty, a densidade espectral de poténcia de ruido Ny, a taxa de codificacdo de

canal R, e o nimero de filtros casados por portadora A:

P .M, RT o, &
RSR =—1E1EZ"b | B, 5.4
NOSlEﬂ’ ;; ’

S [ A 2
rsR = MR T, g I8, (5.5
Noﬂ v=l \_n=1 '

! Devido ao fato dos desvanecimentos serem considerados i.i.d., a relagdo sinal-ruido média por simbolo é a mesma em
cada um dos ramos p, p = 1, 2, ... M ou bragos v, v =1, 2, ..., § no receptor, podendo-se suprimir estes indices das
expressdes originais fornecidas no Capitulo 2.
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—_ 27727 E 5.6

Nas expressoes (5.4), (5.5) e (5.6) B, sdo variaveis aleatérias i.i.d. com distribuicdo Rayleigh para
cada braco de entrada do combinador, v, v=1, 2, ..., S, associado ao filtro casado com o percurso de
propagacgio n, n = 1, 2, ..., A, € cujos valores médios quadraticos valem 2%2, sendo 0',12 a variancia
do processo gaussiano complexo de média nula correspondente, com valor o,> = 1/L, conforme
definido no Capitulo 2, equagdo (2.45), e onde L é o nimero equivalente de percursos de propagacdo

por portadora.

Caso geral — pares M e S quaisquer

Com valores de M e S quaisquer para os esquemas analisados, facilmente obtém-se as relacdes de
poténcia procuradas, simplesmente operando com (5.4) e (5.5), (5.4) e (5.6) ou (5.5) e (5.6),
conforme o caso analisado, considerando-se iguais os valores de relag¢do sinal-ruido média.

A relacdo entre a poténcia por portadora para o esquema I com EGC e a poténcia por

portadora para o esquema 1 com MRC vale

P]E — SIEMIM S L ’ & 2 .
ot S (55, )| 350 | &

Conhecendo-se os fatores de melhoria da relagdo sinal-ruido média de entrada dos
combinadores EGC e MRC em comparagdo com a relacdo sinal-ruido média de saida [Yac93, p.

198], pode-se obter a relacdo (5.7) através de uma forma alternativa:

PlE — SlEMlM

Die _ 5.8
By MIE[1+(S1E_1)7Z./4] 8

A relacdo entre a poténcia por portadora para o esquema I com EGC e a poténcia por

portadora para o esquema 2 pode ser determinada através de
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Finalmente, a relacdo entre a poténcia por portadora para o esquema I com MRC e a poténcia

por portadora para o esquema 2 pode ser estimada através de

P g )] e

Caso particular — pares Me Siguaise// =1

O caso particular em pauta corresponde aquele considerado na obtencdo dos resultados de
capacidade e performance apresentados neste capitulo. Com estas novas condi¢des de contorno

aplicadas nas expressoes (5.8), (5.9) e (5.10) tem-se, respectivamente

De om0 5.11)

Pe _Sulele] /(5 ) |
o] o

M g (5.13)

Um simples exercicio (computacional no caso de (5.12) ) pode revelar que as relacdes Pip/Piv €
Pig/P;, levam a valores menores que 1,27 para valores de S menores ou iguais a 32. Desta forma, o
uso da combinacdo MRC com o esquema 1 de codificagdo se reafirma ser uma adequada escolha,

pois, embora tenha apresentado aproximadamente o mesmo desempenho que aquele obtido com a
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regra EGC, permite uma economia de até 10log(1,27) = 1,03 dB de poténcia por portadora,
dependendo do valores dos parametros considerados. Entretanto, como ja mencionado brevemente,
em sistemas reais esta potencial economia pode ser suplantada pela necessidade de aumento da
poténcia de transmissio de forma a compensar eventuais perdas de performance devido aos

inerentes erros de estimativa do estado de canal (magnitude e fase).
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Apendice A

Calculo da fungao densidade de probabilidade do
desvanecimento na saida do combinador MRC

ABE-SE que na literatura especializada ainda ndo encontra-se uma forma analitica simples e
S exata para funcio densidade de probabilidade (f.d.p.) da soma de S, S > 2, varidveis aleatérias
com distribuicdo Rayleigh. Esse resultado seria til, por exemplo, em andlises mateméticas que
envolvem a regra de combinacdo EGC em canais com desvanecimento Rayleigh. Aproximacoes e
solucdes computacionais, algumas bastante precisas, muitas vezes sdo utilizadas para suprir esta
falta [Yac93, p. 195], [Jak94, p. 321]. J4 para o caso da combinagdo MRC, a fun¢do densidade de
probabilidade da amplitude do desvanecimento na saida do combinador tem forma analitica simples
e que pode ser obtida com relativa facilidade, embora nao seja citada com freqiiéncia na literatura.
Esse apéndice apresenta os passos necessarios a obtencao desta f.d.p..

Suponha que o desvanecimento que afeta o sinal recebido em cada uma das S entradas do
combinador MRC seja igualmente distribuido, com distribuicdo de Rayleigh. A f.d.p. deste

desvanecimento em cada entrada i, i = 1, 2, ... S, entdo terd a forma:

2r. r’
—texp| ——| ,r=20
Pe (=10 p[ Qj " A1)

onde Q = E[R?] = 26 é o valor médio quadratico da magnitude do processo gaussiano complexo de

varidncia , considerado igual em todas as entradas do combinador.
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Sabendo que antes de serem somados para formar a saida com combinador MRC, os sinais
- . 1 . . . ~
de entrada sdo ponderados pela magnitude do desvanecimento, esta obtida por estimag@o, no
. ~ 2 .« , . s . .
receptor. Seja entdo x; = r;” as novas varidveis aleatdrias nas entradas do somador do combinador. A

f.d.p. destas novas varidveis pode ser calculada através de

pR,(ri)ldri |:pX,(xi)|dxi | (A-2)
Sendo dx; = 2rdr;, tem-se
1 X,
—exp| ——| ,x. =20
Py () =10 P( Qj i (A.3)
0 ,x; <0

que corresponde a uma funcéo qui-quadrada com dois graus de liberdade [Pro95, p. 41].

A variavel aleatoria de saida do combinador MRC sera

Y=Y X, (A.4)

Admitindo que as varidveis aleatdrias de entrada do combinador sejam independentes, a func¢do
caracteristica [Pro95, p. 35] apresenta-se como util ferramenta para que seja obtida a f.d.p. da soma

destas varidveis. A fungdo caracteristica pode ser definida como

¥, (ju) = Ee™) (A.5)

Aplicando-a ao caso em questdo vem

i=1

Y, (ju)= E{exp(jui Xiﬂ = E{ﬁeiu&} (A.6)

Sendo independentes as varidveis aleatdrias envolvidas, pode-se escrever [Pro95, p. 36]

! Esta ponderacio é vélida quando as poténcias de ruido em cada entrada do combinador sdo iguais entre si. Caso nio o
sejam, o fator de ponderagdo 6timo € igual a magnitude do desvanecimento dividida pela poténcia de ruido em cada
entrada [Ya93, p. 192].

210



S
¥, Gu) = [ ] ¥y, i) (A7)
i=1
Se, adicionalmente, as varidveis aleatdrias forem independentes e identicamente distribuidas, tem-se

¥, (u) =¥, Guw)] (A.8)

Assim, a f.d.p. do desvanecimento na saida do combinador MRC pode ser calculada através de

[Pro9s, p. 35]

py(y)= 1 wj[‘I’X Gw)] e ™ du (A.9)
2r 7,

O problema agora reside em calcular a funcdo caracteristica relacionada a varidvel aleat6ria de

entrada do combinador, ou seja:

. b jux °°1 X jux
Y, (ju)= |e’ p(x)dx:£aexp(—5je’ dx (A.10)

—oo

Para resolver a integral de (A.10) recorre-se a uma tabela de transformada de Fourier que estabelece

g [e*‘”u(t) ]=; (A.11)
0% a+ j2nf
Entio, por analogia a (A.11) obtém-se
Y, (ju)= ojlej”p(x)dx = c].iexp 2 ey = ! (A.12)
Bd 2 Q Q 1— juQ

E, portanto:

1

_ A.13
(1-jug)* A1

¥, Gu) =¥, Gu)]*=
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Substituindo o resultado de (A.13) em (A.9), tem-se

1

1 N —juy
_ J (A.14)

Conforme [Pro95, p. 42], se

1
Y(iu)= (A.15)
VO e
entao
! Y0 A6
py(y): y2 e 20 ( . )

c"2"*T(n/2)

Comparando (A.15) com (A.13) tem-se que n/2 = S e, sendo S um niimero inteiro positivo, a funcdo
gamma T'(S) = (S - 1)!, obtém-se finalmente a funcdo densidade de probabilidade da magnitude do

desvanecimento na saida do combinador MRC na forma

S-1 —y/Q
Y € 10
pM=10 -1 7" (A17)
0 ,y<0

212



Apendice B

Publicagdes do Autor
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indiretamente ao tema dessa tese. Esta lista inclui trabalhos ja publicados e também trabalhos
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Anexo A

CD com Arquivos Relacionados a Tese

: O porta-CD deve i
ser colado aqui !
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Este arquivo permite que seja implementado o arranjo que
governa a codificagao e a decodificagao de um cédigo produto
de dimensao D. Um exemplo é fornecido através de um estudo
de caso com um cédigo produto de paridade simples (SPC-PC -
Single Parity Check Product Code).

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

Um arranjo D-dimensional de cédigos componentes de paridade simples (m+1,m) possui:

mP =4 bits de informagao por bloco;
pmP ' =4 bits de paridade;

D—l)

Block length: m° + (D-m =8

D
A taxa do codigo sera — O _-05
D ( D—l)
m + \D-m
Cada bloco de paridade tem m bits;

D-1
. D'm — . .
Assim, tem-se = Dm> 2=2 blocos de paridade no arranjo;
m

. D . . . .
Se arranjarmos 0s m~ =4 bits de dados em um arranjo de D linhas, teremos um arranjo

de D-m" bits. A primeira linha &€ composta pelos dados em sua ordem original e as linhas
subsequentes sdo formadas pelos bits de informagéo reordenados de tal sorte que seus indices

. . . . - . D -
sejam os indices da linha anterior, multiplicados por m, médulo (  m~ - 1), excetuando-se o Ultimo

elemento de cada linha que sempre tera indice = ( mD —1=3 ). Vejaum exemplo abaixo.

P=0.m -1
dTx. := j
XJ _]

ARRAY := | for de 0..D -1

for je 0..mD—2

Ad’j < dTXmod (md)j,mD—l—I

A D emD—l
d,m -1

0123
ARRAY =
(o 2 1 3]

Os bits sédo combinados m a m, linha a linha, para gerar cada bit de paridade. Cada linha (dimensé&o) possui mo 2

blocos de paridade, sendo que, com j& dito, cada bloco possui  m=2 bits. Assim, cada bloco (num total de Dm”

¢é formado pela combinagéao de m>=4 bits.



i=0.m” —1

RND_INT(x,y) :=x+ floor(rnd(y — x+ 1))

dTx; := RND_INT(0, 1)
daTxl =0 0 1 0)

Paridade := |P b <0

m-1,D-m -1

for de 0..(D) — 1

for pe 0.. (mD_Z) -1

for ie 0.m—-1

|: ( ( . D72)>} m—1
p+\d-m
" e me kZO dTXmod[md~|:(i~m+k)+p~m2j|,mD—lj|+|:|:(i~m+k)+p~m2j|=mD—]j|~(mD—l)’2
P
P
. (0 1)
Paridade =
10
D—l_D

Number of parity blocks: =2 (D planos de mD_l bits)/(m bits por bloco de paridade)

DTx:= | B « dTx

for ke 0..mD_2-D -1

T
B < augment (BT,Paridade<k> )
B

Bloco de informag&o: |deT:(0 010) |

Bloco codificado: |DTxT:(0 010011 0)|




Este arquivo permite que seja tracada uma curva de performance para o codigo produto de dimensao D,
formado por codigos componentes (n,n/2,4) construidos segundo a regra de concatenacao generalizada. A
decodificado combina os algoritmos de Wagner (maxima verossimilhanca para o codigo componente) e
de Pyndiah numa estrutura de decodificacao turbo. Pode-se optar por um canal AWGN ou Rayleigh plano
(com ou sem uso de informacao de estado de canal) e a sinalizacao é BPSK. A confiabilidade da decisao
abrupta tomada pelo algoritmo de Wagner é calculada por simples multiplicacao por B.

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

A definicdo de outros parametros esta apés o grafico de BER x Eb/No.

Block length: BL:=n" BL=64
. D
Message length: kK™ =16
kD 1
Taxa do cédigo: ri=— Eb:=1 r=-—
BL 4
ponto :=0..N -1
MaxEbNo — MinEbNo .
SNR :=(ponto ) X + MinEbNo
ponto (N=1)
A . - . Eb
Variancia de ruido necesséria a cada RUN: Var =
ponto SNR
ponto
2x 10 10
. ] Eb
Eb/No em cada RUN (verificando): SNR :=10x log)| ———
ponto x Var
ponto
Corregéo da energia por simbolo em fungéo da taxa do cédigo: Es:=Ebx r
Para geragéao de bits com distribuigao uniforme: RND_INTX,y) :=x+ floor(rnd(y — x + 1))
Para geragéo das variaveis aleatérias Rayleigh: X:=1000, x:=0.X-1, o:= 7
2 1 2
BREFy := —[2x (0 on error In(rnd(1)))] x ()~ , rh Z(BREFX) =1.023
X
nimero de elementos dos vetores o e f:  Ix D =20
j:==0.IxD-1
j+2
= x K
bi Ix D P
log(j+ 1
o= M x Ka
IxD
0.4 10
OL_] 0.2 B_] 5
0 10 20 0 10 20



Interleaving de bloco (linha, coluna) = (X, Y)

Interleaving (X, Y,Input ) := | for je 0.. Xx Y -1
Output ; « Input | 41 (XY, (XxY=1) 1+ [[() =(XXY=1) IXXXY=1)]

Output

Geracao do codigo componente (1xn) pela regra de construcao multinivel

k-1
Cixp(Data) := | Cp < stack| submatrix(Data, 1,k —1,0,0), mod Z Dataj,2

01
Ref «
(1 0)

for je0..n -1

C.«C .\ if Data =0
i pﬂ [J)l ata
oor| =

i=1

Cj “— Refo,mod(j,2) if Cp [J) =1 otherwise
floor| =

Refl ,mod(j,2) otherwise

C

Arranjo auxiliar para regra de interleaving a cada dimensao

ARRAY = | for je 0..nD =1l

Indexj —]j

A(nD—l),(D—l) <0

for de 0..D-1
for jeO..nD—l

(A<d> )j «— Indexmod[(nd)Xj,nD* 1}(“1371:].) x(nD—l)

kD
Cpp(M) = | for bloco e 0..T =1l

Co. bloco < Clxn(submatrix(M, bloco x K, bloco x k+ k = 1,0,00)"

for jeO..ka 2=

T
T .

Cunblocked, < (C ) [J)
j floor| —

mod(j,n)
for de 1.D -1

q d—1 D-1
CunblockedInterleaved <= Interleaving (2 Xk s“sCunblocked>

2d X kD

for bloco € 0..

. T
ClO, bloco & ClXn(submatnx(Cunblockedlnter]eavedsblOCO X k,bloco x k+ k — 1,0,0))

for je 0.k0x 271 g
T

T
C Cl j
unblockedj — ( )ﬂoor[ J)
"/ mod(j,n)

Cunblocked




-1 1
Decodificacao por Wagner RR ::( j R:=(0 1)

Decode (X) := | for Ramoe 0.. 1
for Secdo € 0.k — 1

rg < submatrix(X, Secdo x 2,Se¢do X 2+ 1,0,0)

1 2
o <Ramo>
MetrlcaORamo’ Seerin “— E |:rgb - (RR )b x (1)
b=0
1 2
o <Ramo>
MetrlcalRamo’ Seerin “— E |:rgb = (RR )b X (1)
b=0

Dad « |0 if MétricaO < Meétrical

ORamo, Secdo Ramo, Se¢io Ramo, Se¢io
1 otherwise

AMEétricaRamo, Segiio < MetrlcaORamo’ sty Métrical T, Szt

. . . e < Métrical
MetrlcaRamo’Segﬁoe MetrlcaORamo’Segﬁo if MetrlcaORamo’Segﬁo étrica i, Seishs

Métrical _  otherwise
Ramo, Se¢do

k-1

MRamoRamo “— Z MetrlcaRamo’ Segiio
Secdo =0

IndiceRamoMinMétr <« Z Ramo x (min(MRamo) = MRamoRamo)

Ramo =0
k-1

e Z R e ,Segﬁo’2

Secdo =0

= 1:’arldfndiceRamoMinMétr “L

for Secdo € 0.k — 1
AMSecio Secso ¢~ AMétricafndiceRamoMinMétr , Secio

k-1
IndiceSecioMin AMétr < Z Secdo x (min(AMSegéo) = AMSecio Segﬁo)

Secdo =0
DadofndiceRamoMinMétr ,fndiceSegﬁoMinAMétr < |o o DadofndiceRamoMinMétr ,fndiceSegﬁoMinAMétr =1
1 otherwise
(indiceRamoMinMétr )
Menskbits «— ((Dado) )

Mensbit R(IndlceRamoMmMetr)

DataDec « stack (Menslbit , submatrix(Menskbits ,0,k — 2,0,0))
DataDec

=il =il

by |0if X _,=X

-1 1
DecodeFinal (X) := | Ref « ( j

1 otherwise
for je 1.k-1

. P . {(b)?
bj < |0 if submatrix(X,jx 2-2,jx 2-1,0,0) = Ref

1 otherwise




(BER S1 S2):= | for ponto € 0..N -1
Chblocos ¢ 0
Cerros < 0
while (Cerros < Nrerros)
for je 0.k — 1

b, ¢ RND_INT(0, 1)

Code <~ Cpp(b)x2-1

for xe 0..nD -1

BRAYy < \/—[2>< (0 on errorIn(rnd(1)))] x (6)2 if (FlagCANAL = "R")
1 otherwise
BCSIy « |BRAYy if [(Flagcs="S") A (FlagcaNaL = "R")]
1 otherwise

CRrx ¢ BCSkx I:Codexx BRAYy X \/Fs + I;/—[Zx (0 on errorIn(rnd(1)))] x Varpo
X

0% cos(2>< X rnd(l))ﬂ

ni

le Interleaved <~ 0

for ie 0..1-1
for de 0..D -1

for ue 0..nD -1
BCSIiny « [BCSI,gp AYq if (Flagcsi="S")
1 otherwise
SOFTi“u — (C RXARRAde . + 0g+Dxi X Ie Inter]eavedu)

D

n
for blke 0..— -1
n

BlocoCodeRx <« submatrix(SOFTin, blkx n,blkx n + n — 1,0,0)
BlocoDataRx <~ Decode (BlocoCodeR»
C Estimado, < C 1xp(BlocoDataRy x 2 — 1

for je 0..nD—1

C EstimadoUnblocked, <~ (C Estimado) j
] floor] =
mod(j, n)

n

SOFTO‘“J- «C EstimadoUnb]ockedj X Bd+Dxi
Ie < (SOFTout — SOFTin)

for ue 0..nD—1

le Interleaved €~ le(ARRAY] )

TEMPu «C EstimadoUnb]ockquRRAY] )
S u

for de (D-1)..0

D

K
for blke 029 x < _
n

Decoding Intermedidria, < DecodeFinal(submatrix(TEMP,blk x n,blkx n + n — 1,0,0))

ar K
for je0.| 2% x| x k-1

n

Decoding IntennediériaUnb]ockecE « (Decoding Intennediériaﬂ ( j )) xX2-1
oo —
k// mod(j, k)

. -1 D-1 . .
TEMP « lnterleavmg(n,Zd x k= ,Decoding IntermediériaUnb]ocked) if d>0
Chlocos <= Cblocos + 1
KP-1
Cerros < Cerros + z I:Decoding Intennedién‘aUnb]ockecE * (bj X2- 1)}
j=0

b C CITOS

er “—
ponto

D
k™ X Chplocos

(ber Decoding IntermedidriaUnblocked le)



BER x Eb/No para sinalizagao antipodal (BPSK) nao

codificada em canal Rayleigh [Big99, p. 259] e AWGN CSI:= |"SIM" if Flagcsr="S"

"NAO" otherwise

SNR

Y(SNR) := 10 ©

1 Yb(SNR) . "
Pb(SNR) := |—x | 1 - [———— | if FlagcanaL = 'R
2 1 + Yp(SNR)

% x erfe(\[Yp(SNR)) otherwise

Canal :=

"AWGN" otherwise

(n k)=(8 4)
D=2
r=025
I=10

D =64

BER onoo D

Pb(SNRpomo) Nrerros = 0

Ko =6

KB =38

CSI= "NAO"
Canal = "Rayleigh"

BER & BEP

SNR ponto
1 Eb/No 1

Canal utilizado: AWGN ( "A") ou Rayleigh ("R"):  FlagcanaL = "R"

Uso do estado de canal no receptor? Sim (- "'S™), Nao ("N"): Flagcgp= "N"
Parametros dos cddigos componentes: (n k dmin) =(8 4 4)

Numero de erros esperado em cada RUN:  Nreppos =0

Dimens&o do codigo: D=2

Numero de pontos do gréfico: N=6

Numero de iteragdes desejado: 1= 10

Minimo Eb/No, dB: MinEbNo = 0 Méaximo Eb/No, dB: MaxEbNo = 5

Fatores de ajuste: Ka=6 KB=8

"Rayleigh” if FlagcaNAL = "R"



Este arquivo permite que seja tracada uma curva de performance para o cédigo produto de dimenséao D,
formado por codigos componentes (n,n/2,4) construidos segundo a regra de concatenacao generalizada. A
decodificado combina os algoritmos de Wagner (maxima verossimilhanga para o codigo componente) e

de Pyndiah numa estrutura de decodificagao turbo. Pode-se optar por um canal AWGN ou Rayleigh plano
(com ou sem uso de informagao de estado de canal) e a sinalizacdo é BPSK. A confiabilidade da decisao
abrupta tomada pelo algoritmo de Wagner é calculada por simples multiplicagao por B- Neste
experimento pode-se verificar o afeito do numero de iterac6es no desempenho da decodificacao turbo.

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

A definicdo de outros parametros esta apds o grafico de BER x Eb/No.

Block length:  BL:=n" BL= 64

Message length: g 16

kD 1
Taxa do cédigo: ri=— r=—

BL 4
Eb:=1
ponto :=0..N -1

MaxEl — MinE
SNR = (ponto ) X axEbNo inEbNo + MinEbNo
ponto (N-1)
Variancia de ruido necessaria a cada RUN: Var = B
ponto SNRponto
2x 10 10
i . Eb
Eb/No em cada RUN (verificando): SNR =10x% 10g[—J
ponto 2 X Var
ponto
Corregao da energia por simbolo em fungéo da taxa do cédigo: Es:=Ebxr
Para geragéao de bits com distribuigao uniforme: RND_INT(x,y) :=x+ floor(rnd(y — x + 1))
Para geragao das variaveis aleatérias Rayleigh: X:=1000, x:=0.X-1, o:= g
2 1 2

BREE ::\/7[2>< (0 onerror In(rd()))] x (6)” , < Z(BREFX) =1.03

X

Interleaving de bloco (linha, coluna) = (X, Y)

Interleaving (X, Y,Input) := | for je 0.. Xx Y -1

Output ;= Input 4 (XY, (XXY=1) 1+ [ [() =(XRY=1) IX(XXY=1)]

Output



Geracao do codigo componente (1xn) pela regra de construgdao multinivel

k—1
Cixn(Data) := | Cp « stack| submatrix(Data, 1,k — 1,0,0),mod Z Data;2

01
Ref «

for je 0..n—1

C.«C .\ if Data =0
i pﬂ (Jj 1 aaO
oor| —

j=1

Cj “— RefO,mod(j,Z) if Cp (Jj =1 otherwise
floor| —

Ref1 ) otherwise

C

Arranjo auxiliar para regra de interleaving a cada dimensao

ARRAY = | for je 0..nD -1

Indexj ]

A(nD—l),(D—l) <0

for de 0..D -1
for je 0..nD—1

(@
W) maex g o 0 (o)

kD
Cpp(M) := | for bloco € 0..T -1

. T
CO, bloco < Cyxp(submatrix(M, bloco X k,bloco X k + k—1,0,0))

for je 0..kD>< 2-1

T
T .
Cunblocked, ¢ (C )ﬂ (ij
j oor|
mod(j,n)
for de 1.D -1
. d—1 D-1
CunblockedInterleaved < Interleaving| 2° = x k .1, Cunblocked
d % kD
for bloco € 0.. =
. T
CIO, bloco & Clxn(Smeatrl"(Cunblockedlnterleavedsbloco X k,bloco x k + k — 1,0,0))
for je 0.0 x 23! 1
T
T .
Cunblocked, ¢ (Cl )ﬂ (ij
j oor|
mod(j, n)

Cunblocked




-1 1
Decodificacao por Wagner RR ::( j R:=(0 1)

Decode (X) := | for Ramoe 0.. 1
for Secdo € 0.k — 1

rg < submatrix(X, Secdo x 2,Se¢do X 2+ 1,0,0)

1 2
o <Ramo>
MetrlcaORamo’ Seerin “— E |:rgb - (RR )b x (1)
b=0
1 2
o <Ramo>
MetrlcalRamo’ Seerin “— E |:rgb = (RR )b X (1)
b=0

Dad « |0 if MétricaO < Meétrical

ORamo, Secdo Ramo, Se¢io Ramo, Se¢io
1 otherwise

AMEétricaRamo, Segiio < MetrlcaORamo’ sty Métrical T, Szt

. . . e < Métrical
MetrlcaRamo’Segﬁoe MetrlcaORamo’Segﬁo if MetrlcaORamo’Segﬁo étrica i, Seishs

Métrical _  otherwise
Ramo, Se¢do

k-1

MRamoRamo “— Z MetrlcaRamo’ Segiio
Secdo =0

IndiceRamoMinMétr <« Z Ramo x (min(MRamo) = MRamoRamo)

Ramo =0
k-1

e Z R e ,Segﬁo’2

Secdo =0

= 1:’arldfndiceRamoMinMétr “L

for Secdo € 0.k — 1
AMSecio Secso ¢~ AMétricafndiceRamoMinMétr , Secio

k-1
IndiceSecioMin AMétr < Z Secdo x (min(AMSegéo) = AMSecio Segﬁo)

Secdo =0
DadofndiceRamoMinMétr ,fndiceSegﬁoMinAMétr < |o o DadofndiceRamoMinMétr ,fndiceSegﬁoMinAMétr =1
1 otherwise
(indiceRamoMinMétr )
Menskbits «— ((Dado) )

Mensbit R(IndlceRamoMmMetr)

DataDec « stack (Menslbit , submatrix(Menskbits ,0,k — 2,0,0))
DataDec

=il =il

by |0if X _,=X

-1 1
DecodeFinal (X) := | Ref « ( j

1 otherwise
for je 1.k-1

. P . {(b)?
bj < |0 if submatrix(X,jx 2-2,jx 2-1,0,0) = Ref

1 otherwise




BER:= | for index € 0.. Nrypyas— 1
I Nriter,

index
for je 0.IxD-1

j+2
IxD

Bj— x KB

i< —]Ogl(j;” x Ko

for ponto € 0.. N -1
Chblocos < 0

Cerros < 0

while (C erros < N erros)
for je 0..kD— 1

b; & RND_INT(0, 1

Code <~ Cpp(b)x2-1

for xe 0..nD -1

BRAY « \/—[2>< (0 on error In(rnd(1))] x (0)* if (Flag caNAL = "R")
1 otherwise

BCSIy « | BRAY if [(Flag cgr="S") A (Flag canAL = "R" )]

1 otherwise

CRy, ¢ BCSIxx [Codexx BRAY, x y/Es + I:\/—[2>< (© onerror In(md(D)Ix Var

0>< cos(2>< TTX md(l))ﬂ

Ie Interleaved <= 0

for ie 0..1-1
for de 0..D -1

for ue 0..nD— 1

SOFTi“u ~ CRxARRAYd + OlgDxi X Ie Interleaved,
u
D
n
for blke 0..— -1
n
BlocoCodeRx « submatrix(SOFTin ,blk X n,blk X n + n — 1,0,0)

BlocoDataRx <~ Decode (BlocoCodeRx)
CEsﬁmad(,mk <« C [xp(BlocoDataRx) x 2 — 1

for je 0..nD—I

CEstimadoUnblocked, <= (C Eslimado) j
] floo
mod(j, n)

n

SOFTOUlj «— CEslimachnblccked] X Bd+Dxi

Te « (SOFTout — SOFTin)

for ue 0..nD— 1

Ie Interleaved < Ie(ARRAY )

TEMPu «C Eslimad&)Uanocke({ARRAYI )
Y

for de (D-1)..0
D
K

for blke 0.2 s X
n

Decoding Imermediéri%“{ <« DecodeFinal (submatrix(TEMP, blk X n,blk X n + n —1,0,0))

a2
for jeo.| 2% x| x k-1
n

Decoding InlermediériaUnblockeq « (DeCOding Inlermedié\riaﬂ { l)) x2-1
loof =~
K/ mod(j. k)

) -1, D-1 ' )
TEMP Inler]eavmg(n,2d XK » Decoding InlermediériaUnblocke:) if d>0
Chlocos <= Cblocos + 1
K>-1
Cerros < Cerros + z I:Decoding IntermedidriaUnblocked * (bj X2 l)}
j=0

C erros
b “—

er
ponto D
K™ X Cplocos

<« ber

A(inde&?




BER x Eb/No para sinalizacao antipodal (BPSK) nao codificada em
canal Rayleigh [Big99, p. 259] e AWGN
CSI:= |"SIM" if Flagcsy="S"

SNR

Yo(SNR) := 10 0

1 Yb(SNR) i Canal :=
Pb(SNR) = | = x| 1— |——————| if FlagcaNaL = "R"
2 1 + Yp(SNR)

1
> X erfc( yb(SNR)) otherwise

"NAO" otherwise

"AWGN" otherwise

(n k)=(8 4)
D=2
r=0.25
(o D
(BER )pomo n =64
D
(pEr™) ko=l
ponto Nrerros = 0
=¥ =
= (BER<2>) onto Ko =6
3 P KB =8
o _n "
= (pEr™) N CSI="SIM
ponto Canal = "Rayleigh"
@
(BER )ponto 1
Pb(SNRpomo) 2
Nrjer =| 4
8
16
SNRponto
1 Eb/No 1
Canal utilizado: AWGN ("A") ou Rayleigh ("R"): FlagcanaL = "R"
Uso do estado de canal no receptor? Sim ( "S"), Nao ("N"): Flagcgr="S"
Parémetros dos cédigos componentes: (n k dpin) =(8 4 4)
Numero de erros esperado em cada RUN:  Nrgp s = 200
Dimenséao do cédigo: D=2
Numero de pontos do gréfico: N=6
Numero de iteracdes desejado: Nritero =1 Nriter] =2 Nfiter2 =4 Nr,»ters =8 Nriter4 =16
NGmero de curvas geradas: Nicurvas = last (Nriger) + 1

Minimo Eb/No, dB: MinEbNo =0  Maximo Eb/No, dB: MaxEbNo = 8

Fatores de ajuste: Ka=6 KB=38
(os melhores valores para Rayleigh tem sido 6 e 8 para cédigo 2D e 8 e 12 para 3D).

"Rayleigh" if FlagcaonAL = "R"



Este arquivo permite que seja tracada uma curva de performance para o cédigo produto de dimenszo D,
formado por codigos componentes (n,n/2,4) construidos segundo a regra de concatenacao generalizada. A
decodificado combina os algoritmos de Wagner (maxima verossimilhanca para o codigo componente) e
de Pyndiah numa estrutura de decodificacao turbo. O canal é um canal AWGN e a sinalizacdo é BPSK. A
confiabilidade da decisdo abrupta tomada pelo algoritmo de Wagner é calculada da forma exata,
envolvendo palavras-codigo concorrentes, e nao por simples multiplicacdo por  B.

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

A definicao de outros parametros esta ap6s o grafico de BER x Eb/No.

Block length: BL:= nD BL=512
. D

Message length: k =64

kD
Taxa do cédigo: ri=— r=—

BL 8
Eb:=1 ponto :=0..N -1

MaxEbNo — MinEbN
SNR_ = (ponto ) x AaXEbNo — MinEENo - 1 EiNo
ponto (N=-1)
Variancia de ruido necessaria a cada RUN: Var = B
ponto SNRpOntO
N Eb ax10 10
Eb/No em cada RUN (verificando): SNR = 10X 10g[—]
ponto 2% Var
ponto
Corregao da energia por simbolo em funcéo da taxa do codigo: Es:=Ebx r
Para geragao de bits com distribuigao uniforme: RND_INT(x,y) :=x + floor(rnd(y — x+ 1))
Namero de elementos dos vetores o e f: Ix D=30
j:=0..IxD-1
j+2
ii=——xK

Pi=1ep < KP

log(j + 1
o 0g(j )xK

. o
J 15

Interleaving de bloco (linha, coluna) = (X, Y)

Interleaving (X, Y,Input) := | for je 0.. XX Y -1

Output . < INput [ (Y, (RXY=1)]+ () =(RXY= 1) IXXXT=1]

Output



Geracgao do codigo componente (1xn) pela regra de construcdo multinivel

k-1
Cixn(Data) := | Cp < stack| submatrix(Data, 1,k — 1,0,0), mod| z Dataj,z

01
Ref «
(1 0)

for je 0.n—1

Cj eCpﬂ (J] if Dataj =0
oor| —

i=1

Cj &= Refo,mod(j,Z) if Cp (J] =1 otherwise
floor| —

Ref 1, mod(j,2) otherwise

C

Arranjo auxiliar para regra de interleaving a cada dimensao

ARRAY := | for je O.. nD =1l
Indexj —j
A <0
(wP-1). -1y
for de 0..D -1

for je 0..nD—1

(@)

(A i « Index

mod[(nd) Xj, - l]+(nD—l =j) ><(nD— l)

kD
Cpp(M) := | for bloco € 0..? -1

. T
CO, bloco < Cjxn(submatrix(M, bloco x k,bloco x k+ k —1,0,0))

for jeO..kDXZ—l

T
T
C &= (C ) j
unblockedj ﬂoor( 1 ]

mod(j, n)
for de 1.D -1

. d-1 D-1
CunblockedInterleaved <= Interleaving (2 xk™ .n vCunblocked)

dka 1

for bloco € 0..

. T
ClO, bloco < Clxn(SmeamX(Cunblockedlnterleaved ,bloco X k,bloco X k + k — 1,0,0))

for je 0.k x 2% 1

T
T .
Cunblocked, <= (Cl )ﬂ (i]
j oor|

mod(j, n)

Cunblocked



-1 1
Decodificacao por Wagner RR = ( j R:=(0 1)

Decode (X) := | for Ramo € 0.. 1
for Seg¢do € 0..k—1
rg <« submatrix (X, Se¢@o X 2,Se¢do x 2+ 1,0,0)
1 2
& (Ramo’ _l
MetncaORamO’ Segiio «— z [rgb - (RR )b X (1)

b=0
! ( <Ramo>) e
MetrlcalRamo’segﬁoe z |:rgb —\RR b X (—l):|
b=0
DadoRamO’segﬁoe 0 if MetrlcaORamo’segﬁo< MetncalRamo’segf10

1 otherwise

AMétricaRamo, Sedo < MetrlcaORamO’ Segio ™ Métrical Ry e

if Métrics < Métrical
l\/[emc‘l](amo,Segaoe MemCdoRamo,Segﬁo ! emCdoRamo,Segﬁo £l Ramo, Se¢do

Meétrical . otherwise
Ramo, Se¢do

k-1

MRamo Ramo & z MetrlcaRamO’ Secio
Secdo=0

1
IndiceRamoMinMétr « z Ramo x (mjn(MRamo) = MRamoR )
amo,
Ramo =0

k—
PandfndiceRamoMinMétr « mod z DadoI'ndiceRamoMinMétr,Segz"io’2
Secgdo =

if l:.andl'ndiceRamoMinMétr =1

for Seg¢do € 0..k—1
AMSecao Secio ¢~ AMétricafndiceRamoMinMétr , Secio
k-1
IndiceSecioMin AMétr « z Secdo X (mjn(AMSegﬁo) = AMSecao Segﬁo)
Secdo=0

DadofndiceRamoMinMétr,fndiceSegﬁoMinAMétr & |0 DadofndiceRamoMinMétr,fndiceSegﬁoMinAMétr 51

1 otherwise

(fndiceRamoMinMétr)
Menskbits <« ((Dado) )

Menslbit < R IndiceRamoMinMétr

DataDec < stack (Menslbit , submatrix (Menskbits ,0,k — 2,0, 0))
DataDec




DecodeFinal(X) := | for Ramoe 0.. 1
for Secdoe 0.k —1
rg < submatrix(X, Se¢do X 2,Secdo X 2+ 1,0,0)
1 2
Métricad -y [rgb - (RR<Ram°>)b>< (1)}

Ramo, Secao
b=0

1

Métrical « z |:rgb—(RR<Ramo>)b><(—l)T

Ramo, Secao
b=0
DadORamo, Segéoe b i MemcaoRamo,Segﬁo< MemcalRamo, Sec¢do
1 otherwise

MemcaRamo,Seg?loe MemcaoRamo,Segﬁo i MemcaoRamo,Segﬁo< MemcalRamo,Segﬁo

Métrical _  otherwise
Ramo, Secao

k-1
MRamORamo < z MemcaRamo, Sec¢do
Se¢do=0
1
IndiceRamoMinMétr «— Z Ramo x (mm(MRamo) = MRamoRamo)

Ramo =0

(fndiceRamoMinMétr)
Menskbits <« ((Dado) )

Mens1bit < R<Ind1ceRamoMmMetr>

DataDec « stack (Mens1bit , submatrix(Menskbits ,0,k — 2,0, 0))
DataDec

Contador binario de b bits Geragao dos 2k = 16 possiveis vetores mensagem

Counter(b) := |B b, <0 do cédigo componente: M := Counter (k)
b-1,2"-1
for xe 0..2b -1
A0 .
for yeb-1..0 C:=|for je 0.2 -1
¢ ¢
AcAa+? CodeJ)%Cli(M)ﬂ
B «— 1 if A<x Code x 2 -1
b-y—-1,x
A« A-2" otherwise
B

-1 1
DecodeFinal(X) := Refe( : ])

boe 0 if Xn_2= Xn_]
1 otherwise

for je 1.k-1

. o . {(bg)
bj < |0 if submatrix(X,jx 2—-2,jx 2-1,0,0) = Ref

1 otherwise




(BER S1 S2):= | for ponto € 0..N -1
Chlocos < 0
Cerros < 0
while (C erros < NTerros)
for je 0..kD -1

bj < RND_INT(0, 1)
Code <~ Cpp(b)x 21

for xe 0..nD -1

CRXX “— Codexx Es + |:\/—[2>< (0 onerror In(rnd(1)))] x Varpo 0 X cos(2>< T X rnd(l))]

nt

Ie Interleaved <0

for ie 0..1-1
for de 0..D -1
for ueO..nD—l

SOFTinu — CRX(ARRAYd ) + Olg4 Dxi X Ie Interleaved |
A

D

n
for blkke 0..— -1
n

BlocoCodeRx «— submatrix(SOFTin,blkx n,blkx n + n — 1,0,0)
BlocoDataRx «— Decode (BlocoCodeRx)
C Estimado bk <« C 1xpn(BlocoDataRx) x 2 — 1

for ue 0..2k— 1
n—1 )
Dt:u “— z (Cj,u - BlocoCodeij)
j=0

sortDe <« sort (De)

for xe 0..n -1

Flagl < 0

Contl « 1

while Flagl = 0

Index pippe <~ |Flagld < 0
Cont0 < 0
while Flag0=0

Flag0 < 1 if sortDe " D

Con “Cont0
Flag0 <~ 0 otherwise
Cont0 « Cont0 + 1

Cont0 — 1
¢ (C<Index minDe>) (

i # (C By )
X Estimado i)

(Index minDe>
C concorrente <~




Continuagdo do algoritmo da pdgina anterior

BlocoCodeRx — C ¢oncorrente 2 BlocoCodeRx — C Egtimado 2
blk

Ag,i < 1

SOFTout ¢ Ag,jx (C Estimado blk)x

Flagl < 1
otherwise
Aq,i < Ba+Dxi
if Contl = 2k -1
SOFTout ¢ (C Egtimado blk)x X Ad,i

Flagl « 1

Flagl <~ 0 otherwise

Contl « Contl + 1
IEb]k < SOFTout — BlocoCodeRx

for je 0..nD—l

C EstimadoUnblocked . <= (C Estimado) j
J floor| —
mod(j, n)

n
Ie. .
()
oor| —
n mod(j, n)

for ueO..nD—l

Ie Interleaved < Ie( ARRAY | u)

TEMP CEstimadoUnb]ockcd( ARRAY, )
Y

for de (D-1)..0

kD

for blke 024 x X
n

Decoding Intermedidria < DecodeFinal (submatrix(TEMP,blk X n,blkX n + n —1,0,0))

d+1 K
for je 0.| 2" x — |x k-1
n

Decoding IntermediériaUnb]ockcdj < (Decoding Interrnediz’m’aﬂ '{ J)) x2-1
001 —
k mod(j, k)

. —1 D-1 . .
TEMP < Interleaving (n,2d x k', Decoding IntcrmediériaUnb]ocked) if d>0

Chlocos <= Cblocos + 1

b

( ber

KP-1
Cerros < Cerros + z [Decoding IntermediériaUnb]ockedj * (bj X2-= 1)—|
i=0
. Cerros
pome kD X C plocos
A le)



BER x Eb/No para sinalizagao antipodal (BPSK) nao codificada

erfc(y) =1 — erf(y)
1 X
) == — X erfc| —
= 5xen{ )

BER & BEP

Parametros dos cédigos componentes:

BER

ponto

P(SNR popeo)

SNR

Yo(SNR) = 10 '©

Pb(SNR) := Q(/2X p(SNR))

1 T
(XJ 05 I
0 |
0 20 40
j
1.5 T
Tk i
(n k dmin)=(8 4 4) D=3 B;
r=0125 1=10 n° =512 05~ 7]
K° =64 Nigrog=0  MinEbNo =0 0 |
MaxEbNo=2.5 Ka=1 KB=1 0 20 40
j
SNRponlo
1 Eb/No 1

(n k dpin) =(8 4 4)

NUmero de erros esperado em cada RUN (referéncia BPSK nao codificado):

Dimensé&o do cédigo:

D=3

Numero de pontos do grafico: N =6

NUmero de iteragdes desejado: =10

Minimo Eb/No, dB: MinEbNo =0

Fatores de ajuste:

KB=1

Maximo Eb/No, dB: MaxEbNo = 2.5

Nrerros = 110



Este arquivo permite que sejam verificadas as relagoes entre as poténcias de transmissao por portadora
para o sistema MC-DS-CDMA codificado com codificador externo e EGC, codificador externo e MRC e
codificador interno. Os pares M e S sao considerados iguais em cada situacgao.

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

Numero de pontos, para o proximo gréafico apenas: =6 ponto :=0.. N =1

Ntpontos Tpontos

Minimo valor de RSR por bit de informagao, dB:  MinEbNo :=0

Maximo valor de RSR por bit de informacéo, dB:  MaxEbNo :=6
Comprimento da seqliéncia para o caso de portadora Unica: ~ N1:=128
NuUmero de percursos "resolviveis" para o caso de portadora Unica: ~ L1:=17

NuUmero de usudrios: K:=10

Comprimento da seqliéncia para o sistema MC-DS-CDMA: N := ﬂoor( : 1 -Nlj N=73
+
. " aiah . 2Li-1
Numero de percursos "resolviveis" para o sistema MC-DS-CDMA: L :=floor| Msi1 +1 L=5
‘S +

Para RAKE, 1 =L.Com A =1, tem-se um MF por portadora : A:=L

indice de cada percurso:  1:=1..L
indice de cada uma das MS portadoras: m:=1..M-S
Identificagio de cada grupo p: v :=1..S

Identificag&o do grupo p que contém a portadora p = 1+ [mod[(m— 1),M]]

Numero absoluto de cada freqiiéncia no sistema: ¢ =p,+ M-(v - 1)
Rate of power decay para o perfil exponencial: 5= L
1

ou Uniform Profile:  o):= lL

Tempo de bit de informagéo de entrada (pode assumir qualquer valor):  Tb:=1

Tempo de simbolo codificado no canal:  Ts :=M-Tb-r,

Densidade espectral de poténcia de ruido (pode assumir qualquer valor): No := 1

MaxEbNo — MinEbN 1

EsNo =/ ponto MMXEBNo = MInEONo -y N = 10-10g[ L
ponto (Nr _ 1) r
pontos c



PARA EXTERNO com combinador EGC

EdeB2 :=

X < 10000

for xe 0..X -1

for ve 0..S-1
for 1€ 0..A—1

BMCV 1eJ—(Zln(md(1)))'(Gl+1)2

S-1 A-1

BXF Z Z BMCv,l

v=01=0

-1

= ()

=0

>

PARA EXTERNO com combinador MRC

EdeXB2:=

X « 10000

for xe 0..X -1

for ve 0..S-1
for 1€ 0.1 —1

1 (-1 2
Bxe Z BMCvl
v=0\1=0 '
| X
<2 ()
x=0

PARA INTERNO sem combinador

(EdeBni2 g) :=

X « 10000
for xe 0.. X -1

for ne1..A

BMCV 1 «— J—(Z-ln(md(l)))'(clﬂ)z

A
B « Z BMCn

n=1

X-1

<> (B s

x=0

Bme, < J ~nmd(1)- (o)’

P =
EGCpomo

PMRC

ponto

PINT

ponto

EsNo ponto

10

10 -No-S-A

Ts-EdeB2

EsNo ponto

10

10 -No-A

Ts-EdeXB2

EsNo ,ont0

10 10 -No-A

M:Tb-EdeBni2



Parametros primarios do Sistema MC-DS-CDMA:

Taxa do c6digo: 1, =

w | =

M=2

S=3

MRC |  EdeB2

S-EdezB2
= (—e) = 1.041
EGC

bu S x P —[1 +(S— 1)-£}xP
MRC 4 EGC

=E>p /P = s =1.167
EGC  MRC |:1 +(S— 1)_5}
4
S
10-log =0.671 dB

I
1+ (S—1)=
[+( )4}

P/
EGC

lO-log(

S-EdeBni2
p = =20 s
INT rc-EdeBZ
S-EdeBni2
22 1= 0.191 dB
rC-EdeB2

EdeBni2
com j:1.004

P/ = ———
MRC  INT rC-Ede):B2

EdeBni2
b /p = deBni _
MRC™ INT | 1 (S:-EdeBni2)

EdeBni2
101log| ——2= | = 0.02 dB
rC-Ede):B2




Este arquivo permite que seja tracada uma curva de performance para o sistema MC-DS-CDMA nao
codificado (original). O canal é um canal Rayleigh seletivo em freqiiéncia e a sinalizacdo é BPSK.

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

Parametros do Sistema MC-CDMA: M:=4 S:=8
Nuamero de pontos plotados:  Nryonos :=6  i:=0.. Nipgngos — 1
Minimo valor de RSR, dB: MinRSR :=0

Miximo valor de RSR, dB: MaxRSR :=30

Numero de erros esperado a cada ponto para estimativa de BER:  Ngproq := 500

Comprimento da seqiéncia para o caso de unica portadora (default = 60): N1:=128

Numero de percursos "resolviveis" para o caso de dnica portadora (default =4): L1:=17
Coeficiente de correlagdo de envoltéria entre sucessivas "identical-bit carriers" (default = 0): p =0

Numero de usuarios (defaut = 10): K:=10

Comprimento da sequéncia para o sistema MC-DS-CDMA: N:= ﬂoor( MZSM 1
+

-Nlj N =31

P . . 2-(L1-1
Numero de percursos "resolviveis" para o sistema MC-DS-CDMA:  L:= ﬂoor{ﬁ} +1 L=1
S+

Para RAKE, L. = A.Com A = 1, tem-se um MF por portadora : A:=L

Indice de cada percurso:  1:=1.L

Indice de cada uma das MS portadoras:  m:=1. M-S

Identificagdo de cada grupo p: v:=1.8

Identificagdo do grupo p que contém a portadora zz p,, =1+ [mod[(m—1).M]]

Numero absoluto de cada freqiéncia no sistema: g =p, + M-(v - 1)
m

v.p
Rate of power decay para o perfil exponencial: S ;:IT“
gl

1 —exp—| — 1
Exponential Profile: o := = i = ol ::\/(G])z-ex{{%ﬂ

1—exp - —

1)

ou Uniform Profile: o):= lL

L

- S 2
Limite de energia unitaria: Z (o) =1
1=1

Processo Gaussiano de média nula e variancia Var:  GAUSS(Var) ::\/—(Z-In(rnd(1)))-Var-cos(2-rc-rnd(l))



(EdeB2 g) = | X « 10000

for xe 0..X -1
for ve 0.S -1
for 1€ 0..A -1

BMC l<_\]—(2~ln(rnd(1)))'(<31+1)2

%é

X-1

EdeB2 = 1.039x 10°

(=]

X =

A a1 [ 2
S-1 2 . 2
2.8 [1+§-(S—1)+ S -(Z—EJ-p}Z (1) +§.s. S (oron) it (b>1) ||=104x 10

i=1 n=1 I=n+1

0 otherwise

Tempo de simbolo (pode assumir qualquer valor): T:=1

Densidade espectral de poténcia de rufdo (pode assumir qualquer valor): No :=1

. MaxRSR — MinRSR RSR;
RSR ——— —  + MinRSR 10
(Nrpontos - 1) _ 10 ‘No-S-A
i” T.EdeB2
Para seqiiéncias aleatérias: r:=2(K- 1)~N2 u=(K- 1)-N2
p:=1..M M=4 S=8
[m=[p+M(v-1)T] e g (S>1)
Z Qtil := — Z Z _
2 2
m=1 [ m- [P+M(V—1]] M™ |y 21 d=ver (d=v)



BERgGC =

for i€ 0.. Nrpongos = 1

Pi-S-Tz i
Varll « [ 2-N-
6N
+=
for pe 1.M
Pi-T2
Varl2 «
p 2 2
4m -N
2
T
Pi-—-k
N2
Varl4 «
2:N-m
M

A

A- Z

7»—1 r
z f(zN 21+2n—1)o,on'| if (A>1)

>

n=1 I=n+l

0 otherwise

S A
12N z Qp,v Iz z (%)2
v =1 n=1
o T
+ Qtil-? z z [(2N-21+2n-1)0p0y]
n=1 I=n+1
L 10 otherwise
S
S
v=l

1
Varl2 « —- Varl2
v Ve,

p=1

1
Varl4 « —- Varl4
v Va4,

p=1

2

T
P.-SA—
1 2

Varl3 «
6-N

No-S-T-A
Vam « —> %

Cerros < 0
Chits < 0

while C erros < Nerros

p

Chits < Chits + 1

Cerros < Cerros +

Cerros
ber. «

ber

Chits

BB« |for ve 0..S-1
for 1e 0.A—1

e \/—[2 —oo on error ln(md(l)))] ((SIH)Z

Pi
—T-BB ...
2

+ GAUSS(Varll) ...
+ GAUSS(Varl2) ...
+ GAUSS(Varl3) ...
+ GAUSS(Varl4) ...
+GAUSS(Vam)

it (A>1)




Taxa de erro de bit

BERgGc,
1

RSR;
Eb/No



Este arquivo permite que seja tragcada uma curva de performance para o sistema MC-DS-CDMA com
codificador interno. O cédigo utilizado é um cédigo produto de dimensao D, formado por cédigos
componentes (n,n/2,4) construidos segundo a regra de concatenacgao generalizada. A decodificado
combina os algoritmos de Wagner (maxima verossimilhanca para o cédigo componente) e de Pyndiah
numa estrutura de decodificagao turbo. O canal é um canal Rayleigh seletivo em freqiiéncia e a
sinalizacdo é BPSK. Tem-se a opcao por usar ou nao usar a informacao de estado de canal no receptor.
(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

Numero de erros esperado em cada RUN, para o préximo grafico apenas Nrepos := 100

Numero de pontos,para o préximo gréafico apena: Nryontos =6  ponto :=0.. Nipongos — |

Parametros primdrios do Sistema MC-DS-CDMAM =4 S:= ]

Minimo valor de RSR por bit, dB:  MinEbNo :=0

Miximo valor de RSR por bit, dB:  MaxEbNo :=30

Comprimento da seqiiéncia para o caso de unica portadora: ~ N1:=60

Numero de percursos "resolviveis" para o caso de Unica portador:L1:=4

Nudmero de usudrios: K := 10

Comprimento da seqiéncia para o sistema MC-DS-CDMA: N:= ﬂoor(%Nl) N=14
S+

Numero de percursos "resolviveis" para o sistema MC-DS-CDMA:  L:= ﬂoo{%} +1 L=1
S+

Para RAKE, L. = A.Com ) = 1, tem-se um MF por portadora: A :=1

Indice de cada percurso:  1:=1.L

indice de cada uma das MS portadoras:  m:=1.M-S

Identificagdo de cada grupo p: v :=1..S

Identificacdo do grupo p que contém a portadora : p, =1+ [mod[(m-1).M]]

Nuamero absoluto de cada freqiiéncia no sistema: g =p,+ M-(v 1)

V.Pm
Rate of power decay para o perfil exponencial: F ;:TL
o
1-en{3) —
Exponential Profile: o7 := Y o):= ((51) -exp| | ;6
1—exp - —
il (6)

ou Uniform Profile: o) ::\/IL

L
- o 2
Limite de energia unitaria: E (o) =1
1=1

Processo Gaussiano de média nula e vatidncia Var:  GAUSS(Var) :=/-[2[0 on error (In(rnd(1)))] T-Var-cos (2-7-rnd(1))
Tempo de simbolo (pode assumir qualquer valor): T:=1

Densidade espectral de poténcia de ruido (pode assumir qualquer valor): No:=1



MaxEbNo — MinEbNo
(Nrpontos - 1)

= ponto- + MinEbNo

onto

EbNo
p

EdeB2:= | X < 10000

for xe 0.. X -1

for ve 0.S-1
for 1e 0..A—1

Bmc, | < J—<2~1n<md<1)))-(cl+1)2

Para seqiiéncias aleatorias: r:=2(K- 1)-N2

p=1.M M=4 S=8

0 Mzs [m=[p+M(v-1)]]
U [m=lpe by - )17

1
Qtil:=—
2

EbNopom0
b 10 9 Nos
ponto * T-EdeB2
2
p:=(K-1)-N
S—-1 S
[Ty o=
2
M ly=1d=v+i (d-v)



BEREG(C := | for ponto € 0.. Nrpoptos — |

2r r .

P -S A
2
Varll « 220 o N A - > (o)
2
6N n=1
[ -1 A
+= Z |:(2~N—2~1+2~n— 1).c].cn] it (A>1)
n=1 1=n+1
L L 0 otherwise i
for pe 1.M
Ppomo'T2 [ S : 2
Va2 « ——— 2N A=
ar, e ——— ZQP,V A Z(cn)
47n N v=1 a2 n=1
. A1 A
+ ik—- 2N =214 2:n - 1)-of if (A>1
Qti 5 Z Z [( n—1)-0] Gn—| it (A>1)
n=1 1=n+1
L L |0 otherwise
T
P — A
ponto o S
Varld | — N " Z
|3 2 QP,V
22N v=1
| M
Varl2 « —- Varl2
v Ve,
p=1

M
1
Varl4 « —- Varl4
M Z p

p=1

P -Sh
ponto )
N

Varl3 « By
6N
No-S-T-A
Vam « ———=
Cerros < 0
Chits < 0

while C erros < NI erros
BB« |for ve0.S-1
for 1€ 0.4 —1

2
BMCV ] eJ—[ 2:[0 on error (In(rnd(1)))] ]~(G]+1)
A1

S-1

Y Y buc,,
1=0

v =0

Chits < Chits + 1

Ppomo

Cerros < Cerros + -T-BB ...

+ GAUSS(Varll) ...

+ GAUSS(Varl?) ...
+ GAUSS(Varl3) ...
+ GAUSS(Varl4) ...
+GAUSS(Vam)
C
be]" €IToS
pOnlO C bits
ber




M=4
S=8
= L=1
=)
3 Ll=4
g
5 BERgge A=1
% ponto
g K=10
ﬁ
N=14
N1=060
Nrepros = 100
EbNopomo
Eb/No
Minimo valor de RSR por bit de informacdo, dB:  MinEbNo := 0
Maximo valor de RSR por bit de informacio, dB:  MaxEbNo:=7
Tempo de bit de informacio de entrada (pode assumir qualquer valor): Tb :=1
Tempo de simbolo codificado no canal: T:=M-Tb
Densidade espectral de poténcia de ruido (pode assumir qualquer valor):  No:=1
kD 1
Taxa do c6digo: r,:=— 1.=—
D 8
n
i2:= MaxEbNo — MinEbN . 1
EdeBni2 X « 10000 EsNo nto = | Ponto- ik ° = °+ MinEbNo | — 10-log| —
for xe 0.. X -1 ponto (Nrpontos - 1) Ie
for ne 1..A

Bmc ¢ J—(z.m(md(1))).(6“)2

A
B « Bmc
X z n EsNo ponto
n= —_—
O o107 o
L (5 )2 ponto ~  T.EdeBni2
X X,
x=0




Block length: P =512 Message length: P =64
D
Taxa do cédigo: 1. :=—

L=
n ¢ 8
Para geracdo de bits com distribui¢@o uniforme: RND_INT(x,y) := x+ floor(rnd(y — x + 1))
Numero de elementos dos vetores ave B: 1D =30
. j+2 log(G+ 1)
=0.ID-1 ii=——K| o :=———— Ko
! i D P J D
20 0.4 T
:-"
"I ’I
-I‘ 4
B_] 10 ", O 0.2 ,1
- e - ,
l’ II
T } } T : } :
0 20 40 0 10 20 30
j j

Interleaving de bloco (linha, coluna) = (X, Y)
Interleaving (X,Y,Input) := | for je 0.. X-Y -1

Output; < InPUt 41 (5)- ¥, (X-Y=DI+[()=(X- Y=1)]-(X-Y-1)]

Output
Geracao do cédigo componente (1xn) pela regra de construcao multinivel

k-1
Cixn(Data) := | Cp « stack| submatrix(Data, 1,k —1,0,0), mod z Dataj,Z

01
Ref «

10
for je 0..n -1

C.«C .\ if Data =0
i pﬂ [J] 1 aao
oor| —

j=1

Cj — Refo,mod(j,Z) if Cp [J] =1 otherwise
floor

2

Ref 1, mod(j, 2) otherwise

C

Arranjo auxiliar para regra de interleaving a cada dimensao

D T
ARRAY := | for je 0.n" -1

Indexj —j

A(nD—l),(D—l) <0

for de 0..D -1
for je O..nD—l

(A<d>)j «— Indexmodﬂnd)j,nD—1—|+(nD—1=j)<(nD—1)




kD
Cpp(M) := | for bloco € 0.. T = |l

. T
CO, bloco & C{ xn(submatrix(M, bloco -k,bloco -k + k- 1,0,0))

for je 0..kD-27 1

T
T
C «— | \C j
unblockedj ( ) ﬂoor( J )
mod(j,n)
for de 1.D -1
. d—1_D-1
CunblockedInterleaved <~ Interleaving{ 2° -k~ ,n, Gunblocked
d-kD
for bloco € 0.. =1l
’ T
Cl e C1xn(submatrix(CynplockedInterleaved bloco -k, bloco -k + k — 1,0,0))
for je0.k>-2%1 1
T
T
C «— | \Cl j
unblockedj ( ) ﬂoor( J )
w mod(j,n)
Cunblocked
. ~ -1 1
Decodificacdo por Wagner RR := . R:=(0 1)



Decode (X) := | for Ramoe 0.. 1

for Sec¢do € 0.k — 1

rg < submatrix( X, Se¢do-2,Secdo-2 + 1,0,0)
1

L (Ramo) —‘2
MetrlcaORamo, Secio < Z lrrgb - (RR )b-(l)
b=0

. <Ramo> 2
Métrical Ramo, Secio « Z lrrgb - (RR )b'(—l)—‘
b=0

Dad « |0 if MétricaO < Métrical

ORamo, Sec¢do Ramo, Se¢io Ramo, Se¢do
1 otherwise

AMEétricaRamo, Seciio <~ MetrlcaORamo’ Segio ™ Métrical T, S

MemcaRamo, Secdo < MemcaORamo, Secio At MemcaoRamo, Segﬁo< emtenl Ramo, Secdo

Métrical _  otherwise
Ramo, Secao

k-1

MRamoRamo «— Z MetrlcaRamo’ Segiio
Secdo =0

IndiceRamoMinMétr « Z Ramo-(min(MRamo) = MRamoRamo)

Ramo =0
k-1

e Z DERT e T R e ,Segﬁo'2
Secdo =0

= 1:’arldfndiceRamoMinMétr “L

for Sec¢do € 0.k — 1

AMSecio0 Secio ¢~ AMétricafndiceRamoMinMétr , Seciio

k-1
IndiceSecaoMin AMétr « Z Segéo-(min(AMSegao) = AMSecio Seggo)
Secdo =0
DadofndiceRamoMinMétr ,fndiceSegﬁoMinAMétr || DadofndiceRamoMinMétr ,fndiceSegﬁoMinAMétr =L
1 otherwise
<fndiceRamoMinMétr )

Menskbits <« ((Dado) )
Menslbit « R(IndlceRamoMmMetr)
DataDec « stack (Mensl1bit , submatrix(Menskbits ,0,k —2,0,0))
DataDec

-1 1
DecodeFinal (X) := Refe( ’ lj

boe 0 if Xn_2= Xn_]
1 otherwise

for je 1.k—1

. . . . {(1bo)
bj < |0 if submatrix(X,j2—2,j2-1,0,0) = Ref

1 otherwise




Uso do estado de canal no receptor?Sim (''S'"), Nao ("N"): Flagcgy:="S"

Parametros dos c6digos componentes: (n k dpin)=(8 4 4)

Numero de erros esperado em cada RUN, para o préximo grafico apenas: Nrerros := 100
Dimensao do cédigo: D=3

Numero de iteracdes desejado: I=10

[ ¢ 8 para 2D & 8 ¢ 15 para 3D parecem ser os melhores resultados para Kalfa e Kbeta, respectivamente.

Fatores de ajuste: Ko =8 KB=15

(BER 81 82):= | for ponto & 0.. Nrpoptos — 1

Chlocos <= 0
Cerros < 0
Pponto'T2 » 2
Varll e —=—— | 2N 2. - > (on)
6N n=1
A-1 A
+= Z [@N=-21+2n-1)cp0,] if (A>1)
n=1 1=n+1
0 otherwise
for ve 1.8
for pe 1.M
Pponto'T2 » 2
Varl2apvv <—2—2 2-N-vav- A— Z (Gn)
41 -N n=1
A-1 A
+- Qtil= Z [@N=-21+2n- 1) opc,] if (A>1)
n=1 1=n+1
0 otherwise
2
ponto' 2-7»
Varl4 N Q
arlda, | 2 e,
2:N-m

M
1
Varl2v «— ﬁ z Varl2apvv

p=1

M
1
Varld, < — Z Vailda,
p=1
2

ponto' i
2
N

Varl3¢ ———
6N

NoT-A
Vam « ——2

while (C erros < Nrerros)

for je ()..kD -1
b; ¢ RND_INTI0,
Code <~ Cpp(b)-2—-1

nD
for xe 0..— -1
S

for ve 0.S-1
for je 0..A—1

2
B MCj <—J*[ 2:[0 on crror(]n(rnd(])))]].(Gjﬂ)

A1
B, « Z [3MCj
=0

oi e |B, if Fagesi='s"
XtvV-—
s

1 otherwise




continuacdo do algoritmo da pagina anterior

P
’ ponto
C “«— ——T-( Cod -B
RxAva 5 ode nD .

XtV-—
S

+GAUSS(Varll) ...
+GAUSS( Varl2 )
v+1

+ GAUSS(Varl3) ...

+GAUSS(Varld )
v+1

(

|+ GAUSS(Vam)

CRrx b < CRxA
X,V

n
X+V —
S

Ie Interleaved b <0
Y A
S

-

csi
CRy ¢ | ————CRy
mean (csi)

for ie 0..1-1
for de 0..D -1
for ue 0..nD -1
SOFTin « C + O, .i-le
mny RY(ARRAY d,u) d+D-i'1e Interleaved
D

for blke 0. 2— — 1
n

BlocoCodeRx «— submatrix(SOFTin,blk-n,blk:n + n — 1,0,0)
BlocoDataRx «— Decode (BlocoCodeRx)
C Estimado, <« C qxp(BlocoDataRx)-2 — 1

for jeO..nD—]

C EstimadoUnblocked , <~ (C Estimado) j
] floor| —
mod(j,n)

n

SOFTout i< C EstimadoUnblockedj'Bd+D»i

lIe <~ SOFTout — SOFTin

for ueO..nD—]

e Interleaved | < le( ARRAY | )

TEMP  « C EstimadoUnblocked(arraY, )
s U
for de (D-1)..0

D
d+1 k™

n

for blke 0..2 1

Decoding Intermedidria, < DecodeFinal (submatrix(TEMP, blk-n, blk-n + n — 1,0,0))

a1 K
for jeo.| 2" k-1

n

Decoding IntermedliziriaUnblockedlj <~ (Decoding Intermediziria] '( J)j 2-1
floor| =
/7 mod(j, k)

d-1

) D-1 i )
TEMP ¢ Interleaving (n,Z 'k ,Decoding IntermediziriaUnblocked) if d>0
Chlocos <= Chlocos + 1
KP-1
Cerros < Cerros + Z I:Decoding IntermedidriaUnblocked, * (b j'2 - ])]
i=0

Cerros
er -
ponto D
K™ Cplocos

by

(ber ber ber)




CSI:=

Taxa de erro de bit

IINAOII

BER

"SIM"

ponto

if Flagcgr="S"

otherwise

EsNo

1
pontot 10-log —
rC

Eb/No, dB

10

(n K)=(8 4)
D=3
re=0.125
=10

L =64

A2 = 5
Nrerros = 100
Ko=38

KB =15
M= 4

S=8

NI =60
Li=4

L=l

A=l

K= 10
CSI = "SIM"



Este arquivo permite que seja tracada uma curva de performance para o sistema MC-DS-CDMA com
codificador externo e combinador MRC. O cédigo utilizado é um codigo produto de dimensao D, formado
por codigos componentes (n,n/2,4) construidos segundo a regra de concatenacao generalizada. A
decodificado combina os algoritmos de Wagner (maxima verossimilhancga para o codigo componente) e
de Pyndiah numa estrutura de decodificagao turbo. O canal é um canal Rayleigh seletivo em freqiiéncia e
a sinalizacao é BPSK. Tem-se a opgao por usar ou hao usar a informagao de estado de canal no receptor.

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

Numero de pontos, para o préximo grafico apenas Nropios =6 ponto :=0.. Niponios — 1
Parametros primdrios do Sistema MC-DS-CDMA: M:=1 S:=6
Minimo valor de RSR por bit de informagao, dB:  MinEbNo :=0
Maximo valor de RSR por bit de informacao, dB:  MaxEbNo:=5
Comprimento da seqiiéncia para o caso de portadora Gnica:  N1:=60
Numero de percursos "resolviveis" para o caso de portadora Unica:L1:=4
Numero de usudrios: K:=10
: kP 1
Taxa do cdédigo: 1. := - fe=—

4
n

M-S +1

Comprimento da seqiiéncia para o sistema MC-DS-CDMA: N:= ﬂoor( -Nlj N=17

. f : 2-(L1-1
Numero de percursos "resolviveis" para o sistema MC-DS-CDMA: L:= ﬂoor[h} +1 L=1
S+

Para RAKE, 4 =L. Com 4 =1, tem-se um MF por portadora : A:=L

indice de cada percurso: l:=1.L
M-Ebr."
Energia por bit de informacio de entrada e por simbolo codificado no canal ~ Eb:= ", Es:= v <
indice de cada uma das MS portadoras:  m:=1..M-S
Identificagdo de cada grupo p: v :=1..S
Identificacdo do grupo p que contém a portadora 7z p,, =1+ [mod[(m—1),M]]
Numero absoluto de cada freqiiéncia no sistema: Ay p =Pyt M-(v - 1)
Rate of power decay para o perfil exponencial: 5=k
1
1 1 =
—expl—| = .
. 175 2 1-1\]

Exponential Profile: o7 := = - = o= ((51) -exp| | =

1 —exp—| —

1 (sj

ou Uniform Profile: o ::‘/IL

L 2
Limite de energia unitaria: z ((51) =1

1=1
Processo Gaussiano de média nula e varidncia Var:  GAUSS(Var) :=/-[2-[0 on error (In(rnd(1)))] T-Varcos (2-rnd (1))



Tempo de bit de informagao de entrada (pode assumir qualquer valor):

Tempo de simbolo codificado no canal: Ts:=M-Tb-r,

Densidade espectral de poténcia de ruido (pode assumir qualquer valor):

MaxEbNo — MinEbNo

EsNo :=| ponto
ponto |: (Nrpontos - 1)

EdeXB2:= | X < 10000

for xe 0..X -1

for ve 0.S -1
for 1e 0.1 -1

EsNo ponto

10 10 -No-A

BMCV I J—(Z-ln(md(l)))-(GH 1)2

ponto Ts-EdeXB2

Para seqiiéncias aleatérias:

p:=1.M M=1 S=6

r:=2(K- 1)-N2

Q- MZS Tmz[p+Mv-1T]

mot [m=[p+mv-1]T

D

Block length: n =64

Message length: L =16

PyMRre-Ts-EdeXB2 B

Tb:=1
No:=1
EdeBni2:= | X « 10000
for xe 0.. X -1
for 1€ 0..A—1
2
BMc, < =2 In(md(1)))-(o11)
A1
B « z Bmc,
=0
| X-1 )
< 2 (B)
x=0
0.25
0.315
0.396 PMmRrc - Ts-EdeBni2
= Comprovando: ———— S
0.499 No-A
0.628
0.791
2
p:=(K-1-N P :=PyRrC
S—-1 S
(S>1)

M

1
+ MinEbNo:| - 10-10g(—j
e

Qtil ::Lz- z z

2
v=1d=v+l (d—V)

Para geracdo de bits com distribui¢do uniforme:RND_INT(x,y) := x + floor(rnd(y — x+ 1))

Numero de elementos dos vetores o € B:

. jt+2
=0..ID-1 =—":12X]
J BJ D p

10
_’
.
-
B_] 5 ";"
“'

Il }
T T 1
0 10 20

ID=20

0.4

log(j+ 1
a.::M.m
I-D

0.252
0.317
0.399
0.503
0.633
0.796



Interleaving de bloco (linha, coluna) = (X, Y)

Interleaving (X,Y,Input) := | for je 0. XY -1
Output; 0Pt L (-, (X Y=Y+ (=X Y=D)1-(X-Y=1)]
Output

Geracio do cédigo componente (1xn) pela regra de construciio multinive Arranjo auxiliar para regra de interleaving a cada dimens

k-1 T
. D
Cjixn(Data) := | Cp <« stack| submatrix(Data, 1,k — 1,0, 0), mod| Z Dataj,z ARRAY = | for je 0..n -1
i= Index. < j
i=1 i J
01 A «~0
Re“_(l 0) (nD—I),(D—I)
for je 0.n—1 for de 0..D -1
CJ.(—Cp ; if Dala0=0 for je 0..nD—1
floor| —
'( ) (A<d>).<—lndex (d) b (D )(D )
C. < |Ref if Cp =1 otherwise ! "‘0“[“ -jomn —J*’ n —lI=j/-{n"-1
j 0,mod(j,2) ( )
floor| = A
RefI ,mod(j,2) otherwise
C
kD
Cpp(M) = | for bloco € 0.. == 1
. T

CO, bloco <« Cjxn(submatrix(M, bloco -k, bloco -k + k — 1,0,0))

for je O..kD~2— 1
T

w
C «—|\C j
unb]ockedj ( ) ﬂoor( J

“) mod(j, n)
for de 1..D—-1

4 d-1_ D-1
CunblockedInterleaved <~ Interleaving (2 'k v“vcunblocked)
d D

for bloco € 0..

-1

q T
Clo’ bloco CIxn(Subma[nx(Cunblockedlnler]eaved‘ bloco -k, bloco -k + k — 1,0,0))

for je0.k02% 1
T
T
C Cl j
unb]ockedj < ( )ﬂoor(i)
"7/ mod(j,n)
Cunblocked
. N -1 1
Decodificacao por Wagner RR :=( ) R:=(0 1)
-1 -1



Decode(X) :=

for Ramo € 0.. 1
for Secdo e 0.k -1
rg < submatrix(X, Sec¢do-2, Sec¢do-2 + 1,0,0)
1
MétricaORamO’ Segio «— z |:rgb = (RR(RamO>)b‘(1)]2
b=0
1

2
. (Ramo’
Memca]Ramo,Segéo «— z |:rgb = (RR )b‘(—l)
b=0

DadoRamO’ Secio «— |0 if MetrlcaORamO’ Secio < MetrlcalRamO’ Seciio
1 otherwise

AMEétricagymo Segdo < MetrlcaORamO’ Secio ~ MetrlcalRamO’ Segio

MemcaRamo,Segéo < MemcaORamo,Segéo ft MetrlcaORamo,Segéo< B Ramo, Segdo

Métrical - otherwise
Ramo, Se¢ao

k-1
MRamoRamO “— z MetrlcaRamO’Segao
Secdo =0
1
fndiceRamoMinMétr < z Ramo‘(min(MRamo) = MRamo

Ramo)
Ramo =0
k-1

G gl z DadofndiceRamoMinMétr ,Segéo’2

Secdo =0

ParidfndiceRamoMinMétr
i ParidfndiceRamoMinMétr =1
for Secdo e 0..k—1
AMSe¢io eho ¢~ AMétricafndiceRamoMinMéir , Segio
k-1
IndiceSe¢ioMin AMétr «— z Segﬁo‘(min(AMSegﬁo) = AMSecio Segéo)
Secdo =0

DadofndiceRamoMinMétr ,fndiceSegéoMinAMétr < |oif DadofndiceRamoMinMétr ,fndiceSegéoMinAMétr =1

1 otherwise

(fndiceRamoMinMétr )
Menskbits < ((Dado) )

<» . o £ >
Menslbit « R IndiceRamoMinMétr

DataDec <« stack (Menslbit , submatrix(Menskbits ,0,k — 2,0, 0))
DataDec

-1 1
DecodeFinal (X) = Refe( | ]j

boe 0 if Xn72= Xn—l
1 otherwise

for jel. k-1

. . . . (o)
bj «— |0 if submatrix(X,j2—-2,72—-1,0,0) = Ref

1 otherwise




Uso do estado de canal no receptor?Sim ('S"), Nao ("N'"'): Flagcsy:="S"

Parimetros dos c6digos componentes: (n k dpyin) =(8 4 4)

Niimero de erros esperado em cada RUN, em cada um dod/ ramos:  Nrepyos := 100 M- Niggros = 100
Dimensao do cédigo: D=2

Numero de iteracdes desejadoI = 10

e 8 para 2D & 8 e 15 para 3D parecem ser os melhores resultados para Kalfa e Kbeta, respectivamente.

Fatores de ajuste: Koo=6 KB=38

(BER S1 S2):= | for ponto € 0..Nrponios — 1

for pe 1. M
Cblocosp <0
Cerros_ <0
P
for vel.S
P omo‘T52 i 2
Varll, <—p—2} 2N{1= " (on)
6N n=1
. A1 A
+— 2N=21+ 2:n—-1)0p0,| if (A>1
: 3 [ b= 1yopo] it (> 1)
n=1 I=n+1
0 otherwise
2
Ts
ppomo’ ' N2
Varl3 «
v 6N
No-Ts-A
Vamy « ——%
4
for pe 1. M
ppomo‘Tsz i 2
Varl2 = |2\ A=
arl, |, & > 5 (va) A Z (cn)
4 -N n=1
[ o A
+- Qtil»;» Z Z [@N-21+2n- 1) opcy] if (A>1)
n= I=n+l
L 0 otherwise
T52
ponto” 5
Varl4 _ |
ar p.v < 2 H (Qp,V)
2N-m
for pe 1.M

while (c erros < Nrerms)
P
for je 0..kD -1
b, ¢ RND_INT(0, 1)
Code <~ Cpp(b)-2-1
for xe 0..nD -1

for vel.S

for je 1..A

2
B MC, |, « \]7[ 2:[0 on error (In(rnd(1)))] ]‘(Gj)

A

B

V(_Z l5MCj,v
i=1

CSIV “— BV if Flag cgr="S

1 otherwise



continuacdo do algoritmo da pagina anterior

S
CRx_ ¢ Z UP"O—“‘O (Code ) v} sty
v =1 +GAUSS(VarIl )
+GAUS (VarIZ v )
+GAUSS(VarI3 )
+GAUSS(VarI4 )
||+ GAUSS(Vamy )

le Interleaved €~ 0
for ie 0..1-1
for de 0..D-1

for ue 0..nD— 1
SOFTin_ < Cr +a qle
u X(ARRAYd’u) d+D-il€ Interleaved
D
n
for blke 0..— -1
n
BlocoCodeRx «— submatrix (SOFTin, blk-n,blk-n + n — 1,0,0)
BlocoDataRx < Decode (BlocoCodeRx)

C Estimado ik < C 1xn(BlocoDataRx)-2 — 1

for je O..nD— 1
C EstimadoUnblocked , <~ (C Estimado) j
J ﬂoor[ )

mod(j,n)

SOFTOUtj «C EstimadoUnblockedj'Bd+ D-i
Ie < SOFTout — SOFTin

D
for ue 0.n" -1

e Interleaved | < 1¢( ARRAY| )

TEMPU «C EstimadoUnb]ocked( ARRAY | )
s W
for de (D-1)..0

d+1 kD
for bk e 0.2 1
n

Decoding lmermediériab]k < DecodeFinal (submatrix(TEMP, blk-n,blk-n + n — 1,0,0))

K
for je o..[ el ]k—l
n

Decoding lmermedieiriaUnb]oc:kedj <« (Decoding lmermediéria1 ( J)j 2-1
floot —

mod(j, k)

. d-1 . D-1 . .
TEMP <« Interleaving (n,2 -k~ ", Decoding lmennediériaUnb]ocked) if d>0

Cb]ocosp «C b]oc:osp +1

Cerros < Cerros + Z [Decoding IntermedidriaUnblocked . (b.~2— l)—|
p P - ] J

C erros

I M
ber "ponto ﬁ Z
p=1 Cb]ocos
p

(ber ber ber)




CSIi= |"SIM" if Flagesi="S"
"NAO" otherwise

Uma constatagio interessante: com o uso de MRC, nio ¢é necessario fazer a ponderagio da
entrada suave pelo valor do fading. Se ela for feita, o desempenho ¢é inferior. Para este
experimento, entdo, quando habilito o uso de CSI estou usando MRC. Sem CSI estou utilizando
EGC, porém sem ponderagio da informagio suave de entrada do decodificador em ambos.

MRC

(n k)=(8 4)
D=2
re=0.25
I1=10
=16
nD=64
Nrepros = 100
ponto Koa=6

KB =8
M=1

S=6

N1 =60
L1=4

L=1

A=1
K=10
CSI="SIM"

BER

Taxa de erro de bit

1
+10-log —
rC

1 Eb/No, dB 1

EsNo ponto



Este arquivo permite que seja tracada uma curva de performance para o sistema MC-DS-CDMA com
codificador externo e combinador EGC. O cadigo utilizado € um codigo produto de dimensao D, formado
por codigos componentes (n,n/2,4) construidos segundo a regra de concatenacao generalizada. A
decodificado combina os algoritmos de Wagner (maxima verossimilhanga para o c6digo componente) e de
Pyndiah numa estrutura de decodificacao turbo. O canal é um canal Rayleigh seletivo em freqiiéncia e a
sinalizacao é BPSK. Tem-se a op¢ao por usar ou hao usar a informagao de estado de canal no receptor.

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

Numero de pontos,para o préximo grafico apenas Nryopio5:=6 ponto :=0.. Nrponios— 1
Parametros primarios do Sistema MC-DS-CDMA:M =1 §:=6

Minimo valor de RSR por bit de informacio, dB:  MinEbNo :=0

Miximo valor de RSR por bit de informacio, dB:  MaxEbNo =5
Comprimento da sequéncia para o caso de portadora unica: NI :=60
Numero de percursos "resolviveis" para o caso de portadora Gnic: L7 :=4

Numero de usuarios: K :=10
P
Taxa do cédigo: r.:=— Fe=—
D

n

Comprimento da sequéncia para o sistema MC-DS-CDMA: N := ﬂoor(%-Nij N =17
S +

Numero de percursos "resolviveis" para o sistema MC-DS-CDMA:  L:= ﬂoo{%} +1 L=1
S +

Para RAKE, 1 =L.Com 4 =1, tem-se um MF por portadora . A:=L

Indice de cada percurso:  [:=1.L

indice de cada uma das MS portadoras: ~ m:=1.. M-S

Identificagdo de cada grupo p: v:=1.§

Identificagdo do grupo p que contém a portadora zz p,, =1+ [mod((m—1).M]]
Numero absoluto de cada freqiéncia no sistema: ¢ =p, + m-(v-1)

V.Pm

Rate of power decay para o perfil exponencial: s=L

1

1 - exp 7(15j 1 "
Exponential Profile: o := = = gl;:\/(g])z.exp{,(%ﬂ

1 —exp 7(

ou Uniform Profile: o¢7:= |—




L
.. . L. 2
Limite de energia unitaria: Z (o) =1
=1
Processo Gaussiano de média nula e variancia Var :
GAUSS(Var) :==y[-[2-[0 on error(in(rnd(1)))] |-Var-cos(2- & md(1))

Tempo de bit de informacao de entrada (pode assumir qualquer valor):  Tb :=1

Tempo de simbolo codificado no canal:  Ts:=M-Tb-r,

Densidade espectral de poténcia de ruido (pode assumir qualquer valor):  No =1

MaxEbNo — MinEbN 1
EsNo 1o = | Ponto- o o n 0 + MinEbNo | — 10-log| —
ponto (Nrpontos_ 1) re

—-6.021
-5.021
EdeB2 := | X « 10000
—4.021
for x€0..X -1 EsNo =
-3.021
for ve0..5 -1
-2.021
for 1€ 0..1-1
-1.021
2
Buc,, , < ~2in(md(1)) (1)
S5-1 A-1
EsNo
ponto
B < Z Buc —
i 0 9 Nesa
v=01=0 P R\ A
onto .
1 X—1 , p Ts-EdeB2
¥ 2 (8)
x=0
n L. 2 2
Para seqiiéncias aleatorias: r=2(K - 1):N u:=(K~-1)-N
p=1.M M=1 S=6
M-S 5-1 S
m=[ p+M(v-1) , 1 S>1
o -5 nsls il SRR SNCEYE
PV 2 2 2
m=1[m=[p+m(v-1)T] M™ | y=1a=vs1 (d=V)
Block length: n® =144

Message length: P =36

Para geracdo de bits com distribui¢ao uniformeRND_INT (x, y) :=x + floor(rmd(y — x + 1))

Numero de elementos dos vetores ae B:  I-D =20

j log(j+ 1
j=0.1D~1 Bj=t—=Kp aj::%-l(a



0.4

Interleaving de bloco (linha, coluna) = (X, Y)

for je 0.X-Y -1

Output ;= Pl o1 -y, (X Y=D L (D=(XY=DI-(X ¥=1)]

Interleaving(X ,Y ,Input) :=

Output
Geracio do codigo componente (1xn) pela regra de construciio multiniviArranjo auxiliar para regra de interleaving a cada dimens
k-1 T
Cxn(Data) := | Cp « stack| submatrixData,1,k —1,0,0),mo Z Dami,z ARRAY := | for je 0.n -1
i ’ Index . < j
= 1 T L‘)C.] — J
01 A «0
Ref « [1 0) (nD—I),(D—I)
for je0.n—1 for de 0..D—1
C].(— Cp i ifData0=0 for jeO..nD—l
d ﬂoor(';) ( <d>)
C .« |Ref, if C =1 otherwise A i Indexm"“{("d)'.ir"D—J+("D—|=_i)-(np—l)
j 0.mod(j,2) =P N
floon = A
2
RefI mod(j,2) otherwise
C
D
Cpp(M) := | for bloco € 0..7 -1
CO,bloco < Cpy(submatrixM ,bloco-k ,bloco-k + k — 1,0,0))T
for je 0.kP2-1
T
T ;
Cunblocked, < (C ) {_/J
J floo
" mod( j,n)
for de 1..D -1
. d-1 ,D-1
CunblockedInterleaved<— Interleaving\ 2° -k 21, Cunblocked,
d,D

for bloco € 0..T -1
. T
“— C]x,,(submatrlx(Cunblocked]me,.[eavedblow~k,bloco~k +k— 1,0,0))

ClO,bloco
o e 02N o
T

J

T
Cunblockedj <« (Cl )ﬂ()()’(—J
" mod( j.n)

Cunblocked




Decodificacao por Wagner RR = (_1 : ) R:=(0 1)

Decode(X) := | for Ramo € 0.. 1
for Secdo € 0..k — 1
rg < submatrix (X ,Se¢do-2,Se¢do-2 + 1,0,0)
1 2
P (Ramo)
Mem‘“ORamo,Segdo «— z [rgb = (RR )b'(l)—‘
b=0

1 2
g (Ramo’
Métrical Ramo, Segdo «— E [rgb - (RR )b~(—1)
b=0

DadoRamo, Segdo & | O g7 sl Ramo, Se¢do Subties) Ramo, Se¢do

1 otherwise

AMétrica Ramo, Segio < |Métrica0 Y Métrical Fiesion e

Métric Métric if Métric < Métrical
errlLaRamo, Se¢do i étrical Ramo, Se¢do if Métrica0 Ramo, Se¢do elicd Ramo, Se¢do

Métrical . otherwise
Ramo, Se¢do

k-1

MRamo Ramo & Z Métrica e
Se¢cdo=0

1

IndiceRamoMinMétr <« Z Ramo~(min(MRamo) = MRamo Ramo)

Ramo =0
k-1

Parldl’ndiceRamoMinMélrF mod z DadoindiceRamoMinMélr, Secao’ 2

Se¢cdo=0

i ParldindiceRamoMinMélr¢ 1

for Secdo € 0..k — 1
AMSe¢do Secao <~ AMétrica fdiceRamoMinMétr; Secao
k-1
fndiceSegdoMin AMétr Z Segdo~(min(AMSegdo) = AMSegdoseydO)
Se¢cdo=0

Dado ; 1

S o || O ey i

IndiceRamoMinMétr, IndiceSe¢aoMimMeétr =

1 otherwise

( T)(indiceRamoMinMél>
Menskbits < \(Dado)

Menslbit « R<1ndlceRamoMmMel>

DataDec < stack(Menslbit , submatrix(Menskbits ,0,k —2,0,0))
DataDec

-1 1
DecodeFinal (X) = Refe( | 1)

by |0 F Xy p= Xy
1 otherwise

for jel.k—-1

. P (b))
bj «— |0 if submatrix(X,j2-2,j2-1,0,0) = Ref

1 otherwise




Uso do estado de canal no receptor?Sim ('S"), Nao ("N"'): Flag cg; = "S"

Parmetros dos c6digos componentes: (n k dyy,) = (12 6 4)

Nimero de erros esperado em cada RUN, em cada um dos\ ramos:  Nr,,,, = 100 M -Nrgpros = 100
Dimensdo do cédigo: D =2

Numero de iteragoes desejado 1 = 10

e 8 para 2D & 8 e 15 para 3D parecem ser os melhores resultados para Kalfa e Kbeta, respectivamente.

Fatores de ajuste: Ka=6 Kf=38

(BER SI 82):= | for ponto € 0..Nr popios = 1
for pel. M
Cblocos <0
P
Cerros <0
P
for pel. M
Pp(mm'Ts d 4 2
2 —_ 2.N- . -
Varl2, < === 2N ZQP'V =" ()
47N A\v=1 n=1
- A-1 A
4 oril- = 2N =21+ 2n - 1o if 1
+ Qttl2 Z Z [(N I+ 2n )oyo-,,]:j(io)
n=1 I=n+l
L 0 otherwise
Ts2
ponto 5 K
N
Varl4 |
), T[4 2 %
2N-w v=1
Pp(mm'Tsz' 4 2
Varll « {2V 2- > (o)
6N n=1
- A-1 A
z 2N =21+ 2n - 1o if 1
2 Z [(N I+2n )070-,,:|1j(1>)
n=1 I=n+l
0 otherwise
Ts2
szmm' Ry
Varl3 « N
6-N
No-Ts-S-A
Varn « ——
4
for pel. M
while (C erros <N’erms)
P
D
for jeO.k -1
bj < RND_INT(0,1)
Code <« C pp(b)-2-1
for xe 0"~ 1
for ve 0.5 -1
for je0.1-1
2
ﬂMci , “— ‘/—[2-[0 on error(In(rnd(1)))] ]-(O'ﬂ 1)




continuacdo do algoritmo da pagina anterior

S-1 -1
B« Bmc
5V
v=0 j=0
csi_ < |B if Flag cs="S"
1 otherwise

Pponm
Che ¢ / (Code )

+ GAUSS Varll) ..
+ GAUSS VarlZ

+ GAUSS VarB)
+ GAUSS Varl4
(

+ GAUSS Vam)

le Interleaved <0

B ——
csi
CRe —C Ry
mean(csi)
for ie 0.1-1
for de0..D -1
D
for ue 0.n" -1
SOFTinu — CRX(ARRAYd u) + gy p-jle Imerleuvedu

D

for bk € 0. 2— 1
n

BlocoCodeRx <« submatrix(SOFTin,blk -n,blk-n + n —1,0,0)
BlocoDataRx < Decode(BlocoCodeRx)
C Estimadoy < C jxp(BlocoDataRx)-2 — 1

D
for jeO.n -1
c EstimudoUnblocked/. « |:(C Estimudo) { j]:|
oor

mod( j,n)

SOFT"WJ- «C EstimudoUnblockedl_'ﬂd+D»i

le < SOFTout — SOFTin

. D
for ue 0..n" -1

le . «—le
Interleaved, (ARRAY] ,u)

TEMP, «— C EstimadoUnblocked{rgay | )

for de (D=1)..0

a1 kP
for blk € 0.277 L
n

Decoding Intermedidrig < DecodeFinal (submatrix(TEMP,blk -n,blk-n + n —1,0,0))

a1 kP
for je0.| 2 k-1
n

Decoding Imermediu’riuUnblocked/. « (Decoding Intermedidria ’(,)) 2-1
oon —
mod( j, k)

—1 , D-1
TEMP « Interleaving ("azd -k ,Decoding Imermediu’riuUnblocked) if d>0

C blocos < Cblocos + 1
p p

KP-1
Cerros < Cerros + Z I:Decoding IntermedidriaUnblocked. # (b 2= ])]
P P J J
Jj=0
1 M Ce)ms
berponm “«— ﬁ Z
=1 k -C blocosp

(ber ber ber)



CSI .= | "SIM"
"NAO"

BER

ponto

Taxa de erro de bit

if Flagcsy="S"

otherwise

1
EsNo popgt+10-log) —
Te

Eb/No, dB



Este arquivo permite que seja tracada uma curva de performance para o sistema MC-DS-CDMA com
codificador externo, N modificado, e combinador EGC . O coédigo utilizado é um codigo produto de dimensao
D, formado por cadigos componentes (n,n/2,4) construidos segundo a regra de concatenacao generalizada. A
decodificado combina os algoritmos de Wagner (maxima verossimilhanca para o céodigo componente) e de
Pyndiah numa estrutura de decodificacao turbo. O canal € um canal Rayleigh seletivo em freqliéncia e a
sinalizacao é BPSK. Tem-se a opcao por usar ou nao usar a informacéao de estado de canal no receptor.

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

Numero de pontos, para o proximo gréfico apenas Nryonios =6 ponto :=0.. Nipongos — 1
Pardmetros primdrios do Sistema MC-DS-CDMA:M:=2 S:=3

Minimo valor de RSR por bit de informacao, dB:  MinEbNo :=0

Miximo valor de RSR por bit de informacao, dB:  MaxEbNo :=7

Comprimento da sequiéncia para o caso de portadora unica: N1 := 60

Numero de percursos "resolviveis" para o caso de portadora tinicaLl:=4

Numero de usudrios: K:=10

kD 1
Taxa do codigo: 1. :=— fe=—
D

4
n

2-M-r,
Comprimento da sequiéncia para o sistema MC-DS-CDMA: N:= ﬂoor(WclNlj N=38
S+
2(L1—-1)

Numero de percursos "resolviveis" para o sistema MC-DS-CDMA:  L:= ﬂoorlim +1 L=1
S+

Para RAKE, 4 =L Com 4 =1, tem-se um MF por portadora : A:=L

{ndice de cada percurso:  l:=1.L
M-Eb-re

Energia por bit de informacao de entrada e por simbolo codificado no canal ~ Eb:=1 v

, Es:i=

Indice de cada uma das MS portadoras:  m:=1..M-S
Identificagdo de cada grupo p: v :=1.8
Identificagdo do grupo p que contém a portadora p,, =1+ [mod[(m—1),M]]

Numero absoluto de cada freqiéncia no sistema: dy o =Pyt M-(v-1)
sPm

Rate of power decay para o perfil exponencial: ==

1 1
1 —exp— —
Xp_(sj_ T (11
1 ep_ Lj_
—exp - =
L\3/]

ou Uniform Profile: oj:= \/IL

Exponential Profile: oy:=

L
.. . c 2
Limite de energia unitaria: E (o) =1
1=1

Processo Gaussiano de média nula e varidncia Var:  GAUSS(Var) :=+/{2:[0 onerror (In(rnd(1)))]]-Varcos (2-wrnd (1))



Tempo de bit de informacio de entrada (pode assumir qualquer valor):  Tb:=1
Tempo de simbolo codificado no canal: Ts :=M-Tb-r,
Densidade espectral de poténcia de ruido (pode assumir qualquer valor): No:=1
MaxEbNo — MinEbNo . 1
EsNo onto = | Ponto- + MinEbNo| — 10-log| —
P (Nrpontos - 1) fe
EdeB2:= | X < 10000
for xe 0. X -1
for ve 0..S -1
for 1€ 0..A—1
2
Bmc, | ¢ -2 In(md(1))-(o1.1)
S-1 A-1
cY Y b
v=01=0 EsNo ,ont0
PRSI b 10 7 Nosa
X ( x) ponto Ts-EdeB2
x=0
Para seqiiéncias aleatorias: r:=2(K- 1)~N2 w=(K- 1)-N2
p:=1.M M=2 S=3
[m=[p+M(v-1]] S (S>1)
-3 oLl 3y b
2
m=1 [m- [P"’MV—]]] v=ld=vs1 (d=v)
Block length: n> = 64

Message length: L =16

Para geracdo de bits com distribuicdo uniform&ND_INT(x,y) := x + floor(rnd(y — x + 1))

Numero de elementos dos vetores o€ f: D =20
j+2 log(j+ 1
j:=0.1D—1 B;:=1—=Kp ; _loeG+ D
I.D I.D
0.4 -
10 e
-7 _;’—
‘f ‘f
—" : -
oS o 0
- ‘f - Vs
P )
- 1
t } t f } |
0 10 20 0 10 20
i i



Interleaving de bloco (linha, coluna) = (X, Y)

Interleaving (X,Y,Input) := | for je 0.. XY -1

Ouiput; € IPUL o1 (- Y, (X- Y= DI+ L =(X- Y-D)]-(X- Y-1)]

Output

Geracio do cédigo componente (1xn) pela regra de constru¢io multinivel Arranjo auxiliar para regra de interleaving a cada dimens:

k-1

T
. D
Cixn(Data) := | Cp < stack| submatrix(Data, 1,k — 1,0,0), mod| Z Dataj,2 ARRAY := | for je 0..n" -1
i= Index. « j
ji=1 j ]
01 A «~0
Re“_[l 0) (aP-1) . (D-1)
for je 0..n -1 for de 0..D-1
CJ.(—Cp i if Data0= 0 for je 0..nD—1
ﬂoor(—j (@
(A )j(_lndex d[( 9).j.0P 1] (aP_12).(xP=1)
C. ¢ |Ref, . if Cp .\ =1 otherwise TR Yo oM =IRATT =LE)AT =
] 0, mod(j,2) ( )
floor| — A

Refl ,mod(j,2) otherwise

kD
Cpp(M) = | for bloco € 0.. == 1

. T
CO, bloco < Cjxn(submatrix(M, bloco -k, bloco-k + k — 1,0,0))

for je 0..kD~2— 1
T

T
C, «— | \C j
unblockedj ( )ﬂoor(Jj
m mod(j,n)
for de 1.D -1

q d—1_ D-1
CunblockedInterleaved ¢~ Interleaving (2 'k v"vcunblocked>

2d~kD
for bloco e 0..T -1

i T
Cly. bioco & Cixn(submatrix( Cunblockedinterleaved bloco k. bloco -k + k = 1,0,0)

for je 0.1P2% 1
T
T
G «~ | \C1 j
unblockedj ( )ﬂoo{ij
n mod(j,n)
Cunblocked
R -1 1
Decodificacio por Wagner RR :=[ ] R:=(0 1)
-1 -1



Decode (X) := | for Ramoe 0.. 1

for Sec¢do € 0.k —1

rg < submatrix( X, Se¢do-2,Secdo-2 + 1,0,0)
1

. (Ramo) —‘2
MetrlcaORamo, Secio < Z lrrgb - (RR )b-(l)
b=0

. <Ramo> 2
Métrical Ramo, Secio « Z lrrgb - (RR )b'(—l)—‘
b=0

Dad « |0 if MétricaO < Métrical

ORamo, Secdo Ramo, Se¢io Ramo, Se¢ao
1 otherwise

AMEétricaRamo, Seciio <~ MetrlcaORamo’ Segio ™ Métrical T, S

MetrlcaRamo’ Seerin “— MetrlcaORamo’ Seerin if MetrlcaORamo’ Seerin < Métrical Ramo, Segio

Métrical _  otherwise
Ramo, Se¢do

k-1

MRamoRamo “— Z MetrlcaRamo’ Segiio
Secdo =0

IndiceRamoMinMétr « Z Ramo-(min(MRamo) = MRamoRamo)

Ramo =0
k-1

e Z DERT e T R e ,Segﬁo'2
Secdo =0

= 1:’arldfndiceRamoMinMétr “L

for Secdo € 0.k — 1

AMSecio Secio ¢ AMétricafpdiceRamoMinMétr , Seciio

k-1
IndiceSe¢aoMin AMétr « Z Segéo-(min(AMSegéo) = AMSecio Segﬁo)
Secdo =0
DadofndiceRamoMinMétr ,fndiceSegﬁoMinAMétr || DadofndiceRamoMinMétr ,fndiceSegﬁoMinAMétr =L
1 otherwise
<fndiceRamoMinMétr )

Menskbits <« ((Dado) )
Menslbit « R(IndlceRamoMmMetr)
DataDec « stack (Menslbit , submatrix(Menskbits ,0,k — 2,0,0))
DataDec

-1 1
DecodeFinal (X) := Refe( ’ lj

boe 0 if Xn_2= Xn_]
1 otherwise

for je 1.k—1

. . . . {(1bo)
bj < |0 if submatrix(X,j2—2,j2-1,0,0) = Ref

1 otherwise




Uso do estado de canal no receptor8im ('S'"), Nao (""N"): Flagcgy:="S"

Pardmetros dos c6digos componentes (n k dpin) = (8 4 4)

Numero de erros esperado em cada RUN, em cada um ddd ramos:  Nregros := 50 M- Nrerros = 0
Dimensao do cédigo: D=2

Numero de iteragdes desejadcI= 10

e 8 para 2D & 8 ¢ 15 para 3D parecem ser os melhores resultados para Kalfa e Kbeta, respectivamente.

Fatores de ajuste: Ka=6 KB=8

(BER S1 82):= | for ponto € 0..Nrpontos — 1

for pe 1. M
Cblocosp<_0
Cerros < 0
P
for pe 1. M
pponlo'T82 S L 2
Varl2 « ———— 2:N {a-
% 2 9 Z Qp,v A Z (G“)
4n N v =1 n=1
n A1 A
+ Qtil-—- 2N-21+ 2n- 1)-of if 1
Qti > Z [( n )c]cn] it (A>1)
n=1 I=n+1
L 0 otherwise
T52 2
ponto N2 S
Varld - Z Q,
Py v
22N v=l1
to’ L 2
n|
Varll 2222 2N{ 2= > (on)
6 n=1
n A1 A
+— 2.N-21+2n-1)0p if 1
5 Z [( n )c]cn] it (A>1)
n=1 I=n+l
0 otherwise
2
T
P Sh—
ponto 2
Var3¢ ——r
6-N
No-Ts-S-
Vam < 0-Ts-S-A
4
for pe 1.M

while (cem,s <Nr em,s)
P
for je 0..kD -1
bj < RND_INT(0, 1)
Code < Cpp(b)-2-1
for xe 0..nD -1

for ve0..S-1
for je 0..A—1

2
B MCj,v “«— J—[Z[O on error (In(rnd(1)))] ]~(0’j+|)

S-1 A-1
e 3 Y B,
v=0j=0 '

csi, « |B if Flag csr="S"

1 otherwise



continuagio do algoritmo da pagina anterior

P
ponto
Cryx ¢ U > Ts (Codex) B:|

+GAUSS(Varll) ...
+GAUSS VarIZp)

+GAUSS(Varl3) ...
+GAUSS| Var14p)

|+ GAUSS(Vam)

Ie Interleaved <0
-
csi
CRy ¢ | ————CRy
mean(csi)
for ie 0.1-1
for de 0..D—-1

for ue 0..nD -1
SOFTin « C + oy Te
u RX{ARRAYd, u) d+D-i Interleavedu

D

n
for blkke 0..— —1
n

BlocoCodeRx « submatrix (SOFTin, blk-n,blk:n + n —1,0,0)
BlocoDataRx «— Decode (BlocoCodeRx)
C Es‘imad"blk < C 1xn(BlocoDataRx)-2 — 1

for je 0..nD— 1
C EstimadoUnblocked. < [(C Estimado) { ﬂ
i tood 4
00!
mod(j, n)

SOFTOUtj «C EstimadoUnblockedj‘ﬁd+D-i

Ie « SOFTout — SOFTin

for ue 0..anl

Te mgerleaved, < Ie( ARRAY| )

TEMP «C EstimadoUnblocked arraY | )
for de (D-1)..0

ar KD
for blke 0. 29712
n

Decoding Intermedidria, « DecodeFinal (submatrix (TEMP, blk:n,blk-n + n — 1,0,0))

a1 K2
for jeo.| 2" 2 [k-1
n

Decoding IntermediériaUnblockecS «— (DeCOdi“g Intermediériaﬂ '(Jj) 2-1
00
mod(j, k)

. -1 D-1 . .
TEMP « Interleaving (n,Zd -k~ 7, Decoding IntermediériaUnblocked) if d>0

C blocosp «C blocosp +1

KP-1
Cerros_ < Cerros_+ Z [Decoding IntermedidriaUnblocked, # (b.<2 - I)J
p P j j
j=0

C erros

1 M
berponto ﬁ Z
p=1 k Cblocosp

(ber ber ber)
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if Flagcgy="S"

otherwise

1
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Este arquivo permite que seja tracada uma curva de performance de um cédigo (n,n/2,4)
construido segundo a regra de concatenagao generalizada e decodificado pelo algoritmo de
Wagner (maxima verossimilhanca para este cédigo), em canal AWGN com sinalizacdo BPSK.

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

Parametros dos cédigos componentes: (n k d ):=(8 4 4)

min

Numeros de pontos do Grafico: N:=6 p:=0.N-1

NUmero de erros para cada ponto: NI rros =5
MinEbNo =0 MaxEbNo =5
MaxEbNo — MinEbN
S e  MinEbNo Eb:=1

SNR =
» () Y

A Eb
Varincia paracadap: Var :=
p SNR,
210 1°
Eb
Eb/No para cada valor de p:  SNR = IOIog[ ]
p 2-Var
r
.- k 1
Taxa do Codigo: r:=— , F=—
n 2

RND_INT (x,y) :==x + floor(rnd(y —x + 1))

Correcéo na energia do simbolo:  Es:= Eb-r

Geracao do codigo pela construcao multinivel. Para os codigos mais curtos
pode-se obter a matriz geradora, fazendo-se os vetores mensagem com peso 1 em
todas as possiveis posicoes e sobrepondo os vetores cédigo resultantes (abaixo
exemplo de G para o (12,6,4)).

S © © O

S © © O

S © O

S © O
S = O O
S =, © S O
- o o O
- o © o O
S © © O
S © © © ©

Data := | for je 0.k —1
Data j < RND_INT (0, 1)

Data



Geragéao do cédigo componente pela regra de construgdo multinivel:

k—1
C = | Cp « stack| submatrix (Data,1,k — 1,0,0),mod z Data j’2
Jj=1
® 10
ef
f 01
for je O0.n—1
C .« N If Data,=0
i pﬂ(m J if 0
2
Cj “— Refo’mod( i) if Cp (/j =1  otherwise
Sfloor| =
Refl,mod( i) otherwise
C

Distribuicao de pesos do codigo (n,k,4) formado a partir da
construcao multinivel.

Counter (To) .= |B o <0
To—-1,2" "—1

for xe O..2To -1

A0

for ye To—-1..0

Acea+2)

if A<
BTo—wl,x(_ 1 if A<x

A A=2" otherwise

B

Geragéo dos 2" =16 possiveis vetores mensagem: M := Counter(k)T

Cl = | for x€ O..2k—l

W
Data (MT)
k-1
Cp « stack| submatrix (Data 1,k —1,0,0),mod| z Data j’2
Jj=1
Ref 10
ef
01
for je O0.n—1
C .« N if Data,=0
jT {J] if Datay,
Sfloor| =
2
Cj,(— Refo,mod(j,Z) if Cp [ ] =1  otherwise
Sfloor| =
Refl,mod( i) otherwise
Cx<x> «— C
Cx

c2

(dmin 5283 ):

— 5T
= ((mod(Cl ,2)))

for je O..2k -1

n—1

Peso0 . c2 . .
ol = 3 €2
i=0
Pesol .« Peso0 .
J J

Pesol j<— 8 if Pesol j= 0

(min(Pesol) Peso0 Pesol )



NUmero de bins do histograma de pesos: Nbins := 50
Hist := histogram(Nbins ,S2)
y:=0.. Nbins — 1

Fy:= (Hist<l>)y Py:= (Hist<0>)y

Distribuigdo de pesos

s 15
E L
(N9
3
N
Q
')
=
.§° 10
)
S Fy
o I
£
=
g 5
')
=
5
5
=
0 f
0 2 4 6

y
Pesos das palavras-codigo

(—1 —1) (—1
RR = R:=(0 1) RR =
-1 1 -1 -1

1

i




(BER A B):=

ber
P

for pe 0.N -1

Cplocos < 0

Cerros < 0

while C gyro5 <NT gpros
for je 0.k -1
Dados j < RND_INT(0, 1)

Cl « | Cp « stack | submatrix (Dados , 1,k —1,0,0)

R (1 o)
ef 01

for jeO.n-1
CI_<— Cp {/j if DadmO:O
floo =
2
Ci e R moagj2) P {,‘]:
floon =

Ref] mod(j,2) otherwise

C

e
C2 « (mod(C1,2))
for jeO.n—1

for Ramo € 0..1

for Se¢dao € 0.k — 1

-3
b=0

1
-2
b=0

0 if MétricaO g\, Secio

Métrical g o Secio

Métrical g o Secio

Dado “—

Ramo, Se¢ao
1 otherwise

AMétrica Ramo, Segao < | Métrical Ramo, Se¢do

Metrica p o, Segao ™ | MO0 Ramo, secao
Métrical g Secao
k-1
MRamo Ramo — z Métrica Ramo, Segdo
Secao=0

1
z Ramo- (min(MRamu) =

Ramo =0

IndiceRamoMinMétr

k-1

. -

Parid i vicoramomtinmen’™ "%
Secao=0

i Parid f piceramominmen”

for Se¢do € 0.k — 1

AMSe¢do Secao < AMétrica fdiceRamoMinMéirSegao
k-1

IndiceSecaoMin AMétr «

Secao=0

7 £ e o . PO
Dado i ticeRamoMinMétcindiceSegaoMinMérr

0if

( T)<imlicekamnMinMéz>r
Menskbits <« \(Dado)

Menslbit « RIndiceRamoMinMéry

DadosRx « stack (Mens1bit , submatrix (Menskbits ,0,k — 2.
k=1

E « z (ngmi @ Dadnstl.)

i=0

Cblocos < € blocos !

C «C

erros +E

erros

Cerros

(ber Dados

k€ blocos
DadosRx )

k-1

D 52
Jmod| z adnsl

J

1 otherwise

2
CRxI. — F’i;-[(czl_-z— I)\E + ’*(Z-In(md(I)))-Varﬁ-rm(Z-;zmd(l))]

rg « (submatrix (CRx ,Se¢do -2,Se¢cdo -2 + 1,0,0))

[re,- (ret®oma) ')T

[rgb ( RR<Ramg>)b_H)T

< Métrical g Secao

— Métrical

Ramo, Se¢aol

Métrica0 Ramo, Secao < Mérrical Ramo, Se¢io

otherwise

MRamo Ranm)

. 2
z Dado . jiceRamoMinMéirSecao’

z Secdo -(min(AMSeg'ﬁu )= AMSe¢ao S‘Tﬁﬂ)

. . R
Dado i ticeRamoMinMeétrindiceSegaoMiutMétr

1 otherwise

.0,0))



Probabilidade de Erro de Bit (BEP) para sinalizagao antipodal
(BPSK) com deteccao coerente em canal AWGN, nao codificada.

SNR

ey L= erty) 75(SNR) =10 '

1

[ X
o) = E'"f‘(\/—z) PH(SNR) := [ [27,(SNR))

BER & BEP

Nrerros =

5

Multinivel (n x 4,,;,)=(8 4 4)

min)

Eb/No

It is interesting to note that the performance of any of the Multilevel code
simulated here is close to one another. In fact the performance is degraded
(mainly at low values of Eb/No) as the lenght of the codewords is increased,
since more errors can occur in one codeword and the error correction capability
is not changed when increasing the block lenght of this class of codes (n, n/2, 4).



Este arquivo permite a integragdo numérica de uma fungao qualquer pelo método de Monte Carlo.
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0g(%)
log)(x)
log(2)
N :=1000
Niping :=200
K:=8
=1
maxy := KT
ma;
v:=0, i .. ma;
Nrping

1
f(y) ::10g2(1 + y)-—-
r
x:=0.. Nipjng
Xma;
X :=f] XY
X Nrping
max X) = 0.381
0.38T
0.31T
0.23T
f(y)
= 0.157
0.0767

Numero de valores aleatérios com distribuicdo uniforme, gerados para calculo da integral a
cada ponto da fungao analisada. Quanto maior seu valor, mais preciso é o calculo.

Quantidade de intervalos no eixo da variavel independente. O nimero de pontos & igual a essa
quantidade +1. Quanto maior, mais preciso o calculo.

Parametro para determinar o maximo valor de y em fungdo de T, para calculo com a fungao
f(y) marcada em azul abaixo. Um valor igual a 8 apresenta bons resultados para o valor final
da integral.

Outras opgoes de funcdes para teste do processo.
-
r . ]

@ f(y) =1 f(y) = |2 if 0.2-maxY <y< 0.4maxY
-2 if 0.4maxY <v< O.GmaxY

1 otherwise

maXandom = 1.00 max(X)

8 56 64 712 8

oL
o
[o)}
B
N
w
)
<
~ 4



N

=1 sig(x) == |1 if x>0
R.:= rnd(maxrandom) —1 otherwise
EBW = I0 <0
for ke 1.. Nipjpg
1 N k-maxy mMaXpandom: Maxy k- maxy
Ik<—Ik_l+—-Z f >R, | sig| f
N I Nipins Nrping Nrping
1=
I
I
1T
0.8T
f(y)
—_— 0.6T
EB ¥ Nibing
maxy 04T
0.2T
f f f f f f f J T |
0 0.8 1.6 2.4 32 4 4.8 5.6 6.4 7.2 8
Y
EBW =0.873 101og(T") =0
Nrping

Jmaxy

0

£(y) dy = 0.859



Este arquivo permite que se obtenha a matriz IOWEM correspondente a funcao IOWEF elevada a
um expoente inteiro, sem que sejam efetuados calculos simbdlicos. Sao também considerados
alguns exemplos de calculos alternativos e suas limitacoes.
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Rotinas para elevar, diretamente, uma funcao IOWEF a um determinado expoente
m, ou realizando operacao equivalente na matriz de coeficientes dessa funcao

10000000
10000 kl:=3 00031000
00300 ' k2:=4
IOWEM] = IOWEMQ:: 00033000
00300 nl:=4 =7
00013000 -
00001
0000O00O0O011
m
IOWEF](W,L,m) ::|:l + W‘(3‘L2) + W2‘(3‘L2) + Wg‘(L4)]
m
IOWEFZ(L,H,m) = [1 + L‘(?rH3 + H4) + Lz‘(?rH3 + 3‘H4) + Lg‘(H3 + 3‘H4) + L4‘H7—|
m:=2 Limitacao para m > 30
IOWEMm:= | for i€ 0..kl-m
for je 0..nl'm
MO. .« 0
ij
for xe 1..mkl
_ . - 0
612 0
0
2 4
6L +9L 0
M2 « IOWEF](W,L,m) coeffs , W — 20‘L4 coeffs,L — | 0
6‘L6+9‘L4 0
0
6
6L 0
Iy 1
L =X
for h e 0..last(M2)
MOX‘h<—M2h
M00‘0<— 1
MO 1000 0 0000
0060 0000
0060 0000
IOWEMm=|0 0 0 0 200 0 0 O
0000 0600
0000 0600
0000 0 O0O0O01




No método abaixo, testado apenas param = 3, o volume de calculos torna-se extremamente elevado,
sendo as operacées definidas executadas n™ x k™ vezes. Para m elevado, isto é impraticavel.

10000

00300

Teste = 00300 n=4 k=3 m:=3 Limitagdo param > 3

00001

A= [Al «—0
m-k, m-n

Counter < 0

for wle 0.k
for w2e 0..k
for w3e 0.k
for hl1 € 0..n

for h2 € 0..n
for h3€ 0..n
Al

+ Teste -Teste -Teste
wl, hl W,

wl+w2+w3 , h1+h2+h3 < A]wl+w2+w3,hl+h2+h3 1, 2,h2 w3,h3

Counter < Counter + 1

Al
1000 0O0O0OO0OO0OO0OO0O0O0
0090000O0O0O0O0O0O
0090270 00 00000
0000570270 0 0000
000027090 0 0000
A=000000990270000
0000 00270570000
0000 0O0O0O0270900
0000 0O0O0OOO0900
0000 0O0O0OOO0O0OO0T1

No método abaixo, os calculos sdo baseados em convolugéao discreta entre vetores
correspondentes as matrizes operadas. Nessa secao, pelo fato da convolucao discrete ter
comprimento igual a soma dos comprimentos das seqiiéncias envolvidas, menos 1, foi hecessario
implementar uma forma de converter o vetor resultante em um que fosse casado, em termos do
numero de elementos e das posicoes destes, com o vetor que corresponde a matriz resultado da
operacao de se elevar ao valorm. A secao seguinte permite avaliar sua validade e tecer comentarios
sobre a complexidade com o aumento do expoentem. Uma forma de reduzir o tempo de calculo
consiste na operacdao com a IRWEM em vez da IOWEM, pois a IRWEM tem menos elementos que a
IOWEM. Mas isso é possivel somente se os codigos em questao forem sistematicos.



CONVOI(z, w) := | FinalEixo< last(z) + 2-last(w)
for g e 0.. FinalEixo
Z «0
g
W «0
g
ConvLength <« last(z) + last(w) + 1

for je 0..last(z)

Dt
for h e 0..last(w)

Wity & T

for u e 0.. FinalEixo

WWu «— |W if u < 2-last(w)

2-last(w)—u
Wu otherwise

for u e 0.. ConvLength — 1
ConvLength—1

Tesult < Z ZyWW od[q+ (FinalEixor 1)—u, FinalEixor 1]
q=0
result
100000O0O 100000O00O0
0000
0300 00031000 00040000
IOWEM, =| = o IOWEM,:={ 0 0 0 3 3 0 0 0 IOWEM3:=/0 000 6 0 0 0
00013000 00030001
00001
00000O0O01 00001000
ConvIO_IR (X) := | Nr < rows(X)
1000
Nc « cols(X)
0031
for xe 0..Nr—1
ConvIO_IR (IOWEM,) =( 0 3 3 0
for ye 0..Nc — Nr
1300
B «— X
X,y X,X+y 0 0 0 ]
B
ConvIR_IO(X) := | Nr < rows(X) 10000000
Ne = cols(X) 00031000
for xe 0..Nr—1 ConvIR_IO(ConvIO_IR (IOWEM,)) =[ 0 0 0 3 3 0 0 0
for ye0..Ne -1 00013000
Ay Xy LoooooooJ
A

Nas rotinas abaixo, pode-se usar CONVOL(a,b) ou convol(a,b), sendo a segunda uma alternativa do Mathcad que gera
uma série de nUmeros complexos (provavelmente é baseada em FFT). O uso de CONVOL(a,b) é muito mais lento!.



Usada quando a IOWEM é de um codigo sistematico:

IOWEMm(X,n,k, m) :=

né<n-k
IOWEMextended «

A « ConvIO_IR (X)

if m>1
for je 0..k
for ue 0..(m—-1)n -1

Aux. « 0
j.u

A < augment(A, Aux)

A
for je 0..k
for ue 0..n+ (m— 1)n

IOWEV.

o[ 0k 14 [(m=1)-n] J+u — IOWEMextendedj’u

IOWEVms < IOWEV

for xe 0..m—-2 if m>1
IOWEVms < CONVOI(IOWEV, IOWEVms)

for je 0..k'm
for ue 0..n'm

IOWEVMm. < IOWEVms.
j,u j(nm+1)+u

ConvIR_IO(IOWEVMm)

Usada quando a IOWEM é de um codigo sistematico ou nao sistematico:

IOWEMm(X,n,k, m) :=

A«X
if m>1
for je 0..k

for ue 0..(m—-1)-n -1

IOWEMextended <«

Aux. « 0
J.u

A < augment(A, Aux)

A
for je 0..k
for ue 0..n+ (m—1)-n

IOvaVj-[ n+1+[(m-1)-n] ]+u

IOWEVms < IOWEV
for xe 0..m—2

IOWEVms < CONVOI(IOWEV, IOWEVms)
for je 0..k'm

— IOWEMextendedj u

if m>1

for ue 0..n'm

IOWEVMm. < IOWEVms.
j.u j(nm+1)+u

IOWEVMm



Usada quando a IOWEM é de um cédigo sistematico ou nao sistematico:

IOWEMm(X,n,k,m) := | IOWEMextended < |A <« X
if m> 1
for je 0..k
for ue 0..(m—1)-n—1

Aux. <0
J,u

A < augment (A, Aux)
A

for je 0.k
for ue 0..n+ (m—1)-n

IOWEV. < IOWEMextended .
j [n+1+[(m=1)-n] J+u j.,u

IOWEVms < IOWEV

for xe 0..m—2 if m> 1
IOWEVms < convol (IOWEV,IOWEVms)

for je 0..km
for ue 0..n-m

IOWEVMm. <« |IOWEVms. if [IOWEVms,
j,u j-(n-m+1)+u

0 otherwise
IOWEVMm
100000000 !
006000000 0
006090000 0
IOWEMm(IOWEM;,4,3,2) =[ 0 0 0 0 20 0 0 0 0 0
000090600 IOWEMm(IOWEM,,7.4,2) =| 0
000000600 0
000000001 0
0
0
Para comprovar, abaixo estéo alguns resultados corretos para a IOWEM

1
10000 0
IOWEI\/11200300 . 0
00300 elevando ao quadrado tem-se: 0
00001 0
0
1000 00 000000 0

009000 000000

0090270 000000

00005702700 0000
elevando ao cubo tem-se: 00002709 000000 130 elementos

0000009 0270000

00000 0270570000

000000 0270900

000000 000900

000000 000001

S O O O o o o o <o
S O O O o o o o o
(= ===l S e e N -
(= = = =le o N S )
S O O O o o o o o

S o o o o o o<
S © O o N & O
S o o o o o o

>
j-(n-m+1)+u

20

S ©o o o o o o
(= N - = ==
S ©o o o o o o

S

S © o o o o

S O O O o o o o o
[ S N e e = =l )
(=N e N S - = = =l )
S O O O o o o o o
S O O O o o o o o

S O O o o o o o

63
elementos




S O O O O O o o o o o o o<

10000 0O0O0O0O0O0O0 O
00120 0 0 0 0 0 0 0 0 O
001205 0 0 0 0 0 0 0 0
000011201080 0 0 0 0 0
00 005403008 0 0 0 0
0000 0 036004320 0 0 0
elevando a quarta tem-se: 0000 0O 01080 7080 1080 O
0000 0 0 0 0432023600 0
0000 0 0 0 0 81 03600 54
0000 000 0 0 01080 112
0000 0O0O0OO0OOO0 0 54
0000 0O0O0OO0OOO0O0O
0000 0O0O0OUO0OOO0O0 O
10000 0 0 0 0 0 0
00150 0 0 0 O 0 0 0
00150 90 0 0 0 0 0 0
00 0 01850 270 0 0 0 0
00009 0800 405 0 0
0000 0 08700 1.89x10° 0 243
0000 0 02700 298x10° 0 1.755x 10°
elevando a quinta tem-se: 0000 OO O0 O 1.89><103 0 4.14><103
336 elementos 00 00 O O 0 O 405 0 4.l4><103

243

S O O O o ©
S O O O o ©
S O O o o ©
S O O O o ©
S O O O o ©
S O O O o ©
S O O O o ©
S O O O o ©
S O O O o ©
S O O O o ©
S o o o o

Para comprovar, abaixo estao alguns resultados corretos para a IOWEM

10000000
00031000
IOWEM,=(0 0 0 33 00 0
00013000
00000O0O01

elevando ao quadrado tem-se:

2

0000 O O OO 0 01.755><103

—

S O O O o o o o

—_
NS}

—

)
SO O O O O O o o o o o o o<

S O O O O o o o o o

(=]

S O o o o

0

0

S O O O o ©

S O O O O o o o o
S O O O O o o o o
S O O O O N NN O
S O O O O a N N O
S O O O O o o o o

S O O O O O o o o o o o<

—

S o o o o

0

405

1.89% 103

2.98x 103

1.89% 103
405

0
0
0
0

221 elementos

oS O o o o

S O o o o

0 270

S O O O o ©

870
870
270

S O o o o

S O O O o ©

S o o o o

90
185

O
S

(=)

S O O O O o o o o

S O o o O

S O O O o ©

S N NN O O O O ©
S AN NN O O O o ©
S O O O O o o o o
S O O O O o o o o

S o o o o

15
15

S O o o o
S O o o o

S O O O o ©

S O o o o

S O O O o o o ©

—




1000000 O 0O 0 0 0 0000O0O0CO
0009300 O 0O 0 0 0 0000O0O0CO
00099027 18 3 0O 0 0 0 0000O0O0CO
00039054 72 18 27 27 9 1 0 0 0000000O0
elevando a0 cubo tem-se- 0000004511745 81 135 63 9 0 0 0 00000O0
0000O0O0 18 72 54 108 306 198 36 0 O O 000 O0O0O
000000 3 18 27 81 333 333 81 27 18 3 000000
000000 O O O 36 198 306 108 54 72 18 0 0 0 0 0 O
0000000 O O 9 63 135 81 4511745000000
0000000 O O 1 9 27 27 18 72 54093000
0000000 O O O O 3 1827099000
0000000 O O O O 0 0039000
0000000 O O O O 0 0000O0O0T1

Método para verificar quantos elementos devem ser adicionados na matriz original para que
a convolucao leve ao mesmo resultado que teriamos se elevassemos a funcao
correspondente ao expoene m e obtivéssemos a matriz de coeficientes da funcao resultante.

k:=3 n:=4 m:=2

Numero de elementos da matriz original: ~ Nr0:=(k+ 1)-(n + 1) Nr0=20

Numero de elementos da matriz final:  Nrm:= (km+ 1)-(n-m+ 1) Nrm= 63
Numero de elementos da convolugéo total:  NrConv :=m-Nr0— (m—1) NrConv = 39
Numero de elementos a completar:  Nrm— NrConv = 24

Para que o nimero de elementos da convolugéo total seja igual ao nimero de elementos da matriz final,
, . . - . (Nrm+ m—-1)
o0 numero de elementos a adicionar na matriz original vale: —— 2 _ Nr0=12
m

Isto corresponde a adicionar a direita da matriz original

Nrm+ m— 1
WNmrm=-b o
m

um ndmero de colunas todas nulas igual a: - -3
k+1

Deve-se observar que o nUmero de elementos acrescentados, para que o resultado esteja correto, é
maior que o apresentado acima. Isto gera uma convolugao final mais longa, mas os valores dentro do
intervalo que deve ser considerado ficam corretos. Nota-se, porém, que a operacao adequada adiciona
(m-1)n bits a cada intervalo correspondente ao resultado da convolugéo envolvendo apenas uma linha da
matriz original. Isto esté de acordo com o que foi detectado em graficos que mostraram os vetores da
convolugdo (sem ajuste) e um vetor de referéncia correto - era necessario incluir zeros a certos intervalos
regulares!



Este arquivo permite que os valores de M, S e N do sistema MC-DS-CDMA modificado sejam
alterados, levando em conta a presenca de uma esquema de codificacao externo ou interno, de
forma a manter inalteradas a banda e a taxa de transmissao de informacgao do sistema.
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W = 2133340 Tb :=.00012

Tb
NI = WT L1=17

1
N1=128 Tho i =—
ce

Mi .
Mi:=1 Si=8 Me i=— Se = Sl~rCe
Tee
! ! M 4 S 2
r...=— r.=— e = e =
ci g ¢~y
A W-Mi Tb W-Me-rce Tb
Ni := floor] ——— Ne := floor] ———
Mi-Si+ 1 Me-Se + 1
Ni=28 Ne =28
Ni N
Wi = (Mi-Si + 1) —— We = (Me-Se + 1) —————
Mi-Tb Me~rce~Tb
wi=2.1x 10° We =2.1x 10°
Ll1-1 Ll1-1
Li:= floo 2~¥ +1 Le := floo 2~¥ +1
Mi-Si+ 1 Me-Se + 1
Li=4 Le=4

Na verdade a restricio geral é dada a seguir, permitindo que, dentro de certos limites, os valores dfe

S possam ser quaisquer para o sistema MC-DS-CDMA com codificador externo ou interno, bastando
para isto que os valores deN nos dois casos obedecam a relacio calculada pela expressdo a seguir, o que
consegue-se com a correcio pelo valor da taxa do codigo externo, conforme pode ser virificado abaixo.

1 1 € € ce 4
N, N,
33
(Mg:Se + 1) ———— = (M;8;+ 1)-— - 33N, = =N,
Meree M
W-M;Tb W-M,r e Tb 2M; NI 2Mg 1o NI
Nj= ——— Np = ————— ———— = 62,061 —= =758
M;S;+ 1 Mg -Sg + 1 M;S; + 1 M-S, + 1
N; = 62.061 N, =7.758
N, N,
(M-S, + 1) ——— =2.133x 1] (M;S; + 1) —— =2.133x 1¢° W =2.133x 1¢°
M oo T M; Tb



Posso nao variar N em funcio da taxa de codificacdo. Neste caso, para manter a banda,
tenho que reduzir a taxa de entrada de um valor igual a taxa do cédigo. Vejamos:

2M;-NI 2-M,-NI
Nj=———— Ne=————

M;S; + 1 M-S, + 1
N; = 62.061 N, =31.03

N N.
(M-S + 1) ——— =2133x 10° (M8 + 1)-—— = 2.133x 10° W =2.133x 10°
M;Tb
efee’| = !
rCe



Este arquivo permite a obtencao da matriz de distribuicao de pesos de entrada-saida (IOWEM)
para um cédigo produto de dimenséao D qualquer, formado com componentes (n,n/2,4), estes
construidos conforme a regra de construcdo multinivel ou concatenacao generalizada. Para
codigos componentes muito longos ou para valores de D elevados, o esforco computacional, que
é exponencialmente crescente com estes valores, torna a solucao do problema praticamente
impossivel em termos de tempo de processamento. Caso se deseje, a matrizIOWEM pode ser
escrita em um arquivo, em formato .dat.
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=(6 3 4)

Parametros do codigo: (n k dpi):

Dimensao do cédigo: D:=2

Interleaving de bloco (linha, coluna) = (X, Y)

Interleaving (X, Y,Input) := | for je 0.. XY -1

Output; = INPUL 41 ()Y, (X Y-+ [T =(X- Y=D)]-(X-Y=1)]

Output
Geracao do codigo componente (1xn) pela regra de construcao multinivel

k-1
Data) := | Cp « stack| submatrix(Data, 1,k — 1,0,0),mod| z Dataj,Z

01
Ref <

10
for je 0..n -1

C.«C .\ if Data =0

- pﬂ ; if Data,

oor| =
2

Cl xn(

i=1

Cj «— RefO,mod(j,Z) if Cp (Jj =1 otherwise
floor| —

otherwise

Ref, mod(j, 2)
C

Arranjo auxiliar para regra de interleaving a cada dimensao

D T
ARRAY := | for je 0..n -1
Indexj —j
A 0
(nD—l),(D—l)

for de 0..D -1

for je ()..nD—l

(A<d>)j «— Indexmod[(nd)'j,nD— 1:|+(nD—1=j)»(nD—l)

A



D
CDD(M) := | for bloco € O..T -1

. T
CO, bloco & Cxp(submatrix(M, bloco -k, bloco -k + k — 1,0,0))

for je O..kD-2— 1
T

ar 5
Cunblockedj = ﬂoor(ij
mod(j,n)

for de1..D -1
S
Cunblockedlnterleaved < Interleaving ' ol 'Cunblocked

d-kD

=1l

for bloco € 0..

4 »bloco-k,bloco-k + k- 1,0,0))"

C 10, Breco G xn(Smeamx(Cunblockedlnterleave

for je 0.102% 1 1

T

T .
C Cl
unb]ockedj &= ( )ﬂoo{ij
mod(j,n)

Cunblocked

Contador binario de b bits

Counter (b) := |B b «—0
b-1,2"-1
for xe O..2b -1
A«<0
for yeb-1..0
AcA+?
Bb—y—l,xe 1 if A<x
A« A-2 otherwise
B

Distribuicao de pesos do cédigo de dimensao D com componentes (n,n/2,4)

D

T
Geracéo dos P 512 possiveis vetores mensagem: M := Counter(kD)

L )
C:i=|for je 0.2 -1 wef:= [for ce0..2" -1
9 o )] W1
Code ™ < Cp (M ) PesoC « Z C .
c c,i
CodeT i=0
PesoC



Numero de bins do histograma de pesos: Nbins := 50
WEF := histogram (Nbins , wef) y :=0.. Nbins — 1

(1 (@
B, = (wer! )y P = (wer )y

Distribuigdo de pesos

Distribuigdo de pesos

<

Numero de palavras-c6digo de cada peso
P

2
g 150 1T T T
g
o (n k)=(6 3)
=
e -
%0 100 D=2
S B
Zn’
g
E
g 50
3
5
: 1|
E 0 L ]| n |
0 10 20 30
Py
Pesos das palavras-c6digo
P
matrizZIOWERcge:= | for c€0..2° -1
K°-1
PesoMc<— Z Mc,i
i=0
nD—l

PesoCc<— Z Cc,i
i=0
Count [, <0
k,n
D
for ceOAZk -1

for i 0.k°

for je O.. nD

Count. . < Count, .+ [(PesoM
i,j i,j c

Count

WRITEPRN'TOWEM2D84") := matrizZlOWEF o

i) A (PesoCc= _])]

L T
zoom
] 1
10 20 30

P
y
Pesos das palavras-c6digo




Este arquivo permite que se obtenham curvas de Probabilidade de Erro de Bit versus Eb/No
minimo para transmissao livre de erros para canal AWGN, tanto para entrada ilimitada quanto
para entrada BPSK, em funcao da taxa de codificacao de canal.
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log(x)

P :=0.00001,.0001.. 1
log(2)

logy(x) :=
H(P) := —P-log,(P) — [(1 — P)-logy(1 - P)]

Opcao 1 - Segundo [Ben99, p. 145], para constelacdo de entrada ilimitada

_Z[Z-RC-(I—H(P))] .

E(P.R,) := 10log R
L C
0.1
= 001 \
R
g
5 P
T
] __ o’
S
= P
[ p—
5
e P
> -
110 *
110
-2 -5 ~1 =0.5 0 0.5 1
1 1 1
E(P,1),E(P,.5),E P,— |,E| P,— |,E| P,—
E( 3) ( 4 ( 8]
Minimo valor de Eb/No
— r=1
— r=12
— =13
— r=1/4
— r=18

Opcao 2 - Segundo [Hay01, p. 606] - para sinalizacao BPSK

2 2 2 2
(R, EbNo. ) = 1 | exy ¥ =D +ex -1 ! | —ly - (Dl +ex -1

-log ex . .
{ EanJ_ ! { EbNo J_ { EanJ_
10 10 10
1 1 10
2»—0 2 0 2

2R, 2R, 2R, 2R,




EbNo) ™ |
10 10 EbNo := —2,~1.99.. 4

1
f(RC,EbNo,y) dy — zlog 2-me-

2R,
1
- |l ]
1 —
M[—,EbNoj - )
64 08 - ~ EbNoi(1) == | EbNo,,. <~ 1.6
— . - et .
M l,EbN(’j - - _,._-"" while r> M(r, EbNovar)
_\8 P EbNoy,, < EbNoy,. + .01
L -7 EbN
M| —,EbNo - ‘."-- Ovar
o) o, |
1 L e
M| —, EbNo RS e
4 e __.-"
..... 04 e EbNo, (0.5 = 0.19
1 o
M[—,EbNo) - e
3 v R ="
M| —, EbNo e
02 f~ T
el
M(1, EbNo) | eaeeees
-2 -14 08 02 04 1 16 22 28 34 4
EbNo
1
Rc =—,—..1
32716
1
0.9
0.8
0.7

0.6

0.4

Taxa do c6digo
2l
(e}
[=]
W

o EbNop.:(0.5) = 0.19

0.2

0.1

0
-2 ~14 —08 ~—02 04 1 1.6 22 28 34 4
EbNOmin(RC)
Minimo Eb/No, dB



2 2R
—(y-1 C

(R, EbNo, ) := = - g - -

EbNo \~ 1 | —ly - (=D] +ex -(y=D
,\10 10 EbNo]l [ EbNo]l

2R 10 10
C 10
2.
2R, J L 2R,

EbNo \ ™!
10
0

2R,

C(R,.EbNo) = f(R,.EbNo,y) dy

EbNo :=-2,-1.999.. 1

Py,(R,..EbNo) :=

C(R,.EbNo)
Ref 1 - ———

Re

Py ¢ 5.02

-P .
while [—10 Vdr-logz(l
Py ¢ Py = 0.001

107 Pvar

0.1 \

] .\\
£ 00N
E
g
=
(3
=
°
S110°
=
3
2
3
£
3
S0t

110 °

2 718716714712 71 70.870.670.4-0.2 0 02 04 06 08 1

Minimo Eb/No, dB

0

PV‘") - (I 10 Pvar)-log2(l ~10 P"‘“ﬂ < (Ref)



Este arquivo permite que a operacao de convolucao discreta entre dois vetores quaisquer seja
efetuada por "forca bruta". A implementacao desta rotina foi necessaria para eliminar residuos da
funcao de convolucéo discreta do Mathcad para certos vetores considerados.

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

§=0.10 i:=0.9 zj::30—j2 wo=5-it

supondo passar a w invertida pela z: FinalEixo:= last(z) + 2-last(w)
u :=0.. FinalEixo

Liast (2)+ 2 last (w) =0
W=7

Zivtast(w) 5

Wi+last(w) = Wi
50 T T 10 I I
0 peeseses® I N1 s —
. i . TT?@
e —50 [~ 1 e 0 B
| | | |
~100 -5
0 10 20 30 0 10 20 30
u u
= i <2
q:=u WWLl : W2<last(w)—u if u < 2-last(w)
WLl otherwise
10 T T
5 _
meod[q+(Fina]Eixo +1)—0, FinalEixo +1] ?TT
@ 0 y SSoCCSsoSsooteoos s
J)b
-5 | |
0 10 20 30
q
u :=0..last(z) + last(w)
last (z)+last(w)
Cu = z Zq-WW mod|[ g+ (FinalEixo+ 1)—u, FinalEixo+ 1]

q=0



1000 T

pef it PP
UJ) b
CU

€ 1000 .

—2000 I

0 10 20

u

CONVOI(z, w) := | FinalEixo« last(z) + 2-last(w)

CONVOL(w,7)
]

for g e 0..FinalEixo
Z <0
g
W «0
g
ConvLength « last(z) + last(w) +

for je 0..last(z)

Zj+last(w) < Zj

for h e 0..last(w)

Wi ttast(w) < Yh

for u e 0..FinalEixo
u < W2-last(w)7u

Wu otherwise

for ue 0..ConvLength —1

1

if u < 2-last(w)

ConvLength—1
w:sultu “— z Zq~WW
q=0
result
1000 T
pet e o9
—1000 [~ T
-2000 '
0 10 20

convol(z,w),

@

1000

?W?%U
b

~1000 [~

oPPe
[O)

—2000
0

mod[ g+ (FinalEixo+ 1)—u, FinalEixo+ 1]

1000 |
it % oPo
convol(z,w),
e -1000 —
=2000 '
0 10 20

CONVOEW,Z)T:(ISO 324 421 462 440 350 189 -44 -348 —720 -1.035% 103 -834 616 -392 -175 20 176 274 293 210)

convol (z, W)T=(]80 324 421 462 440 350 189 —44 -348 -720 -1.035x 103 -834 —616 -392 —-175 20 176 274 293 210)



Este arquivo mostra as subrotinas basicas e preliminares referentes ao processo de codificacéao
associado a um codigo produto de dimensao D qualquer, formado com componentes (n,n/2,4),
estes construidos conforme a regra de construcao multinivel ou concatenacao generalizada .

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

Concatenacao serial 2D e DD para cédigo (n,n/2,4) com construcao multinivel

Parametros dos c6digos componentes: (n k d

10100100

0
1
1

0

1
1
0

S O o O

1

0
1

(=Nl

1
1
0

1

1
1
0

(=]

<== Teste dos 2 primeiros algoritmos para qualquer codigo
(n, n/2, 4) menor ou igual ao (20,10,4) e maior ou igual a (8,4,4).

=(6 3 4)

min)

Geragao do cédigo 2D pela regra de constru¢do multinivel:

CixnM) =

100101
Chxe™M) = 0 1100 1
001111

for ge 0..k-1

(g k-1 (o
Cp<g> « stack submatrix[(MT) g 1Lk — 1,0,01m0d z |:(MT) g},Z

01
Ref «
(1 Oj

for ge 0..k-1

for je 0.n-1

.

]
o

cl e (cp®) ﬂoo{ jj if [(MT)@W0 =0

(e ‘ .
Clje REfO,mod(j,Z) if (Cp )ﬂoor[ij =1 otherwise

g}eCI

W el ®

otherwise



CopM) =

2D

for ge 0. k-1

01
Ref «

10
for ge 0. k-1
for je 0.n—1

2
e
Clj — RefO,mod(j,Z) if (Cp )ﬂoor[

Ref 1, mod(j,2) otherwise

C<g> « Cl1
M « submatrix(C,0,k — 1,0,k - 1)
for ge 0. k-1

for ge 0. k-1
for je 0.n—1

Clj «— (Cp<g>)ﬂ

oor| —

Clj < | Ref

Ref 1, mod(j,2) otherwise

C2<g> « C1
M « submatrix(C,k,n — 1,0,k - 1)
for ge 0. k-1

for ge 0. k-1
for je 0.n—1

Ref 1, mod(j, 2) otherwise

C3<g> « Cl

augment (C2,C3)

J

|

cl e (Cp<g> )ﬂoor(j] if [(MT)@L =0

< k=1 <
Cp<g> « stack submatriJ(MT) g? 1L, k— 1,0,0—‘,m0d z [(MT) gf‘j’Z

j=1

clje (Cp<g>)ﬂoof£j] i’ [(MT)@JO =0

] =1 otherwise

( k-1 (
Cp<g> « stack submatriJ(MT) g>,1,k— 1,0,0|, mod| z [(MT) Q—‘j’Z

j=1

(o , _
0,mod(j,2) 1 (CP ﬂoo{ N ] =1 otherwise
2

( = (
Cp<g> « stack submatrixI:(MT) g> 1Lk— 1,0,0j|,mod li |:(MT) g>j|j,2

j=1

e . .
Clj &= RefO,mod(j,Z) if (Cp )ﬂoor(i] =1 otherwise
2



011001
01010
DM =1
110011
010110

Concatenacao serial DD para cddigo (n,n/2,4) com construcao multinivel

Geragao do cédigo componente (1xn) pela regra de construgao multinivel:

k-1
Cxp(Data) := | Cp « stack| submatrix(Data, 1,k — 1,0,0),mod z Dataj,Z

01
Ref «
(1 0)

for je 0.n -1

C.«C . if Data =0
i pﬂ (J] 1 aao
oor| —

i=1

Cj — Refo,mod(j,Z) if Cp (J] =1 otherwise
floor| —

otherwise

Ref) mod(j,2)

C

Interleaving de bloco (linha, coluna) = (X, Y)

Interleaving (X, Y, Input) := | for je 0.. X-Y —1

Output; = InpUt 41 -y, (X Y=1) 1+ [ () =(X- Y-D)]-(X- Y-1)]

Output

Exemplo: Tnput:=(0 1 2 3 4 5 6 7)
Interleaving(2,4,lnput)T:(0 4152637)

O interleaving c{a primeira dimens&@o em diante seguird os valores:
D-1

x =2 L¥ e Y:=n" , parad> 0 (parad = 0 ndo ha interleaving)
Dimensé&o do codigo: D:=2
Para geragéo de bits com distribuigao uniforme: RND_INT(x,y) := x + floor(rnd(y — x + 1))

M = | for jeO..kD—l
Data; <~ RND_INT(O, 1) M=00111110T1)

Data



kD
CppM) := | for bloco € 0.. T -1

. T
CO, bloco & Cxp(submatrix(M, bloco -k, bloco-k + k — 1,0,0))

for je 0..kD-2— 1
T
T .
Cunb]ockedj = (C )ﬂoo{ij
mod(j, n)
for de 1.D -1

q d-1 D-1
CunblockedInterleaved ¢ Interleaving (2 k 'n'Cunblocked)
2P
for bloco € 0..T =1

. T
C]O, bloco & Clxn(SubmamX(Cunb]ockedlnter]eaved ,bloco-k,bloco-k + k — 1,0,0))

for je 0..kD-2d+] = 1
T
T .
Cunb]ockedj o= (Cl )ﬂoo{i)
n mod(j,n)
Cunblocked
0o 000D
01 o B Mapeamento da codificacdo multinivel para k = 2
M= i0 Ci= LB (apenas para ajudar na verificagdo do correto

funcionamento do algoritmo).
11 o111

M2D:= | for je 0..k—1

for ue 0.k -1 001
M2D=|11 1
T
Fj,u<_(M )0,(j~k)+u Lo
F
Comparacao valida n® =36

para D = 2 apenas:

CDD(M)T:(00111111001l101010010110011001100101)

(=)
—_ =
=2
- O
- O

—

Cop(M2D) =

(=)
(=)



Este arquivo permite que seja verificada a propriedade que diz que em todas as dimensdes de um cédigo
produto de dimensao D qualquer tem-se palavras-codigo arranjadas no sentido de cada dimensao.

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003
(n k):=(12 6)

Dimenséo do cédigo: D:=3

Geragao do cédigo componente (1xn) pela regra de construgao multinivel: 11000011
00110 11
k-1 G==
Cyq(Data) := | Cp « stack | submatrix(Data, 1,k — 1,0,0), mod Z Da""j’z 00001111
s 01 10101
j=1
01
Rfe11 0 10001110\
for je 0.n—1 Gi= 01 01101
C < Cp i) if Datag=0 00101011
“00{—) 00010111
C. < |Ref . if Cp N =1 otherwise Geragao do cédigo componente (1xn) GAC (8,4):
] 0, mod(j,2) [ ]
floor| — 0
Cyyy(Data) = |A « Daa’ -G
Ref . otherwise
1, mod(j,2) SN
C (mod(A,Z))

Interleaving de bloco (linha, coluna) = (X, Y)

Interleaving (X,Y,Input) := | for je 0.. XY -1

Output ;= INPUE ()Y, (X-Y=D) T+ () =(X-Y=1)]-(X- Y-1)]

Output

Exemplo: Tnput:=(0 1 2 3 456 7)1
Interleaving (2,4, Input). =(0 4 1 52 6 3 7)

O interleaving da primeira dimensao em diante seguira os valores:

d_]<kD_] 1

X:=2 e Y:=n , parad>0 (parad =0 nao ha interleaving)

Para gerag&o de bits com distribuigdo uniforme: RND_INT(x,y) := x + floor(rnd(y — x + 1))

M:= |for je O..kD— 1
Dataj < RND_INT(0, 1)

Data



D
CppM) := | for bloco € 0.. ? -1

<« C|x(submatrix(M, bloco -k, bloco -k + k — 1,0,0))T

C0, bloco

for je 0..kD~2 -1
T

I .
Cunblockedj < (C )ﬂoor(ij
mod(j,n)

for de 1..D -1
I 1 . 2d—1 kD—l
CunblockedInterleaved ¢ Interleaving : -5 Cunblocked

d~kD
-1

for bloco € 0..

. T
«— Clxn(Submamx(Cunblockedlnterleaved ,bloco -k, bloco -k + k — 1,0,0))

ClO, bloco

for je 0.10-2%1 1

T

T .
Cunblockedj < (Cl )ﬂoor(ij
mod(j,n)

Cunblocked

Contador binario de b bits

«—0

Counter(b) := |B b
b-1,2 -1

for xe O..2b -1

A«0

for yeb-1..0
AcA+?
By oy 1 if Asx
A« A-2" otherwise

B

Geragao dos 2k = 64 possiveis vetores mensagem: M1 := Counter(k)T

Ccl=M1-G
JR— |
C:=(mod(C1,2))



C:= | for xe 0..2k— 1
(&%
pata - (m17)
k-1
Cp « stack| submatrix(Data, 1,k — 1,0,0), mod z Dataj,2

10
Ref «
(0 J

for je 0.n-1

C. «C .\ if Data =0
j pﬂ [Jj 1 aao
oorf —

j=1

Cj «— REfO,mod(j,Z) if Cp [j =1 otherwise
floor| —

Refl ,mod(j,2) otherwise

Cx<x>eC

S
((mod(Cx, 2)))

Arranjo auxiliar para regra de interleaving a cada dimensao

D T
ARRAY := | for je 0.n -1
Indexj —j
A <0
(«P-1). >-1)
for de 0..D -1

for je 0..nD—l

(A<d>)j « Indexmodli(nd)‘j,“D* l:|+(nD—l=j)<(nD—l)

CodeWords := |R « CDD(M)
0
Flag b <0
D-1,41
n
for de 0..D—-1
for xe ()nnD -1
RinterleavedX « R(ARRAYd’X)
D
n
for blocoe 0..— -1
n
CWb]oco «— submatFiXI:Rinterleaved,bloco-n, (bloco-n + n — 1)’0’0]
k
for code € 0.2 —1
i (code)
Flagd‘ bloco 1 if CWb]oco = (O
Flagd‘ bloco < Flagd‘ bloco otherwise
Flag



Este arquivo permite que sejam estimadas a performance e a capacidade para o sistema MC-DS-CDMA,
pressupondo-se uma codificacdo/decodificacédo interna substituindo o bloco repetidor/combinador no
transmissor/receptor. A capacidade total é a soma das capacidades dos MS canais definidos, ou de
forma alternativa e aproximada, é a multiplicacdo da capacidade de um dos MS canais por MS.

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

Parametros do Sistema MC-CDMA: M:=2 S:=3

Comprimento da sequiéncia para caso de tnica portadora (default = 60) : Nl:=60

Numero de percursos "resolviveis" para o caso de unica portadora (default =4): Ll:=4

Coeficiente de correlagdo de envoltéria entre sucessivas "identical-bit carriers" (default = 0): p =0

Numero de usuarios (defaut = 10): K:=10

Comprimento da sequéncia para o sistema MC-CDMA: N:= ﬂoor( >M .Nlj N=34
M-S + 1

M} L=s

Numero de percursos "resolviveis" para o sistema MC-CDMA:  L:= ﬂoor{ ST
Para RAKE, L. = A.Com A = 1, tem-se um MF por portadora : A:=L

Indice de cada percurso:  l:=1..L

Indice de cada uma das MS portadoras:  m:=1.. M-S

Identificagdo de cada grupo p: v :=1..S

Identificagdo do grupo p que contém a portadora zz p, =1+ [mod[(m-1),M]]

Numero absoluto de cada freqiéncia no sistema: dy o =Pyt M:(v —1)
sPm
Rate of power decay para o perfil exponencial: 5=k
i
e
1 —exp—{ —
. ( 5) 2 I-1
Exponential Profile: o, := = = op:= (o)) exp| { —

1 — exp 7(1—“) 8
5/

ou Uniform Profile: ¢ ::\/IL
Limite de energia unitaria: Z (01)2 =1

Processo Gaussiano de média nula e varidncia Var:  GAUSS(Var) =+ (2 1n(mnd(1)))-Var-cos (2--nd(1))



(EdeB2 g) = | X < 10000
for xe 0..X -1
for veo.S—-1

for le 0. A —1

BMCV 1 < J_(2'1H(rnd(1))).(cl+l)2

A—1

S-1
B 2, 2 Puey

v =01=0

-1
LXZ (BX)2 B EdeB2 = 57.667

Xx=0

Tempo de simbolo (pode assumir qualquer valor): T:=1

Densidade espectral de poténcia de ruido (pode assumir qualquer valor): No:=1
Numero de pontos plotados:  Nipoptos =6 1:=0.. Nipontos — 1

Minimo valor de RSR, dB: MinRSR =0

Miximo valor de RSR, dB:  MaxRSR := 30

Nuamero de erros esperado a cada ponto para estimativa de BER:  Negog := 50
RSR;
MaxRSR — MinRSR
RSR. = i — - 27 4+ MinRSR p o100 Nosh
(Ntpontos 1) " TEdeB2
Para sequéncias aleatérias: ri=2(K - 1)-N* p=(K- 1)-N?
p=1.M M=2 S=3
M-S S-1 S
Q, [m=[p+M(v-1)]] Qtil = - Z (S>1)
v 2 T2 2
=, [m-[p+M(v-1)]] M| T a Ty @)

Somente 12 e 14 variam com o valor de g, pois se
referem a interferéncias de outras portadoras do mesmo
usuatio e dos outros usudrios, respectivamente.






BERgGgc =

for i€ 0. Nrpontos — 1

P.ST? [ A ,
Varll 2N{ =" (on)
2
6N
n=1I
. A-1 A
+;- z f(z-N—z-l +2n— 1)~cl~cn—| if (x > 1)
n=1 1=n+1
L 0 otherwise |
for pe 1.M
p.T> [ S A R
va « ——lan 3o 1= (a)
41N _ _
V=1 | n=1I
A1 A
+- Qtil— z z [@N=21+2n-1) 00, if (A>1)
n=1 1=n+1
L L 1o otherwise
2
T
P.—-A
i N2 S
VarI4p “— ge z Qp,V
2N-T _
v =1
M
1
Varl2 e - Varl2
al2e — z arl2,
p=1
M
1
Varld « — Varl4
arkde — z arld,
p=1
2
T
P.Sh—
N
Varl3 T
6N
No-S-T-A
Vanm « —
Cerros < 0
Chits <=0
while Cerros < Nerros
BB« |for veo.S -1
for le 0. A —1
2
Baic, | <y ~{inlmd(1)- (o)
S-1 A-1
> 2 bwe,
v=01=0
Chits < Chits + 1
Pi
Cerros < Cerros + 7'T'BB
+ GAUSS(Varl)) ...
+ GAUSS(Varl ...
+ GAUSS(Varlj ...
+ GAUSS(Varl9 ...
+GAUSS(Vam)
C .
ber, ¢ ——2
' Chits
ber




1
M=2
0.1 S=3
L=1
Ll=4
BERgGe, 0.1 =4
J— K=10
N=34
NI =60
1410 > o =0
Nerros = 50
110 *

RSR;
BER x RSR média

Capacidade do Sistema MC-DS-CDMA

(EdeB2 g) = | X < 10000
for xe 0..X -1

for ne1..A

Buc  y~(zn(md(1)))-(n)’

A
BX < Z I3N[Cn
n=1

X-1
1 2
;I Z (Bx) B EdeB2 = 6.724

X=0

Numero de pontos plotados:  Nipongos :=10 i :=0.. Nipopgos = 1

Minimo valor de RSR, dB:  MinRSR :=-10
Miximo valor de RSR, dB:  MaxRSR :=20

Numero de valores de estado de canal considerados na média:  X:=100 x:=0..X -1

. MaxRSR — MinRSR

RSR. =1 + MinRSR | _log(®
i (Ntpontos = 1) 0ga(x) = Toel)
RSR;
10 19 NoA Pois a RSR antes do combinador vale = —o—EdeB2 Ver [Yac93, p. 195]
Pi=— NokA
! T-EdeB2



. [ No-T-A ]
Varioql (i.p.V) = —
P.T? A -1 A
i "
+ — 2N A= Z (on)" | + = Z Z [(z»N—z»l+z»n—1)»c|»an it (A>1)
o n=1 n=1 1=n+1
0 otherwise
x A1 A
2 . e
(cn) - Qul»? Z Z [(z»N -2+ 2n- 1)»0]»0‘,1 if (l > 1)
n=1 1=n+1
0 otherwise
" E
[ = Ty Varga(p.v) - 5
7 )2 | yoeols
i
Mo | , g3 T 2 Varowi G, p, v VL 2 Variotal (i.p.v)
CMCR. = Z Z *’Z - -| —eo onerror log: dy
i ' X | 27 Varoga (i p. v VL 2 Variotal (i.p.v)
p=1v= X
| , 2l % y-go
| °| ex] N
87 Varioga (i.p,V 2 Varogal (i.p, V)
NG
S LR e o)
No
P T+e | —= 1
A z [
I I i d
AWGN = og & y
2 2
" aNo L No Ty -y {y- 57
jpe— O + ex]
J [ No No No
- () |
2
6 6
525 525
45 s 45 M=2
o E S=3
2 E
2 375 S 375 L=1
2 Cawon M-S < Cawon M-S Ll =
E N 3 i
s 3 PR
2 E 3 A=4
< Cick,; 2 Cmcr
3 & i
- K=10
& 225 3
o g 225 N=34
2 NI =60
15 &
15 p=0
075 X =100
075
0’]0 -8 =6 4 =2 0 2 4 6 8 10
PT P T I 0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
10-log —— |, 10-log ——EdeB2
No Nok PT) e ol P i) oo 2
10- 1 — |-10: L 10 —E —10:
RSR, dB 4 No Og( AWGN‘) A Nor A M
BPSK AWGN Eb/No, dB

— MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh

BPSK AWGN
— MC-DS-CDMA BPSK Rayleigh



Forma alternativa de calculo: produz aproximadamente os mesmos resultados.

(EdeB2 g) := | X « 10000
for xe 0..X -1

for ne 1..A

Bmc, « ~(21n(md(1)))-(y)?

A
B « z Bmc
n=1
X
2
<2 (BB
X=0

Nuamero de pontos plotados:
Minimo valor de RSR, dB:  MinRSR :=—10

Maiximo valor de RSR, dB:  MaxRSR := 20

Nrpontos =10 i:=0.. Nipontos

EdeB2 = 6.671

Numero de valores de estado de canal considerados na média:  X:=100 x:=0.X—1
MaxRSR — MinRSR
RSR = i — ——— U 4 MinRSR U 16
(Nrpontos - ') 082(%) = log(z)
RSR;
. . PT
10 19 No-A Pois a RSR antes do combinador vale = ——-EdeB2 Ver [Yac93, p. 195]
B T Eaem2 G

No-T-A
Varggal (i,p,V) = 04
P. T2 A n A-1 A
+ > 22N A— z (on)z + 7 z z l:(z-N—z-1+2-n— I)-O‘]-o‘n] it (A>1)
&N n=1 n=1 I=n+1
0 otherwise
P.-T? A i -1 A
+ '2 SELCYRES z (on)’ - Qi z z [N-21+2n-1)0r0,] if (h>1)
41N n=1 n=1 l1=n+1
0 otherwise
2
L
1 Nz
+ T
6N
2
T
Pi-—z-k
N
+ uwQ
2N Py




Vatoral

CMCR, =

Capacidade, bit/simbolo

M S
‘::#s- z z (leul‘dl(ivpv"))

p=1v=1

P.

i
5 Tact6 | Varoa, [

fouft

1
X z 27 Valiotal, VL > Varoul,
X \

G
- T’T’gx’f" V‘df:ma\‘
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Este arquivo permite que seja estimada a capacidade para o sistema MC-DS-CDMA com
combinador EGC ou MRC pela solucao numérica de uma expressao analitica de calculo desta
capacidade. A capacidade total é a capacidade de um dos M canais definidos multiplicada por M.

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

Capacidade para o sistema MC-DS-CDMA com MRC & EGC

Parametros do Sistema MC-CDMA: M:=2 S:=3

Comprimento da seqiiéncia para o caso de unica portadora (default = 60) : N1:=60

Numero de percursos "resolviveis" para o caso de unica portadora (default =4): Ll:=4

Coeficiente de correlacio de envoltéria entre sucessivas "identical-bit cartiers" (default = 0): p:=0

Numero de usudrios (defaut = 10): K:=10

Comprimento da seqiiéncia para o sistema MC-CDMA: N:= ﬂoor( Nlj N =34

M-S+ 1
i " PR || : 2'(L1 — 1)

Numero de percursos "resolviveis" para o sistema MC-CDMA: L :=floor sl 1 L=1

S+

Para RAKE, L. = A.Com A = 1, tem-se um MF por portadora : A:=L

Indice de cada percurso:  1:=1.L

indice de cada uma das MS portadoras:  m:=1.M:S

Identificacio de cada grupo p: v :=1.8

Identificagdo do grupo p que contém a portadora 7 p_:=1+ [mod[(m - 1).M]]

Numero absoluto de cada freqiiéncia no sistema: dy 5 =Pyt M-(v - 1)
sPm

Uniform Profile: o) ::\/IL

L
.. . L 2
Limite de energia unitaria: E (61) =1
1=1

Processo Gaussiano de média nula e variancia Var:  GAUSS(Var) :=+/- 2-(—ec on error In(rnd(1)))]-Varcos (2-7-nd(1))
Tempo de simbolo (pode assumir qualquer valor): T:=1

Densidade espectral de poténcia de ruido (pode assumir qualquer valor): No:=1

Para sequéncias aleatérias: r:=2(K-1) N’ pi=(K- 1)-N2
p:=1..M M=2 S=3
B MZ:S [m[p+Mv-1T7] Qtil'*i- e ZS: S>1
Gv 2 ) 2
m=1 [m=[p+M(v-1]] M™ [y =1 d=v+1 (d=V)



Numero de pontos plotados:  Nipopgos := 10 i:= 0.. Nipgpgos — 1
Minimo valor de RSR, dB:  MinRSR :=-10 Maximo valor de RSR, dB:  MaxRSR:= 10

Numero de valores de estado de canal considerados na média:  X:=100 x:=0..X -1

(EdezB2 g) = | X « 100000
for xe 0.. X -1
for ve0.S-1 RSRi = i.w + MinRSR
for 1e 0..A—1 (Nrpomos - )
2 ]
By 1 < {~(2In(md(1)))-(o11) RSR; RSR;
2 1 1
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Este arquivo permite que sejam estimadas a performance e a capacidade para o sistema
MC-DS-CDMA com combinador EGC ou MRC. A capacidade total é a capacidade de um dos
M canais definidos multiplicada por M.

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

Performance para o sistema MC-DS-CDMA com MRC & EGC
Parametros do Sistema MC-CDMA: M:=2 S:=3

Numero de erros esperado a cada ponto, para grafico de performance com EGC:  Neprog := 100
Comprimento da seqiiéncia para o caso de unica portadora (default = 60) : N1:=60

Numero de percursos "resolviveis" para o caso de unica portadora (default =4): Ll:=4

Coeficiente de correlacdo de envoltéria entre sucessivas "identical-bit cattiers" (default = 0): p:=0

Numero de usudrios (defaut = 10): K:=10

Comprimento da seqiiéncia para o sistema MC-CDMA: N:= ﬂoor( MZM . -Nlj N=34
Numero de percursos "resolviveis" para o sistema MC-CDMA: L:= ﬂoor[%} +1 L=1
Para RAKE, L. = A.Com A = 1, tem-se um MF por portadora : A:=L

indice de cada percurso:  1:=1.L

indice de cada uma das MS portadoras:  m:=1.M:S

Identificacio de cada grupo p: v :=1..8

Identificagdo do grupo p que contém a portadora 7 p_:=1+ [mod[(m - 1).M]]

Numero absoluto de cada freqiiéncia no sistema: dy o =Pyt M-(v - 1)

Rate of power decay para o perfil exponencial: 3 ;:]T“

1 —exp| —(lj 1
. ) 2 1-1
Exponential Profile: oy := = " = o1 ;:\/((51) .exp‘\_(_jJ
1 — exp| —(gj 8

. 1
ou Uniform Profile: o:= T

L
- L 2
Limite de energia unitaria: z (61) =1
1=1

Processo Gaussiano de média nula e variancia Var:  GAUSS(Var) ::\]—D~(—oo on error In(rnd(1))) |- Varcos (2-7-rnd(1))



EdeBni2:= | X « 100000
for xe 0.. X -1

(EdezB2 g) := | X « 100000
for xe 0..X -1

for veo.S—1 for 1 0.2 -1
for 1€ 0. A— 1 B <_J—(z.ln(md(l)))~(cl+l)2
2 A1
By 1 J—(Z-ln(rnd(l)))-(GH. 1)
, Bxe z By
—1 A1 1=0
BX<— Z Z Bv,l
v=0\1=0

-1
1
<2 (B) B
X X
x=0 EdeB2:= | X « 100000
for xe 0..X -1
for ve 0.S-1
for 1e 0.1 -1

R, 2
< 2 (B
x=0

EdeXB2=5.983 2
By .1 J ~2In(md(1)))-(o141)
EdeBni2 = 1.992

EdeB2 = 15.406 B > D By

Tempo de simbolo (pode assumir qualquer valor): T:=1

Densidade espectral de poténcia de ruido (pode assumir qualquer valor):  No :=1
Numero de pontos plotados:  Nipongos :=6 i:=0.. Nipongos — 1

Minimo valor de RSR, dB: MinRSR :=0

Miximo valor de RSR, dB:  MaxRSR:= 15

. MaxRSR — MinRSR

RSR. := i + MinRSR
! (Nrpontos - 1)
0
RSR; 3 RSR;
10 -
1019 No Pyre - T-EdeZB2 6 10
PMRC, = 101og(— - b .10 " Nos
i" T.EderB2 No-A 9 EGC, = T I EdeB2
12
15
. S-EderB2
Comprovando: P /P =10log] 225222 | 20,663
P Ecc’ * MRC EdeB2
2.995
. buSxP =|1+¢6-1Z|xP
Pyre T-EdeBni2 5995 MRC 4| EGC
10log) ————— "5 | = :
No-A 8.995 S e
10log ————— | = 0.671
11.995 R n
1+ (S—1)=
14.995 4




P:=PmRrC

Pois a Es/No por bit codificado na saida do combinador MRC vale = P—TX-EdeZBZ
No
Para sequiéncias aleatérias: r:=2%K- 1)-N2 u=(K-1)- N
p=1.M M=2 S=3
M-S S-1
0,3 [m#[p+M(v-1T]] oili= . D S>1
>V 2 2 2
m=1 l_m_l_p+M'(V_1)—|—| M v=ld:v+](d—V)
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Combinador utilizado na avaliagdo de performance: MRA"), EGC ('2"): Flagyrc ="1"

Combinador := |"MRC" if Flagpprc = "1"
"EGC" otherwise

S
0.1 L=1

BERyRC,
1

0.01

Nerros = 100
Combinador = "MRC"

110

0 2 4 6 8 10 12 14 16
RSR,
BER x RSR média

Capacidade para o sistema MC-DS-CDMA com MRC
Numero de pontos plotados:  Nrponos =10 i:=0.. Nipongos — 1

Minimo valor de RSR, dB:  MinRSR :=-10

Miximo valor de RSR, dB: MaxRSR:=20

Numero de valotres de estado de canal considerados na média:  X:=100 x:=0..X -1

. MaxRSR — MinRSR

RSR. :=i- + MinRSR
! (Nrpontos - 1)
1
RSR; RSR,
10 ' Noa 10 ' .(NoA)
PMRc. = Oou PMRC. =—/—————
1 T-EdeXB2 i T-EdeBni2-S
log(x)
logy(x) :=
HTE)
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Para calcular a variancia média de ruido mais interferéncias na saida do combinador MRC, calculei a variancia média
que teria em cada uma das entradas de um combinador EGC, usando as expressoes modificadas de [Sou96] e as

poténcias de transmissio P(IMRC), e multipliquei esta variancia média por E[ ¥ (Xfadind)?], conforme [Yac93, p. 192].
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Capacidade para o sistema MC-DS-CDMA com EGC

Numero de pontos plotados:

Nrpontos = 10 i:=0.. Nrpontos — 1

Minimo valor de RSR, dB, na entrada do combinador EGC:  MinRSR :=-10

Miximo valor de RSR, dB, na entrada do combinador EGC: MaxRSR:=20

Numero de valores de estado de canal considerados na média:

RSRi =i

Vaiiota] :=

. MaxRSR — MinRSR
(Nrpontos - 1)

for i€ 0.. Nrpoptos — 1

Result

+ MinRSR

X:=100 x:=0..X-1
RSR; log(x)
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Eficiéncia de largura de faixa, bit/s/Hz
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A capacidade com MRC deve
ser igual a capacidade com
EGC, posto que esta sendo feita
a comparagio com a mesma
RSR média por bit. Entretanto,
para atingir a capacidade, o
sistema com MRC necessita de
menor poténcia de transmisszo.



Este arquivo permite que sejam estimadas as capacidades para os canais AWGN e Rayleigh
sem memoria, quando a entrada discreta, com sinalizacao BPSK (DCMC - Discrete-input
Continuous-output Memoryless Channel).

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

log(x)
log(2)

logo(x) =
Dimensé&o da modulagdo BPSK: N:=2
Nipontos =50 MinRSR :=-10
p :=0.. Nipontos — 1 MaxRSR := 15

MaxRSR — MinRSR R
RSRp '=p-—— — + MinRSR

(Nrp(mtcs - 1)

Seja Cgcpc a capacidade, em bit/simbolo, para entrada é saida continua.
Sendo N = dimenséo do sinal de entrada, N = 1 => PAM; N = 2 => QAM/PSK

Para M -> infinito, onde M = nimero de simbolos da modulagdoe N =2

Em B Hz pode-se ter 2B transmissdes 1D, ou B transmissées 2D.
Assim, C = {B.log2(1+RSR) bit/s} / (2B/N) transmissdes/s =>

RSR,
N 10 e
CceMme = Zdogz 1+10 bit/simbolo
p

Seja n a eficiéncia espectral, em bit/s/Hz

‘]n(]n(2)) - 159

In(In(2)) 10

n_
EbNo(n):-lO]og[z IJ lim EbNo(n) — 10
(In(2) + In(5)) In(10)

n n-0

Para uma transmisséo 2D, a poténcia de ruido vale 262 = No; e na transmissao 1D vale ¢2 = No/2.
Entéo, para sinal com energia Es := 1 nointervalo T, a RSR = Es/N 62 , onde N é a dimensionalidade
do espaco de sinais usado. Para M = 2 tem-se:

CpeMe o

dy
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RSR, dB
===+ Entrada continua e saida continua, canal sem memoria
Entrada discreta BPSK e saida continua, canal sem memoria

Sendo N = 2BT, dividindo C [bit/simbolo] por T tem-se [bit/s]. Dividindo-se novamente por B tem-se [bit/s/Hz].
Dessa forma, a eficiéncia espectral pode ser obtida a partir da capacidade em [bit/uso do canal] = [bit/simbolo]:
n=C/BT =C.2/N.

4
N
Z
3z
= 3
g
K 5
<
&
C —_—
5 Ceeme
S e
=
5 ) 2
= Cpeme —
3 PN
C —
g
=
@
S 1
[sa)
0
-2 0 2 4 6 8 10
RSR_—10-log C 2 RSR,—10-log C 2
_10-1o R “10-log Cpenie —
p CC] Cp N p C] Cp N
Eb/No, dB

===+ Entrada continua e saida continua, canal sem memoria
Entrada discreta BPSK e saida continua, canal sem memoria




Calculo de Eb/No limite dada uma taxa de codificacdo de canal

Por leitura direta do gréafico bits/simbolo x Eb/No ou através da expressao da pagina 11 de [Hal96].

Note que Es/No da expressao de [Hal96] equivale a RSR aqui.

Taxa de codificagéo de canal. R := 1 RSRY jmite == —2.81 (lido no gréfico de bit/simbolo x RSR)

2
. 1
Limite:= RSR{ jmite + IOIOg(Ej

Limite= 0.2
Analise para canal Rayleigh e AWGN, com modulagéo de dimensao N.

Dimenséo da modulagédo BPSK: N:=2
Numero de pontos plotados: Nipontos =50 p:=0.. Niyontos — 1
Minimo valor de RSR, dB: MinRSR :=-10

Maximo valor de RSR, dB: MaxRSR:= 10

MaxRSR — MinRSR

RSR :=p + MinRSR
P (Nrpontos - 1)
[ RSR, ]
10
1 .
EsNo ::u
p 2
(101og(EsNoy) T = 0 1 2 3 4 5 6 7 8 9
0 -10]-9.592|-9.184 | -8.776 | -8.367 | -7.959 | -7.551 | -7.143 | -6.735 | -6.327
Numero de valores gerados da v.a. Rayleigh para estimagdo de média: K:=1000 i:=0..K -1

Geracdo da v.a. Rayleigh:

Uniform random variables [0, 1): u]i :=rnd(1) uzi :=rnd(1)

Uniform phase [0, 2x):  ¢;:= 2-1:-u1i

RMS value of the complex gaussian random variables: ¢ := ﬁ

Rayleigh random variable [Papoulis, p. 227]: ¢ := —2-02-1n(u2i)

i

. o 2]
Valor de energia do processo gerado: K-|:Z(gi) } =1.023




Cpeme o dy

Abaixo: Eq. 1.3 de [Bar96], adaptada para Rayleigh fading. Nenhum dos resultados das equacdes abaixo coincidem com
o da fig. 2.3 de [Hal96], pois ela esta errada, mas com a equacao a seguir o resultado coincide com [Ris9X, fig. 6].

CpCMCR1 .

Abaixo Eq. 2.6 de [Hal96]. Os resultados nao sé@o coincidentes com a expressao acima e nao batem com o resultado de [Hal96], pois
ha um erro na expresséao dele, faltando o fator 4 na exponencial mais a direita. Com esse fator 4 os resultados coincidem com a
expressao acima, mas nao coincidem com aqueles obtidos por Hall, obviamente.

1
Q) = E —
DCMCR2 K

i

- g



Abaixo: Eq. (4) de [Won01]. Resultado coincidente com o meu e com o de Hall corrigido.

logp(e)
2

NN := 100 ErroMaXp : CDCMCR3 =
P

Capacidade, bit/simbolo

RSR
RSR, dB
— BPSK Rayleigh
== BPSK AWGN
""" BPSK Rayleigh
""" BPSK Rayleigh

0.8

2
C — 0.6
DCMCR2 "

Cpemc -
< CPN 0.4

Eficiéncia de largura de faixa, bit/s/Hz

0.2

-2 0 2 4 6 8 10 12

2 2
RSR ~10-log C — |,RSR ~10-log| Cpeme —
p ( DCMCRIP N) p C Cp N

Eb/No, dB
— BPSK Rayleigh
=== BPSK AWGN



Este arquivo permite que sejam estimadas as capacidades para os canais AWGN e Rayleigh
sem memgdria, quando a entrada é ilimitada (CCMC - Continuous-input Continuous-output
Memoryless Channel).

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

log(x)
log(2)

loga(x) = RSR:=—5,-4.8..30

RSR
il Ebw
\J ) AWGN -1

EbNo(EbwawgN ) := 10 log

EBWAWGN (RSR) := logz(l + 10 10
EbwAwGN

EBW wn(RSR)
—ttt+——+——+—+—+—+
0 3 6 9 12 I5 18 21 24 27 30
RSR
100 l t
1 I
-1.60
| |
| |
D e
10 =
1 T
| |
1 t
EbwawgN —
1 I
| |
1 :
1 I
1 t
1 t
! |
| |
|
0.1 L L
=5 -15 2 55 9 125 16 195 23 265 30
EbNo(Ebwawen)
In(In(2
lim  EbNo(EbwawGN ) 5 10— n@)
Ebw wan — 0 (In(2) + In(5))
In(In(2
on®) _ _; 59,
In(10)



N :=1000

i:=0.N-1
ul, :=rnd(1)
! = Uniform random variables [0, 1)
u2i :=rnd (1)
¢ :=2-mul. = Uniform phase [0, 2 )
1
G:= ﬁ = rms value of the complex gaussian random variables
2

g = _2.02.1n(u2i) = Rayleigh random variable [Papoulis, p. 227]

i

L]

Conforme [Lee90], para I > 2

RSR RSR
i) © 10 1
| —0.5772157 m\ 10 +

RSR
10

EBWRayleighLee(RSR) =logs(e)-e

O célculo exato, envolvendo a Integral Exponencial é:
Constante de Euler: y:=.5772156649015328606065120900824024310422

100 ( n
Ei(%) 1=y + In(—x) + z L'
n-n!

n=1

Vélida para x negativo (ver [Lee90, p. 188])

1

RSR
10 ([ -
EBWRayleighLeeExato (RSR) :=— logs(e)-e | E RSR
10 10
maRsR = 30 Ntpontos =10 RSR i=0, KSR .- MaXRSR
Nrpontos
RSR
10
10-10 -
[ -y Na minha proposta também posso utilizar:
RSR
ST RSR
. o . . 1 1 2
EBWRayleigh (RSR) : loga(1 +7) e dy EBWRayleighDay (RSR) W'Z“’g 141010 {2)
101 !



EBWAwGN(RSR)
EBWRay]eighLeeExato( RSR)
X

EBWRay]eighDay( RSR)

Espectral, bits/s/Hz

EBWRay]eighLee( RSR)
-

Eficiéncia

1 1 1 1 1 1 1 1
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28
RSR
Relagdo sinal-ruido, dB

---- AWGN

3¢ Conforme (2.22)
©-S Conforme (2.24)
=€~ Conforme [Lee90]

Integracao pelo Método de Monte Carlo

Nipins := 100

30



maxRSR
EBW ¢ := | for RSRe 0,————.. maxRsR
Nr pontos
I0 «—0
RSR

maxy < K-10 10

max.y
for ye 0, .. Maxy
NI bins
0
for xe€ 0.. Nrpjins
X<maxq{
NI ping
RSR
X max 1 10
X_ «logy| 1+ L. € !
X NI ping R_SR
10 10
X
max papdom < Max(X)
for ie 1. N
Ri «— rnd(maxrandom)
R
for ke 1.. Nrpipg
k<maxq{
NI pins
RSR
N 10
1 k-max 1 8% random THAX
Ikelk71+_‘z logo| 1+ L) e = B
N . NI ping R_SR N bins
i=1 10
10
1
EBW <1
Nr pontos last(T)
——RSR
max RSR
EBW
EBW
EBW




EBW swGn(RSR)

EBWg,yicioh (RSR)

EB wRayleighLee( RSR)

EB wRayleighDay (RSR)

EBWRayleighmc (RSR)

1 | [ [ NN R N—
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30

RSR



Este arquivo permite que sejam estimados os limitantes superiores de probabilidade de erro
de bit para cédigos de bloco (n,n/2,4) com construcao multinivel concatenados em série,
para comprimento variavel do bloco de entrelagamento temporal. Em um certo ponto da
rotina ha um comando de convolucéao do Matlab, mas ele pode ser facilmente substituido
por uma subrotina equivalente do Mathcad, embora isto represente demora nos calculos.

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003
Parametros do cédigo: (n Kk dmin) =(12 6 4)
Numeros de pontos do Gréfico:  N:=6 p:=0.N-1
MinEbNo :=0 MaxEbNo := 10

MaxEbNo — MinEbNo
N-1

+ MinEbNo

SNR = (p)

Taxa do Codigo: 1= & r=05
n

Geragao de inteiros entreae b
com distribuicdo Uniforme: RND_INT(a,b) :=a + floor(rnd(b — a + 1))
Geracao do codigo componente (1xn) pela regra de construcao multinivel

k-1
Cpy(Data) := [ Cp - stack| submatrix(Data, 1.k~ 1,0,0),mod| > Data,.2

01
Ref «
(1 0)

for je0..n—-1

CJ.(—Cpﬂ [Jj if Dataozo
oor| —

j=1

Cj& Ref(),mod(j,2) if Cp (j
floor

=1 otherwise
2]

Rc:f1 “mod(j,2) otherwise

C

Contador binario de b bits

Counter(b) := |B b «~ 0
b-1,2"-1

for x e 0..2b—1

A«0

for yeb-1..0
AcAa+?
Bb—y—l,x(_l if A<x
A<« A -2 otherwise




Distribuicao de pesos do codigo (n,n/2,4)

Geracao dos 2k = 64 possiveis vetores mensagem: M := COunter(k)T

o forjeO..Zk—l G:=|for je0.k-1

G
. {j :
Code? Clxr[(MT) q Al Clxi(MT) ’ }
CodeT AT
C:=M-G
—_—

C:=(mod(C,2))

wef ;= | for c e O..Zk— 1

n—1
PesoCC <« Z Cc,i
i=0

PesoC

Numero de bins do histograma de pesos: Nbins := 50
WEEF := histogram (Nbins, wef)
y :=0.. Nbins — 1

B, = (WEF<1>)y P = (WEF<0>)y

Distribuicdo de pesos

35

30

25

20

<

15

10

Niimero de palavras-codigo de cada peso
B

0_! m_ |

-1 01 2 3 4 5 6 7 &8 9 10 11 12 13
Py

Pesos das palavras-codigo



Matriz correspondente a Input-Output WEF

matrizIOWEFOuter = | for ce€0.. 2k -1
k-1

PesoMC <« Z Mc,i
i=0

n—1
PesoC <—Z C .
c c,i

i=0

Count «~ 0
k,n

for ceO..Zk—l
for ie0..k
for je0..n

Counti i <« Counti’j + [(PesoMC = i) A (PesoCC = _]):l

s

Count

SNR

1 X —_—
Q) = E'erf{ﬁj Yp(SNR) =10 Py (SNR) := Q( ,Z-Yb(SNR))

Bounds on performance for the serial concatenated block code with (n,n/2)
multilevel code as component codes, with variable lenght interleaver.

Kouter =k Nouter =1
Kinner =1 Ninner =20
m:=4 N::nouter'm
o Kouter
Taxa do codigo resultante: r:= , r=025
Nnner
1000 0 0O0O0OOOO0O0O
00005010 0000
0000100 500 000O00O0
matrizZIOWEFy .. =| 0 0 0 0 0 0 10 0 100 0 0 0
0000 O 0100 0000
0000 O0O0OS5O0O0O0O0O0TL
0000O0OOT1O0 0000




CONVOI(z, w) := | FinalEixo<« last(z) + 2-last(w) a CONVOI(z, w) =
for g € 0.. FinalEixo MA'ILAB®
Zg «~0
Wg «~0 (z w)
ConvLength <« last(z) + last(w) + 1
for je0..last(z)
Zivastw) <5
for h € 0..last(w)
Wh+last(w) <M
for u € 0.. FinalEixo
WWu “«— W2-last(w)—u if u < 2-last(w)
Wu otherwise
for u €0..ConvLength — 1
ConvLength—1
sl &= Z 2 PN e T o ) e s |
q=0
result
Usada quando a IOWEM é de um co6digo sistematico ou nao sistematico:
IOWEMm(X,n,k,m) := | [OWEMextended <~ |A « X
if m>1
for je0..k
for ue0.(m-1)n-1
Auxj,u «~0
A < augment(A, Aux)
A
for je0..k
for ue0.n+ (m—-1)n
IOWEVj' [0t 1+ [(m=1)-n] ]+u - IOWEMextendedj’ u
IOWEVms < IOWEV
for xe 0..m-2 if m>1
IOWEVms «— CONVOI(IOWEV,IOWEVmy)
for je 0. .km
for ue€0..n-m
IOWEVMnﬁ’u « IOWEVInSj-(n-m+1)+u
IOWEVMm
IOWEMm, := [OWEMm{matrizZIOWERy e Nouger - Kouter » ™) TIOWEMm, := IOWEMm(matrizZIOWERy e Mouger - Kouter 2 ™M)
u = 0. Kgyepm V=00 M

N IOWEMml ~IOWEMII12
u,l 1, v

IOWEM =
SCBG, Z
1=0

combin(N,1)



Ninner ™ Kouger ™
w
P2 Kouter w,h
h=1 w=0
! Nouter Kouter
Pbpc == -matrizZIOWERy o -erfc
2 Kouter w,h
h=1w=0
Upper Bound on BEP for SCBC
1 <
AN
0.1 ===
- —~.
~ - L.
. AN -
= \C B =
m AN ~ < =)
3 PbSCBCp 1107 AN N ..
L;Jg E E ‘\\\ = - = i Y
_g PbBC - =[g S *~
S eE 1-10 = -
S N 5 e
% Pbn(SNR,) \\\ = =
£06© 110 ° = > Sy
i Ny \ N . . Ad
_ N
110 ° \\ B
N Y
\\ ‘\
\\ .
— \Y
110 N
\\ ‘\
‘\
—_ \Y
110 A\ -
0 4 6 8
SNRp
Eb/No
¢ SCBC

EFE} Codigo isolado
©-0 BPSK nio codificado
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Este arquivo permite que sejam estimados os limitantes superiores de probabilidade de erro
de bit para codigos produto tridimensionais (3D) com componentes (n,n/2,4) com construcao
multinivel. Em um certo ponto da rotina ha um comando de convolucdo do Matlab, mas ele
pode ser facilmente substituido por uma subrotina equivalente do Mathcad, embora isto
represente demora nos calculos.

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

Como os resultados obtidos envolvendo as matrizes geradoras em suas formas sistematica e
nao-sistematica se mostraram aproximados, para aumentar a velocidade dos calculos
pode-se operar com as matrizes IRWEM em vez das matrizes IOWEM. Para usar uma ou

outra habilitar, conforme o caso, as matrizes nas suas formas sistematicas (criar outras se
necessario), habilitando também a rotina de calculo dos limitantes correspondente.

Parametros do cdigo: (n k d )::(6 3 4)

min
NUmeros de pontos do Grafico: Np:=6 p:=0..Np-1

MinEbNo :=0 MaxEbNo := 10

MaxEbNo — MinEbNo
Np -1

+ MinEbNo Taxa do Codigo componente: r:=

s | =

SNRp =(p)

Geracéo de inteiros entre a e b com distribuicao Uniforme:
RND_INT(a,b) :=a + floor(rnd(b — a + 1))

Geracao do codigo componente (1xn) pela regra de construgcao multinivel

k-1
Data) := | Cp < stack| submatrix(Data, 1,k — 1,0, 0),mod Z Dataj,2

01
Ref «

Clxn(

=1

for je 0.n—1
C.«C .\ if Data, =0
j pﬂ j 0
oor] —
2
Cj — RefO,mod(j,Z) if Cp ,{Jj =1 otherwise
floor] =
Ref1 ,mod(j,2) otherwise
C
Contador binario de b bits
Counter (b) := |B b < 0
b-1,2 -1
for xe ()..2b -1
A«0
for yeb-1..0
AceA+?
Bb—y—l,x<_ 1 if A<x
A« A-2 otherwise




Distribuicao de pesos do codigo (n,n/2,4)

Geragao dos 2k = 8 possiveis vetores mensagem: M = Counter(k)T

co= | for jeO..Zk—l G:=|for je 0.k—-1

G
U S
B k—1- T
Code<J><—Cler:(MT)J AP ey (")
T
CodeT A
[ |
101010 10001110 100000001 1111110\"
G=|110011 o T OE LT B 010000001111 1101
001111 00100111 001000000100001 1
00011011 G 0001000000000 111
1000010000001 00°1 1
100000111110\ 000001001000001 1
010000111101 000000100010001 1
G 001000010011 00000001000010T1 1
“looo1000001 11
00001010001 1
0000010010T1 1 X
wef:= | for ce 0.2 -1
C:=M-G el
T PesoC(—ZC.
_ C C,1
C:=(mod(C,?2)) i=0
PesoC
Numero de bins do histograma de pesos: Nbins := 50 WEEF := histogram( Nbins , wef) y :=0.. Nbins — 1
(v (o
B :=\WEF P :=\WEF
o), ),
) Distribui¢cdo de pesos
2 4 T T T T
3
8
3 _
S
BB
Q
tn’ 2 -
3
g
3
°
Q
£
2 ” | |
Z 0
0 2 4 6

P
y
Pesos das palavras-cédigo



for ce O..2k -1
k-1

PesoM « Z M .
c c,i
i=0

matriZIOWEFOuter =

n—1
PesoCc «— Z Cc,i
i=0

Count «—0
k,n

for ce O..2k -1
for ie 0..k

for je O..n

Count

Doyter =1 Kpidle =1 Nidle = 20

Nl:=n-m N2:=2n-m

N1 =54 N2 =108 (n k)=(6 3)

k
- t
Taxa do c6digo resultante: r:= ——ot |

DNinner

1000000
0001200
0002100
0001000

matriZIOWEFOuter =

CONVOI(z, w) := | FinalEixo <« last(z) + 2-last(w)
for g € 0..FinalEixo
Z <0
g
W «0
g
ConvLength <« last(z) + last(w) + 1
for je 0..last(2)

Zj+last(w) < Zj

for h e 0..last(w)

Wity &

for u € 0..FinalEixo
. <%
WWu «— W2-1ast(w)—u if u < 2-last(w)

Wu otherwise

for ue 0..ConvLength — 1
ConvLength—1

Z Z WW

q=0

result <«
u

result

Kinner =

Counti’j — Counti’j + IV(PesoMc = i) A (PesoCc = _])—I

2n Dinner =

r=0.125

mod[ g+ (FinalEixot 1)—u, FinalEixot 1]

4-n



Rotina usada quando a IOWEM é de um cddigo sistematico ou nao
sistematico. Apresenta calculos mais demorados.

IOWEMm(X,n,k,m) := | I[OWEMextended < |A « X
if m>1
for je 0.k
for ue 0..(m—-1)-n -1
Auxj’u 0

A « augment (A, Aux)

A
for je 0.k
for ue 0..n+ (m—1):n
IOWEV.

[ 0k 14+ [(m=1)-n] J+u “— IOWEMextv:ndv:dj’u

IOWEVms « IOWEV
for xe 0..m—-2
IOWEVms <= CONVOL, - 1.,(IOWEV,IOWEVms)

if m>1

for je 0.k'm
for ue 0..n'm

IOWEVMm < IOWEVms.
j.u j-(n-m+1)+u

IOWEVMm

Rotina usada quando a IOWEM é de um cdédigo sistematico. Os calculos sao
realizados mais rapidamente.

n<n-k
IOWEMextended «—

IOWEMm(X,n,k, m) :=
A « ConvIO_IR(X)
if m>1
for je 0.k
for ue 0..(m—-1)-n -1
Auxj’u <0

A « augment (A, Aux)

A
for je 0.k
for ue 0..n+ (m—1)-n
IOWEV.

[ 0k 14+ [(m=1)-n] J+u “— IOWEMextv:ndv:dj’u

IOWEVms « IOWEV
for xe 0..m—-2
IOWEVms <= CONVOL, - 1.,(IOWEV,IOWEVms)

for je 0..k'm
for ue 0..n'm

IOWEVMm < IOWEVms.
j.u j-(n-m+1)+u

ConvIR_IO(IOWEVMm)

k,

IOWEMm; := [OWEMn{ matrizZIOWERy outer+™M)

Douter *

IOWEMmy := IOWEMm{ matrizZIOWER o Doyter -Kouter -4M) W 1= 0.. Kgygepm

if m>1

CONVOIL 1ap(V1.

ConvIO_IR(X) =

ConvIR_IO(X) =

IOWEMmy, := [OWEMn{ matrizIOWERy o, .

n

Vv2) =
]
MATLAB

(vl v2)

Nr < rows(X)
Nc « cols(X)
for xe 0..Nr—1
for ye 0.. Nc— Nr

B «— X
X,y X, Xty

Nr « rows(X)

Nc « cols(X)

for xe 0..Nr—1
for ye 0..Nc -1

A «— X
X

X, y+X Ly

K 2m)

outer * “outer ’



1
NI N2 IOWEMim | IOWEMmy | TOWEMmy ] )
IOWEM = Q(x) :=—-erfc| —
SCBcw,h z z combin(Nl,l )-combin(NZ,l ) 2 \/E
1 2
1,=01,=0
|
. SNR, SNR
q Dinner ™ Xouter ™ 0 SNR) i 10 10
w =
PbgCpc == ——— IOWEMgcpe  -erfely hr10 Tp(SNR)
P2 he1 0 Kouter ™ w.h
= w =

Para tornar os cdlculos mais rdpidos, pode-se reduzir o valorNk e N2 nos somatérios abaixo. Em altos valore:
de Eb/No praticamente ndo ha mudanga de comportamento. O somatdrioetambém pode ser truncado. Boas
aproximagdes foram conseguidas com reducdo a quarta parte de cada um deles.

inner N1 N2 SNR
. - - p
7 Kouerm y 4 IOWEMm , 4 IOWEMmy | IOWEMm m
Pb == . . -erfc\\| h-r- 10
SCBC z kouter'm z combin(Nl s 1]) combin(NZ, 12)
h=1 w=0 1, =0 1, =0
1 2
n k SNRp
RSEEY 10 Para canal AWGN
Pbpc =2 > marizlOWERyer  -erfel h-0.510

h=1w=0 outer

Pb BPSK coerente nao codificado em canal AWGN: PbNCcAWGNSNR) = Q( ,2-yb(SNR))

1
Pb BPSK coerente nao codificado em canal Rayleigh plano: Pb - (SNR) :=— —_—
NCRayleigh 5 1+, (SNR)

Upper Bound on BEP for double SCBC

1
g~~
0.1 b= RIS
\ - g Ty
LIS
-l‘_\’_
0.01 *@:\._‘_
= ~\~- ~‘-.
2 P RS
3 - -
SCBC 3 ~
-g 110 \ N\ S
5 ¥¢ So e
2 e - M K=063) N\ ~ Q.
() . —— ~ -
Efaga) 110 m=9 < -
= PbncawGN (SNRy) N1 = 54 ==
£0© 110> — N2=108 - \
$— _ . .
= Kouter =3 \ N q
110 © — Minner =24 \‘\
r=0.125 \ N
= \
110 " F— Koy e = 27 \t
mng, e, = 216 \
-3
1-10
0 2 4 6 8 10
SNR,,
Eb/No
¢ SCBC

EFE Codigo isolado
©-© BPSK nio codificado



PbRSCBCp = Z

PbRBCp = Z

Probabilidade de Erro de Bit

Dinner ™

h=1

nouter kouter

Kouter ™
w =0

h=1w=0 Kouter”

PbRscBC L.
P

-
o
xi

BC

p 1-

30
Z M

CRayleigh(SNRp)

@
®

1-

0.1

0.01

N1 N2 z
AL N2 5 .
4+ IOWEMm 4+ IOWEM JOWEM [ 2
w Z lw.1, Z m2]1,]2 ‘“3]2,11 | sin(0) "
Kouter M7 1=0 combin(N],l]) A combin(NZ,lz) I SNR,,

»
2 h
—Y  matrizZIOWER, : |[ sin(o)” do
T uery, h I SNR,
2
J 0510 ' 4 in(0)
0

Upper Bound on BEP for double SCBC

r-10 10 +sin(q))2
0

Para canal Rayleigh

(n k)=(6 3)\

— m=9
N1 =154
N2=108

Kouter =3
24

Dinner =

r=0.125

Koo =27

M0y = 216

SNR
Eb/No
¢ SCBC
EFE} Codigo isolado
©-0 BPSK nio codificado



Este arquivo permite que sejam estimados os limitantes superiores de probabilidade de erro
de bit para codigos produto bidimensionais (2D) com componentes (n,n/2,4) com construcao
multinivel. Em um certo ponto da rotina ha um comando de convolucao do Matlab, mas ele
pode ser facilmente substituido por uma subrotina equivalente do Mathcad, embora isto
represente demora nos calculos.

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

Como os resultados obtidos envolvendo as matrizes geradoras em suas formas sistematica e
nao-sistematica se mostraram aproximados, para aumentar a velocidade dos calculos
pode-se operar com as matrizes IRWEM em vez das matrizes IOWEM. Para usar uma ou

outra habilitar, conforme o caso, as matrizes nas suas formas sistematicas (criar outras se
necessario), habilitando também a rotina de calculo dos limitantes correspondente.

Parametros do cédigo: (n k d =(8 4 4)

min)

Numeros de pontos do Grafico: Np:=6 p:=0..Np-1

MinEbNo :=0 MaxEbNo:= 10

MaxEbNo — MinEbNo Taxa do Cddigo componente: r:= X ,
’ n

SNR_:=(p) + MinEbNo
P Np-1

Geracéao de inteiros entre a e b com distribuicao Uniforme:
RND_INT(a,b) :=a + floor(rnd(b — a + 1))

Geracao do codigo componente (1xn) pela regra de construcao multinivel

k—1
Data) := | Cp « stack| submatrix(Data, 1,k — 1,0,0), mod| z Dataj,Z

01
Ref «
10

for je 0..n -1

C.«C -\ if Data, =0
i pﬂ (J) 1 aao
oor| —

Clxn(

j=1

Cj — RefO,mod(j,Z) if Cp ( ) =1 otherwise
floor| —

Ref] ,mod(j,2) otherwise
C
Contador binario de b bits
Counter(b) := | B b < 0
b-1,2 -1
for xe 0..2b -1
A0
for yeb-1..0
AcA+?
i <
Bb—y—],x<_ 1 if A<x
A« A-2 otherwise




Distribuicao de pesos do cédigo (n,n/2,4)

Geragao dos 2k = 16 possiveis vetores mensagem: M := Counter(k)T

for je 0..k-1

X G:=
C:=[for je0..2" -1
3 (y A
Code') FC]J (m)
T
A
CodeT
1 01 1 010 1000111
110 0011 01001
G= G:=
110011 0010O0T1°1
001111 0001T1O01
100000001 1111110)
0100000O0T1TT1T1T1T11O01
001000000100O0O0OT 1
- 00010000000O0O0T1T 1
“100001000000100°1 1
000001001 000O0O0T 1
00000010001 0O0O0OT 1
000O00O0 01 0001O0T11
k
wef:= | for ce0..2" -1
n—1
PesoCcez Cc,i
i=0
PesoC
Numero de bins do histograma de pesos:  Nbins := 50
B = (wes") p =(wer?®)
y y y y

Distribui¢@o de pesos

1 01

0 100
010

I 001

1 =000
000
000

C:=MG

_

C :=(mod(C,2))

WEEF := histogram ( Nbins , wef)

2

g 15 | | T | |

<

k=l
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(=l el e)

y :=0.. Nbins — 1



. k
mamZIOWEFOuter = |for ce0..2 —1
k-1

PesoM « Z M .
c c,i
i=0

n—1
PesoCc «— Z Cc,i
i=0

Count «—0
k,n

for ceO..2k—1
for ie 0..k
for je 0..n

Counti’j — Counti’j + IV(PesoMc = i) A (PesoCc = _])—I

Count
Kouter =K Doyter =1 Kinner =1 Djnper =20 m:=k N=n5ypep 10
(n k)=(8 4) N=32
.- Kouter
Taxa do cédigo resultante: r:=—— r=0.25
Dinner

100000000
000040000
matriZIOWEFqer =[ 0 0 0 0 6 0 0 0 0
000030001
000010000

CONVOI(z, w) := | FinalEixo <« last(z) + 2-last(w)
for g € 0..FinalEixo
Z <0
g
W «0
g
ConvLength <« last(z) + last(w) + 1

for je 0..last(z)

Zj+last(w) < Zj

for h e 0..last(w)

Wity &

for u € 0..FinalEixo
. <%
WWu «— W2-1ast(w)—u if u < 2-last(w)

Wu otherwise

for ue 0..ConvLength — 1
ConvLength—1

sl = Z 2 T T e 1) R TS ]
q=0

result




Rotina usada quando a IOWEM é de um cadigo sistematico ou nao

sistematico. Apresenta calculos mais demorados.

IOWEMm(X,n,k, m) :=

IOWEMextended «—

for je 0..k

IOWEYV.

for xe 0..m-2

for je 0..k'm

for ue 0..n'm

IOWEVMm

for ue 0..n+ (m—

j [n+14+[(m=1)-n] ]+u
IOWEVms <~ IOWEV

IOWEVMH& e IOWEVms.

A« X
if m>1
for je 0.k

for ue 0..(m—1)n—-1

Aux. «0
jsu

s

A « augment (A, Aux)

A

1):n

IOWEVms <~ CONVOL_ 1. (IOWEV,IOWE V)

j-(n-m+1)+u

«— IOWEMextendedj u

if m>1

Rotina usada quando a IOWEM é de um cddigo sistematico. Os calculos sao
realizados mais rapidamente.

IOWEMm(X,n,k, m) :=

IOWEMm, := [OWEMm(matrizIOWERqy o -

u .=

0.k

outer ™

n<n-k
IOWEMextended «—

for je 0..k

for ue 0..n+ (m—

IOWEYV.

j [n+14+[(m=1)-n] ]+u

IOWEVms <~ IOWEV

for xe 0..m-2

IOWEVms < CONVOL 1. (IOWEV,IOWE V)

for je 0..k'm

for ue 0..n-m

IOWEVMH& W IOWEVms.

A < ConvlO_IR (X)
if m>1

for je 0.k

for ue 0..(m—1)n—-1

Aux. «0
jsu

s

A « augment (A, Aux)

A

1):n

j-(n-m+1)+u

ConvIR_IO(IOWEVMm)

V=00 0jppep M

Douter *

Kouter » m)

«— IOWEMextendedj u

if m>1

CONVOL1.p(V1,v2) =

ConvIR_IO(X) :=

ConvlO_IR(X) =

IOWEMmy, := IOWEMm(matrizIOWEF ..

Douter *

MATLAB®

(vl v2)

Nr < rows(X)

Nc « cols(X)

for xe 0..Nr—1
for ye 0..Nc -1

«— X
X, y+X X,y

A

Nr « rows(X)
Nc « cols(X)
for xe 0..Nr—1
for ye 0..Nc— Nr

B «— X
X,y X, Xty

k

outer * 2-m)



N

IOWEMm; ~ TOWEMm)
u

s

Para tornar os calculos mais rapidos, pode-se reduzir o valor

s

IOWEM =
SCBC, Z
1=0

combin (N, 1)

de N no somatdrio ao lado. Em altos valores de Eb/No
praticamente ndo ha mudanga de comportamento.

Percebe-se que pode haver grande diferenga entre o limitante de probabilidade de erro de bit real e aquele estimado

segundo a proposta do Benedetto. Por exemplo, um célculo por for¢a bruta (veja arquivo

IOWEF DD com Multinivel

(n,k,4) forga bruta.med ) determinou a IOWEM do cédigo 2D formado com componentes (8,4). Comparando o limitante
calculado com esta IOWEM e com a IOWEM estimada segundo Benedetto pode-se perceber consideravel diferenga.

" w\l
IOWEMg g := READPRN("IOWEM2D84.dat" )

Binner ™ Xouter’

— IOWEM -erfc
SCBCW h

w
PbSCBCp = > -
el w=0 outer
1 nouter kouter
1:)bBCp ::E. Z k. ter
h=1w=0 °'°

1 X
Q(x) :=—erfe| —
X 5 erc(\/_zj

SNR

T(SNR) =10 1°

SNRp
iZIOWER, ric\{h-0510 '©
-matriz Ollterw h'e C U0

Para canal AWGN

Para canal AWGN

Pb BPSK coerente nao codificado em canal AWGN: PbNCAWGN(SNR) = Q( lz.yb(SNR))

Pb BPSK coerente nao codificado em canal Rayleigh plano:

0.1E

0.01
5
3 PbSCBCp 11073
o
ikane
> Pbpc
o 4
o P 1-10
S 1a%a
2 PoycawGN(SNR)
K=} —_
£6© 110 °
g
A
110 °
110
110 °

Tp(SNR)

1
PONCRayteigh SN0 =57 17 170y

Upper Bound on BEP for SCBC

9~x
Do s
R
RIS
\-& -.~--
\ s\\ s‘__G’-
\‘ .~
~ "
~ -
N "s‘
\ ISI\ o,
——— (n k)=(8 4) Y S
m=4 ‘\ ‘.~
N=32 N .
Kouter =4 e ~“c
N
Minner = 16 El\
_ Y
Ky e = 16 AN
M Njpper = 64 ‘\‘
D
A}
\
0 2 4 6 8 10
SNRp
Eb/No
¢ SCBC

EFE} Cédigo isolado
©-0 BPSK nio codificado



inner M Kouter ™ . (¢)2
sin
PbR, = -IOWEM °
SCBCp Z Kouer M7 SCBCW’h SNR,,
h= w=0 10 2
r10 + sin ()
0
il
2
Douter kouter . (¢)2
sin
PbR, = -matrizIOWEE,
BG Z Kouter ™ Outery, |, SNR,,
h=1w=0 - .
0.510 + sin(¢)
0

k

"outer outer

w .
PbRZBC = Z Z - <matrlzIOWEFOuter h‘ €]
P — — “outer N7
h=1w=0
Upper Bound on BEP for SCBC
1
H-ao
01 B
| T —
ST o . -
=
0.01 =~
= \ Bt - IR
A E—-
3 PPRscpe 1107 -~
£ ’ (n k)=
3 PbRBC _ m=
tag ' 110 * N=
<
% PbNCRayleigh(SNRp) kOuter = \\
200 1103 n. =
a_o- mner \
mKoyer =
~6 _
1-10 M Dnner =
1410 7
110 ®
0 2 4 6 8
SNRp
Eb/No
¢ SCBC

SR

do

Para canal Rayleigh
com uso de CSI no
receptor

Para canal Rayleigh
com uso de CSI no

receptor

Para canal
Rayleigh
sem uso de CSI

EFE} Cédigo isolado
©-0 BPSK nio codificado



Este arquivo permite que sejam investigados os conceitos preliminares necessarios a implementacao das
rotinas definitivas para estimacao dos limitantes superiores de probabilidade de erro de bit para codigos
de bloco concatenados em série, com comprimentos variaveis do bloco de entrelacamento temporal.

Dois estudos de caso sao investigados:

1) caédigo de paridade simples (4,3,2) concatenado com  coédigo de Hamming sistematico (7,4,3), N=4 ;

2) codigo de paridade simples (4,3,2) concatenado com  codigo de Hamming sistematico (7,4,3), N variavel ;
(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

Referencias: TDA Progress Report 42-126 August 15, 1996

Serial Concatenation of Interleaved Codes: Performance Analysis, Design, and lterative

Decoding. S. Benedetto, D. Divsalar, G. Montorsi, and F. Pollara.

Serial Concatenatiopn of Interleaved Codes: Performance Analysis, Design, and lterative
Decoding (IEEE Trans. Inf. Theory, may 1998)

Nota importante: No artigo do Benedetto sobre concatenacao paralela, a expressao (6), usada para o calculo
dos limitantes, contém a fungao Input-Redundancy WEF (IRWEF), que difere da expressao (3) usada no artigo
sobre concatenagao serial, onde utiliza-se os coeficientes da func¢éo Input-Output WEF (IOWEF). O que esta
registrado abaixo leva em conta essa observacao.

1) Bounds on performance for the (7,3) serial concatenated block code with a (4,3) single parity check code
as the outer code and a (7,4) Hamming code as the inner code, with interleaving lenght N = 4.

(n k):=(7 3) N:=4
Numeros de pontos do Gréafico: Pontos :=6  p:=0..Pontos — 1
MinEbNo :=0 MaxEbNo := 10

MaxEbNo — MinEbNo

Pontos — 1

+ MinEbNo

SNRp =(p)

- k
Taxa do cddigo resultante:  r:=—, r=0.429
n

IOWEF( o (W, L) ::|:1 + W-(3-L2) + Wz-(3-L2) + W3-(L4)i|

1oWEFy (L =1+ L8+ 1Y) o 28 )« e+ an) o L]

1 1
1 4 1 d
CWEFOuter(W LD = ; -EIOWEFOuter(W ,L) CWEFInner(] ,H,L) = F 'EIOWEFIDDCF(L’ H)

Estes valores, para qualquer /, conferem com aqueles obtido no exemplo 1 de
[Ben96, p.4-5], exceto para /=0, situagdo na qual ndo ha solugéo simbdlica:

2
CWEFQer(W.2,0) = 3W + 3 W

3 4
CWEF e (2.H,0) = 3H + 3H

TOWER. W.H) = N CWEF( (W 1,0) CWEFy 0, (1. H.0) ... ou, conforme dado em
scecW.H) = z combin(N, 1) [Ben9s, p. 5]:
1=0

IOWEFgcg(W.H) =1+ W-(I.S-H3 + 1.5-H4) + WZ-(I.S-H3 + 1.5-H4) + WB-H7



10000 <== é a IOWEF na forma matricial (ver arquivo sobre
. IOWE 00300 concatenagao paralela do Benedetto, 1996) para o
matrizIOWERg yer = codigo externo (4,3) = codeword distribution do Rankin.
00300
00001
10000000
00031000
matriZIOWEE, . ..:={ 0 0 0 33 0 0 0 <== é a IOWEF na forma matricial para o cédigo interno (7,4).
00013000
00000O0O01
u:=0.k v:=0..n
N matrizZIOWERy o, -matrizIOWER ..
matriZIOWEE = z ul L
CBG, v combin(N, 1)
1=0
100 0 0 00O
<== é a IOWEF na forma matricial para o cédigo total
) 0001515000 N ~
matrizIOWER g = (7,3). Percebe-se que ela corresponde a fungéo IOWEF.

CIOWEFIgcgdW.H, w) :

CIOWEFp(W.H, W) :

( SNR,,
10

H :=exp\-110

P p

0001515000
000 0 0 001

N maizZlOWERyyr  CWEFppe (1, H.0)
w,

combin(N, 1)
1=0

14" owER «(W.H)
: scBcW.
whogw®

k
j Pblscpc i~ > %-CIOWEFlSCB({O,Hp,w)
w=1

Upper Bound on BEP for SCBC

1 R
..
0.1 Es\
= -
M 0.01 S
3 \\
L% Pb]SCBCIJ .]0_3 \ﬁ
X - \
g Pb2gcpcl-10 ~
& p N
= B -5 \
£ 1-10 *
£ Y
& 110 ©
1-10
110 °
0 2 4 6 8 10
SNR,,
Eb/No

Conforme [Ben96, p. 5, eq. 8], ou:

Conforme [Ben96, p. 5, eq. 9]

k

Phgcpc i > %-CIOWEF?SCBC{O,HP,W)
w=1



Note que se for usada a expressao mais justa para o calculo da Pe, usando a equagéo (3) do artigo [Ben98] ou
usando a equagéo (6) do artigo do Benedetto sobre concatenagao paralela, e nelas levando-se em conta que a
matriz A abaixo corresponde a matriz Ad na concatenagao paralela (IOWEF), obtem-se a curva esperadal!

1oWEFgepW . 1) =1+ w1518 + 150 + w2 (1510 4 Lsnit) « Wit

1000 0 00O
0001515000

matrizZIOWE! =
SCBC=| 4 g 0 151500 0
0000 0 001
i:=0.k j=0.n-k
Verificar que, sabendo que matrileWEFsCBC1 ; = matrileWEFSCBCl i ° a IRWEF na forma matricial sera:
10 0 00
00 15150 Que corresponde a funcéo
mauiZRWERcge=| o o o rwerw i) = 1+ w1 5H + 158) + w2 sH+ 15+ what
00 0 0 1
SNR
L. 10p
w
Pbl =— — matrizIOWE] -erfc\y h-r-10 Conforme [Ben98]
SCBG, =7 z z n e,
h=1w=0
L
SNR,,
| k n-k ; T
Pbl =— —-matrizIOWE -erfc| y (i + j)-r-10 OU, conforme [Ben96]
SCBC, =7 > D k 'SCBG (i+J)
i=1j=0
SNR
Lk ok 10"
1 . . G
PbZSCBCp ::;z ?matrlleWEFSCBC1 j-erfc @i+ j)r10
i=1j=0

IRWEFgcg(W.T) :=1+ W-(l.S-T2 + 1.5-T3) + W2-(1.5-T + 1.5-T2) + W3-T4

1 gV
CIRWEFycg(W. T, w) ::m-—WIRWEFSCBC(W,T) Conforme [Ben96, p. 5, eq. 9]

[ SNRp]
10

T :=exp\-r10

p *P

Usando a equagéo (5) do artigo sobre concatenagéo paralela, que depende da IRWEF, tem-se um resultado muito similar ao
reportado no artigo sobre concatenagao serial. Usando a equagao (3) do artigo de 1996 (TDA Report), como notado no grafico
anterior, ndo obtem-se o resultado esperado:




SNR,,

w
10 10 D CIRWEFg {0, T
e ' SCBd : p’W)

ou

w j
SNR,, SNR,,
1 E 10 nk 10
Pb4 i=—erfe( [X_)-exp(X ) E = 10 E triZIRWE : 10
SCBCp > er c( p) exp( p) " exp\ T matriz FSCBCW’J. exp\ T

w=1 j=0

Upper Bound on BEP for SCBC

= Pblgcpe
m
2 Pb2
o 3
BC .10
LE SC CEJ 10
3 E3-E3
3 Pb3gcpe
Zoo
o
g Pbdscae
e
A
110
110 °
0 2 4 6 8 10
SNR,
Eb/No

R

2) Bounds on performance for the (7,3) serial concatenated block code with a (4,3) single parity check
code as the outer code and a (7,4) Hamming code as the inner code, with variable interleaving lenght.

Kouter =3 Nouter =4
Kinner =4 Ninner =7
m:=1 N::nouter-m
- k
Taxa do cédigo resultante: r:=—, r=0.429

n

IOWEF( i (WW . LL, m) [ 1+ ww ) s ww? ) + ww3~(LL4ﬂm

1OWERy, o (LL HH,m) =1 + LU (e + i) + L2 (am® + 3m?) + 02 (bre® + ) + Ul



Observacao: Nio posso calcular a Pe através das fungdes IOWEF ou IRWEEF, pois preciso calcular as respectivas
funcdes condicionais e o Mathcad ndo calcula derivadas parciais de ordem maior que 5. Como alternativa, implemente
matrizes correspondentes no caso das fungdes serem elevadas ao valor de.

Contudo, param > 28, o Mathcad ndo consegue encontrar solu¢do numérica de forma a se estimar as novas matrizes
IOWEF. Como alternativa pode-se utilizar a idéia de convolucdo discreta, mas hd um problema no processo para 13
ver mais adiante neste experimento, apds o proximo grafico). A implementacéo da convolugdo discreta sem utilizar a|
funcdo incluida no Mathcad resolveu o problema, aparentemente sem limita¢des para o valondmas o tempo de célculo
£ exponencialmente crescente emu. (6 horas param = 30). Para melhorar bastante a velocidade dos célculos, pode-se
utilizar a rotina de convolugdo discreta do MATLAB. Esta rotina é quase tdo rapida quanto a rotina do Mathcad (30
segundos param = 30), porém ndo gera residuos que interferem nos calculos, como acontece com a fun¢éo do Mathcad

10000000O0

10000
00031000
) 00300 .
matrizIOWEFq .. = 0336 matrizIOWEH .. =1 0 0 0 3 3 0 0 0
00013000
00001

00000001

mam'zIOWEFrrbuter = | for ie 0"k0uter'm
for je 0..ng e m
MO. .« 0
1]
for xe 1..m~kOuter
1 0
312 0
M2 « IOWEFOuter(WW,LL,m) coeffs, WW — s coeffs, LL — | 0
3.LL
0
LL4 1
X
for h e 0..last(M2) 10000
MOXheMZh ) 00300
’ maszOWEFrrbuter =
MO, 1 00300
0,0
00001
MO
mam'zIOWEFr‘qnner = | for ie 0"kinner'm
for je 0..njp0m
MO. .« 0
i,]
for xe 1..m~kinner
0
1 0
3Ll + Lt 0
3 4 0
M2 « IOWEFInner(WW,LL,m) coeffs, WW — | 3-LL" + 3-LL coeffs ,LL — 0
LL3 + 3~LL4 0
L 0
L =X
1
u:=0..km for=toe f.alast(M2)
MOX,h “— M2h
MOO,O «—1
MO




100000O0O0
00031000
matrizZIOWEFm ,..={ 0 0 0 3 3 00 0 matrizZIOWEFgop o=
00013000
0000O0O0O0°1

100 0 0 0O0O
0001515000
0001515000
000 0 O O0O1

N matrizIOWEFmOuteru 1~matrizIOWEFmIrmerl

matrizIOWEF, =
SCBCu v z
1=0

combin(N,1)

nm km

1 w
Pb =— —— matrizIOWEF -erfc
SCBC]p 5 E E em SCBCW h
h=1w=0

Conforme [Ben98]

Upper Bound on BEP for SCBC

\
0.01 \
1-10 °
1-10 4 \\
1-10 °
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1-10 N
Pbsc13c1p1 10
1-10

1-10

Probabilidade de Erro de Bit
|

SNRp
Eb/No

inner =

Taxa do cédigo resultante: r:= k , r=0.429



CONVOI(z, w) := | FinalEixo< last(z) + 2-last(w) CONVO[maﬂab(vl ,V2) ==

for g e 0..FinalEixo MATLAB”
Z <0
g
W <0 (vl v2)
g

ConvLength <« last(z) + last(w) + 1

for je 0..last(z)

Lo oot <
for h e 0..last(w)

Whststw) < ¥h
for u e 0..FinalEixo

WWu «— |W if u < 2-last(w)

2-last(w)—u

Wu otherwise

for ue 0..ConvLength — 1

ConvLength—1

el = Z Y il e b, e Bl

q=0

result
Usada quando a IOWEM é de um codigo sistematico ou nao sistematico:

IOWEMmM(X,n,k,m) := | IOWEMextended < | A « X
if m> 1
for je 0.k
for ue 0..(m—-1)n-1
Auxj’u «0

A < augment(A, Aux)

A
for je 0.k
for ue 0..n+ (m—1)n

IOWEVJ. «— lOWEMextendedj u

-[ n+1+[(m=1)-n] ]+u
IOWEVms «- IOWEV
for xe 0.m—-2 if m> 1
IOWEVms - CONVOL, . 1. ,(IOWEV,JIOWEVms)
for je 0..k'm
for ue 0..n'm

IOWEVMm, | < IOWEVins, .\

IOWEVMm

IOWEMm, := IOWEMrr(matrileWEFbuter, Nouter » Kouter » m) IOWEMmy, := IOWEMm(matrileWEijler,ninner,kimler s m)

u:=0. Koygepm Vv i=0. My e m

N IOWEMm; -IOWEM
o "y

1
IOWEM, = ’
SCBCU’ v z combin(N,1)
1=0




Dinner ™ Kouter ™

1 w
Pb =— — IOWEM -erfc
SCBCZp 5 E E m SCBCW h

h=1 w=0
Upper Bound on BEP for SCBC
1 <.
0.1 *\
0.01 =

110 ° E‘\
. 110 ¢ '\"E-\\
A - S
3 110 ° - }
g Pbsceet .07 >
LE pt’ 0_7 S N
3 ? 1-10 : 5
° -
3 SCBC2, | |78 m=10
::% - 110 ° Kouter =3
=} —10 -
De_ 1 '10_” Douter = 4

! '10_]2 Kinner =4

1-10 —

L1013 Dinner =7

110 "

=15
1-10
2 4 6 8 10
SNRp
Eb/No

Estimativa por cdlculo simbélico
Ed-E3 Estimativa por convolugio discreta



Este arquivo permite que sejam estimados os limitantes superiores de probabilidade de erro
de bit para codigos de bloco (n,n/2,4) com construcao multinivel concatenados em paralelo,
para comprimento variavel do bloco de entrelacamento temporal . Em um certo ponto da
rotina ha um comando de convolucao do Matlab, mas ele pode ser facilmente substituido por
uma subrotina equivalente do Mathcad, embora isto represente demora nos calculos.

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

Parametros do codigo: (n k d =(12 6 4)

min) :
Numeros de pontos do Gréfico: N:=6 p:=0.N-1
MinEbNo :=0 MaxEbNo := 10

MaxEbNo — MinEbNo
N-1

+ MinEbNo

SNRp =(p)

Taxa do Codigo: r=X r=05
n

Geragao de inteiros entreae b
com distribuicdo Uniforme: RND_INT(a,b) :=a + floor(rnd(b — a + 1))

Geragao do codigo componente (1xn) pela regra de construcdo multinivel

k-1
Cixn(Data) := | Cp < stack| submatrix(Data, 1,k — 1,0,0), mod z Dataj,z

01
Ref «
(1 0)

i=1

for je 0.n—-1
C. < Cp N if DataO =0
J floor| —
2
Cj — Refo,mod(j,Z) if Cp (J] =1 otherwise
floor| —
Refl ,mod(j,2) otherwise
C
Contador binario de b bits
Counter(b) := |B ,b <0
b-1,2"-1
for xe 0..2b— 1
A«0
for yeb-1.0
AcA+2
Bb—y—l,xe 1 if A<x
A« A -2 otherwise
B







Distribuicao de pesos do codigo (n,n/2,4)

Geragéo dos 2k = 64 possiveis vetores mensagem: M := Counter (k)T

C=|for je 0..2k— 1
. ¢
Code'? Cler:(MT) q

CodeT

G:= | for je 0. k-1

A=) ClX'J:(MT)<2j>}

AT

C=M-G

_
C:=(mod(C,2))

wef .= | for ce 0..2k -1

n—1
PesoC (—Z C .
c c,i

i=0

PesoC

Numero de bins do histograma de pesos: Nbins := 50
WEEF := histogram ( Nbins , wef)

y :=0.. Nbins — 1

B = (wer?) p = (wee?)
y y y y

Distribui¢@o de pesos

o

S 40

o

<

el

[~

Qo —

S 30

o

on

5

S By

2o 20

g

=

a3

o

3 10

o

o)

5

Z 0 m m
0 5 10

P}’

Pesos das palavras-cédigo



matrizIOWEF:=

Probabilidade de Erro de Bit

Pb

for ce 0..2k—1
k-1
PesoMC “— Z MC’].
i=0
n—1
PesoCC — Z CC’].
i=0

Count «—0
k,n

for ceO..Zk—l
for ie 0..k

for je 0..n

Count. .« Count. .+ [(PesoM
i,j 1,] c

Count

i
k

n

Upper Bound on Pb for M-level (12,6,4)

k

050

matrizIOWEF=

S © o o o <o
S O O O o o <o
S O O o o o <o
S o o O
(==

0

= i) A (PesocC = J):|

SNRp

‘matriZIOWEF]. jﬂ.‘erfc (i+ )10 10

Usando [Ben96, p. 411, Eq. 6], porém
substituindo a matriz IRWEF pela matriz
IOWEF conforme [Ran01, p. 17]

SNRp

Eb/No

1

00000

0

0100 50
0100
0100
050

0

(=R

10

(=R

S O O ©oO o o <o
S O O ©O o o <o
S O O o o o <o

S ©O o o O

—







Concatenacao Paralela com N variavel

k=6 m:=4

n=12 N:=mk

r:=L r=0.25

2:n

100000O0O0OO0O0O0O00O0
000050100 O00O00O0
0000100 5 000000

matrizIOWEF={ 0 0 0 0 0 0 10 0 10 0 0 0 O
0000O0O0O1005 0000
0000O0O0OS5SO0O0O0O0O0T1
0000O0O0OT1O0O0O0OO0O00O0

CONVOL 1+ (V1,v2) =

Usada quando a IOWEM é de um cadigo sistematico ou nao sistematico:

IOWEMm(X,n,k, m) := |IOWEMextended <~ |A < X

if m>1

A
for je 0.k
for ue 0..n+ (m—1)-n

IOWEVj[ n+ 1+[(m-1)-n] [+u

IOWEVms < IOWEV

for xe 0..m-2

for je 0..k'm

for ue 0..n'm

IOWEVMm

matrizZIOWEFm:= IOWEMm(matrizIOWEF n, k, m)

A= |Al «0

k-m,2-n-m
for we 0..k'm
for hl € 0..n'm

for h2 € 0..n'm

IOWEVMm < IOWEVms.
j,u j-(n-m+1)+u

matriZIOWEFmW

for je 0.k

s

,hl

-matri ZIOWEFmW

for ue 0..(m—-1)-n -1
Aux. « 0
j.u

A < augment (A, Aux)

«— IOWEMextendedj u

if m>1

IOWEVms ¢ CONVOL,_, 4.+ (IOWEV, IOWEVms)

,h2

Al Al

wohi+h2 T

w,hi+h2 <

Al

combin(k-m, w)

MATLAB®

(vl v2)



Qx) = %-erfc(

X

)

SNR

Yp(SNR) = 10

Pbyy((SNR) := Q[ /27, (SNR))

0.1
- 0.01
m
$ Pbpc -
o 1-10
SR =g=]
2 Pbp -
2 1-10
g Pbyc(SNR,) )
23X 110 °
=)
2
& _
1-10 ©
1-10
110 °

Upper Bound for PC Multinivel (n,n/2,4)

«.--NBN
v
\&\ X
.~
\\ B
N\
e \S\\ —
m=4 .
m(2-n) =96 \\Q S
mk =24
r=—
4
N=24 \\
0 2 4 6 8
SNR,
Eb/No
BB PCBC

©-© (édigo isolado
> BPSK nido codificado

10



Este arquivo permite que sejam investigados os conceitos preliminares necessarios a
implementacgao das rotinas definitivas para estimacao dos limitantes superiores de
probabilidade de erro de bit para codigos de bloco concatenados em paralelo, com
comprimentos variaveis do bloco de entrelacamento temporal.

Trés estudos de caso sao investigados:

1) codigo de Hamming (7,4,3);

2) concatenacgao paralela de dois cédigos de Hamming (7,4,3); e

3) concatenacao paralela de um cédigo de Hamming (7,4,3) sistematico com as
paridades do mesmo cédigo (7,4,3).

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

Referencia: Unveiling Turbo Codes: Some Results on Parallel Concetenated Coding Schemes
IEEE Transactions on Information Theory, Vol.42, No.2, March, 1996. S. Benedetto and G.
Montorsi.

Parametros do cédigo: (n k d =(7 4 3) =>

min) :
dinin ~ 1 . . = .-

t := floor — € a capacidade de corregao do cédigo: t=1

NUmeros de pontos do Grafico: Ni=6 p:=0.N-1

MinEbNo :=0 MaxEbNo := 10

MaxEbNo — MinEbNo
N-1

+ MinEbNo

SNRp =(p)

Taxa do Codigo: r:= K , r=0.571
n

Geracéo de inteiros entre ae b
com distribuicdo Uniforme: RND_INT(a,b) :=a + floor(rnd(b — a + 1))

1000101
0100111
0010110
0001011

Contador binario de b bits

Counter (b) := |B b «—0
b-1,2 -1
for xe O..2b—1
A«0
for yeb-1..0
AcA+?2
Bb—y—l,xel if A<x
A« A -2 otherwise
B




Distribuicao de pesos e d,,;, do codigo (7,4,3)

Geragdo dos 2k = 16 possiveis vetores mensagem: M := Counter(k)T

C:=M-G

_
C:=(mod(C,?2))

(wef matrizIRWEF) := | for ce 0.. 2k -1
k-1

PesoMC «— z Mc,i
i=0

n—1
PesoCC “— z Cc,i
i=0

n—1
PesoP ez C .
c c,i
i=k

Countk’ ek & 0

for ce 0..2k—1
for ie 0.k
for je 0.n -k
Counti’j «— Counti i + Ir(PesoM = 1) A (PesoPC = Jﬂ

s

(PesoC Count )

1000
Numero de bins do histograma de pesos:  Nbins := 50 0 |
WETF := histogram (Nbins , wef) matrizIRWEF=| 0 3 0

13 0
y :=0.. Nbins — 1

0 1
B (wee) p . (wer®)

y y y y

Ver [Ben96, p. 411]:

BY)=1+7Y3 +7Y*+ Y7 é a Weight
Enumerating Function, obtida do
histograma ao lado.

Distribuicao de pesos

IRWEF(X,Y) =1+ X(3Y2+¥3) +
X2(3Y+3Y2) + X3(1+3Y) + X4Y3 éa
Input-Redundancy WEF, obtida da matriz
A acima (o expoente de X indica o peso
do vetor mensagem e corresponde as linha
da matriz A; os coeficientes indicam o
nimero de vetores e correspondem aos
elementos da matriz; o expoente de Y
-1 0 1 2 3 4 5 6 7 8 indica o peso do vetor paridade e

Py corresponde ao indice das colunas de cada

Pesos das palavras-c6digo elemento nio nulo da matriz).

P w
[ O R " I = U e

=
=

Nidmero de palavras-cédigo de cada peso



SNR
. P
ool :i "i . matrizIRWEE epr:—(i+j)~r~10 10 } Usando [Ran01, p. 17, Eq. 2.16]
k
i=1j=0
SNR,,
| k n-k . o Usando [Ben96, p. 411, Eq. 6]
Pb2, ;:E.Z z ?matrizIRWEl-iT’jcrfc (i+ j)r10
i=1j=0
SNR, ' SNR, ) .
k ; o n—k o Usando [Ben96, p. 411, Eq. 3, 1st expression]
Pb3p ::z E exp\ 110 z matrizIRWEl-l? i exp\ 110
i=1 j=0
SNR, )
P
_— i nii i~matrizIRWEF (exp(—rlo 10 ] Usando [Ben96, p. 411, Eqg. 3, 2nd expression]
P’ k ij
i=1j=0

SNR,,

Usando [Ben96, p. 411, Eq. 5]

g

i=0

. z matrizIRWEE

o

Usando [Ben96, p. 411, Eq. 3, derivada parcial]

SNR,,

1
SNR;,
W_:=exp\ 110 10 z =w"
p p p
SNR\ [
P SNR,, 2
exp\ 110 10 10
Pb6p ::%~ 3-\exp\ 110 + \exp\ 10
SNR;, SNR
+2-exp\ 110 10 3-exp\ —1-10 10
SNR;, 2
10
| +3-\exp\—1-10 A1+ 3-exp\ -1

10

)

= 1
)AL

SNR,,
10

10

SNR,,

--10 10

)

SN

)L

1

—r-

—-r-10

SNR;,

10!

i
SNR,,
10

0

J |




Upper Bound on BEP for Hamming (7,4,3)

1
0.1 =
Pbl, \g\
- 0.01 ==
A Ph2
S g ep -
e 1-10 °
£ Pp3, =
% _ 3
Pbd .10 *
L X
S =
E Pb5S, -5 Concluséo: os
S B /—m——— . . L :
S limitantes mais justos O
£ Pbo, . podem ser calculados
""" 110 ° ———— usando Pb2 e Pb5. j
110 '
110 8
0 2 4 6 8
SNR,,
Eb/No

5 [Ran01, p. 17, Eq. 2.16]
S-S [BenY6, p. 411, Eq. 6]
€ [Ben96, p. 411, Eq. 3]
—&— [Ben96, p. 411, Eq. 3]
[Ben96, p. 411, Eq. 5]
""" [Ben96, p. 411, Eq. 3]

WEF independente dos pesos da paridade [Ran01, p. 17] = IOWEF:

matrizIOWEF:= | for c e 0.. 2k -1
k-1

PesoMC «— z Mc,i
i=0

n—1
PesoCC “— z Cc,i
i=0

Count «~0
k,n

for ceO..Zk—l
for ie 0.k
for je 0..n

Coumi’j “— Coumi’j + [(PesoM e i) A (PesoCC = J)J

Count

Usando [Ben96, p. 411, Eq. 6], porém
substituindo A por Ad, conforme [Ran01,
p. 17] (observar que parece que ha um
erro na expressao de D. Rankin, mas é
uma questao de interpretacao) .

A menos do limitante Pb6,
todos os demais levam a
resultados errados se
usarmos a matriz do coédigo
egivalente nao sistematico,
pois eles levam em
consideracao a IRWEF que
passa a nao ter sentido para
codigos nao sistematicos.

A IRWEF pode ser escrita de tal forma a
nao destacar os pesos das paridades,
destacando apenas os pesos das
palavras-codigo em fungéo dos pesos das
palavras de informagéo. A esta fungéo as
vezes da-se o nome de IOWEF. Note que
em [Ran01, p17] o nome IOWEF é usado
também para a IRWEF. Obs: isto é valido
somente se os codigos sao sistematicos
(veja logo abaixo)!

000000
00031000
matrizIOWEF=| 0 033000
00013000
00000O00O01

1000

0031

matrizIRWEF=| 0 3 3 0

1300

0001



SNR
: k n-k ; 10 i:=0.k j=0.n-k
=5 Z Z ;-matrlzIOWEFi’ i oLy i+ e 10 Se o0 codigo ¢ sistematico,

verificar que
matrizIOWEE . .= matrizIRWEE . =
iy, J+l 1,]

Upper Bound on BEP for Hamming (7,4,3)

_1

_1

_1

_1

_1

0.01 1]

\ il

110 ° 1

m, RN ]
: 1

‘ 1]

’ 1]

_1

_1

_1

_1

Probabilidade de Erro de Bit
) 1S

SNR,,
Eb/No

HHHHE

~ k
n+(n-k r=04

Usando [Ben96, p. 411, Eq. 5, com derivada parcial]

IRWEFpc(W,Z) :=1 + W-(2.25Z4 + 1.5-Z5 + 0.2526) + Wz-(l.S-Z2 + 3-Z3 + 1.5-Z4) + WS(.25+ 1.5Z + 2.25Z2) + W4-26

4 IRWEFpe(W.Z) 2257 +152° + 25720+ 2-w-(1.5-z2 1372+ 1.5-24) + 3-w2-(.25+ 1.5Z + 2.2522) +awz®
aw

SNR,

10
W _:=exp\-1-10 Z =W
P PP
SNR,

Wp 10 4 6

PbPCmedia, :=— ~-erfe it 10 [2 25(zp) + 1 5-( ) +.25(2 p) ]

)3 + 1.5-(zp)4ﬂ

{25+ 152+ 225( ) + 4-(wp)3-(zp)6

fonf



W
PbPCmelhor := —L-erfe
P 2k

... ou Usando [Ben96, p. 411, Eq. 5, usando 3 e 7] => mesmo resultado, igual ao do artigo do Benedetto!

—k )
SNR,, ) nz: matriZIRWEE j‘(WP)J

10 i iLj=0
1 Z I‘(WP)]‘ combin(k, 1)

1
PbPCmedia_:= —-erfc
P 2

A funcéo IOWEF do cédigo concatenado é o produto, com a devida normalizagao, das fun¢des IOWEF dos codigos
componentes (7,4) e (4,3), a saber:

(1 + H‘(S‘L3 + L4) + H2‘(3‘L3 + 3‘L4) + H3‘(L3 + 3‘L4) + H4‘L7—‘ e (1 + H‘(S‘L2 + L3) + H2‘(3‘L+ 3‘L2) + H3‘(1 +3-L) + H4‘L3—|
=>

funlOWEFpcg(H.L) :=1+ H‘(2.25L5 + 1.5‘L6 + 0.25‘L7) + H2‘(1.5‘L4 + 3‘L5 + 1.5‘L6) + H3‘(O.25L3 + 1.5‘L4 + 2.25‘L5) + H4‘L10

matrizZIOWERpcp o= for ie 0..k
for je 0..k+ 2:(n -k)
MO. .« 0
i,j

for xe 1.k

1
2.25‘L5 + 1.5‘L6 + .25‘L7
M2 funIOWEFPCBC(H,L) coeffs H — l.S‘L4 + 3‘L5 + l.S‘L6 coeffs ,L —
.25‘L3 + 1.5‘L4 + 2.25‘L5

L10

S O O O O o o o o o

—

for he 0..last(M2)

MOx,h “— Mzh

M00’0<—1

MO




100 0 0 0 0 0 000
000 0 0 22515025000
matriZIOWEFpcge=| 00 0 0 15 3 15 0 000
000025152250 0 000
0000 0 0 0 0 001

SNRp
|2 K m
PbPCmedia_:=—- Z  matriZlOWERpcpe -erfely hr-10 Conforme [Ben98]
P 2 k w,h
h=1 w=0
Upper Bound for PC (7,4) + (4,3)
1

0.1
= 0.01
a
3
o PbPCplorp 1.10—3
5 5=
g PbPCmedia, _
2 -6 !

1-10 \
PbPCmelhor;, \E\
>>¢ 1107 Resultados coincidentes
para todas as expressoes
-6 acima (PePCmédia) apenas \\

110 © =——— se os codigos concatenados \
forem sistematicos

Probabilidade de E

SNRp
Eb/No
E-= Permutagio 0123
©-© Médias das permutagdes
€ Permutacio 0132

Observagao: como verificado no artigo do Benedetto [Ben96], o aumento do bloco de interleaving aumenta ligeiramente
o desempenho, mas percebe-se rapidamente uma saturagao nesse aumento de desempenho quando aumenta-se mais
ainda o bloco de interleaving. Este fato pode ser verificado em simulagdes com concatenagao paralela.

Observar que se o codigo nao for sistematico, a relagao entre a IRWEF e a IOWEF nao mais é imediata. A funcao
IRWEF perde seu sentido, pois numa palavra cédigo nao mais tenho como possivel a separagdo da contribuigao do
peso da palavra de entrada e da paridade, de forma consistente. A IOWEF continua valida, tanto para cédigos
sistematicos como para nao sistematicos. Optou-se entao por descobrir uma maneira de realizar o calculo de Pe
usando a matriz IOWEF do cddigo concatenado, o que serve para a andlise de limitantes com codigos sistematicos e
nao sistematicos (no caso analisado aqui o resultado para nao sistematicos levaria a valores diferentes do resultado
para sistematicos, pois a taxa considerada pressupde o uso de cédigos sistematicos). Resta, entao, desenvolver uma
manaira correta de estimar a matriz IOWEF do cédigo concatenado a partir da matriz IOWEF dos codigos
componentes:

O que esta descrito abaixo pressupde a concatenagao de dois codigos idénticos (7,4) + (7,4), sistematicos ou ndo. O
resultado difere, obrigatoriamente, do exemplo anterior no qual ha concatenagao de um cédigo sistematico (7,4) com a
paridade (4,3), formando um cédigo (7,4) + (4,3) (veja exemplo igual no livro do Benedetto e Biglieri de 1999).



1101000
0110100
0011010
0001101

G2:=

100011
010011
001001
000110

G2:=

Geragao dos 2k =16 possiveis vetores mensagem: M := Coumer(k)T

C:=M-G2

_—
C:=(mod(C,2))

(matrizZIOWEF PesoCodewords ) :=

10000000
00040000
00006000
00030001
00001000

matrizZIOWEF=

for ce O..2k -1
k-1

PesoM « z M .
c c,i
1=0

n—1
PesoC ez C .
c c,i

i=0

Count « 0
k,n

for ceO..Zk—l

for ie 0.k

for je 0..n

Count. . < Count. .+ Ir(PesoM
i, 1,] C

s

i) A (PesocC = Jﬂ

(Count PesoC)

Matriz para os dois cédigos componentes.
Habilitar as matrizes geradoras logo acima,
conforme se queira componente sistematico ou n&o.

Para c6digo componente nao sistematico =>

funIOWEFCC(H,L) =1+ H-4-L3 + H2

-6-L4 + H3-(3-L3 + L7) + H4-L4

Para c6digo componente sistematico =>

funlOWEF-(H, 1) := 1 + H-(3-L3 + L4) + Hz-(3-L3 + 3-L4) + HB-(L3 + 3-L4) + H4-

ri=— r=0.286
2:n
1 dh
A(h,L) :=——“—funlOWEF-(H. L)
h! dHh
H:=0
K
funlOWEFpp(HH, L) 1= z (HH)

h=1

]
L7

h A(h,L)2

combin(k,h) Conforme [Ben98, eq. (1)



matrizIOWEFPCBCZ:: for ie 0..k
for j€ 0..2:n
MO. .« 0

L]

for xe 1..k

X
for h e 0..last(M2)

MOX’ W Mzh

MOO’Oel

MO

100000 O 00O O OOO O
000000 4 000 0 OO0OO0 O
matrizZIOWERcgp={ 000000 0 060 0 000 0
000000225000 15000 025
000000 O 0100 O0OO0O0 O

M2 ¢ (funlOWEF pcg(HH. L) coeffs \HH — ) coeffs ,.L —

2n =14
k=4
r=0286

O método abaixo, a partir das matrizes dos coeficientes das IOWEFs dos codigos componentes, calcula a
IOWEF do cddigo concatenado paralelo. Dessa forma nao é necessario implementar calculos com derivadas
parciais para, a partir da IOWEF de cada codigo componente, se obter a CWEF desses cddigos e somente
entao aplicar a equacao (7) de [Ben96] para estimar a CWEF do codigo concatenado.

Deve-se notar ainda que, para que seja estimada a Pe, tem-se que transformar a CWEF em IOWEF, e esta
em uma matriz de coeficientes, para que a equacao abaixo (PePCBC) possa ser utilizada.

(?) Pode-se utilizar esta idéia para realizar a operagao, via matrizes de coeficientes, de se elevar uma

funcao IOWEF a um determinado expoente.

A= Alk,2~n «—0

for we 0..k

for hl1 € 0..n
for h2 € 0..n
matrizIOWEF -matrizZIOWEF
Al « Al + w.hl w.h2
w,hl+h2 w,hl+h2 combin (k, w)
Al

A:=|for we 0.k
for he 0..n-2

1

Al _—
combin (k, w)
hl

w,he
=0 h2=0

Al

100000 O 000 O OCOO O
000000 4 0000 OO0OO0 O
A={000000 0 060 0 000 O
000000225000 15000 025
000000 O 0100 OO0 O

n n
Z Z (matrizIOWEF -matriZIOWEF
w, hl w,

A - matrizIOWEFpCBCZ:

ou

-[(h1 + h2) = h]

00000000000OO0O0O0O
00000000000O0O0O0CO
00000000000OO0O0O0O
00000000000O0O0O0CO
00000000000O0O0O0O0



SNRp
2- k
Pb 1 . w izZIOWE fel her 10 LU Conforme [Ben98]
Pcp = 2‘ 2 2 n -matriz ﬁDCBCZW’h‘er G T
h=1w=0

Upper Bound for PC Hamming (7,4,3)

1-10 ©

Pb \5\
PC —
.0 ¢

Probabilidade de Erro de Bit
>
A

SNRp
Eb/No

HHHHHH AR

Aproximacao conforme [Ben99, p. 515]. Talvez seja simples usar esta aproximagao para facilitar analise de cédigos
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Este arquivo permite a comparacao entre o desempenho do cédigo (n,n/2,4) com construcao multinivel (ou
concatenagao generalizada) com decodificacédo pelo algoritmo de Wagner e com decodificacao por busca
exaustiva (Maxima Verossimilhanga), usando sinalizagao BPSK.

(C) Dayani Adionel Guimaraes - maio/2003

Parametros dos c6digos componentes: (n k dmin) =(12 6 4)
Numeros de pontos do Gréfico: N:=6 p:=0.N-1
NUmero de erros para cada ponto: Nrgrros = 100

MinEbNo :=0 MaxEbNo =5

MaxEbNo — MinEbNo Eb:=1

SNR _:= + MinEbNo
o (P N_1

A Eb
Variancia para cada p: Var = ———
p SNR,

210 1©

Eb/No para cada valor de p: SNR _ :=10log| Eb
p 2‘Varp

Taxa do Codigo: =

=

RND_INT(x,y) :=x+ floor(rnd(y — x+ 1))

Corregéao na energia do simbolo: Es:=Ebr
Geracao do codigo componente (1xn) pela regra de construcao multinivel

k-1
Cxp(Data) := | Cp « stack| submatrix(Data, 1,k —1,0,0), mod z Dataj,2

01
Ref «
(1 Oj

j=1

Contador binario de b bits

for je 0.n—-1
C.«Cp .\ if Data, =0 Counter(b) := | B p, <0
! ﬂoor(—j 0 b-1,27-1
for xe 0 2b -1
C. « RefO mod(j.2) if Cp .\ =1  otherwise h
! ’ » ﬂoor(—j A«0
for yeb-1.0
Refl,mod(j,2) otherwise y
A—A+2
C
B « 1 if A<x
b-y—-1,x
A« A -2 otherwise
B




Geragao dos 2k =64 possiveis vetores mensagem: M := Counter(k)T

o forjEO..Zk—] G:=|for je 0.k—1

coue!? - C]Xrli(MT)<j>j| A9 Clxi(MT)<2j>}

T
CodeT A
— R —
M := Counter(k) cr=M'G Ci=mod(C1,2)2— 1
. = -1 1
Decodificacao por Wagner RR = R=(0 1)
-1 -1
WagnerDecoding (X) := | for Ramoe 0..1
for Se¢do e 0.k -1
rg < submatrix(X, Sec¢do-2, Se¢ao-2 + 1,0,0)
1 2
L (Ramo’
MetrlcaORamO, Segio «— Z [rgb = (RR )b'( 1)
b=0
2
L (Ramo’
MemcalRamO, Seciio «— Z [rgb - (RR )b'(_])
b=0
DadoRamO,Segao «— [0 if MetrlcaORamo,Segio< Metrlca]RamO, Sectio
1 otherwise
AMétricaRamo, Segiio < MetrlcaORamO, Secio Metrlca]RamO, Sectio
MemcaRamO, Sectio “— MetrlcaORamO, Sectio if MemcaORamo, Seg§o< Metrlca]RamO, Sectio
Métrical - otherwise
Ramo, Segdo
k-1
MRamoRamO — Z MetrlcaRamO, Segio
Se¢do =0
1
IndiceRamoMinMétr < Z Ramo (min(MRamo) = MRamoR )
amo,
Ramo =0
k-1
PandfndiceRamoMinMétr < mod Z Dadofndic:eRamoMinMélr,Seg;?lo’2
Se¢ao =0

. ParldfndiceRamoMinMétr #1

for Se¢do e 0.k -1

AMSecaogecio <~ AMétricafndiceRamoMinMeétr , Secio

k-1
IndiceSegaoMin AMétr « Z Segéo~(min(AMSegéo) = AMSegéoSeggo)
Se¢io=0
IEE O st e, e St |0 0 S BTG, Mt e B

1 otherwise

T (indiceRamoMinMétr)
Menskbits <« ((Dado) )

Menslbit R<Ind1ceRamoMmMelr>

DataDec <« stack(Mens1bit , submatrix(Menskbits ,0,k — 2,0,0))
DataDec




ExaustiveDecoding (X) := | for i€ O.. 2k -1
n—1 3
De, ¢ z (ci’j = Xj)
ji=0

2k
minDe ¢« z (min(De) = Dej)-j
i=0

M<minDe>

(BER1 BER2 B) = | for pe 0..N -1

Cb]ocos <0
Cerrosl <0

CerrosZ <0

while CerrosZ < Nrerros

for je 0.k—1
Dadosj <« RND_INT(O, 1)

Cl « DadosT-G

T
C2 ((mod(Cl,Z)))

for je 0..n -1
CR)S «— \Zlfrs -|:(C2j-2 - l)\lfs + \/—[2-(0 on error ]n(md(l)))]-Varp-cos (Z-Tc-md(l))J
p

DadosRx1 «— WagnerDecoding (CR%

DadosRx2 « ExaustiveDecoding (CRxX)
k-1

El« z (Dadosi ® Dadostli)
i=0
k-1

E2 « z (Dadosi @ Dadost?i)
i=0

Chlocos < Cblocos * 1

C

erros] < Cerrosl +El

eITos erros2 + E2

C

1

berl <« oIros
P k'Cblocos
C
2

ber2 <« oIros

k Gylocos
(berl ber2 DadosRx1)

Probabilidade de Erro de Bit (BEP) para sinalizacao antipodal (BPSK) nao codificada
SNR

Tp(SNR) =10 17

1 X
Q= E'e‘fc(ﬁ) Pb(SNR) = Q[ /27, (SNR) )

erfc(y) :=1 — erf(y)



BER & BEP

BERI,,
Pb(SNR)))

BER2,,

Wagner x ML Decoding

Nigppos =100
r=0.5
(n k dy) =012 6 4)

SNR,,
Eb/No




