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Resumo

Este trabalho avalia os efeitos da interferéncia de co-canal na taxa de erro de bits (BER) de sis-
temas de transmissdo digitais sem fio. O ambiente do sistema considera canais com ruido gaussiano
(AWGN) e canais com desvanecimento Rayleigh na presenca de um interferente de co-canal domi-
nante, onde os usudrios empregam esquemas de modulacio BPSK e M-QAM e também cddigos cor-
retores de erros. Os cddigos corretores de erros utilizados em sistemas com expansdo de banda sdo
os codigos convolucional e turbo, e em sistemas sem expansao de banda sao a modulagdo-codificada
por trelica (TCM) e a modulagdo-codificada turbo (TTCM). Os efeitos da interferéncia de co-canal
na taxa de erro de bit serdo avaliados derivando-se expressoes tedricas e mediante a simulacdo de
Monte Carlo, variando o tipo de canal e os esquemas de modulagdo e codificacdo. Este trabalho
mostra que a interferéncia de co-canal introduz patamares na taxa de erro de bit, que os sistemas sem
expansdo de banda sdo mais susceptiveis a interferéncia e que os codigos corretores de erro sao uma

boa ferramenta para mitigar os efeitos da interferéncia de co-canal.

Palavras-chave: BER, C6digos Convolucionales, Cédigos Turbo, Interferéncia de Co-Canal, TCM,
TTCM.

Abstract

This work evaluates the effects of co-channel interference on the bit error rate (BER) of digi-
tal transmission systems. The transmission system considers gaussian noise channels (AWGN) and
Rayleigh fading channels in the presence of a dominant co-channel interferer, where all users employ
BPSK and M-QAM modulations and error control coding. For systems that present bandwidth ex-
pansion the considered error control codes are convolutional and turbo codes, and for systems that
do not present bandwidth expansion are considered trellis coded modulation (TCM) and turbo trellis
coded modulation (TTCM). The effects of co-channel interference on the bit error rate are evaluated
by deriving theoretical expressions and via Monte Carlo simulation, varying the channel type, the
modulation and coding schemes. This work shows that co-channel interference introduces floors on
the bit error rate, that systems without bandwidth expansion are more susceptible to interference, and

that error control codes are a good tool to mitigate the co-channel interference effects.

Key words: BER, Co-channel Interference, Convolutional Codes, Turbo Codes, TCM, TTCM.
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Capitulo 1

Introducao

Os sistemas de comunicacdes sem fio e em particular as redes celulares t€ém evoluido rapidamente
nos dltimos anos. Atualmente, a quarta geracao de telefonia mével comecou a ser implantada comer-
cialmente. Esta constante evolucdo tem procurado fornecer aos usudrios servigos e aplicacdes que
exigem alta vazao de dados e baixas taxas de erro de bits (BER - do inglés “Bit Error Rate’), através
do uso eficiente do espectro eletromagnético, e pelo uso de técnicas que mitigam os fendmenos de

um canal sem fio que inserem erros nas transmissoes de dados.

Os simbolos transmitidos em um canal sem fio podem ser alterados por ruido, interferéncia e/ou
desvanecimento. Portanto, as informagdes recebidas podem ser diferentes das transmitidas, ocorrendo
erros no processo de recep¢cdo. A quantidade de erros pode atingir um valor tdo alto que o sistema
de transmissao digital perde a confiabilidade. Para a comunicacdo ser bem sucedida, o projeto de
redes de comunicacdes sem fio deve visar proteger a informacao transmitida dos efeitos do ruido
e da interferéncia, e estimar os parametros de canal para minimizar os efeitos do desvanecimento,
garantindo assim uma BER de pelo menos 10~* nas transmissdes de voz e pelo menos de 10~% nas
transmissoes de dados. Uma das maneiras mais eficientes de proteger as transmissoes digitais contra
as degradacdes introduzidas pelo canal é pelo uso de esquemas de modulag@o robustos e codigos

corretores de erros.

Os primeiros sistemas de transmissao digital empregavam esquemas de modulagcdo robustos,
como o BPSK, permitindo um bom desempenho do ponto de vista da BER, mas nao muito eficiente
na utilizacdo do espectro. Devido a caréncia de largura de banda e da necessidade de servicos de
alta velocidade nos dias de hoje, o estudo de esquemas de modulacdo com alta eficiéncia espectral
assumiu uma grande relevancia. Para transmissdes de alta velocidade as redes celulares de quarta
geracdo usam modulagdes de ordem superior, tais como as modulacdes M-QAM [1]. Na literatura
s@o bastante conhecidos os estudos que avaliam o desempenho dos sistemas de transmissao digital

com modulagao BPSK e M-QAM em canais com ruido aditivo gaussiano branco (AWGN - do inglés
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“Additive White Gaussian Noise”) [2, 3] e em canais com desvanecimento Rayleigh [4, 5].

E também conhecido na literatura, que a introdugio da codificacio de canal nos sistemas de trans-
missdo digital permite melhorar a BER, devido a sua capacidade de corrigir os erros introduzidos
pelo canal de comunicagdo. O processo de codificagdo introduz redundancia nas informagdes envi-
adas, causando uma expansao de banda, o que reduz a eficiéncia espectral do sistema. Uma forma de
codificacdo com uso eficiente da largura de banda é conhecido como modulagdo-codificada, e versa

no projeto conjunto de codigos corretores de erros com esquemas de modulagdo.

Na literatura existem véarias propostas de codificacdo [6], entre as quais estao os codigos convolu-
cionais [7] e os codigos turbo [8], que por sua vez foram incluidas nos padrdes de redes celulares [9].
Os cédigos convolucionais e turbo sdo usados em sistemas de transmissdo digital com expansdo de
banda, mas quando a expansdo de banda nao € permitida, cédigos convolucionais sdao projetados u-
sando a modulacdo-codificada por trelica [10, 11, 12] e c6digos turbo usando a modulagdo-codificada
turbo [13, 14]. O desempenho de sistemas de transmissao digital em canais AWGN e em canais
com desvanecimento Rayleigh foram avaliados usando c6digos convolucionais e turbo em [15, 16] e

utilizando modulacao-codificada por trelica e turbo em [17, 18].

Uma das principais limitagdes em um sistema de transmissado digital sem fio e em particular de
uma rede celular € a interferéncia de co-canal [19, 20]. A interferéncia de co-canal ocorre quando dois
ou mais usudrios do sistema sem fio utilizam simultaneamente os mesmos recursos de um sistema de
comunicacgdes. As avaliacdes de desempenho citadas acima ndo incluem a interferéncia de co-canal,
mas deveria tér sido incluida para uma correta avaliacdo do desempenho de um sistema de transmissao

digital sem fio.

Na literatura hé estudos que avaliam o desempenho de sistemas de transmissao digital na presenca
de interferéncia de co-canal, sincrona ou assincrona, em canais AWGN e em canais com desvaneci-
mento [21, 22, 23, 24, 25]. Alguns estudos modelam a interferéncia de co-canal como gaussiana
assumindo a presen¢a de um nimero ilimitado de interferentes [26, 27, 28]. Porém isto ndo é verdade,
pois existe um nimero limitado de interferentes, principalmente em redes de telefonia celular, onde o
nimero de interferentes € restrito pelo fator de reuso de frequéncias e pela distancia. Assim, existem
estudos que se propdem avaliar os efeitos da interferéncia de co-canal na presenca de um interferente
dominante [29, 30].

Alguns estudos mostram que os codigos corretores de erros aplicados a sistemas de transmis-
sdo digital na presenca de interferéncia de co-canal, servem principalmente como estimadores ou
redutores de interferéncia [31, 32]. Um assunto interessante seria mostrar a capacidade dos codigos

corretores de erros em mitigar a interferéncia de co-canal sem ter que estimar ou reduzi-la.

Os trabalhos anteriormente apresentados na literatura motivaram a realizagao deste trabalho, onde

s@o avaliados os efeitos da interferéncia de co-canal na BER de sistemas de transmissao digital sem
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fio, na presenca de um interferente dominante, variando os esquemas de modulacdo e codificacdo dos

usudrios da rede.

1.1 Objetivo

O objetivo desta dissertacdo € avaliar os efeitos da interferéncia de co-canal na BER de sistemas
de transmissao digital sem fio em canais AWGN e em canais com desvanecimento Rayleigh, usando
esquemas de modulacio M-PAM, BPSK e M-QAM e também cddigos corretores de erro convolu-
cionais e turbo. O modelo da interferéncia de co-canal considera a presenga de um interferente domi-
nante, cujos efeitos sdo mais acentuados quando o seu sinal € sincrono ao sinal do usudrio alvo [29].
Os codificadores convolucionais e turbo avaliados devem atender a um projeto para canais AWGN e

para canais com desvanecimento, assim como fazer um uso eficiente do espectro.

1.2 Visao Geral do Trabalho

Esta dissertacdo estd organizada da seguinte forma:

* O capitulo 2 apresenta os conceitos basicos de um sistema de transmissado digital. Descreve os
esquemas de modulagao M-PAM, BPSK e M-QAM. Caracteriza os modelos de canal AWGN,
de canal com desvanecimento e de canal com interferéncia de co-canal. Descreve o conceito de
diversidade e os processos de codificacdo e decodificacdo de cddigos convolucionais e turbo,
assim como os esquemas de modulacdo-codificada por trelica e modulagdo-codificada turbo.
Também apresenta o desempenho de sistemas de transmissao digital em canais AWGN e em
canais com desvanecimento Rayleigh usando esquemas de modulacio M-PAM, M-QAM, e de

codificacao convolucional e turbo.

* O capitulo 3 apresenta um modelo de interferéncia de co-canal e avalia os efeitos da interferén-
cia no desempenho dos sistemas de transmissado digital estudados no capitulo 2. Os resultados
apresentados neste capitulo sdo obtidos através da derivacdo de expressoes tedricas e de simu-

lacdo utilizando o método de Monte Carlo.

* O capitulo 4 apresenta as conclusdes e contribuicdes desta dissertacao.
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Capitulo 2
Conceitos Basicos

Neste capitulo apresentaremos os conceitos bésicos de sistemas de transmissdo digital sem fio.
Sera feita uma introdugdo aos esquemas de modulagao, aos diferentes tipos de modelos de canal, aos
receptores Otimos, as técnicas de diversidade, aos cddigos corretores de erro convolucional e turbo
e aos esquemas de modulagdo-codificada. Finalmente, serd avaliado o desempenho de sistemas de
transmissao digital usando os diferentes esquemas de modulacio e codificacdo estudados, em canais

AWGN e em canais com desvanecimento sem considerar os efeitos da interferéncia de co-canal.

2.1 Esquemas de Modulacao

Em comunicagdes digitais o modulador € um dos principais elementos de um transmissor. O pro-
cesso de modulagdo serve para adaptar a informacdo a ser transmitida, em uma forma conveniente as
caracteristicas do meio de transmissao, realizando uma translagdo do espectro da informacao para as
frequéncias, nas quais ocorrerd a transmissao. Esse processo envolve o sinal original ou modulante,
correspondente a informacgao propriamente dita, e a portadora responsavel pelo transporte da infor-
macao no meio de transmissdo. O resultado deste processo € um sinal modulado. No receptor ocorre
o processo inverso conhecido por demodulacdo, no qual se extrai a informagdo do sinal modulado.

Dado o ambiente hostil das comunicacdes sem fio, um esquema de modulacdo eficiente e re-
sistente aos fendmenos introduzidos pelo canal mével é fundamental. Os sistemas celulares de
primeira geracdo utilizavam técnicas de modulacao analégica. Na atualidade, os sistemas celulares
sdo mais eficientes e confidveis e utilizam técnicas de modulagao digital.

A modulagao digital também consiste em mapear um ou varios bits de informag¢ao em um tnico
simbolo, que faz parte de um conjunto de formas de ondas. As formas de ondas podem ser represen-
tadas graficamente através de um diagrama de constelacdo, como € mostrado na Fig. 2.1. A distancia

entre dois simbolos quaisquer da constelacdo € denominada distancia euclidiana, € a distancia entre

5
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Tabela 2.1: Modulagdo 4-PAM.
Informagfo bindria | Simbolos |

00 —3A
01 —A
11 +A
10 +3A

os dois simbolos mais préximos é denominada de distancia minima euclidiana.

Existem diversos esquemas de modula¢do digital usados nas comunica¢des sem fio [19], porém

nesta dissertacdo apenas estudaremos os esquemas de modulacio M-PAM, BPSK e M-QAM.

2.1.1 Modulacao PAM

O esquema de modulacdo por amplitude de pulso (PAM - do inglé€s “Pulse Amplitude Modula-
tion”) consiste em transmitir as informag¢des de amplitude de um trem de pulsos. O sinal PAM é dado

por:

o0

s(t)= Y mp(t—kI), 2.1)

k=—00
onde xj, pertence a um conjunto de M simbolos, que representam a amplitude do k-ésimo simbolo
da mensagem e Ry = 1/T é a taxa de simbolo. O pulso consiste de uma onda com qualquer outro

formato, que deve cumprir as seguintes condi¢des:

1 t=20
p(t) = . (2.2)
0 t==£T,, £27%, ...
Um sinal M-PAM transmite blocos de m bits em M = 2" formas de onda. As Fig. 2.1(a) e 2.1(b)
apresentam as modulacdes 2-PAM e 4-PAM. A Tab. 2.1 mostra os simbolos da modulacdo 4-PAM

usando mapeamento de Gray.

A inclusdo de uma portadora senoidal em um esquema PAM resulta em uma esquema de mo-
dulacdo passa-faixa. As modulagdes por chaveamento de amplitude (ASK - do inglés “Amplitude-
Shift Keying”), por chaveamento de fase (PSK - do inglés “Phase-Shift Keying”) e de amplitude
e quadratura (QAM - do inglés “Quadrature Ampilitude Modulation™), sdo casos especiais de um

esquema de modulacdo PAM passa-faixa.
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Figura 2.1: Constelagdes de esquemas de modulacao.
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Tabela 2.2: Modula¢do BPSK.

Informagdo bindria | Simbolos | Sinal passa-faixa |
1 +A s0 (t) = +v2A cos (27 f.t)
0 —A s1(t) = —V2A cos (2m f.t)

Tabela 2.3: Modulagdo 4-QAM.

Informagdo bindria | Simbolos | Sinal passa-faixa |
00 +A+ A | s (t) = +v/2Acos (27 fot) + /2 Asin (27 f.t)
01 —A+jA | 51 (t) = —v/2Acos (2nf.t) + /2Asin (27 f.t)
11 —A—jA | sy (t) = —v/2Acos (21 f.t) — V2Asin (27 f.t)
10 +A—jA | s3(t) = +V2Acos (27 fot) — V2Asin (27 f.t)

2.1.2 Modula¢ao BPSK

O esquema bindrio PSK ou BPSK mostrado na Fig. 2.1(a) ¢ o mais simples dos esquemas de
modulacdo PSK. Este esquema de modulagdo consiste em alterar a fase da portadora em funcao do
sinal digital a ser transmitido. Assim duas formas de onda bipolares de amplitude A sdo usadas, onde
a fase da portadora em 0° ocorre quando € transmitido um bit 1 e a fase de 180° ocorre quando é
transmitido um bit O.

O equivalente passa-baixa da modulagao BPSK e idéntico a modulacdo 2-PAM. A Tab. 2.2 apre-

senta o sinal passa-faixa da modulagao BPSK.

2.1.3 Modulacao QAM

O esquema de modulacao QAM consiste em alterar a amplitude de duas portadoras ortogonais. As
Fig. 2.1(b), 2.1(c) e 2.1(d), mostram as constelacdes das modulacdes 4-QAM, 16-QAM e 64-QAM,
respectivamente.

No esquema M-QAM existem M = 2™ formas de onda, onde m > 2 representa o nimero
de bits transmitidos por simbolo. A Tab. 2.3 mostra o sinal passa-faixa da modulacdo 4-QAM.
As modulacdes de ordem superior sdo construidas usando o mesmo processo, quer dizer, apenas
mudando as amplitudes das duas portadoras ortogonais.

O esquema de modulacdo M-QAM também pode ser obtido através do produto cartesiano de dois
esquemas de modulagdo /M-PAM, um fase e outro em quadratura.

A modulacdo M-QAM apresenta um melhor empacotamento quando comparado com a modu-
lacdo M-PAM. Assim, permite um uso eficiente da banda, devido a capacidade dos esquemas de
modulacdo de acomodar mais bits por segundo em uma banda limitada. A eficiéncia de uso da banda

ou eficiéncia espectral £, € definida como a razdo entre a taxa de bits e a banda do canal, que tem
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Tabela 2.4: Eficiéncia espectral dos esquemas de modulacdo da Fig. 2.1.

- Eficiéncia espectral — ¢ -
Modulacao [bi ts/s /Hz] Ey [dB]
BPSK / 2-PAM 1 A? 0,0
4-PAM 2 2A%7 ] 39
4-QAM 2 A* ] 00
16-QAM 4 3A2 3,9
64-QAM 6 %Az 7,2
como unidades (%/¢/H:), ou seja:
R
€= Eb bits/seg/Hz, (2.3)

onde R, é a taxa de bits e B a banda ocupada pelo sinal modulado de RF. A Tab. 2.4 mostra a

eficiéncia espectral dos esquemas de modulagao da Fig. 2.1.

E importante definir o conceito de energia média da constelagdo, pois estd relacionada com a
eficiéncia espectral do esquema de modulacdo. A energia de um simbolo € igual a norma quadratica

do vetor que o representa, portanto a energia média da constelacdo € dada por:

| M
E,=— Eq o, 24
7 ﬂ; 7 (24)
onde L ,, = OT“" s (t) dt. A energia por bit é calculada através da relagdo:
E
E, = = 2.5
= o 2.5)

Nos diagramas de constelagao da Fig. 2.1 para se manter a distdncia minima euclidiana constante
e igual a 24, os esquemas de modulacdo com maior eficiéncia espectral devem ter a sua energia
média aumentada. A Tab. 2.4 mostra a energia média por bit destas constelagdes. Por outro lado,
para normalizar a energia média das constelacdes, tal que E, = A2, seria necessdrio diminuir a
distancia minima euclidiana nas constelagdes com maior eficiéncia espectral, diminuindo assim sua
inmunidade ao ruido inserido pelo canal. Portanto, existe um compromisso entre banda, energia e

taxa de erro de bits, que deve ser considerado na hora de se escolher um esquema de modulacao.

Devido a transmissao de varios bits em um unico simbolo, € importante definir uma fungao de
mapeamento de bits em simbolos. A funcdo de mapeamento usada altera a taxa de erro de bit, como
vamos mostrar na se¢do 2.11. Neste trabalho, usaremos o mapeamento de Gray e 0 mapeamento por

particao de conjuntos.
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Figura 2.2: Mapeamento de Gray para a modulagdo 16-QAM .

2.1.4 Mapeamento de Gray

Este esquema mapeia os bits em simbolos de forma que entre os simbolos mais proximo exista

apenas um bit de diferenca, permitindo minimizar a probabilidade de erro de bit.

A Fig. 2.2 exemplifica o mapeamento de Gray de uma constelacdo 16-QAM.

2.1.5 Mapeamento por Particao de Conjuntos

Este esquema de mapeamento proposto por Ungerboek [10] consiste em dividir sucessivamente
a constelacdo do esquema de modulacdo de forma a se conseguir aumentar a distancia euclidiana
entre simbolos, a cada subconjunto que resulta de cada particdo. E uma ferramenta muito utilizada

na técnica de modulacao-codificada por treliga.

A Fig. 2.3 exemplifica o mapeamento por parti¢ao de conjuntos de uma constelacdo 16-QAM de

energia média unitaria.

Finalmente, a Fig. 2.4 ilustra a estrutura de um transmissor QAM passa-faixa. A estrutura do

equivalente passa-baixa do transmissor € similar e apenas nao considera o bloco “Up-converter”.
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Figura 2.3: Mapeamento por parti¢cao de conjuntos para a modulacdo 16-QAM.
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Figura 2.4: Transmissor QAM passa-faixa.

2.2 Modelos de Canal

Durante a transmissdo, o sinal ou mensagem € contaminado por diversos fendmenos aleatérios
introduzidos pelo canal, como por exemplo, ruido, desvanecimento e interferéncias. Assim, a trans-
missdo de informacgdo € fundamentalmente uma experi€ncia aleatéria.

Para efeito de estudo, o canal é representado como um filtro linear que modifica o sinal transmi-
tido, fazendo com que no receptor chegue um sinal contaminado por um processo aleatério definido
pelo modelo de canal. Neste trabalho, vamos considerar os modelos de canal com ruido, com

desvanecimento e com interferéncia de co-canal.

2.2.1 Canal com Ruido

Neste modelo, ruido gaussiano branco (AWGN - do inglés “Additive White Gaussian Noise”)
¢ adicionado ao sinal recebido [2]. O ruido estd presente em qualquer sistema de comunicagdes e
impede que a informacdo transmitida seja recebida livre de erros. O modelo de canal AWGN ¢€ o
mais usado e o mais simples, onde o ruido € representado por um processo aleatério presente em
todas as frequéncias com densidade espectral bilateral de poténcia Ny/2 W/Hz. As amostras do ruido
gaussiano possuem uma funcdo densidade de probabilidade (PDF - do inglés “Probability Density

Function”) dada por:

()= L ep | ) (2.6)
p _\/%O'g, p ) .

2
202
onde /1, é a média e o2 a varidncia das amostras do ruido.

A Fig. 2.5 apresenta o modelo de um canal AWGN discreto, onde uma amostra do sinal recebido

€ dada por:
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Figura 2.5: Modelo discreto de canal AWGN.

Yk = Tg + Ny, 2.7

onde ny, representa o ruido inserido pelo canal, x; o simbolo enviado e ¥, o simbolo recebido, todas
no instante k.

O canal AWGN € uma boa modelagem de sistemas de comunica¢des deep-space, de comuni-
cacoes via satélite e de transmissao por cabo. No entanto, em comunicagdes sem fio além do ruido,
efeitos de desvanecimento e interferéncias sdo encontrados, tornando o modelo de canal AWGN in-
suficiente e outros modelos de canais mais adequados sdo necessarios.

Uma forma de se medir o ruido inserido em um sistema ¢é através da relagdo sinal-ruido (S/N),
definida como a razdo entre a poténcia do sinal desejado S e a poténcia do ruido N. A relagao sinal-
ruido também pode ser expressada em termos da razao entre a energia por bit e a densidade espectral
de poténcia Ej,/Ny.

2.2.2 Canal com Desvanecimento

Em sistemas sem fio, devido a presenca de refletores e espalhadores entre o transmissor e receptor,
sinais com diferentes atrasos sdo inseridos pelo canal, fazendo com que o sinal transmitido alcance
o receptor através de multiplos percursos com diferentes fases e amplitudes. Assim, a variacdao da
amplitude e da fase do sinal recebido podem mudar abruptamente dentro de pequenos intervalos de
tempo.

A resultante dos multiplos percursos também conhecida como desvanecimento, € um processo
aleatorio multiplicativo ao sinal enviado. Se hd muitos caminhos refletidos e ndo existe linha de
visada, a envoltéria do sinal recebido pode ser modelada por uma funcao distribui¢do de probabilidade

Rayleigh dada por [2]:

2
p p
- _ 7 2.8
p(p) UgeXp{ 203}’ (2.8)

onde o, representa o desvio padrido das gaussianas que geraram a varidvel Rayleigh.
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Figura 2.6: Modelo discreto de canal com desvanecimento.

A Fig. 2.6 mostra um modelo de canal discreto com desvanecimento, onde o sinal recebido é
dado por:

Yk = PrTr + N, (2.9)

onde pj, é o desvanecimento.

2.2.3 Canal com Interferéncia de Co-Canal

Interferéncia se refere a contamina¢do de um sinal modulado por um outro sinal semelhante, geral-
mente produzido pelo ser humano. Isto ocorre em comunicagdes sem fio quando a antena receptora
recebe dois ou mais sinais que usam os mesmos recursos de um sistema [33].

Em sistemas celulares dependo do esquema de acesso multiplo utilizado, FDMA (do inglés “Fre-
quency Division Multiple Access”), TDMA (do inglés “Time Division Multiple Access””) ou CDMA
(do inglés “Code Division Multiple Access”) [19], a interferéncia de co-canal ocorre devido ao uso
da mesma frequéncia de portadora, do mesmo intervalo de tempo de simbolo ou de uma mesma se-
quéncia de espalhamento, respectivamente. Isto ocorre, pois em uma dada drea de servigo, existem
algumas células que utilizam os mesmos recursos causando interferéncia de co-canal. Uma técnica
denominada fator de reuso permite diminuir este tipo de interferéncia, pois as células que usam os
mesmos recursos sdo espacadas permitindo um isolamento adequado entre elas e conseguindo uma
diminui¢do da interferéncia de co-canal.

Uma forma de se medir a interferéncia de co-canal € através da relago sinal-interferéncia (S/1),
definida como a razdo entre a poténcia do sinal desejado .S e o somatdrio das poténcias dos interfe-
rentes /.

A Fig. 2.7 mostra um modelo de canal discreto com um interferente de co-canal, considerando

também os efeitos do ruido e do desvanecimento. O sinal recebido pelo usudrio alvo é dado por:

Yo,k = PokTok T OPLETLE + T, (2.10)

onde « é um fator que modifica a amplitude do interferente e que controla a relagdo S/I como serd
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Figura 2.7: Modelo discreto de canal com interferéncia de co-canal.

mostrado na sec@o 3.2. Em um canal que apenas considera o ruido e a interferéncia de co-canal, o

desvanecimento € dado por pg i, = p1 = 1.

2.3 Receptor Otimo

A funcido do receptor 6timo € detectar o sinal recebido, tal que a probabilidade de erro seja mi-
nimizada. Um receptor tipico consiste em um filtro receptor seguido de um amostrador e finalmente
um detector como mostrado na Fig. 2.8.

A fungdo principal do filtro receptor € minimizar os efeitos do ruido do sinal recebido antes da
sua amostragem. A forma mais eficiente de se projetar o filtro receptor € através da correlagdo entre

o sinal recebido r () e conjugado complexo * do pulso p (t), dada por:

kT
o = / r(8)p* (¢ — KT,) dt, @.11)
0

onde a amostra ¥, representa uma estatistica suficiente, que é usada no processo de deteccao para
estimar o simbolo enviado.
A integral de correlacdo (2.11) pode ser implementada através de um correlator como ilustra o

receptor da Fig. 2.8, ou também através de um filtro casado com amostrador.

2.3.1 Deteccao Probabilistica

Uma forma de se projetar detectores 6timos € através da teoria das probabilidades. Assim, o de-
tector 6timo realiza uma decisao correta baseado na observagao da varidvel aleatéria y, que maximiza

a probabilidade a-posteriori (APP - do ingl€s “A-Posteriori Probability” ) dada por:
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Figura 2.8: Receptor QAM passa-faixa com correlator.

P(x=il|y), 1<i<M (2.12)
Usando a regra de Bayes em (2.12) temos que:

yla=i)P(v)
P(y) ’

onde a varidvel aletdria recebida y = = + n representa o simbolo transmitido = corrompido por ruido

P(x:i|y):P( 1<i<M (2.13)

AWGN. Além disso, z = ¢ indica que foi transmitido o i-ésimo simbolo do conjunto de M simbolos.

A funcdo densidade de probabilidade do sinal recebido condicionada ao sinal transmitido z = ¢ é
dada por p (y | = 7). Assim, considerando todo o conjunto de possiveis sinais transmitidos, a PDF

do sinal recebido € dada por:

p<y>=2p<y\x=z‘>P<x=z‘>- (2.14)

Dado que o ruido tem PDF gaussiana, as fun¢des densidade de probabilidade da varidvel aleatdria
y condicionada aos sinais transmitidos x, também t€m PDFs gaussianas e sdo chamadas de funcdes

de verossimilhanca. A Fig. 2.9 apresenta as fun¢des de verosimilhanga para uma modulagao 4-PAM.

Uma regra de decisao abrupta bastante conhecida, chamada de regra de maxima verossimilhanga
(MV), decide pelo simbolo com base no maior valor da funcdo de verosimilhanga. Na Fig. 2.9,
considerando-se limiares de decisdao 6timos e que os simbolos t€ém a mesma probabilidade, uma

representacdo matemadtica da regra de decisdo MV € dada por:
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Figura 2.9: Fung¢des de verossimilhanga para a modulag¢do 4-PAM.

p

—3A, y < —24

—A,

+A, 0<y<24
\+3A, y > 2A

—2A<y<0

=>
I

(2.15)

Por outro lado, uma regra de decisdo suave e que minimiza a probabilidade de erro de bit, chamada
de regra maximo a-posteriori (MAP), decide pelo simbolo com base no maior valor da probabilidade

a-posteriori de (2.12). Uma representacdo matemadtica da regra de decisdao MAP ¢é dada por:

t=max[p(y|z=1)P(x=1], 1<i<M (2.16)

Apenas quando os simbolos transmitidos sdo equiprovaveis, as regras de decisao MAP e MV sdo
equivalentes.

As regras de decisao MV e MAP podem ser aplicadas também na deteccdo de sequéncias. Nas
proximas secoes, iremos estudar os cddigos convolucionais que utilizam a detec¢do MV no algoritmo
de decodificagcdo de Viterbi [6] e os cddigos turbo que utilizam a deteccdo MAP no algoritmo de
decodificagao BCJR [34].

2.4 Diversidade

Diversidade € uma técnica que consiste na repeticdo de uma mesma informagdo para combater a
perda de desempenho em canais com desvanecimento. Esta técnica fornece ao receptor réplicas do

sinal transmitido através de L canais com desvanecimentos independentes.
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Existem alguns tipos de diversidades como € o caso da diversidade espacial, em frequéncia e

temporal.

2.4.1 Diversidade Espacial

Neste tipo de diversidade, multiplas antenas receptoras sao utilizadas e separadas de tal forma que
os sinais recebidos sao afetados por desvanecimentos independentes. A separacdo entre as antenas

tem que ser de pelo menos de 10 comprimentos de onda.

2.4.2 Diversidade em Frequéncia

Neste tipo de diversidade, a informagdo € transmitida em portadoras distintas, com separac¢ao
igual ou superior a banda de coeréncia do canal. Esta separacdo em frequéncia permite que o sinal

recebido seja afetado por desvanecimentos independentes.

2.4.3 Diversidade Temporal

Neste tipo de diversidade multiplas réplicas da informag¢do sdo enviadas em instantes de tempo
distintos, sendo que o intervalo de separagdo entre as réplicas deve ser superior ao tempo de coeréncia
do canal para que os sinais recebidos sejam afetados por desvanecimentos independentes.

Duas formas de diversidade temporal muito exploradas sdo a modulagdo adaptativa e a codificacdo
com entrelacamento. As técnicas de codificacdo introduzem redundancia temporal no sinal transmi-
tido, e o entrelacador embaralha os simbolos transmitidos para se aparentar que um desvanecimento
descorrelacionado agride a cada simbolo.

Neste trabalho vamos estudar os cédigos convolucionais e turbo como fontes de diversidade tem-

poral.

2.5 Coadigos Corretores de Erros

Os sinais transmitidos através de canais ruidosos e com desvanecimento estdo sujeitos a erros. A
fim de conseguir uma comunicac¢ao confidvel, a insercao de c6digos corretores de erros € fundamental
para que o receptor consiga detectar e corrigir alguns dos erros provocados pelo canal.

Os cddigos corretores de erro substituem uma sequéncia de bits por outra sequéncia de compri-
mento maior, introduzindo assim redundancias. A sequéncia codificada deve ter a caracteristica de

que deve ser a mais diferente possivel de outras sequéncias, de modo que a acao de interferéncia nao
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conduza uma sequéncia por outra. Isso € possivel inserindo redundancia na sequéncia de bits, o que
resulta na transmissao de uma quantidade extra de bits, que diminui a taxa de transmissao.
Neste trabalho avaliaremos os cddigos corretores de erro convolucionais e turbo, ambos recomen-

dados em diversos padrdes de sistemas de telefonia celular.

2.6 Coddigos Convolucionais

Os cddigos convolucionais foram introduzidos inicialmente em 1955 por Elias [7], como uma
alternativa aos codigos de bloco. Este tipo de c6digo consiste em passar uma sequéncia de bits por um
registrador de deslocamentos de comprimento finito. O cédigo é representado pela tripla (n, m, v),
onde n é o ndmero de saidas do codificador, m € o numero de entradas € v é o nimero maximo de
elementos de memoria associados a uma determinada entrada. A relacdo entre o nimero de entradas
e o nimero de saidas m /n, é definida como taxa do codificador.

De modo geral, m e n sdo valores inteiros pequenos, onde m < n para que redundancia seja
inserida na sequéncia de informag¢do. Os n bits de saida do codificador ndao dependem apenas dos m
bits de entrada, também dependem das entradas passadas devido aos elementos de memdria presentes
no codificador. Quanto maior for o nimero de memorias, maior serd a complexidade do decodificador,

entretanto menor sera a taxa de erro.

2.6.1 Codificadores Convolucionais

Os codificadores convolucionais sdo divididos em dois grupos, os codificadores convolucionais
recursivos ou seja com realimentacao (“feedback”) e os codificadores convolucionais ndo recursivos

(“feed-foward”). Dentro de cada grupo os codificadores podem ser sistematicos e ndo sistematicos.

Codificadores Nao Recursivos Nao Sistematicos

A Fig. 2.10 apresenta o diagrama de bloco de um codificador convolucional bindrio ndo recur-
sivo ndo sistemdtico (CNRNS) (2, 1, 2) de taxa 1/2, com duas memorias. O codificador é composto
por um registrador de deslocamento com 2 elementos de memoria e 2 somadores modulo-2. A se-
quéncia de bits de informagéo u = {uy, u1, us, ...} entra no codificador, gerando duas sequéncias de
safda vP* = {v), o} 0B . e v = {vgb, oPl Bb .}, que sdo multiplexadas para formar a
sequéncia-codigo v.

As sequéncias geradoras sao definidas pela resposta ao impulso de um codificador convolucional.
Assim, aplicando na entrada a sequéncia u = {1,0,0,0,...} para um codificador convolucional

de v memdrias, as sequéncias geradoras sdo dadas por g(® = { g(()a), P S ,gl(,a)} e g® =
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Figura 2.10: Codificador convolucional ndo recursivo nao sistemético (2, 1, 2).

{ g((]b), ggb), géb), ey gl(,b) }, onde v 4+ 1 é o comprimento de restri¢do do codificador. As sequéncias
geradoras do codificador da Fig. 2.10 em notagdo bindria sio dadas por g® = {1,1,1} e g =

{1,0,1}.
A convolugio entre a sequéncia de entrada u e as sequéncias geradoras g(®e g(*), ddo o nome ao

codigo convolucional, pois as sequéncias codificadas sdo dadas por:
VP = uxg®, (2.17)
v o= uxg®, (2.18)

onde * é o operador de convolucdo discreta.

As sequéncias codificadas sao multiplexadas formando uma dnica sequéncia codificada, ou seja:
_ J,pa pb pa  pb  pa  pb 2.19
V=9 ,Uy, U ,V,0Uy,Uy,...r. (2.19)

As sequéncias geradoras podem ser representadas de forma matricial através da matriz geradora:

(@) () (a) (b) (a) (b)

90 9o G Gi e oo oo G Gy
G_ g g® @ g® @ B (@ (2.20)

o' 91 g1 e 921 921 Gt Qo )

onde as dreas em branco na matriz denotam 0. Assim, para se obter a sequéncia codificada, quando

na entrada tem-se a sequéncia u, basta fazer o produto entre as matrizes:

v = uG. 2.21)
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A matriz geradora do codificador da Fig. 2.10, € dada por:

11 10 11
o 11 10 11 -
N 11 10 11 |° (2.22)

De modo geral, G pode ser representada por uma matriz semi-infinita dada por:

G G Gy -+ G,
G GO Gl e Gy—l Gl/ 223
B GO e GV—2 Gu—l GI/ ’ ( ' )

onde as dreas em branco representam zeros e cada G; € uma submatriz m xn definida por:

(1) (2) (n)

90 Y10 0 Y1y
Hm @
G = | P | (2.24)
1 2 n
Gt Timi I
em que se considera a sequéncia geradora ggj ) = { gfjo), gfjl), cee gf’u) }, com ¢ correspondendo a

entrada e j a saida.

Outra maneira de se representar as sequéncias codificadas é através de polindmios, uma vez que

a convolugdo pode ser obtida através da multiplicacdo de polindmios.

Ou seja, as sequéncias de entrada, saida e geradoras sao representadas em forma polinomial por:

u?(D) = v + D +u'D2+ .. (2.25)
vO(D) = < ) 40D 40D+ (2.26)
ng)(D> = gz(o +911D+gz(]2D2 _'_gzuDV (2'27)

onde D indica o operador de atraso. A j-ésima saida se relaciona a i-ésima entrada por:

vi(D) = u(D)g? (D). (2.28)

Ap6s a multiplexacdo das n saidas temos a palavra codigo:
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v(D) = v(D") + Dv(D") + -+ D"V (D), (2.29)

Em termos da matriz geradora, dado que u'” (D) representa a sequéncia da i-ésima entrada e

vU )(D) representa a sequéncia da j-ésima saida, a relac@o entre as sequéncias de entrada e saida é

dada por:
v(D) = u(D)G(D), (2.30)
onde
u(D) = [uY (D) --- uv™(D)], (2.31)
€
v(D) = [v)(D) --- v"(D)], (2.32)
€
a'(D) - g (D)
G = : : . (2.33)
g (D) -+ gw(D)

Assim, as sequéncias geradoras do codificador da Fig. 2.10 usando polindmios sdo represen-
tadas por g = {1+ D+ D?} e g® = {1+ D?} e a matriz geradora é da forma G (D) =
[1+ D+ D% 1+ D? ou G = [7, 5] em notagdo octal. As sequéncias de saida vP* e v*, dada a

sequéncia de entrada u, sdo relacionadas da seguinte maneira:

vk (D) = u(D)g® (D), (2.34)
V(D) = u(D)g" (D), (2.35)

e a sequéncia-codigo é dada por :
v (D) =v" (D?) + Dv*" (D?). (2.36)

Uma outra forma gréfica de se representar um cédigo convolucional € pelo seu diagrama de esta-
dos ou através de sua trelica.

O diagrama de estados da Fig. 2.11 mostra uma representacdo dos estados de um codificador
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110

Figura 2.11: Diagrama de estados do codificador CNRNS (2,1,2).

convolucional através de uma maquina de estados finita, onde as circunferéncias correspondem aos
estados dados pelos bits presentes nas memdrias, € as setas correspondem as transi¢des entre estados
relacionada aos simbolos (bits) de entrada que geram a saida codificada.

Por outro lado, a trelica da Fig. 2.12 além de representar os estados e as transi¢des, permite
também visualizar a evolucdo temporal da sequéncia-cddigo. O codificador da Fig. 2.10 apresenta
duas memdrias, portanto possui 4 estados diferentes, dados por S = {00, 01,10, 11}.

Estas representacdes servem para uma melhor visualizagao do funcionamento do decodificador,

pois mostram a relacdo entre a entrada e a saida para cada estado em que o codificador se encontra.

Codificadores Nao Recursivos Sistematicos

O que define um c6digo convolucional em forma sistemética (CNRS) € o fato de que os m

primeiros bits de saida do codificador s@o réplicas exatas dos m bits de entrada, ou seja:

V) =y, i=1,m. (2.37)

A i-ésima sequéncia de saida depende somente da i-ésima sequéncia de entrada e portanto as

sequéncias geradoras satisfazem:

@ _ 1
=0 j#Fi1—1, 1=1,---,m. (2.38)

De forma matricial:
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Figura 2.12: Trelica do codificador CNRNS (2,1,2).

IP, OP, OP, ... OP,
G = IP, OP, ... OP,, OP, , (2.39)
oP, --- OP, , OP,, OP,

onde I é uma matriz identidade m x m, 0 ¢ uma matriz nula m x m e P; ¢ a matriz de paridade

m X (n —m) dada por:

(m+1) (n)
91, 91

P=| .. (2.40)
ginn,%zﬂ) T 97(7?)1

A matriz geradora de um cédigo sistemadtico usando notacao polinomial € dada por:

0 g"™ (D) - g (D)
(m+1) (n)
1 --- 0 D) --. D
G(D): e ' g9 ( ) g9 ( ) . 2.41)
00 - 1 g™V ... g (D)

Como os primeiros m bits de saida do codificador sdo idénticos aos bits de entrada sdo denomi-
nados como saidas sistematicas ou de informacdo, e os demais n—m bits de saida sdo denominados
como de paridade.

Uma desvantagem é que os codificadores sistematicos nem sempre conseguem atingir a mesma

distancia livre de Hamming d ;... g do que os codificadores nio-sistematicos para uma mesma taxa e
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nimero de memorias.
Um exemplo de codificador convolucional sistematico € apresentado na Fig. 2.13, onde dada a
sequéncia de entrada u, o codificador gera a sequéncia de saida sistematica v°® que € idénticaau e a

sequéncia de saida de paridade v”.

> » V7
€/

Figura 2.13: Codificador convolucional ndo recursivo sistemético (2,1,2).

Codificadores Recursivos Sistematicos

Um cdédigo é denominado recursivo sistematico (CRS) quando além de ser sistematico faz uso de
realimentacdo. Um cddigo CRS pode ser obtido de um cédigo CNRNS, fazendo uma transformagao
na matriz geradora. Uma propriedade interessante dos codigos CRS € que estes apresentam uma
distancia livre de Hamming igual aos c6digos CNRNS [6].

O codificador CRS da Fig. 2.14 € obtido a partir do CNRNS da Fig. 2.10. A saida sistemética
v*® do codificador CRS ¢ igual a entrada u, enquanto que a saida de paridade do codificador CRS
é definida pelo polindmio gerador g baseado nos polindmios geradores g(® e g do codificador
CNRNS:

g"” (D)

g® (D) = 2@ (D) (2.42)

onde g é denominado polindmio gerador de realimentacio e g(*) é denominado polinémio para a

frente. A matriz geradora do codificador CRS € dada por:

G (D) = [ 1 g® (D) |. (2.43)

De uma maneira geral, para c6digos com n saidas a matriz geradora € definida como:

(2.44)

ao- | g¥ (D) g9 (D) g9 (D) g o).

'g@ (D) g (D) g« (D) g (D)
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A matriz geradora do exemplo da Fig. 2.14é G (D) = [1, %} ,ou G (D) = [1, 2] em notagdo

octal, o que estd de acordo com (2.44). A Fig. 2.15 ilustra o diagrama de estados deste codificador.

S

>» V

M

D

Figura 2.14: Codificador convolucional recursivo sistemaético (2,1,2).

Figura 2.15: Diagrama de estados do codificador CRS (2,1,2).

Os codificadores CRS sao amplamente utilizados na codificagdo turbo e nos esquemas de modu-
lagdo-codificada, que serdo estudados nas secoes 2.7 e 2.8, respectivamente.

Um codificador (n, m, v) gera a cada m bits de entrada, n bits de saida, portanto a taxa de um
codificador convolucional é m/n. Para uma sequéncia de informagdo dividida em A blocos de m
bits ou M = mh bits de entrada, a correspondente sequéncia de saida tem comprimento dado por
N = n(h + v), onde v é o nimero de memorias do codificador e que corresponde ao nimero de bits
necessarios para o codificador voltar ao estado zero. Assim, a taxa de um codificador convolucional

terminado € dada por:
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R M mh
TN T nh+u)

(2.45)
Se h > v, arazdo h/(h + v) ~ 1, portanto a taxa de um cédigo convolucional terminado e a de
um c6digo convolucional sdo aproximadamente iguais.
Os fatores que definem o desempenho dos cédigos convolucionais sao as propriedades de distan-
cia entre as sequéncias-cddigo e o algoritmo utilizado na decodificagdo. A propriedade de distancia
mais importante € a distancia livre de Hamming, d ;.. r, que corresponde a menor distancia de Ham-

ming entre quaisquer duas sequéncias codificadas, ou seja:

dfreey = min {Dy (v/,v")}, v £V (2.46)

onde Dy (v',v") indica a distancia de Hamming, definida pelo nimero de bits em que diferem as
sequéncias-codigo v’ e v”.
Quanto maior for a distancia entre as sequéncias geradas, maior a sua separacao e assim maior

serd a capacidade de correcdo no processo de decodificacao.

2.6.2 Propriedades Estruturais

O estudo das propriedades estruturais dos cédigos convolucionais fornece uma descri¢io com-
pleta dos pesos de Hamming das sequéncias-codigo que sdo distintas de zero. Isto serve como uma
ferramenta para se avaliar o desempenho dos c6digos convolucionais, pois estd intimamente ligado
a sequéncia que ao sair do estado Sy, e voltando a ele K instantes depois, possui menor o peso de

Hamming, ou seja:

dfree,H = min {PH (V)} s \% 7A 0 (247)

onde Py (v',v") é o peso de Hamming, definido pelo nimero de bits distintos de zero na sequéncia-
codigo.

A descricao completa dos pesos de Hamming pode ser obtida através da teoria de grafos fazendo
algumas modificagdes no diagrama de estados. A Fig. 2.16 ilustra o diagrama de estados modificado
para o codificador CNRNS da Fig. 2.10.

Aplicando a férmula de ganho de Manson em um diagrama de estados modificado podemos cal-
cular a funcdo enumeradora de pesos (WEF - do inglés “Weight Enumerating Function”) que é dada

por:

AW, X, L) =Y AyaW XL, (2.48)

w,d,l
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onde o coeficiente A,, 4; representa o nimero de sequéncias-cédigo de peso d, cuja sequéncia de
entrada (informagdo) tem peso w e cujo comprimento € [ ramos.

Para se determinar a taxa de erro de bit dos cddigos convolucionais € conveniente modificar a WEF
pelo nimero de bits de informacao distintos de zero associados a uma sequéncia-cédigo de peso d.
Esta expressdao modificada € referida como a fun¢do enumeradora de pesos dos bits de informacdo
(BWEF - do inglés “Bit Weight Enumerating Function”), dada por:

B(X) =) B.X* (2.49)
d

onde B, € o ndmero total de bits de informacao distintos de zero, associados a uma sequéncia de peso
d dividida pelo nimero de bits de informacao m que ingressam a cada intervalo de tempo k. A fun¢ao

BWEF pode ser calculada derivando a funcdo WEF em relacdo a W, ou seja:

1 9A(W, X, L)

B(X) = mT)W:L:{

(2.50)

Para o codificador CRS, cujo diagrama de estados modificado € mostrado na Fig. 2.16, a funcao
WEEF ¢ dada por:

AX) = X +2X0 +4X" +8X% + .-+ | (2.51)

onde observamos que o c6digo contém uma sequéncia-codigo de peso 5, duas de peso 6, quatro de
peso 7 e assim por diante.

Por outro lado, a fungdo BWEF € dada por:

B(X)=3X"+6X%+14X" +32X% + ... | (2.52)

Considerando o nimero de sequéncias-cédigo dadas na WEF, o BWEF indica que a sequéncias-
cddigo de peso 5 tem peso de informacdo 3, as sequéncias-codigo de peso 6 tem peso de informacgdo

6, as sequéncias-codigo de peso 7 tem peso de informagao 14, e assim por diante.

2.6.3 Decodificacao de Codigos Convolucionais

Existem diversos métodos de decodificacio, sendo o mais utilizado o proposto por Viterbi por ser
6timo em termos de se minimizar a probabilidade de erro de simbolo, o que ndao é muito diferente da
probabilidade de erro de bit.

A sequéncia-codigo v passa por um modulador BPSK gerando a sequéncia modulada x, que uma

vez formatada por um pulso é transmitida através um canal. No receptor o sinal recebido r(¢) passa
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Figura 2.16: Diagrama de estados modificado do codificador CRS (2,1,2).

por um filtro casado, cuja saida é amostrada para se gerar uma sequéncia y, que serd utilizada no
processo de decodificagdo usando o algoritmo de Viterbi.

O algoritmo de Viterbi realiza decodificacio de maxima verossimilhanca (MV) nos ramos da
trelica. Portanto, para um canal com ruido aditivo gaussiano e desvanecimento, no intervalo de tempo

k as métricas de cada ramo da treli¢a sdo dadas por:

My, = |lye — pixel? (2.53)

onde Xx;, corresponde a uma das possiveis sequéncias-codigo representadas em cada ramo da trelica
no instante de tempo k. Quanto menor for a métrica, significa que os bits recebidos mais se parecem
com os bits do ramo. Para decodificar uma sequéncia de comprimento /N, é necessario calcular
as métricas de estado, que s@o obtidas a partir da soma das métricas de ramo (que chegam até um
estado) e a métrica acumulada no estado anterior. Quando dois ou mais ramos de trelica alcangam um
mesmo estado, apenas aquela que resulta com menor métrica de estado € armazenada como métrica
acumulada. Finalmente, o algoritmo de Viterbi escolhe o caminho que passa pelos estados de menor
métrica acumulada, chamado de caminho sobrevivente, ou seja, decide pela sequéncia X que mais se
parece com a sequéncia recebida y.

Para um melhor entendimento, vamos exemplificar o processo de decodificagdo do algoritmo de
Viterbi. A Fig. 2.17 mostra uma trelica do codificador CNRNS (2, 1, 2), onde a sequéncia transmitida
¢ dada por x =[—1 —1 +1 +1 +1 —1 +1 —1 41 +1] e que corresponde a sequéncia de informagio
u=[0 1 1 0 0 ],sendo que os dois ultimos bits servem para fazer a trelica voltar para o estado
0. A trelica da Fig. 2.17 mostra a sequéncia na saida do filtro casado, dada por y =[—1,3 —0,9 40, 8
+1,5-0,5 —=1,1+1,2 —0,7 40,9 +1, 2| e também as métricas de estado acumuladas. O caminho
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Figura 2.17: Trelica do codificador CNRNS (2,1,2), usado na decodifica¢do através do algoritmo de
Viterbi.

sobrevivente estd destacado e mostra que o decodificador decidiu pela sequéncia x = [—-1 —1 +1
+141—-1+1—-1+41+1],ousejapelosbitst =[0 1 1 0 0 |, que sdo exatamente iguais aos
que foram transmitidos. Neste caso, nenhum erro ocorreu na decodificagdo. Erros na decodificagdao
acontecerdo quando o algoritmo eliminar o caminho correto em favor de outro incorreto, devido aos

efeitos do ruido, do desvanecimento e da interferéncia.

Observamos que o algoritmo de Viterbi ndo faz a decisdo bit a bit, mas sim decide por uma

sequéncia inteira de comprimento /V.

2.7 Cddigos Turbo

Os codigos turbo foram propostos em 1993 por Berrou ez.al [8] e sdo os primeiros a se aproximar
da capacidade de canal establecida por Shannon em 1948. Os cddigos turbo fazem parte da familia

de cdédigos concatenados e que utilizam c6digos convolucionais como codificadores constituintes.

A sequéncia-cédigo de um cédigo turbo € formada pelos bits de informagdo e de paridade de
cada um dos codificadores constituintes. Estes codificadores podem ser diferentes entre si, mas de
modo geral sdo idénticos. Os coédigos turbo que utilizam codificadores CRS como codificadores

constituintes, sdo os que melhor desempenho apresentam.

Existem dois tipos basicos de codificadores turbo dependendo da forma de concatenagdo, aqueles
que utilizam codificadores convolucionais concatenados em paralelo (CCP) e aqueles que utilizam

codificadores convolucionais concatenados em série (CCS).

Neste trabalho apenas serdo utilizados os CCP com codificadores constituintes CRS idénticos.
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bits de informag&o: informagao sistematica: VS
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Figura 2.18: Diagrama de blocos do codificador turbo CCP.

2.7.1 Codificador Turbo CCP

O diagrama de blocos de um codificador turbo CCP € mostrado na Fig. 2.18. O codificador usa
q codificadores CRS idénticos concatenados em paralelo, o que permite aumentar a capacidade de
correcdo de erros na decodificagdo, e introduz ¢ — 1 entrelacadores independentes com o objetivo
de se dar diversidade aos bits de paridade. O comprimento dos entrelacadores deve ser igual ao
comprimento da sequéncia de informagdo u.

O entrelagcador do primeiro codificador pode ser omitido, pois a sequéncia de entrada serd enviada
diretamente na saida sitemdtica v® e utilizada para se gerar a saida de paridade vP!, enquanto os
outros codificadores operam com os bits permutados pelos entrelacadores correspondentes, gerando
as sequéncias de paridade vP?, vP3 ...  vPe, Nem sempre todos os bits de paridade sdo transmitidos,
o puncionamento de alguns bits deve ser usado para se obter codigos turbo de taxas diferentes usando
os mesmos codificadores constituintes.

A Fig. 2.19 ilustra um codificador turbo CCP para ¢ = 2, bastante usado em diversas aplicacoes.
O codificador turbo concatena dois codigos CRS (2, 1, 2) idénticos, com matriz geradora G (D) =

’ 1+D+D?
transmitido um bit de informagao junto com um bit de paridade resultando em um cédigo de taxa

1/2.

[1 i]. Devido ao puncionamento de um bit de paridade, a cada intervalo de tempo serd

Entrelacador

Nas comunicagdes sem fio, devido ao desvanecimento, erros em surtos sao introduzidos. O entre-

lagador ndo permite que o desvanecimento ataque simultaneamente os mesmos bits de paridade dos
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Figura 2.19: Codificador turbo CCP com codificadores constituintes CRS (2, 1, 2).

dois codificadores constituintes CRS, espalhando assim os erros ao longo da sequéncia recebida. Para
que na recepg¢ao, o segundo decodificador faca a decodificagdo na ordem correta dos bits é necessédrio
fazer o desentrelacamento dos bits de paridade.

A escolha do tipo de entrelagador € muito importante no desempenho dos cédigos turbo e diversos
algoritmos de entrelacamento foram propostos na literatura [35], que mostra que os entrelacadores
pseudo-aleatdrios sao 6timos.

O tamanho do entrelagador tem forte influéncia no desempenho dos cédigos turbo. Um entre-
lacador com grande comprimento vai espalhar os erros da melhor forma com a desvantagem de intro-
duzir maiores atrasos na codificacdo e na decodificacdo. Neste trabalho, vamos usar entrelacadores

pseudo-aleatdrios.

Puncionamento

O puncionamento serve para variar a taxa do codificador turbo e também a sua eficiéncia espectral,
ao custo da perda de desempenho devido a ndo transmissao de alguns bits na saida do codificador.
O puncionamento € realizado através da eliminagdo de alguns bits de paridade dos codificadores
constituintes. Neste trabalho, vamos fazer o puncionamento da metade dos bits de paridade para

atingir maiores taxas de codificacao.

Bits de Zeramento

Como vamos trabalhar com blocos de comprimento N € fundamental introduzir bits de zeramento

para fazer retornar o primeiro codificador constituinte CRS ao estado zero, antes do préximo bloco.
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Devido ao entrelacamento, os bits de zeramento introduzidos no primeiro codificador, ndo necessa-
riamente vao fazer o segundo codificador constituinte retornar ao estado zero. Neste trabalho apenas
o primeiro codificador vai ser forcado a retornar ao estado zero.

Devido ao uso de entrelacadores e de puncionamento, ndo € nada ficil obter o valor da distancia
livre de um c6digo turbo. Com a introdug¢do dos bits de zeramento nos dois codificadores constituin-
tes, uma distancia livre efetiva do bloco pode ser definida. Codificadores CRS que maximizem esta
distancia livre efetiva apresentam bom desempenho, assim o codificador da Fig. 2.19 apresenta um

bom desempenho, quando comparado a outros codificadores de mesmas caracteristicas.

2.7.2 Decodificacao Turbo

A Fig. 2.20 apresenta um diagrama de blocos do processo de decodificacao turbo do codificador
da Fig. 2.19. Nesta figura obsevamos que a estrutura do decodificador € similar a do codificador turbo
e consiste de dois decodificadores componentes interligados através de entrelacadores, que trocam
informacoes de forma iterativa. As entradas e as saidas dos decodificadores sdo dadas em termos dos
logaritmos da razao de maxima verossimilhanca LRMV, que representam entradas e saidas suaves
(SISO - do inglés “Soft-In Soft-Out”). Os decodificadores componentes dos cédigos turbo podem ser
do tipo MAP como proposto por Bahl et.al [34], ou de tipo (SOVA - do inglés “Soft Output Viterbi
Algorithm’) como proposto por Hagenauer e Hoeher [36]. Neste trabalho, serd utilizado o algoritmo
MAP.

Logaritmo das Razoes de Maxima Verossimilhanca

Os LRMYV sdo muito usados na decodificacdo iterativa para simplificar a troca de informacao.
Existem diversos tipos de LRMV definidos a seguir.
O LRMYV a-priori ou da probabilidade do bit de informagao, transmitido no k-ésimo intervalo de

tempo, uy € definido por:

L, En|(—"—-< 2.54
onde P(u, = 1) e P(ur = —1) s@o as probabilidades do bit u; assumir os valores +1 ou -1, respec-

tivamente, ou seja € determinado pelo logaritmo da razdo das probabilidades a-priori do bit u;. O
sinal de L, (uy) indica se o bit uy, é +1 ou -1 e a sua magnitude indica a confiabilidade do resultado.
Assim, L,(uy) > 0 indica que P(u; = +1) > P(u = —1) e temos a certeza de uy = +1, porém
Ly(ug = 0) indica que P(ux = +1) =~ P(u; = —1) e ndo temos certeza do valor de u.

Outro LRMV importante € denominado a-posteriori e representa a probabilidade condicional do

bit u;, = 41, dada a sequéncia recebida y, e é definido por:
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Figura 2.20: Decodificador turbo binério.

Pluy, = +1b’))
L(u ém<—————— , (255)
onde as probabilidades condicionais P(u; = +1]y) e P(u = —1]y) sdo conhecidas como probabi-

lidades a-posteriori do bit de informacgao u;. Usando a regra de Bayes nas probabilidades a-posteriori

temos:

P(y\uk = +1)P(uk = +1)

Plur, = +1ly) = , (2.56)
Plu, = —1ly)= , (2.57)
e = ) P(y)
portanto o LRMV pode ser reescrito como:
P(y|uk:+1)) (P(uk = +1))
L(u =n({=——"—=)+In({——"—""-+]. (2.58)
) = (=) o (B =
As probabilidades condicionais P(y|uy = +1) e P(y|ur = —1) podem ser conhecidas a partir

do canal e representam as probabilidades de se observar a sequéncia y, dado que o bit transmitido foi
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ur = +1 ou u;, = —1. Portanto, o primeiro termo de (2.58) é definido como:
P(ylu, = +1))
L.(ylug) £ In (— ) 2.59
o) =0 By =) (299
Substituindo (2.54) e (2.59) em (2.58), temos:
L(ugly) = Le(y|ux) + La(ug). (2.60)

Tem-se discutido a operacao do receptor sem considerar o efeito dos bits de redundancia inseridos
pelo codificador. Mais para frente definiremos a importancia na decodificacdo do LRMV devido aos

bits de redundancia.

Algoritmo MAP Binario

O algoritmo ML estudado na sec¢do 2.6.3 minimiza a taxa de evento de erro da sequéncia codifi-
cada. Por outro lado, o algoritmo MAP minimiza a taxa de erro de bit, maximizando a probabilidade
a-posteriori P (U = uy | y), em que o bit de informagao uy, é corretamente decodificado.

Em 1974 Bahl, Cocke, Jelinek e Raviv, introduziram o algoritmo de decodificacdo MAP, conheci-
do como algoritmo BCJR [34], que pode ser usado em c6digos lineares, de bloco ou convolucionais.
A complexidade do algoritmo BCJR € maior que a do algoritmo de Viterbi. Durante cerca de 20
anos nado foi usado na pratica, mas isto mudou com o advento dos cédigos turbo em 1993. Existem
diversas versdes mais simples do algoritmo MAP, conhecidas como Log-MAP e Max-Log-MAP.

Nesta se¢do vamos descrever o algoritmo BCJR para o caso de um cddigo de taxa R = 1/n.
Uma sequéncia de entrada bindria u gera na saida do codificador uma sequéncia v, que entra em um
modulador BPSK gerando uma sequéncia de simbolos codificados x que assume os valores £1. O
bit de informacao u; que deu origem ao simbolo transmitido x; no intervalo de tempo % tem uma
probabilidade de ocorréncia P(uy), também denominada como a-priori definida em (2.54).

O simbolo codificado xj;, passa por um canal AWGN com desvanecimento Rayleigh, e na saida

do receptor no instante de tempo k£ temos que:

Yk = PrTk + Nk, (2.61)

onde pj, representa a amostra do desvanecimento que tem valor quadrético médio F [p?] = 1,en € a
amostra do ruido de variancia 02 = Ny/2RE;, onde N, é a densidade espectral unilateral de poténcia,

R ataxa do codificador e F a energia por bit. Para um canal sem desvanecimento temos que py = 1.

Para derivar o algoritmo BCJR reescrevemos a probabilidade a-posteriori como:
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Plup=+1]y) = (2.62)
= Y =)
Fazendo uso da estrutura de trelica do c6digo podemos reescrever (2.62) como:
Zs/ ZSP (Sk—l = S/, Sk =S, y)
Pu,=+1]y)= 2= (2.63)

P(y) ’

onde Sy, representa o estado da treli¢a no instante de tempo k, s e s’ representam o valor do estado no

instante de tempo k e k — 1, respectivamente.

Como a expressdo P(ur = —1 | y) é da mesma forma que (2.63), podemos reescrever (2.58)

Ccomo.:

Zs’ ZSP (Sk—l = 8,7 Sk =S, y)

uk:I

Zs’ ZSP (Sk—l = 8/7 Sk =S, y)

uk:—l

L(Uk \ Y) =1In

(2.64)

Para calcular a probabilidade conjunta P(s’, s, y), a sequéncia recebida y de NV simbolos € divi-

dida em trés subsequéncias, a passada y ., a presente y;, € a futura y~. Portanto:

P(S/7 S, y) - P(Sla S, Yi<ks Yk, yj>k) . (265)

Usando a regra de Bayes temos que:

P(Slv S, Y) - P(yj>k | Sla S, Yi<k, yk)P(S/7 S, Yi<k, yk)
= P(yjsk|s, s Yj<ks U) P (Y, s | 8", yj<r) P (S, yj<k) (2.66)
= P(Yj>k | 8)P<yk7 S \ S/)P(3/7 yj<k)7

determina a probabilidade de uma transi¢do no intervalo de tempo &, que depende somente dos esta-

dos da treli¢a nos instantes k e k — 1.

De (2.66), podemos definir:

ap-1(s) = P(Sk-1=15",¥<k), (2.67)
Be(s) = P(yjsk| Sk=15), (2.68)
’)/k(S/, 8) = P (yk7 Sk =S | Sk—l = 8/) y (269)
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onde (2.67) representa a probabilidade no instante de tempo & — 1 de se estar no estado s’ e da
sequéncia recebida ser y ., (2.68) representa a probabilidade no instante de tempo £ de se estar no
estado s, e da sequéncia futura ser y;~ . Finalmente, (2.69) representa a probabilidade que depende
do canal, ou seja, dado que o estado anterior foi s’, o préximo estado € s e o simbolo recebido € y.

Portanto, (2.64) pode ser reescrita como:

2o 2os-1(8)Br(8) (s, 5)

up=1

Yow 21 (8) Br(s)vk(8'; )

up=—1

L(ug | y) =In (2.70)

Calculo de a. E determinado pelos valores passados da treliga. Por conveniéncia vamos reescrever
(2.67) como:

ar(s) = P(s, yjcus1) = P (5, Yi<kr Yk) - (2.71)

Dado que o canal é sem memoria, usando a teoria das probabilidades marginais e a regra de Bayes,

(2.71) pode ser reescrita como:

ak(s) = ZP(Sv 8,7 Yi<k, yk) = ZP(Sv yk|8l) P(Slv yj<k)

= > (s, s)ap(s). (2.72)

Assim, os valores de ay(s) sdo calculados de forma recursiva. Dado que a trelica comega no

estado Sy = 0, as condig¢des iniciais da recursao sdo dadas por:

1 =
ap(s) = =0 : (2.73)
0 s#0

Calculo de 5. E determinado pelos valores futuros da trelica. Por conveniéncia vamos reescrever
(2.68) como:

Br-1(s') = P(yjsk-1]s). (2.74)

Usando os mesmos argumentos no cdlculo de «, (2.74) pode ser reescrita como:
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Bra(s) = Y P, yjmrals) =D Pls, uals) Plyssil s)
= (s 5)Buls): (2.75)

Assim, os valores de 5 (s) também sdo calculados de forma recursiva. Para uma trelica terminada

no estado Sy = 0, as condicdes iniciais da recursdo sao dadas por:

1 s=0
Bn(s) = , (2.76)
0 s#0

e para uma trelica nao terminada, ou seja Sy # 0, é dada por :

1
Bn(s) = 5, paraVs (2.77)

onde v é o nimero de elementos de memoria de cada codificador constituinte.
Para evitar os problemas de instabilidade numérica do algoritmo, os valores de o e  dados em
(2.72) e (2.74) sdo normalizados pela soma de todos os valores de o e [ a cada instante de tempo.

Assim, os valores de o e 3 normalizados, sdo dados por:

o a(s)
ap (s) = 7232 Ok (2.78)
Br-1(s") = fia &) (2.79)

2w B (8)

onde o}, (s) e 5., (s") s@o os valores dados por (2.72) e (2.74).

Calculo de . E definido pelo ramo da trelica no intervalo de tempo k. Por conveniéncia usando a

regra de Bayes em (2.69), podemos escrever:

(s, s) = Py, s|s)=Py|s,s)P(s]s). (2.80)

O primeiro termo de (2.80) representa a probabilidade de transi¢ao de canal, P (yy | =), de rece-
ber n valores yr = Yr1, Yk2, - - -, Yrn dado que foram enviados n valores xy = Ty1, T2, ..., Tip, €€

definido por:
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P (yx | o) =[] P ywr | ) 2.81)
=1

ja que ndo havendo memoria no canal as sucessivas transmissdes sao estatisticamente independentes.

Considerando o sinal recebido (2.61), a probabilidade de transicao de canal (2.81) pode ser ree-

[E,R\ " E
P(yg | k) = ( WLNO> exp (Z —FI;R@M — pkxkl|2> ) (2.82)

=1

scrita como:

Desenvolvendo (2.82) temos:

EyR " E, - 2 Ey o - 2
Pyr | vp) = (\/ 7T—NO> exXp <_F0R;ykl> exXp (‘FORPJC;%
exp( 2pk—RZym>. (2.83)

O produto dos trés primeiros fatores de (2.83) dado por:

ER\ B & E, n
Cl = =) exp| —=R 2 lexp | —==2Rp? Y 23, |, (2.84)
k ( . N()) ( Ny 12:1: Yri Nq Px 1221: Kl

nao depende do bit de informag¢do u,, nem do simbolo codificado xj. Isto significa que ao estar no

numerador e no denominador de (2.70) vao desaparecer.

Do quarto termo de (2.83), definimos a confiabilidade do canal como:

£y
L.=4 2.

que representa a estimagdo da relac@o sinal-ruido e do desvanecimento do canal. A somatéria ) ;" YT,
representa a correlacdo (produto interno) entre os simbolos enviados z; e as amostras recebidas, yy.

Deste modo, (2.81) é reescrito como:

L. <
Py | o) = Cli exp <—7 Z%ﬂkl) . (2.86)

=1

O segundo termo de (2.80) representa a probabilidade a-priori do bit de informacao ser u, = +1,

portanto P (s | s') = P(uy). Usando (2.54), P(uy) pode ser reescrita como:
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oXp (LagUk)) ug L (ug) 9 g Lo (ur)
Plu =21 = s T &P (T) = G o <T) (28D

onde C? ird aparecer no numerador e denominador de (2.70), e portanto o seu efeito vai desaparecer.

Finalmente, (2.80) pode ser reescrito como:

/ Le Lq
(s’ s) = Crexp <—7 Z?Mﬂkz) exp (WTW) : (2.88)

=1

Informacao Extrinseca

Na se¢do 2.7.2 definimos a importincia dos LRMV a-priori L,(uy) e a-posteriori L(uy|y) na
decodificagdao turbo. Outro LRMYV importante na decodificacao turbo € dado pela informagao ex-
trinseca. A informacdo extrinseca de um bit u; é baseada na sequéncia recebida e na informacdo
a-priori, porém excluindo a informacao recebida do bit sistemdtico y; e a informagdo a-priori L(uy)
relacionada ao bit de informagdo uy,. O LRMV extrinseco L. (uy) usa as restricdes do cédigo e as
informacdes de um bit sistemadtico para fornecer informacao acerca do valor do bit de informacao wuy.

A informacao extrinseca é definida partindo de (2.70) como segue:

2w 2os-1(8") Bk () (s, )

uk:I

2w 2os-1(8") Bk () (5", )

uk:—l

S0 S ok-1(s)Bils) exp (2= ) exp (— 244 ) exp (% 0L, puirn)

uk:I

> 51:80%—1(3')@(5) exp <——La(2uk)> exp (—L;yz> exp (& Y, ymaw)
Zs’ Zsak—l(s/)ﬂk(s) eXp (% > :7:2 ykﬂkz)

Llug |y) = In

= In

up=1
= Lo(ug) + Ley; +1n b _
() Lt I | S S o) e (5 S i)
uk:—l
= Lo(uk) + Leyi + Le(up), (2.89)

onde:

Do 2sk-1(8") Br(s) exp (% Do ykﬂkl)

Le(ug) =In | =2 . 2.90
() =In S 21 (8)B(s) exp (& D0y Y (290)

up=—1
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Em (2.90) observamos que a informagao extrinseca s6 depende dos bits de paridade da sequéncia-
codigo. As informagdes representadas pelos outros LRMYV sao denominadas de informacoes intrinse-

cas.

Decodificacao Iterativa

A decodificacdo iterativa consiste na troca de informagdes suaves entre os decodificadores com-
ponentes. Os decodificadores componentes do decodificador turbo da Fig. 2.20 tem trés entradas

cada um, dadas por:

* A entrada sistemadtica y; do primeiro decodificador, que uma vez entrelacada também entra no
segundo decodificador. Em termos dos LRMYV, as entradas sistemadticas sdo dadas por L, =

L.y; e L, = L'y's para o primeiro e o segundo decodificador respectivamente.

* A entrada de paridade é dada por yil para o primeiro decodificador e por y£2 para o segundo
decodificador. Em termos dos LRMYV, as entradas de paridade recebidas do canal sdo dadas por

1 2 o . .
L,=Luy; e L, = L yy” para o primeiro e o segundo decodificador, respectivamente.

* A informag@o a-priori derivada da informacéo extrinseca L. (uy) estimada pelo decodificador

componente anterior sobre o valor provavel dos bits transmitidos.

Na primeira iteracdo o primeiro decodificador componente recebe as entradas suaves sistemdticas L
e de paridade L, do canal junto com um valor estimado a-priori L,(ux) = —mIn2, onde m é o
nimero de bits que entram simultaneamente ao codificador, e produz uma saida suave L(uy|y) como
estimativa dos bits de informacao. Subtraindo a informagao sistemética e a-priori da saida do decodi-
ficador obtemos a informacgéo extrinseca L.(ux) = L(uy|y) — Ls — Lq(ug), que uma vez entrelagada
serve como informacao a-priori para o segundo decodificador componente. O segundo decodificador
componente recebe os LRMV sistematicos e de paridade do canal e a informacao a-priori do primeiro
decodificador, gerando outra saida suave extrinseca L' (uy) = L' (ugly) — L's — L/ (ux) que uma vez
desentrelacada serve como informacao a-priori do primeiro decodificador componente para um se-
gundo processo de iteracdo. Assim, inicia um ciclo repetitivo de troca de informacgdes suaves entre
os decodificadores componentes. Depois de algumas itera¢des, a saida suave L(uy|y) do segundo
decodificador componente é desentrelacada fornecendo a sequéncia de bits 1 decodificada.

O desempenho obtido melhora com o incremento do nimero de iteracdes e assim por motivos
de complexidade, oito iteragdes sdo usadas neste trabalho. Dado o entrelagador do codificador é
fundamental que este seja igual ao do decodificador para desentrelacar as saidas suaves na ordem
correta. Um entrelacador com grande comprimento de bloco vai propiciar melhor desempenho na

decodificagao turbo.
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2.8 Modulac¢ao-Codificada

As técnicas de controle de erro apresentadas nos primeiros 25 anos depois do artigo de Shannon
estavam concentradas no desenvolvimento de bons cddigos e em algoritmos de decodificacdo efi-
cientes para transmissao bindria. Estes sistemas permitiam uma melhoria de desempenho em termos
da taxa de erro de bit, ao custo de uma expansdo de banda devido a introducao dos bits de redundan-
cia. De fato, nos anos 70 os pesquisadores achavam que a codificagdo ndo era util para sistemas com
eficiéncia espectral acima de 1 bit/simbolo/Hz ou para modula¢des com mais de 1 bit/simbolo.

Além disso, a utilizagdo de cddigos para corre¢do de erros ndo foram bem aceitos como uma
solucdo vidvel para canais AWGN, tais como aplica¢des em linhas telefonicas, fibras Opticas, etc.

Uma abordagem que combina codificagdo com modulacdo, como uma entidade chamada modu-
lagdo-codificada mudou o cendrio em 1982 [10], permitindo assim ganhos de codificagdo sem a ex-
pansdo da largura de faixa em sistemas de transmissao digital.

A seguir, apresentaremos os seguintes esquemas de modulacdo-codificada:
* Modulagdo-Codificada por Trelica (TCM - do inglés “Trellis-Coded Modulation ) [10].

* Modulagdo-Codificada Turbo (TTCM - do inglés “Turbo Trellis-Coded Modulation ) [13].

2.9 Modulac¢ao-Codificada por Trelica

Um sistema TCM, combina cédigos convolucionais bindrios de taxa m/(m + 1) com sinais
de constelagdes M-drias com 2™! simbolos, conseguindo ganhos de codificacdo sem expansdo da
largura de faixa, quando comparado com um sistema nao codificado aplicado a uma modulagdo de
2™ simbolos.

O ganho de codificagdo de um esquema TCM, € dado por:

2
dfree,E Encod
2 )
d Ecod

min

¢ = 2.91)

onde d . g € a distancia livre euclidiana, d,,;,, € a distancia euclidiana minima entre duas formas de
onda da constelagdo, E,,..q € a energia média da constelagdo nao codificada e a E.,,; € a energia média
da constelacao codificada. Para diminuir o impacto da introdu¢@o de redundancia, os sistemas TCM
préticos usam codificadores com apenas um bit de paridade, ou seja, cédigos de taxa m/(m + 1).

E importante notar que os c6digos convolucionais bindrios maximizam a distancia livre de Ham-
ming (d e, ;) entre sequéncias-codigo. Se a saida deste codificador for mapeada arbitrariamente em

uma forma de onda de uma constelagcao expandida nao é suficiente para se obter ganho de codificacao,
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Figura 2.21: Diagrama de trelica com 4 estados para a modulagao 16-QAM.

pois na modulagdo-codificada como mostrado em (2.91), é necessario maximizar a distancia livre eu-
clidiana (d .. ) entre as sequéncias-codigo e utilizar um esquema de mapeamento apropriado para
se alcancar altos ganhos de codificacdo. A técnica TCM descrita por Ungerboek apresenta um pro-
cesso eficiente para construir codigos com grandes distancias euclidianas, garantindo bons ganhos de

codificacdo sem expansdo de banda.

2.9.1 Projeto da Modulacao Codificada por Trelica

Para o projeto da técnica TCM, Ungerboek propde trés etapas: escolha da constelagdo, mapea-
mento da constela¢do e obtencdo do codificador.

A escolha da constelacdo satisfaz os requerimentos de eficiéncia espectral e do projeto do modula-
dor. Um sistema com efici€ncia espectral de m bits/simbolo/Hz precisa de uma constelacdo expandida
de 2™*! simbolos. Por exemplo, um sistema ndo codificado que utiliza a modulag¢io 8-PSK possui
3 bits/simbolo/Hz, portanto um sistema codificado deveria usar a modula¢do 16-QAM para manter a
eficiéncia espectral de 3 bits/simbolo/Hz.

A técnica da parti¢cdo de conjuntos mostrada na secao 2.1.5, a partir de algumas regras dadas por
Ungerboek, permite construir uma trelica e mapear as transi¢des, de forma a se assegurar uma grande
distancia euclidiana. As regras sdo resumidas a seguir, usando como exemplo a modulagao 16-QAM
da Fig. 2.3:

* Se m bits de informagdo devem ser codificados, entdo a trelica deve possuir 2 transi¢des do
estado atual para o préximo estado. Assim, existem 3 bits de informag do, 4 bits codificados e

23 = 8 transi¢des entre o estado atual e o préximo.
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Figura 2.22: Implementacdo usando cédigos convolucionais da trelica com 4 estados da Fig. 2.21
para a modulagdo 16-QAM.

* Mais de uma transicdo entre pares de estados pode ocorrer (transi¢des paralelas). A distancia

euclidiana entre estas transi¢des deve ser a maior possivel.
* Os simbolos devem ter igual frequéncia de ocorréncia e também certa regularidade e simetria.

» As transi¢Oes originadas de um mesmo estado sdo atribuidas a simbolos de um mesmo sub-

conjunto do segundo nivel de particdo, como mostrado na Fig. 2.21.

* As transi¢cdes que chegam a um mesmo estado sdo atribuidas aos simbolos de um mesmo sub-

conjunto do segundo nivel da particdo, como mostrado na Fig. 2.21.

» As transi¢des paralelas sdo atribuidas aos simbolos de um mesmo sub-conjunto do terceiro

nivel da parti¢do, como mostrado na Fig. 2.21.

A Fig. 2.21 mostra uma possivel trelica de quatro estados, para o exemplo de particionamento de
conjuntos da Fig. 2.3.

As trelicas geradas pelas regras de particao de conjuntos podem ser implementadas usando cddi-
gos convolucionais. A Fig. 2.22 mostra uma implementagao da treli¢a da Fig. 2.21.

A regra de particio de conjuntos mapeia os bits em simbolos de uma constelagdo com pro-
priedades de distancia euclidianas desiguais, em relacdo as distdncias de Hamming das sequéncias-

codigo bindrias que representam cada simbolo.

2.9.2 Codificador TCM

De forma geral, um codificador TCM que utiliza a regra de parti¢do de conjuntos com um total
de m bits de informagdo pode ter m — m bits nio codificados, onde m sdo os bits que ingressam no
codificador convolucional, como mostrado no diagrama de blocos da Fig. 2.23. Assim, os m bits

codificados fazem a escolha do sub-conjunto e os m — m bits ndo codificados fazem a escolha de
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Figura 2.23: Diagrama de blocos de um codificador TCM.

um simbolo do sub-conjunto. Se m = m ndo h4 transi¢des paralelas, e os m bits fazem a escolha do
sub-conjunto que contém apenas um simbolo.
Os codificadores do esquema TCM sio gerados por codificadores CRS de taxa m/(m + 1) cuja

matriz de verificacio de paridade é dada por:

H(D)z[h@ (D) /W@ (D) ... h®(D)/h® (D) 1 |, (2.92)

onde v é o niimero de memérias e h() (D) = h(()j) + hgj) + ..+ A, paraj = 0, 1, ...,m. A Fig.

2.24 mostra uma implementacdo de um codificador de um esquema TCM.

Codificadores TCM Otimos em Canais AWGN

Para se maximizar a distancia euclidiana, um bom projeto de codificadores TCM em canais

AWGN deve levar em conta as seguintes restri¢oes:
. héo) =Y =10 que garante um codificador minimo.

. hél) = h(()2)... = h(()m) =0ehn) =h? = .. =hl™ =0, 0 que garante que o bit de paridade

seja 0 mesmo que entra e sai de um mesmo estado.

Em caso de alta relacdo sinal-ruido, uma grande distancia euclidiana separa os distintos sub-con-
juntos de simbolos. Assim, em canais AWGN os bits ndo codificados sdo protegidos pela distancia
euclidiana e ndo precisam de prote¢do por codificagdo.

O critério para a obtencdo de bons cédigos € baseado em um algoritmo de busca exaustiva, que
procura os codificadores que maximizam a distancia livre euclidiana e destes escolhe o que possui
o menor nimero médio de vizinhos Ay, ., para aquela distancia. A Tab. 2.5 mostra uma lista de

codificadores TCM 6timos e os ganhos de codificagao respectivos.
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Figura 2.24: Implementacao de um codificador TCM.
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Tabela 2.5: Matriz de verifica¢do de paridade e ganhos de codificacdo dos esquemas TCM propostos
por Ungerboek.

- Ganho [dB Ganho [dB
v{m | b RO RO dE g/ A 16—QAM/[8—P]SK 64-QAM/3[2-Q]AM
271 - 2 5 4 4,36 2,80
3121 04 | 02 | 11 5 533 377
4121 16 | 04 | 23 6 6,12 4,56
521 10 | 06 | 41 6 6,12 4,56
62| 064 | 016 | 101 7 6,79 523
7121042 | 014 | 203 8 737 581
812 | 304 | 056 | 401 8 737 581
9 [ 2] 0510 | 0346 | 1001 8 737 5.81

Codificadores TCM Otimos em Canais com Desvanecimento

Um bom projeto de codificador TCM em canais com desvanecimento evita as transi¢des paralelas,
pois isto impede de se incrementar a ordem de diversidade do c6digo. No projeto de codificadores
TCM em canais com desvanecimento a maximizacao da distancia euclidiana ndo € o parametro mais
importante, hd outros parametros mais importantes como a distancia de simbolo, a distancia produto,
a multiplicidade de percursos e em udltimo lugar a distancia euclidiana [37].

Em [38] é mostrado que para altas relagdes Fj /Ny, a taxa de erro é dominada pela distancia livre
de simbolo dy,cc s, ou seja, pelo menor nimero de simbolos em que diferem as sequéncias-cédigo
entre si. Também, mostra que a curva de taxa de erro ird variar segundo (E/ NO)_df rees,

A trelica da Fig. 2.21 apresenta uma ordem de diversidade igual a 3, pois sdo necessarios trés
ramos da trelica (simbolos) para se voltar ao estado inicial, porém o fato de existirem caminhos
paralelos reduz a diversidade a 1.

Os codificadores sistemdticos recursivos obtidos por Ungerboek podem ndo ser os melhores em
canais com desvanecimento. Existem outros trabalhos que apresentam codificadores com melhores
desempenhos [38, 39], porém usando c6digos nao sistematicos sem realimentagdao e mapeamento de
Gray.

Para se aumentar a ordem de diversidade € necessdrio que cada bit de informagao entre pelo menos
uma vez em um elemento de memoria diferente do codificador. As Tab. 2.6(a) € 2.6(b) mostram uma
relagc@o entre o numero de elementos de memoria e a ordem de diversidade.

De forma geral, dado um codificador convolucional de taxa m/(m + 1) e v memorias, a ordem

de diversidade ¢ dada por:

L = int (%) ey (2.93)
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Tabela 2.6: Ordem de diversidade de esquemas TCM em funcido do nimero de memorias do codifi-
cador.
(a) Diversidade de um esquema TCM 3/4
Numerode Memoérias | 1 |2 |3 (4 [5]|6|7 |8 10 | 11
L 1j1)212(2|3(3|3(4| 4|4

O

(b) Diversidade de um esquema TCM 5/6

Nimerode Memoérias | 1 |2 (34|56 |7 |8[9(10] 11
L 1111112121222 31| 3

Em canais AWGN, para se projetar sistemas com grande eficiéncia espectral, os codificadores de
Ungerboek sdo uma boa op¢do devido as trelicas de baixa complexidade, que mesmo sem codificar
todos os bits conseguem altos ganhos de codificacdo. Em canais com desvanecimento Rayleigh, no
entanto, precisamos de codificadores com trelicas de maior complexidade, que codifiquem todos os

bits de informagao para se obter algum ganho de diversidade.

2.9.3 Decodificador TCM

O decodificador TCM usa o mesmo principio introduzido na sec¢do 2.6.3, porém modificando a
métrica de sequéncia de bits para simbolos. Assim, para um canal com ruido gaussiano e desvaneci-

mento, no intervalo de tempo k as métricas de cada ramo da treli¢a sdo dadas por:

My, = (yr — priir)” (2.94)

onde 7z, corresponde a um dos possiveis simbolos da sequéncia-cédigo representados na trelica no
intervalo de tempo k. O algoritmo de Viterbi escolhe o caminho de menor métrica acumulada, ou

seja, decide pela sequéncia X que mais se parece com a sequéncia recebida y.

2.10 Modulac¢ao-Codificada Turbo

O esquema TTCM usa em conjunto as caracteristicas dos codigos turbo e da modulagdo-codificada
por trelica. Concatena de forma paralela dois codificadores idénticos de um esquema TCM, usando
um entrelacador de simbolos pseudo-aleatério, garantindo assim uma baixa probabilidade de erro e
uma alta eficiéncia espectral. Em [13, 14], Robertson apresenta formas eficientes de codificar e de-
codificar esquemas TTCM, introduzindo puncionamento e restricdes no entrelacador do codificador,

as mesmas que sao consideradas em um processo de decodificagao iterativa.
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Figura 2.25: Diagrama de blocos de um codificador TTCM.

2.10.1 Codificador TTCM

O diagrama de blocos de um codificador TTCM ¢€ apresentado na Fig. 2.25, cujo esquema € simi-
lar ao apresentado na se¢@o 2.7 para codigos turbo bindrios. No entanto, existem algumas diferencas

para o caso da modulagdo-codificada turbo, dentre as quais podemos destacar:

* O entrelacador € orientado a simbolos. Opera em grupos de m bits (simbolo) e ndo com bits

individuais (por exemplo m = 2 para esquemas TTCM com modulacio 8-PSK).

* Para atingir a eficiéncia espectral desejada, existe uma maior complexidade no puncionamento

do simbolo que contém o bit de paridade.

» Existem restri¢des nas permutacdes dos entrelacadores.

A Fig. 2.25 mostra um entrelacador e desentrelacador baseado em simbolos de m bits, cuja regra
de entrelacamento possui a restricio de permutar apenas os simbolos de posicdes pares com pares
ou impares com impares, evitando que simbolos com bits de informagdo sejam eliminados e nao
transmitidos devido ao processo de puncionamento. O entrelacador pode ser pseudo-aleatério, ou
modificado para evitar eventos de erro de distancia curta. Nesta dissertacao usaremos um entrelagador
pseudo-aleatdrio.

O processo de puncionamento ndo elimina somente os bits de paridade, mas também os bits
sistemadticos, pois ambos sdo parte dos simbolos puncionados.

Podem existir transi¢des paralelas, da mesma forma que nos esquemas TCM. Dos m bits de

informacao, m ingressam no codificador convolucional € m — m sdo os bits ndo codificados. Na
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Figura 2.26: Implementacdo de um codificador TTCM com modulac¢io 8-PSK.

pratica os bits nao codificados ndo precisam passar pelo entrelagador, pois eles ajudam na escolha de

um simbolo dentro de um sub-conjunto no mapeador.

A seguir apresentaremos um exemplo proposto em [14] para compreender o proceso de codifi-

cacdo do esquema TTCM.

Considere que o esquema TTCM da Fig. 2.26 recebe a sequéncia de bits de informagdo u =
00,01,11,10,00, 11, onde a cada intervalo de tempo £ ingressam no codificador m = 2 bits. O
codificador convolucional usado é um dos proposto por Ungerboek e gera uma sequéncia-codificada
x, = (0,2,7,5,1,6). O tamanho do bloco de informacdo é de N = 6 simbolos e corresponde também
a profundidade do entrelacador. A sequéncia de informacdo, dividida em simbolos de m bits, é entre-
lagada usando a fungdo de entrelagamento /(3, 6, 5,2, 1, 4), que permuta simbolos de posi¢cdes pares
com pares e impares com impares. A saida do entrelacador é dada por u’ = (11,11, 00,01, 00, 10) e
ingressa em um codificador idéntico ao anterior gerando a sequéncia-codificada x; = (6,7,0,3,0,4),
que € desentrelacada para garantir que a ordem dos bits de informacao, que define parcialmente cada
simbolo, corresponda a do primeiro codificador, resultando na sequéncia-codificada x;, = (0, 3,6, 4, 0,
7). Finalmente, os simbolos sdo mapeados em uma constelagdo 8-PSK e transmitidos na seguinte
ordem, o primeiro simbolo do primeiro codificador, o segundo simbolo do segundo codificador, o
terceiro simbolo do primeiro codificador, o quarto simbolo do segundo codificador, e assim por di-
ante, tal que x = (0,3, 7,4, 1, 7). Dado que enviamos alternadamente os bits de paridade do primeiro
e do segundo codificador, a cada simbolo de saida do seletor estamos efetuando um processo de

puncionamento.
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2.10.2 Decodificador TTCM

A decodificacdo de um esquema TTCM ¢€ similar a decodificagdo iterativa dos c6digos turbo

bindrios apresentados na se¢do 2.7.2, mas com algumas diferencas fundamentais como:
* A definicdo anterior de razdo de maxima verossimilhanca LLR nao € aplicavel.
* A natureza da informagdo trocada entre os decodificadores € diferente.
* Cada decodificador processa somente os simbolos gerados pelo respectivo codificador.
* A forma em que as informagdes sdo obtidas do canal para o primeiro estdgio de decodificagdo.
* As estratégias para a decodificacdo de trelicas com transi¢des paralelas.

Na secdo 2.7.2 foi mostrado que a decodificacdo iterativa utiliza os conceitos de informagdo a-priori,
a-posteriori e extrinseca para trelicas bindrias, representadas por L,, L e L., respectivamente e que sO
a informacao extrinseca deve ser trocada entre os decodificadores. Também foi mostrado que, como
os bits sistematicos e de paridade sdo mapeados em simbolos BPSK distintos, estes sdo corrompidos
por ruido e desvanecimento independentes.

Para o caso do esquema TTCM, os bits sistematicos e o bit de paridade mapeiam um simbolo da
constelagdo, portanto a informacao extrinseca nao pode ser separada da informacao sistemética, dado
que o ruido e o desvanecimento que afetam os bits de paridade também afetam os bits sistematicos.
Na Fig. 2.27 para o caso ndo-bindrio podemos identificar apenas duas componentes expressas no

dominio logaritmico:
1. A componente a-priori L, recebida de outro decodificador.

2. A componente extrinseca e sistematica L., ambas insepardveis, pois sdo parte de um mesmo

simbolo.

Neste caso, estariamos reusando a informacao sistemdtica incorrendo em problemas de ganhos itera-
tivos, mas isto ndo acontece no esquema proposto, como se explica a seguir.

A cada intervalo de tempo k, os decodificadores processam um conjunto de ¢ possiveis simbolos
recebidos, para ¢ = 0,1,...,2™ — 1, que representa todas as possiveis combinacdes dos m bits de
informacao enviados.

Devido ao puncionamento (representado por *), cada decodificador processa a informagao re-
cebida correspondente ao codificador que a gerou, ou seja, o primeiro decodificador decodifica os
simbolos gerados pelo primeiro codificador e o segundo decodificador os simbolos gerados pelo se-

gundo codificador. Na Fig. 2.27 observamos que no intervalo de tempo k, para k impar, o primeiro
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. L . , . 1 . . ~
decodificador, recebe a métrica de canal do simbolo recebido Lés), ou seja recebe as informagdes
sistematicas e de paridade do canal. A informacao a-priori recebida do segundo decodificador € cons-
. , . ~ , 1 2 . .
tituida somente da informacdo extrinseca L((l ) — Lé ), como vai ser mostrado depois. Portanto, a

informacao a-posteriori do primeiro decodificador é dada por:

LW =M 4 (2.95)

A informacao extrinseca e sistematica € enviada para o segundo decodificador como informacao

a-priori, dada por:

L = LM +Ly - LY (2.96)

= L®.

O segundo decodificador no mesmo intervalo de tempo & ndo recebe informagao do canal devido

ao puncionamento, portanto a métrica que ingressa no decodificador é Lfs) = 0, ou seja ndo ha

informacao sistemadtica, nem de paridade recebida do canal, somente a informag¢do a-priori recebida

do primeiro decodificador, que contém a informacgdo sistemdtica do simbolo. Eliminando assim a
duplicidade da informacao sistemética e os problemas de ganho iterativo na decodificacao.

A informacdo a-posteriori do segundo decodificador é dada por:

L@ =L1® 4+ 1®, (2.97)

0 que mostra que a informacao a-priori enviada para o primeiro decodificador € dada por:

= LO,

Para o caso do intervalo de tempo k + 1, acontece o mesmo em sentido inverso, ou seja o primeiro
decodificador recebe o simbolo puncionado e o segundo decodificador recebe a métrica do simbolo
do canal.

A Fig. 2.27 mostra um decodificador TTCM, onde o bloco métrica representa o cdlculo do coefi-
ciente ;.

A andlise anterior € valida quando disponibilizamos a informacao a-priori do outro decodificador,
mas isto ndo acontece no primeiro estidgio de decodificacdo do primeiro decodificador. As infor-

macoes a-priori dos simbolos ndo puncionados no caso de serem equiprovaveis tem valor inicial
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Figura 2.27: Decodificador da TTCM.
L, = —mlog(2). Enquanto que, as informagdes a-priori dos simbolos puncionados devem ser esti-

madas do canal, pois o simbolo puncionado corresponde ao simbolo gerado pelo outro codificador.
Portanto, a informacio sistemadtica é vélida, mas a informacdo do bit de paridade v°* ndo é valida.

Dado que o bit de paridade é independente ao bit de informacdo, a probabilidade é P (b°* = j) =
1/2 para j = 0, 1. Usando a regra de Bayes temos:

L::P(uk:“yk):g Zp(yﬂuk:i»bg*:j)- (2.99)
7€{0,1}

A constante K vai desaparecer normalizando P (uy =i | y;) pela soma de todos os valores de i.
Na Fig. 2.27 o bloco metrics representa o célculo de (2.99).

Finalmente, depois de algumas iteragdes a saida do segundo decodificador € desentrelagada. Den-
tre as 2" informagdes a-posteriori € realizada uma decisdo abrupta, ou seja € feita a escolha daquela
com maior a probabilidade a-posteriori como a estimagdo do simbolo u transmitido, o que por sua
vez representa os m bits de informacao enviados no intervalo de tempo k.

Quando ha transi¢des paralelas, ndo € necessario calcular as amostras suaves dos bits ndo codi-
ficados. Nos decodificadores MAP, as transi¢des paralelas podem ser adicionadas na probabilidade
de transi¢do do canal v;, somando nessa 0s 2m=m valores de i que correspondem as combinacdes dos
bits ndo codificados. Assim, dado que h4 apenas uma soma para cada combinacio dos m bits codi-

ficados, os decodificadores calculam e trocam s6 as verossimilhancas dos m bits e os entrelacadores
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operam em grupos de m bits. Finalmente, durante o tltimo estdgio de decodificacdo, as decisdes dos
m — m bits ndo codificados podem ser tomadas de forma 6tima ou sub-6tima, como por exemplo por

distancia minima.

Algoritmo MAP de Simbolos

O algoritmo MAP apresentado em [14] permite uma decodificagdo de simbolos. Seja uma fonte
de informacao que gera um bloco de /N simbolos, onde cada simbolo € constituido por m bits de infor-
macao e o k-ésimo simbolo u; pode assumir os valores 0, 1, ..., 2™ — 1. Os simbolos sao codificados
por um esquema TCM gerando uma sequéncia de simbolos codificados x mapeados por constelagdes
M-QAM que carregam v bits.

O receptor observa uma sequéncia y formada pelos /N simbolos procedentes do canal e a cada
intervalo de tempo k gera uma estimativa u; dos 2™ possiveis simbolos de informagdo enviados,
baseada na amostra recebida y; € {0,1,...,2 — 1}, onde v > m. O decodificador MAP calcula
as probabilidades a-posteriori A;; = P(uy =i|y),ondei = 0,1,...,2" — 1, ek = 1,2,...,. N
para cada um dos 2" simbolos de informacao uy, e decide pelo simbolo com maior probabilidade
a-posteriori, ou seja ty = i se Ap; > Ay jparaj = 0,1,..2™ — 1 e j # i. As estimativas usadas na
decodificagdo MAP garantem a minimizagao da taxa de erro de simbolo.

A definicdo da razdo do logaritmo de maxima verossimilhanga introduzida na se¢do 2.7.2, perde
sentido para o caso ndo-bindrio, pelo fato de se ter mais de duas probabilidades a-posteriori a serem
avaliadas, por tanto como foi dito anteriormente o simbolo estimado é aquele com a maior APP.

Do mesmo modo que na secdo 2.20, uma forma de se calcular as APP € aproveitar a estrutura da

trelica do codificador para reduzir a complexidade de detecao. Portanto, a APP € dada por:

Ai=Pup=ily)=> > Plu=1i =5, S%=s|y), (2.100)

o somatorio deve considerar todas as transi¢des validas do estado s’ para o estado s.
Usando Bayes nos termos de (2.100) e as probabilidades oy_1(s"), Vi.:(s', s) e Bi(s) associadas

ao passado, presente e futuro da sequéncia y a probabilidade a-posteriori pode ser reescrita como:

Api = CRY Y i (s) Brls) mals’, s), (2.101)

Up =1
onde C} = 1/P (y), é um fator comum que pode ser omitido, pois ndo hd interesse nos valores exatos
de Ay, ;. De fato, Ay ; é um vetor de probabilidades e no intervalo de tempo k, Z?:O_l A =1

Usando Bayes no termo 7 ;(s’, s) de (2.101), temos que:
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Thi(s'8) = Py, s|s)
= Py, |s,s)P(s]s). (2.102)

Otermo P (yi | &', s) de (2.102) pode ser reescrito como:

Pyr|s',s)=pr|zr), (2.103)

e que representa a probabilidade de receber y;, dada uma transi¢do valida do estado Sy_; = s’ para
o estado S, = s, ocasionada por ur = ¢ e cujo simbolo transmitido € z;, ou seja representa a
probabilidade de transicao de canal.

Em um canal de faixa estreita com desvanecimento, (2.103) é dada por:

/ Es
Py, | s, s)= C’,f exp (_FR (yx — pkxk)z) , (2.104)
0

onde p; representa o desvanecimento, /Vy a densidade espectral bilateral de poténcia do ruido, R a
taxa do c6digo e C7 = 1/2w0? é uma constante que pode ser omitida. Neste caso ndo podemos
escrever a probabilidade de transi¢do de canal em termos da confiabilidade de canal, como na se¢do
2.7.2, pois a probabilidade de transicdo de canal depende da energia de cada simbolo transmitido.

O segundo termo de (2.102), P (s | s'), representa as probabilidades a-priori dos simbolos de

informacao, dada por:

P(s|s") = Plu,=1). (2.105)

Tipicamente os simbolos sdo independentes e equiprovaveis, ou seja P(uy = i) = 1/2™, porém
se existir outra informagao a-priori, esta deve ser usada como no caso da decodifica¢do turbo bindria.
Substituindo (2.105) e (2.104) em (2.102) temos que:

Vei(s',8) = CF P (yri | 8, s) Pluy =1). (2.106)

Finalmente, usando (2.106) em (2.101) a probabilidade a-posteriori € dada por:

Api = Cu Plup =) Y ari(s) Brls) P (i | 5, ), (2.107)

uUp=1t

onde Cj, = C} C%, sdo constantes que desaparecem com a normaliza¢do de Ay, ; para todos os valores

de 7.
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Figura 2.28: Modelo de um sistema de transmissao digital.

Os termos ay,_1(s’) e Bx(s) podem ser calculados recursivamente, como mostrado anteriormente

na secdo 2.7.2, usando a probabilidade de transi¢do de canal definida por:

2m—1

(s 8) = Y wals's ). (2.108)
=0

2.11 Desempenho de Sistemas de Transmissao Digital

Nesta secdo apresentaremos o desempenho de sistemas de transmissao digitais sem fio em canais
AWGN e em canais com desvanecimento plano do tipo Rayleigh. O desempenho dos sistemas sera
avaliado em termos da taxa de erro de bit mediante expressdes tedricas e simulacoes.

Analisaremos o desempenho dos sistemas de transmissdo digital usando esquemas de modulacao
M-PAM e M-QAM, e também codificadores convolucionais e turbo.

2.11.1 Descricao do Sistema

A Fig. 2.28 ilustra o equivalente passa-baixa do sistema de transmissdo digital estudado. O
transmissor possui uma fonte que gera wy, bits de informacdo aleatdérios que assumen amplitude O e 1
com mesma probabilidade.

A seguir, os bits de informagao u; entram em um codificador convolucional ou turbo e geram
a sequéncia-codificada vy, que ingressa no modulador, onde € associada a uma forma de onda. No
caso de um sistema nao codificado os bits de informacao wu; ingressam diretamente no modulador.

As constelagdes geradas sdo baseadas em uma regra de mapeamento de log, M bits em um simbolo,



2.11 Desempenho de Sistemas de Transmissao Digital 57

onde M é a ordem da modulagdo. Em canais com desvanecimento, a sequéncia de simbolos z,
passa por um entrelacador ideal de profundidade infinita, gerando a sequéncia ;. Assim, apds o
desentrelacamento no receptor o desvanecimento serd descorrelacionado para a sequéncia recebida.
A sequéncia de saida do modulador é formatada por um pulso p (), gerando o sinal transmitido cujo

equivalente passa-baixa € dado por:

o0

s(t)= Y mp(t—kI,). (2.109)

k=—o00

O sinal s(t) é transmitido por um canal com ruido AWGN e desvanecimento. Assim, o equivalente

passa-baixa do sinal recebido é dado por:

r(t)=p(t)s(t)+n(t), (2.110)

onde p (t) é um processo aleatério com distribuicdo Rayleigh de energia média E [p? (t)] = 1 que
representa o desvanecimento lento, e n () é o equivalente passa-baixa do ruido aditivo gaussiano
branco com variancia 02 = NyRg /2, onde N, é a densidade espectral de poténcia unilateral do ruido
e R, é a taxa de simbolo.

Usando detec¢ao coerente, o sinal recebido passa por um filtro casado de resposta ao impulso
p* (—t). Supondo que o desvanecimento € suficientemente lento para ndo produzir interferéncia inter-
simbdlica no intervalo de simbolo (k — 1) Ty < ¢t < kT, a saida do filtro casado amostrada em
t = kT, é dada por:

Yk = PrTr + Ng. (2.111)

A seguir, as amostras do sinal recebido sao desentrelacadas e entram no detector ou decodificador
respectivo. Para canais com desvanecimento, deve se usar um estimador de canal perfeito, que estime

a amplitude do desvanecimento.

2.11.2 Desempenho da Modulacao M-PAM

Um estudo do desempenho de sistemas de transmissdo digital com modulacio M-PAM foi feito

em [2]. A taxa de erro de simbolo em fungéo da relagdo E} /Ny, para canais AWGN, é dada por:

_2(M—-1) Ey, log, M
P= =0 (, /%m) . 2.112)

Por outro lado, a taxa de erro de simbolo em funcdo da relacio p2E;, /Ny, para canais com
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desvanecimento Rayleigh, é dada por:

_ 3L log, M
po Mt Ny 62 . (2.113)
M (M? —1) + 35 log, M

Usando o mapeamento de Gray da secdo 2.1.4, o desempenho em termos da taxa de erro de bit de
(2.112) e (2.113) € dado por:

~logy, M’

b, (2.114)

onde log, M € o ntimero de bits por simbolo.

As Fig. 2.29 e 2.30 apresentam a taxa de erro de bit de sistemas de transmissao digital que usam a
modulacdo M-PAM com mapeamento de Gray, em canais AWGN e em canais com desvanecimento,
respectivamente. Nas figuras observamos que para uma taxa de erro de bit de 107° os sistemas em
um canal com desvanecimento tem uma degradacdo de mais de 30 dB, quando comparados com os
sistemas em um canal AWGN, ou seja um sistema em canal com desvanecimento precisa de altas
relagdes Fj, /Ny para ser confidvel.

O desempenho da modulacao 2-PAM € dada por:

P =0 ( /2%> . 2.115)

A anilise feita para a modulacdo 2-PAM ¢ vélida também para a modulacao BPSK, assim dora-

vante vamos referir apenas como modulagao BPSK.

2.11.3 Desempenho da Modulacao M-QAM

O desempenho da modulacio M-QAM com constelacdes retangulares, ou seja M = 2* onde
k é par, € equivalente ao desempenho de duas modulacdes PAM em quadratura, cada uma com
VM = 2%/2 formas de onda. Isto é possivel, pois as componentes em fase e em quadratura do
sinal recebido t€m estatisticas independentes, pudendo facilmente ser separadas no processo de de-

modulacao. Assim, a taxa de erro de simbolo da modulagao M-QAM ¢ dada por:

Py=1—(1- P, (2.116)

onde P ;7 € a taxa de erro de simbolo da modulagédo v/ M-PAM.
Usando v M em (2.112), a taxa de erro de simbolo da modulag¢do v/ M -PAM em um canal AWGN

pode ser escrita como:
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Desempenho da Modulagdo M-PAM em Canais AWGN
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Figura 2.29: Taxa de erro de bit em funcédo da relagdo £j,/N, para a modulacdo M-PAM em canais
AWGN.

Doesempenho da Modulagdo M-PAM em Canais com Desvanecimento Rayleigh
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Figura 2.30: Taxa de erro de bit em funcfo da relagdo p?E},/N, para a modulagio M-PAM em canais
com desvanecimento Rayleigh.
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2(@—1)
P= =0

Eylogy v M

Do mesmo modo, usando v M em (2.113), a taxa de erro de simbolo da modulacdo v M-PAM

em um canal com desvanecimento Rayleigh pode ser escrita como:

E /
p_YM-11 3, 1082 v M (2.118)
s — _ & . .
VM (M —1) + 3% logy VM

A taxa de erro de bit da modulagdo M-QAM com mapeamento de Gray em um canal AWGN ¢é
obtida usando (2.117) em (2.116) e € dada por [2, 3]:

(AT, ([

P~/ D8V
" VM logy, M No (M —1)

(2.119)

enquanto que em um canal com desvanecimento € obtida usando (2.118) em (2.116) e é dada por [5]:

2 (VM -1 35 100, /M
( ) 1— Ny 082 . (2.120)

P~ ——
P UM logy M (M — 1) + 38 1og, VM

A Fig. 2.31 apresenta a taxa de erro de bit em fun¢do da relagdo E,/Ny, para a modulagio M-
QAM em canais AWGN, usando mapeamento de Gray e particao de conjuntos.

Para baixa rela¢do Ej, /N, observamos uma degradagido do mapeamento por parti¢do de conjuntos
com respeito ao mapeamento do tipo Gray, no entanto para altas relagdes E,/Ny os mesmos sdo
equivalentes. O mapeamento de Gray minimiza a taxa de erro de bits, porque cada simbolo errado,
equivale a um bit errado, para os vizinhos mais préximos. Enquanto que, para 0 mapeamento por
particdo de conjuntos, a cada simbolo errado, temos em média mais de um bit errado, para os vizinhos
mais préximos. Em baixas relagdes E,/Ny, o mapeamento por particdo de conjuntos ndo é muito
efetivo, porém como foi mostrado na se¢do 2.9 é uma importante ferramenta para se projetar sistemas
com alta eficiéncia espectral através da modulagdo-codificada por trelica (TCM).

A Fig. 2.32 apresenta a taxa de erro de bit em funcio da relacio p2E), /N para a modulagdo M-
QAM em canais com desvanecimento Rayleigh usando mapeamento de Gray e particao de conjuntos.

Observamos que o mapeamento por particao de conjuntos apresenta uma degradacido de aproxi-
madamente 2,5 dB em relacdo ao mapeamento de Gray. Ao contrdrio dos sistemas avaliados em
canais AWGN, neste caso a degradacdo é constante para qualquer relagdo Fj,/Nj.

Como mostrado em (2.120), a taxa de erro de bit varia inversamente proporcional a relacdo E;, /N,
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Desempenho da Modulagdo M-QAM em Canais com AWGN
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Figura 2.31: Taxa de erro de bit em fung¢do da relagdo E}/N, para a modulagdo M-QAM, em canais
AWGN usando mapeamento de Gray e parti¢ao de conjuntos.

Doesempenho da Modulagdo M-QAM em Canais com Desvanecimento Rayleigh
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Figura 2.32: Taxa de erro de bit em funcio da relagio p? £}, /N, para a modulagio M-QAM, em canais
com desvanecimento Rayleigh, usando mapeamento de Gray e particao de conjuntos.
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Tabela 2.7: Parametros de um codificador convolucional para sistemas com modula¢ao BPSK.

Matriz geradora G=[5,7]
Taxa do codigo R.=1/2
Distancia livre de Hamming dfree,y =5
Numero de memorias v=2
Fungdo distribui¢do de pesos | By(z) = 2° + 42° + 1227 + 3228

portanto o desempenho de sistemas em canais com desvanecimento diminui drasticamente.

As Fig. 2.29 — 2.32 mostram uma vantagem da relagdo E}, /N, para a modulagdo M-QAM quando
comparada com a modulacdo M-PAM. Assim, a modulacio M-QAM apresenta um melhor desempe-

nho, portanto doravante esta modulagdo serd a mais explorada.

2.11.4 Desempenho de Codigos Convolucionais

Nesta secao estudaremos o desempenho dos cédigos convolucionais com a modulacdo BPSK, ou

seja apresentaremos a taxa de erro de bit de sistemas de transmissao digital com expansao de banda.

A Tab. 2.7 mostra os parametros de um cédigo convolucional projetado de acordo com o critério

de maximizacdo da distincia livre de Hamming d ;¢ 7, como mostrado na se¢do 2.6.

Devido a taxa 1/2 do cédigo e a modulagdo BPSK, temos que duas formas de onda sdo trans-
mitidas por cada bit de informacdo, o que gera expansdo de banda. Assim, a eficiéncia espectral do
sistema € de ¢ = 1/2 b/s/Hz.

A Fig. 2.33 apresenta a taxa de erro de bit em fun¢ao da relagdo Ej, /N, para a modulagdo BPSK
usando o cddigo convolucional da Tab. 2.7 em canais AWGN. Nesta figura comparamos o desem-
penho deste sistema codificado com o de um sistema BPSK nao codificado. Para uma BER de 1072,
podemos verificar que existe um ganho de codificagdo da ordem de 4 dB. Este desempenho € atingido

devido ao ganho de codificagdo, mas as custas de uma expansdo de banda.

A Fig. 2.34 apresenta a taxa de erro de bit em funcao da relagdo FEj /N, para a modulagdo BPSK
usando o cédigo convolucional da Tab. 2.7, desta vez em canais com desvanecimento Rayleigh. Nesta
figura comparamos também com o desempenho de um sistema ndo codificado. Para uma BER de 10~°
existe um ganho de codifica¢do de 33 dB do sistema codificado em relacdo ao sistema nao codificado.
Também, observamos uma ordem de diversidade igual a 5, equivalente a d,e.,z do codigo. Este
desempenho € atingido devido ao ganho de codificacdo e a diversidade do cédigo, mas também as

custas de uma expansao de banda.
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Desempenho do Codigo Convolucional
com Modulagdo BPSK em Canais AWGN
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Figura 2.33: Taxa de erro de bit em funcéo da relagdo Ej,/N, para a modulacdo BPSK, em canais
AWGN usando o cédigo convolucional da Tab. 2.7.

Desempenho do Cédigo Convolucional com Modulagédo BPSK
em Canais com Desvanecimento Rayleigh
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Figura 2.34: Taxa de erro de bit em funcéo da relagdo Ej,/N, para a modulacdo BPSK, em canais
com desvanecimento Rayleigh usando o cédigo convolucional da Tab. 2.7.
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Analise Teorica do Desempenho de Cédigos Convolucionais

O desempenho tedrico dos cddigos convolucionais pode ser avaliado através do limitante superior

da probabilidade de erro de evento [6], dado por:

P.< Y AP, (2.121)
d:df'ree,H
onde A, é o nimero de palavras c6digo de peso d, ou seja sdo os coeficientes da fungao distribui¢do

de pesos A (x) do codificador e P, é a probabilidade de se escolher um caminho errado.

Modificando o limitante da probabilidade de erro de evento, € possivel de se obter um limitante

superior da taxa de erro de bit, que é dado por:

P,< Y BiP, (2.122)

d=dfree,H
onde B, é o numero total de bits de informagao distintos de zero em todos os caminhos de peso d,
dividido pelo nimero de bits de informacdo por unidade de tempo, ou seja sdo os coeficientes da
fun¢do distribui¢do de pesos dos bits de informagdo B (X) do codificador. Os polindmios A (X) e

B (X)) sdo obtidos a partir das propriedades estruturais do cédigo convolucional.

A probabilidade de se escolher um caminho errado para um sistema com modulacio BPSK em

canais AWGN ¢ dada por:
P;=qQ (”2@0[}%) , (2.123)
No

onde d € o ndmero de posi¢des erradas entre a sequéncia enviada e a sequéncia recebida e R € a taxa
do codificador. Substituindo (2.123) em (2.122), o limitante superior da taxa de erro de bit pode ser

escrito como:

P< > BdQ< 2@513). (2.124)

d:dHff'ree

A Fig. 2.35 apresenta uma comparacao entre a taxa de erro obtida por simulac@o e o limitante
tedrico dado por (2.124). Observamos que o limitante superior € mais apertado para altas relacdes
Ey/No.

Em canais com desvanecimento Rayleigh, a probabilidade instantanea de se escolher um caminho

errado € dada por:
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Limitante do Desempenho do Cédigo Convolucional
com Modulagdo BPSK em Canais AWGN
10 T T T T
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Figura 2.35: Limitante superior da taxa de erro de bit em fung¢do da relacdo E;, /N, para a modulagdo
BPSK, em canais AWGN usando o cédigo convolucional da Tab. 2.7.

P=0Q p,/Q@dR : (2.125)
Ny

onde p é o desvanecimento. O limitante superior da probabilidade de erro média por bit € dado por :

o0 o0 E
n< Y [ B (o250 ) p(o)de (2.126)

d:df'ree,H 0

onde p (p) é a fungdo densidade de probabilidade de Rayleigh. A expressdo (2.126) ndo tem forma

fechada e deve ser avaliada numericamente.

2.11.5 Desempenho da Modulac¢ao Codificada por Trelica

Nesta secdo avaliaremos a taxa de erro de bit de sistemas de transmissdo digital sem expansao
de banda, que usam cdédigos convolucionais com modulagdes M-QAM. A secdo 2.9 introduziu o
conceito de TCM, que abrange os critérios para se projetar sistemas codificados sem expansdo de
banda, em canais AWGN e também em canais com desvanecimento. Analisando o desempenho
dos codificadores propostos por Ungerboek que se baseiam na maximizac¢do da distancia minima
euclidiana e de codificadores que maximizam a distancia livre, verificaremos que os critérios para se

projetar esquemas TCM 6timos em canais AWGN e em canais com desvanecimento sdo diferentes.
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Tabela 2.8: Parametros de esquemas TCM para sistemas com modulacdo 4-QAM.
(a) Esquema TCM para a modulagdo 4-QAM

Matriz de paridade H=[5, 2]
Taxa do codificador R.=1/2
Numero de memorias v =2
Mapeamento Particdao de conjuntos
Distancia livre (simbolos) Afrees =3
Distancia livre de Hamming (bits) dfree.s =3
Distancia livre euclidiana oo/ DG = 2
Taxa do esquema TCM R=1/2
(b) Esquema TCM para a modulacio 4-QAM
Matriz geradora G=[5, 7]
Taxa do codificador R.=1/2
Numero de memorias V=2
Mapeamento Gray
Distancia livre (simbolos) Afrees =3
Distancia livre de Hamming (bits) |  dfpee.r = 5
Distancia livre euclidiana oo/ DN = 2
Taxa do esquema TCM R=1/2

Modulacao 4-QAM

Usando a modulagio 4-QAM, vamos avaliar dois esquemas TCM de taxa 1/2. A Tab. 2.8(a)
mostra um esquema proposto por Ungerboek que maximiza a distancia livre euclidiana e a Tab.
2.8(b) apresenta um esquema que maximiza a distancia livre de Hamming.

Neste caso, ndo ha expansdo de banda pois os esquemas TCM das Tab. 2.8(a) e 2.8(b) sao de
taxa R = 1/2 e os bits de saida do codificador sdo mapeados em um simbolo 4-QAM. Portanto a
eficiéncia espectral deste sistema € de ¢ = 1 b/s/Hz.

A Fig. 2.36 apresenta a taxa de erro de bit em funcdo da relacdo Ej,/N, para os esquema TCM
da Tab. 2.8(a) e 2.8(b) em canais AWGN. Nesta figura comparamos o desempenho destes codigos e
observamos que para uma BER de 10~° os c6digos apresentam desempenhos equivalentes. Compa-
rando o desempenho destes esquemas TCM com a modulagcdo BPSK sem codificacdo e que também
apresenta uma eficiéncia espectral de 1 b/s/Hz existe um ganho de codificacdo de 3, 8 dB, aproxima-
damente. O desempenho obtido é consequéncia do ganho de codificacdo, sem a expansdo de banda
COmo no caso anterior.

A Fig. 2.37 apresenta a taxa de erro de bit em funcio da relacio p2E;,/N, para os esquemas
TCM das Tab. 2.8(a) e 2.8(b) em canais com desvanecimento. Nesta figura observamos que para

uma BER de 107°, o codificador da Tab. 2.8(a) proposto por Ungerboek apresenta uma degradacdo
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Desempenho dos Cédigos Convolucionais com
Modulagédo 4-QAM em Canais AWGN
10 T T T T
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Figura 2.36: Taxa de erro de bit em fun¢do da relacdo Ej/N, para a modulagido 4-QAM, em canais
AWGN usando os esquemas TCM das Tab. 2.8(a) e 2.8(b).

de 1 dB em relagdo ao codificador da Tab. 2.8(b), porque apresenta uma menor distancia livre de
Hamming. Comparando o desempenho destes esquemas TCM com a modulacao BPSK sem codificar,
observamos que para uma BER de 10~ existe um ganho de codificacdo de aproximadamente 29
dB e 30 dB, respectivamente. Estes esquemas TCM apresentam uma ordem de diversidade de 3,

equivalente a distancia livre de simbolo dos codificadores.

Modulacao 16-QAM

Para a modulacao 16-QAM, vamos agora avaliar o desempenho de trés esquemas de modulagdo-
codificada. As Tab. 2.9(a) e 2.9(b) mostram os esquemas TCM propostos por Ungerboek com 1 e 2
bits codificados, respectivamente e a Tab. 2.9(c) apresenta um esquema TCM [16] com todos os bits
codificados.

Neste caso também ndo hd expansdo de banda, pois os esquemas sdo de taxa R = 3/4 e as saidas
do codificador sao mapeadas em um simbolo 16-QAM, assim transmitir um simbolo codificado 16-
QAM, € equivalente temporalmente a transmissdo de um simbolo 8-PSK ndo codificado. Portanto a
eficiéncia espectral deste sistema € de ¢ = 3 bits/s/Hz.

As Fig. 2.38 e 2.39 apresentam a taxa de erro de bit em fun¢do da relacdo E,/N, e FEb /Ny
desses esquemas TCM em canais AWGN e em canais com desvanecimento, respectivamente.

A Fig. 2.38 mostra que em canais AWGN, o esquema da Tab. 2.9(c), mesmo com todos os

bits codificados, apresenta o pior desempenho com degradacdo de 0,5 dB e 1 dB em relacdo aos
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(a) Esquema TCM para a

modulacio 16-QAM

Matriz de paridade H=[5, 2]
Taxa do codificador Re=1/2
Numero de memorias v=2
Bits codificados 1

Mapeamento

Particao de conjuntos

Distancia livre (simbolos) Afrees =1
Distancia livre euclidiana oo/ O = 4
Taxa do esquema TCM R=3/4

(b) Esquema TCM para a

modulacio 16-QAM

Matriz de paridade H=[11, 2, 4]
Taxa do codificador R.=2/3
Numero de memorias v=3
Bits codificados 2

Mapeamento

Particao de conjuntos

Distancia livre (simbolos) Afree,s = 1
Disténcia livre Euclidiana oo/ DG =5
Taxa do esquema TCM R=3/4
(c) Esquema TCM para a modulagdo 16-QAM
Matriz de paridade H=[11, 2,4, 10]
Taxa do codificador R.=3/4
Nuimero de memorias v=3
Bits codificados 3

Mapeamento

Particao de conjuntos

Distancia livre (simbolos)

dfree,s =2

Distéancia livre Euclidiana

d%ree E/A(Z) =2

Taxa do esquema TCM

R=3/4

Conceitos Bdsicos

Tabela 2.9: Parametros de esquemas TCM para sistemas com modulaciao 16-QAM.
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Desempenho dos Cédigos Convolucionais com Modulagao
4-QAM em Canais com Desvanecimento Rayleigh

10 T T T T

: - — —BPSK

- # — 4-QAM TCM. Cod.a

4-QAM TCM. Cod.b

BER

20 30 40 50
p?Ep/No (dB)

Figura 2.37: Taxa de erro de bit em funcdo da relacdo p2F, /Ny para sistemas 4-QAM, em canais com
desvanecimento Rayleigh usando os codificadores TCM das Tab. 2.8(a) e 2.8(b).

codificadores das Tab. 2.9(b) e 2.9(a), respectivamente. Comparando o desempenho do codificador
da Tab. 2.9(a), que apresenta o melhor desempenho, com a modulacido 8-PSK sem codificar e que
também apresenta eficiéncia espectral de 3 b/s/Hz, para uma BER de 10™° notamos que existe um

ganho de codificacdo de aproximadamente 3,5 dB.

A Fig. 2.39 compara o desempenho destes esquemas agora em canais com desvanecimento, mos-
trando que para uma BER de 107° o esquema da Tab. 2.9(c) é o que apresenta o melhor desempenho
com uma vantagem de 20 dB e 10 dB em relacdo aos esquemas propostos por Ungerboek das Tab.
2.9(a) e 2.9(b), respectivamente. Comparando desta vez o desempenho do esquema TCM da Tab.
2.9(c) com a modulacao 8-PSK, existe um ganho de codifica¢io de aproximadamente 25 dB. Também
se observa pela inclina¢do das curvas uma ordem de diversidade de 1, 1 e 2 equivalente a distancia

livre de simbolo dos esquemas das Tab. 2.9(a), 2.9(b) e 2.9(c), respectivamente.

Nas Fig. 2.38 e 2.39 verificamos portanto que os critérios para se projetar esquemas TCM para
canais AWGN e para canais com desvanecimento sao distintos. Assim, para canais AWGN os esque-
mas propostos por Ungerboek apresentados nas Tab. 2.9(a), 2.9(b) apresentam melhor desempenho,
mesmo sem ter todos os bits codificados. No entanto, para canais com desvanecimento € imprescin-

divel codificar todos os bits para se obter diversidade.
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BER

Desempenho dos Cédigos Convolucionais
com Modulagao 16-QAM em Canais AWGN
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Figura 2.38: Taxa de erro de bit em fungdo da relagdo Fj /N, para a modulagio 16-QAM em canais
AWGN, usando os esquemas TCM das Tab. 2.9(a), 2.9(b) e 2.9(c).
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Desempenho dos Cédigos Convolucionais com Modulagao
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Figura 2.39: Taxa de erro de bit em fungio da relagio p? E, /N, para a modulagio 16-QAM em canais
com desvanecimento de Rayleigh, usando os esquemas TCM das Tab. 2.9(a), 2.9(b) e 2.9(¢c).



2.11 Desempenho de Sistemas de Transmissao Digital 71

Analise Teorica do Desempenho da TCM

O desempenho tedrico da modulagao-codificada em canais AWGN foi derivada em [41], onde é

mostrado que o limitante superior da probabilidade de erro de bit é dada por:

1 B E
P, < — — > d? JI —— 2.127
b > mQ ( 2N ree,E) eXp < free, E') av ( 4N0) ) ( )

onde m € o nimero de bits de entrada do codificador por unidade de tempo, d?me’ g € a distancia

livre euclidiana quadrdtica, B, (X) é a fungdo enumeradora de pesos média dos bit de informagéo da
trelica e B, = Ejlog, M. No caso de existir transi¢cdes paralelas na trelica, a probabilidade de erro

de bit € dada por:

1 E, E
p < — By | =+
b= mQ< 2N, m”) eXp( AN, mm) aV( 4N0)
E, E E
— — 2 B[ ——= 2.128
Q( 2N f) exp (4N0 E—f’”“) aV( 4N0)’ ( )

onde B? (X) é a fungdo enumeradora de pesos média dos bit de informacao das transi¢oes paralelas.

Os limitantes da probabilidade de erro dependem das propriedades estruturais do cédigo, ou seja da
funcdo enumeradora de pesos e do mapeamento. Para altos valores de £j,/N, a taxa de erro de bit é

onde d?

min> min

dominada pela razdo d tree. B/ d? ¢ a distancia minima entre os simbolos da constelacéo.

Para canais com desvanecimento Rayleigh em [38], foi derivada uma aproximacao assintdtica da
probabilidade de erro de bit dada por [35]:

L
1
Pb%g | (2.129)
m \ 72 log, M

onde C' é uma constante que depende das propriedades estruturais do codificador e da funcdo de
mapeamento, m € o nimero de bits de entrada € L = d,.. s € a ordem de diversidade . Para altos
valores de F}, /N, a probabilidade de erro de bit dada em (2.129) é dominada pela distincia livre de

simbolos, que € responsavel pela diversidade do cédigo.

2.11.6 Desempenho de Cédigos Turbo

Nesta se¢ao apresentaremos o desempenho dos codificadores turbo com a modulacao BPSK. Estes

sistemas de transmissao digital também apresentam expansao de banda.
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Tabela 2.10: Parametros de um codificador turbo para sistemas com modulacao BPSK.

Codificadores constituintes | 2 codificadores CRS idénticos
Codificador convolucional G=[5,7 R.=1/2
Entrelacador Aleatdrio N=1024 bits
Puncionamento Metade dos bits de paridade
Iteracdes do decodificador 8
Taxa do cédigo turbo R=1/2
0 Desempenho do Cédigo Turbo com Modulagdo BPSK em Canais AWGN
10 T T T T
- — —BPSK
—— BPSK TURBO
: N
N
b \
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; \
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Figura 2.40: Taxa de erro de bit em fungdo da relacdo FEj/N, para a modulagdo BPSK em canais
AWGN, usando o codificador turbo da Tab. 2.10.

A avaliagcdo de desempenho dos cédigos turbo € feita apenas mediante simulacdo. Uma andlise
tedrica € pouco atrativa, pois a avaliacdo do limitante de unido € vdlida somente a partir de uma certa
relagdo E, /Ny, dada pela taxa de corte do canal [6]. Assim, devido a restri¢do na relagdo Fj /Ny, o
desempenho tedrico ndo abrange o desempenho justamente na regido de “waterfall.”

Estudaremos os codificadores turbo usando os cédigos convolucionais da se¢ao 2.11.4 como co-
dificadores constituintes. Assim, o codificador turbo da Tab. 2.10 € constituido por dois codificadores
convolucionais idénticos ao da Tab. 2.7.

Cada bit de saida do codificador turbo da Tab. 2.10 € mapeado por um simbolo BPSK. Portanto a
eficiéncia espectral deste sistema é de ¢ = 1/2 b/s/Hz.

A Fig. 2.40 apresenta a taxa de erro de bit em fung¢do da relagdo Ej/N, para o codificador turbo
da Tab. 2.10 em canais AWGN. Nesta figura observamos a grande vantagem da codificagdo turbo,
quando comparada com a modula¢do BPSK sem codifica¢do. Para uma BER de 107> existe um ganho

de codifica¢ao de aproximadamente 7,5 dB.
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Desempenho do Cédigo Turbo com Modulagao BPSK
em Canais com Desvanecimento Rayleigh
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Figura 2.41: Taxa de erro de bit em fungio da relacio p2E), /Ny para a modulagdo BPSK em canais
com desvanecimento Rayleigh, usando o codificador turbo da Tab. 2.10.

A Fig. 2.41 apresenta a taxa de erro de bit em fung¢io da relagido Fj, /N, para o codificador da Tab.
2.10 em canais com desvanecimento. Nesta figura observamos que o cédigo turbo mostra um bom
desempenho em canais com desvanecimento, pois existe um ganho de codificacdo de 40 dB e uma
ordem de diversidade de 20.

2.11.7 Desempenho da Modulac¢ao-Codificada Turbo

Nesta se¢ao avaliaremos o desempenho de codificadores turbo com as modulacdoes M-QAM. Os
codificadores sao projetados usando o conceito de modulacdo-codificada por trelica e a concatenagao
em paralelo de c6digos convolucionais como foi mostrado na se¢io 2.10. Os sistemas de transmissao
digital que usam esquemas de modulacao-codificada turbo (TTCM) também ndo apresentam expan-

sao de banda.

Modulaciao 4-QAM

Para a modulagdo 4-QAM avaliaremos os esquemas TTCM das Tab. 2.11(a) e 2.11(b), usando
como codificadores constituintes os codificadores convolucionais das Tab. 2.8(a) e 2.8(b), respecti-
vamente.

Neste caso ndo existe expansdo de banda, pois os esquemas TTCM das Tab. 2.11(a) e 2.11(b) sdo
de taxa 1/2 e as saidas do codificador sdo mapeadas em um simbolo 4-QAM. Portanto a eficiéncia

espectral deste sistema é de ¢ = 1 bits/s/Hz.
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Tabela 2.11:

Conceitos Bdsicos

Parametros de esquemas TTCM para sistemas com modulagao 4-QAM.
(a) Esquema TTCM para a modulacdo 4-QAM

Codificadores constituintes | 2 codificadores CRS idénticos
Codificador convolucional H=[5,2] R.=1/2
Mapeamento Particao de conjuntos
Entrelacador Aleatério N=2048 simbolos
Puncionamento Metade dos bits de paridade
Iteragdes do decodificador 4
Taxa do esquema TTCM R=1/2
(b) Esquema TTCM para a modulagao 4-QAM
Codificadores constituintes | 2 codificadores CRS idénticos
Codificador convolucional G=[5,7 R.=1/2
Mapeamento Gray
Entrelagador Aleatério N=2048 simbolos
Puncionamento Metade dos bits de paridade
Iteragdes do decodificador 4
Taxa do esquema TTCM R=1/2

As Fig. 2.42 e 2.43 apresentam a taxa de erro de bit em func¢do da relagdo E,/N, em canais
AWGN e em canais com desvanecimeto. Em ambas as figuras observamos que para uma BER de 107°
o esquema TTCM da Tab. 2.11(b) apresenta uma vantagem no desempenho quando comparado, com
o esquema TTCM da Tab. 2.11(a). Comparando desempenho da modulacao BPSK sem codificar com
o esquema TTCM da Tab. 2.11(b) notamos que, em canais AWGN existe um ganho de codificagao
de 7,5 dB e em canais com desvanecimento existe um ganho de codificacdo de aproximadamente 40
dB e pela inclinacio das curvas uma ordem de diversidade de 20.

As figuras mostram que nem sempre um bom codificador convolucional € um bom codificador
constituinte para a TTCM. Os codificadores convolucionais das Tab. 2.8(a) e 2.8(b) apresentam
mesmo desempenho na TCM, porém quando usados como codificadores constituintes do esquema
TTCM, o codificador da Tab. 2.8(b) € a melhor opcao.

Modulacao 16-QAM

Para a modulacdo 16-QAM avaliaremos o esquema TTCM da Tab. 2.12, constituido pelo codifi-
cador convolucional da Tab.2.9(c).
Neste caso, também ndo ha expansio de banda, pois o esquema da Tab. 2.12 é de taxa 3/4 e como

as saidas do codificador sao mapeadas em um simbolo 16-QAM, a efici€ncia espectral deste sistema
€ de € = 3 b/s/Hz.
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Desempenho dos Cédigos Turbo com

Modulagao 4-QAM em Canais AWGN
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Figura 2.42: Taxa de erro de bit em func@o da relagdo £, /N, para a modulagdo 4-QAM em canais
AWGN, usando os esquemas TTCM das Tab. 2.11(a) e 2.11(b).

Desempenho dos Cédigos Turbo com Modulagéo
4-QAM em Canais com Desvanecimento Rayleigh
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Figura 2.43: Taxa de erro de bit em fungio da relacdio p2E /N, para a modulagio 4-QAM em canais
com desvanecimente Rayleigh, usando os esquemas TTCM das Tab. 2.11(a) e 2.11(b).
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Tabela 2.12: Parametros de esquema TTCM para sistemas com modulacido 16-QAM.

Codificadores constituintes | 2 codificadores CRS idénticos.
Codificador convolucional | H=[11,2,4,10] R.=3/4
Mapeamento Particdao de conjuntos
Entrelacador Aleatério N=2048 simbolos
Puncionamento Metade dos bits de paridade
Iteracdes do decodificador 4
Taxa do esquema TTCM R=3/4

Desempenho do Cédigo Turbo com
Modulagéo 16-QAM em Canais AWGN

T

— — - 8-PSK
—+— 16-QAM TTCM-3/4

BER

6 8 10 12 14
Ey/No (dB)

Figura 2.44: Taxa de erro de bit em fungdo da relagdo Fj /N, para a modulagio 16-QAM em canais
AWGN, usando o esquema TTCM da Tab. 2.12.

As Fig. 2.44 e 2.45 apresentam a taxa de erro de bit em funcdo do esquema TTCM da Tab.
2.12 em canais AWGN e em canais com desvanecimento, respectivamente. As figuras mostram que
apesar da alta eficiéncia espectral do sistema, um bom desempenho € atingido para baixos valores
da rela¢do Fj/N,. Comparando o desempenho do esquema TTCM com a modulagdo 8-PSK sem
codificar, observa-se que em canais AWGN existe um ganho de codificacdo de 7 dB e em canais
com desvanecimento existe um ganho de codificacdo de aproximadamente 45 dB com uma ordem de
diversidade de 8.

Nas figuras mostradas nas se¢des 2.11.4 — 2.11.7, podemos notar que o desempenho dos cédigos
turbo e superior ao desempenho dos cédigos convolucionais, porém nao € justo comparar o desem-
penho de ambos esquemas de codificacdo, pois os codigos turbo apresentam maior complexidade na
decodificagdo, permitindo corrigir mais erros e portanto diminuindo a taxa de erro de bits.

A complexidade dos c6digos convolucionais e turbo pode ser comparada em termos do nimero
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Desempenho do Cédigo Turbo com Modulagao
16-QAM em Canais com Desvanecimento Rayleigh
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: - — — 8-PSK
—#— 16-QAM TTCM-3/4

BER
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Figura 2.45: Taxa de erro de bit em fungio da relagio p?E, /N, para a modulagio 16-QAM em canais
com desvanecmento Rayleigh, usando o esquema TTCM da Tab. 2.12.

de bits codificados, do nimero de estiagios de decodificagdo e do nimero de iteracdes. Para um bloco
de N bits de informacao codificados por um c6digo convolucional de ¥ memorias, a complexidade é

proporcional ao nimero de estados decodificados, e é dada por:

O=N2". (2.130)

Dado que o cédigo turbo tem dois codificadores convolucionais e realiza ¢ itera¢des na decodifi-

cacdo, a complexidade sem considerar o cdlculo de oy e S, é dada por:

O = Nt2vtl, (2.131)

Esta diferenca na complexidade se traduz em um melhor desempenho dos c6digos turbo.
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Capitulo 3

Desempenho de Sistemas de Transmissao

Digital na Presenca de Interferéncia de
Co-Canal

Neste capitulo apresentaremos os principais resultados da dissertacdo. O desempenho de sistemas
de transmissao digital na presencga de interferéncia de co-canal serd avaliado em termos da taxa de
erro de bit, considerando canais AWGN e canais com desvanecimento Rayleigh. Usaremos esquemas
de modulacdo BPSK, 4-QAM, 16-QAM e 64-QAM, codificadores convolucionais e turbo e esquemas

de modulagdo-codificada.

3.1 Introducao

A interferéncia de co-canal foi definida na secdo 2.2.3 como um fendmeno que impacta o de-
sempenho de redes celulares. Existem diversas formas de se modelar um canal com interferéncia,
porém neste capitulo a interferéncia serd modelada através de um interferente de co-canal dominante

e sincrono ao usuario de interesse.

Os resultados deste capitulo mostram o impacto da interferéncia de co-canal em sistemas de trans-
missdo digitais que usam diferentes esquemas de modulagao e diversos tipos de c6digos corretores de
erros para mitigar este efeito. Neste capitulo, serdo usados os cédigos corretores de erros que melhor

desempenho apresentaram nas se¢oes 2.11.4 —2.11.7.

79
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Figura 3.1: Modelo de um sistema de transmissdo digital com interferéncia de co-canal.

3.2 Descricao de um Sistema com Interferéncia de Co-Canal

O modelo de um sistema com interferéncia de co-canal € mostrado na Fig. 3.1. O transmissor do
usudrio interferente € idéntico ao do usudrio de interesse, portanto apresenta as mesmas caracteristicas

dadas na sec¢do 2.11.1. Assim o equivalente passa-baixa do sinal do usudrio interferente é dado por:

s1(t)= Y axyp(t—kT,), (3.1)

k=—00

e € similar ao equivalente passa-baixa do sinal usuério alvo, dado em (2.109) por:

o0

so(t) = Y wiup(t—KT). (3.2)

k=—o0

A tnica diferenca é dada pelo fator de amplitude «, que é usado para se variar a relagdo S/I. Os
sinais s () e s1(¢) sdo transmitidos por um canal com ruido AWGN e com desvanecimento Rayleigh.

Assim, o equivalente passa-baixa do sinal recebido € dado por:

r(t) = po (t) so () + p1(t) s1(t) +n(t), (3.3)

onde py(t) e p1(t) sdo processos aleatdrios independentes que representam os desvanecimentos e n(t)

€ o equivalente passa-baixa do ruido aditivo gaussiano branco, definidos na secdo 2.11.1.
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Usando deteccdo coerente, o sinal recebido passa por um filtro casado com resposta ao impulso
p*(—t) e considerando que o interferente é sincrono no intervalo de tempo (k — 1) T, < t < kT, a

saida do filtro casado amostrada em ¢ = kT é dada por:

Yk = PokTok + QP ET1E + Nk (3.4)

Desconsiderando o ruido em (3.4), a poténcia instantanea do sinal recebido € dada por:

P = (portok + aprizie)’ (3.5)

Por outro lado, a poténcia média recebida € dada por:

P =FE[py,] E [25,] + °E [pi ] E [21 ] 4 20E [zopa14] E [posprn] (3.6)

onde usamos que E [zoz14] = 0, que E [pf ] = E [p},] = leque P, = E [2f,] = E [43,] éa
poténcia média da constelagao.

Assim, a poténcia média pode ser escrita como:

P =P, +a?P,. (3.7)
Finalmente, de (3.6) podemos obter a relacdo sinal-interferéncia, que € dada por:

° E 1 (3.8)

I 2P, T a2’
onde o = 1/4/5/1 é o fator de amplitude do interferente.

As amostras do sinal recebido entram no detector ou decodificador e uma estimativa da sequéncia

de bits enviados € obtida na saida do decodificador.

3.3 Desempenho da Modulacao BPSK

Para se avaliar o desempenho da modulagdo BPSK, primeiramente vamos analisar os efeitos da
interferéncia de co-canal nas amostras detectadas pelo receptor. A Fig. 3.2 apresenta a constelagao da
modulagdo BPSK e suas fungdes de verosimilhanga afetadas por interferéncia de co-canal. Observa-

se que devido a presenga de interferéncia ocorrem os seguintes casos:

1. Quando o interferente e o usudrio transmitem o mesmo sinal, sem considerar o ruido, observa-

se que a amostra detectada pelo receptor do usudrio estd mais longe do limiar que define as
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Figura 3.2: Modulacdo BPSK afetada por interferéncia de co-canal.

regides de decisdo. Considerando o ruido, somente a presenca de ruido com grande amplitude

pode causar erros na detec¢do. Este caso € representado pelos simbolos externos da Fig. 3.2.

2. Quando o interferente e o usudrio transmitem sinais diferentes e 0 < « < 1, sem considerar
o ruido, a amostra detectada pelo receptor estd perto do limiar das regides de decisdo e con-
siderando a presenca de ruido com baixa amplitude poderia levar a erros na deteccdo. Este caso

¢ representado pelos simbolos internos da Fig. 3.2.

3. Para a > 1, ou seja quando a poténcia do interferente € maior do que a poténcia do usudrio, a

amostra detectada pelo receptor estd na outra regido de decisdo causando erros na deteccao.

De acordo com os critérios acima, a probabilidade de erro de bit € obtida através das funcdes de
verossimilhanga calculando as dreas das gaussianas na regido de decisdo errada, ou seja aplicando
o mesmo método para se obter (2.115). Assim, o desempenho em termos da taxa de erro de bit da

modulacdo BPSK em um canal AWGN na presenca de um interferente de co-canal é dado por:

P = 3Q ([1 —q] ,/2%) +50 ([1 +a] 2%) | (3.9)

A Fig. 3.3 apresenta a taxa de erro de bit em funcéo da relagdo Fj,/N, para a modulagdo BPSK
com um interferente de co-canal para relagdes S/I = 0, 3, 9, 24 dB.

Para uma relagéio S/ igual a 0 dB existe um patamar de taxa de erro igual a 1/4 e o desempenho
ndo pode ser melhorado mesmo com o incremento da relacdo Ej,/Ny. Para relagdes S/I iguais a 3 e
9 dB o patamar desaparece, mas o desempenho ainda € pior que o de um sistema sem interferéncia.
Para S/1 igual a 24 dB o desempenho é bastante préximo ao de um sistema sem interferéncia e para

S/I > 24 dB o desempenho é equivalente ao de um sistema sem interferéncia.
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Desempenho da Modulagdo BPSK em Canais
AWGN com 1 Interferente de Co-Canal
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Figura 3.3: Taxa de erro de bit em fungdo da relagdo E;,/N, para a modulacio BPSK em canais
AWGN com interferéncia de co-canal.

Os patamares de taxa de erro ocorrem devido ao fato de que a interferéncia leva as amostras do
usudrio para a regido de decisdo errada. Deste modo, quando o usudrio e o interferente transmitem
sinais diferentes e a poté€ncia do usudrio € menor ou igual do que a poténcia do interferente, ou seja
0 < S/I <1lea>1deacordocom (3.8), o patamar de taxa de erro pode ser obtido de (3.9) e para
altas relagdes Fj, /N, é dado por:

quando S/I =1

BER1p0r = .
quando 0 < S/T < 1

(3.10)

N—= =

Assim, de (3.9) para uma S/I = 1, ou seja @ = 1, o patamar de taxa de erro estd em 1/4, pois
Q(0) =1/2,epara0 < S/I < 1,ousejal < a < oo, 0 patamar de taxa de erro estd em 1/2, pois

Q(o0) =1eQ(—00) =0.

Por outro lado, considerando que o interferente € assincrono ao usudrio alvo, ou seja:

s1(t)= Y awyp(t—kT, —7), (3.11)

k=—o0
onde 7 € uma varidvel aleatéria uniforme no intervalo 0 < 7 < 7} e representa o atraso entre o sinal

do interferente e do usuario.

Neste caso, a amostra na saida do filtro casado é dada por:
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T Ts—T
YT, = Lok T OASL’Lk—li + Oéfﬁ,k% . (3.12)

O assincronismo niao modifica a relagdo S/I dada em (3.8).

Usando os critérios acima com (3.12), a taxa de erro de bit na presenca interferéncia assincrona é

dada por:

P, — %Q([l—l—a] §Z>+ Q([l—a] 2%)

1 2 Eb 27 E,
+ ZQ ([1‘1‘04—04%} N()) Q ({1—a+0zTJ 2ﬁ0> (3.13)

que depende de 7. O valor médio da taxa de erro de bit € dado por:

P = i@((l—i—a) f;o’>+ Q((l—a) 2%’>+i
1

2 Eb 1 9 Eb
+ mexp |:_ (_1 + Oé) FO:| - r\/r%exp |:_ (1 —|—Oé) FO} (314)
(_1+ ) Eb (1+Oé) E
Al R L) ((—1+a) QF()) ol R ((1+a)\/%>]

A Fig. 3.4 apresenta a taxa de erro de bit em fungdo da relacdo Ej/Ny, para um interferente
sincrono e um interferente assincrono com S/I = 9 dB. Observa-se que a modulagdo BPSK com in-

terferéncia assincrona tem uma vantagem de 0,7 dB quando comparada com a interferéncia sincrona.

Apesar da vantagem da interferéncia assincrona, para simplicidade de cdlculos no resto desta

dissertacdo serd considerada apenas a interferéncia sincrona.

Usando os mesmos critérios para um interferente, uma forma geral de cdlculo do desempenho
tedrico para a modulacdo BPSK na presenca de K interferentes idénticos foi derivada em [29] e é

dada por:

K —2k £y
1— 2— 3.15
> Ao ([1- K] ) 315
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Desempenho da Modulagédo BPSK em Canais AWGN
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Figura 3.4: Taxa de erro de bit média em fung¢@o da rela¢do £, /N, para a modula¢do BPSK em canais
AWGN com interferéncia de co-canal assincrona.

onde o fator (K — 2k) /+/K mantem a poténcia total da interferéncia igual a a2, e a binomial indica

o aporte do k-ésimo interferente na taxa de erro de bit.

Para o caso em que K € muito grande, (3.15) pode ser representada mediante uma interferéncia
gaussiana, onde a relacdo sinal-interferéncia mais ruido (SNIR) é aproximada como uma relagao

sinal-ruido (SNR) equivalente, dada por:

S S 1
(N)eq: N+I [(§)—1+ (%)—1} ‘ (3.16)

Portanto, usando (3.16) em (2.115), a taxa de erro de bit para a modulacdo BPSK com interferén-

cia gaussiana é dada por:

1 171
P=0 <%) ~Q (?) + (%) . 3.17)

A Fig. 3.5 apresenta a taxa de erro de bit em fungdo da relacdo £, /N, para a modulagdo BPSK

com um, dois, quatro, seis e oito interferentes iguais com S/I = 9 dB, também apresenta a curva para
zero interferentes e a curva com interferéncia gaussiana como limitantes do desempenho. Observa-se

que para um valor de S/I , o desempenho do sistema piora com o aumento do nimero de interferentes.
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Desempenho da Modulagédo BPSK em Canais AWGN
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Figura 3.5: Taxa de erro de bit em fungdo da relacdo Ej,/N, para a modulagio BPSK em canais
AWGN, com 0, 1, 2, 4, 6, 8 interferentes e aproximagdo gaussiana com S/ = 9 dB.

Para manter a taxa de erro de bit é necessario aumentar a relacdo £, /Ny, por exemplo para uma
taxa de erro de bit de 1075, a curva com dois interferentes precisa 2 dB a mais na relagio Ej/N,
do que a curva sem interferéncia. Para oito interferentes e para a interferéncia gaussiana observa-se
patamares de taxa de erro e ndo adianta aumentar relacdo FEj/N, para melhorar o desempenho do

sistema.

Em uma rede celular o nimero de interferentes estd limitado pelo fator de reuso e é provavel ter
um interferente dominante, assim no resto desta dissertagcdo, serd considerada apenas a presenca de

um interferente.

Do mesmo modo, usando os critérios para um interferente e considerando os efeitos do desvane-
cimento, a taxa de erro de bit média da modulacdo BPSK em um canal com desvanecimento Rayleigh

e um interferente de co-canal é dada por:

o0 0 1 Eb 1 Eb
P, = - — (2= - 2=
b /0 /0 2@ [PO Pla] No + 2@ [Po + ,Ola] No P (Pl)p (Po) dpldpo,

(3.18)
onde py € p; sdo varidveis aleatorias independentes com distribuicdo Rayleigh que representam os
desvanecimentos. Esta expressdo nao tem forma fechada e as integrais devem ser avaliadas numeri-

camente.
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Desempenho da Modulagédo BPSK em Canais com
Desvanecimento Rayleigh com 1 Interferente de Co-Canal
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Figura 3.6: Taxa de erro de bit em fungio da relagio p2FE, /Np para a modulagdo BPSK em canais
com desvanecimento Rayleigh e interferéncia de co-canal.

A Fig. 3.6 apresenta a taxa de erro de bit média em fungio da relagdo p2F, /Ny para a modulagao
BPSK com um interferente de co-canal para relagdes S/ = 0, 6, 12, 24, 48 dB.

Na figura observamos que para todas as relagdes S/I dB existem patamares de taxa de erro. O
desempenho melhora com o incremento da relagdo S/, até chegar a um ponto de inflexdo, onde o
desempenho ndo pode ser melhorado mesmo com o incremento da relagdo Fj,/Ny. Apenas para uma
relacdo S/1 infinita, é que o desempenho é equivalente ao de um sistema sem interferéncia.

O desvanecimento incide sobre a poténcia dos sinais do usudrio e do interferente, levando a
amostra do usudrio para a regido de decisdo errada quando py < ap; e portanto gerando patamares

de taxa de erro. O valor dos patamares de taxa de erro podem ser obtidos avaliando-se a expressao:

1 o o0
BER fipor = 5/ / P (p1) p (po) dprdpo, (3.19)
0 PO

onde p(po) e p(p1) sdo a PDF dos desvanecimentos, representadas por fungdes densidade de probabi-
lidade Rayleigh de poténcia média F|[p? (t)] = E[p? (t)] = 1.

3.4 Desempenho da Modulacao M-PAM

Para se avaliar o desempenho da modulacdo M-PAM, novamente vamos analisar os efeitos da
interferéncia de co-canal nas amostras detectadas pelo receptor. A Fig. 3.7 apresenta a constelagao

da modulagao M-PAM afetada por interferéncia de co-canal. Também, observa-se que ocorrem 0s
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Figura 3.7: Modulagao M-PAM afetada por interferéncia.

seguintes casos:

1. Os M — 2 simbolos internos estao restritos por dois limiares que definem as regides de decisao.
Deste modo, dependendo do sinal do interferente e sem considerar o ruido, as amostras detec-
tadas pelo receptor do usudrio podem estar mais perto de um destes limiares. Considerando a

presenca de ruido com baixa amplitude poderia levar a erros na deteccao.

2. Os 2 simbolos externos estdo em uma regidao de decisdo apenas restrita por um limiar. Do
mesmo modo, dependendo do sinal sinal do interferente e sem considerar o ruido, as amostras
detectadas pelo receptor do usudrio podem estar mais operto ou mais longe deste limiar. Con-

siderando o ruido, erros na deteccao ocorrem dependendo da amplitude do ruido.

3. Quando a poténcia do interferente € maior do que a poténcia do usudrio, a amostra detectada

pelo receptor do usudrio esta na regido de decisdo errada causando assim erros na deteccao.

Aplicando os critérios acima e o0 mesmo método para se obter (2.112), o desempenho em termos da
taxa de erro de simbolo da modulacio M-PAM em um canal AWGN na presencga de um interferente

de co-canal € dado por:
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Do mesmo modo, considerando os efeitos do desvanecimento, o desempenho em termos da taxa

de erro de simbolo média da modulacdo M-PAM ¢ dada por:

Py = /OOO/OOO %;[Q([Po—pl@mle)a]\/%%)

v Q ([ﬂo+ﬂ1 (2 +1)al %%)]

v [Q ([po — (M = 1)a] %ﬁ%%)

+ Q ([po +p1 (M —1)a] %%)] }p(m)p(po) dprdpo. (3.2

onde py e p; sdo varidveis aleatdrias independentes com distribuicao Rayleigh que representam os
desvanecimentos. Esta expressao também ndo tem forma fechada e as integrais devem ser avaliadas

numericamente.

Na se¢ao 2.11 foi mostrado que o desempenho da modulagdo M-PAM ¢é baixo quando comparado
com o desempenho da modulacdo M-QAM. Assim, uma andlise de desempenho da modulagdao M-
PAM na presenca de interferéncia de co-canal € pouco atrativa. No entanto, foram obtidas as ex-
pressdes da taxa de erro de simbolo, pois serdo utilizadas como ferramenta se obter as expressoes de

desempenho da modulacio M-QAM na presenca de interferéncia de co-canal.

3.5 Desempenho da Modulacao M-QAM

Na secdo 2.11.3 foi mostrado que a taxa de erro de simbolo para a modulagio M-QAM pode ser
obtida através do produto cartesiano de dois sinais com modulagio v/ M-PAM. Deste modo, substi-
tuindo M por VM em (3.20) e usando (2.116), a taxa de erro de bit da modulagdo M-QAM com

mapeamento de Gray em um canal AWGN na presenga de um interferente de co-canal é dada por:
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Desempenho da Modulagao 4—-QAM em Canais
AWGN com 1 Interferente de Co-Canal
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Figura 3.8: Taxa de erro de bit em fungdo da relagdo Ej/N, para a modulagdo 4-QAM em canais
AWGN com interferéncia de co-canal.

VM _g
4 By logy VM
P~ — 1— (2m+1)a]y /62282 V0
P T Mlog, M mZ:o A Jal\ 6N, (M —1)

E, log, VM

bog\/_
v (S CERR R e

+ Q| [1+(VA-1)d] a%% . (3.22)

As Fig. 3.8, 3.9 e 3.10 apresentam a taxa de erro de bit em funcdo da relagdo Fj/N, para as
modulacgdes 4-QAM, 16-QAM e 64-QAM, respectivamente em canais AWGN para distintas relacdes
S/1.

Nas figuras observamos que segundo o esquema de modulacdo utilizado existem patamares de
taxa de erro para distintos valores de relagcdes S/I. O incremento da relagdo S/I permite sair do
patamar de taxa de erro, mas o desempenho € ainda pior que o de um sistema sem interferéncia.

Quando os valores da relagdo S// sdo muito altos o desempenho é praticamente equivalente ao de
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Desempenho da Modulagao 16-QAM em Canais
AWGN com 1 Interferente de Co-Canal
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Figura 3.9: Taxa de erro de bit em fun¢@o da relagdo FEj /N, para a modulagdo 16-QAM em canais
AWGN com interferéncia de co-canal.

Desempenho da Modulagao 64-QAM em Canais
AWGN com 1 Interferente de Co-Canal
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Figura 3.10: Taxa de erro de bit em fungdo da relagdo Fj /N, para a modulagio 64-QAM em canais
AWGN com interferéncia de co-canal.
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um sistema sem interferéncia.

Como foi mostrado anteriormente os patamares de taxa de erro acontecem quando a poténcia do
usudrio € menor do que a poténcia do interferente. Assim, para as modulagdes M-QAM os pata-
mares ocorrem desde que a relagdo S/ ndo é a suficiente para evitar que as amostras dos simbolos
externos sejam levadas a regido de decisdo errada. O valor da relagdo S/I pode ser obtido de (3.20),

considerando o termo que representa a probabilidade de erro do simbolo externo, ou seja € dado por:

? < (m - 1)2. (3.23)

Usando (3.23) em (3.20) podemos obter os patamares de taxa de erro, que para altas relagdes
Ey /Ny sdo dados por:

2
Ji—y auando $/1= (VM —1)

BER 100 = 2 )
i duando S/T < (m N 1)

(3.24)

O desempenho das modulagdes M-QAM em canais AWGN na presenca de K interferentes foi
derivado em [43].

O desempenho da modulagdao M-QAM em canais com desvanecimento também € obtido da mo-
dulacdo M-PAM substituindo M por v/M em (3.21) e usando (2.116). Assim, a taxa de erro de
bit média da modulagdo M-QAM em canais com desvanecimento na presen¢a de um interferente de

co-canal é dada por:

VM _9
Ey logy, v M

0 0 4 2
P, ~ / / S g (2m 4 1)a] 62 B2V
’ o Jo ) VMlog, M Q| leo=pu e\ SN =

m=0

Byl M
+ Q| lpo+p@m+1)0a] 6%%

\/_
T r |2\ e (1= 1)) g

Epl M
+ Q [,00 +p (W — 1) a] 6%% p(p1) p (po) dprdpo. (3.25)

Devido ao modelo do desvanecimento Rayleigh, a expressdo nao tem forma fechada e as integrais

devem ser avaliadas numericamente.
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Desempenho da Modulagéao 4-QAM em Canais com
Desvanecimento Rayleigh com 1 Interferente de Co-Canal
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Figura 3.11: Taxa de erro de bit em funcéo da relacdo p2FE, /Ny para a modulagio 4-QAM em canais
com desvanecimento Rayleigh e interferéncia de co-canal.

As Fig. 3.11, 3.12 e 3.13 apresentam a taxa de erro de bit em funcdo da relacdo p_gEb /Ny para
as modulagdes 4-QAM, 16-QAM e 64-QAM, respectivamente em canais com desvanecimento, para

distintas relagdes S/ 1.

Estas figuras mostram um padrdo de desempenho similar ao da modulagcdo BPSK. Deste modo,
a taxa de erro de bit melhora com o incremento da relagdo S/I, até chegar a um ponto de inflexao,
onde ndo pode ser melhorada, mesmo com o incremento da relagdo £,/Ny. Apenas para uma S/I

infinita o desempenho € equivalente ao de um sistema sem interferéncia.

Devido ao desvanecimento € provdvel que a poténcia do interferente seja maior do que a poténcia
do usudrio. Assim, nos trés primeiros termos de (3.25) € possivel que a amostra do usudrio seja
levada a regido de decisdo errada causando os patamares de taxa de erro. Portanto, considerando os
trés primeiros termos de (3.25) e as PDFs do desvancimento do interferente e do usudrio é possivel
derivar uma expressao para calcular os patamares de taxa de erro observados nas Fig. 3.11-3.13, ou

seja € dada por:
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Desempenho da Modulagéo 16-QAM em Canais com
Desvanecimento Rayleigh com 1 Interferente de Co-Canal
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Figura 3.12: Taxa de erro de bit em fungio da relagio p? £,/ N, para a modulagio 16-QAM em canais
com desvanecimento Rayleigh e interferéncia de co-canal.

Desempenho da Modulagéo 64-QAM em Canais com
Desvanecimento Rayleigh com 1 Interferente de Co-Canal
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Figura 3.13: Taxa de erro de bit em fungio da relagio p? £,/ N, para a modulagio 64-QAM em canais
com desvanecimento Rayleigh e interferéncia de co-canal.
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Tabela 3.1: Patamares de taxa de erro para esquemas de modulagdo em canais AWGN.

Relagdo S/1 Esquemas de Modulagdo
[dB] BPSK | 4-QAM | 16-QAM | 64-QAM
S/r <0 1/2 1/2 1/8 1/24
S/r=10 1/4 1/4 1/8 1/24
S/r < 9,542 - - 1/8 1/24
S/r=9,542 - - /16 1/24
S/r < 16,902 - - - 1/24
S/1 = 16,902 - - - 1/48

Tabela 3.2: Patamares de taxa de erro para esquemas de modulagdo em canais com desvanecimento.

Relacdo S/1 Esquemas de Modulagdo
[dB] BPSK ‘ 4-QAM ‘ 16-QAM ‘ 64-QAM
S/r=0 2,5x 1071 [ 2,5x 1071 [ 3,6 x 107! | 3,9 x 107!
S/1=6 1,0x 107 [ 1,0x 107 [ 1,9 x 107! | 2,7 x 107!
S/1=9 5,6 x 1072 [ 5,6x1072 | 1,2x 107" | 2,1 x 107!
S/r=12 2,9x1072({2,9x1072 | 7,4x 1072 | 1,6 x 107!
S/t =24 1,9x 1073 [ 1,9%x 1073 | 6,3 x 1073 | 2,1 x 1072
S/1 = 7,9%x 107 [7,9%x107%]2,5x107°|9,3x 107°
S/1 =60 4,9x1077 | 4,9%x1077 [ 1,6 x107® | 5,8 x 107
YM _9
S [ peowiendna
BERfio0r / / p(p1) P (po) dpidpo
Mlogy M 5= Jo /o
£
+ dprd
ﬁlogz Z / /(m - Po) P1AP0
dprd 3.26
\/_logzM/ / p (po) dprdpo. (3.26)

As Tab. 3.1 e 3.2 mostram um resumo dos valores dos patamares de taxa de erro para as modula-
¢oes BPSK e M-QAM usando as expressoes (3.10) e (3.24) para canais AWGN e (3.19) e (3.26) para

canais com desvanecimento.

As figuras mostram que a modulagao BPSK € equivalente a modulacao 4-QAM com mapeamento

de Gray, no entanto o sistema 4-QAM tem o dobro da eficiéncia espectral.
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3.6 Escolha dos Codificadores Convolucional e Turbo

No capitulo anterior analisamos o desempenho de varios codigos corretores de erro convolu-
cionais e turbo. O fato de cada codificador ter caracteristicas proprias faz com que cada cédigo
apresente um desempenho diferente. Nesta secdo vamos utilizar os c6digos que apresentaram melhor
desempenho no capitulo anterior.

Para a modulagdo BPSK, o codificador convolucional da Tab. 2.7 é o que apresenta o melhor
desempenho em canais AWGN e em canais com desvanecimento, quando comparado a outros codi-
ficadores de igual nimero de memdrias [6, 18]. O codificador da Tab. 2.7 também € a melhor op¢ao
para se usar como codificador constituinte de um cédigo turbo. Assim, o codificador convolucional
da Tab. 2.7 e o turbo da Tab. 2.10 foram os escolhidos para se usar em sistemas com modulacdo
BPSK.

Para a modulacdo 4-QAM, o esquema TCM da Tab. 2.8(b) € o que apresenta melhor desempenho,
tanto em canais AWGN, como em canais com desvanecimento, quando comparado ao esquema da
Tab. 2.8(a). Para cédigos turbo, o esquema TTCM da Tab. 2.11(b) apresenta melhor desempenho em
canais AWGN e em canais com desvanecimento. Assim, o esquema TCM da Tab. 2.8(b) e o TTCM
da Tab. 2.11(b) foram os escolhidos para se usar em sistemas com modulacio 4-QAM.

Para a modulagdo 16-QAM, o esquema TCM da Tab. 2.9(c) € o que apresenta o pior desempenho
em canais AWGN com uma desvantagem na relagdo Fj,/N, da ordem de alguns dB, quando com-
parado com os esquemas das Tab. 2.9(a) e 2.9(b). No entanto, o esquema da Tab. 2.9(c) apresenta o
melhor desempenho em canais com desvanecimento, com uma vantagem na relagdo Fj /Ny da ordem
de dezenas de dB, quando comparado com os outros esquemas usados para a modulacdo 16-QAM. O
esquema TTCM da Tab. 2.12 apresenta um bom desempenho em canais AWGN e também em canais
com desvanecimento. Portanto, o esquema TCM da Tab. 2.9(c) e o TTCM da Tab. 2.12 foram os
escolhidos para se usar em sistemas com modulagdo 16-QAM.

Nas préximas se¢des, os codificadores escolhidos serdo avaliados na presenca de interferéncia de

co-canal, usando simulacdo computacional através do método de Monte Carlo.

3.7 Desempenho de Cédigos Convolucionais

Nesta secao, apresentaremos o desempenho, em termos da taxa de erro de bits, dos codificadores
convolucionais para a modulagdo BPSK escolhidos na se¢ao 3.6.

A Fig. 3.14 apresenta a taxa de erro de bit em fun¢ao da relagdo Ej, /N, para a modulagdo BPSK
com o uso do codigo convolucional da Tab. 2.7 para canais AWGN. A figura mostra o desempenho

do sistema com um interferente para relagdes S/I = 0, 3, 9, 24 dB.
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Desempenho do Codigo Convolucional com Modulagdo BPSK
em Canais AWGN com 1 Interferente de Co-Canal
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Figura 3.14: Taxa de erro de bit em func¢do da relacdo Fj /N, para a modulagdo BPSK em canais
AWGN com interferéncia de co-canal, usando o codificador convolucional da Tab.2.7.

A Fig. 3.14 mostra que o uso do cédigo convolucional ndo elimina o patamar de taxa de erro para
baixas relagdes S/I. Para uma relagdo S/I de 0 dB o patamar de taxa de erro é igual a 0, 3. Para
relagdes S/ iguais a 3 e 9 dB o patamar desaparece, mas o desempenho € ainda pior que o de um
sistema sem interferéncia. Para S/I > 24 dB praticamente ndo existe qualquer degradagio devido a

interferéncia de co-canal.

Usando os limitantes de taxa de erro dos cédigos convolucionais dados na se¢do 2.11.4, e as
amostras do possivel simbolo recebido em uma constelagdo com interferéncia de co-canal dada na
secdo 3.3, € possivel se obter uma expressao tedrica do limitante superior da taxa de erro de bit de um
sistema de transmissao digital que utiliza c6digos convolucionais e modulacdo BPSK na presenca de

interferéncia de co-canal, que é dada por:

= 1 E, 1 E
p< > B 5@ [1—a],/2ﬁz +5Q [1+a],/2ﬁz . (3.27)

d:df'ree

Na Fig. 3.15 é apresentada uma comparacdo entre a expressdo tedrica obtida em (3.27) e os
resultados simulados apresentados na Fig. 3.14. A figura mostra que a expressao obtida € valida,
principalmente para altas relagdes Ej,/Ny. Usando apenas o primeiro coeficiente da fungéo enumera-
dora de pesos para se avaliar (3.27), temos que o patamar de taxa de erro para uma S/I igual a 0 dB
estd em 1/4 e para S/I < 0 dB estd em 1/2, o que concorda com os patamares de taxa de erro da
modulacao BPSK.
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Limitante do Desempenho do Cédigo Convolucional com Modulagdo BPSK
em Canais AWGN com 1 Interferente de Co-Canal
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Figura 3.15: Limitante tedrico da taxa de erro de bit em funcdo da relagdo FEj/Ny para a modulagdo
BPSK em canais AWGN e interferéncia de co-canal, usando o codificador convolucional da Tab. 2.7.

Desempenho do Cédigo Convolucional com Modulagdo BPSK em
Canais com Desvanecimento Rayleigh com 1 Interferente de Co—Canal
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Figura 3.16: Taxa de erro de bit em funcdo da relacao p_gEb /Ny para a modulagdo BPSK em canais
com desvanecimento e interferéncia de co-canal, usando o codificador convolucional da Tab. 2.7.
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A Fig. 3.16 apresenta a taxa de erro de bit em fun¢do da relagdao p_(z)Eb /Np para a modulagdo BPSK
usando o codificador da Tab. 2.7, porém em um canal com desvanecimento. Esta figura apresenta o
desempenho para S/I = 0, 6, 12, 24 dB. Na figura observamos que o desempenho melhora, tanto
devido ao ganho de codificag¢do, quanto devido a diversidade do c6digo, com o incremento da relagdao
S/1I, chegando a um ponto de inflexdo onde os patamares de taxa de erro sdo evidenciados. Para as
relagdes S/1 de 12 e 24 dB o patamar de taxa de erro ainda existe, mas em valores da taxa de erro
abaixo de 1 x 107°.

3.8 Desempenho da Modulacao-Codificada por Trelica

Nesta secdo avaliaremos apenas as modulagdes 4-QAM e 16-QAM, pois permitem ainda usar
codificadores convolucionais de baixa complexidade com um bom desempenho.

As Fig. 3.17 e 3.18 apresentam a taxa de erro de bit para a modulag¢ao 4-QAM com o esquema
TCM da Tab. 2.8(b). Enquanto que, as Fig. 3.19 e 3.20 apresentam a taxa de erro de bit para a
modulacdo 16-QAM com o esquema TTCM da Tab. 2.9(c). O desempenho dos sistemas € avaliado
para distintas relagdes S/ 1.

As Fig. 3.17 e 3.19 apresentam o desempenho em canais AWGN, onde observa-se que mesmo
com o uso de cédigos convolucionais para as relagdes S/I definidas em (3.23), ainda existem pata-
mares de taxa de erro. Os patamares desaparecem com o incremento da relagdo S/I, e um melhor
desempenho € alcangado devido as corre¢des dos erros pelo cédigo convolucional. Finalmente, para
altas relacdes S/ I os efeitos da interferéncia sdo praticamente eliminados.

Nas Fig. 3.18 e 3.20 observa-se que em canais com desvanecimento, os cddigos convolucionais
ndo eliminam os patamares de taxa de erro para nenhum valor de relagdo S/I, porém os patamares
apresentam menores valores de taxa de erro, quando comparados com um sistema nao codificado.

O desempenho das modulagdes BPSK e 4-QAM sio parecidos, pois usam codificadores idénticos.

3.9 Desempenho de Cédigos Turbo

Nesta secao, apresentaremos o desempenho, em termos da taxa de erro de bits, para o codificador
turbo com modulacdo BPSK escolhido na se¢do 3.6. Os resultados desta se¢do permitirdo avaliar a
capacidade dos cédigos turbo em combater a interferéncia de co-canal e a sua vantagem de desem-
penho quando comparados aos codigos convolucionais.

As Fig. 3.21 e 3.22 apresentam a taxa de erro de bit para a modulacdo BPSK usando o codigo

turbo da Tab. 2.10 para canais AWGN e para canais com desvanecimento, respectivamente.
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Desempenho do Codigo Convolucional com Modulagéo
4-QAM em Canais AWGN con 1 Interferente de Co—Canal
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Figura 3.17: Taxa de erro de bit em funcéo da relagdo Ej,/N, para a modulagdo 4-QAM em canais
AWGN com interferéncia de co-canal, usando o esquema TCM da Tab. 2.8(b).

Desempenho do Cédigo Convolucional com Modulagdo 4-QAM em
Canais com Desvanecimento Rayleigh com 1 Interferente de Co—Canal
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Figura 3.18: Taxa de erro de bit em funcao da relagao p_gEb /Ny para a modulagdo 4-QAM em canais
com desvanecimento e interferéncia de co-canal, usando o esquema TCM da Tab. 2.8(b).
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Desempenho do Codigo Convolucional com Modulagéo
16—QAM em Canais AWGN com 1 Interferente de Co—-Canal
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Figura 3.19: Taxa de erro de bit em fungdo da relagdo Fj /N, para a modulagio 16-QAM em canais
AWGN com interferéncia de co-canal, usando o esquema TCM da Tab. 2.9(c).

Desempenho do Coédigo Convolucional com Modulagdo 16—-QAM em
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Figura 3.20: Taxa de erro de bit em funcao da relagao p_gEb /Ny para a modulagido 16-QAM em canais
com desvanecimento e interferéncia de co-canal, usando o esquema TCM da Tab. 2.9(c).
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Desempenho do Cédigo Turbo com Modulagdo BPSK
em Canais AWGN com 1 Interferente de Co-Canal
— — BPSK
A — BPSK S/I=0 dB
5 — BPSK S/I=3dB N
© — BPSK S/I=9 dB
* — BPSK S/I=24 dB E
o BPSK TURBO
B~ g | —A— BPSK TURBO $/1=0 dB
: —8B— BPSK TURBO S/I=3 dB
—©— BPSK TURBO S/I1=9 dB
—#— BPSK TURBO S/1=24 dB |4

10 15 20
Ey/No (dB)

Figura 3.21: Taxa de erro de bit em fungdo da relacdo FEj/N, para a modulagcdo BPSK em canais
AWGN com interferéncia de co-canal, usando o codificador turbo da Tab. 2.10.
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Figura 3.22: Taxa de erro de bit em fun¢do da relagao p_gEb /Ny para a modulagdo BPSK em canais
com desvanecimento e interferéncia de co-canal, usando o codificador turbo da Tab. 2.10.
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Uma das principais caracteristicas dos cédigos turbo é o desempenho na regido de “waterfall” e
nestas figuras observa-se que a presenca da interferéncia nao modifica esta propriedade, nem para o
canal AWGN, nem para o canal com desvanecimento.

O c6digo turbo também nao tem a capacidade de melhorar o desempenho, quando a poténcia do
sinal interferente € maior ou igual que a poténcia do sinal do usudrio. Isto € evidenciado pela presenca
de patamares de taxa de erro quando a relagdo S/ é menor ou igual a 0 dB. No entanto, os resultados
mostram que os sistemas com c4digos turbo ndo precisam de altas relagdes S/ e Ej, /N, para atingir
bons desempenhos.

Em canais com desvanecimento, os resultados da simulagao mostrados na Fig. 3.22 ndo permitem
evidenciar patamares até uma taxa de erro de 10~°, porém abaixo deste limiar certamente existem
patamares de taxa de erro devido as propriedades intrinsecas dos cddigos turbo e também devido a

interferéncia.

3.10 Desempenho da Modulacao-Codificada Turbo

Nesta sec¢do avaliaremos apenas as modulacdes 4-QAM e 16-QAM, pois os esquemas TTCM
s@o constituidos pelos codificadores convolucionais dos esquemas TCM usados anteriormente nessas
modulagdes.

As Fig. 3.23 e 3.24 apresentam a taxa de erro de bit para a modulagao 4-QAM usando o esquema
TTCM da Tab. 2.11(b). Por outro lado, as Fig. 3.25 e 3.26 apresentam a taxa de erro de bit para a
modulagdo 16-QAM com o esquema TTCM da Tab. 2.12.

Nas Fig. 3.23 e 3.25 observamos que para canais AWGN quando a S/I é baixa, os c6digos
turbo também ndo conseguem eliminar os patamares de taxa de erro. Para outros valores de S/I, o
desempenho de “waterfall” € mantido e bons desempenhos sdo obtidos sem precisar de altas relacdes
Ey/Ny.

As Fig. 3.24 e 3.26 mostram que em canais com desvanecimento, o fato de se incrementar a
eficiéncia espectral e manter uma baixa relagdo S/I, coloca em evidéncia a presenga de patamares
de taxa de erro e também uma leve perda do desempenho na regido de “waterfall”. No entanto, ndo
¢ preciso acrescentar muito a relagdo S/ I para se recuperar o desempenho na regido de “waterfall” e

assim melhorar o desempenho, tanto do ganho de codificagdao, como da ordem de diversidade.
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Desempenho do Cédigo Turbo com Modulagao 4-QAM

em Canais AWGN con 1 Interferente de Co—Canal
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Figura 3.23: Taxa de erro de bit em funcdo da relagdo Ej,/N, para a modulagdo 4-QAM em canais
AWGN com interferéncia de co-canal, usando o esquema TTCM da Tab. 2.11(b).
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Figura 3.24: Taxa de erro de bit em funcao da relagao p_gEb /Ny para a modulagdo 4-QAM em canais
com desvanecimento e interferéncia de co-canal, usando o esquema TTCM da Tab. 2.11(b).
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Desempenho do Cédigo Turbo com Modulagao 16-QAM
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Figura 3.25: Taxa de erro de bit em fungdo da relagdo Fj /N, para a modulagio 16-QAM em canais

AWGN com interferéncia de co-canal, usando o esquema TTCM da Tab. 2.12.
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Figura 3.26: Taxa de erro de bit em funcao da relagcao p_gEb /Ny para a modulagido 16-QAM em canais

com desvanecimento e interferéncia de co-canal, usando o esquema TTCM da Tab. 2.12.
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Capitulo 4

Conclusoes e Contribuicoes

4.1 Conclusoes

Esta dissertacao estudou os efeitos da interferéncia de co-canal na taxa de erro de bits de sistemas
de transmissao digital, assim como a capacidade dos cédigos corretores de erros para se mitigar estes
efeitos.

Para este fim, no capitulo 2 foi realizado um resumo dos conceitos basicos utilizados nesta dis-
sertacdo e também foi mostrado o desempenho em termos da taxa erro de bits de sistemas de trans-
missdo digital, em canais AWGN e em canais com desvanecimento Rayleigh, sem considerar os
efeitos da interferéncia. Os esquemas de modulagdo avaliados foram BPSK, M-PAM e M-QAM.
Nesse capitulo, também foram avaliados e propostos alguns esquemas de codificacdo convolucional
e turbo. Os sistemas codificados que ndo permitem expansido da banda foram projetados usando
modulac¢do-codificada por trelica e modulagdo-codificada turbo.

Para se avaliar os efeitos da interferéncia de co-canal, no capitulo 3, primeiramente descrevemos
um sistema de transmissao digital que considera a interferéncia de co-canal, contemplando a presenca
de um interferente idéntico e sincrono ao usudrio alvo. Para a modulagdo BPSK foi realizada uma
breve andlise do desempenho na presenca de um interferente assincrono e também na presenca de K
interferentes idénticos, porém o foco do trabalho é considerar a presenca de um interferente idéntico
e sincrono ao usudrio.

Com base no capitulo 3, pode-se dizer que o desempenho de um sistema de transmissao digital
nao € confidvel quando a poténcia do interferente € maior ou igual que a poténcia do usudrio alvo, pois
os efeitos da interferéncia de co-canal geram patamares com altas taxas de erro de bit em ambos os
canais, AWGN e com desvanecimento. Nestas circunstancias, o desempenho de um sistema ndo pode
ser melhorado através do aumento da relacdo Ej, /N, e até mesmo com o uso de cddigos corretores de

CITOS.
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Quando a poténcia do usério alvo é maior do que a poténcia do interferente, as figuras mostraram
um mesmo padrdo de comportamento na presenca da interferéncia de co-canal. Assim observamos
que, como esperado, o desempenho dos sistemas melhora com o incremento da relagdo S/I. No
entanto, os sistemas sem expansao da banda precisam de maiores relagdes S/ para se diminuir a taxa
de erro de bits. Isto quer dizer que os sistemas com alta eficiéncia espectral sdo os mais susceptiveis
aos efeitos da interferéncia de co-canal. Para rela¢des S/ muito altas, dependendo do esquema de
modulacdo, as degradacdes devido a interferéncia podem ser praticamente insignificantes.

Em canais AWGN os patamares de taxa de erro sao apenas evidenciados para baixas relagdes
S / I, no entanto para canais com desvanecimento os patamares de taxa de erro estdo presentes para
qualquer relagdo S/I, pois o desvanecimento afeta as poténcias instantineas do interferente e do
usudrio.

Os resultados mostraram que os codigos corretores de erro conseguem mitigar os efeitos da inter-
feréncia de co-canal. Assim, nas figuras observamos que, devido a codificac@o de canal, bons ganhos
de codificac@o e ordem de diversidade foram obtidos sem a necessidade de altas relagdes S/ 1.

Devido a grande capacidade de corre¢do de erros dos codigos turbo, os sistemas que usaram
estes codigos foram os mais robustos a interferéncia de co-canal, e mostraram melhor desempenho,
quando comparados aos sistemas com cddigos convolucionais. Isto € possivel ao custo da maior
complexidade dos cédigos turbo.

E importante enfatizar que em canais com desvanecimento, os patamares de taxa de erro ndo
foram eliminados, nem pelos c6digos convolucionais, nem pelos cdigos turbo.

No projeto dos codificadores, foi percebido nos codificadores testados, que os c6digos com me-
lhor desempenho em canais AWGN, também apresentaram o melhor desempenho na presenca de
interferéncia de co-canal. O mesmo aconteceu com os codigos projetados para canais com desvane-
cimento. O projeto de codificadores usando esquemas TCM e TTCM, também permitiram mitigar
os efeitos da interferéncia de co-canal em sistemas de alta eficiéncia espectral, sem a necessidade de
expansdo de banda.

As expressoes tedricas e as curvas de probabilidade de erro apresentadas neste trabalho, se cons-
tituem em uma ferramenta de referéncia para se avaliar a efetividade de outras técnicas no combate a

interferéncia de co-canal e também no projeto de redes sem fio.

4.2 Contribuicoes da Tese

Através do estudo da interferéncia de co-canal realizado nesta dissertag¢do, pode-se citar as seguintes

contribuicdes:

» Obtencao de expressoes da taxa de erro de bit para as modulagdes M-PAM e M-QAM em canais
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AWGN e em canais com desvanecimento na presenca de um interferente de co-canal.

* Derivacdo de expressdes para a avaliacdo de patamares de taxa de erro nas modulacdes BPSK

e M-QAM em canais AWGN e em canais com desvanecimento na presenca interferéncia.

* Curvas de probabilidade de erro para a andlise de desempenho de cddigos convolucionais e

turbo na presenca de interferéncia.

* Avaliacdo de desempenho de sistemas de transmissao digital que ndo permitem expansio de
banda, através da modulagdo-codificada por trelica (TCM) e da modulacdo-codificada turbo
(TTCM).

4.3 Trabalhos Futuros

O trabalho deixa em aberto algumas questdes que poderiam ser estudadas em trabalhos futuros,

como por exemplo:

e Avaliar os efeitos da interferéncia de co-canal em canais com outros modelos de desvaneci-

mento, com o objetivo de se obter expressoes fechadas ou aproximacdes.

* Projetar cédigos corretores de erro ou técnicas com menor complexidade que permitam com-

bater a interferéncia de co-canal, principalmente em sistemas de alta efici€ncia espectral.
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