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SUMARIO

Este trabalho descreve a construcio de codigos de bloco para modulagio M-PSK
com protecdo desigual de erros. A propriedade de protecio desigual de erros para o canal
com desvanecimento de Rayleigh € obtida pelo particionamento de constelagOes
multidimensionais, que consisiem no produto cartesiano de modulagtes 8-PSK nao
uniformes, ou em subconjuntos do produto de modulagdes uniformes. Caédigos novos
sdo construidos utilizando a técnica de codificacdo multinivel tendo como codigos
componentes cOdigos binarios simples. Esses codigos sdo adequados para o codificador
de voz VSELP (vector-sum excited linear predictive) descrito nas normas IS-54 e IS-
136. Os esquemas propostos sdo comparados em relacdo a um sistema 4-PSK nio
codificado, utilizando uma medida objetiva da qualidade da voz, a relacio sinal ruido
segmental (SEGSNR). Um dos codigos possui quatro niveis de protegio e tem um ganho

de 16.0 dB para uma SEGSNR igual a 2.0dB.
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Capitulo 1

INTRODUCAO

1.1 Introducaoe

A interacdo da codificagdo de canal e modulagio (modulacdo codificada) tem um
papel importante no projeto de esquemas de transmissdo digital eficientes em termos de
poténcia e largura de faixa espectral. Para canais com desvanecimento, a distancia de
Hamming minima e a distancia produto minima sio critérios a serem observados no
projeto dos codigos [3].

Atualmente em sistemas celulares de telefonia mével, os codificadores de voz
possuem bits codificados com diferentes sensibilidades a erros de canal. Desse modo, é
necessario o projeto de codigos com capacidade de protecio desigual de erros, para
methor utilizar a redundéincia do canal.

Uma caracteristica interessante para uma técnica de construgio de codigos com
protecdo desigual de erros & a possibilidade de controle das taxas de informacéo, da
fracdo da informacdo que serd considerada mais importante e das diferentes
probabilidades de erro. Apesar de que em construgdes multiniveis com modulacdes
bidimensionais esses pardmetros possam ser controlados de maneira flexivel [4], o uso

de modulag¢des multidimensionais é mais vantajoso. Ele ndo apenas garante flexibilidade




no controle desses pardmetros, mas também oferece muitas possibilidades na aplicacao de
algoritmos de decodificacdo multiestagio[6].

Nesta tese propomos novos codigos de bloco com modulagdo muitidimensional
M-PSK com protecio desigual de erros para o canal com desvanecimento de Rayleigh.
Os novos codigos sdo construidos utilizando téenicas de codificacdo multinivel com
codigos componentes  bindrios simples, e modulagdes muitidimensionais M-PSK
uniformes e nao uniformes.

Estamos procurando codigos adequados ao codificador de voz VSELP descrito
nas normas IS-54 e IS-136 para um sistema de comunicagdes moveis. O codificador
VSELP possui um bloco com comprimento de 159 bits. A sensibilidade de erro de cada

bit foi obtida pelo método descrito em [1].

1.2. Escopo da Tese

No Capitulo 2 apresentamos os conceitos basicos relativos a um sistema de
comunicacdo digital. Sdo apresentados processos de codificacao e modulacio, o modelo
do canal e critérios de desempenho.

Uma breve descri¢do sobre codificacdo de voz & feita no Capitulo 3, onde é
descrito o codificador de voz VSELP. O método de analise da sensibilidade a erros de bit
do frame da voz codificada & descrito, sendo apresentado o resultado obtido para o
VSELP. E definido ainda o conceito de relagdo sinal ruido segmental (SEGSNR).

Neo Capitulo 4 sao descritas algumas técnicas de protecdo desigual de erros,
incluindo algumas constelacdes ndo uniformes.

No Capitulo 5 sdo apresentadas algumas constelacdes muitidimensionais nfo
uniformes ¢ os codigos propostos. Os resultados de simulacdo obtidos para a
probabilidade de erros de bit na transmissdo, como também a SEGSNR para dois
esquemas propostos sao mostrados.

Observagoes e conclusdes com relacdo a tese sdo apresentadas no Capitulo 6,

além de serem feitas algumas sugestdes para trabalhos futuros.




Capitulo 2

CONCEITOS BASICOS

2.1. Introducao

Um sistema de comunicagdes digitais envolve a transmissio de informacio em forma
digital de uma fonte geradora para um ou mais destinos. Na anélise e no projeto de sistemas
de comunicagdo € particularmente importante observar as caracteristicas do canal fisico
através do qual a informacdo sera transmitida, uma vez que essas caracteristicas geralmente
afetam o projeto dos principais blocos que compdem o sistema.

A Figura 2.1 ilustra o diagrama funcional e os elementos basicos de um sistema de
comunicacgdo digital. A saida da fonte pode ser um sinal analdgico, como um sinal de video
ou de audio, ou um sinal digital, discreto no tempo e com um némero finito de caracteres de
saida. Em um sistema de comunicagdo digital, as mensagens produzidas pela fonte sic
convertidas em uma seqiiéncia de digitos binarios. Idealmente queremos representar a saida
da fonte (mensagem } pelo menor nimero de digitos bindrios possivel, ou seja, queremos uma
representacio eficiente da saida da fonte com pouca ou nenhuma redundéncia. O processo de
conversdo da saida da fonte (analdgica ou digital) numa seqiiéncia de digitos binérios &

chamado codificacao de fonte ou compressdo de dados.




Fonte de Codificador de Codificador de Modulador
informagio fonte canal Digital
Canal
Usugrio  [» Decodificador |# Decodificador |~ Demodulador
de fonte de canal Digital

Fig.2.1 Diagrama de blocos de um sisterna de comunicagio digital

A seqiiéncia de digitos binarios do codificador de fonte, chamada de seqiiéncia de
informacéo, ¢ passada entio ao codificador de canal. A fungdo do codificador de canal &
introduzir, de modo controlado, redundéncia na seqiiéncia binaria de informacéo, a qual possa
ser utilizada no receptor para combater os efeitos do ruido e interferéncia ocorridos durante a
transmissido do sinal através do canal. Assim, a redundincia adicionada serve para aumentar a
confiabilidade da informacdo recebida, e a fidelidade do sinal recebido. A Segdo 2.2 irata dos
codificadores de canal, ou codigos corretores de erro.

A seqiiéncia binaria da saida do codificador de canal é passada entio para o
modulador digital, que serve como uma interface para o canal de comunica¢ao. Como quase
todos os canais de comunicacdo encontrados na pritica sdo capazes de transmitir sinais
elétricos (formas de onda), o objetivo principal do modulador digital é mapear a seqiiéncia
binaria de informacao em sinais representados por formas de onda.

Elaborando esse ponto, vamos supor que a seqiiéncia de informagéo codificada sera
transmitida em um bit por vez, numa taxa uniforme de R bits/s. O modulador pode
simplesmente mapear o digito binario 0 em uma forma de onda s,(¢) e o digito binario 1 em
uma forma de onda s;(z). Dessa maneira cada bit do codificador de canal é transmitido
separadamente, que € chamada modulagdo binaria. Alternativamente o modulador pode

transmitir & bits de informagdo codificada de uma s6 vez utilizando M=2" formas de onda




distintas s;(), i=0,1,...M-1 , uma forma de onda para cada uma das 2 possiveis seqiiéncias de
b bits. Trata-se assim da modulacdo M-aria (M > 2).

Nos sistemas propostos nesse trabaiho, os blocos do codificador de canal e do
modulador digital fazem parte de um s6 bloco. Esta técnica, conhecida como modulagio
codificada, sera descrita na Secéo 2.6 e visa aumentar a eficiéncia na transmissio.

O canal de comunicagdo é o meio fisico utilizado para enviar o sinal do transmissor
até o receptor. Exemplos desse meio fisico podem ser um par de fios metélicos, que transmite
o sinal elétrico, cabos de fibra Otica que transmitem “pulsos de luz modulados”, e a
atmosfera (espaco livre) onde o sinal é irradiado através de uma antena. Em qualquer um dos
meios utilizados para transmitir a informagéo temos, entretanto, que o sinal transmitido sofre
a influéncia aleat6ria de alguns fatores que podem ser definidos como o ruido do canal. Esse
ruido pode ser gerado pelo homem, por componentes eletrdnicos {ruide térmico), fendémenos
atmosféricos e outros.

No receptor de um sistema de comunicagéo digital, 0 demodulador processa a forma
de onda transmitida, a qual sofreu influéncia do ruido do canal, e reduz essa forma de onda
em uma seqiiéncia de simbolos que é uma estimativa da sequéncia de simbolos transmitida
(binaria ou M-aria). Essa seqiiéncia demodulada é passada ao decodificador de canal, que
tratard de reconstruir a seqiiéncia original de informacg#o, conhecendo o codigo que foi
utilizado pelo codificador de canal e a redundéncia contida na informacdo recebida.

Uma medida da eficiéncia do demodulador e do decodificador € a fregiiéncia em que
ocorrem erros na seqiiéncia decodificada. Mais precisamente, a probabilidade de haver um
bit errado na saida do decodificador € uma medida da eficiéncia do conjunto demodulador
decodificador. Em geral, a probabilidade de erro é uma funcio das caracteristicas do codigo,
do tipo de forma de onda utilizado para transmitir a informacio pelo canal, da poténcia de
transmissdo, das caracteristicas do canal (ou seja, a intensidade do ruido, o tipo de
interferéncia) , e do método de demodulagio e decodificacio utilizado.

Como uma Gitima etapa, quando o interesse é uma saida analdgica, o decodificador de
fonte recebe a sequéncia de saida do decodificador de canal e, conhecendo o método de
codificacdo de fonte utilizado, reconstréi o sinal original da fonte. Devido a erros na

decodificacdo de canal, possiveis distor¢des introduzidas pelo codificador de fonte, e talvez




pelo decodificador de fonte, o sinal na saida desse Gltimo é uma aproximacgio da saida
original da fonte. A diferenga ou uma funcio da diferenca entre o sinal original e o sinal
reconstruido € uma medida da distorcao introduzida pelo sistema de comunicacao digital.

A seguir, de acordo com o objetivo desta tese, serdo definidos alguns conceitos

basicos relativos a codificacdo de canal, modulagio digital e modelos do canal.

2.2 Codigos corretores de erro

No diagrama de blocos de um sistema de comunicacdo digital mostrado
anteriormente, encontra-se o bloco do codificador de canal, seguido pelo modulador. A
funcao do codificador de canal discreto é introduzir, de maneira controlada, redundéancia na
sequéncia de informacdo, a qual pode ser utilizada no receptor para combater os efeitos do
ruido e interfer@ncia ocorridos durante a transmissdo do sinal através do canal.

Existem fundamentalmente dois tipos de codigos corretores de erros, a saber, codigos
de bloco e codigos convolucionais. Um cddigo de bloco representa um bloco de £ simbolos
de informagio por uma sequéncia de n simbolos, a qual é chamada de palavra codigo. Um
c6digo convolucional & mais complexo. Ele toma uma sequéncia de informagdo semi-infinita
a uma taxa de &y simbolos por intervalo de tempo, e gera uma sequéncia continua de simbolos
codificados a uma taxa de ng simbolos por intervalo de tempo.

Nos cédigos de bloco, um bloco de £ bits de informacdo pode ser seguido por
exemplo, por um grupo de r bits de verificagdo de paridade que sdo derivados do proprio
bloco de bits de informagio. No receptor, os bits de paridade sio utilizados para verificar {ou
corrigir} os bits de informacdo daquele bloco. Nos codigos convolucionais, os bits de
paridade sdo utilizados para verificar {ou corrigir) nao somente os bits de informacio do
bloco que o precede imediatamente, mas também dos outros biocos precedentes.

| Neste trabalho, o tipo de informacdo utilizada é a voz digitalizada, a qual
essencialmente possui um formato de blocos. Optou-se assim por utilizar apenas codigos de
bloco na construg¢do dos esquemas de codificagdo propostos. Desse modo, a seguir serdo

analisados apenas os codigos de bloco.




2.2.1 Cédigos de Bloco

Definicaoc 1 Um cddigo de bloco de tamanho M sobre um alfabeto com g simbolos é

um conjunto de M sequéncias g-arias de comprimento N chamadas de palavras codigo.

Um codigo binario de tamanho M e comprimento de bloco N & um conjunto de M
palavras binarias de comprimento N, chamadas palavras codigo. Usualmente, M=2% para um
inteiro K, e o codigo € referido como um codigo bindrio (N, K).

A taxa do c6digo de bloco em bits de informac&o/bits codificados é definida como
K

R =—, (2.1)
N

onde N € o comprimento da palavra codigo, e K & o niimero de bits de informacio.
A distincia minima d, € uma medida da diferenca entre as duas palavras codigo mais

proximas, e pode ser dada pelas duas defini¢oes abaixo:

Definicio 2 A distancia de Hamming d(x,y) entre duas sequéncias g-arias x e y é o

namero de posi¢des nas quais elas diferem.

Definicdo 3 Seja C ={c;, i=0,..,M-1} um cédigo. Entdo a disténcia minima de C é a
distdncia de Hamming do par de palavras codigos distintas com a menor distancia de
Hamming. Ou s¢ja,

d = min d(c,,c,)
.,6C 4
i#f

Um cddigo de bloco (NV,K) com distancia minima d é também descrito como um
codigo de bloco (VK d).
Suponha que uma palavra codigo € transmitida e ocorram ¢ erros. Caso a distancia da

palavra recebida para qualquer palavra do cédigo (diferente da transmitida) for maior que ¢,




entdo o decodificador ird decodificar corretamente se ele assumir que a palavra codigo
transmitida foi aquela mais préxima da palavra recebida.

Desse modo, um cddigo com distancia minima d € capaz de corrigir até ¢ erros, sendo
d>2t+1. (2.2)

Dentre os cbdigos de bloco temos interesse em uma classe especial, os codigos

lineares.
Definicae 4 Um cédigo linear é um subespaco de GF(g)" [11,p.27].

Considerando g igual a 2, um cddige de bloco linear (N,K) € um subespago K-
dimensional do espago vetorial de todas as N-uplas binarias. Assim & possivel encontrar K
palavras codigo linearmente independentes em C, de modo que toda palavra codigo c de C &
uma combinagdo linear dessas K palavras.

Seja G uma matriz K x N , onde suas linhas sdo K palavras codigos linearmente
independentes de C. Essa matriz & conhecida como matriz geradora do codigo C, e pode ser

utilizada no processo de codificacio da seguinte maneira:
c =1iG, (2.3)

onde i € um vetor com K simbolos de informagéo a serem codificados, e ¢ € a palavra codigo

com comprimento V.

Utilizando operagdes elementares de linhas, podemos reduzir a mairiz G a seguinte

forma,
G=[L:P] (2.4)

onde I; é a matriz identidade K x K, ¢ P é uma matriz Kx(N-K). Essa forma é conhecida

como forma sistematica da matriz geradora.




Um codigo de bloco gerado por uma matriz na forma sistematica é conhecido como
codigo de bloco linear sistematico, e suas palavras cédigo comegam sempre com os simbolos
de informacdo inalterados, sendo os simbolos restantes conhecidos como simbolos de
paridade.

Outro conceito importante é o da matriz verificacdo de paridade (N-K}xN, que é

utilizada no processo de decodificacdio. Para toda palavra codigo ¢ de C, temos

cH =0, (2.5)

A definicdo de uma matriz verificagio de paridade € entio,

H=[-P L, (2.6)

onde L,; & a matriz identidade (NV-K} x {(N-K).

Temos assim,
T
GH = -P+P=0. 2.7
Ao transmitir uma palavra codigo c, ela é recebida como r = ¢ + ¢, onde e é um vetor
erro contendo 1s nas posigdes erradas e 0 nas demais. Na recepcio, o decodificador realiza a
seguinte operagao
s=rH (2.8}
onde s € conhecida como a sindrome de r. Comor=c+ee¢=1iG, entdo

s =iGH +eH =eH'. (2.9)

Caso s # 0 ocorreram erros . Caso s = 0, ou no ocorreram erros ou esses errcs nao puderam

ser detectados, i.e., e € uma palavra cédigo.




E mostrado na Equacio (2.9) que a sindrome depende somente do padrio de erro e e
nio da palavra codigo transmitida. Sendo e um vetor linha N-dimensional e HY uma matriz
Nx (N-K), entio s & um vetor linha (N-K) dimensional. Existem assim 2"% possiveis
sindromes.

Nos esquemas de modulacdo codificada propostos neste trabalho sido utilizados como

cddigos componentes, alguns codigos simples, os quais s3o descritos a seguir.

Céodigos de verificacdo de paridade - Esse € um tipo de codigo com taxa alta, mas
com um desempenho pobre quanto a detectar ou corrigir erros de transmissio. Dado K bits de
informacdo, adicione um (K+1)-ésimo bit de modo gue o nGmero total de 1s na palavra

cbdigo seja par. Assim, por exemplo, com K = 4,

0000 « 00000
0001 < 00011
0010 < 00101
0011 « 00110

e assim por diante. Este € um codigo (K + 1,K) ou (¥, N-1). A distincia minima é igual a 2, e
desse modo nenhum erro pode ser corrigido. Um cddigo simples de verificagio de paridade é

usado para detectar (mas ndo corrigir) um tGnico erro.
Caodigos de repeticio - Sdo cddigos com taxas muito baixas, mas com bom

desempenho, i.e., a distdncia minima € a maior possivel. Dado um dnico bit de informacio,

este & repetido NV vezes. Usualmente, N é impar.

0 «> 00000
1 11111

Esse € um codigo (V,1). A distdncia minima é N, e { = [ J erros podem ser corrigidos,

assumindc que a maioria dos bits recebidos correspondem ao bit de informagio correto.
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Cédigos de Reed-Muller - Para cada inteiro m, e para cada inteiro r menor ou igual a
m existe um codigo de Reed-Muller, com comprimento de bloco 2" chamado de codigo de
Reed-Muller de r-ésima ordem e comprimento 2™

A matriz geradora G do cddigo de Reed-Muller de r-ésima ordem é definida por um
conjunto de vetores. Seja vq um vetor onde as 2" componentes sdo iguais a 1, e seja vy, v2,vs3,
...V,, as linhas da matriz com todas as m-uplas possiveis como colunas. As linhas da matriz
geradora de r-ésima ordem 830 08 VetOres Vo Vi ,V2 ;V3 sV € todos os seus produtos dois a
dois, trés atrés atérar.

Por exemplo, seja m igual a 3. Existem dois codigos de Reed-Muller com os seguintes

parametros:

R b
B | A {00 e
ISR IEN J Ho'sB B 38 )

Os vetores utilizados na construgao das matrizes geradoras sao mostrados abaixo:

vo 11111111
v loooo1 111
\ P 00110011
V3 01011011
w00 000011
vywwi| 000001 01
w0 0010001

O codigo de primeira ordem (- = 1) é gerado usando os vetores vg, Vy, V2, V3 COMO as
linhas da matriz geradora. O cddigo de segunda ordem (» = 2) é gerado utilizando todos os

vetores da tabela anterior como as linhas da matriz geradora.

11




2.3. Modelo do Canal

Como foi dito anteriormente, o canal de comunicacio é a conexdo entre o transmissor
e o receptor. Um problema presente na transmissdo do sinal através de qualquer canal € a
presenca do ruido aditivo. Em geral o ruido aditivo € gerado internamente por componentes
eletrénicos utilizados para implementar o sistema de comunicacao, e algumas vezes ¢
chamade de ruido térmico. Qutras fontes de interferéncia podem ser externas ao sistema,
como é o caso da interferéncia provocada por outros usuarios do canal. Quando o ruido ¢ a
interferéncia ocupam a mesma faixa de freqiiéncia do sinal de interesse, seu efeito pode ser
minimizado através de um projeto adequado do sinal a ser transmitido, ¢ do seu demodulador
no receptor. Outros tipos de degradac@o do sinal que podem ser encontrados na transmissao
pelo canal sdo atenuacio do sinal, distor¢ao de amplitude e fase, e distor¢do por maltiplos
percursoes.

Os efeitos do ruido podem ser minimizados aumentando a poténcia do sinal
transmitido. Entretanto, o equipamento e outros fatores limitam o nivel da poténcia
transmitida. Qutra restricdo basica é a largura de faixa disponivel do canal, que normalmente
se deve a limitagdes fisicas do meio e de componentes utilizados na implementagio do
transmissor e do receptor,

No projeto de sistemas de comunicagdo para transmissao de informacéo através de
canais fisicos, € conveniente construir modelos matematicos que reflitam as caracteristicas
mais importantes do meio de transmissdo. Dessa forma, o modelc matematico do canal €
utilizado no projetoc do codificador de canal e do modulador no transmissor, ¢ do
decodificador de canal e demodulador no receptor.

No modelamento de um canal discreto no tempo e sem meméria, podemos definir um
alfabeto de entrada finito X={xy ,x; ,...,xqﬁ,v}, um alfabeto de saida Y que pode assumnir
qualquer valor real, i.e., Y € {-e0,4°0}, e um conjunto de fun¢des densidade de probabilidade
condicional

{pUle=xpivel, xeX,}} (2.10}
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2.3.1. Canal AWGN

Um dos modelos de canal mais importantes € o canal com ruido aditivo gaussiano e
branco (AWGN), no qual
Y=X+N (2.11)

onde N é& uma variavel aleatdria gaussiana de média zero com varidncia o e X=xp
k=0,1,..g-1. Para um dado X, teremos ¥ como uma variavel aleat6ria gaussiana de média x;

e s - 2 .
com varidncia ¢°. Ou seja,

(y-x,)°

1
p(le:xk)zmexp s 202 . (212)

Para qualquer sequéncia de entrada X, i=1,2,.n, existe uma sequéncia de saida
correspondente

Yi=X;+N; i=12,.n 2.13)

Supondo que o ruido possui densidade espectral de poténcia bilateral igual a Ny2,

cada N; € gaussiana com 0';'2 = Ny/2.
2.3.2 Canal com desvanecimento

Em um sistema de comunicacdo por satélite, ou num sistema de telefonia movel o
receptor raramente possui uma linha de visada direta com o transmissor. Dessa forma o sinal
que chega ao receptor € o somatéric de varios sinais que percorreram percursos distintos,
sofrendo assim diferentes atenuagies e com diferentes fases. E razodvel supor que as fases
dos sinais estdo uniformemente distribuidas no intervalo de 0 a 2x, e que a amplitude e a fase
sdo estatisticamente independentes uma da outra. Desse modo temos que num certo instante
as ondas estario em fase (interferéncia construtiva), e em outro estardo fora de fase

(interferéncia destrutiva).
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Devido a propagacio por miltiplos percursos o sinal de radio decresce rapidamente. O
desvanecimento também ocorre devido a sombreamentos provocados por montanhas,
prédios, tneis e outras obstrucdes. No caso do receptor ser um movel, esse movimentc
provoca variagdes aleatdrias do sinal, deteriorando a comunicagdo ainda mais. Temos assim,
que prever de forma deterministica o nivel do sinal de radio & uma tarefa impossivel . Ao
invés disso, um tratamento estatistico do sinal é utilizado para descrever os varios fendmenos.

O canal com desvanecimento estd diretamente relacionado com trés distribui¢des
estatisticas: lognormal, Rayleigh e Rice. A distribuicdo lognormal descreve a envoltdria do
sinal recebido sombreado por obstrugées como montanhas, prédios, etc. A distribuigio de
Rayleigh descreve a envoltoria do sinal recebido resultante da propagacdo por multiplos
percursos. A distribui¢do de Rice considera a envoltoria do sinal recebido com propagacio
por miiltiplos percursos mais uma componente com visada direta.

Nesse trabalho estamos particularmente interessados no canal com desvanecimento
caracterizado pela distribuicdo de Rayleigh, o qual foi analisado em [13].

Considere um sinal s com uma frequéncia wg e com uma amplitude a descrito em
forma exponencial

s = a exp{jwyt) 0<¢r<T. (2.14)

Sejam g; € & a amplitude e a fase da /-ésima onda espalhada, respectivamente. O sinal

resultante s que chega no movel & a soma das » ondas espalhadas:

5 =ia,- explj(wyt+ 6 )L (2.15)
=1
Equivalentemente,
s = gexpljlw +6)] (2.16)
onde,
oexp(jO) =D a, exp(/j0,). (2.17)

i=1
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Em [13] & mostrado que a densidade p(g) é dada por,

( 2
e %
(_}’? exp(— ““-7) rz0

ploy=4"e . (2.18)

&Y r<@

onde 52 éa varidncia da amplitude do sinal.

A Equagdo (2.18) é a funcio densidade de probabilidade de Rayleigh. A sua
distribuicac P(gp) € dada por

2
P(g,) = problo < g,) = fo"“p(g)dp = l—exp(m 2902] . (2.19)
o
g

Supondo detecgdo coerente ideal, podemos caracterizar um canal com desvanecimento

de Rayleigh {amostras do sinal no receptor) por
e = Gy Xy TH (2.20)

onde x; € o k-ésimo elemento da sequéncia de simbolos x que foi transmitida, ry é 0 k-ésimo
elemento da sequéncia de simbolos r que foi recebida, ¢, é a amplitude do desvanecimento
que pertuba o simbolo x; , tendo distribuicio de Rayleigh dada pela Equacdo (2.18) e m € ©

ruido gaussiano branco bidimensional com densidade espectral de poténcia Ny/2. Além disso,

. ea s 2 s
considerando que a variancia 0" seja igual a 1/2, teremos

ZQexp{—Qz} o=20
0 o <0

plo) m{ (2.21)

onde a energia média por simbolo recebido ¢ E{0’E }=E,.
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2.4 Modulagao Digital

Como foi dito anteriormente na Se¢iio 2.1 , a modulagio digital consiste em mapear a

sequéncia binéria de informagdo, proveniente do codificador de fonte, em sinais elétricos

(formas de onda) que possam ser transmitidos através do canal.

Seja P a poténcia média dos sinais digitais transmitidos. Por simplicidade,

consideraremos que ndo ocorre atenuacio no canal, ou seja, na entrada do receptor também &

observada uma poténcia média igual a P. Na pratica entretanto, a perda por transmissao esta

sempre presente, devendo ser levada em consideragdo no projeto de um sistema, uma vez que

o desempenho do receptor depende da sua poténcia de entrada.

Seja Ry a taxa, em bits/segundo na qual a fonte transmite digitos binarios e M o

nimero de sinais possiveis no modulador com duragéo T. Entao

R, wlogz M ,
T

onde 1/7 é a taxa de sinalizacio, ou taxa de modulagao.

Em [12], temos que, a poténcia média do sinal pode ser expressa como,

R,
“log, M

= E,R;.

~ L5

onde E, éa energia média da constelagio dos M sinais (s,

— 1 ¥ 2
Es :ﬁg’sil

e E, & a energia requerida para transmitir 1 bit,

(2.22)

(2.23)

(2.24)
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E, =t (2.25)
b log, M ‘

Sendo W a largura de faixa do sinal, temos como consequéncia,

B (2.26)

Essa expressdo mostra que a relacdo poténcia sinal-ruido € o produto de dois fatores bastante
significativos. A razdo Ep/Ny ¢ a energia por bit transmitido dividido por duas vezes a
densidade espectral do ruido. A razdo R, /W representa a eficiéncia espectral em
bits/segundo/Hertz de um dado esquema de transmisséo.

Baseado nesses dois fatores descritos acima, além de um outro que seria a
probabilidade de erro de bit Pple), pode-se avaliar o desempenho de um dado esquema de
modulacdo. Na verdade existe um compromisso entre esses fatores, e os desafios na escolha

de um esquema de modulagao digital sao:
1.Minimizar probabilidade de erro de bit ;
2.Minimizar a poténcia requerida ;
3.Maximizar a eficiéncia espectral ;
4 Minimizar a complexidade do equipamento.

2.4.1 Modulaciao M-PSK

Na modulagido por chaveamento de fase (M-PSK), a sequéncia de simbolos contendo

a informagao é representada [12] por

v{t) =Re{[(il(§cs(t—kﬂea"2”ﬂﬁ} . 0<t <KT (2.27)

k=0
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onde £ =e’% e ¢, assume valores no conjunto

27 . M
{E -1+ (I)} . {2.28)

i=

sendo @ uma constante de fase arbitraria, e M o nimero de sinais que formam a constelagao
M-PSK. A fun¢do s(f) é um pulso retangular com amplitude 4 , s{t)=Aur(?).

Dessa forma v{¢) pode ser escrito como,

vity= Aiur (t —KT)cos{2x fit + @} = I{tycos2m fot — Q(¢)sen2x fit , (2.29)
ksl
onde
I{t)= Aicos @iy 6 —kT) , (2.30)
Q)= Agsen @u, (t—kT) . (2.31)
k=0

O transmissor utiliza assim, um conjunto de formas de onda com duragdo 7 e mesma
encrgia £ = A°T2. A representacao geométrica desses sinais & mostrada, para alguns casos,
na Figura 2.2 .

Com o0 aumento de M, ou seja do nimero de sinais da constelagdo, tem-se um
aumento da eficiéncia espectral. Entretanto, considerando que a energia permaneca constante,
os sinais se tornam mais proximos aumentando a probabilidade de erro. Fica estabelecido
assim um compromisso entre eficiéncia espectral, energia da constelacio e probabilidade de

erro.
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Figura 2.2- Representacio geométrica de constelacoes PSK

2.5 Decodificacao por Maxima Verossimilhanca

Uma regra de decodificagdo € um procedimento utilizado para que, dado que foi

transmitida uma palavra codigo X , baseado na sequéncia recebida #, o decodificador estime

uma palavra codigo X. Um erro de decodificagio ocorre quando X # X.
Dado que a sequéncia r foi recebida, a probabilidade condicional de erro do

decodificador é definida como [18],
PEW) =P(X = XIr) . (2.32)
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Dessa forma, a probabilidade de erro do decodificador ¢ dada por,

P(E)=S P(EINP{r) . (2.33)

Assim, uma regra de decodificagdo 6tima , a qual minimiza a probabilidade de erro,
deve minimizar P(Elr) = P(X = X Ir) para todo r, pois a probabilidade de receber a sequéncia
¥, P{r), é independente da regra de decodificacio utilizada.

Minimizar P{X # XIr) & equivalente a maximizar P(X = XIr). A probabilidade

P(Elr) & minimizada para um dado r , escolhendo X como a palavra codigo X que maximiza

_P(AX)P(X)
P(XIr)=——2 == (2.34)

Suponha um cédigo (NV.K,d) onde todas as palavras codigo sdo enviadas com a
mesma probabilidade. Assim, maximizar (2.34) é equivalente a maximizar P(r | X).

Para um canal sem memdaria,

P(rix)=[1P0x,) , (2.35)

onde 1<i< N, pois cada simbolo recebido depende apenas do correspondente simbolo
transmitido.

Na decodificagdo por maxima verossimilhanga, ao receber uma sequéncia r o
decodificador compara-a com todas as possiveis palavras do codigo, e decide por aguela que for
mais proxima da sequéncia recebida. Isto minimiza a probabilidade de erro de decodificacio.
Qualquer métrica pode ser utilizada nessa comparagdo, tal como a de Hamming, ou a Euclidiana
ou a produto.

No caso binério, por exemplo, o decodificador compara r com as 2* sequéncias

bindrias distintas que formam o codigo. E conclui escolhendo a palavra codigo que diferir de
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r no menor namero de posi¢des, ou seja que estiver mais préoxima de r em termos de distincia
de Hamming.

No caso da modulagdo M-PSK ndo codificada, o objetivo do demodulador é obter
uma estimativa #, de cada simbolo transmitido x;, a partir do sinal recebido r{f) . Visando
um demodulador 6timo no sentido de que o valor de Ple) seja minimo, o receptor devera
utilizar decisdo por maxima verossimilhancga, fazendo uso do conceito de distincia minima.

Representando os sinais pela forma vetorial, seja r o vetor recebido, e x;, /=1,2,..M , 0
vetor gue representa os possiveis sinais transmitidos. A distdncia Euclidiana entre dois

vetores r e X; € definida como

dlrx)=lr-x (2.36)

onde lyl representa a norma de y. Desse modo, o demodulador 6timo escolhe o vetor sinal x;
como aquele que estiver mais proximo geometricamente do vetor recebido r.

No caso de modulacdo M-PSK cedificada o decodificador possuindo as distincias
Euclidianas, calcula uma métrica resultante para todas as palavras do codigo.

Embora seja um método simples, essa técnica se torna inviavel quando o ntimero de
sequéncias a serem comparadas for muito grande, devido ao tempo necessirio para o

processamenio.

2.6 Modulacao Codificada

O termo modulagio codificada se refere a esquemas de modulagio e codificagido que
sdo otimizados conjuntamente. Foi visto que visando se aproximar do limite de Shannon da
capacidade de canal, 0 modulador digital e o codificador do canal devem ser projetados
conjuntamente com o objetive de maximizar a taxa de informacgdo para a largura de faixa
utilizada, com uma deferminada relacfo sinal ruido (RSR).

Existem basicamente duas abordagens para construgdo de esquemas de modulagio

codificada. A primeira seria a modulagdo codificada por trelica (TCM) que tem sua origem
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com o trabalho de G. Ungerboeck [14]. A segunda abordagem teve sua origem com Imai e
Hirakawa [5] , utilizando codificagio multinivel e decodificagao multiestagio.

Nesse trabalho sdo utilizados codigos multiniveis, porém ficando ainda explicito a
no¢éo do particionamento da constelacdo multidimensional ¢ seu respectivo rotulamento,
analogamente ao que foi descrito em [7, p.224]. Nessas construg¢des, ao invés de termos um
mapeamento complicado entre os bits da fonte e sinais N-dimensionais, temos um

mapeamento mais simples envolvendo sinais de dimensdes menores.

2.6.1 Codificacio Multinivel

Uma das etapas principais da construgdo multinivel trata do particionamento da
constelagao de sinais utilizada S. O principal objetivo do particionamento & o rotulamento dos

pontos da constelagao. Como exemplo, na Figura 2.3, seja § uma constelagdo 8-PSK.

N

Q, Oﬁl
7N 7N
T On Ou O
LN N TN N

eleJelelele)ele

011 100 110 11t

Figura 2.3. - Particionamento da constelacio 8-PSK
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A constelagdo original € o conjunto £ com oito sinais. O primeiro nivel da partigcio
consisie em separar a constelagao original em dois subconjuntos € e £ de quatro pontos
cada. O segundo nivel da parti¢do consiste em separar £y (€21) em dois subconjuntos Qg e
Qo1 (R0 e R11) com dois pontos cada. O terceiro e dGltimo nivel da particio consiste em
separar &; (i=0,1 ; j=0,1) em dois subconjuntos ;4 ¢ €; (i=0,1 ; j=0,1) com um ponto
cada. O mapeamento dos sinais € feito da seguinte forma. Em todos os pontos que fazem
parte de £2o o bit b; € igual a 0, e em todos os pontos de 4, ; é igual a 1. Em todos os
pontos de £2g0 € L2140 , b2 = 0, e em todos os pontos de Qo; € R4y, bz=1. E assim por diante.
Desse modo € possivel rotular todos os sinais da constelagéo.

A distdncia euclidiana minima referente ao /-8simo nivel da particio & , é igual a
distancia euclidiana minima entre sinais dos subconjuntos resultantes daquele nivel da
particdo. No exemplo descrito acima, considerando a constelacdo 8-PSK com energia
unitaria, tem-se que a distincia euclidiana minima referente ao primeiro nivel do
particionamento &' é 0.765, no segundo nivel & & igual a 1.41, e no terceiro nivel &’ é
igual a 2.00. Nesse exemplo temos assim que os bits b3 estdo mais protegidos que os bits b; e

by com relagdo ao particionamento. Porém, estando os bits b, ainda mais protegidos que os

hits b5,

Figura 2.4 Esquema de um sistema de codificagio multinivel
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A Figura 2.4 descreve a construgdo multinivel. Temos inicialmente L codificadores
correspondentes aos codigos binarios C;, C,, ...CL, onde C; = (VK dy) é um codigo de
comprimento N, K’ bits de informacao e distancia de Hamming minima dH’. Os cbdigos G,
serdo chamados de cddigos componentes.

Construindo a matriz LxV

{Cu Ci2 Cin
¢ C c

v=l 2 2 oo (2.37)
Cr1 €Lz Cin J

onde a [-ésima linha de IV € uma palavra codigo arbitraria de C;, é feito entdo o mapeamento,

onde cada coluna de ¥ representa um sinal da constelagio de sinais S,
Sp = flCpaCopreny ) (2.38)

Esse mapeamento € definido pelo sistema de particdes com L niveis, e tem-se na saida do
codificador multinivel uma sequéncia (sy, sz, ...sn).

O conjunto de sinais § pode ser uma constelacdo bidimensional, ou uma constelacio
multidimensional formada pelo produto cartesiamo de n constelagdes bidimensionais. Temos
assim que a taxa do cbdigo multinivel resultante em bits de informacdo por simbolo

bidimensional &

L
R=YK,/n.N (2.39)
[=1

O conjunto de sinais obtido com essa construcdo possui um nimero de dimensoes
igual a N = N.v, onde v &€ a dimensdo dos sinais elementares. O némero total de sinais N-
dimensionais € igual ao produto do nimero de palavras cddigo de Cy , ... ,C;, . A disténcia

euclidiana quadratica minima desse codigo multinivel satisfaz

(dp)e, zminl(65) 2 dy (62 dE, ..., (65)2dE] (2.40)
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A distancia de Hamming minima do codigo resultante para cada nivel, 4 7, € limitada
inferiormente pela distancia de Hamming minima do codigo componente multiplicada pela

distancia de Hamming minima do nivel na parti¢do

(di), 285 .dYy (2.41)

2.6.2 Decodificacaoc Multiestagio

A decodificagdo por maxima verossimilhanca € um método de decodificacdo 6timo,
porém se torna muito complexo com o aumento dos bits de informacdo.

A decodificacdo multiestagio &€ uma técnica sub-6tima utilizada na decodificagdo de
codigos multiniveis, a qual apresenta um excelente compromisso entre probabilidade de erro
e complexidade de implementacio. Essa técnica foi introduzida por Imai e Hirakawa [5] ,
um novo algoritmo foi proposto por Seshadri e Sundberg [3] .

A idéia da decodificacdo multiestigio consiste em decodificar a palavra codigo
recebida R = {r; , r2, ... , ry) em L estagios, onde a informagdo obtida no i-ésimo nivel
{i=1,2,..., L-1} é utilizada nos niveis subsequentes. Nesse trabalho sera utilizada a distincia
euclidiana, como métrica de decodificacdo, porém outras métricas podem ser utilizadas.

No primeiro estagio, para cada vetor recebido r¢ (k=1,2, ..., N} , o decodificador

obtém os sinais M-PSK multidimensionais mais proximos nos subconjuntos £y e €4, os
quais sdo s{Qg) e s(8) respectivamente e suas distncias euclidianas ao quadrado dz(rk,

5(Qo) . A r,s(82y)) . Baseado nessa informagio, o decodificador de C; escolhe a palavra

.o . s 2 . s .
codigo ¢;= {c11, €124 ., ) @ qual minimiza gid (r,c,s(chk )). Essa palavra codigo é
k=1

entdo passada para os decodificadores subsequentes.
No segundo estagio, para cada vetor recebido ry (k=1,2, ..., N}, o decedificador de C;

procura o sinal M-PSK multidimensional mais préximo pertencente aos subconjuntos £,
e ch,p utilizando assim a informagdo obtida no estagio anterior, e calcula as distincias

euclidianas ao quadrado dz(rk,s(Qc“,G) e dz(rk,s(gc“i). Baseado nessa informagio o
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decodificador de C; escolhe a palavra cbédigo ¢; = {c21,€22, ....Con) que minimiza

id *(r,.s(Q, ) . Essa palavra cdigo & entdo passada aos decodificadores seguintes.
L)

Esse processo € repetido em todos os estagios subsequentes, sempre utilizando a
informacio dos estagios anteriores. Quando a palavra cédigo ¢ = (cL1,CL2, ....Cin} € estimada,
a decodificagao multiestagio estd completa.

A decedificacio multiestagio apresenta entretanto alguns problemas. O primeiro deles
seria que na decodificacdo do codigo C; ndo é utilizada nenhuma informagio relativa aos
codificadores subsequentes, o que acarreta uma perda no ganho de codificagdo. Um segundo
caso, ocorre quando o critério de desempenho € a probabilidade de erro de bit, ao invés da
probabilidade de erro de simbolo, um erro na decodificacdo de C; pode acarretar varios erros
na decodificacdo de Cj.y . Isso ocorre porque ao decodificar Cj;y assumimos que C; tenha
sido decodificado corretamente. Visando reduzir esses problemas foram propostas algumas

técnicas em [3], como a realizacio de uma decodificacdo multiestagio iterativa.

2.7. Entrelacamento

Um canal sem memoria, onde os erros causados sado estatisticamente independentes é
condicgio ideal para a eficiéncia da maior parte dos cédigos conhecidos. Entretanto, no canal
com desvanecimento geralmente isso n3o ocorre. O sinal desvanecido muitas vezes sofre
quedas abaixo do nivel de ruido devide & propagacdo multi-percurso  variante no iempo,
resultando assim no aparecimente de um grande nimero de erros {surtos de erros). Um surto
de erro de comprimento # & definido como uma sequéncia de b bits (simbolos} , onde
ocorreram erros pelo menos na primeira e na b-ésima posigoes.

O entrelagamento € uma técnica utilizada para impedir esses surtos de erros, onde a
ordem da sequéncia de dados codificada é rearranjada de maneira deterministica, ou seja, 0s
dados codificados serdo manipulados de maneira tal que os surtos de erros sejam espalhados
no tempo, e consequentemente  tornem distantes os possiveis erros ocorridos nas palavras

codigo.

26

S e 5 i
-é R AL rog

zﬁ i TRL e D e




No caso de serem utilizados codigos de bloco, o entrelagador de bloco formata os
dados codificados em uma matriz de m linhas e N colunas. Geralmente cada linha da matriz
consiste em uma palavra c6digo de comprimenio N. Um entrelagador de grau m consisie em
uma matriz de m linhas (m palavras cddigo) onde as colunas é que serdo transmitidas pelo
canal. No receptor o deentrelagador armazena os dados no mesmo formato da matriz de
transmissdo lendo os mesmos pelas linhas, uma palavra codigo por intervalo de tempo.
Como resultado dessa reordenaciio dos dados durante a transmissdo, um surto de erros de
comprimento / = mb & quebrado em m surtos de comprimento b. Assim, um cédigo V,K)

que corrige surtos de erros de comprimento b < | (N —K) /2 _i , pode ser combinado com um

enirelacador de grau m para criar um codigo (mN.mK) que pode corrigir surtos de
comprimento mb.

Em um esquema de codificacdo e modulacdo convencional o bloco do entrelacador se
situa entre o codificador de canal e o modulador digital. Entretanto, em um esquema que
atiliza codificacio mutltinivel, o codificador de canal e 0 modulador estio unidos em um sé
bloco. Assim, o entrelagamento € feito a nivel dos simbolos a serem transmitidos da palavra
codigo resultante.

A utilizagdo do entrelacamento traz como desvantagem o aumento do tempo de atraso
no processamento e transmissdo da informagdo, o qual é muito importante em algumas
aplicacdes. Existe assim um compromisso entre tempo de atraso e um entrelagamento
perfeito. Um modo de ajudar a solucionar esse problema ¢ tentar utilizar codigos curtos, ou

seja com o comprimento N da palavra cédigo o menor possivel.

2.8 Criterios de Desempenho

Em um esquema de modulacdo codificada, os parimetros que influenciam o
desempenho do sistema dependem do tipo de canal que € utilizado, seja um canal AWGN ou
um canal com desvanecimento. Em {3] e [17] esses parimetros sdo analisados, como também
sua influéncia no célculo da probabilidade de erro de bit, e por conseguinte na construcio de

esquemas de modulagdo codificada.
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No desempenho de esquemas que utilizam modulacio codificada para canais com
desvanecimento o conceito de diversidade temporal € decisivo. Diversidade temporal com 1.
ramos, pode ser obtida através da repeti¢cdo de um simbolo em L intervalos distintos, os quais
sofrem efeitos independentes do desvanecimento. Na codificacdo de canal issc pode ser visto
como um cbdigo de repeti¢io com distdncia de Hamming minima igual a L. Assim, a
distancia de Hamming estd diretamente relacionada com o grau de diversidade temporal
obtido em um esquema de codificagdo e modulagao. Utilizando entrelacamento consegue-se
que o efeito do desvanecimento nos diferentes simbolos de uma mesma palavra c6digo sejam
nio correlacionados.

. P - . fg AX .
Considerando a transmissdo de sinais M-PSK, seja xj::,/Ese””’( ' o sinal

transmitido no intervalo j pertencente a uma sequéncia de simbolos transmitida X . Suponha

ainda que o sinal recebido seja dado pela Equacgio

ro=0,x;tng, (2.21)

onde n; é o ruido branco bidimensional com média zero e varidncia No/2. A quantidade g, €
a amplitude do desvanecimento no intervalo de tempo j. A energia média por simbolo
recebido é E{b’E }=E, onde E{b}}=1 com distribuicdo de Rayleigh p(b)= 2be™’ .

(O limitante superior da probabilidade de erro par a par, envolvendo duas sequéncias
distintas de informacdo para o canal com desvanecimento de Rayleigh é dada em [3].
Assumindo o canal sem memoria (conseguido através de um entrelacamento perfeito),
deteccdo coerente ideal e perfeita informacao do estado do canal ( o valor de g; é conhecido),
a probabilidade que ocorra um erro envolvendo a sequéncia transmitida X, e a sequéncia

estimada na recepcio X & limitada por

) - L | Es Q;z? 2 ~ !
P.(X X)<[lEjexp ——2di(x,.%,) (2.42)
i 4N,
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onde d f (x,%) é a distancia euclidiana ao quadrado enire o simbolox e 0 % {(simbolos sobre o
circulo de raio unitario), E{.} & a esperanga conjunta sobre a amplitude do desvanecimento

0, eoruidon;, e L é o comprimento do evento de erro em simbelos. Assim,

L 1
PAXX)< = 2.43
L Y TN —
14 lesarel
4N,

Algumas das distincias entre os simbolos d?=d’(x,,%,) podem ser entretanto
iguais a 0. O comprimento efetivo L', & definido como o nimero de posigbes no vetor erro
que sdo diferentes de zero. Trata-se assim da distancia de Hamming d, =L’ entre a
sequéncia de simbolos transmitida e a sequéncia estimada na saida associada ao evento erro.

Desse modo,

(2.44)

Assumindo que I'= E_ / N, seja sempre maior que 0 dB,

B X X)o7 pETe } : (2.45)

H( e n’xAn)

sl 4
d20

(4

Introduzindo o parmetro dZ (X, X ) em (2.45), temos

P.(XX)< —i-r(ﬁ«)y, (2.46)
di (X, O\I
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onde

- L
di (X, X) = []d?(x,.£,). (2.47)
=

d2#0

Um limitante superior da probabilidade de erro média par a par {ou equivalentemente
para a probabilidade de erro de bit) pode ser obtido utilizando o limitante da unido sobre

todes os diferentes eventos de erro. Assim,

P< ¥ 4 (2.48)

={(L"d (X,%) ~ (T ‘
T dg(xx)(ﬂ

onde 4. € o nimero de vetores erro com L’ posi¢des diferentes de zero e distancia dg‘ (X, X).
O somatorio ocorre sobre todos os pares (do(X, X ), L’).
Considerando o termo dominante aquele com menor comprimento efetivo L’ do vetor

erro (termo com menor distancia de Hamming d (X, X)), a probabilidade de erro média

pode ser aproximada por

P, =~ ¢ 3 (2.49)

onde 4, determinada para e=(d,,dp) e d » (X, X) adistincia produto definida como

N - L
d, (X X)=d}(X, %)= [1d}(x,.2,), (2.50)
n=1
d2#0

onde X e X possuem disidncia de Hamming minima.
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A probabilidade de erro de bit média pode ser limitada por

p>l A, . (2.51)

L ) E;-!N dy (XX}
dpmx)(—iz——”—)

onde & & o nimero de bits de informagae.

Pelas Equactes (2.49) e (2.50) pode-se notar que para uma alta relac@o sinal ruido do
canal, a distincia de Hamming minima € o pardmetro que mais influencia no desempenho do
codigo. Para uma relagdo sinal ruido baixa ndo apenas a distdncia de Hamming minima,
como também a distancia produto e o niimero de vizinhos sdo importantes.

As expressdes da probabilidade de erro servem para mostrar os parimetros que devem
ser observados na construgdo de esquemas de modulagdo codificada para canais com
desvanecimento de Rayleigh. Entretanto, visando comparar o desempenho de sistemas é
necessario realizar simulacdes.

E interessante lembrar ainda que resuitados similares podem ser obtidos para outros
modelos de canal {auséncia de informacio do estado do canal, sinais M-DPSK,

desvanecimento de Rice), quando a relagio sinal ruido for suficientemente alta.
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Capitulo 3

CODIFICACAO DE VOZ y o oy,

3.1 Introducio N A

Os sistemas celulares digitais estdo rapidamente substituindo os sistemas
analdgicos existentes. Isso ja era esperado uma vez que a transmisséo digital possui uma
maior capacidade de canal quando técnicas de compressdo de informacdo sdo aplicadas.

Atualmente existe um grande nimero de técnicas de codificagdo para fontes
analdgicas de informacdo. A maior parte dessas técnicas tem sido aplicada na codificagio
de voz e de imagem.

Os metodos de codificacio de fontes analdgicas podem ser subdivididos em trés
classes [10]. No primeiro caso o codificador de fonte é projetado para representar de
forma digital as caracteristicas da forma de onda no dominio do tempo, & o caso dos
chamados codificadores de forma de onda. Exempios de métodos usados comumente
seriam o Pulse Code Modulation {PCM), Differential Pulse Code Modulation (DPCM) e
Delta Modulation (DM).

No segundo caso o codificador filtra o sinal na saida da fonte em varias bandas ou
sub-bandas diferentes, e codifica o sinal separadamente em cada sub-banda. A
codificacao pode ser realizada no dominio do tempo, ou com a representacido no dominio

da frequéncia das formas de onda correspondentes em cada sub-banda.
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O terceiro método possui uma abordagem bem diferente dos anteriores. A fonte €
modelada como um sistema linear (filtro) que, se excitado por um sinal apropriado, gera
na saida o sinal observado. Ao invés de transmitir amostras da forma de onda para o
receptor, os parimetros do sistema linear sdo transmitidos, juntamente com um sinai de
entrada apropriado. Se o nlimero de parimetros &€ pequeno, temos que a informagéo é
bastante comprimida.

Quando aplicados a codificacdo de voz, os métodos paramétricos baseados no
modelo fonte-filtro sdo geralmente chamados de vocoders (voice coders). Apesar dos
codificadores de forma de onda produzirem uma qualidade de voz muito boa, eles nao
possuem uma alta taxa de compressio e desse modo requerem uma alta taxa de bits.
Vocoders podem reduzir de forma siginificativa a taxa de bits, entretanto em alguns casos
a qualidade da voz & sintética. Surgiram entfo os codigos hibridos que combinam esses
dois esquemas.

O método baseado no modelo fonte-filtro mais conhecido € codificagdo por
predicao linear (LPC). Nesse método, assume-se que a sequéncia amostrada, denotada por

x. , n=01,2,.N-1, foi gerada por um filtro com a fun¢#o transferéncia

n?

Hz=—09Y% 3.1)

& —k
k=1

Algumas fungdes de entrada apropriadas seriam um impulso, uma seqiiéncia de
impulsos, ou uma seqiiéncia de ruido branco com varidncia unitaria. Em qualquer caso,

suponha que a seqiiéncia de entrada é denotada por v,, n = 0,1,2,....Assim, a segiiéncia

de saida do filtro satisfaz a equacio de diferengas

Vi
X, = 2a,x, ,+Gv, , n=01,.. (3.2)
k=1
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Em geral, a saida observada x, , n = 0,1,2,...N-1, ndc satisfaz a Equacéo de
diferencas (3.2) . Se a entrada do modelo é uma sequéncia de ruido branco ocu um

impulso, podemos fazer uma estimativa (ou predigio) de x, por,

NEE]

X, =2a,x,, n>0 : {3.3)

k

i3

A diferencaentrex, e £,

Fa
e, =X, ~X, =X, — 20X, (3.4)

represenia o erro entre o valor observado x, ¢ o valor estimado J?,g. Os coeficientes do
filtro {ax} podem ser selecionados para minimizar o valor quadratico médio desse erro.
Além do vocoder LPC convecional, existe o RELP ( residual excited LPC
vocoder), predicao linear por multipulso, e mais recentemente surgiram novas técnicas de
codigos hibridos que utilizam quantizagio vetorial como o SELP (Stochastically Excited
Linear Prediction), CELP ( code-excited LPC vocoder), e VSELP ( vector-sum-excited
LPC vocoder). Essas novas técnicas se baseiam num modelo varidvel no tempo,
utilizando principios de codificagdo de forma de onda para calcular o sinal de excitagéo e
fundamentos de vocoders para predizer os coeficientes do filtro de sintese. As iécnicas
empregando quantizadores vetoriais vem recebendo recentemente muita atencido para

codificacdo de voz e imagem.

3.2 Codificador VSELP

O VSELP utiliza uma técnica de quantizacio vetorial que mapeia uma sequéncia

discreta de vetores em uma sequéncia digital para aplicacdes de compressido de dados.
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Codificadores baseados em livros codigo geralmente requerem uma grande
quantidade de calculos computacionais devido & exaustiva procura que € necessaria nos
livros cOdigo. O VSELP utiliza um livro cddigo deterministico, ¢ qual propicia um modo
6timo para encontrar os vetores codigos para uma aplicacao particular,

O VSELP possui assim as seguintes vantagens sobre os demais vocoders: um
método eficiente de procura no livro codigo, poucos requisitos para armazenagem dos
livros codigo, resisténcia a erros de canal, e acima de tudo, uma melhor qualidade da voz.

Entretanto, apesar do VSELP requerer menos célculos computacionais comparado
com outros vocoders, devido ao eficiente procedimento de procura e tamanho reduzido do
livro c6digo, um calculo computacional extensivo ainda é necessario.

Na Figura 3.1 & mostrado uma diagrama de blocos do codificador VSELP descrito

em [9].
speech
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Figura 3.1 Diagrama de blocos do codificador VSELP.
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O codificador VSELP possui uma taxa de amostragem igual a 8kHz, onde o
comprimento de cada frame é de 160 amostras (20ms). A taxa de informagéo basica € de
7950 bps, ou seja, 159 bits por frame.

Na Tabela 5.1. &€ mostrado a distribuicdo dos parametros do codificador

transmitidos por frame.

RO 5 bits Frame energy
LpC1 6 bits 1st reflection coefficient
ipCz 5 bits 2nd reflection coefficient
1L.PC3 5 bits 3rd reflection coefficient
LPC4 4 bits 4th reflection coefficient
LPC5 4 bits 5th reflection coefficient
LPC6 3 bits 6th reflection coefficient
LPC7 3 bits 7th reflection coefficient
LpPC8 3 bits 8th reflection coefficient
LPC9 3 bits Oth reflection coefficient
LPC10 2 bits 10th reflection coefficient
LAG] 7 bits iag for first subframe
COCDE1_1 | 7 bits ist codebook code, I, for first subframe
CODE2_1 1 7 bits Z2nd codebook code, H, for first subframe
GSP0O_1 8 bits {GS,P0,P1}code for first subframe
LAG2Z 7 bits lag for second subframe
CODEL1_2Z | 7 bits 1st codebook code, 1, for second subframe
CODEZ_2 | 7 bits 2nd codebook code, H, for second subframe
GSP0O_2 8 bits {GS,P0,P1}code for second subframe
1.LAG3 7 bits lag for third subframe
CODE1_3 | 7 bits 1st codebook code, 1, for third subframe
CODEZ 3 | 7bits 2nd codebook code, H, for third subframe
GSP0O_3 8 bits {GS,P0,P1}code for third subframe
LAG4 7 bits lag for fourth subframe
CODE1_4 | 7 bits 15t codebook code, 1, for fourth subframe
CODE2_4 | 7 bits 2nd codebook code, H, for fourth subframe
GSPO_4 8 biis {GS,P0,P1}code for fourth subframe
Tabela 5.1.
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Nos codificadores de voz que utilizam predicio linear (LPC) ou sub-banda (SBC})
temos que existe uma diferenca na sensibilidade a erro dos bits de informacao [1], {2].
Em [1] é descrito um método onde se pode calcular a sensibilidade individual a erros de
transmiss&o nos bits de um bloco de voz codificada. E a Relagdo Sinal Ruido Segmental
é apresentada como uma medida objetiva da qualidade da voz na presenca de ruido de
transmissdo e de quantizagdo. No calculo dessa relagdo temos como entrada um conjunto
de pardmetros relativos a sensibilidade de erros, que s3o calculados para um codificador
de voz particular, e também os valores das probabilidades de erro de canal para cada bit
individualmente.

A seguir descreveremos o método utilizado. A medida objetiva da sensibilidade
de erros da voz é calculada injetando erros em cada um dos bits do quadro da voz
digitalizada, e medindo a distor¢do resultante daquele erro. Isso é feito em todos o0s

quadros, e a distor¢do média € definida numa base segmental.

3.3 Analise da sensibilidade de erro.

Seja x(#) a forma de onda do sinal de voz, que é dividido em J segmentos nio
sobrepostos de duracio Tz segundos, e entdo codificada em N bits. Seja g{¢) a forma de
onda do sinal de voz reconstituido no decodificador quando ndo ha erros de transmissio.
O atraso de processamento e transmissdo ¢ ignorado nessa representacdo matematica.
Num sistema real porém, uma versdo atrasada de x(¢) deve ser comparada a g(¢) . O bloco
de N bits & entdo codificado pelo codificador de canal em N + Nj bits, modulado e
transmitido pelo canal. No receptor, o sinal é demodulado e decodificado em uma das 2V
sequéncias bindrias de informagdo possiveis. A diferenca méduio 2 entre a sequéncia
enviada e a sequéncia decodificada é a sequéncia de erro e. Seja g, (¢ a versdo
reconstruida de x(2) quando o padrio de erro e ocorre. O nimero de padrées de erro é 2V

e e=(} corresponde a uma transmissao correta. A poténcia do sinal de voz no bloco; é
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7y 1 5 F)
p = Ej(f—i)Tg {X(I)] df . (35)
E o valor esperado da poténcia do ruido € dado por,

n = LE{ P [x(0)—q. (O }. (3.6)
TB

(j-Dr,

onde a esperanca € calculada sobre todos os possiveis padroes de errc do canal, sendo P,
a probabilidade de ocorrer o padrio de erro e. Entdo a relagdo sinal ruido para o blocoj é

pm/ng), e a relacdo sinal ruido segmental em dB é dada por

1 & . .
SEGSNR = FZIOEog(pU) [n') (3.7)

P

Nesse ponto, serao determinados os par@metros necessarios a serem calculados
das amostras de voz, para avaliar o desempenho do codificador de voz na presenga de
erros de transmissdo. Da Equacgéo (3.6) temos que, para um determinado padrio de erro e,

a contribui¢do do ruido pode ser rescrita como,

[t n @O ~q @O de =[" - [a® () +5%(€) +c(@)ldt (3.8)
onde
alt)y=x(t)~qlt), (3.9)
b(t)=qlt)—q,(t), (3.10)
c(t) = 2[x(t)—q()llg () —q, ()] (3.11)

O ruido de quantizacio é representado por af¢); b(t) representa a contribuicdo devido a
erros de canal, e ¢{#) & um termo mdtuo. O segundo e o terceiro termos da integral de (3.8)
sdo nulos caso ndo ocorram erros de transmissdo. O valor esperado da poténcia do ruido

total, assumindo 2 independéncia dos padroes de erro em cada frame, € entdo
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1 24 _
n'/ = f( Cyr, a0 de+ 2 {ﬂiffnrg {bZ(t)w(t)}dt}, (3.12)

Ty

onde P, € a probabilidade que o padrido de erro de canal e ocorra.
A relacédo sinal ruido para o bloco j pode ser entdo convenientemente reescrita
como
2"+
P [n' = ;/(Qm + Z}ﬁa}"’} (3.13)
o=

onde

[x(t) —q(t))dr

Gy (- l)T

- - (3.14)
77 e @Far
¢ o ruido de quantizacdo normalizado pela poténcia do sinal de voz, e
) [T +ct) id
ae(j; _ .{ 1)7' { - } {3'}5)
(,. “on, (X0 dt

& definido como o fator o correspondente ao bloco j e ao padrio de erro e.

A Equacio (3.13) requer o calculo de 2V parametros (2"-1 fatores & e o ruido de
guantizacdo) para cada segmento de voz, e como N € normalmente maior que 100 bits,
existem problemas computacionais. Entretanto, é possivel fazer algumas simplificacoes
assumindo que a protecdo de erros do canal é forte o suficiente, para que os padrdes de
erro mais comumente encontrados sejam aqueles padrdes de erro com peso de Hamming

igual a um. Assim, para padrdes de erro unitarios e independentes temos

2%
iy _
Z ‘F:zae -

e=1

i M=

E. (3.16)
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onde P; € a probabilidade de erro do bit 7, e onde o é o fator o associado aquele erro de

bit. Desse modo, para protecao desigual de erros, a relagdo sinal ruido segmental pode ser

aproximada por

£
SEGSNR = l21010g L (3.17)

j=1 9} & {1
QY +3 Fa,
=

Pela expressdo acima, notamos que calculando os (N+1) pardmetros (N fatores «
e o ruido de quantizagiio) para cada bloco de voz, a SEGSNR pode ser obtida para
quaiguer conjunto de probabilidade de erro de bits £, i=1,....V.

A partir da Equagdo {3.17), podemos obter uma medida objetiva da sensibilidade
meédia a erros unitarios em diferentes bits, fazendo o ruido de quantizacdo Q¥ igual a
zero, € injetando um erro com probabilidade P=1 no bit i, ¢ fazendo P=0 para j#i .
Definimos assim para o bit i, a poténcia média normalizada do ruido causada por um erro
nessa posicao como

1 o
}-Zﬁmogaﬁ , (3.18)

J=t

sendo entdc esse valor uma medida objetiva da sensibilidade média de um bit em
particuiar. Conhecendo esses valores da sensibilidade a erros dos bits, € interessante
procurar um esquema de protecdo desigual a erros do canal de modo que aqueles bits
mais sensiveis tenham uma maior protecdo a erros de transmissdo do que aqueles menos
sensiveis. Assim, depois de protegidos cada bit da voz podera contribuir em média da

mesma forma para o ruido devido a erros de transmissao.
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3.4 Calculo da sensibilidade a erro de bit

O método descrito acima seré utilizado para analisar a sensibilidade média a erros
de canal dos bits do codificador VSELP. Assim um erro ¢ introduzido naquela posicao
em todos os blocos (frames) e a relacio sinal ruido segmental resultante & determinada.

Como foi dito anteriormente, no codificador VSELP cada frame de 160 amostras
(20 ms) é representado por 159 bits.

Utilizando um programa que simula um codificador VSELP, cedido pela
pesquisadora Eliana De Martino (CPgD - Telebras), fizemos o calculo da sensibilidade
média a erros dos bits de cada frame utilizando amostras de voz. Foram utilizadas 345
frames de 20 ms de voz masculina e 0 mesmo niimero com voz feminina no processo de
calculo da sensibilidade média.

Para avaliar o efeito de erros de canal, erros simples sdo adicionados modulo 2 a
seqiiéncia binaria que representa a saida do decodificador ¢.(f). Esses erros sao inseridos
em todos os quadros nos bits da posigdo i. Sao calculados entdo os valores dos parametros
o, e finalmente a expressao (3.18) & calculada representando a sensibilidade média a
erros do 7-ésimo bit do frame. No grafico mostrado na Figura 3.2 temos o valor da
sensibilidade média no eixo y e as posicoes dos bits no eixo x.

Um valor alto da sensibilidade a erro de bit indica que, a ocorréncia de um erro
naquela posi¢do gera um efeito pior na qualidade da voz reconstituida do que se o erro
ocorresse em um bit com sensibilidade mais baixa. Vale enfatizar ainda que, na
codificacdo da energia, dos coeficientes de reflexdo e dos outros parametros, os bits estiao

ordenados do mais significativo para o menos significativo.
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Capitulo 4

PROTECAO DESIGUAL A ERROS

4.1.Introducio

Em varios sistemas de comunicacdo digital com diferentes aplicagdes, uma
caracteristica desejavel &€ que a codificacdo do canal possua a propriedade de protegdo
desigual a erros (UEP). Nessa situacdo estariam os sistemas de radio-difusdo para
televisdo digital com alta definicdo (HDTV), e os sistemas de telefonia mével, sendo
esses altimos de interesse do presente trabalho.

Essa necessidade ocorre devido ao fato de que, durante a transmissdo do sinal
codificado da fonte, que representa a voz ou imagem digitalizada, na presen¢a de ruido
de canal, erros no bloco de bits podem ter efeitos distintos {(dependendo da posi¢ao dos
bits que foram afetados pelos mesmos) na qualidade perceptivel do sinal reconstituido no
receptor, como mostrado no Capitulo 3. E interessante assim, que pelo menos parte da
informagdo que chega ao receptor seja confiavel, mantendo a comunicacdo mesmo em

situacdes dificeis. Desse modo, para combater erros de canal, e fazer uso eficienie da
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redundancia do codificador, codificacio de canal com protegéo desigual de erros deve ser
utilizada.

Em [4], é considerado o problema de radio difusdo, onde hd um transmissor se
comunicando com dois ou mais usuarios em condicdes distintas, ou seja, através de
canais com capacidades diferentes. Assim, para garantir a comunicagdo na maior area
possivel, devemos garantir que a informagdo mais importante chegue de forma confiavel
até aquele usudrio na pior condi¢ao . Quando a informacic menos importante é recebida
sem erros, a melhor qualidade do sinal reconstituido & obtida. Ocorrendo erros na
informagdo menos importante, a qualidade é degradada, mas o resultado final ndo é
catastrofico.

Uma situagdo analoga pode ser observada em sistemas de telefonia celular, nos
quais o usuério pode se locomover por toda a area de cobertura da célula. Uma situacio
desfavoravel ocorre quando o usuario esta proximo da borda da célula, tendo uma baixa
relacio C/I (carrier to interferer). Apesar de ser feito um ajuste de poténcia ne uplink
{enlace Estacdo Movel-ERB) dependendo das condigdes na transmissdo, atualmente, no
downlink (enlace ERB-Estacdo Mével) a poténcia transmitida pela ERB & sempre a
mesma independente da posigéib do mével.

Existem dois métodos basicos para obter UEP combinando esquemas de
modulagdo ¢ codificagdo. O primeiro método € conhecido como time sharing (ou divisio
no tempo), e consiste na multiplexacdo de dois ou mais esquemas de codificacio, onde
cada um oferece um determinado nivel de protegio a erros. O  segunde método
seria a utilizacdc de coddigos multiniveis fazendo uso de constelacbes de sinais nio

uniformes.

4.2 Time sharing

Time sharing, ou divisdo no tempo, seria talvez uma maneira dbvia de conseguir
UEP. Este método é mostrado em [15] e [16] para o canal AWGN. Em [16] a regra que

determina a multiplexacdo das diferente constelagdes de sinais no tempo também carrega
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uma parcela de informacdo. Descrevendo de forma geral, nesse método sio utilizados
diferentes esquemas de codificacdo e modulagdo para classes de informagdo distintas.
Podem ser utilizados diferentes codificadores e/ou diferentes constelacdes de sinais, as
quais podem diferir no namero de simbolos, ou na energia média por simbolo. Os sinais
na saida do modulador sdo entdo multiplexados no dominio do tempo.

Em uma abordagem inicial, ¢ definido no multiplexador o nimero de intervalos
de sinalizacdo #; destinados as parcelas de informagdo mais importantes e as menos
importantes. Sejam m; e r; respectivamente, os numeros de bits de informagido e
redundincia referentes ao i-ésimo esquema de codificacdo, em cada intervalo de
sinalizacdo designado pelo multiplexador. Supondo o nimero de classes de informagio
igual a dois, a eficiéncia espectral do esquema de codificacio e modulagdo como um
todo, é entdo dada por (m;f; + mot2)/(t;+t2) bits por intervalo de sinalizacdo, onde a
parcela de informacio importante é igual a (m;£,)/(mt;+mats) .

Na segunda abordagem, uma parcela da informacio pode ser transmitida através
da regra de multiplexagdo no tempo dos esquemas de modulacdo. O que se segue é
baseado em [16}. Utilizando constelagbes de sinais disjuntas, ¢ e €, a distancia

euclidiana quadritica minima

d(Q0,R,) = ?;gq{dz(x, W} (4.1)

yebd,

permite ao receptor distinguir sequéncias binarias & representando diferentes sequéncias
(L2 S'_) de constelagoes. Restringindo essas sequéncias as palavras de um cédigo binario
C com distincia de Hamming dy , a informacido € transmitida pela escolha entre as
constelagdes Qg e Q4, sendo mantida uma separacio de dy.d*(Q0,Q) entre diferentes

sequéncias de constelagdes.
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¥ Q0. )

Constelacio
8-PSK £

Constelagio
8-PSK £,

Figura 4.1 Constelagdo bidimensional sub-dividida em uma constelacio
interna £y e urna constelaclo externa £2;.

Visando protecdo a erros de canal, como exemplo, seria possivel utilizar as
constelagdes como as mostradas na Figura 4.1, onde €2y e &2, sdo constelagdes 8-PSK,
porém com diferentes energias médias dos sinais, e defasadas entre si de /8. Dessa
forma, os sinais pertencentes & constelacdo £2; estdo mais espagados, possuindo uma
maior distdncia euclidiana quadratica minima entre os sinais, do que o0s sinais da
constelacio £2¢.

Se P; ¢ a poténcia média de sinal da constelagio &; , entdo Pi>Fy . No caso das
palavras do codigo C usarem o simbolo da constelacdo £ com freqiiéncia f,, e os sinais da

mesma constelacdo forem equiprovaveis, entdo a poténcia média dos sinais P € dada por

P=fPy+ f1P
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Como P;>P; a poténcia média dos sinais P €& reduzida utilizando  $2p mais
frequentemente do que £2;. A maior separacdo entre simbolos da constelagao £2; protege
melhor os bits mais importantes.

A informacao binaria pode ser dividida em trés sequéncias de bits e codificada
como uma sequéncia de sinais (y;} como mostrado na Figura 4.2 . O cddige Cz € um
codigo binario, com taxa R; e distincia de Hamming du(C2). A saida do codigo C;
uma sequéncia de constelagdes {(a;); se a;=0 entdo o sinal y; € o, e s¢ a=1 entdo y; € Q1.
A segunda sequéncia de bits seleciona sinais da constelagdo externa €2y utilizando um
codigo C; com taxa Ry, e distincia euclidiana quadratica minima igual a d*(Cy). A terceira
sequéncia de bits seleciona sinais da constelagdio interna €2 utilizando um codigo Co

com taxa Ry, e distincia euclidiana quadratica minima igual a d*(Co).

Taxa R, | Seleciona palavra (a;) | Seleciona sinal _____.________;,{ vi)
codigo em €, da regido @ ;
'y 7y
Taxa & .
Seleciona palavra
" codigoem G
Taxa By .
_ | Seleciona palavra

"} codigoem

Figura 4.2 - Esquema de codificacdo com UEP
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Os codigos C; e C; sdo utilizados, entdo, para transmitir as sequéncias de
informacdo mais importantes, e Cy € usado para transmitir as seqiiéncias de informacio
menos importantes. As distancias euclidianas quadraticas minimas entre seqiiéncias de
sinais distintas, representando cada uma das trés classes de informacdo, sdo
respetivamente, du(C) d(R0,21), &(Cy) e P(Co).

E importante notar, que em um esquema com divisdo no tempo, pode ainda ser
utilizada sempre a mesma constelagdo, multiplexando no tempo apenas os codificadores
de canal, os quais ofereceriam proteciao desigual a informacao. Nesse caso ndo € possivel

passar nenhuma informacao através da regra de multiplexagio.

4.3 Constelacoes nao uniformes

Em um esquema de codificacdao multinivel visando protecdo desigual a erros, é
interessante gue os primeiros niveis sejam mais bem protegidos em relagdo aos seguintes.
Isso ocorre devido ao fato que, na decodificacio multiestagio a informacéo resultante da
decodificacao de um nivel & utilizada na decodificacdo do nivel seguinte, e ocorrendo um
erro nessa informacdo que é transmitida, esse erro pode se propagar para os estagios
seguinies.

No particionamento de uma constelagio uniforme, normaimente as distancias
euclidianas entre os subconjuntos crescem com o aumento do nivel da particdo. Dessa
forma, mesmo utilizando nos primeiros niveis codigos componentes com uma disténcia
de Hamming maior que os seguintes, a distancia euclidiana, e por conseguinte a distincia
produto pode ndo ter o mesmo comportamento, acarretando uma perda no ganho do
esquema de codificacdo. Surge entio a necessidade de utilizar consielagdes nao
uniformes, onde € possivel ter nos primeiros niveis uma distancia euclidiana quadratica
maior do qgue nos demais niveis.

A constelagdo ndo uniforme 32-QAM mostrada na Figura 4.3, foi proposta em
[15], e sera utilizada aqui para ilustrar um esquema de modulagdo codificada com

protegdo desigual do sinal, considerando duas classes de informacdo. Os 32 sinais estdo
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divididos em quatro grupos, e cada grupo consiste de oito sinais em cada um dos
quadrantes. Por conveniéncia, os grupos serao referidos como super pontos. A distancia
entre dois subgrupos quaisquer € medida como a distdncia euclidiana minima entre
qualquer sinal de um super ponto e qualquer sinal de um outro super ponto. Na Figura
4.3 a distancia minima entre os quatro super pontos € dy, a qual € maior que a distancia
euclidiana minima d entre sinais da constelacdo 32 QAM. Note-se que d; é também a
distincia minima entre sinais de um super ponto, a razio di/ d2 tem um papel importante
em como queremos proteger as diferentes classes de informagio.

Os quatro super pontos sio tratados como uma constelacdo 4-PSK, e os oite sinais

de cada super ponto podem ser considerados como pontos de uma constelacdo 8-QAM.

A

® ® L ® ® ®
01001 01011 01110 00111 00101 00001

o X L L X ®
01101 01160 00010 00011

® ® ® & ® L
0115t 01010 OI00C oooop 00100 00110

-

® @ ® & ® L
110 11100 11000 10000 10016 16111

L] X L ® *® E
11011 11010 10106 10101

® ® *® ® ® ®
11603 1T iRl 10110 10013 10001

d, d, d, d, d,

Figura 4.3 Constelagdo 32-QAM nio uniforme
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O esquema de modulagio codificada com protecdo desigual ¢ mostrado na Figura
4.4, Primeiramente, um esquema de construgio multinivel convencional & aplicada a
informacdo mais importante como se a constelagio geral fosse a 4-PSK embutida,
identificando dessa forma, em cada intervalo de sinalizacdo, um super ponto do qual sera
escolhido um sinal para transmiss3o. Essa escolha & feita aplicando novamente um
esquema de construcdo multinivel convencional a informagdo menos importante,

considerando como constelacdo geral, a constelagio 8-QAM,

Informagdo
RN [ S
i 1
tmportante Mapeador
da conste- Modutad
~ > odulador
Informacio lzfga? de
mais »| Codificador > stnais
importante de Canal #1
ki
Canal
Informacio
_ menos Decodificador |
importanie de Canal #2
A
X Demadulador je—
i
Informacio 1
Al Decodificador
mais
] -
importante de Canal #1

Figura 4.4 Esquema de modulagdo codificada com constelacdes nio uniformes.
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No receptor, utilizando decisdo suave, para que o decodificador #1 recupere a
informacdo importante a partir dos sinais recebidos, ¢ necessério medir a distancia
euclidiana entre um sinal recebido e um super ponto. Essa distancia ndo estd claramente
definida como em um esquema convencional, pois cada superponto pode ser transmitido
como varios sinais.  Dessa forma, para cada superponto deve ser escolhida
adequadamente uma Gnica posi¢io para representd-lo. Na Figura 4.3 uma representacio
bastante razoavel para os superpontos da constelagio 32-QAM é mostrada pelas cruzes
localizadas no centro destes. Entretanto, outras representagdes podem ser utilizadas sem
afetar o desempenho do decodificador. Uma vez escolhida essa representagao, o
decodificador pode proceder normalmente, como se a constelagdo geral se resumisse
apenas aos superpontos, no exemplo uma constelacdo 4-PSK.

Existem dois métodos que podem ser utilizados pelo decodificador de canal #2
para recuperar a informacdo menos importante. No primeiro método, o decodificador #2
processard ¢ sinal recebido apenas depois que o decodificador #1 determinar a qual
superponto pertence o sinal, o que acarreta um certo atraso. Em seguida, o decodificador
#2 prossegue, considerando como constelagao geral apenas aqueles sinais pertencentes ao
superponto estimado por #1, no caso uma constelagio 8-QAM.

No exemplo, o segundo método se aplica ao caso onde a distincia euclidiana
quadrética minima do codificador de canal #2 obtida sobre a constelacdo 8-QAM for no
méaximo igual a d;°, a distincia euclidiana quadritica minima entre superponios da
constelagdo 32-QAM. Por esse método, o decodificador #2 ndo espera o resultado do
decodificador #1 para saber a qual superponto o sinal recebido pertence. O decodificador
ao receber um sinal, imediatamente rotaciona este por maltiplos de 90°, de forma que o
sina! resultante esteja sempre no primeiro quadrante. Prosseguindo entdo a decodificagio
como se toda a constelagdo fosse a 8-QAM mostrada no primeiro quadrante da Figura
4.3. Segunde Wei [15], obedecendo a condicdo citada acima, o desempenho dos dois
métodos de codificagdo sfo basicamente os mesmos. Porém, no segundo método nido

existe um atraso adicional devido ao decodificador #1.
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30° 30°

Figura 4.5 - Constelagfes 8-PSK

Neste trabatho, propomos construgdes multiniveis utilizando constelagdes ndo
uniformes multi-dimensionais, formadas pelo produto cartesiano de constelacdes
bidimensionais (8-PSK).  Sao utilizadas constelagoes 8-PSK uniformes, e duas
constelacdes ndo uniformes descritas em [4] e mostradas na Figura 4.5.

Constelacdes multidimensionais podem ser geradas facilmente, e trazem uma série
de vantagens em relacdo ds constelagbes unidimensionais e bidimensionais. Espacos
com dimensdes maiores podem alocar os sinais com uma maior distancia euclidiana
minima, implicando assim num aumento da margem de ruido.

Em esquemas de modulagido codificada unidimensionais e bidimensionais, para
uma mesma probabilidade de erro, aumentando o tamanho da constelagdo ocorre um
aumento da energia média de simbolo necessaria. Ultilizando constelagoes
multidimensionais esse custo inerente € menor, ou seja, € menor 0 aumento da energia
média necesséria.

Visando protegdo desigual do sinal, constelagdes multidimensionais possibilitam
uma maior flexibilidade na obtenc¢io das taxas de informacio para as diferentes classes.
Além disso, constelagoes multidimensionais ndo uniformes podem ser obtidas a partir de
constelacdes bidimensionais uniformes, através de uma escolha adequada dos sinais

pertencentes ao produto cartesiano.
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Capitulo 5

ESQUEMAS PROPOSTOS

5.1.Introducéo

No presente trabalho, propomos aiguns esquemas utilizando constructes
multinivel com a propriedade de protegdo desigual do sinal para canais com
desvanecimento de Rayleigh. Um esquema de construgio multinivel foi descrito na Secéio
2.5.1. Como foi ditc anteriormente, foram utilizadas constelacdes multi-dimensionais
nac uniformes, formadas pelo produto cartesiano de constelagdes bidimensionais 8-PSK
ndo-uniformes, e subconjuntos do produto cartesiano de constelacdes uniformes. Em
todos os casos consideraremos que 0s sinais possuem energia unitaria.

As constelagdes utilizadas, com seus respectivos particionamentos, bem como os
codigos propostos, serdo descritas a seguir. Os resultados de simulac¢io obtidos serdo

apresentados no final deste capitulo.
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5.2. Constelacdes utilizadas

Exemplo 1. Constelagio (S)2

. . v ey . e e . 2 .
No primeiro caso foi utilizado como constelagdo inicial (S4)°, o produto cartesjano

de duas constelactes 8-PSK naoc uniformes como mostrade na Figura 5.1..
Seja &;, a distdncia de Hamming minima entre sinais dos subconjuntos do /-ésimo
nivel, e 6;, a distdncia produto minima.

O particionamento da constelagéo (Sy)* utilizado pode ser descrito por produtos

cartesianos dos subconjuntos de S;. A seguir sio mostrados esses produtos para os
. + - ‘ s . o A . I i .
quatro primeiros niveis do particionamento, e as distdncias &, e 6, associadas ao k-

&simo nivel.

Figura 5.1. Constelacdo multidimensional (S;)*

54




Nivel

i. Qo =10,1,2,31x{0,1,....7}
2. Q00=10.1,2,3}x{0,1,2,3}
Q0:=10,1,2,3}x {4,5,6,7}

3. Qou={0.2}x{0,1,2,3}
Qoor=11,31x{0.1,2,3}
Qo10=10,2}x{4,5,6,7}
Qo11=11,31x{4,5,6,7}

4, Qoooe=10.2}x{0,2}
Qooor=10,2}x{1,3}
LQo010={1,3}x{0,2}
Qoon=11,3}1x{1,3}
Qoio=10,2}x{4.6}
Qo101=10,2}1x{5,7}
Qo10=1{1,3}x{4,6}
Qoin=1{1,3}x{5,7}

Q; =14,5,6,7}1x{0.1,....7}
Q10={4,5,6,71x{0,1,2,3}
Q1=1{4,5,6,7}x{4,5,6,7}
Qip=14,63x{0,1,2,3}
Q101=1{5.7}x{0,1,2,3}
Q16=14,61x{4,5,6,7}
Q111=15,71x{4,5.6,7}
Qiooe=14.6}1x{0.2}
Qion=14,61x{1,3}
Q1010={5.7}x{0,2}
Qio11={5,7}x1{1,3}
Qrie=14.6}x1{4,6}
Qun={4,6}x{5,7}
Q10=15,7}x{4,6}
Qun={5.71x{5,7}

(8.=1, 8L=2)

(8i=1, 8f=2)

(8,=1, 6,=0,267)

(65=1, 5:=0,267)

As disténcias dos niveis seguintes ,5 e 6, sio &, =8, =85 =85=1.

Exemplo 2. Constelacio (S3)%

No segundo caso foi utilizado como constelagdo inicial o produto cartesiano de
duas outras constelagdes 8-PSK  ndo uniformes mostrado na Figura 52. O
particionamento da constelacao (S2)? é mostrado a seguir para 0s quatro primeiros niveis,
como também as distdncias de Hamming e produto minimas entre simbolos das sub-

constelagdes do k-ésimo nivel.
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Nivel
1.

2.

Figura 5.2. Constelagao multidimensional (S,)

Qo =10,1,4,5}x{0,1,...,7}
Q0={0,1,4,5}x{0,1,4,5}
Qoi={0,1,4,5}x {2,3.6,7}
Qooo={0,11x{0,1,4,5}
Qooi={4,51x{0,1,4,5}
Qo10=10,11x{2,3,6,7}
Qo11={4,51x{2.3.6,7}

Qoooo=10,1}x10,1}
Qooo1={0,1}x{4,5}
Qoor0={4,5}x{0,1}
Qooni={4,5}x{4,5}
Qo100=10,1}x{2,3}
Qo101={0,1}x{6.7}
Qoro=14,5}1x{2,3}
Qo11=14.5}x{6,7}

2, ={2,3,6,7}x{0,1,...,7}
Q216=12,3,6,7}x10,1,4,5}
Q11={2,3,6,7}x12,3,6,7}
Qip0=12,31x{0,1,4,5}
Qi01=16,71x{0,1,4,5}
Q110=12,3}x{2,3,6,7}
Q111=16,7}x1{2,3,6,7}

Qioe=12,3}1x{0,1}
Qio01=12,31x1{4,5}
Qi010=16,71x{0,1}
Qio11=16,7}1x{4,5}
Quo=12,31x{2,3}
QLro=12,31x{6,7}
Q1110=16,7}x{2,3}
Q111:=16,7}x{6,7}

(8L=1, 8L=1)

(8i=1, 8;=1)

(8,=1, 8,=3.73)

(85=1, 61=3.73)

As distincias dos niveis 5 e 6, sio §;, =1, §,=0.26, 5, =1, 6;=0.26.




Exemplo 3. Constelagdo S3.

A constelacdo inicial S3 foi definida como um subconjunto do produto cartesiano

de duas constelagdes uniformes 8-PSK, mostrado na Figura 5.3. Foram escolhidos 32

pontos visando conseguir uma constelacio 4-dimensional ndo uniforme, com

propriedades de prote¢do desigual de erros, como no caso das constelagdes

bhidimensionais ndo uniformes,

O conjunto dos 32 pontos selecionados é mostrado a seguir, bem como 0s quatro

primeiros niveis do particionamento, com as respectivas distincias 8. e &, para cada

nivel.

01 10
{03 12
05 14
[07 16

21
23
25
27

30
32
34
36

41
43
45
47

50
52
54
56

61
63
65
67

70
72
74
76

Figura 5.3. Produto cartesiano de duas constelagdes 8-PSK uniformes e rotulamento dos sinais.
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Nivel

O quinto e altimo

s1=16.

01
05

03
07

fue)
(=]

I

o)
—

[o1
[05
o =103
L =lo7
e =101

=[o5

SR ~ B * A N "2 "R © R SR < SR SR o]

12
i6

23
27

14
10

21
25
12 23
16 27
14 25
10 21
23 45
27 41

25 47

34
30

32
36

34

30

36

32

45
41

43
47

45

56 67 701
52 63 74
54 61 72
50 65 76
56 67 70
52 63 74]
50 61 72)
54 65 76)
Qo =112 34
Q,, =116 30
Q. =14 36
Q,, =10 32
Qoo =123 67]
Qoo =134 70]
Qo =127 63
Qo =130 74]
Qo =125 61]
Q. =136 72]
Q0 =121 65
Q. =132 76

52

50

54

(6,=2.0 e &, =1)

(6,=4 ed,, =1)

{6,=0.336¢ 8,=2)

(Sp=4e d,=2)

nivel do particionamento possui as seguintes distdncias &, = 2 e
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Exemplo 4. Constelagido 54
) Com o intuito de conseguir um perfil diferente das distancias produto e de
Hamming minimas, determinamos um outro subconjunto formado por 32 sinais, dentre os
sinais do produto cartesiano das duas constelagdes 8-PSK uniformes. Esse subconjunto
forma a constelagdo inicial S4, sendo mostrado a seguir juntamente com o©

particionamento para os quatro primeiros niveis.

17 27 31 41 57 67 71 01
10 20 32 42 50 60 72 02
13 23 35 45 53 63 75 05
14 24 36 46 54 64 76 Oéj

Nivel
1. (5,=3.41 e 6, =1)

17 27 31 41 57 67 71 01
o _[10 20 32 4 q _|50 60 72 02
113 23 35 45 ' 53 63 75 05

i4 24 36 46 54 64 76 06

2. (82=3.41 ¢ &L =1)

17 27 31 41] 13 23 35 45]
sz Q‘m‘“_“

10 20 32 42 14 24 36 46

57 67 71 01] 53 63 75 05
9102 5211:

50 60 72 02] 54 64 76 06
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3. (51=2 e 5, =2)

o 17 27] o _[57 67]
UOO__lO 20 | 100 “_50 60
o |31 4] o |7t 0F
® 32 42 72 02
o |13 23 o |33 6]
"4 24 M0 54 64
g |3 4 g |75 05]
“136 46 76 06

4. (65,=0.58 e &, =1)

Qoo =117 20} Q. =57 60]
Qo =10 27] Q00 =50 67]
Qo0 = B1 42 Q00 =171 02]
Qo = B2 41] Q=72 01
Qowe =13 24] Q.. =53 64
Qoo =114 23] Q0 =54 63]
Qoo =B5 46] Q... =175 06]
Qo =136 45] Q. =76 05]

O quinto e Gltimo nivel do particionamento possui as seguintes distincias,

57 =(0.58)" e 8, =2. E importante notar que, devido s caracteristicas da constelagio

ndo uniforme, a distdncia de Hamming minima &, pode decrescer ao longo do

particionamento.
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5.3 Codigos propostos

Nos esquemas propostos foram utilizados como codigos componentes, codigos
simples. A utilizacdo de codigos curtos acarreta um menor atraso na transmissdo do
sinal, 0 que € um interessante no caso de transmissdo de voz. A seguir serdo descritos

alguns codigos propostos.

Exemplol:

Considere a particdo bindria da constelacdo de sinais 4-dimensional (S
mostrada anteriormente. Para mapear os 64 sinais, seis codigos componentes devem ser
utilizados na construgdo multinivel. O primeiro e o segundo nivel da particdo sdc
codificados por um cddigo de verificagdo de paridade de comprimento dezesseis, Cy =
C; = {16,15,2). Os demais niveis nao sdo codificados, ou seja C3 = Cy= Cs5 = Ce=
{16,15,2). A taxa do codigo multinivel By é entio 2.94 bits/simbolo. O perfil das
distancias de B; € dado na Tabela 5.1. A partir das distancias, trés niveis diferentes de
protecio sdo esperados: os bits de informacdo de Cy e C; devem possuir menor
probabilidade de erro do que aqueles de C5 e Cs. E C3 e C4 devem ter um desempenho
pior que Cs e Cs. Os bits de C; e C2 representam uma parcela de 30% de informagio

importante.

Exemplo 2:

Considere a particdo binaria da constelacio de sinais (S2)*  4-dimensional
mostrada anteriormente. Sejam oS quatro primeiros niveis da parti¢do codificados pelo
c6digo de Reed Muller, de comprimento oito, Ci=Cp=C3=Cs=(8,4,4}. Os demais niveis
nao sdo codificados. A taxa do codigo multinivel B; é entao 2.0 bits/simbolo. O perfil das
distancias de B, € mostrado na Tabela 5.1. Nesse caso, também sio esperados trés niveis
diferentes de protecdo: os bits de informacdo de (3 e C4 devem possuir uma
probabilidade de erro um pouco melhor que os bits de C; e C3, e bem melhor que os bits
néo codificados dos niveis 5 e 6. Os bits de informacao de C3, C4 C; e C;, representam

uma parcela de 50% de informagdo mais importante.
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Exemplo 3.

Considere a parti¢do binaria da constelacdo de sinais 53 , 4-dimensional mostrada
anteriormente. O primeiro e o segundo niveis da particio sdo codificados, onde
C1=Cy=(8,4,4). Os demais niveis nio sdo codificados, a taxa do cédigo B; é entiio 2.0
bits/simbolo. O perfil das distincias do codige B; € dado na Tabela 5.1. Os bits de
informacdc de Cy e C; representam 25% dos bits de informacio, e s3o os niveis mais
bem protegidos. A partir do perfil das distincias sdo esperados cinco niveis distintos de

protegdo.

Exemplo 4:

Nesse exemplo € considerado o particionamento binario da constelagio de sinais
4-dimensional 54, mostrada anteriormente. O primeiro e o segundo niveis da partigio
sdo codificados, onde C1=C3=(8,4,4). Os demais niveis nio sdo codificados, e a taxa do
codigo B4 € novamente 2.0 bits/simbolo. O perfil das distincias do codigo B, é dado na
Tabela 5.1. Os bits de informacdo de C;.C; e C; representam 50% dos bits de
informagdo, e devem possuir uma menor probabildade de erro do que os demais bits.

Novamente sdo esperados trés diferentes niveis de protecio.

Nivel 31 Bz B3 34

i (1) res dy (@'10) res d, @' Wres d' (@ ) res dp |
1 2 4 4 1 4 2.0 4 341°

2 2 4 4 1 4 47 4 3.41°

3 1 0.26 4 3.73° 2x1 0.58° 2x1 2

4 1 0.26 4 3.73* 2x1 4 1 058

5 1 1 1 0.26 2x1 16 2x1 0.58°

6 1 1 1 0.26 ) - ) -

Tabela 5.1
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5.4. Resultados das simulacdes

Foi simulado a transmissdo de blocos de bits codificados pelos codigos
multiniveis By, B, B3 e By descritos na se¢ido anterior. Foi considerado um canal com

desvanecimento Rayleigh, onde o fator de desvanecimento g, variava para cada simbolo.

O decodificador possuia informacio sobre o estade do canal {CSD), e foi realizada
decodificagiio multi-estagio. E interessante notar que, para os codigos B e B;, devido ao
particionamento da constelagio que foi adotado, a decodificagio pode ser realizada
simultaneamente para cada dois niveis. Como exemplo, no calculo da métrica na
decodificacao do primeiro nivel, é analisado apenas o primeiro simbolo do sinal
4-dimensional, sendo necessario transmitir a informacéo resultante apenas para o terceiro
nivel. Na decodificacdo do segundo nivel é analisado apenas o segundo simbelo do sinal
4-dimensional, sendo a informagdo transmitida para o quarto nivel.

Os ganhos de codificacio sdo considerados sobre um sistema 4-PSK ndo

codificado, para uma probabilidade de erro de bit iguat a 107>

63




Cédigo By
A Figura 5.4 mostra os resultados de simulagdo para o cédigo B;. Como esperado
existem trés niveis de protegdo, onde os ganhos de codificacdo para o primeiro, segundo

e terceiro niveis sdo aproximadamente 11dB, -3 dB e -7dB, respectivamente.

—¥— 4PSK
15 - C1,C2
3 -y (33,C4
’ Yy B
] "‘:\V\"‘w w— C5,06
0.1 —E . ¥ .-___.\ vy
] . ‘\‘u\v\v
. ~. % W -
] LN . ~y.
0.01 - '\. x{\:w
g e * \‘F:\v
e e ~u
@ 163 N ~
3 »
] \. *\%
1E-4 3 e
é S
1E-5 ! 1 ' ! T ! ¥ T ¥ T ¥ T 1
G 5 10 15 20 25 30 35
RSR({dB}

Figura 5.4 Desempenho do codigo By.
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Codigo Bs
A Figura 5.5 mostra os resultados da simulagdo para o codigo B;. Foram obtidos

os niveis de protegdo esperados, e os ganhos de codificaciao foram aproximadamente

17dB, 16dB e -8 dB, para o primeiro segundo e terceiro nivel respectivamente.

—¥— 4PSK
- —e—1,C2
] T —A—C3,C4
014 O, Mg ~m-- C5,C6
%\\Bﬁ .\'\
0.01 - \' \x ‘\.\'\
01 4 A
= é §' \x e
% A\o \
L — \A\ 3*\
] \o *
1E-4 ‘\'
: .
6 s 10 15 20 25 30
RSR(dB)

Figura 5.5 Desempenho do cédigo B,
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Cédigo B3
A Figura 5.6 mostra os resultados de simulacio para o cddigo B;. Foram obtidos
cinco niveis de protecdo. Os ganhos de codificagdo para os bits de informacio dos

codificadores C3, Cy, Cs, C4 e (3, foram aproximadamente 14dB, 13dB, 10dB, 8dB e

7dB, respectivamente.

e e 0
—A— (2
] —8—C3
0.1 = — e 04
E —e—C5
-------- 4PSK
0.01 E
g
5‘_); 1E-3 3
1E-4 3
1 1 T T T T
[#] 5 10 15 20 25 30

RSR(dB)

Figura 5.6 Desempenho do codigo B;
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Cédigo B

A Figura 5.7 mostra os resultados de simulacgao para o codigo B4. Foram obtidos

guatro niveis de prote¢do. Os bits de informagdo dos codigos componentes Cy e (s

formam o primeiro nivel, os bits de informacdo de C; formam o segundo nivel, os bits de

Cs o terceiro nivel, e os bits de C4 o quarto nivel. Os ganhos de codificacao sdo

aproximadamente 19dB, 12dB, -4dB e -8dB, para o primeiro, segundo, terceiro e quarto

niveis respectivamente.
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1 —e— (2
- o
Ty m —
0.1 \ \:z::‘v\:‘--_'\. g C5
. -
0.01 \ \\ R S
ey \ “."“\‘_ \V \.
E \ T \v \“-.
T ‘\ e _\V\...Y\I
a — Ny

1E-3 i\* \
NN

1E-5 —+
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o2

RSR(dB)

Figura 5.7 Desempenho do codigo B,
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& 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32

E possivel modificar os codigos dos exemplos acima, visando obter ganho para a

informac¢do menos importante, sacrificando a taxa de informacdo do codigo multinivei,

ou uma parcela do ganho da informacao mais importante.
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Relagdo Sinal Ruido Segmental

O desempenho de alguns dos codigos foi avaliado utilizando a relagao sinal ruido
segmental, SEGSNR (definida no Capitulo 3), como uma medida objetiva da qualidade
da voz [1]. Probabilidades de erro de transmissio foram atribuidas para cada um dos 159
bits do bloce de informacgio do codificador VSELP, de acordo com os diferentes niveis e
taxas de protecio obtidos anieriormente.

A Figura 5.8 mostra a SEGSNR como uma funcéo de E,/Ny, para trés diferentes
sistemas. As curvas CS4, CS; e NC mostram o comportamento do codificador VSELP
juntamente com os codigos By, B; e com modulagio 4-PSK ndo codificada,
respectivamente. Para uma SEGSNR igual a 2.0 dB, o ganho de codificacdo do sistema
CS; sobre NC ¢& aproximadamente 14.0 dB. O sistema CSs possui ainda um ganho

adicional de aproximadamente 2.0 dB.

Speech 4 // / oo / N
SEGSNR . } / /

0 5 10 15 20 25 30 35 46
Eb/No

Fig. 5.8 - SEGSNR versus SNR do canal
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Capitulo 6

CONCLUSOES

Neste trabalho, foi descrita a construcio de novos cddigos de bloco multiniveis
com protecdo desigual de erros, utilizando modulagdo M-PSK multidimensional obtida
de constelacdes 8-PSK uniformes e ndo uniformes.

Um dos codigos (Cadigo By descrito no Exemplo 4, p.62) possui quatro niveis de
prote¢do, e quando utilizado conjuntamente com o codificador VSELP consegue um
ganho de codificacdo de 16.0 dB (para uma SEGSNR igual a 2.0dB), em comparacio a
um sistema que utiliza modulagiio 4-PSK ndo codificada. E importante notar que esse
ganho & obtido, ao custo da informagdo menos importante estar sob o efeito de uma
probabilidade de erro de bit pior do que aquela da transmissdo nio codificada.

Um problema em aberto seria a modificacdo dos codigos obtidos de maneira que
as parcelas de informagdo menos importantes apresentem um desempenho similar & de
um sistema nédo-codificado, sem sacrificar a taxa do cédigo nem os ganhos da parcela de
informacdo mais importante. Nc caso das constelagdes 8-PSK uniformes, outros
subconjuntos de sinais podem ser obtidos, com desempenho talvez melhor do que os

atuais,
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Uma proxima etapa seria, depois de selecionados alguns codigos através da

SEGSNR, a obtencdo de medidas subjetivas da qualidade da voz, onde

avaliar a influéncia da probabilidade de erro de bloco.

se poderia
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