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Resumo

Muitas propostas para o interface rddio dos futuros sistemas de comunicagdes moveis de
banda larga recorrem a esquemas de transmissdo por blocos com prefixo ciclico (CP). Esta
transmissao permite uma correccdo simples, no dominio da frequéncia, de fortes distor¢cdes do
sinal devidas a propagacao multipercurso, e pode tirar partido da "tecnologia FFT” (Fast Fourier

Transform) de baixo custo, actualmente disponivel.

Neste contexto de transmissao de blocos, a pesquisa conducente a esta tese dedicou-se ao
contributo da codificacdo de canal e dos métodos de descodificagdo/deteccao para os objectivos
dos sistemas. O trabalho principal centrou-se em técnicas avancadas de recepc¢do iterativa que
envolvem um descodificador de canal SISO (Soft-In, Soft-Out), para o cancelamento brando de
interferéncias, com as duas alternativas de modulagdo, OFDM (Orthogonal Frequency Division
Multiplexing) e SC (Single Carrier): interferéncia inter-simbdlica residual, no caso SC; inter-

feré€ncia nao-linear (p.ex. devido a um “clipping” no emissor), no caso OFDM.

Relativamente a transmissdo SC por blocos com CP completo, de acordo com a ordem da
memoria do canal, esta tese propde uma melhoria da técnica Turbo-FDE proposta por outros
autores. Mais, estabelece uma ligacdo da nova técnica Turbo-FDE com técnicas simplificadas
de recepcao iterativa, também propostas em anos recentes. Relativamente a transmissao OFDM
por blocos com clipping” e CP completo, apresenta-se aqui uma versdo modificada de uma
técnica de recep¢do proposta recentemente. A nova técnica de descodificacao/deteccao realiza
um turbo-cancelamento da auto-interferéncia ndo-linear devida ao “clipping”, com base num
modelo estatistico apropriado do sinal, e mostra-se capaz de lidar com niveis de “clipping”
capazes de reduzir significativamente as flutuacdes de envolvente da transmissao OFDM conven-

cional. Com as duas alternativas, SC e OFDM, apresenta-se uma extensao das técnicas propostas

il



para receptores com diversidade espacial.

Uma das principais novidades desta tese é o "algoritmo DDC” (Decision Directed Correc-
tion), e a sua aplicacdo a transmissao por blocos com CP reduzido, enquanto se preserva uma
implementagdo simples baseada na FFT. Uma classe de aplica¢cdes ndo necessita de uma técnica
de recepcdo iterativa, recorrendo a esquemas de transmissdo SC por blocos com estruturas de
tramas especiais e podendo tirar partido da redundancia da codificacao de canal para resolver o
“problema DDC/FDE” . As outras aplicagdes, para modulacdes SC e OFDM, sdo baseadas na
transmissao de sequéncias de blocos com CP reduzido. Propdem-se e avaliam-se entio extensoes
das técnicas iterativas de descodificagdo/deteccao descritas acima para estas condi¢oes de CP
reduzido. Mostra-se que, além do ganho de eficiéncia espectral, pode-se também alcancar um

ganho de eficiéncia de poténcia.

Para concluir esta tese, sdo fornecidas comparacdes relevantes ”SC vs OFDM”, no contexto

de recepcao iterativa avangada, e € enfatizada a vantagem global da op¢ao SC.

Palavras Chave: Prefixo Ciclico, Modulacdes OFDM, Modulacdes SC, Técnicas

Iterativas de Recepgao, Cancelamento de Interferéncias , Descodificacao SISO.
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Abstract

Many proposals for the air interface of future mobile broadband systems involve CP-assisted
(Cyclic Prefix) block transmission schemes. This transmisson approach allows a simple, frequency-
domain correction of strong signal distortions due to multipath propagation, and can take advan-

tage of currently available, low-cost, FFT- based (Fast Fourier Transform) technology.

In this block transmission context, the research leading to this thesis was concerned with
the contribution of channel coding and combined decoding/detection methods to the overall
system goals. The main work has been focused on advanced iterative receiver techniques, which
involve a SISO (Soft-In, Soft-Out) channel decoding, for soft cancellation of interferences, with
both OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) and SC (Single Carrier) modulation
alternatives: residual ISI (Intersymbol Interference), in the SC case; nonlinear interference (e.g.

due to clipping procedures at the transmitter side), in the OFDM case.

Regarding SC-based block transmission with full-length CP, acccording to the channel mem-
ory order, this thesis provides an improvement of the Turbo FDE (Frequency Domain Equaliza-
tion) technique proposed by other authors. Moreover, it establishes the connection of the new
Turbo FDE technique with simplified iterative receiver techniques also proposed in recent years.
Regarding clipped OFDM-based block transmission with full-length CP, a modified version of a
recently proposed iterative receiver technique is presented. The new iterative decoding/detection
technique performs a turbo cancellation of the nonlinear self-interference due to clipping, on the
basis of an appropriate statistical signal model. It is shown to be able to deal with strong clipping
efforts, so as to reduce significantly the high envelope fluctuations of conventional OFDM. With
both SC and OFDM alternatives, an extension of the proposed techniques to receivers with space

diversity is presented.



One of the main novelties of this thesis is the "DDC algorithm” (Decision Directed Cor-
rection), and its application to block transmission with small CP overhead while preserving
a simple, FFT-based implementation. One class of applications, which does not require an
iterative receiver technique, resorts to block transmission schemes with special, SC-based, frame
structures, and can take advantage of channel coding redundancy to solve the DDC/FDE problem.
The other applications, for both SC and OFDM modulations, are concerned to the transmission
sequences of sequences of reduced-CP blocks. Extensions of full-CP iterative decoding/detection
techniques to these reduced-CP conditions are then proposed and evaluated. It is shown that,
besides the obvious bandwidth efficiency gain, they also allow a CP-related power efficiency

gain.

To conclude this thesis, significant ”SC vs OFDM” comparisons are provided, in the ad-

vanced iterative receiver context, and an overall SC advantage is emphasized.

KEYWOI’dS: Cyclic Prefix, OFDM Modulations, SC Modulations, Iterative Receiver

Techniques, Interference Cancellation, SISO Decoding.
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Capitulo 1

Introducao

1.1 Contexto e Objectivos

Nos nossos dias, sdo levados a cabo estudos de viabilidade e actividades de normalizagdo
visando o desenvolvimento dos sistemas de comunicacdes méveis 4G (a chamada “quarta gerag@o”).
Pretende-se que estes sistemas, de forma generalizada, garantam uma transmissao de alto débito,
nomeadamente viabilizando servicos que requerem ritmos acima dos 100 Mbit/s. Isto € normal-
mente encarado como um grande desafio, porque as larguras de banda necessarias sdo, nalguns
casos, bastante maiores que a banda de coeréncia dos canais (devido aos efeitos dispersivos
da propagacao multipercurso), originando uma severa distor¢ao nos sinais transmitidos. No
seguimento da implementacdo bem sucedida dos sistemas Wi-Fi (Wireless Fidelity) (802.11)
e WiMAX (Worldwide Interoperability for Microwave Access) (802.16), muitas propostas para
o interface radio dos futuros sistemas de comunicacdes moveis envolvem uma transmissao por
blocos com prefixo ciclico, sendo a duragdo deste prefixo nao inferior a maxima duracao esperada
da resposta impulsional do canal. Esta abordagem ”CP-assisted” (Cyclic Prefix) do problema da
transmissao permite uma correc¢ao simples, no dominio da frequéncia, das fortes distorcoes
que a propagacao multipercurso provoca nos sinais de banda larga, podendo ainda tirar partido
da tecnologia de processamento de sinais "FFT-based” (Fast Fourier Transform) correntemente

disponivel, de baixo custo e grande flexibilidade.
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O sucesso das técnicas de transmissdo por blocos com CP (Cyclic Prefix) €, com frequéncia,
apresentado como o sucesso de uma classe de modulagdes multiportadora, designada pela sigla
OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing). Isto deve-se a uma combinagdo de fac-
tores, entre os quais avulta o facto de a primeira proposta deste tipo de transmiss@o por blocos,
para comunicacdo via radio, ter envolvido uma modulacdo multiportadora (trata-se do artigo
em que a sigla "OFDM” foi introduzida [Cim85]. Aliado a histéria de sucesso dos sistemas
entretanto desenvolvidos com base OFDM, o facto de existir uma justificacdo qualitativa, de facil
entendimento, para a sua aplicagdo em comunicagdes de alto débito, contribui bastante para a

popularidade desta op¢ao de modulacao:

e E habitual dizer-se que a transmissdo de alto débito com modula¢des monoportadora,
ou seja, “modulacdes SC (Single Carrier)”, necessitaria de uma igualizacdo de extrema
complexidade e/ou teria um desempenho fortemente prejudicado pela distorcdo inerente

ao canal;

e Em contrapartida, argumenta-se que, com modulacdes multiportadora, ou seja, "modulacdes
MC (Multi Carrier)”, a transmissdo de alto débito (isto €, de banda larga) se desdobra
em multiplas transmissdes paralelas, todas elas de muito baixo débito (isto €, de banda
muito estreita), pelo que sdo possiveis bons desempenhos sem ter que recorrer a uma

“igualizacao” propriamente dita.

Na realidade, estes argumentos para preferir as modulagdes OFDM para transmissao digital
de alto débito, em detrimento das modulacdes SC (Single Carrier), sdo deveras discutiveis.
Uma discussao relevante iniciou-se com a publicacdo de [SKJ94], artigo focado no problema
da igualizacdo. Af se mostra que, com as modulagdes SC, a igualiza¢do no dominio do tempo, de
grande complexidade, pode ser substituida por uma igualiza¢do no dominio da frequéncia. Esta

apresenta baixa complexidade, semelhante a que as modulacdes OFDM requerem, desde que (tal

2
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como sucede com a opcdo OFDM) se tire partido de uma transmissao por blocos, dotados de
um prefixo ciclico suficientemente longo para cobrir a dispersdo temporal do canal. Em termos
de desempenho, e no que a igualizacdo no dominio da frequéncia diz respeito, esta alternativa

SC/FDE (Frequency Domain Equalization) a transmissao OFDM evidencia uma vantagem clara.

Entretanto, tornou-se notdria uma desvantagem das modulagdes OFDM face as modulacdes
SC: as flutuagdes de envolvente, muito superiores, que os sinais OFDM exibem quando o alto
débito da transmissdo impde um nimero elevado de subportadoras. Maiores flutuagdes de en-
volvente significam dificuldades acrescidas em matéria de amplificacdo de poténcia, a nivel dos
emissores. O desenvolvimento de técnicas para redugdo das flutuacdes de envolvente, em trans-
missao OFDM, tornou-se entdo um objectivo importante da pesquisa na drea das comunicacoes
de alto débito. Uma das primeiras técnicas propostas, de grande simplicidade conceptual, consiste
em sujeitar os sinais OFDM a uma distor¢cdo nao-linear deliberada, com uma operacdo de clip-
ping” [NL95], antes da amplificacdo de poténcia. Sendo reconhecida a degradacdo da eficiéncia
espectral inerente a este procedimento, foram de imediato sugeridas combinagdes do “clipping”
com uma filtragem subsequente, nomeadamente em [LC98]; a técnica de processamento de sinais
detalhadamente descrita e avaliada em [GDO04] realiza estas ideias de forma particularmente
eficiente, e parece vantajosa face a outras técnicas (referidas em [GDO04]), entretanto propostas

por diversos autores, que ndo envolvem distor¢ao deliberada dos sinais OFDM.

Em [GDCEOQO] e [FABSEQ02], foram levadas a cabo comparagdes entre as duas alternativas de
transmissao por blocos com CP. Tanto na alternativa OFDM como na alternativa SC/FDE, foram
considerados conjuntamente os aspectos de igualizacdo, no dominio da frequéncia, codificacdo
e descodificacdo de canal e flutuacoes de envolvente. As vantagens da alternativa SC/FDE
foram enfatizadas, no que diz respeito a desempenhos atingiveis. Tendo em conta também os
problemas da complexidade (e do inerente custo) de implementacdo, foi sugerida em [GDCEQ0]

e [FABSEO02] uma solu¢ao hibrida para o interface rddio de futuros sistemas de comunicacoes
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moveis de alto débito:

e OFDM para a ligagdo descendente ("downlink™);

e SC/FDE para a ligacao ascendente ("uplink™).

Esta solucdo hibrida foi posteriormente preconizada por outros autores, com algumas reper-
cussoes na normalizacao de sistemas actuais (WiMAX), e dos futuros sistemas de comunicacdes

moveis de alto débito.

Em paralelo com a generalizacdo das comunicagdes modveis e/ou de alto débito, tem-se
registado nos dltimos anos um progresso assinaldvel na drea da codificacdo de canal [LC04],
o qual implicou, nomeadamente, que os chamados “limites de Shannon” [Sha48] pudessem ser

praticamente atingidos em sistemas de transmissao digital.

Neste contexto, terd que ser destacada a publicagdo do artigo original sobre os chama-
dos "turbo-cédigos” [BGTI93], o qual mostrou ser possivel chegar muito perto daqueles lim-
ites através da concatenagdo de codigos convolucionais, cada um deles com descodificacao de
baixa complexidade (outras formas de concatenagao de cédigos convolucionais com capacidades
similares foram entretanto desenvolvidas [BDMP98]). Requerem-se, neste caso, algoritmos de
”descodificacdo SISO (Soft-In Soft-Out)”, que possibilitam uma troca de informacao apropriada
entre os descodificadores dos c6digos envolvidos na concatenagdo, num processo iterativo de
convergéncia rapida. O desenvolvimento prévio de algoritmos de “descodificagdo SISO” basea-
dos nas trelicas dos codigos [HH89, BCJR74], foi, por conseguinte, essencial para a revolucdo a

que se vem assistindo na area da codificacdo de canal.

Por outro lado, o sucesso dos Turbo-Cddigos motivou a “redescoberta” de um trabalho prece-
dente de excepcional relevancia nesta area [Gal62, MN95]. A contribui¢do original de [Gal62] é

agora susceptivel de aplicacao prética, o que ndo acontecia ha quarenta anos por 6bvias limita¢des
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tecnoldgicas. Os cédigos de blocos LDPC (Low Density Parity Check), introduzidos em [Gal62],
sdo hoje vistos como uma alternativa séria as concatenacoes de cddigos convolucionais no que
diz respeito a possibilidade de aproximar os limites que Shannon anunciou [Sha48]. Tal como
no caso daquelas concatenagdes, o desenvolvimento de algoritmos de descodificacdo iterativa,

SISO, também iniciado em [Gal62], foi essencial para o sucesso da “alternativa LDPC”.

Na sequéncia da descoberta dos Turbo-Cddigos [BGT93], ndo tardaram a surgir propostas de
técnicas iterativas de descodificagdo/deteccdo envolvendo o descodificador SISO do cédigo uti-
lizado. Neste ambito, as principais contribui¢cdes dizem respeito a chamada “turbo-igualiza¢ao”
[GLL97], na qual, de iteragdo para iteragdo, igualizador e descodificador trocam entre si a informacao

sobre os bits codificados.

A investigacdo conducente a esta tese situou-se no contexto dos sistemas de comunicacoes
moveis de alto débito baseadas numa transmissdo por blocos com CP, dizendo essencialmente
respeito a contribuicao da codificacdo de canal e dos métodos de descodificacao/detec¢do para
os objectivos globais daqueles sistemas. O trabalho principal foi focado em técnicas iterati-
vas de recep¢do envolvendo descodificacdo SISO, para cancelamento brando de interferéncias,
com ambas as alternativas de modulacdo, SC e OFDM: interferéncia intersimbdlica residual, no
primeiro caso; interferéncia nao-linear (p.ex. causada por uma operacdo de “clipping” ao nivel

do emissor), no segundo.

Um CP “completo”, de acordo com a dispersdo temporal do canal, simplifica o desenho
dos receptores, mas degrada a eficiéncia espectral. Um dos objectivos da investigacdo realizada
consistiu no desenvolvimento de técnicas capazes de conciliar o emprego de um CP reduzido (e
mesmo, eventualmente, quase suprimido) com a preservacao de uma implementacao, flexivel e
de baixo custo, capaz de tirar partido da tecnologia corrente de processamento de sinais baseada

no algoritmo FFT (Fast Fourier Transform). O desenvolvimento de técnicas de codificacdo de
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canal e de descodificacdo/detecc¢ao iterativa para situagdes de CP reduzido foi, por isso, objecto

de particular atenc¢ao.

Outro objectivo essencial da investigacao realizada foi o de dar seguimento a comparagao
”OFDM vs SC/FDE”, de alguma forma iniciada em [GDCEOQO], incluindo os aspectos da codificagao
de canal e das flutuacOes de envolvente. A comparacdo foi agora centrada num contexto de
utilizacdo de receptores avangados que empregam as técnicas de descodificacdo/deteccao iterativa

desenvolvidas para ambas as alternativas de modulacao.

1.2 Organizacao da Tese

Ap0s este capitulo introdutdrio, o capitulo 2 € dedicado a aspectos bésicos de transmissao
digital por blocos com prefixo ciclico, tanto com modulacio OFDM como com modulacio SC,
em situacoes em que a duragdo daquele prefixo é ndo inferior 8 médxima duracdo da resposta
impulsional do canal, ou seja, situacdes de "CP completo”. E dedicada especial atencdo ao
problema da igualizacao no dominio da frequéncia em receptores de baixa complexidade, com
ambas as op¢Oes de modulagdo. Sdo salientadas algumas vantagens e limitagdes de uma e outra
e feitas as comparagdes apropriadas, perante o problema da igualizacdo mas também face as

questdes da codificacao de canal e da flutuacdo de envolvente dos sinais transmitidos.

No capitulo 3, sdo tidas em conta, pela primeira vez nesta tese, as limitacoes de eficiéncia
espectral e/ou da eficiéncia de poténcia (com receptores convencionais) inerentes a0 emprego
de um ”CP completo”, sobretudo se o canal se caracterizar simultaneamente por uma grande
dispersdo temporal e uma rapida variacdo no tempo. E proposto o "algoritmo DDC (Decision-
Directed Correction)”, que, de diversas formas pode ser combinado com a igualizacdo no dominio

da frequéncia de forma a preservar uma implementacao simples, baseada na FFT, mesmo com
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1.2. Organizacdo da Tese

”CP reduzido”. Uma classe de aplicagdes, proposta neste capitulo, requer uma transmissao
SC por blocos organizados em tramas especiais, de modo a tirar partido da redundancia da
codificacdo de canal para resolver o problema da igualizacdo no dominio da frequéncia com
a ajuda do algoritmo DDC. Outra aplicacdo do algoritmo DDC refere-se a situacdes de CP
completo, com ambas as alternativas de modulacdo, SC e OFDM: neste caso, a redundancia
associada ao CP € equiparada a redundancia de um cdédigo, e o algoritmo DDC € usado no

receptor para alcancar, praticamente, o ganho de codificacdo respectivo.

Nos capitulos 4 e 5, abordam-se as questdes da codificacdo de canal e da descodificagao
SISO, com detalhes justificdveis pela respectiva aplicagdo no contexto das técnicas iterativas de
descodificacdo e detec¢do propostas nos capitulos 6, 7 e 8. O capitulo 4 ¢é dedicado aos codigos
de blocos lineares, com especial aten¢do para os codigos LDPC, e a algoritmos iterativos de
descodificacdo SISO associados aos chamados “Grafos de Tanner”. O capitulo 5 é dedicado
aos codigos convolucionais e a algoritmos de descodificacdo SISO baseados nas trelicas desses

codigos.

O capitulo 6 é dedicado a técnicas de descodificacao/detec¢do iterativa para transmissao
por blocos com modulacdes SC. Além de se apresentar uma nova técnica de turbo-igualizacao
no dominio da frequéncia, € também estabelecida a conexao com outras técnicas iterativas de
recepcao com complexidade reduzida, nomeadamente surgidas nos ultimos anos. O emprego de
duas classes de codificacdo e descodificagdo SISO, detalhadamente descritas nos capitulos 4 e
5, € ainda abordado, no contexto da técnica turbo FDE aqui proposta. O capitulo termina com
diversos resultados numéricos e comparagoes, relativos a desempenhos atingiveis, tendo como

referéncia minorantes de desempenho apropriados.

No capitulo 7 é desenvolvida uma técnica de descodificagdo/deteccao iterativa para trans-

missdo por blocos baseada em modulacoes OFDM e empregando, no emissor, uma distor¢ao nao-
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linear deliberada para reduzir as flutuacdes de envolvente, ajudando assim a resolver problemas
de amplificacdo de poténcia. A técnica de descodificagdo/deteccdo proposta realiza um turbo-
cancelamento da interferéncia inerente a referida distor¢do nao-linear, e, sendo pretendida uma
redugdo muito significativa das flutuacdes de envolvente, tira bastante partido da contribuicao do
descodificador SISO. Ambeas as classes de descodifica¢do consideradas no capitulo 6 sdo também
aqui consideradas no contexto da técnica de descodificacao/detec¢do proposta. Tal como no
capitulo 6, este capitulo termina com diversos resultados numéricos e comparagdes, relativos a

desempenhos atingiveis, tendo como referéncia minorantes de desempenho apropriados.

No capitulo 8 considera-se a possibilidade de aumentar a eficiéncia espectral numa trans-
missdo por blocos, face as situagdes consideradas nos capitulos anteriores, pela via da expansao
da constelacdo de simbolos utilizados e/ou pela via de um CP reduzido. Neste sentido, sdo aqui
propostas técnicas apropriadas de descodificacao/deteccao, as quais de alguma forma constituem
uma generalizagdo das técnicas apresentadas nos capitulos 6 e 7, para as modulagdes SC e
OFDM, respectivamente. No que diz respeito a transmissao por blocos com CP reduzido, tira-
se partido de uma versao “soft” do algoritmo DDC, introduzido no capitulo 3, sendo o uso deste
algoritmo integrado no processo iterativo que os receptores realizam. O capitulo inclui resultados
numéricos relativos aos diversos desempenhos, possibilitando a comparacao destes entre si e com

minorantes apropriados.

O capitulo 9, que encerra esta tese, resume as principais conclusdes dos diversos capitulos
da tese, e salienta as principais contribui¢cdes originais da mesma. Inclui também conclusoes
gerais sobre a comparagdo ”SC vs OFDM”, no contexto da utilizacao dos receptores avangados,
com descodificagdo/deteccao iterativa, que a tese apresenta. A terminar, sao indicadas algumas

perspectivas de trabalho futuro.



Capitulo 2

Transmissao Digital por Blocos para Comunicacoes

Moveis de Débito Muito Elevado

Neste capitulo sao abordados aspectos basicos da transmissao por blocos com prefixo ciclico,
para comunicagdes de alto débito, com especial atencdo para o problema da igualizagdo no
dominio frequéncia em receptores de baixa complexidade. A formulag¢do geral do problema
da transmissdo/igualiza¢do, quando o CP cobre totalmente a dispersao temporal do canal, é
estabelecida na seccdo 2.1. As secgOes 2.2 e 2.3 sdo dedicadas, respectivamente as alternativas
OFDM e SC/FDE. A sec¢dao 2.4 efectua as primeiras comparagdes desta tese entre as duas
alternativas de modulagdo. As comparagdes preliminares, focadas no problema da igualizacio
no dominio da frequéncia, seguem-se comparagdes em que, além do problema da igualizagdo no
dominio da frequéncia, sdo também tidos em conta o problema das flutuacdes de envolvente e o

impacto da codificacdo de canal.

2.1 Transmissao por Blocos com Prefixo Ciclico

Em transmissao digital de débito muito elevado, € inevitdvel que os sinais transmitidos ap-
resentem uma grande largura de banda, e, nestas condi¢des, a propagag¢ao multipercurso provoca

uma distorcdo consideravel nos mesmos. Atendendo ao débito muito elevado, é possivel adoptar
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uma transmissao por blocos com muito pouca duragao, apesar de poderem considerar-se longos”

no que diz respeito ao numero de bits de informacao que englobam. Isto permite que, além de

linear, o canal radio seja aproximadamente invariante durante a transmissao de cada bloco, pelo

que pode ser caracterizado por uma resposta impulsional especifica nesse intervalo de tempo.

Cada resposta impulsional, da forma h.(t) = > 3; 6(t—7;) (atendendo aos multiplos percursos),
i>0

permite relacionar as envolventes complexas dos sinais de entrada e na saida do canal (ver Fig.

2.1(A)), sin(t) € Sout(t), correspondendo-lhe uma resposta em frequéncia da forma

Ho(f) = F{ho(t)} =) 8 exp(—j2nf7) @.1)

120

comTy > 0er; > 7,1 parai > 1. Note-se que, sendo nulo o espectro de poténcia de s;, () para

|f| > B, com

1
B(maz;(1;) — 1) << o (2.2)

praticamente nao haveria distor¢ao, pois terifamos

He(f) =) B, 2.3)

i>0
para | f| < B.

Nas situagdes tipicas da transmissdo de débito muito elevado, a condi¢do (2.2) estd muito
longe de se verificar, fazendo com que s, () seja uma versao fortemente distorcida de s;,,(¢). A
variabilidade de |Hc(f)|? para |f| < B, para cada curto intervalo de tempo em que a resposta
impulsional é uma certa fun¢ao ho(t), traduz entdo um desvanecimento fortemente selectivo
na frequéncia, se considerarmos o conjunto de realizacdes do canal e/ou a evolu¢do do mesmo

durante intervalos de tempo longos, em que muitos blocos podem ser transmitidos.
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(A)

-
>
Ve
—~+
N’
OU)
c
—
e
[
N

il

h() ——

(B)

{s} ——sn —Sul® y®)  {y,}
hy () he(®) he(OF—F
W('[) t=nT

H

Figura 2.1: Transmissdo digital com canal linear e invariante no tempo: Caracterizagdo do

canal (A) e modelo simplificado da cadeia de transmissdo (B).

Neste contexto, considere-se a situacao de transmissado digital esquematizada na Fig. 2.1(B),
em que o canal é definido pela resposta impulsional h¢(t) e pelo ruido aditivo w(t). As envol-

ventes complexas de entrada e de saida sdo dadas por

sin(t) =Y sihy(t —iT,) (2.4)

i

Sout(t) = Y _ sir(t — iT,) (2.5)

respectivamente, com r(t) = hr(t) ® ho(t), estando a sequéncia de coeficientes de simbolo {s,, }
associada a sequéncia de dados transmitidos e a modulacdo adoptada. Da filtragem na entrada do

receptor resulta entdo o sinal

y(t) = sih(t —iT.) + v(t) (2.6)

)
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em que h(t) = hr(t) ® he(t) ® hr(t) e v(t) = w(t) ® hg(t), cujas amostras sdo processadas

subsequentemente.

A transmissao pode ser representada pelo modelo discreto da Fig. 2.2, com

L
Yn = Msn_1+ vn, (2.7)
=0

em que h,, = h(nTy), v, = v(nTy) e y, = y(nTy).

sn(i) yn(i)

— H

va(i)

Figura 2.2: Modelo discreto da transmissdo.

Além do termo de ruido, as amostras ¥,, apresentam um somatdrio de termos correspondente
a uma convolugdo discreta, linear, da sequéncia transmitida, {s, }, com a resposta impulsional
do canal discreto equivalente, definida por {h;;l = 0,1,---,L}. O nimero de termos deste
somatoério € tanto maior quanto maior for a dispersao temporal inerente ao canal, para um dado
ritmo de transmissao; para uma dada dispersdo temporal, por outro lado, o numero de termos

aumenta com o ritmo de transmissao.

Suponhamos que a sequéncia {s,,} é dividida em blocos adjacentes de comprimento P, em

que P > L. O bloco de dados de ordem ¢ pode ser representado pelo vector

sp(i) = [sip, Sip41, -+ Siprp—1]" (2.8)

O bloco recebido de ordem ¢ pode ser escrito na forma

Yp(i) = [Yir, Yirt1, ,y¢P+P_1]T, 2.9)
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com
yp(i) = HOsp(i) + Hsp(i — 1) 4 vp(i), (2.10)
sendo

vp(i) = [Vip, Vips1s -+, Vipsp—1]" (2.11)
o vector de ruido de ordem i, e as matrizes quadradas HY ¢ HO caracterizadas por

W) = hj (2.12)

O facto de o comprimento P de cada bloco ser maior que a "memdria” L do canal garante
que a "interferéncia entre blocos” se reduz a interferéncia do bloco que o precede, nao incluindo
a dos blocos anteriores a esse. Quando, num canal com memoria L, se adopta uma transmissao
por blocos convencional com prefixo ciclico, que se passard a designar como “transmissao por
blocos com CP”, cada bloco de P simbolos s, engloba N < P — L simbolos associados aos
dados a transmitir. O CP, com comprimento P — N > L, constitui uma repeticao dos ultimos

P — N simbolos de cada “’bloco util” de comprimento N (Ver Fig. 2.3).

Admitamos que se escolhe o CP que, sendo capaz de cobrir a dispersao temporal do canal, é

0 mais curto possivel, isto é, que se adopta N = P — L.

Nestas condi¢oes, cada bloco sp(7) é da forma

sp(i) = T sy (i), (2.13)
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A
A\

< 5 >

Figura 2.3: Transmissdo de blocos CP (bloco iitil de comprimento N ).

em que

sn (i) = [Sin, Sine1, SiN—i-N—l]T (2.14)

corresponde ao bloco de dados de ordem ¢, e

, (2.15)

em que M,,. corresponde as ultimas L linhas da matriz identidade Iy .

Numa transmiss@o por blocos com CP, parte-se de blocos titeis sy (i), de acordo com os dados
a transmitir, os quais ddo origem a blocos sp(7) com a jun¢do do CP. Ao nivel do receptor, cada
um dos vectores recebidos y »(7) é objecto de uma supressdo dos L componentes iniciais: trata-se
da remocao de um periodo de guarda que, tal como o CP, t€m um comprimento determinado pela
memoria do canal. Assim se obtém vectores y, (i), de comprimento /N tal como os blocos de
dados, os quais s@o processados em seguida para determinar estimativas apropriadas dos simbolos

contidos naqueles blocos. Usando a linguagem vectorial, resulta de (2.10) e (2.13) que

yp(i) = HOT sy(i) + HYT sy (i — 1) + vp(i). (2.16)
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Quanto a remogdo dos L componentes iniciais de y (i), pode dizer-se que corresponde ao

célculo matricial seguinte:

Yn (i) = Ryp(i) 2.17)

com R = [0y i Iy]

Atendendo as caracteristicas da matriz HV (ver equacado (2.12)), resulta

Y (i) = Hsn (i) + v, (2.18)

comH=RH"Te vy (i) = Rwp(i), pois R - HY = 0y, p. Como é obvio, o facto de, para
cada bloco, o CP ser suficientemente longo para cobrir a dispersdo temporal do canal, garante a
auséncia de interferéncia entre blocos. O modelo simplificado da Fig. 2.4 reflecte as condi¢des

da transmissdo por blocos definida na equacao (2.18).

S (l) N(@
N ~ y(i)

—— H o
ol

Figura 2.4: Modelo simplificado de uma transmissdo por blocos com CP suficientemente longo

para cobrir a dispersdo temporal do canal.

O facto de o prefixo de cada bloco ttil ser um CP, por outro lado, faz com que a matriz

H = R HOT seja uma matriz N x N caracterizada por

hj,k = h(j—k)modN' (219)

Ou seja, H é uma matriz circular, em que a sua dltima linha é [0---0 hy hy_q - - hg], e cada

uma das restantes linhas pode ser obtida como uma permutacgdo ciclica da linha abaixo dessa.
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Isto significa que, ao usarmos um CP suficientemente longo para evitar interferéncia entre

blocos, o bloco itil y (i) recebido, apds remogdo do periodo de guarda, tem componentes da

forma
L .
yD = hist) peay T, n=0,1,-+ N -1, (2.20)
1=0
em que 353') = Snitn (hy =0paral = L+1,---, N —1). Ou seja, a ac¢do do canal sobre o bloco

atil transmitido sy (7) pode ser descrita por uma convolu¢ao circular no dominio do tempo.

E entdo possivel estabelecer um modelo de transmissdo bastante simples, no dominio da
frequéncia (subcanais £k = 0,1,---, N — 1), usando a DFT (Discrete Fourier Transform). Tira-
se aqui partido do facto de que uma convolug¢do circular no dominio do tempo equivale a uma

multiplica¢cdo no dominio da frequéncia. Sendo

 N-1 I
S = N7 50 exp (— j27rn—) , 2.21)
n=0 N
N-1 1
(@) _ (%) .
Y, = —j2Tn— 2.22
V=2 exp( me), (2.22)
N-1 I
N — (i) D — 2.23
P % v, exp | —J 7mN ( )
e
N-1 I L I
H, = nz_% h.,, exp (—jZWnN) = nz:_o h, exp (—j27mﬁ> (2.24)

(h, =0para L <n < N — 1), resulta

Y, =8 Hy + NP, (2.25)
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Sk(i) Yk(i)
(F)

N, ®
Figura 2.5: Modelo de transmissdo no dominio da frequéncia (subcanais k =0,1,--- N — 1),

equivalente ao da Fig. 2.4.

parak =0,1,---, N — 1 (ver Fig. 2.5).

Note-se que o modelo de transmissao no dominio da frequéncia (Fig. 2.5 e equacdo (2.25))
pode ser derivado, por cdlculo matricial directo, do modelo de transmissao no dominio do tempo
(Fig. 2.4 e equacdo 2.18), gracas ao cardcter circulante da matriz H. Para o efeito, comecemos

por ter em conta que esta matriz pode ser factorizada da seguinte forma [BB99]:
H=F"'.D-F, (2.26)

em que F ¢ uma “matriz DFT”, com elementos f,; = exp(—j2mn%) (n,k=0,1,---, N — 1),
F~! é uma “matriz IDFT (Inverse Discrete Fourier Transform)”, inversa da anterior, com elemen-
tos f,(f,z = %ewp(j%m%), e D é uma matriz diagonal, definida por D = diag[Hy, Hy, - -, Hy_1]

(coeficientes H), definidos em (2.24)).

Sendo S(i) = Fs(i), Y(i) = Fy(i) e N(i) = Fv(i), respectivamente, os vectores correspon-
dentes as DFT’s de s(7), y(¢) e v(i), pode facilmente concluir-se, atendendo as equagdes (2.18) e

(2.26), que
Y(i) =D-S(i) + N(i), (2.27)

poiss(i) = F~1-S(i) e F-H- F~! = D. A equagdo matricial (2.27) equivale obviamente ao

sistema de N equagdes (uma equacdo por subcanal) definido em (2.25).
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A relacdo (2.27), em que D traduz a resposta em frequéncia do canal, sugere imediatamente
uma forma de transmissao em que os blocos de dados sdo definidos directamente no dominio da
frequéncia. No receptor, uma vez obtido o vector Y (7), no dominio da frequéncia, pode proceder-
se a sua “correccao” (designavel como uma “igualizacdo no dominio da frequéncia”) através da
multiplica¢do por uma outra matriz diagonal, C = diag[Cy C; - - - Cnx_1] (veja-se, a propdsito, o

modelo de transmissdo da Fig. 2.6.). O vector resultante
S(i) = C - Y(i) (2.28)

com elementos Sy, (i) = C, Y (1), pode entdo ser usado para estimar S(7). Sendo C = D%, resulta

Ck = HLk, pelo que

~ 1
Si(i) = Sk(i) + 7 Ni(0)- (2.29)
k
S(i) <)
IDFT —)
(p/desc.)

L V) |

Figura 2.6: Modelo de uma transmissdo digital em que os blocos de dados sdo directamente

definidos no dominio da frequéncia.

Note-se que a relagdo (2.27) também pode ser tomada como base para uma transmissdao em
que os blocos de dados sdo directamente definidos no dominio do tempo, mas a igualizacio tem
lugar no dominio da frequéncia: veja-se a propdsito, o correspondente modelo, na Fig. 2.7.
Neste caso, a matriz que realiza a fungdo de igualizacdo no dominio da frequéncia deve também
ser uma matriz diagonal; a solucio C = D! nio é, contudo, a mais apropriada (ver, a propésito,

a seccao 2.3). Apos a igualizacdo no dominio da frequéncia, € ainda necessaria uma IDFT, pois
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€ no dominio do tempo que os dados sdo agora directamente definidos e € nesse dominio que
as decisdes se processam. E importante notar a relacio simples que existe entre os modelos de
transmissao das Figs. 2.6 e 2.7: o segundo resulta do primeiro por deslocacdo de uma IDFT do

emissor para o receptor.

| CANAL
s(i) < (i)
e T
(p/desc.)

V(i)

Figura 2.7: Modelo de uma transmissdo digital com blocos de dados definidos no dominio do

tempo, mas com igualizacdo no dominio da frequéncia.

2.2 Alternativa OFDM

2.2.1 Modulacoes Multiportadora vs Modulacoes Monoportadora

Na transmissao de um bloco com N simbolos de informagao usando uma modulacao linear

convencional, monoportadora, a envolvente complexa dos sinais € da forma
s(t) = spr(t — kT), (2.30)

em que os coeficientes s; designam os simbolos de modulacdo. Estes sdao escolhidos no ambito de
um determinado alfabeto finito, de acordo com o bloco de dados, tendo em conta uma certa regra
de mapeamento (alfabeto M-ario, com M = 2™, para transmitir m bits por simbolo). Os simbolos
sao transmitidos sequencialmente no tempo, cada um deles num instante k7" (k = 0,---, N — 1),

estando a energia associada a cada s, distribuida por toda a banda de transmissao.
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Pode definir-se uma modulagdo multiportadora de forma andloga, mas substituindo o dominio
do tempo pelo dominio da frequéncia. A transformada de Fourier da envolvente complexa dos

sinais, para cada bloco de dados, podera assim assumir a forma
Fls(®)] = ) SeR(f — kF), (2.31)

correspondendo os simbolos de modulacdo aos coeficientes S;. Neste caso, os simbolos sdo
transmitidos sequencialmente na frequéncia, cada um deles numa frequéncia kF' (subportadora
de ordem £ = 0,1,---, N — 1), estando a energia de cada simbolo S} concentrada na banda

associada ao respectivo “subcanal k.

Com uma modulacao multiportadora, pode entdo escrever-se

s(t) = (Z Sk exp(j27rk:Ft)> r(t). (2.32)

k=0

Numa transmissao convencional com modulagdes monoportadora, é conveniente que 0s su-
cessivos impulsos 7(t — kT'), que suportam 0s sucessivos s, sejam ortogonais: a interferéncia
intersimbolica seria nula se a transmissao tivesse lugar num canal AWGN (Additive White Gaus-
sian Noise) e o filtro de deteccdo fosse um filtro adaptado. De forma andloga, com a modulacao
multiportadora atrds definida deveriamos ter

“+oo

/ R(f — kF)R*(f — K'F)df =0, para k' # k, (2.33)

— 0o
1sto €,

+oo
/ Ir(t)|? exp(j2rkFt) - exp(—j27k' Ft)dt = 0, para k' # k. (2.34)

—00
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Uma opcao ébvia para o sinal associado a um dado bloco de NV simbolos Sy, corresponde a
um caso particular de (2.32), com um impulso 7 () rectangular e de duragdo 7" = % Nesse caso,

a condicao de ortogonalidade acima indicada verifica-se, pois
T
/eXp 27k F't) - exp(—j2nk' Ft)dt =0, para k' # k, (2.35)
0

(admitindo que o impulso 7(¢) ocupava o intervalo (0,7)).

Sublinhe-se que o facto de as sucessivas fun¢des R( f—kF') ndo serem disjuntas na frequéncia
(|R(f)| o< |sinc (f/F)| quando r(t) é rectangular de duracdao 7" = 1/F') ndo impede que as mes-
mas sejam ortogonais entre si, da mesma forma que, ao usar s(¢) de acordo com (2.30), a

ortogonalidade seria conseguida adoptando 7(¢) = sinc (t/T).

2.2.2 Transmissao Digital com Modulacoes OFDM

Para transmitir sequéncias de blocos de dados com uma modulacdo multiportadora, podem

usar-se sinais com envolvente complexa da forma

s(t) =) si(t—iTg), (2.36)

%

emqueTp = (L+ N)Tse

si(t) = ( ZS( exp< NkT )) r(t), (2.37)

comr(t) =1, para — LT, <t < NTj, e zero, caso contrario. Cada sinal s;(¢) apresenta-se como

um produto de uma fungéo periddica de ¢, com periodo N7}, pelo impulso r(¢), que assume o

papel de uma janela temporal. Esta modulagdo multiportadora corresponde ao que correntemente
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€ definido como uma “modulacio OFDM” convencional, envolvendo N subportadoras espacadas
de I' = ﬁ Pode dizer-se que a condi¢do de “ortogonalidade das subportadoras” € respeitada

no intervalo [0, N7}, pois

NT;

, k K ,
/ exp (jQ?TNTSt) exp <_]27TNTSt) dt =0sek #k, (2.38)
0

(ndo o sendo no intervalo alargado, de duragdo (N + L)Ty).

E importante notar que as amostras de s;(t), nos instantes {t = nT,, n = 0,1,---, N — 1},

podem ser obtidas a partir do bloco {S,ii); k=0,1,---,N — 1}, usando uma IDFT:

N-1

1 ; k .

si(nTs) = N E S,(;) exp (j?ﬂnﬁ) = sgf), n=0,1,---,N —1. (2.39)
k=0

Note-se também que, devido a periodicidade do factor que multiplica por 7(t) em (2.37),

obtém-se
si(nTs) = s;[(n + N)Tj (2.40)

paran = —L,—L 4+ 1,---,—1, ou seja, o bloco de N + L amostras, no dominio do tempo, é
dotado de um CP. Este pode ser dimensionado de acordo com a dispersdo temporal do canal,

numa situagdo pratica de transmissao via radio.

Nas aplicacgdes praticas de uma modulacdo OFDM, ha que ter em conta a geracdo de um sinal
analdgico a partir dos blocos de amostras 355 ), cada um obtido com uma IDFT e apresentando o
respectivo CP. Atendendo aos limites impostos pelo teorema da amostragem e a realizag@o pratica

de filtros de reconstru¢@o que evitem o indesejado “aliasing”, torna-se necessrio recorrer a uma

sobreamostragem. Isto significa o0 emprego de um nimero de amostras /V na ’parte tutil” de cada
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bloco que € superior ao nimero de subportadoras “activas”, N’. Representando a envolvente

complexa a reconstruir na forma

sty =Y %S/,(f) exp (j27rk:%> r(t), (2.41)

as amostras serao

Ny
, T 1 < i k T
s = (nﬁ> = Z, S’é) exp (jQWnN) r (nﬁ) , (2.42)
k=%
paran =0,1,---, N — 1. Para as gerarmos com uma IDFT, ha que acrescentar N — N’ zeros ao

bloco original no dominio da frequéncia, procedendo do seguinte modo:

N-1

) 1 o (o k
sg) =N kZ:O S,g)exp (jQWnN> , (2.43)
em que
gV o<k<¥ 1 (2.44)
S,(;): 0, <k<N-Z -1 (N-N zeros)

se for admitido que r(nT'/N) = 1 paran = 0,1,---, N — 1. Na prética, pode optar-se por uma
janela ndo perfeitamente rectangular, para obter um espectro mais compacto quando N >> N’ ¢

N’ nao é muito maior que 1.

A realizag@o pratica de um emissor OFDM convencional pode basear-se na Fig. 2.8, con-
cretizando ideias gerais da secc¢do 2.1. O emprego das mesmas no desenho de receptores OFDM

¢ também imediato, em conformidade com a Fig. 2.9.

A igualizagdo no dominio da frequéncia, realizada no "Bloco OFDM/FDE” da Fig. 2.9,

opera sobre as amostras

v, =8V Hy + NP, (2.45)
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comk = 0,1,---, N — 1. Este bloco de amostras é gerado, por DFT, com base no bloco til
recebido, depois de remover o periodo de guarda correspondente ao CP. Atendendo ao exposto

na secc¢ao 2.1, o processamento requerido € o seguinte:

I) Estimar o canal, para disponibilizar o bloco H, comk = 0,1,---,N—1;
II) “Igualizar no dominio da frequéncia”, com o bloco C}, = ﬁLk, de modo a obter S,ﬁ”

comk=20,1,---, N — 1 (ver Fig. 2.10);

III) Usar o vector é(z) (com componentes 5’,@, k=20,1,---, N—1) para estimar o bloco

de dados (numa transmissdao com codificagdo de canal, é requerida uma operacao

intermédia de descodificacao).

Dados §°(i) S(i) s(i)
_.IMap. -o| S/P —o|2$§;—v|IDFT —ul cp ..| P/S _,E(:Ij
N

N?

Bloco de Transmissao (TX)

Figura 2.8: Esquema de blocos de um emissor OFDM.
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y(t) yi Y6 S()
L-—OI S/H A/D S/P GE DFT
a -‘I -.I _.I m p/desc
Bloco de Recepcao (RX)
hg(t) [r—
Re{y(t)}
fo
90°
Im{y(t)}
hR(t) —

Figura 2.9: Esquema de blocos de um receptor OFDM.

() ~ (i)
k Sk

Cx

Figura 2.10: Igualiza¢do no dominio da frequéncia (FDE) no ambito de um receptor OFDM

(para cada um dos subcanais k = 0,1,---, N — 1).

2.2.3 Vantagens e Limitacoes das Modulacoes OFDM

As modulagdes OFDM afiguram-se vantajosas para comunicac¢ao digital de alto débito, dev-
1do ao facto estarem conceptualmente ligadas a transmissao em paralelo sobre multiplas subpor-
tadoras. Se o numero de subportadoras for muito elevado, a transmissdo sobre cada uma delas
¢ de muito baixo débito, com banda suficientemente estreita para que o canal equivalente, para

cada uma das multiplas transmissOes paralelas, seja quase ideal. Sendo este caracterizado pelo
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parAmetro Hy, no caso da subportadora de ordem k, basta uma multiplicagido por 1/ H, para
corrigir eficazmente o impacto do canal, mesmo que ele tenha distorcido fortemente os sinais
de banda larga inerentes ao conjunto das subportadoras. As operacdes de cédlculo de uma IDFT
(requerida no emissor) e de uma DFT (requerida no receptor) sdo realizaveis de forma eficiente,

recorrendo ao algoritmo FFT.

Uma limita¢do que pode ser apontada as modulagdes OFDM é€ o facto de o desempenho ser
severamente afectado devido a existéncia de alguns subcanais, entre os muitos utilizados, em
que H; =~ 0. Por esse motivo, a estimacdo dos Sy correspondentes tem fortes probabilidades
de ser erronea. Quando N >> 1 e o desvanecimento € fortemente selectivo na frequéncia, o
desempenho do desmodulador assemelha-se frequentemente, em sistemas OFDM praticos, ao
verificado com a transmissao SC correspondente, realizada num canal com desvanecimento de
Rayleigh constante na frequéncia mas fortemente varidvel no tempo. Com constelacdes QPSK
(Quaternary Phase Shift Keying), por exemplo, teriamos assim uma probabilidade de erro de bit,

nas decisdes do desmodulador OFDM, dada aproximadamente por

1 1
P=-11- -, (2.46)
2 I+5
com[' = nE—’S en = NLJFL O factor 7) representa a frac¢ao “util” da poténcia transmitida; a frac¢ao

1—n= NLJFL, associada ao CP, ndo € usada para fins de detec¢do, pois o periodo de guarda é

removido e apenas se destina a simplificar a implementagdo do receptor. O impacto negativo

N _

do CP € pequeno: com 7

4, p.ex., como sucede em varios sistemas correntes, a penalizacao
correspondente do desempenho (devido ao factor 1) € de cerca de 1dB. Mas a expressao (2.46)
mostra-nos que, p.ex., para garantir P, ~ 1073 nas decisdes do desmodulador é preciso ter
E—g ~ 2bdB, um valor muito elevado. Na prética, o emprego da codificagdo/descodificagdo de

canal pode atenuar bastante esta limitacdo das modulacdes OFDM, pois cada bit de informacgao

influi em muiltiplos simbolos Sy, transmitidos em subcanais sem forte correlacdo nos respectivos
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desvanecimentos.

Os esquemas de modula¢do OFDM sao também conhecidos por sofrerem uma forte flutuacao
de envolvente, requerendo uma amplificacdo de poténcia quase linear e com um significativo
“backoff” de entrada. Recentemente, tém sido propostos alguns métodos para reduzir estas difi-
culdades de amplificacdo através do processamento digital de sinais. Alguns destes métodos op-
eram com uma codificagdo especial no dominio da frequéncia, usando uma quantidade razoavel
de redundancia quando o numero de subportadoras € baixo [JW96]. No entanto, quando o
numero de subportadoras aumenta, a razao do c6digo torna-se sucessivamente mais baixa, devido
a reducdo requerida do PMEPR (Peak-to-Mean Envelope Power Ratio). As chamadas técnicas
PTS (Partial Transmit Sequence) [MH97,CS00], que também operam no dominio da frequéncia,
pode alcancar uma forte redugdo do PMEPR para um elevado niimero de subportadoras, com
uma redundancia muito pequena. A principal desvantagem destas técnicas € a sua complexidade
computacional elevada para grandes blocos OFDM, principalmente devido aos procedimentos de
optimizacdo que funcionam numa base bloco a bloco.

r TyLsp(S(M))
= SCF(m)

Remover
(N’ ’ -N)
Zeros

(N’-N)
zeros

Figura 2.11: Esquema de blocos da "técnica NLSP” para redu¢cdo do PMEPR dos sinais

OFDM.

Um método recomendével para reduzir o PMEPR na entrada do amplificador de poténcia
envolve uma distor¢do nao linear através de uma técnica de processamento de sinal: este € o caso
da “técnica NLSP (NonLinear Signal Processing)” da Fig. 2.11, que combina a operacdo ndo

linear requerida (p.ex., do tipo clipping”’), no dominio do tempo, com uma filtragem no dominio
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da frequéncia, de modo a manter a eficiéncia espectral da modulagio OFDM convencional.
Com esta técnica de processamento ndo linear, os blocos modificados de comprimento N e
ordem m, S (m) = [SSF (m),---,SGF,(m)]”, sdo obtidos a partir dos blocos convencionais,
S(m) = [So(m), - -+, Sy_1(m)]", como a Fig. 2.11 indica. O "clipping” € realizado numa versio
sobreamostrada do bloco no dominio do tempo, obtida com a juncdo de N”— N zeros, no dominio

da frequéncia, antes da IDFT. O nivel de “clipping”, s, indica que

sy, (m) = f(|sn(m)]) exp(j arg(sy(m)), (2.47)
com
(1" (m)) = s (m); \Si(m)\ < sm (2.48)
SM, |sp(m)| > su

E razodvel escolher N”/N = 2 [DG04] e uma filtragem complementar, no dominio da
frequéncia, através do vector I' caracterizado por 'y, = 1 ou I'y, = 0, na regido fora da
banda” (N/2 < k < N” — N/2 — 1) ou na regido “dentro da banda” (outros valores de
k = 0,1,---N” — 1), respectivamente. O nivel de "clipping” pode ser escolhido em fung¢io
da reducdao do PMEPR desejado, e a filtragem subsequente, no dominio da frequéncia, cancela
os efeitos de radiac@o “fora da banda” da distor¢ao nao linear. Ela produz algum crescimento das

flutuacdes de envolvente, mas sem por em causa os beneficios do “’clipping” que a antecede.

A sequéncia das operagdes requeridas com técnica NLSP € a seguinte (ver Fig. 2.11):

I.  Formar um bloco aumentado no dominio da frequéncia, {S}/; k =0,1,--- ,N" —1},
onde N" é uma poténcia de 2, juntando N” — N zeros ao bloco original, {Sy; k =

—N/2,—-N/241,---, N/2—1}, directamente relacionado com os dados, da seguinte

forma:
Sk 0<k<f-1
S]Z: Sk—N”, N”—%Sk‘SNﬁ—l
0, T <k<N'-%-1
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II. Calcular a IDFT deste bloco no dominio da frequéncia, para obter, no dominio do

N"-1
tempo, o bloco {s)); n=0,1,---,N" — 1}, com s, = 1 >. Sy exp (j2mnk/N")
k=0

III. Submeter cada amostra s,, a operagdo de “clipping” descrita nas equagées (2.47) e

(2.48).

IV. Com uma DFT, voltar a trazer o bloco, ndo linearmente modificado, para o dominio
da frequéncia, onde a filtragem € implementada com uma multiplicagdo pelos co-
eficientes seleccionados I'y,, k = 0,1,---, N” — 1. O bloco final no dominio da
frequéncia, {SS¥; k = 0,1,---, N — 1}, é obtido por remogdo dos N” — N zeros

que correspondem aos valores de k para os quais I'y, = 0.

V. Usar entdo o bloco final no dominio da frequéncia para gerar os sinais OFDM com
PMEPR reduzido, da forma habitual: IDFT, CP, eventual "windowing” no dominio

do tempo e filtragem de reconstrugao.

Sempre que N >> 1, tanto Re{s!(m)} como Im{s/(m)} sdo aproximadamente gaus-
sianos e independentes, com média nula e uma dada varidncia 0. As amostras transmitidas
no dominio da frequéncia podem entdo ser decompostas em dois termos incorrelacionados, da

seguinte forma:

Sg T (m) = B3S(m) + Dy(m), (2.49)

99 4

em que o primeiro termo € “util” e o segundo é uma auto-interferéncia inerente a distor¢do nao

linear. De acordo com o nivel de "clipping”,

2
6 =1—exp (—kTM) + %\/%kMQ(kJM)? (2.50)
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para ky; = %, com

1 +oo x2
knm

Saliente-se que 5 < 1, sucedendo que 3 ~ 1 quando kj; é elevado. E de notar ainda que
Dy(m) exibe caracteristicas quase gaussianas para qualquer k, nas condi¢des de "N elevado”

atras assumidas.

Quando se emprega o esquema de processamento ndo linear descrito acima no emissor

OFDM, € inevitdvel uma certa degradacdo do desempenho com o receptor convencional OFDM:
~ . E2) . . 12 : S .

esta degradagdo pode ser muito pequena para um “clipping” ligeiro (22 > 3.5); contudo,

se se pretender um PMEPR muito baixo (usando *. < 1.5), a degradagdo pode tornar-se

significativamente elevada.

No receptor OFDM convencional, depois da remog¢do do periodo de guarda, cada bloco das
amostras recebidas y(m) é convertido num bloco no dominio da frequéncia pelo processador

DFT: Y(m) = [Yo(m), -+, Yy_1(m)]*. Gragas ao CP,
Yi(m) = ST (m) Hy, 4 Ny(m), (2.52)
onde Ny (m) e Hy, dizem respeito ao subcanal k = 0,1,---, N — 1. Tendo em conta (2.49),
Yi(m) = BSy(m) Hy, + Dy(m) Hy + Ny(m), (2.53)

para os N valores de k.

A degradacdo do desempenho, quando se utiliza a distor¢ao ndo linear deliberada, € devida
conjuntamente ao facto de uma poténcia “inttil”, transmitida juntamente com a poténcia ttil em
cada subcanal, ser desperdicada, e ao facto de esta poténcia “indtil” corresponder a uma auto-

interferéncia que € acrescentada ao ruido gaussiano do canal.

30



2.3. Alternativa SC/FDE

2.3 Alternativa SC/FDE

2.3.1 Transmissao de Muito Alto Débito com Modulacoes SC

Tal como as modula¢cdes OFDM, as modulacdes SC podem ser usadas em transmissao digital
de muito alto débito, sujeita a um desvanecimento fortemente selectivo na frequéncia, com bons
desempenhos e sem grande complexidade de implementacdo. Basta que, tal como sucede na
alternativa OFDM, se recorra a uma transmissao por blocos dotados de um CP suficientemente
longo para cobrir a dispersao temporal do canal. Nestas condi¢des, a informacdo inerente a parte
util de cada bloco recebido (depois de removida a parte correspondente ao CP) é transportada
para o dominio da frequéncia, e € nesse dominio que tem lugar a igualizacdo requerida. A
alternativa monoportadora” para transmissao por blocos com prefixo ciclico, apropriadamente
designdvel como uma “alternativa SC/FDE”, apresenta uma complexidade de implementacdo
andloga a da alternativa OFDM”, no que diz respeito ao processamento digital em banda de
base: na realidade, e atendendo aos respectivos modelos basicos de transmissao (Figs. 2.6 € 2.7),
a alternativa SC/FDE simplifica um pouco a emissao e requer uma recep¢ao ligeiramente mais

complexa, face a alternativa OFDM.

Com a alternativa SC/FDE, os sinais transmitidos tém envolvente complexa da forma

s(t) =Y sit —iTp), (2.54)
com
N—-1
si(t) =Y sWhp(t—nT)) (2.55)
n=—L

eTp = (N + L)Ts. {sg); n=01---,N— 1} corresponde ao bloco de ordem ¢ de dados,

admitindo o emprego de uma modulagdo linear e {353) = sfﬁr Ny n=—L,---, —1} constitui o
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CP requerido. Sendo usada, p.ex., uma modulacdo QPSK, os coeficientes s podem ser dados

por:
s = 22 (byy + jbonia), (2.56)
V2
em que by, = *£1 e by,.1 = =1, em conformidade com a sequéncia bindria a transmitir.

Atendendo a equiprobabilidade dos ”zeros” e "uns”, E {sﬁf )} =0,e { s

? 2
= o}.

As estruturas de emissdo e recepgao com esta alternativa SC/FDE, patentes nas Figs. 2.12 e
2.13, ndo diferem substancialmente das que a alternativa OFDM requer (Figs. 2.8 € 2.9). Note-se,
no entanto, que os requisitos de amplificacdo de poténcia sao bastante mais exigentes na alterna-
tiva OFDM, pois os sinais apresentam forte flutuagdo de envolvente. Na alternativa SC/FDE, a

flutuacdo de envolvente pode ser bastante baixa, nomeadamente quando s

¢é constante, como

sucede com a modulagdo QPSK atrés referida e as outras modulagdes da classe PSK (Phase Shift

D;dosi|Map.|—t| S/P —»| CP I—u| P/S )—o@j

Bloco de Transmissao (TX)
-0
0
—— f,
+ >
O

Figura 2.12: Esquema de blocos de um emissor SC.

Keying).
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y(t) yiy YO Sd g
S/H |4 A/D 4 /P [ GE |={FT | FDE #{ioF}—>

p/ desc
Bloco de Recepc¢ao (RX)
hg(t)
Re{y(t)}
Im{y(t);
hg(t)

Figura 2.13: Esquema de blocos de um receptor SC.

2.3.2 Igualizacao no Dominio da Frequéncia

Atendendo ao exposto nas sec¢des 2.1 e 2.3.1, a estrutura de recepcao SC/FDE, simplificada
na Fig. 2.14, pode ser usada na formulagao e resolu¢ao do problema da igualizacdo no dominio
da frequéncia quando € usada uma modulacido SC. Depois da DFT, que transfere cada bloco titil
para o dominio da frequéncia, o bloco recebido é {Y}; k =0,1,---, N — 1}, correspondente ao
vector Y da Fig. 2.14 (o nimero de ordem de cada bloco, ¢, é omitido para simplificar a notagao).

Cada Y}, é dado por

Y, = SpHy + Ni (2.57)
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(k=0,1,---,N — 1), pois

L
Yn = Z b (n—tymodn + Vn, (2.58)

l=o0

i~ A

Y S r
Y= IDFT[——{Dec.{—

C

Figura 2.14: Diagrama de blocos simplificado de um receptor SC/FDE.

Tal como sucede na alternativa OFDM, pode optar-se por um processamento linear, através

de coeficientes multiplicativos C (componentes do vector C da Fig. 2.14) dados por

Cr=—, (2.59)
0 que originaria

Sk = CuYy = SpH Cr + NiCp = Sy, + N9, (2.60)

com N,Eig) = g—’;, se f[k = Hj para k = 0,1,---, N — 1 (perfeita estima¢do do canal). Por

conseguinte, ao regressar ao dominio do tempo com uma IDFT, resultariam amostras Cj,
8p = 5y + 9, (2.61)

das quais estaria ausente qualquer interferéncia intersimbdlica.
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Esta forma de igualizagdo no dominio da frequéncia, segundo o “critério ZF (Zero Forc-
ing)”, é optima para modulacdes OFDM, mas ndo o é para modulacdes SC. Nem sequer € a
melhor forma de igualizagdo linear no dominio da frequéncia. Tal como sucede relativamente
a igualizacdo linear no dominio do tempo para modulagdes SC, € preferivel optar pelo critério
MMSE (Minimum Mean Squared Error)”. Assim, em vez de tentar anular a ISI (Inter-Symbolic
Interference) (permitindo que os niveis de ruido subam consideravelmente se |Hy| =~ 0 para
alguns subcanais), opta-se por minimizar o impacto conjunto do ruido e da ISI residual nas
amostras S,, na saida do igualizador. Com o critério MMSE, minimiza-se o erro quadratico

médio
e=E|5, —sal*], (2.62)
(se assumirmos que H, = H, para k = 0,1,---, N — 1), quando se procede ao cdlculo dos

coeficientes C}, a adoptar.

Atendendo a caracterizacao estatistica do sinal transmitido e do ruido recebido, no dominio
do tempo, pode obter-se facilmente a caracteriza¢do correspondente no dominio do frequéncia.
No dominio do tempo, temos E{s,} = E{v,} =0, E{s,v:} =0,¢

2 /
* O, n =n
E{Snsn’} = { 0 n/ # n

2, n/ =n

E{an/:,;/} = v

0, n' #n, (2.63)

comn=n'=0,1,---, N — 1. Daqui resultam as seguintes rela¢des no dominio da frequéncia:

E{Sk} = E{N,} =0,

No?, K=k
E{SkSp}t =

0, K # k
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o= {o® D2
E{SNi} =0, (2.64)
e ainda
B{VYi) = { E{|Yi|?} = N|Hy|?0? + No?, K =k (2.65)
0, K %k

comk=kK=0,1,---,N — 1.

De acordo com (2.60) e (2.62), o erro quadratico médio apds a igualizacdo no dominio da

frequéncia, com um coeficiente multiplicativo C';, para cada subcanal &, é dado por

e = E{5 —s?)

1 N-1 p\ N1 i} Iy
= mE {Z (Sk — Sk> exp <j27mﬁ) Z (Sk/ — Sk/) exp <—j27mg> }(2.66)

k=0 '=0

g

Como, para k' # k,

E{SpS;} = CwOLE{YY3} =0

E{S:S;} = CLE{YiS;} =0, (2.67)
resulta
1 N-1 1 N-1
e=— E{ysk—sm}:WZE{kak—skP}. (2.68)
k=0 k=0
Podemos desdobrar o cdlculo do conjunto de coeficientes de igualizagdo, {Cy; £k =0,1,---, N—

1}, em N cdlculos independentes, um para cada subcanal. Para o subcanal k, C}, deverd mini-

mizar

e(k) = E{|CiYr — Sk} = NoJ|HyCy — 1] + Noy |G, (2.69)
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pelo que € a solucdo da equagao seguinte:

o?Hi(HyCy — 1) + 0.C), = 0 & (|Hy 02 + 02) Cy, = 02 Hy, (2.70)

Isto explica o emprego dos seguintes coeficientes de igualizagdo no dominio da frequéncia,

quando se pretende seguir o critério MMSE:

o
Cpr= —5%— (2.71)
« + |Hk’2
comk=0,1,---, N — 1, em que Hj, e & representam estimativas de Hy, e o = o2/o?.

Note-se que, para uma igualiza¢do no dominio da frequéncia com qualquer conjunto {C}; k =

0,1,---, N — 1}, o erro quadratico médio é
| N
e= 13 2_ck), (2.72)
k=0
com
e(k) = NoZ|HyCy — 1)* + No2|Cy . (2.73)

Sendo usado o critério ZF, em que C;, = 1/H) (admitindo perfeita estimacdo de canal),

poderiam resultar valores muito elevados para €, ocasionados pelas contribuicdes

0_2

(k) = N| H:IQ (2.74)

associadas a subcanais com atenuag¢do muito elevada (Hy = 0).

Sendo usado o critério MMSE, com (', dado por (2.71), teriamos (com estimagao perfeita de

{Hy} ede )

e(k)=N—~r (2.75)
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pelo que

H 2
Al < e(k)zp, (2.76)

k =e(k [ AL S
e(k)mmse = €( )ZFa+’Hk|2 <

sendo (k) ynse = (k) zr se 02 = 0.

Daqui se conclui que, quando € usado o critério MMSE, resulta um erro quadratico médio
nunca superior ao que teriamos com o critério ZF. O desempenho associado ao emprego do
critério MMSE pode ser mesmo marcadamente melhor que o conseguido com o critério ZF.
Isso sucede se, numa transmiss@o por blocos, uma percentagem significativa desses blocos for

afectada por realizagdes do canal em que alguns dos respectivos subcanais apresentam Hj ~ 0.

2.3.3 Vantagens e Limitacoes da Alternativa SC/FDE Convencional

Para transmissao digital por blocos com CP, a alternativa SC/FDE convencional, aliando uma
modulacdo SC e uma igualizac@o linear no dominio da frequéncia (preferivelmente de acordo
com o critério MMSE), € bastante realista. Permite simplificar o problema da amplificagcdo
de poténcia, ao nivel do emissor, pois os sinais SC podem ter baixa flutuacdo de envolvente.
Permite também (e € essa, talvez, a questdo fundamental) um bom desempenho com receptores
em que a igualizagdo ndo requer uma implementacdo de grande complexidade, e, tal como
sucede com a alternativa OFDM, tira partido de tecnologia corrente de processamento digital,
com baixo custo e de grande flexibilidade, baseada no algoritmo FFT. Se compararmos com uma
implementa¢do SC/TDE (Time Domain Equalization), também para transmissao digital de alto

débito, as vantagens sdo bastante claras:

a) Com SC/FDE, os procedimentos de igualizacdo requerem o< N log,(IN) operagoes

por bloco, ou seja, o log, (L) operagdes por simbolo (porque L o< N). Com SC/TDE,
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requerem o< L operagoes por simbolo;

b) Na alternativa SC/FDE, o calculo do conjunto de parametros do igualizador (cada

parametro obtido independentemente dos outros) é muito menos complexo.

Note-se, contudo, que a igualizacdo linear no dominio da frequéncia que € usada em recep-
tores SC/FDE convencionais, em conformidade com o exposto na sec¢do 2.3.2, pode estar muito
longe de garantir o desempenho 6ptimo que o formato de modulagao SC permitiria. Isso sucede
mesmo quando a igualizacdo € subordinada ao critério MMSE, e deriva das limitagdes inerentes

ao emprego de uma igualizacdo linear.

Por outro lado, apesar de o desempenho do receptor SC/FDE convencional ndo ser 6ptimo,
ele é francamente melhor que o desempenho de um receptor OFDM convencional [GDEO3]. A
desvantagem da op¢cao OFDM nao se deve a qualquer limitacdo do respectivo receptor: este pode
ter um desempenho bastante préximo do 6ptimo que o formato de modulagio OFDM permite,
como foi salientado na secc¢ao 2.2. O formato OFDM, em si mesmo, € que apresenta as limitacoes
devidas ao facto de a energia de cada simbolo estar concentrada no subcanal correspondente, e

nao (como sucede com o formato SC) distribuida por toda a banda de transmissao.

2.4 Comparacao das Alternativas OFDM e SC/FDE

2.4.1 Desempenhos da Igualizacao no Dominio da Frequéncia

Numa primeira fase desta avaliacio comparativa, considera-se transmissdao nao codificada
em ambas as alternativas de modulag¢do, pelo que os desempenhos dos receptores dizem respeito
apenas a igualizacdo no dominio da frequéncia. Numa generalizacao do exposto nas secc¢oes 2.2

e 2.3, consideram-se receptores com diversidade espacial.
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24.1.1 SC/FDE Segundo o Critério MMSE

Considere-se uma estrutura de recep¢do com () ramos como a descrita na Fig. 2.15(A). As

equacgdes basicas que regem a transmissao sao as seguintes:

V9 = HYS, + N 2.77)

comqg=1,2,---.QQek=0,1,---, N—1,emque H,@ e N,gq) designam a resposta em frequéncia

e o ruido aditivo referentes ao subcanal £ e ao ramo ¢ do receptor.

(A)
1
y(l) Y(l) c( :
Ramo 1 DFT ®
. 3 5
- c@ IDFT| jrey
y(Q) | Y(Q)
Ramo Q DFT . @
(B)
o
y(1) y»

Ramo 1 DFT

[ ]
s 5
ﬁ(Q)* + ° |DFT
y(Q) Y@
Ramo Q DFT ) C

Figura 2.15: Estrutura geral de recepcdo SC/FDE (A) e estrutura equivalente para

o) = =ol? (B).

Para minimizar o efeito combinado da ISI e do ruido, o conjunto de coeficientes multiplica-

tivos {cgf); k=0,1,--- N—1,¢q=1,2,---, Q} pode ser optimizado com o critério MMSE.
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O MSE (Mean Squared Error), ou seja, o erro quadratico médio, pode ser expresso como

2
Sepy LE{B-sP w {ZY o 5 }
— = e = e (2.78)

Considerem-se agora as seguintes notagdes: o>

2
2 . A
= E{|sa|’}; [aﬁq)] designa a variancia
do ruido gaussiano na entrada do ramo ¢ do receptor. De modo a minimizar o MSE, precisa-se
apenas de minimizar ¢ (k) separadamente para cada k, resultando o seguinte sistema de equacdes,

comqg=1,2,---,0Q:

(-

Pode-se concluir que

2 (9)*
@ _ [ Os Hy
A9 = (U(q)> 5 (2.80)
oy () me]

p=1

H(q

+\a<Q|> A + o2 Z HP P = 21" (2.79)

p=1(p#q)

¢ a solugéo correspondente a cada ke{0,1,---, N — 1} ecada ¢ € {1,2,---,Q}. Na prética,
€ evidente que o receptor usa os coeficientes de canal estimados, H ,5 ) e aﬁq), em vez dos val-
ores indicados nos célculos acima. Portanto, sempre que {a,(,l) = a,(,z) = ... = al(,Q) = al,}, oS

parametros FDE sdo dados por

JasCk
ngq) — Qk — (2.81)
a+ > |HY
p=1

com & = 62 /02 (Para Q = 1, confirma-se o resultado jd conhecido das situagdes sem diversidade,

dado pela equagdo (2.71) ). Nestas condi¢des de ruido uniforme nos () ramos, a estrutura de
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recepcao da Fig. 2.15(B) pode ser utilizada, com

O = L (2.82)

2

~

€| 5
a+ > |HY
p=1

2.4.1.2 SC/FDE Segundo o Critério ZF

A estrutura de recep¢do da Fig. 2.15(B) também € apropriada para FDE com o critério ZF.

Neste caso, a equacao (2.82) € substituida por

1
Cp=——— (2.83)
g’
p=1 g
Assim seria eliminada a ISI na saida do igualizador, se tivéssemos [ ,ﬁ‘” =H ,ﬁq):
Q O
9 Q 2. H, H,
= 4" =Y BV =8+ o 5 (2.84)
- > |HPP
p=1

atendendo a (2.77).

Claramente, a estrutura do receptor da Fig. 2.15(B) implementa a “diversidade MRC (Max-
imum Ratio Combining)”’ para cada k, tanto para Cj dado por (2.82) (FDE/MMSE) como por

(2.83) (FDE/ZF). E de salientar que

s o S SNRO
k k
C’k:,MMSE = C(Ic,ZF ! 5 C’k:,ZF QZ1Q ) (285)
a+ > |aY 14+ > SNRY
q=1 q=1
com
~ 2 ~ 2
" H}gq) o2 H}gq)
SNRY = 1 —— = — (2.86)
« g
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a designar a estimativa da relag¢do sinal/ruido no subcanal %k e ramo q.

2.4.1.3 Igualizacao no Dominio da Frequéncia num Receptor OFDM

A estrutura apropriada do receptor OFDM com diversidade tem muito a ver com a da Fig.
2.15(b) (obviamente, sem a operagao IDFT). A decisdo sobre os dados transmitidos através da
subportadora k£ é obtida depois da multiplicacdo por C}, de forma independente das decisdes
relativas as outras subportadoras, quando se assume que os coeficientes de dados {Si, k =
,0,1,--+, N — 1}, transportam informacao independente. No caso OFDM, devem adoptar-se
coeficientes C; dados por (2.83), de forma a verificar (2.84) quando se assume uma perfeita
estimacdo do canal, sendo possivel manter os mesmos limiares de decisdo nos N subcanais,
independentemente de £ (Com o critério MMSE, que proporciona desempenhos igualmente
Optimos, isto sé € verdade para constelacdes do médulo constante, como € o caso das constelacdes

PSK).

2.4.1.4 Desempenhos da Igualizacao no Dominio da Frequéncia

Quando se utilizam receptores FDE com modulacdes SC, p.ex. QPSK, os desempenhos
encontrados dependem significativamente do critério utilizado para o célculo dos parametros
FDE. Recorrendo aos majorantes de Chernoff [BS92], quando se assumem condi¢des de canal
estaticas (mas possivelmente dispersivas no tempo) e uma estimacao de canal perfeita, podemos
efectuar uma abordagem analitica deste problema. Com os coeficientes FDE/MMSE e uma

estimacdo perfeita do canal, a probabilidade de erro de bit com uma modulacao QPSK ¢é dada
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por
_02 <1 _ 6MA£SE>
P, < exp i : (2.87)
EMMSE

-+, N — 1}. O resultado é

com €775 obtido a partir do conjunto {e(k)|ypse, K =0,1,-

o2 1
EMMSE = —— . (2.88)
No= o &)
REOTE D | H,
s =1

Portanto, combinando (2.86), (2.87) e (2.88) , podemos escrever
—1

N-1 1

1
P, <exp —5 N Z 3
=01+ 5 SNRY

q=1

(2.89)

No caso SC/ZF, pode-se derivar o correspondente MSE, designado por €z, do conjunto

{e(k)|zp; k=0,1,---, N — 1} (obviamente €z indica a variancia do termo de ruido acrescen-

tado a S, em (2.84)). Resulta entdo
—1

02 o2 N1 1
P, < exp = exp | —0? | 2% (2.90)
QEZF N Q (@) 2
B=0 3" Hkq
q=1
—1
N | = 1
= exp | ——
2 | &= & (@)
ST SNR
q=1

Também € importante comparar os desempenhos para modula¢cdes SC e OFDM (com a

constelagdo QPSK em cada subportadora). No caso OFDM, o majorante é dado por

1 2 1 N—-1 0_2 Q ( )
— - = — _s_ q
=N Z < |ZF> N 2P T2 Zq - ’ 2.91)

k=0
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1 N-1 1 Q
= =N exp|-=) SNRY

Quando HSQ) = Hl(q) =... = ](\',1)_1 £ H@ ou seja, SNR,(;]) £ SNR, independente-

mente de k , tem-se

QIH@?2 Q (a)
oxn [HOPP SNR
P, < exp <—05 ; - ) = exp (— ; — (2.92)

em todos os casos (SC/FDE (MMSE ou ZF) e OFDM). Isto significa que se pode esperar um

RN

desempenho similar com SC/FDE (MMSE), SC/FDE (ZF) e OFDM, para uma resposta em
frequéncia praticamente constante na banda de transmissdo. As diferencas no desempenho tornam-
se especialmente evidentes sempre que, sem diversidade, se verifiquem desvanecimentos profun-
dos nalguns subcanais, uma situacdo tipica em transmissdo de banda larga sob o impacto da
propagacao multipercurso. Obviamente, o desempenho em OFDM ¢é fortemente afectado, devido

as decisoes de pouca confianca nos subcanais com estes desvanecimentos.

Com esquemas de modulagdo SC, consegue-se uma melhoria significativa do desempenho,
pois as decisdes sdo baseadas na energia dispersa por toda a banda de transmissao e a percentagem
de subcanais “maus” é tipicamente bastante baixa. No entanto, sob o critério ZF, mesmo uma
pequena percentagem de subcanais “maus’” tem um forte impacto negativo nas decisdes, dado que
estes subcanais dao um grande contributo para o erro quadratico médio (quando o critério MMSE
¢ utilizado, estas fortes contribui¢des sdo evitadas). Note-se que a existéncia de diversidade

atenua as desvantagens do critério ZF, pois € pouco provavel que, num dado subcanal £, )H ,§q>

seja muito pequeno para todos os valores de ¢ (todos os ramos do receptor).

Em [GDEO3] sdo apresentados os resultados numéricos de desempenho num canal idealizado
com desvanecimento de Rayleigh muito fortemente selectivo na frequéncia, que permitem avaliar

as diversas alternativas (OFDM, SC/FDE (MMSE) e SC/FDE (ZF)) no que diz respeito a eficicia
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relativa da igualizacdo no dominio da frequéncia que utilizam. O posicionamento relativo das
curvas de desempenho nos trés casos revela-se bastante semelhante quer se trate de desempen-
hos calculados inteiramente por simulacdo (pelo método de Monte Carlo), quer se trate de um
calculo semi-analitico, em que é combinado o uso dos majorantes referidos atrds, aplicaveis para
cada realizacdo do canal, com a simulacdo requerida para caracterizar essa realizacdo. Estes
resultados numéricos confirmam o que as férmulas relativas aos citados majorantes ja referiam:
a op¢io SC/FDE (MMSE) é claramente vantajosa. Para uma probabilidade de erro P, = 1073,
a vantagem sobre a opcdo OFDM ¢ de cerca de 10d B, sem diversidade, e de cerca de 5dB com
diversidade dupla (para probabilidades de erro mais baixas, essa vantagem acentua-se). Para
P, = 1073, a op¢do SC/FDE (ZF) ndo mostra vantagem relativamente a op¢do OFDM quando
nao € usada diversidade; contudo, a situacdo altera-se quando se emprega diversidade dupla,
pois o desempenho da opcdo SC/FDE (ZF) se aproxima entdo bastante do obtido com a op¢ao

SC/FDE (MMSE) (Diferencas inferiores a 1dB).

2.4.2 Avaliacao Global dos Desempenhos

Os desempenhos da igualiza¢do, no dominio da frequéncia, com as alternativas de modulacao
SC e OFDM, analisados na seccdo 2.4.1, permitem apenas uma comparag¢ao limitada das mesmas.
Para levar a cabo comparagdes mais significativas, hd que ter em conta outros aspectos da trans-
missdo, nomeadamente o impacto da codificaciao de canal e o problema das flutuagdes de envol-
vente, o qual condiciona o uso, mais ou menos eficiente, da amplificacdo de poténcia do emissor.
E o caso das comparacdes patentes em [GDCEO0], referentes a um cendrio tipico de transmissio
de alto débito e ao uso de receptores convencionais, com a detec¢do (igualizagdo no dominio da
frequéncia) em conformidade com o exposto neste capitulo, seguida de uma descodificacdo com

o algoritmo de Viterbi dos cddigos convolucionais utilizados. Estas evidenciaram essencialmente
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o0 seguinte:

e O uso de um bom cdédigo permite atenuar a desvantagem da alternativa OFDM face a
alternativa SC, em termos dos niveis de poténcia média que sdo requeridos na saida dos
emissores, devido a ganhos de codificagcdo significativamente mais elevados no primeiro
caso do que no segundo. Sendo usada uma modulagao OFDM sem cddigo, os desempenhos
seriam fortemente afectados pela presenca de uma certa percentagem, mesmo que baixa, de
subcanais “maus” (as decisdes quanto aos bits transmitidos nesses subcanais seriam muito
pouco fidveis). Contudo, com o emprego de codificacdo de canal com permutacdo (’in-
terleaving”) antes do modulador, resultam no receptor, apds a correspondente permutagao
inversa (“deinterleaving”), sequéncias de amostras, no dominio da frequéncia, em que as
de "ma qualidade” se apresentam dispersas perante o descodificador que, em seguida, as
processa; a redundancia inerente ao codigo, explorada pela descodificagdo, permite entao

uma baixa probabilidade de erro ao nivel da sequéncia de saida do descodificador;

o As flutuacdes de envolvente sdo bastante mais elevadas com uma modulagdo OFDM do
que com uma modula¢do SC assente na mesma constelagdo, em especial quando se trata
de uma constelagdo de simbolos com moédulo constante (constelagdo PSK). O rendimento
da amplificacdo de poténcia pode melhorar se as flutuagdes de envolvente da modulagdo
OFDM (e o correspondente PMEPR) se reduzirem gracas ao emprego de uma técnica
apropriada, como a “técnica NLSP” referida na sec¢do 2.2. Contudo, had limites para
este procedimento, pois o aumento do esfor¢co de “clipping” no emissor provoca uma
degradacdo da eficiéncia de detec¢do, num receptor OFDM convencional (andlogo aos
que sdo usados quando o “clipping” ndo é aplicado), devido ao incremento do nivel de

auto-interferéncia face ao nivel da componente util do sinal transmitido;

e Comparando OFDM e SC/FDE, face aos vérios aspectos referidos atrds (desempenho da
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igualizacdo no dominio da frequéncia, ganho de codificacdo, valor do PMEPR), sobressai
uma vantagem global da alternativa SC/FDE no que diz respeito a desempenhos atingiveis,
num contexto em que a complexidade de implementagcdo do “par emissor-receptor” ndo é

mais elevada (antes pelo contrario) com essa alternativa [GDCEOQ0].

Atendendo conjuntamente as questdes do desempenho e da complexidade de implementagao,
as comparacgdes efectuadas em [GDCEOO] tornam justificidvel a recomendacdo ai feita quanto
a futuros sistemas de comunica¢des moveis de alto débito. Quando a rede sem fios inclui
terminais fixos (p.ex. nas estagdes de base), uma solugdo realista € escolher a op¢ao SC/FDE,
exibindo baixas flutuacdes de envolvente, para o “uplink”, e a op¢do OFDM para “downlink”
(ver Fig. 2.16). Isto significa uma vantagem de implementagdo para os terminais moveis,
onde sdo implementadas fun¢des simples de transmissdo SC e de recepcio OFDM. A carga de
complexidade de implementacao fica concentrada nos terminais fixos das estagdes de base (onde
o aumento dos custos e do consumo de poténcia ndo sdo tdo criticos), relativamente tanto ao

esfor¢o de processamento de sinal como as dificuldades de amplificacao de poténcia.

(A)
Sequéncia Para o
codificada _Y OFDM Y_ Descodif.
_P( IDFT | = BB/IF/RF 1, RF/IF/BB  |——-
Estacdo de Base Terminal Mével

(B)
Para 0 . cceccecccccccccnean :y Sequéncia
Descodif.} H SC Codificada
L RF/IF/BB | «t—

Receptor SC/FDE convencional
(possivelmente substituido por um receptor
FDE mais sofisticado)

Figura 2.16: Esquema de blocos para a transmissdo de blocos em OFDM, para "downlink” (A)

e SC/FDE, para "uplink” (B).
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As comparagdes OFDM/SC realizadas em [GDCEOO] pressupdem, para ambas as alter-
nativas de modulacdo, o emprego de receptores em que a igualizacdo linear, no dominio da
frequéncia, se processa da forma recomendada nas seccoes 2.2 e 2.3 (e, sendo usada diversi-
dade espacial, na secc¢do 2.4.1), ou em receptores que envolvam um processamento de sinais

equivalente, para as seguintes opgoes:

e Na opcao OFDM, com “clipping” para reduzir o PMEPR, o receptor € idéntico ao opti-

mizado para situacdes em que o “clipping” esta ausente;

e Na op¢do SC/FDE, a igualizagao linear realizada no receptor adopta o critério MMSE.

O objectivo central desta tese consiste no desenvolvimento de técnicas em que a descodificagao
se processa em estreita ligacdo com a deteccdo, de forma a cancelar, num processo iterativo, a
auto-interferéncia nao-linear associada ao “clipping” (OFDM) ou a ISI residual apds a igualizagao
linear (SC/FDE). Estas técnicas serdo avaliadas para condi¢Oes andlogas de transmissdo por
blocos, quer no que respeita ao canal rddio, quer no que respeita a duracdo da parte ttil de
cada bloco e ao nimero de simbolos envolvidos por bloco, no dominio da frequéncia (OFDM)
ou no dominio do tempo (SC/FDE). Na parte final desta seccdo, considera-se o emprego de
receptores convencionais, como em [GDCEQO0], para as condi¢des de transmissdao por blocos
consideradas ao longo da tese, apresentando-se um conjunto de resultados numéricos referentes

aos @sem en

SSIRASES SO AT e

¢ canal frequen ente usado na avaliacdo de desempenhos,
no ambito de sistemas HIPERLAN2 (HIgh PERformance Local Area Network - Type 2), sob o
impacto da propagacdo multipercurso. Este modelo adopta o PDP (Power Delay Profile) da Fig.
2.17, considerando-se um desvanecimento de Rayleigh incorrelacionado nos diferentes “raios”.
Assume-se que o canal € invariante durante a transmissdo de cada bloco, sendo caracterizado
nesse intervalo de tempo por uma determinada resposta impulsional, aleatoriamente seleccionada

mas necessariamente em conformidade com o PDP. A duracao da parte ttil de cada bloco € de
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Figura 2.17: PDP do canal.

dus, € o numero de simbolos por bloco € de N = 256. A filtragem de emissao e recepgao € uma
filtragem de Nyquist, com caracteristicas ”square root raised cosine” e 20% de excesso de banda.
A Fig. 2.18 mostra a resposta do canal no dominio da frequéncia que dai resulta, em termos do
bloco {Hy; k =0,1,---, N — 1}, quando é usado um CP suficientemente longo para cobrir
a dispersdo temporal do canal. A duragdo do periodo de guarda correspondente ao CP € aqui de

1.25us (25% da durag@o da parte ttil do bloco), pelo que L = N/4 = 64.

[Hl

1 1 1 1 1 ] 1 1 1

0 0.1 0.2 0.3 0.4 05 0.6 0.7 08 09 1

k/IN
Figura 2.18: CFR para N = 256, L =64 e T, = 19.35ns (F = ﬁ = 200k H z).

A constelacdo QPSK € aqui considerada, para ambas as alternativas de modulagdo. Na op¢ao
OFDM, admite-se o emprego da técnica NLSP descrita na sec¢do 2.2, com um nivel de “clipping”

relativo ky; = sp;/0 que assume dois valores possiveis, ky, = 2.0 (“clipping” relativamente
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ligeiro, como em [GDCEOQOO]) e k3, = 0.5 ("clipping” muito forte). Em consequéncia destas
escolhas, resulta PMEPR = 5.7dB ou PMEPR = 4.1dB, para ky; = 2.0 ou ky; = 0.5,
respectivamente. No caso da modulagdo QPSK, a filtragem adoptada contribui para uma boa
eficiéncia espectral, mas implica alguma flutuacdo de envolvente, provocando um PMEPR =

2.8dB.

O co6digo aqui considerado, com as opgdes de modulacdo, é um coédigo convolucional de
razdo R = 1/2 e 16 estados, definido por G(D) = [1 %]. No receptor, a

descodificacao € baseada em entradas brandas (soft inputs) e recorre ao algoritmo de Viterbi.

As figuras seguintes mostram os desempenhos obtidos, na forma usual: P, = f(E,/Ny),
em que P, designa a probabilidade de erro de bit nas decisdes do descodificador, Ej, é a energia
média por bit codificado e /Ny a densidade espectral de poténcia do ruido branco e gaussiano na

entrada do receptor.

. . . . 10—

.. - - - OFDM (k,, = 0.5) .
oo - OFDM (k,, = 2.0)
—— SC (4PSK)

107

~. - - -OFDM (k,, = 0.5)
S e OFDM (k,, = 2.0)
—— SC (4PSK)

10° 10°

Pb
Pb

10" 10"

10'5 L L " N 1 0—5 .
3 4 5 7 8 9 -2 -1

6 1 2 3 4
Eb/N0 (dB) Eb/N0 (dB)

(A) Sem diversidade (B) Com diversidade

Figura 2.19: Comparagdo de desempenhos em transmissdo OFDM e SC/FDE: P, = f (E,/Ny).

Na Fig. 2.19 (A) tem-se os desempenhos com um receptor sem diversidade, e a Fig. 2.19
(B) diz respeito a um receptor com diversidade dupla. Neste segundo caso, admitiu-se desvanec-

imento de Rayleigh incorrelacionado nos dois ramos do receptor, e E,/N, refere-se ao valor
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médio observado em cada um desses ramos. Em ambos os casos, admite-se sincronismo perfeito

e uma perfeita estimacao do canal.

Pode notar-se que, em termos de P, = f (E}/Ny), a alternativa OFDM pode superar ligeira-
mente a alternativa SC/FDE se for usado k), = 2.0 (com diversidade ou sem ela), o que significa
uma vantagem, quanto ao ganho de codificacao, superior a desvantagem de igualiza¢do. Contudo,
convém lembrar o inconveniente de um PMEPR bastante mais elevado (5.7dB contra 2.8dB). O
emprego de ky; = 0.5 reduz a desvantagem da opcao OFDM quanto a PMEPR (4.1dB apenas
contra 2.8d3), mas introduz uma auto-interferéncia de nivel excessivo, pelo que € inevitavel um

desempenho bastante pior que a op¢do SC/FDE, em termos de P, = f (E,/Np).

- - -OFDM (k,, = 0.5)
‘‘‘‘‘ OFDM (k,, = 2.0)
—— SC (4PSK)

- - -OFDM (k,, = 0.5)
‘‘‘‘‘ OFDM (k,, = 2.0)
——SC (4PSK)

8 9 10 11 12 13 14
(P) ()
EPIN, (@B) EPIN, (dB)

(A) Sem diversidade (B) Com diversidade

Figura 2.20: Comparagdo de desempenhos em transmissdo OFDM e SC/FDE:

P = f (Egm /N0>.

A Fig. 2.20 (A) e a Fig. 2.20(B), para recepcao sem diversidade e com diversidade du-
pla, respectivamente, consideram conjuntamente os dois aspectos referidos no paragrafo an-
terior. Nestas figuras, tem-se P, = f (E,Sp)/N()), em que E")/No(dB) = E,/No(dB) +
PMEPR(dB), o que permite uma comparag¢ao mais representativa das eficiéncias de poténcia.

Estas figuras mostram que a op¢do SC/FDE € claramente superior quanto se tem em conta a
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eficiéncia de poténcia global, envolvendo aspectos de emissdo (eficiéncia de amplificacdo de

poténcia) e aspectos de recepg¢ao (eficiéncia da deteccdo/descodificacio).

Em capitulos seguintes desta tese, continua-se a admitir as condi¢des de transmissao por
blocos subjacentes as figuras 2.19 e 2.20, quanto ao canal rddio, ao comprimento N dos blocos
e a duracdo da respectiva parte tutil. Esta escolha permitird avaliar as melhorias de desempenho
que as técnicas iterativas de deteccdo/descodificacdo propostas nesta tese possibilitam, bem como
efectuar novas comparacdes "SC/FDE vs OFDM?”, no contexto da utilizagdo dos correspondentes

receptores avangados .
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Capitulo 3

Prefixo Ciclico e Redundancia de Codigos em

Transmissao de Alto Débito

Viu-se, no capitulo 2, como € possivel tirar partido do prefixo ciclico numa transmissao por
blocos para comunicacdes de alto débito. Quer no caso de esta ser baseada numa modulacio
OFDM, quer no caso de se optar por uma modulagdo SC, é geralmente reconhecido que o
comprimento do CP ndo deverad ser inferior a "memoria do canal”, que aumenta com a dispersao
temporal inerente a propagac¢do multipercurso. Isto permite evitar qualquer IBI (Inter-Block
Interference) e , além disso, o efeito do canal sobre a parte util de cada bloco traduz-se por
uma convolug¢do circular no dominio do tempo, equivalente a uma multiplicacdo no dominio da
frequéncia, subcanal a subcanal. A compensacdo dos efeitos do canal € assim bastante facil,
com uma multiplicacio apropriada, também no dominio da frequéncia (subcanal a subcanal), ao
nivel do receptor. A tecnologia corrente de processamento de sinais baseada no algoritmo FFT

encontra aqui um campo privilegiado de aplicagdo.

No dimensionamento pratico de um sistema de transmissdao por blocos com CP, comeca
por ser definida a duragdo deste, de acordo com a dispersao temporal maxima esperada. Em
seguida, a duracdo do bloco util de dados é escolhida como uma solu¢do de compromisso:
demasiado curta, significaria um impacto indesejavel na eficiéncia (espectral e de poténcia) da

transmissao; demasiado longa, ndo garantiria que as variagdes de canal durante a transmissao de
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cada bloco fossem negligencidveis. Uma vez que o uso de CP completo reduz a eficiéncia da
transmissao por blocos, t€m sido propostas diversas técnicas para resolver o problema, nomeada-
mente quando se usam modulagdes multiportadora (veja-se por exemplo o artigo [PI04] e as
referéncias nele incluidas). Relativamente a opcao SC/FDE, outras abordagens foram propostas,
com possivel supressdo do CP, recorrendo a métodos “overlap-save” de processamento linear de
sinais no dominio da frequéncia [Fer85,FA02]. Contudo (além da complexidade acrescida e/ou
das limita¢cdes de desempenho que sdo inerentes a linearidade do processamento), estes métodos
requerem janelas de FFT muito mais longas que a ordem de memoria do canal, de modo a evitar
degradagdes significativas do desempenho. Nao sdo apropriadas, por conseguinte, quando o canal
¢ simultaneamente muito dispersivo e rapidamente varidvel no tempo. Mais recentemente, foram
propostos algoritmos iterativos especificos para cancelamento de IBI e reconstru¢do do CP em

receptores OFDM e SC/FDE, de modo a lidar com situagdes de CP reduzido [KS98, HLO3].

Neste capitulo considera-se a possibilidade de reduzir o ”CP overhead”, na transmissao de
sequéncias de blocos, a0 mesmo tempo que se evita uma duracio excessiva de cada bloco util
de dados e se garante um processamento de sinais de complexidade relativamente baixa, baseado
no algoritmo FFT tal como as realizagdes convencionais, com CP completo. As técnicas aqui
propostas baseiam-se num algoritmo bdsico, designado por ”Algoritmo DDC”, cuja descrigdo e
fundamentagdo sao o objectivo da seccdo 3.1. Este algoritmo realiza, no dominio da frequéncia
(gragas ao algoritmo FFT), objectivos andlogos aos dos subconjuntos de computacdes, no dominio
do tempo, que asseguram supressao IBI e reconstru¢do do CP no dmbito das técnicas iterativas
propostas em [KS98,HL.O3]. Em seguida, nas seccdes 3.2 e 3.3, sdo propostas e avaliadas técnicas
de complexidade reduzida, para transmissao SC/FDE, que ndo requerem detec¢ao/descodificacdo
iterativa, e que, baseando-se no ”Algorimo DDC”, tiram partido de uma transmissao por blocos
organizados em tramas especiais. Neste contexto, a principal proposta € a técnica para trans-

missdao SC/FDE, com CP substancialmente reduzido (quase suprimido), que se apresenta na
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3.1. Algoritmo DDC

seccdo 3.3, a qual substitui redundancia convencional de CP (’sem uso”, devido a remog¢ao de
que € objecto no receptor) por uma redundancia de codificacdo de canal, plenamente utilizada.
Adicionalmente, na sec¢cdo 3.4, mostra-se que, gracas ao ~Algoritmo DDC”, € possivel melho-
rar (ligeiramente) o desempenho numa transmissdo SC/FDE ou OFDM convencional, com CP

completo.

Saliente-se que a abordagem proposta neste capitulo para uma transmissao por blocos com
CP reduzido requer tramas especiais mas ndo uma técnica iterativa de descodificacao/deteccao.
No capitulo 8, veremos que também € possivel tirar partido do ”Algoritmo DDC” (ou melhor, de
uma versao “soft” desse algoritmo) no ambito de técnicas iterativas de descodificagdo/detecgao

para transmissao SC/FDE ou OFDM, com tramas convencionais mas CP reduzido em cada bloco.

3.1 Algoritmo DDC

Para uma uma resposta impulsional de canal (CIR (Channel Impulse Response)) com com-
primento L, considere-se a transmissdo de blocos de dados s(i) = [sl(f), sgi), ce 3%)71]T de

comprimento /N (coeficientes do simbolo s directamente obtidos, por exemplo, de um alfabeto
QPSK), com N > L. Sempre que se junta um CP de comprimento L a cada bloco de dados de

comprimento /V, o bloco util recebido de ordem 7 pode ser representado pelo vector

yer(i) = Hs(i) + n(i), G.1)
em que n(i) = [n((f), ngi), . ,ns\i,)_l]T ¢ o vector de ordem 7 do ruido recebido e H é a matriz

circulante (N x N) que descreve os efeitos do canal. Os elementos desta matriz quadrada,
dados por hjr = h(j—k) mod N €stdo relacionados com o CIR de comprimento L (h, = 0 para

n=L+1,L+2,...,N—1).
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Suponha-se agora uma transmissao por blocos com CP encurtado de comprimento Lz, com
0 < Lgp < LeN+ Lr > 2L. A parte inicial, com AL = L — Ly amostras, de cada bloco
recebido vai diferir daquilo que seria a parte inicial correspondente com CP de comprimento
total, excepto quando

A\ =\ i) = N LN~ L+1,...,N—Lg—1, (3.2)

J J+Lr>

¢ igual a zero. Como foi assumido atrds e se ilustra na Fig. 3.1 (em que os simbolos envolvidos na
equacao (3.2) correspondem as zonas sombreadas), na transmissao de blocos com CP reduzido
adopta-se N+ Ly > 2L: isto é equivalente a N > AL+ L com AL = L — Lg, assegurando que,
em cada vector de dados de comprimento NV, os conjuntos de AL = L — Lg simbolos iniciais e

L simbolos finais sao disjuntos.

A/—\

— | =
3 C | . .
2 P | [} X
e ® 2 a I i
L
AL Lz AL L

e N

Figura 3.1: Formato do bloco transmitido com CP reduzido.

A transmissao por blocos com CP insuficiente para cobrir a dispersdo temporal do canal leva
a uma interferéncia entre blocos. Origina também uma convoluc¢io circular imperfeita, no que diz
respeito ao impacto do canal no conteddo do bloco titil recebido y(i). Obviamente, se for usado
y (i) para designar o novo bloco util recebido, com comprimento N, ycp(i) — y(7) dependerd de

Asgi),j =N-L,---,N—Lr—1.Como N > AL + L, verifica-se que

yor(i) — y(i) = TarHA(7), (3.3)
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em que

i = diag[1,1,...,1,0,0,....0] (3.4)
AVL N:rAL

A(i) = [0,0,... ,O,\As%)_L, o Asg\?_LR_lj, 0,0,...,0]. (3.5)

'

N-L AL Lgr

Isto significa que se verificam as seguintes relagdes entre os componentes do ’vector recebido

desejavel”, ycp(i), e do "vector efectivamente recebido”, y(7);

(i) y;(2), AL<j<N-1
JOP; y;(i) + {Componente de ordem j de HA(i)}, 0<j<AL-1 (3.6)

Se existisse um conhecimento a priori dos AL pares <s§i), 35:21)?) (j=N-L,--- N —
L — 1) que definem A(3) , seria possivel, atendendo a (3.3), "corrigir” perfeitamente o vector
recebido y (i), substituindo-o pelo vector ycp (i), apropriado para a subsequente igualiza¢do no

dominio da frequéncia. Quando uma estimativa A(z) de A(7) estd disponivel, pode-se corrigir

aproximadamente o vector recebido y (i), substituindo-o por uma estimativa de yp(7):

Yop(i) = y(@)+Tar-H-A(®)

~

= y(i) + 1y, - F'diag[Hy, Hy, ..., Hy_1] - F - A(d) (3.7)
em que F e F ! indicam a matriz DFT e a matriz IDFT, respectivamente, e (Hy, Hy,...,H N_l]T
¢ o vector que traduz a resposta em frequéncia do canal, DFT do "vector CIR” [hg, h1, ..., h N_l]T.

Por conseguinte, pode definir-se um ”Algoritmo DDC” de baixa complexidade, susceptivel

de implementacao com tecnologia de processamento de sinais baseada na FFT, para obter ?g)P a

partir y (), usando as estimativas disponiveis §§i) e §§:L1])%, j=N-L,---,N—Lp—1,daforma

da Tabela 3.1 (ver Fig. 3.2).
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y(i)

DFT IDFT
A(i) .

>
Yer ()

Figura 3.2: Diagrama de blocos do algoritmo DDC.

Tabela 3.1: Algoritmo DDC

II.

I11.

IV.

Definir, com A\séz) = §§i) — §§Z+_LIL o vector estimado:
AG) =1[0,0,...,0,Ase ... ,AASEQ_LR_DO,O, .07

N-L AL Lr

Calcular a DFT do vector estimado 3(2), para obter um vector no dominio da

frequéncia, que se vai designar por [ﬁéi), Df), . ﬁ%)_l]T.
Obter o vector correspondente na saida do canal, [Déi) H, Dpﬁ 1s--- ,f?g\i,)flf] vt
utilizando uma estimativa [I—:f 0, H Tyvee, H ~_1|1 da resposta em frequéncia do canal.

Calcular a IDFT do vector obtido na etapa anterior, para regressar ao dominio do tempo.

Guardar os componentes iniciais AL do vector calculado na etapa anterior, e depois
somd-los aos AL componentes iniciais de y(i), para obter o vector ycp(i) requerido

para efeitos de igualizacdo no dominio da frequéncia.

Certamente, pode argumentar-se que este algoritmo ndo € suficiente para resolver o problema

da igualizacdo no dominio da frequéncia quando Lr < L, visto que é um conjunto de estimativas

de simbolo requeridas {§§i); j=N-—L,--- N — Lr — 1}, para o bloco corrente 7, ndo estd

disponivel antes de a respectiva igualizacdo no dominio da frequéncia ter sido realizada. Uma

técnica iterativa de recep¢ao, em que estimativas com crescente fiabilidade destes simbolos sao

obtidas e usadas para efeitos de concretizacdo dos procedimentos DDC-FDE, é uma escolha
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possivel. No capitulo 8 desta tese, € esse o caminho seguido para tirar partido do algoritmo DDC,
quando se usa uma transmissdao por blocos convencional (sequéncia de blocos, cada um deles
com o seu CP), mas com o CP de cada bloco com comprimento Lp < L. Nas sec¢des seguintes

deste capitulo, sdo propostas outras formas de tirar partido do algoritmo DDC.

3.2 Técnica Simples de Transmissao SC/FDE com CP Reduzido

O algoritmo DDC descrito na sec¢do 3.1 pode facilmente cooperar com a técnica FDE
convencional em situacdes de transmissao por blocos com modulacdo SC e Lrp < L. Os
coeficientes FDE, como se viu na secc¢do 2.3, sdo dados por

F, = L’;7 (3.8)

&+ |Hyl?

com « = 02 /02 (02 e 02 indicam a varidncia do ruido e dos simbolos de dados, respectivamente)
se for usado o critério MMSE. A complexidade do algoritmo DDC é obviamente comparavel a da
técnica FDE convencional: DFT, conjunto de /N multiplicacdes no dominio da frequéncia e IDFT.
A situagdo limite de transmissao de blocos sem CP (Li = 0) € uma das possibilidades a encarar,
sendo naturalmente aquela em que € de esperar que uma m4 estimativa de A(z) resulte numa
maior degradacdo do desempenho (Convird notar que, neste caso, as amostras mais degradadas

na saida do igualizador sdo as ultimas L de cada bloco).

Uma forma particularmente simples de transmissdao por blocos com reduciao do "CP over-
head”, pois permite um calculo facil de cada vector 3(1) ¢ descrita na Fig. 3.3. Consiste em
transmitir alternadamente blocos de comprimento N com CP completo e blocos de comprimento
N — L sem qualquer CP (Lr = 0). Relativamente aos “blocos impares”, com Lr = L, um

procedimento FDE convencional € suficiente para a deteccdo. Por outro lado, cada “’bloco par”
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de ordem ¢, com comprimento N — L (apropriadamente junto ao CP de comprimento L do bloco
impar 7 4 1) € submetido aos procedimentos combinados DDC-FDE. Claro que € necessaria uma

deteccao prévia dos blocos impares (z — 1 e ¢ + 1) vizinhos de um bloco par ¢, de forma a definir

Ast) =gl — sV = gD g eom j = N — L, N~ 1. (3.9)
Esta deteccao prévia pode ser feita através de um procedimento FDE convencional, pois esta

disponivel um CP completo em todos os blocos impares.

Apresentam-se, em seguida, resultados numéricos referentes ao desempenho da igualizagado
no dominio da frequéncia quando € usado o esquema de transmissdo SC/FDE a que Fig. 3.3
diz respeito, com o emprego do algoritmo DDC a preceder a igualiza¢do propriamente dita nos

”blocos pares”.

(6 4 CP : CpP
f 1 2 . 3 4 . 5
<«L»+——N > N > N > N > N———

Figura 3.3: Esquema simples de transmissdo SC/FDE com ”CP overhead” reduzido.

O canal € o mesmo que foi ja considerado nesta tese (sec¢ao 2.4), sendo de novo N = 256,
com simbolos seleccionados de uma constelacdo QPSK. A duragdo da parte ttil do bloco de N
simbolos € de 5us e a do CP (L simbolos) é de 1.25us, correspondendo a L. = 64 (durante a
transmissdo de cada bloco, assumiu-se um canal invariante no tempo). E de salientar que os
procedimentos DDC-FDE, para os blocos pares da Fig. 3.3, sdao implementados nas condi¢oes

mais dificeis, dado que estes blocos ndo tém CP (Lg = 0).

Os resultados da simulacdo sdo descritos na Fig. 3.4, permitindo comparar o que se passa

com os blocos pares (com DDC-FDE) e impares (com FDE convencional). Eles mostram que,
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para cada bloco par, € desprezavel o impacto das decisdes anteriores (blocos impares que ladeiam

esse bloco par), ndo isentas de erros, no desempenho DDC-FDE, nomeadamente para P, ~ 1073,

4 6 8 10 12 14
E,/N, (dB)

Figura 3.4: Desempenho da igualizacdo no dominio da frequéncia para o esquema da Fig. 3.3,
com N = 256 e L = 64: blocos "impares” (linha a tracejado) e blocos “pares” (linhas a

cheio). O desempenho do esquema de transmissdo convencional com os mesmos valores de N e

L corresponde a linha ponteada.

O esquema de transmissao por blocos da Fig. 3.3 necessita de 2N simbolos para um conteudo
informativo associado a 2N — L simbolos (comprimento das janelas de FFT igual a N e com-
primento do CP igual a L). No entanto, o esquema de transmissao por blocos convencional com
o mesmo comprimento da janela FFT (V) e o mesmo comprimento do CP (L), desenhado para
operar num canal similar, necessitaria de N+ L simbolos para um contetido informativo associado
a IV simbolos. Isto significa que, quando se substitui o esquema de transmissdo convencional pelo

esquema de transmissao da Fig. 3.3, se aumenta a eficiéncia espectral de

(2N—L N+L

SN X TN 1)><100%,
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sendo neste exemplo um aumento de 9.4%.

Os resultados de simulacao da Fig. 3.4 mostram que, gragas ao algoritmo DDC, ndo existe
degradacdo de eficiéncia de poténcia, e, antes pelo contrario, existe uma ligeira vantagem de
eficiéncia de poténcia em relacdo a transmissdo por blocos convencional (linha a ponteado).
Devido a propagacao de erros desprezdvel, esta vantagem fica muito préxima do idealmente ex-

pectavel, devido ao menor desperdicio de poténcia com o ”CP overhead”: 10xlog;, (

WL x D)
(10 x logy, g—g ~ 0.39dB, neste exemplo). Obviamente, o esquema de transmissdo da Fig.
3.3, que utiliza janelas FFT com comprimento N, tem a mesma eficiéncia espectral que um
esquema de transmissdo por blocos convencional com o mesmo comprimento do CP (L) e um

comprimento claramente superior do bloco ttil de dados (2N — L), mais vulnerdvel por isso a

eventual variabilidade do canal no dominio do tempo.

3.3 Técnica de Transmissao SC/FDE com CP Reduzido Gracas

a Codificacao de Canal

3.3.1 Substituicao da Redundancia do CP por Redundiancia de um Cédigo

Nesta seccdo, considera-se a possibilidade de substituir a redundéancia convencional do CP,
ndo explorada directamente no receptor (devido a remocao do periodo de guarda correspondente
nos blocos recebidos, antes do processamento FDE), pela redundancia plenamente util de uma
codificacdo de canal. No esquema de transmissdo por blocos proposto em seguida, que tira
partido do algoritmo DDC apresentado na sec¢do 3.1, divide-se cada bloco codificado m, com

comprimento /V, em duas partes:
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a)  Um sub-bloco "principal” m, com comprimento N — L (sendo N > L), incluindo parte
da redundancia do codigo utilizado;
b)  Um sub-bloco “complementar” m’, com comprimento L, baseado na redundincia do

codigo que ndo € incluida no bloco principal.

A
-

CcP : =
L (M1 2 1 3 2' 4 3' M o
<«L»e—N > N > N > N——— +—N—

B
CpP : Ccp : ()4 : CP
<«L»e———N—r¢[p¢———N——><«[+»+—N— <«L»e—N——>
C
— — - — —
cp : cp : cp : CP : CP :
! R 2 (5 30015 4 w| M
“Lre—N'—>¢lre—N"—><l+e—N—><l+»—N"— <«L»e—N'—>

Figura 3.5: Esquema de transmissdo por blocos com CP reduzido gragas a codificag¢do de canal
(A), e esquemas convencionais utilizando a mesma redundancia da codificagdo de canal (B) e,

com N' = N — L, uma redunddncia reduzida (C).

Com a sequéncia de M blocos codificados organizados em parelha de sub-blocos (m,m’)
(m=1,2,---,M; m"=1,2,---, M), atrama proposta é apresentada na Fig. 3.5(A): ela requer
M janelas FFT contiguas, de comprimento /N, para processamento FDE, mas apenas requer
ajuda de um CP (de comprimento total) no primeiro dos M blocos. A eficiéncia associada a esta

transmissao por blocos é

MN
1
g MN + L’ (3-10)

o que implican ~ 1 quando M >> 1.
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Para comparagdo, a Fig. 3.5(B) mostra o correspondente esquema convencional de trans-
missdo por blocos, com uma codificagdo de canal de igual redundancia. M janelas FFT nao
contiguas, de comprimento /N, sdo aqui necessdrias para a implementacdo do processamento

FDE, resultando numa eficiéncia de transmissao

(3.11)

Quando o ritmo de transmissao bruto é o mesmo nas alternativas (A) e (B), o correspondente
ritmo de dados R, com a alternativa proposta pode ser significativamente mais elevado que o
ritmo de dados Rj usando a abordagem convencional da transmissdo por blocos. Devido a
redugdo do ”CP overhead”

M(N+1L)
PTIRTMIN YL

L

/
R ~ R (1 + —) = ib, se M >>1 (3.12)
n

N

E de salientar, como a Fig. 3.5(C) ilustra, que um esquema convencional de transmissdo por
blocos poderia ser desenhado para fornecer aproximadamente o mesmo ritmo de dados 7, que o
da Fig. 3.5(A), a custa de uma redu¢do da redundancia do cédigo utilizado. No entanto, seria de
esperar um reduzido ganho de codificacdo, pelo menos para uma complexidade de descodificacao
similar, juntamente com uma penaliza¢do da efici€ncia de poténcia, devida ao aumento do CP em

N _ N_Ly

termos relativos (a eficiéncia de transmissao ficaria reduzida a oy iy ol ¢

Quando se utiliza o esquema de transmissdo por blocos da Fig. 3.5(A), os procedimentos
necessarios em termos de "DDC-FDE/descodificacao” poderiam ser implementados na seguinte

sequéncia:

I.  Processamento FDE convencional para o primeiro bloco, (M’, 1), seguido pela

descodificacao do bloco 1 e pela subsequente re-codificacao, de modo a gerar uma
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estimativa do bloco complementar 1’ (baseado na redundancia extra nao incluida

no bloco 1).

II.  [Desde m = 2 até m = M — 1] Processamento DDC-FDE para o bloco (m, (m —

1)"), seguido (possivelmente em paralelo) por

a) Descodificagdo do bloco (m — 1,(m — 1)');
b) Descodificacdo do bloco m e subsequente re-codificagcao, de modo a gerar

uma estimativa do bloco m' (baseado na redundancia extra ndo incluida no

bloco m).

III.  Processamento DDC-FDE do bloco (M, (M — 1)), seguido (possivelmente em

paralelo) por

a) Descodificacdo do bloco (M — 1,(M —1)');

b) Descodificagao do bloco (M, M').

E de salientar que o procedimento de descodificacdo mencionado acima pode ser
implementado de forma simples, dado que nédo € exigida uma saida com decisoes
brandas para as subsequentes operagdoes DDC-FDE (mas € recomendavel usar

entradas com decisdes brandas para melhorar o desempenho da descodificacdo).

Na seccao 3.2 foi referido que, na auséncia de CP, uma m4 estimativa das “diferencas
de simbolo” para o DDC-FDE tipicamente resulta numa certa degradacdo das
ultimas L amostras igualizadas. No contexto do esquema de transmissao por
blocos proposto (Fig. 3.5(A)), isto significa que os blocos {1’,2',..., (M — 1)},
apos processamento DDC-FDE, tipicamente sofrem de pior qualidade que os blo-
cos igualizados M’ e 1,2, ..., M. Portanto, a descodificagcdo subsequente para os
M — 1 pares (1,1'),(2,2"),...,(M — 1,(M — 1)') pode ndo ser capaz de exibir

o mesmo excelente desempenho que a descodificagdo do par (M, M’), que tira

67



Capitulo 3. Prefixo Ciclico e Redundéncia de Codigos em Transmissdo de Alto Débito

partido do bloco igualizado M’ através do procedimento FDE convencional (ndo

€ afectado pela propagacao de erros).

Um conjunto de operacdes complementares, descritas abaixo, pode ser implemen-
tado de modo a resolver este problema de propagacdo de erros relativamente aos
M —1pares (1,1'),(2,2),..., (M —1,(M —1)") (uma "tail” de comprimento L,
preenchida com zeros, tem de ser acrescentada a trama da Fig. 3.5(A)):

IV.  [Depois dos passos I, IT e I1I descritos acima] Processamento DDC-FDE baseado
nas M — 1 janelas FFT deslocadas, que a Fig. 3.6 indica, de modo a obter
melhores amostras igualizadas no que diz respeito aos blocos com “redundancia
complementar” {1’,2',... (M — 1)'}, e, em seguida, nova descodificagdo dos
pares de blocos resultantes (1,1'),(2,2'),...,(M — 1,(M — 1)") (As amostras
igualizadas, obtidas anteriormente, dos “’blocos principais” (1,2,..., M — 1) sdo

preservadas no processo de descodificacdo.).

Tlw 1 2 1' 3 |2 4 (3] ... M 2]

=

€—DDC-FDE (1) —»>4—DDC-FDE (2') —»4—=DDC-FDE (3) = <4DDC-FDE (M-1)’

Figura 3.6: Janelas FFT, de comprimento N, deslocadas para o procedimento complementar

DDC-FDE (T designa a tail” necessdria, de comprimento L).

3.3.2 Exemplo de Codificacao e Resultados de Desempenho

As ideias da sec¢do 3.3.1 relativamente ao desdobramento (m,m’) de cada bloco de dados
codificado, conducente a N simbolos, podem ser facilmente realizadas de forma prética, recor-
rendo a técnicas de codificacdo de canal bem conhecidas. No exemplo descrito e avaliado em

seguida, adoptou-se um cédigo convolucional, de razio R = 1/2, para obter cada bloco de dados
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codificado completo:

a) O sub-bloco “principal” (m) € obtido através de uma perfuragdo (puncturing) da sequéncia

codificada;

b) O sub-bloco “complementar” (m’) é obtido com base na redundancia removida no pro-

cesso de perturagao.

Os resultados de desempenho apresentados em seguida referem-se ao esquema de trans-
missdo por blocos da Fig. 3.5(A). O canal € o que ja foi considerado na seccao 3.2, adoptando-
se L = 64, N = 256, M = 5 e uma modulagdo QPSK (neste caso, n = 20/21, atendendo
a (3.10)). Escolheu-se um cédigo convolucional de razdo R = 1/2 com 64 estados, sendo este
caracterizado por g; (D) = 1+ D+ D?*+ D3+ D e go(D) = 1+ D?*+ D3+ D>+ DS. Este c6digo
I } , para efeitos de desdobramento (m, m'): 17

1 0
designa um bit codificado para a parte principal (m), e ”0” designa um bit codificado para a

¢ perfurado, de acordo com a matriz P = {

parte complementar (m'). Para ambas as partes, principal e complementar, os bits codificados
sdo agrupados aos pares, € em seguida mapeados na constelacio QPSK de acordo com as regras
de um mapeamento de Gray. A descodificagido do codigo de razdo R = 1/2, bem como a do
cédigo (com razdo R = 2/3) que dele resulta com a perfuragio indicada, é uma descodifica¢do

com entradas brandas (soft inputs) empregando o algoritmo de Viterbi.

Considera-se também a possibilidade de utilizar receptores mais complexos, com uma di-
versidade de () ramos, quando se adopta a transmissdo por blocos da Fig. 3.5(A). O receptor
necessdario DDC-FDE (MMSE) estd ilustrado na Fig. 3.7 (com H ,@ assumido em cada um dos ¢
processadores DDC,, ¢ = 1,...,@). Os coeficientes Cj, do igualizador sdo os seguintes, como

se viu na seccao 2.4:

1
Cr = : (3.13)

A @ 2500
o+ AL
q:
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com « como definido na seccdo 3.2 (assume-se 0 mesmo nivel de ruido em todos os ramos do

receptor).

IDFT| =

Figura 3.7: Receptor DDC-FDE com diversidade espacial com () ramos.

Um conjunto de resultados de desempenho € apresentado na Fig. 3.8. Eles mostram que os
efeitos de propagacao dos erros, inerentes ao algoritmo DDC, sdo desprezdveis, especialmente
no caso de existir diversidade, quando se utilizam as operacdes complementares de igualizacdo e
descodificacdo, descritas na "Etapa IV”, seccdo 3.3.1. Sem esta etapa, verifica-se uma pequena

degradacdo do desempenho (cerca de 1dB).

Substituindo o esquema convencional de transmissao por blocos da Fig. 3.5(B), com proced-
imentos convencionais de recep¢do SC/FDE (amostras do periodo de guarda descartadas, etc.),
pelo esquema de transmissdo por blocos da Fig. 3.5(A), obviamente aumenta-se a eficiéncia
espectral (n4/np — 1) x 100%, com ng = NLH ens = % mantendo a mesma redundancia
global da codifica¢do de canal. Gracas ao algoritmo DDC, que permite um desempenho FDE
quase perfeito (propagacdo de erros desprezavel), pode-se acrescentar um ganho de eficiéncia

de poténcia ao ganho de eficiéncia espectral. O ganho de eficiéncia de poténcia, proximo de
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101

10

Pb

103

10*

E,N, (dB)

Figura 3.8: Desempenho relativamente aos esquemas de transmissdo por blocos da Fig. 3.5(A):
quando o "Passo 4” complementar de igualizagcdo/descodificacdo é implementado (linhas a
cheio) ou ndo (linhas a tracejado-ponteado); quando a simulacdo assume operacdo DDC sem
erros (linha tracejada). Sdo adoptadas linhas ponteadas para o esquema de transmissao

convencional da Fig. 3.5(B).

101ogy(na/nB), deve-se obviamente a diminui¢do do desperdicio de poténcia com o ”CP over-
head”. Quando N = 256 e L = 64, como no nosso exemplo, isto significa um ganho atingivel
de eficiéncia espectral de cerca de 25%, e, simultaneamente, um ganho de eficiéncia de poténcia

de cerca de 1dB, desde que M > 1 (cerca de 19% e 0.76d B, respectivamente, quando M = 5).
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3.4 Uso da Redundancia do CP para Melhorar Desempenhos

3.4.1 Transmissao SC/FDE

E de salientar que a redundéancia do CP, quando se utiliza um esquema de transmissdo por
blocos convencional SC/FDE, pode também ser encarado como um caso especial de redundancia
de uma codificacao de canal. Nos esquemas SC/FDE convencionais, em geral, esta redundancia
€ apenas utilizada para assegurar uma transmissdo sem interferéncia entre blocos e um impacto
do canal, sobre cada bloco de dados, que pode ser descrito por uma convolugdo circular. As
amostras correspondentes ao periodo de guarda sao abandonadas no receptor, tornando-se intteis

em termos de igualizagdo e descodificagdo.

Para um bloco de simbolos ndo codificado de comprimento N e um CP de comprimento L
(L < N), a redundéncia do CP corresponde a de L c6digos de repeticdo (2, 1) relativamente aos
ultimos L simbolos do bloco ttil (os restantes N — L simbolos do bloco ttil sdo transmitidos
como “’simbolos ndo codificados”). Assumindo um canal AWGN, uma descodificacdo 6ptima
poderia ser facilmente realizada, considerando para cada bloco util (de comprimento V), todas
as N + L amostras na entrada do descodificador, incluindo o CP de comprimento L: L adi¢des
das amostras correspondentes aos simbolos repetidos seriam suficientes para a exploracdo total,
no receptor, da "redundancia CP” transmitida. Neste contexto, o emprego de uma modulagdo

QPSK permitiria, em condi¢des 6ptimas de sincronizagao, obter um desempenho dado por

L d2 N —L d2
p - = 1 4
b= §9 Vane ) TN @1\ o,
1 d2 1 d2
= (--1 —L 2 — = e 14
(77 )Q 2Ny +( 77)@ 2Ny (5-14)
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N
N+L>

_(1_ [ b 1 £y
Pb_(n 1)@( 4nNO>+<2 n)Q( 2771\/0)’ (3.15)

O primeiro termo e o segundo termo do segundo membro de (3.14) dizem respeito aos L

comn = d? = 8nky e d3 = 4nFEy, Por conseguinte,

simbolos repetidos e aos N — L simbolos ndo-repetidos, respectivamente, em cada bloco de
dados de comprimento N (O desempenho ideal QPSK em canais AWGN, P, = @ (w / 2%)

podia ser alcancado comn =1 (L =0)oun = 1/2 (L = N)).

Note-se que, descartando a contribuicdo do periodo de guarda (procedimento habitual em

transmissao por blocos com CP), o desempenho “6ptimo” seria dado por

E
P=Q (\/ 2%) , (3.16)

para qualquer 7). Isto significa uma certa degradagdo, se se comparar (3.16) com (3.15) (cerca de

0.25dB com L = N/4, para P, = 1073, por exemplo).

Em comunicagdes moveis, os canais estdo longe do modelo do ”canal AWGN”, ndo pare-
cendo tao fécil tirar partido da redundancia do CP no receptor para melhorar os desempenhos.
No entanto, os procedimentos DDC-FDE propostos em seguida permitem um aproveitamento

pleno do CP numa transmissdo por blocos convencional (p. ex., de acordo com a Fig. 3.5(B)).

Tendo em conta as amostra do periodo de guarda, y(fz), s y(_wf)

, € também tirando partido de
uma prévia estimativa s(m) do bloco corrente e da estimativa final do bloco precedente S(m — 1),

procede-se do seguinte forma:

a)  Calcula-se um “bloco deslocado” ygy(m), correspondente a janela FFT deslocada da
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b)

¢)

Fig. 3.9, dado por

T
Fsulm) = (o y" wolm), - ywpa(m)
L N-—L
+ I'L}"_ldiag[ﬁo, HREN I/—iN_l]}"E’(m)
é [%?’_L’ T ’gglrfl),N—L—l]Tv (3.17)
com
~(m) ~(m—1) ~(m) ~(m—1) !
A'(m) = [0,---,0,5%,  —5r b o 5 — g\t
(m) N-2L — SN-L N-L-1 ~ SN-1
N—L (3.18)

(esta computagdo é um “procedimento DDC” semelhante ao descrito na secgao 3.1, para

a janela FFT deslocada da Fig. 3.9);

Define-se

—_

N 2
g . J/
~”

~ m m m m 1 m m
Yrup(m) = [yé )» T >?Jz(v_)L—1,v 9 <y](V—)L + %I},—L> Y < J(V—)l + %H)_1>]

N—-L L (3.19)

Usa-se y1yp(m), em vez de ycp(m), para obter uma nova (e melhorada) estimativa do

bloco de dados, através do processamento FDE convencional.

CP

N.
N

Figura 3.9: Janelas FFT de comprimento N para exploragdo total da "redunddncia CP” em

esquemas convencionais de transmissdo por blocos.

A Fig. 3.10 mostra os resultados de desempenho para o esquema convencional da Fig.

3.5(B), também com L = 64, N = 256, bloco util com uma duracao de 5.5, modulacdo QPSK e
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Figura 3.10: Desempenho SC/FDE quando os contetidos do CP sdo utilizados como uma forma

simples de redundancia de codificacdo de canal: com a propagacdo de erros que é inerente ao

procedimento DDC (linha a cheio); quando a simulacdo assume uma operagcdo DDC sem erros
(linha a tracejado). Os resultados convencionais de desempenho, quando as amostras do CP

sdo eliminadas, também estdo incluidos (linha a ponteado).

o canal considerado anteriormente. Nesta figura, pode ver-se o desempenho, quando os contetdos
do CP sao utilizados como uma forma elementar de redundancia de codificagdo de canal, e o
desempenho para condicdes de recep¢ao convencionais, em que as amostras correspondentes ao
CP sao eliminadas. Como se esperava, pode-se observar um pequeno ganho quando se usa a

redundancia do CP, tirando partido do algoritmo DDC.
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3.4.2 Transmissao OFDM

Usando uma modulacao OFDM numa transmissao convencional por blocos com CP, também
¢ possivel explorar a redundancia inerente ao CP para melhorar o desempenho. Assumindo
um canal AWGN, haveria que efectuar L adi¢cdes de amostras correspondentes, no dominio
do tempo, tal como na transmissdo SC, analisada na seccdo 3.4.1, de modo a obter um bloco
melhorado de comprimento N, no dominio do tempo, para processamento subsequente. A
“descodificacdo” seria entdo directamente baseada no bloco de comprimento /N, definido no
dominio da frequéncia, que resultaria desse bloco melhorado no dominio do tempo por aplicagdao
de uma DFT. Diferentemente do que sucedia na transmissdo SC, em que a estimacao de apenas L
dos NV simbolos do bloco seria beneficiada com a adi¢do de amostras, haveria agora um beneficio
idéntico para a estimacao de todos os /N simbolos do bloco, definido no dominio da frequéncia.
Dividindo por dois a soma das amostras correspondentes, para preservar os termos de sinal
presentes nas amostras , € facil concluir que o beneficio adviria da reducdo da variancia de L
termos de ruido para metade do seu valor com o procedimento habitual (descartar o periodo de
guarda). Nestas condi¢des, sendo o3 a variancia das amostras de ruido no dominio da frequéncia

com o referido procedimento habitual, ter-se-ia agora uma variancia

1_o3 o 2N —1L

2 N N 2

ot =L N (N A=, 20
N9t N ( )N oN N (3:20)

com o procedimento indicado, provocando uma relacdo sinal-ruido, em cada subcanal, incre-

2N

s~ relativamente ao seu valor quando o CP néo € processado. Com uma

mentada de um factor

constelagdo QPSK em cada subcanal, o desempenho seria dado por

(3.21)

2N N _E,
P: 2— =
»=Q \/2N-LN+L No @
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em que 7 = NLJFL Como o procedimento habitual, nao aproveitando o CP, ter-se-ia
E
P=Q (\/ 2nﬁ‘;> , (3.22)

o que significa que a modificacdo indicada proporcionaria um ganho de 10log,, (%)

101log;, (ﬁ) (dB) (aproximadamente 0.6dB para N = 4L).

Na situacao prética de um sistema de comunicagdes moveis, esta ideia pode ser viabilizada
recorrendo ao algoritmo DDC e ao procedimento que envolve uma janela de FFT deslocada,
como se fez para a transmissdao SC na seccdo 3.4.1 (ver equacgdes 3.17 e 3.18). As decisoes
preliminares, no dominio do tempo, que o algoritmo DDC requer deverao agora, como € obvio,
ser seleccionadas no ambito do bloco que constitui a IDFT do bloco de N decisdes preliminares

no dominio da frequéncia.

A Fig. 3.11 mostra os resultados de desempenho para um esquema de transmissao por
blocos convencional com uma modulagdo OFDM, usando uma constelagdo QPSK em cada uma
das N = 256 subportadoras, . = 64 e um bloco ttil com a duracdo de 5 ps. O canal € o
considerado anteriormente. Nesta figura, pode ver-se o desempenho quando os conteidos do CP
sdo utilizados e o desempenho para as condi¢des de recepcao convencionais, em que as amostras
correspondentes ao CP sdo eliminadas. Como era de esperar, observa-se um pequeno ganho

(cerca de 0.6dB) quando se usa a redundancia do CP, tirando partido do algoritmo DDC.
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Figura 3.11: Resultados do desempenho OFDM/FDE quando os contetidos do CP sdo
utilizados como uma forma simples de redundadncia de codificacdo de canal: com a propagacdo
de erros que é inerente ao procedimento DDC (linha a cheio); quando a simulacdo assume uma

operagcdo DDC sem erros (linha tracejada). Os resultados convencionais de desempenho,

quando as amostras do CP sdo eliminadas, também estdo incluidos (linha a ponteado).
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Capitulo 4

Codigos de Blocos Lineares e Sua Descodificacao

SISO

Este capitulo é dedicado as questdes da codificagdao de canal com c6digos de blocos lineares
e da respectiva descodificacao SISO, com os detalhes justificiveis pela respectiva aplicagdo no
contexto das técnicas iterativas de descodificacao/detec¢dao propostas nos capitulos 6, 7 e 8. Os

assuntos expostos neste capitulo sdo, de alguma maneira, complementados pelo Anexo A.

Na seccao 4.1, com cardcter introdutdrio, sdao apresentados os conceitos de ”” grafo de Tanner”
[Tan81] de um cddigo de blocos linear e de “coédigo LDPC” [Gal62]. Na parte restante deste
capitulo, dedicada a descodificagao SISO de cddigos de blocos lineares, sdo apenas abordadas
em detalhe as formas de descodificagao SISO que se baseiam no grafo de Tanner dos codigos e
se processam de forma iterativa, de especial interesse quando os c6digos em questdao sao c6digos

LDPC.

A seccdo 4.2 introduz esta questdo, nomeadamente através das chamadas “algebra das razdes

de verosimilhanga” e ”algebra das razdes de verosimilhanga logaritmica”.

Na seccdo 4.3 sdo apresentados algoritmos que realizam a descodificacdo iterativa SISO

baseada nos grafos de Tanner, bem como a respectiva fundamentagao.

79



Capitulo 4. Cédigos de Blocos Lineares e Sua Descodificacdo SISO

4.1 Codigos de Blocos Lineares

Apresenta-se nesta seccdo (complementada pelo Anexo A) uma breve introdugao aos c6digos

de blocos lineares e binarios, em geral, e aos codigos LDPC em particular.

4.1.1 Coddigos de Blocos em Sistemas de Transmissao Digital

As técnicas de codificagdo de canal usadas em sistemas de telecomunicagdes envolvem sem-
pre uma transmissao digital em que a sequéncia de dados independentes, associada a informagao
a comunicar, € transformada numa nova sequéncia com o mesmo conteido informativo, mas
em que alguma forma de redundancia € inserida. O receptor pode entdo tirar partido dessa
redundancia para extrair, do sinal recebido, a informacdo original, com melhor desempenho
que numa transmissao nao codificada. Com a ajuda de um bom cdédigo, € possivel atingir um
dado objectivo de qualidade de recepg¢do, associado a um certo limiar de probabilidade de erro,
com uma relacdo sinal/ruido mais baixa do que numa transmissdo sem codigo: isto significa
um aumento da chamada “eficiéncia de poténcia” gracas a codificacdo de canal. De forma
complementar, a transmissdo com codigo proporciona uma probabilidade de erro mais baixa que
a transmissao sem codigo (ou seja, uma melhor qualidade de recep¢do), se a relacao sinal/ruido

for a mesma nos dois casos.

Admitindo que € usado um c6digo bindrio e que a sequéncia de dados tem ritmo R, (bits/seg),
a sequéncia efectivamente transmitida terd necessariamente um ritmo 2. (bits/seg) superior ao
primeiro. Sempre que o codificador de canal transforma cada bloco de k bits de informag¢do num

bloco de n bits codificados (n > k), pode dizer-se que a razdo do codigo é

<1 “4.1)
n
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4.1. Codigos de Blocos Lineares

A Fig. 4.1 representa um modelo béasico de um sistema de transmissao que emprega codificacao
de canal. Se o desmodulador produzir decisdes bindrias quanto a cada um dos bits codifi-
cados, pode dizer-se que a tarefa do descodificador é efectuar um controlo dos erros cometi-
dos pelo desmodulador. E a redundéncia inerente ao cédigo que permite esse controlo de er-
ros (deteccdo e/ou correc¢ao). Sendo este o motivo pelo qual os cédigos usados em sistemas
de telecomunicacdes sdo habitualmente denominados “cédigos de controlo de erros”, a ver-
dade é que é possivel uma descodificacio com melhor desempenho se o desmodulador en-
tregar ao descodificador sequéncias de amostras sobre as quais nao tenha efectuado decisdes
rigidas. Na prética, consegue-se uma aproximacgdo da situacao ideal (auséncia de decisdes na
saida do desmodulador) quando as amostras reais, através de um procedimento de quantizacao,
sdo substituidas por nimeros inteiros que as representam aproximadamente. A descodificacio
subsequente € o que se pode designar como uma descodificacao baseada em “decisdes brandas”,
em contraste com a descodificagdo convencional baseada em “decisOes rigidas”, de mais fécil

implementag¢do mas com desempenho inferior.

Dados

Dados Cod d D d Estimados
od. de Mod. Desmod. escod. ——
Canal de Canal

Figura 4.1: Modelo bdsico de um sistema de transmissdo digital com codifica¢do de canal.

Quando ¢ realizada uma descodificacdo baseada em decisdes rigidas, o desempenho do
descodificador depende das distancias de Hamming no ambito do c6digo. Quando se utiliza uma
descodificacdo baseada em decisdes brandas, e o nimero de niveis de quantizacio € suficiente-
mente elevado para se poder considerar desprezavel o efeito daquela, o desempenho do conjunto
desmodulador/descodificador é praticamente 6ptimo, dependendo das distancias euclidianas no

ambito da combinag¢do do c6digo com a modulagdo adoptada. Estes conceitos sao apresentados,
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Capitulo 4. Cédigos de Blocos Lineares e Sua Descodificacdo SISO

de forma concisa, no Anexo A, no qual € revista a estrutura algébrica dos cédigos de blocos
lineares construidos sobre corpos de Galois, sendo neste caso GF(2) (Galois Field), uma vez que

apenas serdo considerados c6digos bindrios.

Os conceitos basicos sao apresentados nas secgoes A.1 a A.4 do Anexo A: estrutura algébrica
dos cdédigos de blocos bindrios lineares; distancias de Hamming no ambito de um cddigo de
blocos linear; matriz de teste de paridade (Matriz H) e célculo de sindromes; combinagdes de

cddigos de blocos com modulac¢des bindrias antipodais.

4.1.2 Grafo de Tanner de um Coédigo de Blocos Linear

Dada a matriz H (matriz de teste de paridade) do c6digo, facilmente se obtém o seu “grafo
de Tanner”, que se designard por TG (Tanner Graph) [Tan81] (e vice-versa). Os TG sdao um tipo
especial de grafos (grafos bipartidos), que envolvem dois tipos de nos:

e CN (Check Node): N6 de teste de paridade, associado a cada linha da matriz H;

e SN (Symbol Node): N6 de simbolo (bit), associado a cada coluna da matriz H.

Nestes grafos, os CN’s ndo estdo ligados entre si, 0 mesmo se podendo dizer dos SN’s; apenas

ha ligacdes entre SN’s e CN’s.

Conhecendo a matriz H, o procedimento para definir o respectivo TG € o que se indica em

seguida, tomando como exemplo um cédigo (7, 3).
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4.1. Codigos de Blocos Lineares

Este cédigo tem

SN1 SNy SN3 SNy SN SNg SN~

0 1 1 1 0O 0 0 CN;4

1 0 1 0 1 0 0 CN,
H= \

1 1 0 0 0 1 0 CN

1 1 1 0 0 0 1 CN,

sendo o respectivo grafo representado na Fig. 4.2.

CN, CN CN CN

2 4

SN SN SN SN SN SN

Figura 4.2: Representagdo esquemdtica do TG para um codigo (7,3).

Basta associar a cada linha o respectivo né C'N,,,, com m € {1,2,3,4}, e a cada coluna o
respectivo né6 SN, com n € {1,2,3,4,5,6,7}. Por exemplo, na primeira linha da matriz H,
CN; — [0111000], estabelecem-se caminhos entre C'N; ¢ SNy, SN3 ou SN4. De um modo
geral, pode dizer-se que existe um caminho ligando C'N,, a SN, se e s6 se o elemento h,,, da

matriz H for igual a 1.
Associadas aos TG, como o que estd ilustrado na Fig. 4.2, referem-se j4 as seguintes notacdes,

no ambito da caracterizac¢ao dos algoritmos de descodificacdo iterativa:

N(@m): Conjunto de SN (Symbol Node)’s ligados ao C'N,, (tem a ver com a linha m da
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matriz H); neste exemplo, com m € {1,2,3,4}, N(1) = {SNy, SN3, SN,4} ,

etc;

N(@m)\n: Conjunto de SN’s ligados ao C'N,,, excluindo o S N,,; neste exemplo N (1)\ 2 =
{SN3, SN,}, etc;

M(n): Conjunto de CN (Check Node)’s ligados ao S N,, (tem a ver com a coluna n de
H); neste exemplo, comn € {1,2,3,4,5,6,7}, M(2) = {CN;,CN3,CN,},

etc;

M(n)N\m: Conjunto de CN’s ligados ao SN,, excluindo C'N,,, em que, neste exemplo,

M(2)\3 = {CN;,CN,}, etc.

Um dos aspectos mais importantes de um TG € a eventual existéncia de ciclos (percursos
fechados) no seu ambito. Neste contexto, define-se um “comprimento de ciclo minimo” (girth),
g, como sendo o menor nimero de caminhos que é possivel encontrar num percurso fechado no
ambito do TG. E obvio que qualquer ciclo de um TG tem um comprimento par. O valor minimo
de g é g = 4, correspondendo a uma matriz H em que, pelo menos, duas colunas apresentam
dois 1’s em comum. Para determinar o pardmetro g de um cédigo de blocos linear descrito pela

matriz H pode seguir-se, por exemplo, o procedimento proposto em [MBO1].

4.1.3 Cédigos LDPC

Nao € todos os dias que se apresenta uma técnica que em breve ganha o estatuto de técnica
”verdadeiramente revoluciondria”. Isso aconteceu em 1993, quando Berrou, Glavieux e Thitima-
jshima [BGT93] apresentaram uma técnica de codifica¢do de canal capaz de aproximar os limites
de Shannon [Sha48]. Contudo, como alternativa aos turbo-cédigos propostos em [BGT93],

surgem hoje os codigos LDPC (Low Density Parity Check), cddigos de blocos lineares que, com
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blocos extremamente longos, também podem aproximar os limites de Shannon: estes codigos
foram, na realidade, introduzidos por Gallager na sua tese de doutoramento em 1962 [Gal62],
acabando por ser “redescobertos” por MacKay e Neal nos anos noventa [MN95,MN97], e tornando-
se, em seguida, objecto de reconhecimento generalizado. Sucede que a complexidade computa-
cional inerente aos bons codigos LDPC (com blocos muito longos) era proibitiva na altura da sua
descoberta, e, essencialmente por isso, ndo foram alvo de qualquer atengdo por parte da comu-
nidade cientifica durante décadas. No entanto, os avangos tecnolégicos tornaram estes codigos

sérios concorrentes dos turbo-codigos, cuja complexidade de implementagdo ndo € inferior.

Os chamados “cédigos LDPC” sao genericamente caracterizados por uma matriz H esparsa:
isto significa que o ndmero de 1’s nesta matriz é muito menor que o niimero de elementos desta,

(n — k) x n. Nesta classe de codigos, é comum distinguirem-se dois tipos de c6digos:

I. Irregulares: A matriz de paridade H possui uma baixa densidade de 1’s e o numero
de 1’s por coluna e por linha ndo € constante;
II. Regulares: A matriz de paridade H, com baixa densidade de 1’s, contém w, 1’s por

coluna e w, = w, X - I’s por linha (w. e w, fixos).

Figura 4.3: Representagdo esquemdtica do TG para o codigo regular definido por (4.2).

Pode-se generalizar os conceitos de “cdédigo regular” e ’cédigo irregular” a outros codigos,

sem a matriz H esparsa. Como exemplo, tem-se na Fig. 4.3 o TG do cédigo regular com a matriz
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H expressa em (4.2). Neste exemplo, todas as linhas de H t€ém peso 4 e todas as colunas de H

SN1 SNy SN3 SNy SN5 SNg SN7 SN

tém peso 2.
1
1
H=
0
0

0
0
1
1

1
0
1
0

0
1
0
1

1
0
0

1

0
1
1
0

\

;

CNy
CN
CN;
CN,

4.2)

Em geral, procura-se que os codigos LDPC tenham uma matriz H em que nenhum par de

linhas (ou colunas) tem mais que um ’1” em comum, o que garante um comprimento de ciclo

minimo nao inferior a ¢ = 6 e uma distancia de Hamming minima d,,;, > w. + 1. No projecto

de um cédigo LDPC, procuram-se valores elevados de g e d,,;, elevados, de forma a melhorar

o desempenho dos algoritmos de descodificacdo. O projecto de cédigos LDPC, baseado na

construgcdo da respectiva matriz H, pode ser levado a cabo seguindo uma estratégia como as

que foram apresentadas em [MNO7].

4.2 Introducao a Descodificacao SISO

Nesta sec¢do, € apresentado o problema da descodificagdo SISO de um codigo de blocos

linear. Nesse contexto, e tendo presentes os requisitos de uma descodificacdo iterativa baseada

em grafos de Tanner, sdo introduzidas a "4lgebra das razdes de verosimilhanga” (subsec¢do 4.2.2)

e a "algebra das razoes de verosimilhanca logaritmicas” (subsecc¢do 4.2.3).
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4.2. Introducdo a Descodificagdo SISO

4.2.1 Métodos de Descodificacao SISO

Neste trabalho considera-se sempre que cada codigo de blocos linear é combinado com uma
modulacdo bindria antipodal e que a transmissdo tem lugar em canal gaussiano ideal. Cada
bloco ¢ = [cjcy -+ - cy| dd origem a um vector y = [y192 - - - yn| de N amostras na entrada do
descodificador, em que y,, = x,, + v,, sendo o ruido representado por v,, e os dados codificados

por

{ +1,¢, =0 4.3)

Supde-se que as duas probabilidades a priori” sdo iguais, isto é, Pr(¢, = 0) = Pr(c, = 1) =
1/2, para uma sequéncia de dados independentes, e que as N amostras de ruido sdo varidveis
aleatorias independentes (canal sem memoria) e gaussianas, todas elas de média nula e variancia

o2,

Quando se pretende levar a cabo uma descodificacdo SISO, o objectivo genérico € cal-
cular as probabilidades "a posteriori”, Prob(c,, = 0|y, ’c6digo’) e Prob(c, = 1|y, cédigo’),
condicionadas pelo vector y observado na entrada do descodificador e pelas regras a que a
correspondente codificacdo especificamente obedece. As decisdes quanto a cada um dos bits
codificados podem entdo ser tomadas com base na probabilidade maxima “a posteriori”: se
Prob(c,, = 0]y, ’cdédigo’) > Prob(c, = 1|y, c6digo’), ¢, = 0; Se Prob(c,, = 1|y, c6digo’) >
Prob(c, = 1|y, ’codigo’), ¢, = 1. Além de tomar uma decisdo, é também possivel obter uma
medida concreta da fiabilidade da mesma, simplesmente dividindo a probabilidade mais elevada

pela probabilidade mais baixa: quanto maior for o quociente, maior a fiabilidade.

Entre os varios métodos de descodificacdo SISO de codigos de blocos lineares [LCO4],
merecem especial referéncia os que se baseiam numa trelica que (tal como sucede para os c6digos

convolucionais) pode ser definida para cada codigo dessa classe [BCJR74]. Neste contexto, a
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descodificacdo SISO de um c6digo de blocos é comparavel a descodificacao SISO de um codigo
convolucional, descrita no capitulo 5. Contudo, quando se pretendem ganhos de codificagdao
muito elevados (eventualmente de modo a conseguir aproximacdes dos limites de Shannon),
torna-se necessario que, além de outras condi¢des, se adoptem blocos muito longos. Em geral,
isto leva a que quaisquer treligas associdveis a esses codigos (hd varias maneiras de defini-las
[LCO4]) tenham complexidade excessiva para que seja realista usar uma técnica de descodificagao
SISO baseada em trelicas. Nestes casos, € possivel obter bons compromissos desempenho/complexidade
optando por uma descodificacdo SISO baseada no grafo de Tanner do c6digo em causa: esta
descodificacdo processa-se de forma iterativa, envolvendo trocas de mensagens probabilisticas

entre SN’s e CN’s daquele grafo.

4.2.2 Algebra das Razdes de Verosimilhanca

A razdo de verosimilhanca de uma varidvel aleatoria binaria X, que assume os valores 16gicos
0 e 1, aqui designada por LR(X), ou seja, a LR (Likelihood Ratio) de X, é dada por

Prob(X = 0)

LR(X) = Prob(X = 1)

(4.4)
Seja Y, a varidvel aleatoria bindria resultante da soma moédulo 2 de n variaveis aleatOrias
bindrias independentes X;,comi=1,--- nen > 2,ouseja, ¥, = X; & Xo & .- X,,. Entdo,
pode provar-se que a LR de Y, € uma fungao das LR’s das varidveis X;, dada por
LR(X;)-1
1+ H (LR X, )+1>

LR(Y,) = - 4.5)
LR(X;)—1
1- 11;[1 (LR(Xi)—H)

Para provar (4.5), comece-se por considerar apenas a soma de duas varidveis aleatorias X; e
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4.2. Introducdo a Descodificagdo SISO
X5, em que a LR da varidvel Y, = X; & X, € funcdo das LR’s de X; e Xo:

LR(Y,) — Prob(Y; = 0)  Prob(X; = 0)Prob(X; = 0) + Prob(X; = 1)Prob(X; = 1)
v Prob(Y, = 1)  Prob(X; = 0)Prob(X, = 1) + Prob(X; = 1)Prob(X, = 0)

Prob(x,=0)Prob(x,=0) 11

Prob(x,=1 )Prob(X2 1) _ LR(X1)LR(X5) +1

= 4.6
Prob(x,=0) n Prob(x,=0) LR(X;) + LR(X>) (4.6)
Prob(x,=1) ' Prob(x,=1)

Sendo assim,edadoque V,, = X; ¢ --- X,, =Y,_1 & X,,, tem-se

LR(Y,_1)LR(X,) +1

LE(Y,) = LR(Y, 1)+ LR(X,) “.7)

Atendendo ao resultado anterior, pode-se provar por indugdo a expressao (4.5) comecando

por considerar n = 2:

T (ERG) 1+ (Mt (i)

LR(Y2) = 2 LR(X:)— LR(X1) LR(X2)—1
1—i1:[1 (LR( NS ) <LRX1 +1> (LR(X2)+1>
[LR(X1) + 1] x [LR(X3) + 1]+ [LR(X;) — 1] X [LR(X3) —
[LR(X1) 4+ 1] x [LR(X3) + 1] — [LR(X;) — 1] x [LR(X3) —
LR(X,)LR(X,) +1 “48)
LR(X,)+ LR(X,) '

Este valor € exactamente o mesmo que (4.6), provando a validade da expressdo (4.5) para

n = 2. Por outro lado, assumindo que (4.5) é verdadeira para Y,,, ndo € dificil verificar que ainda

¢ valida para Y, 1:

LR(Y,)LR(X,11) + 1
LR(Y,y1) = LR(Y,® X,11)= L(RG)/ )L(R()—(HJ)FI)

X LR(Xp1) + 1
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=1

n 2
LR(Xo1) + [T (Hiodst) % LR(Xasn) +1 - T (5655

2
T LR(Xop) ~ 11 (%) X LR(Xp11)

(LR(X) + 1]+ TT (89  [LR(Kw) — 1
LR(Xw0) +1] — TT (H6954) % [LR(Xuir) — 1

-
Il
-

= 4.9

4.2.3 Algebra das Razoes de Verosimilhanca Logaritmicas

A razao de verosimilhanca logaritmica de uma varidvel aleatéria bindria X (que assume os

valores 16gicos 0 e 1), aqui designada por L(X) (Log-Likelihood Ratio), ¢ dada por

(4.10)

L(X) = log(LR(X)) = log (Pfob(X 0))

Prob(X = 1)

Seja Y,, a varidvel aleatdria resultante da soma médulo 2 de n varidveis aleatdrias indepen-
dentes X; (com:=1,2,--- . nen > 2),ouseja, Y, = X;d Xo & --- & X,,. Entdo, atendendo a

(4.5), a LLR (Log-Likelihood Ratio) de Y,, € uma funcdo das LLR’s das varidveis X; , dada por

_l_

<exp<L<Xi>)71)

el exp(L(X;))+1
L(Y,) = log = (4.11)
1- 1] <exp(L<Xi)>—1>
el exp(L(X;))+1
O valor de L(Y,,) pode também ser calculado de forma recursiva, atendendo a (4.7):
exp(L(Ya 1) + L(X,) + 1 )
L(Y,) = log ( (4.12)
00) =108 | o (EV 1)) + exp(L(X,)
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Por razdes de simplicidade formal, € usual utilizar o operador B para definir a ”dlgebra das

razdes de verosimilhanca logaritmica”:

LY,) = LX,®Xo® - @ X,) = L(X;) BL(X,) B ---BL(X,)

Ies

L(X,)(4.13)

Uma forma particularmente eficiente de efectuar os cdlculos para obter L(Y,,) [HEADO1]

baseia-se na relacao

tanh (L(Y,)/2) = Htanh(L(Xi) /2),

cuja justificagdo se segue.

Sabendo que py e p; verificam py + p; = 1, considere-se o seguinte resultado:

tanh <110g (@)) = po—pL = Po—P1 _ po/p1—1
2 p1 po+pi po/pr+1

Esta relagdo € equivalente a

—1
log (po/p1) = 2 x tanh™" (M) _

po/p1 +1

Identificando L(Y},) com log (po/p1), pode-se entdo escrever

- -1 eXp(L(Yn)) —1
L(Y,) = 2 x tanh (exp(L(Yn)) n 1) .

Por outro lado, combinando (4.11) com ( 4.16), resulta

1+ I] tanh (L(X;)/2)
exp(L(Y,)) = —5+

1 = [] tanh (L(X)/2)

i=1
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Substituindo (4.18) no segundo membro de (4.17), vem

L(Y,) =2 x tanh™* (ﬁ tanh (L(X;) /2)) : (4.19)

0 que comprova (4.14).

Note-se que, como a fung¢@o tanh(.) € impar, pode ser escrita da seguinte forma:

tanh (L(Y,)) /2 = Htanh ((L(X;)/2)

— H sgn(L(X;)) x Htanh (IL(X,)]/2) . (4.20)

Nao ¢ dificil verificar que a operacdo definida por HH tem como elemento absorvente o 0 e

como elemento neutro o oo , obedecendo as seguintes regras:

o L(z)Hoo=L(z)

Para implementar de forma eficiente a operacdo definida por H quando n = 2 (ou paran > 2,
procedendo recursivamente), atenda-se a seguinte relacdo, designada por “Logaritmo Jacobiano”

[VYO02]:

log (¢4 4 (o) L(x2) + log(exp(L(xy) — L(z3)) + 1), L(xs) > L(z1)
L(z1) + log(exp(L(w2) — L(z1)) + 1), L(za) < L(z1)

= max[L(21), L(z2)] + log (1 + e/ =Lie2)l) (4.21)
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De (4.6) resulta entdao

exp(L(Xy) + L(Xy)) + 1
exp(L(X1)) + exp(L(X5))

= loglexp(L(X1) + L(X3)) + 1] — log[exp(L(X71)) + exp(L(X>))]

L)) = L(X\) B L(Xs)=log

= log(—|exp(L(X1) + L(Xs))| + 1) — log(exp(—|L(X;) — L(X2)| + 1)

+ max|0, L(X,) + L(X2)] — max[L(X,), L(X>)]. 4.22)

Dado que

max|[0, L(X1) + L(X3)] — max[L(X1), L(X>)]

= sgn[L(X7)] x sgn[L(X3)] X min[|L(X7)], | L(X2)|] (4.23)

(relagc@o demonstravel sem dificuldades de maior, por validacdo separada de cada um dos quatro

casos possiveis, consoante as polaridades de L(X) e L(X3)), resulta

L(X1) B L(X2) = sgn[L(Xy)] X sgn[L(X5)] x min[|L(X3)], [L(X2)]]

+ s(L(X1), L(Xs)), (4.24)

em que

(4.25)

s(L(X1), L(Xs)) = log (exp(—IL(Xl) L L)) + 1>

exp(—|L(X1) — L(Xp)[) + 1
representa o papel de uma “fung¢do de correc¢do” no célculo de L(Y3).

Note-se que, ndo contando com esta ’funcao de correccao”, pode-se adoptar a aproximacgao

L(X1) B L(X,) 2 sgn[L(X,)] x sgn[L(X5)] x minf|L(X,)], |L(Xs)]] (4.26)
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4.3 Descodificacao Iterativa Baseada em Grafos de Tanner

Os algoritmos iterativos, baseados nos TG, para descodifica¢ao de cédigos de blocos, podem

tomar duas abordagens possiveis:

e Algoritmos de troca de bits para descodificagdo com decisdes rigidas;

e Algoritmos de troca de mensagens para descodificagdo com decisdes brandas.

Nesta seccao, centra-se a atengao na segunda classe de algoritmos, que operam com decisdes
brandas tanto na entrada (”’Soft Input’”) como na saida (”Soft Output”). Esta descodificagdo SISO

€ capaz de proporcionar melhores desempenhos, embora a custa de uma maior complexidade.

O elevado desempenho dos cddigos LDPC com blocos muito longos, através de uma com-
plexidade aceitdvel de descodificacdo, baseia-se em algoritmos iterativos de descodificacdao SISO
como o introduzido por Gallager em [Gal62] e redescoberto por MacKay e Neal [MN95, MN97],
vulgarmente conhecido por ”Algoritmo SPA (Sum Product Algorithm)”. Note-se que o campo
de aplicacao daquele algoritmo e seus derivados € bastante vasto, abrangendo diversas dreas do
processamento de sinal, ligadas as comunicacdes digitais e 2 inteligéncia artificial. E também
conhecido por BPA (Belief Propagation Algorithm) na sua formulagdo genérica, desenvolvida no

contexto das chamadas ”Redes Bayesianas™.

No caso da descodificacao SISO dos cédigos LDPC, a complexidade relativamente pouco
elevada mesmo com blocos muito longos tem a ver nao s6 com as caracteristicas dos algoritmos
de descodificacao iterativa utilizados mas também com o facto de existirem relativamente poucos

caminhos no grafo (ou seja, tem a ver com facto de a matriz H ser esparsa).

Neste capitulo, a exposi¢do referente ao ”Algoritmo SPA” e a algoritmos de complexidade
reduzida que dele derivam tira partido da consulta de um conjunto de referéncias bibliograficas,

nomeadamente [Gal62, MN95, MN97, CFRUO1, CF02, HEADO1, RyaO1].
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4.3.1 Algoritmo SPA

O algoritmo SPA, para descodificagdo de cddigos de blocos lineares, baseia-se na troca

de informagdo entre nds, no ambito do TG do codigo dado. Pode descrever-se o processo de

descodificacdo em trés etapas:

IL.

I11.

Comunicacao Ascendente (SN, — CN,,, mensagem ¢y, ): Transmissdo de informagdo
disponivel em cada SN (Symbol Node) para cada um dos CN (Check Node)’s a ele lig-
ados. A informagao sobre ¢, enviada de S N,, para cada C' N,, é baseada na informagao
recebida do canal (amostra y,,) e na “informagao extrinseca” recebida de todos os outros

CN’s ligados a SN,,, excepto C'N,,;

Comunica¢ao Descendente (C'N,, — SN,,, mensagem r,,,): Recepcdo em cada SN,
de uma “informagao extrinseca” sobre c,, proveniente de cada C'N,, ligado a SN,,. A
informacgao enviada de C'N,,, para SN,, é baseada na informacao que C'N,, recebe de

todos os outros SN’s a ele ligados, excepto SN,,;

Estimacao da Palavra Recebida: Com base na informagao recebida do canal, y,,, e na
totalidade da informacgao extrinseca disponibilizada pela descodificagdo, calcula-se uma
estimativa da “razdo de verosimilhanca a posteriori”, referente a cada bit c,,. Consoante

a estimativa é superior ou inferior a 1, pode decidir-se que ¢,, = 0 ou I, respectivamente.

Atendendo a que o canal ndo tem memoria, a LR (ou seja, a razdo de verosimilhancga), ~a

posteriori” do bit ¢,, antes da descodificag¢do € dada por

PI'(Cn = Ob’) PI‘(Cn = 0|yn)

= 4.27
Pr(ca = 1ly)  Prley = Lyn)’ (27
em que, como se demonstra na sec¢ao A.5 do Anexo A,
1
Pr(c, = 0|y,) = (4.28)

1+ exp (—2%)
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1

Aquela LR assume entdo a forma

Pr(c, =0ly,)  14exp(38)  exp(ya/0?) x (exp (yn/0?) + exp (—yn/0?))
Pr(c, = 1lyn)  14exp(—2%)  exp(—yn/02) X (exp (yn/0?) + exp (—yn/0?))
= exp (2y—’;) (4.30)
o

podendo dizer-se que constitui uma “informacao intrinseca” sobre cada bit c,,.

Se fossem tomadas decisdes quanto aos bits ¢, directamente a partir das amostras y,,, a regra
de decisdo a adoptar consistiria normalmente no seguinte: ¢, = 0 ou ¢, = 1, consoante a LR
fosse superior ou inferior a 1, respectivamente (ou seja, consoante y, > 0 ouy, < 0). O
processo de descodificagdo, que tira partido das relacdes conhecidas entre os diversos bits ¢,
de cada palavra de c6digo (expressas na matriz H e no TG), permite aumentar a fiabilidade das
decisdes. Estas sdo tomadas com base em LR’s “a posteriori” em que as duas probabilidades
condicionais tém a ver nao s6 com o vector recebido y, mas também com os testes de paridade

que os ¢, verificam.

Com o algoritmo SPA a descodificagdo processa-se de forma iterativa, envolvendo alternada-
mente mensagens ¢y, (dos SN (Symbol Node)’s para os CN (Check Node)’s) e mensagens 7,
(dos CN’s para os SN’s) no ambito do TG, as quais permitem actualizar as LR’s estimadas de

iteracdo para iteracao, no que diz respeito aos diversos bits ¢,,.

Quando a descodificacdo se inicia, s6 estd disponivel em cada SN,, a informacio inerente a

respectiva amostra y,,, pelo que

o
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Nas situacdes subsequentes, as mensagens ¢, deverdo ser da forma ¢,,, = ¢nm(0)/¢nm (1), com

Gnm(0) = Pr(c, = 0|y, Snm) (4.32)

Gum (1) = Pr(c, = 1|y, Sum), (4.33)

em que S, designa o conjunto de restricdes (testes de paridade) a que c, estd sujeito, excep-

tuando a restri¢ao m.

Atendendo a (4.27), (4.30) e ao teorema de Bayes, estas mensagens ¢,,,, podem ser escritas

na forma

¢nm(0)  Pr(c, = 0ly, Spm)  Pr(Spm|c, = 0,y) " Pr(c, = 0ly)
Grm Gom(D) — Pr(c, = 1. Swm) _ Pr(Sumlen = 1,y) . Pr(c, = 1]y)
Pr(S,m|cn, = 0,y)

Yn
_ 2—) 434
Pr(Spmlcn = 1,y) P ( o? (434)

O segundo factor no segundo membro de (4.34) € a informacdo intrinseca sobre c,, atrés
referida. O primeiro factor constitui uma informagao extrinseca sobre c,, entretanto fornecida

pelos diversos CN’s a que SN, estd ligado, exceptuando C'V,,,.

As probabilidades condicionais (4.32) e (4.33), para o célculo de (4.34) numa dada iteragao,
dependem das mensagens 7,,,.,,, com m’ # m, acabadas de receber em SV,,. Vejamos entdo como
sdo calculadas as diversas mensagens 7,,,. Cada uma delas é da forma r,,,,, = 7,,,,(0) /7 (1),
sendo 7,,,(0) e r,,,(1) as probabilidades de o teste de paridade m que envolve ¢, se verificar

quando se estabelecem as condi¢des ¢, = 0 e ¢,, = 1, respectivamente.

Tendo em conta os resultados da sec¢cdo A.6 do Anexo A,

1

n’eN(m)\n

N | —

Tmn(()) =
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Trmn(1) =

N | —
N | —
3

T —2gum(1) (4.36)
'EN(m)\

em que os coeficientes ¢, (1) sdo probabilidades condicionais calculadas na iteragdo precedente
relativamente aos bits ¢, (n' # n) que estdo envolvidos no teste de paridade m envolvendo c,,.

Por conseguinte,

1+ H (1 - QQn/m(l))

Tmn(()) n’€N(m)\n
- _ (4.37)
n’€N(m)\n

Atendendo a que G, (0) + G (1) =1e 1 — 2 X guin(1) = 1, vem

97 (0)

1+ n/eNl(:[n)\n (qn/m(0)+qn/m(1)> + n’eNl(:[n)\n (Zn:mé(fi—‘,—l) 1 4 Tmn
T = = s = (4.38)
1— H (qnﬂn(o)*qn/m(l)) Z”:mg(l)ifl 1- Tmn
W EN(m)n 4/ (0) Gt (1) 1—  JI R
weN(m)\n \ g 1

— qn’m_l
com Ty, =[] 225
neN(m)>\n "

A relacdo acima pode ser interpretada em conformidade com o exposto na seccdo 4.2, pois o
bit ¢,, é a soma mddulo dois dos restantes bits ¢, (n’ # n) que estdo envolvidos com ¢, no teste
de paridade m. A informacao extrinseca prestada ao né SN,, através da mensagem 7., € entdo a

LR da soma daqueles bits c,, calculada em fun¢do das LR’s prévias de cada um deles.

Voltando ao cdlculo das mensagens ¢um = ¢um(0)/¢um(1), indicado em (4.34), é facil

verificar que

Pr(Sumlca =0,y) =[]  rwa(0) (4.39)

m/€M(n)\m
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Pr(Sumlen =1Ly) =[]  rwa(D), (4.40)

m/eM (n)\m
pelo que

11 Trmin (0)

A Pr(Spm|cn = 0,y) X exp (Qy_n) _ meN(mN\m X exp 2 Yn
nm Pr(Snm|Cn =1, Y) a2 H Tm/n(l) 7
m/eM(n)\m
2 yn
= exp( o2 ) 8 H T'min Ay

m/eN(m)\m

com os coeficientes r,,/,,, acabados de obter.

Para concluir os procedimentos numa dada iteragdo, ha que actualizar a estimativa da LR a

posteriori” de cada bit ¢,,. Esta assume a forma @Q,, = Q,,(0)/Q,,(1), com

Qn(0) = Pr(c, = 0]y, S,) (4.42)

Qn.(1) = Pr(c, =1y, Sn), (4.43)

em que .S,, designa o conjunto de testes de paridade em que ¢, estd envolvido. Por conseguinte,

Q. = Qn(0)  Pr(c, =0ly,S,)  Pr(Sylc, =0,y) y Pr(c, = 0]y)
" Q1) Pr(c, =1ly,S,)  Pr(Sule, =1,y) = Pr(c, =1]y)
o Pr(Sn|cn = 07Y) Yn
= hee =Ty < O® (202) (4.44)

atendendo ao teorema de Bayes.

Como cada teste de paridade m contribui com um factor r,,,, para a LR pretendida, esta é

calculada da seguinte forma:

_@Qn(0) Yn
Q=5 1 = o (29) mQHM(n) o (4.45)
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Finalmente, procede-se a decisao que culmina esta etapa do procedimento iterativo. Obvia-

mente,

Cn

B 1, Q, <1 (4.46)
- {0, Qn>1

e o cilculo da sindrome s = ¢ H” permite verificar se ¢ é ou nio uma escolha aceitivel. Se

s # 0 prossegue-se com o processo iterativo. Na Tabela 4.1 estdo resumidos os procedimentos

inerentes ao algoritmo SPA.

Tabela 4.1: Algoritmo SPA

Para todos os pares (SN,, C'N,,) para os quais h,,, = 1 na matriz H, depois de inicializar

Gnm = exp (2y,/0?), procede-se do seguinte modo:

1. Mensagem que C'N,, envia para SN,,: 7y, = % comT,,, = IT %
neNmO\n "
2. Mensagem enviada de SN,, para CN,,: ¢um = exp (2y,/0?) IT T'n
m/eM (n)\m
3. Cdlculo de LR’s “a posteriori”: Q, = exp (2yn,/c*) ] 7mn
meM(n)

4.  Decisao sobre os bits transmitidos:

1 Q. <1

Cp =

0 Qn=>1

5. Cilculo da sindrome: s = ¢ H". Se o cdlculo der zero, pdra-se a descodificacao; caso

contrdrio, volta-se ao “passo 1” para nova iteracdo (o processo de descodificacao pode

ser interrompido, sem que s = 0, ao fim de um niimero especificado de iteragdes).
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4.3.2 Algoritmo LSPA

Como o algoritmo SPA requer um numero elevado de multiplicagdes, que sdao mais dis-
pendiosas computacionalmente que as adi¢des, torna-se conveniente transferir os cdlculos para o

dominio logaritmico, ou seja, converter as multiplicagdes em adi¢des [CFRUO1, CF02].

O algoritmo LSPA (Logarithm Sum Product Algorithm) corresponde directamente ao algo-

ritmo SPA, com as multiplica¢des substituidas por adi¢des, e os LR’s substituidos por LLR’s.

As mensagens iniciais de cada SN,, para cada C'N,, (sempre que h,,, = 1), sdo agora

Pr(cn = O’yn) Yn
log(gnm) = 1 — | =2 = 4.47
08 (qnm) 0g (Pr(cn iy 2 (4.47)
As mensagens de C'N,,, para SN,,, por outro lado, sdo dadas por
log(Tmn) = H log(qnm) (4.48)

n’€N(m)\n

Este cdlculo, envolvendo o operador H, deve ser efectuado de acordo com as regras da dlgebra

das razdes de verosimilhanga logaritmica, expostas na sec¢do 4.2.

Em cada iteracdo, os valores calculados com (4.48) sdo em seguida usados para obter as

mensagens de SN, para C'N,,, de acordo com

log(gnm) = 2%—{— Z log(7mm) (4.49)

m/eM (n)\m

Também em cada iteracdo, ha que actualizar LLR’s "a posteriori” usando os resultados de

(4.48):

log(Q,) = 2%+ 3" log(rmn) (4.50)

meM (n)
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Tabela 4.2: Algoritmo LSPA.

Para todos os pares (SN,,, C'N,,) para os quais h,,, = 1 na matriz H, depois de inicializar

1og(¢nm) = (2yn/c?), procede-se do seguinte modo:

1. Mensagem que cada C'N,, envia para SN,,: log(r,,,) = n'eN%'n)\n log(qnm)

2. Mensagem enviada de SN,, para CN,,: 10g(Gnm) = 2yn/0? + > log(Tmm)
m/eM (n)\m

3. Cilculo das LLR’s a posteriori”: log(Q,) = 2y,/c* + > log(rmn)
meM(n)

4. Decisdo sobre os bits transmitidos:

1 log(@Qn) <0
{ 0 log(Qn) >0

Cp =

5. Cidlculo da sindrome: s = ¢ H'. Se o calculo der zero, pdra-se a descodificagdo; caso
contrdrio, volta-se ao “passo 1" para nova iteracdo (o processo de descodificagdo pode

ser interrompido, sem que s = 0, ao fim de um nimero especificado de iteragdes).

Na Tabela 4.2 resumem-se as diversas etapas do algoritmo LSPA.

4.3.3 Algoritmo MS-LSPA

O Algoritmo MS-LSPA (Minim Sum - Logarithm Sum Product Algorithm), resulta de uma
simplificagdo do algoritmo LSPA no que diz respeito ao cdlculo de log(r,,,) com base nos
diversos valores de log(q,,») (etapa 2 da Tabela 4.2). A simplifica¢do, que decorre do exposto na

seccdo 4.2.3, € a seguinte:

log(rmn) = n/eNﬁ)\n 10g(Gnm)
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~ J[ [sen(log(gum))] x  min  [log(qum)| (4.51)

WEN(m)n n’€N(m)\n
Na Tabela 4.3 resumem-se as diversas etapas do algoritmo MS-LSPA.

Tabela 4.3: Algoritmo MS-LSPA.

Para todos os pares (SN,,, CN,,) para os quais h,,, = 1, na matriz H, depois de inicializar

Qum = exp (2y,,/0?), procede-se do seguinte modo:

1. Mensagem que cada C'N,, envia para o SN,,:

log(rmn) =[] [sen(log(gum))] x  min  |log(gumn)|
n’€N(m)\n WEN(m)\n

2. Mensagem enviada de SN,, para C'N,,: 10g(qum) = 2yn/0? + > log(7mm)
m/eM (n)\m

3. LLR’s "aposteriori”: log(Q,) = 2y, /o> + > log(rmn)
meM(n)

4. Cailculo de decisdo sobre os bits transmitidos:

. 1, log(@,) <0
o {o, log(Qn) > 0

5. Cidlculo da sindrome: s = ¢ H'. Se o cdlculo der zero, pdra-se a descodificacdo; caso
contrdrio, volta-se ao “passo 17 para nova iteracao (o processo de descodificacao pode

ser interrompido, sem que s = 0, ao fim de um niimero especificado de iteragoes).
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4.3.4 Desempenho

Os beneficios da codificagdo de canal num sistema de transmissdo digital que emprega uma
dada modulacao sdo geralmente associados a melhoria da eficiéncia de poténcia, definida pela
fun¢do P, = f(E/No) que traduz os desempenhos obtidos. Ha que ter também em conta a

degradacdo da efici€ncia espectral associada a redundancia do cédigo utilizado.

Na avaliacdo duma técnica de codificacdo/descodificacdo, € essencial atender-se aos de-
sempenhos obtidos numa situacdo de referéncia, assim caracterizada: modulac@o bindria an-
tipodal combinada com a codificagdo que se pretende avaliar; transmissdo em canal AWGN;
desmodulacdo em condi¢des Optimas. Para um dado cédigo de blocos, os desempenhos nesta
situacdo de referéncia dependem directamente das distancias de Hamming no ambito do cédigo;
assimptoticamente, pode definir-se um ganho de codificagdo G¢ = 10 X logio(Rdmin) [dB], em
que dp;n € a distdncia de Hamming minima no ambito do cédigo e R = k/n é a razdo do mesmo

(Anexo A 4).

Neste contexto, a maior ou menor proximidade em relacdo aos chamados limites de Shan-
non” pode ser um elemento importante na pesquisa e avaliacao de novas técnicas de codificagdo
e descodificagdo de canal. Por exemplo, de acordo com resultados conhecidos da teoria da
informagdo, uma técnica de codificagdo/descodificagdo que, com R = 1/2, permite atingir
P, < 107° para £, /Ny < 1 dB situa-se muito perto dos limites de Shannon [BB99]. A teoria de
Shannon aponta para blocos codificados muito longos caso se pretenda uma boa aproximagao dos
limites referidos, ainda que ndo apresente construcdes concretas de c6digos com esse objectivo. E
importante referir, no caso dos cédigos de blocos (n, k), que valores apropriados de R e de d, .,
para uma boa aproximacao dos limites de Shannon, implicam valores muito elevados para n e

para k. Com tais valores, o problema da descodificacdo é, obviamente, mais dificil de resolver

que o problema da construcdo de novos codigos: excelentes desempenhos sdo possiveis, mas,
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em principio, requerem grande complexidade de implementacdo. Cdédigos com blocos muito
longos e que pertencem a classe LDPC constituem uma soluciao apropriada nos dias de hoje,
gracas aos algoritmos de descodificacdo iterativa directamente associados ao grafo de Tanner
de cada cédigo, e, indirectamente, a respectiva matriz H. O facto de se tratar de uma matriz
esparsa € essencial para garantir uma complexidade de descodificacio aceitdvel, pois significa
que o nimero de mensagens CN — SN e SN — (C'N, em cada iteracdo, é relativamente
baixo, mesmo com os blocos de milhares de bits que possibilitam boas aproximacgdes dos limites
de Shannon. Note-se, no entanto, que mesmo os melhores algoritmos disponiveis (SPA e LSPA)
nao sdo Optimos nas situagdes de interesse pratico, em que a presencga de ciclos no grafo de Tanner

¢ inevitavel [LCO4].
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Capitulo 5

Codigos Convolucionais e Sua Descodificacao SISO

Neste capitulo, abordam-se as questdes da codificagdo de canal com cédigos convolucionais
e da respectiva descodificacdo SISO, com os detalhes justificiveis pela sua aplicagdo nesta tese,
nomeadamente no contexto das técnicas iterativas de descodificacao/detec¢do propostas nos capitulos
6, 7 e 8. A seccdo 5.1 é dedicada a caracterizacdo dos cddigos convolucionais e inclui uma
breve introducdo as técnicas de codificacao de canal que envolvem concatenacdo de codigos
convolucionais. A seccdo 5.2 € especificamente dedicada ao problema da descodificagdao SISO
baseada nas trelicas dos codigos convolucionais. Na sec¢do 5.2 referem-se alguns aspectos de
desempenho, quer dos cddigos convolucionais individualmente considerados, quer das respecti-
vas concatenagdes. Os assuntos expostos neste capitulo sdo, de alguma maneira complementados

pelo Anexo B.

5.1 Cédigos Convolucionais

Os cddigos convolucionais foram propostos em [Eli54], mas s6 se tornaram cddigos de
primeira escolha para muitas aplicacOes depois da descoberta do Algoritmo de Viterbi [Vit67],
ligada a caracterizagdo desses codigos através das respectivas trelicas. Tal como os cédigos de

blocos de uso mais frequente, os cddigos convolucionais sao codigos lineares.
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Tal como sucede com os cédigos de blocos, a sequéncia de dados € decomposta em sucessivos
blocos de £ bits, e a sequéncia de saida do codificador é formada por sucessivos blocos de n bits
(n > k). Contudo, diferentemente do que sucede com os cddigos de blocos, cada bloco de
saida depende ndo s6 do bloco de entrada corrente mas também de um ou mais blocos anteriores,
pelo que se pode dizer que os cdigos convolucionais sio cédigos com meméria. E o uso desta
memoria que permite bons desempenhos mesmo quando & e n sdo bastante pequenos. Sao, alids,

muito comuns nas aplicacdes praticas os cddigos convolucionaisem que £ = len = 2.

A subseccao 5.1.1 é dedicada a caracterizacdo de uma ampla classe de cédigos convolu-
cionais com k = 1. Na subseccdo 5.1.2, sdo abordados os c6digos convolucionais com k > 1,
sendo ai referida uma forma pratica de obter uma codificagdo convolucional (n, k) com k& > 1,
usando um codificador convolucional com k£ = 1 e uma técnica de “perfuracdo” (puncturing)
complementar (algo de que ja foi feita aplicacdo no capitulo 3). A subseccdo 5.1.3 introduz
os codigos convolucionais recursivos e sistematicos, e, na subseccdo 5.1.4, sdo introduzidas as
modernas técnicas de concatenacao de codigos convolucionais, em que os c6digos convolucionais
recursivos e sistematicos desempenham um papel muito importante na obtencdo de desempenhos

excelentes, que podem até representar boas aproximacodes dos limites de Shannon.

5.1.1 Cédigos Convolucionais (7, 1)

Quando € usado um codificador convolucional (n,1) (ver Fig. 5.1), pode-se associar a
sequéncia de entrada b, bem como as n subsequéncias de saida a¥, com J=1,2,--- n, séries

de poténcias da forma

b(D) =+ +b_1D" +by+bD+byD*+ - 5.1
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aV(D) =+ +a"\ D" +af + a0’ D+ af)D* + - (5.2)

comj = 1,2, ---,n. Ooperador D (correspondente a Z ! na teoria dos sinais discretos) permite
definir os atrasos dos sucessivos bits, através dos expoentes que afectam os sucessivos termos
dos desenvolvimentos em série de poténcias. O processo de codificacio € descrito pela operagao

matricial seguinte:

a(D) =b(D)G(D), (5.3)
G(D) = [g1(D) g2(D) --- ga(D)] (5.4)
a(D) = [a(D) a®(D) --- a™(D)], (5.5)

em que G(D) designa a matriz geradora do c6digo convolucional.

Ou seja, cada uma das n subsequéncias de saida é dada por

a¥(D) = b(D)g;(D) (5.6)

Na Fig. 5.2 pode ver-se um exemplo de codificador convolucional (n,1) com n = 2,
g1(D) = 1+ D*e ga(D) = 1+ D + D? A codificagio convolucional, neste caso, opera

em conformidade com o diagrama em treli¢a representado na Fig. 5.3. A memoria inerente a
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a® >

Cod. a®@ >
— bh—p _
(n ’1) -

a( >

Figura 5.1: Codificador convolucional (n,1).

@

a®

‘ o

a®

Figura 5.2: Exemplo de codificador convolucional (2,1), com G(D) = [1+ D* 1+ D+ D?].

codificacdo traduz-se aqui pelos 4 estados presentes na treli¢ca, com o contetido do “shift register”
da Fig. 5.2 em correspondéncia com a designacdo de cada um desses estados. Cada ramo do
diagrama em trelica parte de um “estado inicial” (b;_1,b;_2); o “estado seguinte” (em que o

o

.), dependem conjuntamente do bit

ramo termina) (b;, b;_1), bem como o dibit de saida (agl),

corrente de entrada, b;, e do estado inicial (b;_1,b;_2).

No Anexo B.1, a titulo de exemplo, pode ver-se uma trelica completa correspondente ao
emprego deste codificador, quando o bloco de dados engloba 5 bits. Nesse exemplo, assume-
se que o codificador arranca de um estado conhecido: este, tal como sucede habitualmente na

pratica, € o “estado zero”. Assume-se também que, a seguir aos bits de dados, a entrada do
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Figura 5.3: Diagrama em trelica correspondente a G(D) = [1 + D* 1+ D + D?].

codificador envolve bits de termina¢@o” (tail), de modo a provocar o retorno do codificador ao
estado zero. O Anexo B.1 usa este exemplo para mostrar que, para um dado bloco de dados de
comprimento finito, o processo de descodificacdo associado a trelica completa equivale ao que
¢ inerente a um codigo de blocos linear convencional, definido pela matriz geradora respectiva.
No exemplo citado (5 bits de dados), a razdo de codificacdo € inferior a 1/n = 1/2, devido ao
impacto da terminag@o; contudo, é dbvio que se teria R ~ 1/n = 1/2 se o bloco de dados fosse

substancialmente mais longo.

Muitos outros c6digos (n, 1) podem ser definidos, com a especifica¢do de polinémios g1 (D),
g2(D),- -+, gn(D). Onimero de estados do codificador, correspondente ao niimero de contetidos

possiveis do shift register” requerido, é 2%, com

K = max ”Graude g;(D)” (5.7)

1<j<n

traduzindo este parametro /' a memdria associada ao processo de codificagdo (X = 2 no exemplo

citado, com 2% = 4 estados).
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5.1.2 Cédigos Convolucionais (7, k)

Considere-se agora um codificador convolucional (n, k), com k& > 1 (ver Fig. 5.4). Neste
caso, tém-se k subsequéncias b®), i = 1,2,--. k, na entrada e n subsequéncias a¥), j =
1,2,---,n, nasaida do codificador. O processo de codificacdo €, de novo, descrito pela equacao

Y

matricial (5.3), mas agora com
b(D) = [b(D) bP(D) --- b*(D)] (5.8)

sendo G(D) uma matriz k£ X n em que o elemento (¢, j) € um polinémio g;;(D). A matriz a(D)

¢ de novo dada por (5.5), agora com

k

a¥(D) =Y b(D)gy(D) (5.9)
=1
b O—p a® >
b@—p| Cod. a®@ P>
(n,k) .
b —p a™ >

Figura 5.4: Codificador convolucional (n,k).

Define-se uma “memoria do codificador” da seguinte forma:

U = max U, (5.10)
1<i<k
em que
v; = max ~Graude g;(D)” (5.11)
1<j<n
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Quanto a “memdria global do codificador”, dada por

k
K = Zvi’ (5.12)
i=1

corresponde ao numero de elementos de memoria no codificador, e estd ligada ao numero de

estados, 2.

A titulo de exemplo, considere-se o codificador convolucional (3, 2) da Fig. 5.5, associado a

matriz geradora

1+D 1+D 1
G(D) = (5.13)
0 D 1+D

e ao diagrama em trelica da Fig. 5.6. Neste caso, v; = v; = 1, v = 1 e K = 2 (2X = 4 estados).

— >
a®
h® a®
Figura 5.5: Diagrama em trelica correspondente a G(D) = [}ﬁD 1+g 11+D}.

Note-se que € possivel efectuar uma codificagio convolucional (n, k) com k£ > 1 usando um

codificador convolucional com k£ = 1; alids, este é o procedimento mais frequente na pratica.
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Figura 5.6: Trelica de codificador convolucional (3,2) com G(D) = [éJ“D D 11+D}.

Figura 5.7: Diagrama em trelica para um cédigo (3, 2) obtido por perfuragcdo (P = [}?]) do

cddigo (2,1) da Fig. 5.6.

Usando o codificador com k£ = 1, alguns dos bits de saida ndo sdo efectivamente transmitidos,
operacdo essa designada por “perfuracao” (puncturing). A supressao de alguns bits obedece a um
padrao periddico, correspondendo cada periodo a uma “matriz de perfuracdo” cujos elementos

sdao 7’17 (bits transmitidos) e 70 (bits suprimidos). Partindo, por exemplo, da codificacdo con-
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volucional (2, 1) considerada na subsecc¢do 5.1.1 (Figs. 5.2 ¢ 5.3), e usando a matriz de perfurago

10
P = (5.14)
11

obtém-se numa codifica¢do associada a trelica da Fig. 5.7, em que a letra ”X” designa cada um
dos bits de saida suprimidos. Para cada 2 bits de entrada, o codificador gera agora, ndo 2 x 2 bits
de saida como na codificagdo (2, 1) de partida, mas sim 2 x 2 — 1 = 3 bits de saida, devido ao bit
suprimido. A codificagdo assim obtida €, por conseguinte, uma codificagdo convolucional (3, 2).
Note-se, alids, que o diagrama em trelica da Fig. 5.7 € equivalente ao diagrama em trelica da Fig.
5.6: na realidade a codificag@o (3, 2) obtida com o codificador da Fig. 5.2 e uma perfuracdo de
acordo com (5.14) equivale a codificacdo (3,2) directamente obtida com o codificador da Fig.

5.5.

5.1.3 Cédigos Convolucionais Recursivos e Sistematicos

Muitos dos cddigos convolucionais recursivos e sistemdticos usados na pratica sao codigos
(2, 1) equivalentes aos c6digos (2, 1), ndo recursivos, referidos na subsec¢éo 5.1.1. Sendo g1 (D)
e g2(D) os polinémios geradores que caracterizam o c6digo ndo recursivo, o cédigo recursivo

sistemdtico equivalente apresenta a matriz geradora

G(D) = [1 gz(D)} (5.15)

Os c6digos sdo equivalentes porque as subsequéncias de saida possiveis, a®) e a?), sdo as

mesmas, embora estejam associadas a diferentes sequéncias de entrada: com efeito,

b(D) = [ga(D)  ga(D)) = V(D) [1 gz(D)} (5.16)
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a®
i ‘* , >
VW »

l a®@

Figura 5.8: Exemplo de codificador (2, 1) recursivo e sistemdtico, com G(D) = [1

1+D+D?
1+ D2

Figura 5.9: Diagrama em trelica correspondente a G(D) = [1 1??_;32]

se for b’(D) = b(D)g;1(D).

A titulo de exemplo, a Fig. 5.8 mostra o codificador convolucional (2, 1), recursivo e sis-
tematico, equivalente ao codificador da Fig. 5.2. O respectivo diagrama em trelica esta represen-
tado na Fig. 5.9, directamente comparavel com o diagrama da Fig. 5.3. No Anexo B.1, a titulo
de exemplo, pode ver-se uma trelica completa correspondente ao emprego do codificador da Fig.
5.8, quando o bloco de entrada engloba 5 bits. Assume-se que o codificador arranca do “estado
zero”, e que, a seguir aos bits de dados, a entrada do codificador envolve bits de terminagao,
de modo a provocar o retorno do codificador ao “estado zero”. Note-se, a propdsito, que, ao

contrdrio do que sucedia com o c6digo (2, 1) ndo recursivo, a terminag@o requer agora 2 bits que
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dependem do estado em que o codificador se situa quando a terminacao se inicia. O Anexo B.1
usa este exemplo para mostrar que o novo processo de codificacdo, associado a trelica completa
baseada no emprego do codificador da Fig. 5.8, equivale também ao que € inerente a um cédigo

de blocos linear convencional, definido pela respectiva matriz geradora.

5.1.4 Concatenacoes de Codigos Convolucionais

As vantagens de uma codificacao de canal envolvendo concatenagdes de codigos sdo hd muito
conhecidas [For66], com compromissos complexidade/desempenho que fazem delas a solucdo
apropriada para muitos sistemas de telecomunicagdes. Recentemente, com [BGT93] e outras
publicagdes posteriores (em grande parte inspiradas nessa publicacdo inicial), mostrou-se que
€ mesmo possivel aproximar os limites de Shannon, sem uma implementacido de grande com-
plexidade, recorrendo a concatenacdes de codigos convolucionais. Os turbo-cédigos propostos
em [BGT93] sdo concatenacdes paralelas de codigos convolucionais ligados por um entrelagador
(interleaver). Para que sejam possiveis desempenhos excepcionais mediante descodifica¢ao apro-
priada, € necessario que os cddigos sejam recursivos (preferencialmente sisteméaticos), nao sendo
necessdrio um nimero de estados muito elevado. O que € também imprescindivel, em ligacdo
com o cardcter recursivo, e que os cddigos operem com blocos de dados muito longos, ou seja,
que a profundidade de entrelacamento seja muito elevada [BGT93, VY02,L.C04]. Na Fig. 5.10
pode ver-se, a titulo de exemplo, o codificador de um turbo-cddigo: neste caso, os dois codigos
convolucionais envolvidos na concatenagao sao idénticos ao cédigo convolucional recursivo e
sistematico das Figs. 5.8 € 5.9. O entrelagador é definido por uma permutacdao no ambito do
conjunto de bits do bloco de dados b, pelo que b e b sdo constituidos pelos mesmos bits, mas

por ordem diferente.

Mostrou-se entretanto [BDMP98] que, com uma concatenagdo série de cddigos convolu-
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cionais simples (com poucos estados) também € possivel atingir desempenhos excepcionais,
semelhantes aos dos turbo-codigos. Nestas concatenacdes série, a sequéncia de saida do codifi-
cador externo € objecto de permutagdo, com um entrelacador, constituindo a sequéncia resultante
a entrada do codificador interno. Para desempenhos comparaveis aos dos turbo-cédigos, € essen-
cial operar com longos blocos de dados (implicando elevada profundidade de entrelacamento) e
adoptar um cédigo convolucional recursivo e sistemético como cddigo interno [BDMP98, VY02,

LCO04].

b at"

 J

a®

\

ol

\
:r\:
D o

o
.

Figura 5.10: Exemplo de codificador de um turbo-cédigo.

Quando se procede a concatenacdo (paralela ou série) de codigos convolucionais, ligados
entre si por um entrelagamento profundo, pode dizer-se que é gerado um c6digo de blocos linear
equivalente em que tanto os blocos de bits de informag¢do como os blocos de bits codificados
sao muito longos. O emprego de codigos constituintes recursivos e sistematicos, neste contexto,
assegura “espectros de distancias de Hamming” (associados aos pesos das sequéncias nao nulas)
favorédveis a obtencdo dos desempenhos excepcionais referidos. A descodificacdo requerida nao

tem que ser muito complexa para atingir estes desempenhos: na realidade, ela pode concretizar-
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se sob a forma de uma colaboragdo entre os descodificadores (relativamente simples) de cada
um dos codigos constituintes, trocando estes entre si informacao sobre as sequéncias de bits
transmitidos, num processo iterativo de convergéncia rapida. Cada um dos descodificadores dos
codigos convolucionais envolvidos em concatenagdo deverd ser um “descodificador SISO (Soft-

In, Soft-Out), com um funcionamento que € explicado detalhadamente na seccao 5.2.

5.2 Descodificacao SISO Baseada em Trelicas

Nesta sec¢do, € abordado o problema da descodificacdo SISO de cddigos convolucionais.
Tal como para a descodificacao SISO de qualquer outro c6digo, o objectivo da descodificagcdao
SISO de um cédigo convolucional € produzir informag¢do branda sobre cada um dos bits trans-
mitidos, seja sob a forma de uma probabilidade condicional a posteriori, seja sob a forma de
uma razao dessas probabilidades (LR) ou do logaritmo da mesma (LLR), com base na cor-
respondente informagdo branda sobre cada um desses bits disponivel na entrada do descodifi-
cador. Sendo a codificacdo convolucional facilmente caracterizavel por uma treliga, os algoritmos
de descodifica¢ao usuais para essa forma de codificacio (e, especificamente, os algoritmos de
descodificacao SISO) baseiam-se na trelica respectiva. O algoritmo MAP (Maximum A Posteri-
ori) é um algoritmo baseado na trelica de um cédigo que realiza os objectivos da descodificacdo
SISO de forma Optima: as decisdes consequentes, baseadas precisamente na probabilidade “a
posteriori”’, que apresenta o valor maximo para cada bit, entre as duas alternativas (0 ou 1), sdo
entdo tomadas com probabilidade de erro minima. Esse algoritmo, introduzido em [BCJR74], é
muitas vezes designado por ”Algoritmo BCJR”, em homenagem aos seus autores (Bahl, Cocke,
Jelinek e Raviv). Na sua formulac¢ao logaritmica, essencialmente para transformar multiplicacoes
em adi¢des no ambito do processamento requerido, sem perder as caracteristicas Optimas, é

designado por ”Algoritmo Log-MAP”. Com alguma degradacdo de desempenho, mas com clara
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simplifica¢do adicional de implementacdo, pode referir-se o ”Algoritmo Max-Log-MAP”, bem
como as vdrias versdes do ”Algoritmo SOVA (Soft Output Viterbi Algorithm)” inicialmente
proposto em [HH89]. O “Algoritmo MAP”, e seus fundamentos, é tratado na sec¢do 5.2.1.

”Modulos SISO” praticos Log-MAP e Max-Log-MAP sdo o objecto da sec¢do 5.2.2.

5.2.1 Algoritmo MAP

Considere-se um c6digo convolucional gerado por um codificador (ng, ko). Isto significa que

cada bloco de k bits de informagdo u; = (u},u2,---,uf) (u] = 1 ou 0) origina um bloco de
nyg bits codificados ¢; = (¢!, c2, -+, ) (¢! = 1 0ou 0). Além de depender do bloco u,, o bloco

c; depende também do “estado inicial” sY, o mesmo se podendo dizer do “estado seguinte” sZ,
também conjuntamente dependente de u; e de s¥. Na Fig. 5.11 pode ver-se a representagio

genérica de um ramo e da trelica, de acordo com estas notagoes.

%@F te)

Figura 5.11: Representacdo genérica de um ramo da treliga.

Supde-se que codificador € inicializado, para ¢ = 0, num estado conhecido s, (geralmente

admite-se o estado zero), e que, apés N blocos u; e outros tantos blocos ¢; (t = 1,2,---, N),
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o codificador termina num estado conhecido sy (geralmente também se admite o estado zero)
independentemente da sequéncia de dados, gragas a bits de “tail” apropriados. Note-se que

st (e) = s, (e), com a notagdo aqui utilizada.

Admite-se em seguida que o cddigo € combinado com uma modulagdo binéria antipodal. Na

saida do desmodulador (entrada do descodificador), surgem blocos R; = (r}, 72, .-+ ), como
consequéncia de blocos transmitidos X; = (z}, 22, -+, 2}°):

7{ = :Ui + n{, (5.17)
em que

x] = (2d — 1) A (5.18)

(] = A ou —A, consoante ¢; = 1 ou 0) e n] designa um termo de ruido gaussiano, com média

nula e variancia 2.

Qualquer subsequéncia (R;,R;,1,---,Ry) de blocos recebidos é aqui designada por RY,
pelo que RY diz respeito a sequéncia completa de N blocos recebidos (R, Rs, - - -, Ry). Pode

ainda escrever-se, paral <t < N — 1,

RY = (R, R, RY). (5.19)

Antes da descodificagdo, as probabilidades do bloco de informacdo u(e) e do bloco cod-
ificado c(e) referentes ao ramo e da treliga (ver Fig. 5.11) sdo dadas, respectivamente, por
P(u(e); I) e P(c(e); I). O objectivo da descodificagdo SISO pode ser estabelecido como sendo

o de calcular as probabilidades condicionais ”a posteriori” a seguir definidas, tendo em conta a
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totalidade dos blocos R, recebidos (¢t = 1,2,---, N) :

1
PA(u;0) = P(u, = u|RY) = - P(e,RY) (5.20)
P<R1 ) e:u(e)=u
€
1
P/(c;0) = P(c; = c|RY) = N P (e,RY) (5.21)
P(Rl ) e:c(e)=c

As probabilidades que traduzem a chamada “informacdo extrinseca” sobre os blocos u e c,
adquirida através da descodificagdo, sdo entdo dadas por Pi(u;0) = PA(w;0)/PA(u; 1) e

Pi(c; 0) = PA(c; 0)/P/(c; I), respectivamente.

A probabilidade conjunta P(e; RY), referente a um dado ¢, é dada por
P(e,RY) =P (sf(e),RIY) P (sf(e), Rylsi(e)) P (R8P4 (e)) (5.22)

relac@o de grande relevancia no desenvolvimento do ”Algoritmo MAP”.

O célculo indicado acima pode ser efectuado com um procedimento recursivo duplo, progres-
sivo e regressivo, ao longo da trelica. Definindo A;_; (s7(e)) = P (s¥(e), RT™), By(sF(e)) =

P(RY)|sP1(e) e My(e) = P(sf (e), Ri|sy (e)), pelo que
P(e,RY) = Ay (s7(e)) My(e)B: (s7(e)) (5.23)

o procedimento recursivo progressivo baseia-se em

1 s = Sg
AQ(S) = {
0 s+ s (5.24)

As) = D A (s7(e)) Mi(e), (5.25)

e:sy (e)=s
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comt=1,---, N — 1. O procedimento recursivo regressivo baseia-se em
1 S = Sy
By(s) =
0 s#sy (5.26)
e
B(s) = Y. B (sfii(e)) Mel(e), (5.27)
65t+1( e)=s

comt=N—1,---,1.

Quanto ao cdlculo de M,(e) = P (sf(e), Ry|s7(e)), probabilidade condicional que surge na

factorizacao de P (e, RY ) (equacdo 5.22), pode fazer-se de acordo com

My(e) = P (s (e }St )) P(Re|X;) = P(u(e); I) P(Ry|Xy), (5.28)

se 57 (e) e sE(e) estdo ligados (caso contrdrio, M;(e) = 0), com

P(Xy|Ry) P(Ry)
P(Xy)

PR,|X,) = P(X,[R,) = P,(c(e); I) (5.29)

(Note-se que o factor constante P(R;)/P(X;) pode ser ignorado na computa¢do subse-

quente, pois ndo afecta as razdes de verosimilhanca cuja determinacdo € o objectivo ultimo da

descodificacao SISO.)

Atendendo as equacdes (5.20) e (5.21), bem como (5.25) e (5.27) a (5.29), as probabilidades
associadas a informagdo extrinseca obtida com a descodificacdo podem calcular-se da seguinte

forma:

Pw:0) = ) = X A (sF(0) el DB ) (530

emu(e)=
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e
P E
P,(c;0) = Z A1 (s7(e)) Py(u(e); I By(sE(e)) (5.31)
Admitindo independéncia dos kj bits de informacdo e também dos ng bits codificados em
cada ramo,
ko
Py(u; I) = ] [ Prob(u; I) (5.32)
j=1
e
no '
Py(c; 1) = [ [ Prob(c’; ). (5.33)
j=1

E entdo possivel calcular uma informacio extrinseca, traduzida por probabilidades a posteri-
ori de cada bit de informacdo e de cada bit codificado individualmente considerados, em fun¢dao

das respectivas probabilidades a priori, combinando (5.32) e (5.33) com (5.30) e (5.31):

A uj.
= Bn 2 Ani(500) Ple(@): DRAuE): DBi(s) ()
euﬂ (e)=ud
=Y A (s Ha N LB (i) 1) Bi(sE(e)1s.39)
exud (e)=ul (i#4)
€
= s X Au (550) Ale(): DPue): DB (©)
’ e:cl(e)=c’
= Y A 5@) IR () ] B ) 1) BisP()1535)
e:cl (e)=c’ (1#£37) i=1
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Os calculos anteriores mostram a possibilidade de calcular cada uma das probabilidades
P,(v/;0) e P,(¢’;O) usando os conjuntos de probabilidades P;(u/;I) com ¢t = 1,--- N} e

Pt<CJ7I)C0mt:177N(Z:17ak07]:17an0)

Veja-se agora que € possivel efectuar os calculos inerentes a descodificagdio SISO/MAP
inteiramente em termos de razdes de verosimilhanca. Antes da descodificacdo SISO, as razoes

de verosimilhanca para os sucessivos bits de informacao e de cédigo sao

A5 T) = — (5.36)

e
. Prob(¢ = 1;1)
A5 1) = Prob(c¢/ = 0; 1) (5-37)
Como P,(vw/ = 1;1)+ P(u?! = 0;1) = P(¢d = 1;1)+ P(¢ = 0;1) = 1, resulta
- [Ad(w?s D)
P l) = ————— .
) (w3 1) 1+ Ay T) (5.38)
e
oy (D]
Py 1) = L+ A (0 ]) (5.39)
pelo que, atendendo a (5.32) e (5.33), se pode escrever
ko .
Py(u; 1) = [ [IA(w?; D)) (5.40)
j=1
e
Py(c; 1) = [ A D)7, (5.41)
j=1
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desprezando constantes multiplicativas que ndo dependem dos bits em causa. No caso dos bits

codificados, é sabido que, com 7 = A (para ¢} = 1) ou 2] = —A (para ¢, = 0),

1 J

2

‘ exp | —53 (17 — A A

A 1) = (- (t. )2> — exp (252#) (5.42)
exp (—# (rf +A) ) a

em que o2 designa a variancia do ruido gaussiano presente nas amostras r; = 7 + n;.

Substituindo as probabilidades P;(u; I) e P;(c; I), nas derivagdes analiticas desta sec¢do, em
conformidade com relagdes (5.40) e (5.41), respectivamente, € facil chegar a uma formulagdo do
algoritmo MAP em que as razdes de verosimilhanga A;(u’; O) = Py(v/ = 1;0)/Py(v/ = 0;0)
e Ai(¢7;0) = P(¢ = 1;0)/P,(d = 0;0), correspondentes a informagdo extrinseca na saida
do descodificador SISO, se obtém a partir das razdes de verosimilhanga de entrada, A;(u’; I) e

A(c75 ).

Na secc¢do 5.2.2 descreve-se um desenvolvimento pratico destas ideias, em que a condugdo
dos calculos em termos de razdes de verosimilhanca logaritmicas (LLR) leva a uma implementagao

do descodificador SISO com complexidade reduzida.

5.2.2 Algoritmos Log-MAP e Max-Log-MAP

Descreve-se em seguida uma forma de realizar, na pritica, um moédulo de descodificagdo
SISO. Este opera de acordo com o chamado ”Algoritmo Log-MAP”, o qual, apesar da reducao

de complexidade, € equivalente ao ”Algoritmo MAP” de referéncia, descrito na sec¢io 5.2.1.

A reducdo de complexidade com o modulo SISO agora em analise, representado na Fig.
5.12, € essencialmente devida a substituicdo de multiplicacdes por adi¢des, dado que este novo

algoritmo opera com LLLR s em vez de LR’s. Além disso, tira-se partido do chamado “Logaritmo
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) (uj;[) A (u‘f;())

Figura 5.12: Médulo de descodificacdo SISO.

Jacobiano” para efectuar o célculo do logaritmo de somatérios de exponenciais. Com este

algoritmo, € introduzida a operacdo max*(.), da seguinte forma:

max*(él, ds) = log (661 + 662) = max(dy, d9) + fo(|02 — 61|) (5.43)

com

fe(|62 — 1)) = log (1 + 7127211 | (5.44)

A operacao max*(.) tem as seguintes propriedades:

I. max*(51,52,53) = max*(d;, max*(ds, d3));
I1. max*(51 + (527 51 + 53) = (51 + max*(52, (53),’

M.  max (—o0,d;) = 6.

Note-se que, no calculo de max*(él, Jd2), se obtém max*(él, d2) ~ max(dy,dz), com uma
excelente aproximacdo se |02 — 91| > 1: o factor de correc¢do f.(|d2 — d1|), que transforma

* 7z
max(dy, d2) em max (d1,02), € quase nulo nesse caso.
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A expressdo log (661 +oeee 65”) pode entdo ser calculada exactamente, com simplicidade,

através de um procedimento recursivo, visto que, fazendo A = €% + ... 4 -1 = ¢,

log (e + - +¢€™) = log (A+e") + fo(|log A — 6,))

= max(d,d,) + f(|0 — 6,]) (5.45)

Note-se agora que (5.40) e (5.41) dao origem, respectivamente, a

ko
M, T) = "\ (1) (5.46)
j=1
€
Me, I) =Y (), (5.47)
j=1

emque A\ (u’; I) = log Ay(u; IT) e \(c¢7; I) = log Ay(¢7; I), com as duas razdes de verosimilhanga

definidas em (5.36) € (5.37), respectivamente. Sendo A;(c’; I') dado por (5.42), devera fazer-se

) A .
M D) =270, (5.48)
g

Com o ”Algoritmo Log-MAP”, os procedimentos recursivos, progressivo e regressivo, traduzem-
se pelos seguintes cdlculos, resultantes directamente dos anteriores (5.25) e (5.27) mediante o uso
de logaritmos e da operacio max (.) atrds definida:

oy(s) = max {ai(s(e)) + M(ule); ) + Ne(ele); D)}, t=1,---,N—1 (549)

e:sP(e)=s

Bi(s) = max {Brs1(stir(€)) + Aepi(ule); I) + Mya(c(e); 1)}, t=N—1,---(5.50)

e:sf+1(e):s
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atendendo a (5.46) e (5.47). Para inicializacdo, as equacdes (5.24) e (5.26) originam, respectiva-

mente,

ao(s) = {0 ST

—00  Ss# S

e
0 S = SN
Pu(s) = { —00 S # Sn.
O célculo das LLR’s de saida € realizado da seguinte forma, atendendo a (5.34) e (5.35), e ao
facto de
A(w?;0) =1 A 5.51
t(u ) ) Og (Pt (u] — O7 O) ( )
e
A(;0) =1 — . 5.52
t( 7O> Og(Pt(Cj:0,0)> ( )
A informacao extrinseca € dada pelas expressoes seguintes:
ko
MW 0) = .n?nax_* a1 (s7(e)) + z; u(e)A(u's ) + Ne(ele); I) + B: (£ (e))
el (¢)=1 (i)
ko
- .I?ax_* a1 (s7(e)) + z:zl u' ()N (u'; 1) + M(c(e); I) + Bi(sE(e))
el (¢)=0 (i)
(5.53)
paraj =1,--- kg, e
no
M(cd;0) = 'Iglax_* a1 (s7(e)) + Ae(ule); I) + ; c(e)Ae(cs 1) + By (£ (e))
exud (e)=1 (i)
no
- .rglax_* a1 (s7(e)) + Ae(ule); I) + Z; c(e)Ae(cs 1) + By (£ (e))
e:u’ (e)=0 (i)
(5.54)
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paraj =1,--- ng.

A Tabela 5.1 resume os cdlculos inerentes a descodificagdo SISO com o ”Algoritmo Log-
MAP”. Note-se que, em alternativa ao mddulo de descodificacao SISO da Fig. 5.12, em que as
saidas se referem a informacgdo extrinseca fornecida pelo processo de descodificacdo, se podia
optar por um moédulo de descodificacdo com saidas referentes a informacao total. Nesse caso, as

saidas seriam

M (w5 0) = N\ (u?;0) 4+ \(u?; 1) (5.55)

MH(I50) = M(d50) + M(d5 ) (5.56)

O algoritmo Log-MAP ¢ equivalente ao algoritmo MAP, o que significa que, apesar da sua

menor complexidade, também leva a cabo a descodificacdo SISO de forma 6ptima.

Na Tabela 5.2 define-se sumariamente o chamado ”Algoritmo Max-Log-MAP”, com ainda
menor complexidade que o ”Algoritmo Log-MAP” mas alguma degradacdo (ainda que ligeira)

do desempenho.

Como se vé, passa-se do algoritmo Log-MAP para o algoritmo Max-Log-MAP substituindo
a operacdo max (.) pela, bastante mais simples, operacio max(.). Neste caso, os dois procedi-
mentos recursivos, progressivo e regressivo, podem ser vistos como equivalentes ao algoritmo de
Viterbi convencional [Vit67, Vit98], no que diz respeito a seleccao de caminhos ’sobreviventes”,

ao longo da trelica (em cada um dos sentidos). Veja-se a propdsito, o0 Anexo B.3.
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Tabela 5.1: Algoritmo Log-MAP de descodificacdo SISO

Inicializar a trelica: ap(s) = ; Bn(s) =
—00 s F# S —00 S§# SN

I.  Cilculos de métricas de ramo para toda a trelica:

ko no
M(u(e); I) = Z u'(e)M(u's 1), Mle(e); ) = Z ce)h(c ).
i=1 i=1
II.  Cilculos das métricas acumuladas no sentido progressivo,comt =1,--- N — 1:

an(s) = max’ {apa(sP(e)) + M(u(e): D) + Mle(e): 1)}

e:sP(e)=s

III.  Cdlculos das métricas acumuladas no sentido regressivo, comt = N — 1,--- 1:

Bils) = max {Bra(s551(0)) + As(u(e): 1) + Acsa(ele)i 1)}

e: 5z+1(e) s

IV.  Cilculos referentes a informacao extrinseca obtida pela descodificagcao SISO:

ko

a1 (s7(e)) + z:zl u (e)Ae(u's ) + Ne(ele); ) + By (s7(
(i#7)

(w5 0) = max
exud (e)=1

— max {atl(sf<e>)+ 2w (N 1) + Mle(e): 1) + BilsE( }

e:ud (e)=0 (i£5)
e
nQ
M(T;0) = ’ 5 A )+ = (1)
t( 3 ) .I?ax,l Q1 (St (6))+ t(u(e)a )+ i=1 () t(C —|—ﬁt St
sl (e)= (i)
nQ
—mad Qo (56) F Adm(e) D)+ & ML) + B (sF(e) o
e ()= (i)
comj = 1,--- kg para os bits de informagdo e j = 1,---,ng para os bits codificados.
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Tabela 5.2: Algoritmo Max-Log-MAP de descodificacdo SISO

Inicializar a trelica: ao(s) = ; Bn(s) =
—00 S # Sg —00 S # SN

I. Cilculos de métricas de ramo para toda a trelica:
Zu N(u 1) Mle(e); ) = Zci(e))\t(ci; I).
II.  Calculos das métricas acumuladas no sentido progressivo, comt =1,--- N — 1:

ai(s) = max {aui(si(e)) + M(u(e); I) + Ne(cle); 1)}

e:sP(e)=s

III.  Cdlculos das métricas acumuladas no sentido regressivo, comt = N — 1 1:

y

Bi(s) = max  {B(sia(e)) + Mpa(ule); I) + Aale(e); 1)}

e:sf+1 (e)=s

IV.  Cilculos referentes a informacgao extrinseca obtida pela descodificacao SISO:

ko

a1 (s(e)) + ; u(e)Ae(u's ) + Ae(cle); ) + By (s7(
(i#7)

AMW0) = max
e (e)=1

—  max {atl (s7(e)) + 2:21 u' ()N (u's I) + N(c(e); I) + By(sE( }

e:ud (e)=0 (i5)
e
70
ME0) = max Qe (550) F Mulel D)+ S M)+ B (S5
el (e)= (i5)
0
—max o (55(0) £ () D)+ B @M + B (s(0) b
el (e)=0 (i£7)
comj = 1,--- ko para os bits de informagdo e j = 1,---,ng para os bits codificados.
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5.2.3 Descodificacao Iterativa para Concatenacoes de Codigos Convolu-

cionais

Em situagdes de concatenacdo de cddigos convolucionais, a descodificacao SISO processa-
se de forma iterativa, envolvendo uma troca de informagao entre os descodificadores SISO dos
codigos constituintes. Estes podem usar um dos algoritmos j4 descritos na sec¢do 5.2, nomeada-
mente o algoritmo Log-MAP ou o algoritmo Max-Log-MAP (Tabelas 5.1 e 5.2), este Gltimo mais

simples mas com alguma degradacio do desempenho.

) afero)
— e .
I I
o) e | )
ﬂf(uj;l) /L(Mj;l)
T}

+ |-

Descodificados

Figura 5.13: Descodificacdo iterativa para uma concatenagdo série de dois codigos

convolucionais.

Exemplifica-se aqui com a descodificacdo iterativa para uma concatenagao série, envolvendo
um codificador convolucional externo e um codificador convolucional interno, ligados por um
entrelacador. O descodificador a utilizar esta representado na Fig. 5.13, em que SISO (INT.)
e SISO (EXT.) designam os descodificadores SISO dos cddigos interno e externo, respectiva-
mente, e II e II"! traduzem as operacdes de entrelacamento e desentrelacamento. Neste caso,

a entrada \;(¢’; I) do descodificador SISO (INT.) mantém-se constante ao longo das vdrias
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iteracdes, com os valores dos LLR’s de bit codificado em conformidade com as amostras cedidas
pelo desmodulador que antecede o descodificador, como se viu atrds nesta sec¢do. Ao longo
das varias iteracdes, a entrada \;(u’;I) do descodificador SISO (EXT.) também se mantém
constante, com o valor zero. A cada nova iteracdo, a informacdo extrinseca inerente a saida
A¢(u?; O) do descodificador interno converte-se, gragas ao desentrelagador, na informagio de
entrada, )\, (cj; I), do descodificador externo; em seguida, a informagdo extrinseca inerente a saida
A¢(¢7; O) do descodificador externo converte-se, gragas ao entrelagador, na nova informago de
entrada, \;(u’; I) do descodificador interno. Ou seja, em cada nova iteragdo, sdo actualizados
os LLR’s \;(u/; I) com que o descodificador interno opera, e os LLR’s \;(c¢/; I) com que o
descodificador externo opera. Apés vdrias iteragdes, a polaridade dos LLR’s \;(u’; I) obtidos
com a descodificagdo externa permite obter estimativas dos bits da sequéncia de dados (Note-se
que, no caso do SISO (EXT.), o LLR extrinseco inerente a \;(u’; O) iguala o LLR total, pois

5.2.4 Desempenho

Tal como sucede com os codigos de blocos, na avaliagdo dum cédigo convolucional € essen-
cial atender-se aos desempenhos obtidos numa situacio de referéncia assim caracterizada: em-
prego de modulacdo bindria antipodal; transmissdao em canal AWGN; desmodula¢ao em condi¢des
Optimas. Podendo definir-se um cédigo de blocos equivalente para cada bloco de dados escolhido
(ver Anexo B.1), e podendo este ser arbitrariamente longo, torna-se 6bvio que os codigos de
blocos assim construidos nao tiram partido do aumento do comprimento dos blocos usados, se
o codificador se mantiver: o valor de d,,;, € o valor de R ndo ultrapassam a “distancia livre”
e a ’razdo” que sdo inerentes a esse codificador. Os desempenhos concretos com um dado

codificador, associados a distancia livre (em termos assimptéticos) e, em geral, ao conjunto
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de distancias a cuja computacdo o Anexo B.2 se refere, sdo assim algo limitados. Contudo,
€ inegdvel que a complexidade de descodificacdo requerida € baixa, sobretudo se for usado o
algoritmo de Viterbi (Anexo B.3). Os turbo-cddigos, bem como outras formas de codificacdo
assentes na concatenacdo de codigos convolucionais, aliam a simplicidade da descodificacdo
destes codigos a possibilidade de tirar partido de blocos de dados bastante longos para melhorar
os desempenhos: tem aqui lugar aquilo que € designado (na literatura nesta drea) como um ’inter-
leaving gain”, o qual contribui decisivamente para desempenhos excelentes [VY02,LC04,L.C04].
Com blocos de dados de milhares de bits, ndo € dificil aproximar os limites de Shannon, mesmo
com concatenagdes de cddigos convolucionais bastante simples (de 4 estados, por exemplo).
Neste contexto, o algoritmo Max-Log-MAP, de complexidade relativamente baixa, produz de-
sempenhos que, tipicamente, ndo apresentam uma degradag@o superior a 0.5 dB em relagdo aos

que na descodificagdo 6ptima (MAPou Log-MAP) implicaria.
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Capitulo 6

Descodificacao/Deteccao Iterativa para Transmissao

por Blocos com Modulacao SC

Este capitulo é dedicado a técnicas de descodificacdo/deteccio iterativa para transmissao por
blocos com prefixo ciclico e modulacdes SC, as quais podem ser vistas como técnicas de ’turbo-
igualizacdo no dominio da frequéncia” ou como versoes simplificadas das mesmas. A seccdo 6.1
apresenta os principios gerais da turbo-igualiza¢do. Seguidamente, € proposta nesta sec¢do uma
nova “técnica Turbo FDE”, sendo estabelecidas as conexdes com outras técnicas ja conhecidas,
nomeadamente técnicas de complexidade reduzida surgidas nos ultimos anos. Na seccdo 6.2 é
detalhadamente abordado o problema da descodificacdo, no contexto do processo iterativo re-
querido, quer quando esta € baseada em trelicas dos codigos (para codigos convolucionais, como
se viu no capitulo 5), quer quando € baseada em grafos de Tanner (para cédigos LDPC, como se
viu no capitulo 4). A seccdo 6.3 generaliza a técnica proposta para o caso de serem utilizados
receptores com diversidade espacial. Na sec¢do 6.4, dedicada a avaliagdao dos desempenhos, sdo

mostrados e discutidos diversos resultados numéricos.
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6.1 Turbo-Igualizacao no Dominio da Frequéncia

6.1.1 Principios Gerais

Quando € usada uma modula¢ao SC num canal com acentuada dispersao temporal, as técnicas
de igualizagdo linear, no dominio do tempo ou da frequéncia, apresentam conhecidas limita¢des
quanto ao desempenho. No caso particular das técnicas SC/FDE, referidas no capitulo 2, em que
a complexidade € reduzida, o desempenho € limitado qualquer que seja o critério (ZF ou MMSE)
subjacente ao célculo dos pardmetros do igualizador. Com o critério ZF, nao ha ISI na saida deste,
mas a ocorréncia de alguns sub-canais “maus” (com |Hj| ~ 0), mesmo que numa percentagem
muito pequena do total, impede um bom desempenho, devido aos elevados niveis de ruido apds
a igualizacdo. Com o critério MMSE, o incremento indesejavel dos termos de ruido € mitigado,

mas o desempenho € limitado pela presenca de ISI residual na saida do igualizador.

Formas de igualizacdao nao-linear, no dominio do tempo, com complexidade acrescida, po-

dem ser usadas para melhorar os desempenhos:

e E o caso dos igualizadores com realimentacdo de decisoes;

e E também o caso dos igualizadores que permitem realizar, aproximadamente, uma “estimagao
sequencial de mdxima verosimilhanca” ou uma “estimacado MAP”, baseadas numa trelica
associada a transmissdo, e praticamente conducente a desempenhos 6ptimos através do

algoritmo de Viterbi ou do algoritmo MAP abordados no capitulo 5.

Em situacdes de forte dispersdo temporal, o nimero de estados envolvidos na trelica € de-
masiado elevado para viabilizar esta ultima classe de técnicas. Quanto as técnicas de igualizagdao
no dominio do tempo que realizam uma realimentacdo de decisdes, a complexidade ndo é tao

elevada, mas €, ainda assim, grande demais para serem vidveis em situagdes de muito forte

138



6.1. Turbo-Igualizacdo no Dominio da Frequéncia

dispersdo temporal. Nestas situacdes, existe a possibilidade de realizar a igualizacao efectuando
uma realimentacdo directa, no dominio do tempo, das decisdes tomadas neste dominio, em
combinagdo com uma filtragem efectuada no dominio da frequéncia [FABSEO2]. Existe ainda,
com desempenhos mais favoraveis (mas também com maior complexidade), a possibilidade de
usar uma igualizacdo em que a realimentagcdo de decisdes, tomadas no dominio do tempo, €
directamente efectuada no dominio da frequéncia: € o caso da técnica introduzida em [BTO02],
particularmente apropriada para aplicacdes SC/FDE, a qual apresenta ainda a vantagem suple-
mentar de um cancelamento da ISI residual, através de decisdes brandas, assim reduzindo a

’propagacdo de erros”’ inerente a realimentacdo das decisdes.

Sequéncia de

Dados {Cn}
I I 4»( Modulador

CANAL
EQUIVALENTE

Sequéncia de
{Lin(Cn)} Dados Estimada
s

Igualizador H_l

{Lout(cn)}

11

Figura 6.1: Turbo-igualizacdo num sistema de transmissdao com codificacdo de canal.

Um sistema préatico de comunicacdes moveis emprega codificacdo de canal, pelo que se

usa uma modulac@o que opera com simbolos que resultam directamente do mapeamento de bits
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codificados, em geral apds permutagdo (interleaving) dos mesmos (ver Fig. 6.1). Em receptores
convencionais, a igualizacao (mais ou menos complexa) € levada a cabo de forma independente
da descodificacdo, mesmo nos casos em que hd realimentacao de decisdes para cancelamento de
ISI residual: trata-se de decisdes associadas ao processo de detec¢do que o igualizador realiza,
nas quais o descodificador ndo estd envolvido. Na sequéncia da publicacdo de [BGT93], surgiu
a muitos a ideia de, em situacdes em que tanto uma igualizacdo como uma descodificacdo sao
requeridas, adaptar a combinac¢do das mesmas os principios da “descodificacdo turbo”, em que
os descodificadores SISO de cddigos concatenados cooperam entre si, num processo iterativo de
troca de informacdo (branda) sobre os bits transmitidos. As técnicas resultantes desta adaptagcao
sdo varias, merecendo a designacdo comum de técnicas de “turbo-igualizacdo”: nelas, uma
informacao branda sobre os bits codificados € trocada entre descodificador e igualizador, num
processo iterativo. Este processo tem lugar num receptor (ver Fig. 6.1) com uma estrutura andloga
a do receptor usado em situagdes de concatenagdo série de dois cddigos, para uma transmissao

em que ndo € requerida igualizacao:

e O igualizador ocupa agora o lugar do descodificador do cédigo interno;

e O descodificador do cédigo utilizado ocupa agora o lugar do descodificador do cédigo

externo.

A situacdo de emprego de turbo-igualizacdo genericamente esquematizada na Fig. 6.1, em
que Liy(cn) e Loy (c,) designam, respectivamente, o LLR do bit codificado ¢, na entrada e na
saida do codificador, e IT e IT~1 designam, respectivamente, as opera¢des de permutagio de bits

inerentes ao “interleaving” e ao ’deinterleaving”.

Uma estratégia quase Optima de turbo-igualizacdo envolve a cooperacdo entre um igual-
izador, que emprega o algoritmo MAP sobre uma trelica apropriada, e um descodificador SISO

(com o mesmo algoritmo, se se tratar do descodificador de um c6digo convolucional). Mesmo
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quando o algoritmo MAP ¢ substituido por um algoritmo de complexidade reduzida (como
foi apresentado no capitulo 5), a complexidade daqui resultante € enorme nas situagdes em
que, pelo menos numa das trelicas, o nimero de estados é muito elevado [GLL97]. E o que
sucede nas situacdes em que a dispersao temporal é muito forte. Nestas situacdes, pode optar-
se por uma substituicdo do “igualizador MAP” por um igualizador linear, como se pode ver
em [Dou95, RS00], usando a informacao branda do descodificador SISO, a cada iteragdo, para
cancelamento da ISI residual na saida do igualizador. Convém ter presente que, apds este can-
celamento, devidamente integrado no processo de igualizacao, a informacao que € fornecida ao
descodificador deve ser vista como informacgdo extrinseca do igualizador sobre os bits codifica-
dos; contudo (e diferentemente do que sucede quando se usa uma igualizacdo MAP baseada em
trelica), a informacao fornecida pelo descodificador ao igualizador, para efeitos de cancelamento
brando da ISI residual, deve ser a informagdo completa sobre aqueles bits [THOO]. Quando se
adopta uma solucdo SC/FDE para transmissao de alto débito, mesmo defrontando fortes niveis de
dispersdo temporal, esta ideia € compativel com uma complexidade de implementa¢do moderada,

originando uma técnica Turbo FDE [THO0, THO1].

Efectivamente, quando se utiliza CP de comprimento completo, técnicas Turbo FDE como
as propostas em [THO1], permitem alcangar uma forte melhoria do desempenho relativamente
as técnicas FDE convencionais, a0 mesmo tempo que se evita uma implementacdo com elevada
complexidade. Estas técnicas, que recorrem a uma igualizacao linear no dominio da frequéncia,
tiram partido das saidas do descodificador SISO de forma a alcancar um cancelamento iterativo da
ISI residual baseado na informacao branda sobre os bits codificados. De acordo com a proposta
de “comutacao APPLE (APProximate Linear Equalization) MF (Matched Filtering)” [THO1], os
coeficientes FDE, para cada iteragdo, sdo seleccionados com base no SNR (”’Signal-to-Noise”
Ratio) médio a que dao origem na saida do igualizador. Para cada iteracdo, o receptor utiliza o

algoritmo (APPLE ou MF) que origina um SNR mais elevado.

141



Capitulo 6. Descodificacdao/Deteccao Iterativa para Transmissdo por Blocos com Modulacdo SC

6.1.2 Técnicas Turbo FDE: Estruturas de Recepcao e Processamento de
Sinais

Em seguida, descreve-se uma nova técnica Turbo FDE que estd fortemente relacionada com
a proposta em [THO1], mas substitui o principio da "comutacio APPLE/MF”, relativamente aos
parametros FDE, por uma escolha de compromisso apropriada: de facto, os valores daque-
les parametros sdo ajustados de forma adaptativa, em cada iteracdo, de acordo com o bloco
disponivel de saidas do descodificador SISO. A estrutura de recep¢do proposta estd descrita na
Fig. 6.2 (Il e II"! correspondem ao “permutador” e “despermutador”, respectivamente, € ©

indica “multiplicag¢do elemento a elemento”). Na saida do igualizador, o vector no dominio do

tempo, () (m), é a IDFT de
SO (m) = FD(m) © Y(m) + G (m), (6.1)

em que ©® designa a “multiplicacdo componente a componente” dos vectores F)(m) e Y(m), e

Y(m) = [Yo(m), -+, Yy-1(m)]", com

(como se viu no capitulo 2). O vector S(m) = [So(m), -+, Sy_1(m)]* € a DFT do vector de

dados s(m), definido no dominio do tempo.

As N componentes de S (m) s@o da forma
Sy (m) = E (m)Yi(m) + G (m), (6.3)
em que Fk(i) (m),comk =0,1,..., N—1, designa os pardmetros multiplicativos FDE na itera¢do
¢. Quanto aos parametros aditivos G,(:) (m), deverdo ser dados por

G (m) = (9 (m) — F (m) ) 57 (m), 64)
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(A)
y(m) FDE _ | Soft
0, . |demap.
ry s (m) \
F© (m) G (m) H_l
y
» ‘ Descod.
F&G | 11 [« sso
Bloco de Dados
Estimado
(B)
y(m) Y(m) S (m) 5 (m)
—»E . >(+) :(IDFT e
F(i)(m) TG(i)(m)

Figura 6.2: Estrutura do receptor Turbo-FDE (A) e caracterizacdo da unidade FDE (B).

com

1 N-1 .
~ F (m)H,, (6.5)
de modo a cumprir o objectivo de cancelamento brando da ISI residual apés a operagdo Y(m) ®

F(m) [THO1]. O vector

—(i—1 —(i—1 —(i—1 —(i—1 T

5V (m) = [55 " (m), 5 (m),.... 5y (m) (6.6)
é aDFT de

—(i—1) _(i-1) _(i-1) _(i-1) T

S (m) =15, '(m),5;y '(m),....,5y_{(m)| , (6.7)

resultando da informacao branda fornecida pelo descodificador SISO como se mostra na sec¢ao

6.1.3, quando se assume uma modulacdo QPSK. E de salientar que, neste caso, o “remapea-
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mento” dos “’soft bits” fornecidos pelo descodificador SISO origina coeficientes

| 76D AR
5;’_1)(m) = \(;% . (tanh (NT(m)> + j tanh (#)) ) (6.8)

em que L(i_l)(m) e Lgél)(m) sdo os LLR’s dos bits codificados “em fase” e “em quadratura”,

respectivamente (02 € a varidncia dos coeficientes de simbolos s, (m)). As saidas brandas do
descodificador devem corresponder a informacdo completa sobre os bits codificados e nao a

informagao extrinseca, como salientdmos na sec¢ao 6.1.1.

Atendendo ao exposto na sec¢do 6.1.3, € claro que o valor médio associado a cada simbolo
pode ser expresso em fungdo de um par de “coeficientes de correlagio” (pf;;;l) (m), S’él) (m)) e

o a e [ A(i—1 (i1 .
de um par de “decisdes (3;71 )(m),s](J,Q )(m)).

—(i— 1—1 ~(1—1 . (2—1 ~(1—1
50D (m) = 7Y (m) &Y (m) + el N (m)sU Y (m) (6.9)

em que 0 < pﬁ}l)(m) <le0< p;fél)(m) < 1, verificando-se as seguintes situagdes limite:

e Primeira iteracdo (1 = 1): pl(f’;l)(m) = p,‘,fg)”(m) =50 (m) = 0;

e Muitas iteracdes e/ou SNR elevado: pﬁ}l)(m) ~ pﬁél)(m) ~ 1, resultando Eéi_l)(m)

Q

~(1—1 ~(1—1 cA(1—1
557V (m) = 87V (m) + 8050 (m).

Atendendo a (6.2), (6.4) e (6.5), na situag¢do “ideal” em que S,gifl)(m) = Sk(m) com H, =

Hy, (k=0,1,---,N —1), aequagdo (6.3) assumiria a forma

S$0m) = B (m) [HiSe(m) + Ny(m)] + |39 (m) — £ (m) Hy| $y(m) =

= 1 (m)Si(m) + F (m) Ny (m), (6.10)

pelo que, através da IDFT (na saida do igualizador no dominio da frequéncia) teriamos amostras

§,(f) constituidas por um termo ttil 7 (m)s,,(m) e por um termo de ruido gaussiano. Ou seja,
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com coeficientes Gg) (m) ideais”, dados por G,(j) (m) = (7@ (m) — F,f) (m)Hk> Sk, haveria um
cancelamento perfeito da ISL.

Quanto aos parametros multiplicativos FDE, em substitui¢ao da escolha alternativa [THO1]

entre "parametros APPLE” (correspondentes ao critério MMSE), em que

A o
F(m) = —%—, (6.11)
a + ‘H k|2
2
<a = %), e “parametros MF”, em que
F(m) = Hj, 6.12)
iremos adoptar uma solu¢do de compromisso:
(i K{(m)Hj
£y (m) = (6.13)

G+ (L= (D (m) ) Hf?

em que "V (m) é um “coeficiente de correlacio global” [GTDE06], que pode ser obtido como

um valor médio de 2NV coeficientes de correlago por bit (pﬁ;l) (m), PS,Z)I) (m)), obtidos na saida

do descodificador SISO:
No1 [ AG-D) 2 (A1) 2
e () + (6 )
[p( 1)(m)} :NE 5 (6.14)

n=»

O factor Kl(ﬁ) (m) em (6.13) tem funcdes de normalizacdo : usando v (m) = 1,

3D (m) = s,(m) + & (m), (6.15)

n

em que 57(11) (m) é o ”erro” de média nula (assume-se que é aproximadamente complexo gaussiano)

relativamente ao simbolo s,,(m), na saida do FDE.
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Note-se que "~V (m) = 0 para i = 1, pelo que os coeficientes F,gi)(m) dados por (6.13)
satisfazem o critério MMSE na primeira iteragio. Por outro lado, 5~ (m) = 1 ao fim de vérias
iteracOes (sobretudo para relagdes sinal/ruido elevadas), pelo que F,gi) (m) =~ K g) (m)]:.l /o Isto
significa que, com a solucdo de compromisso aqui proposta, 0os parametros F,E”(m) comegam
por ser “parametros APPLE”, quando ¢ = 1, e evoluem no sentido dos “pardmetros MF” com

as iteracoes subsequentes. Note-se ainda que estes coeficientes F; k(i) (m) podem ser escritos na

forma
. K/(i) m I_:]*
FO(m) = e , (6.16)
&' (m) + [Hyl
em que
() K} (m)
K’ (m) = r (6.17)
1 — (pti=Y(m))
€
~2
NIT 0,
s (m)
com
520 (m) = 52 (1 - (ﬁ<i—1>(m))2) . (6.19)

Tendo em conta o valor médio estimado da variancia dos simbolos apds a descodificacdo
SISO, associado a equagdo (6.42) da seccao 6.1.3, pode concluir-se que os coeficientes Fk(i) (m)

aqui propostos de alguma forma aproximam o critério MMSE em todas as iteracoes.

Admitindo a hipdtese gaussiana, com média nula, quanto ao termo f,(f) (m) em (6.15), pode-se

obter os LLR’s de entrada do descodificador (ver seccao 6.1.3), dados respectivamente por

L) (m) = %m% {50 (m)) (6.20)
Teq’ (M)
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LS’)Q(m) = ————0,3m {5(2)(m)} : (6.21)

em que agéi)(m) € o erro quadratico médio das amostras 50 (m) (variancia de é}(f) em (6.15)).

Pode ser facilmente estimado através de

59 (m) — 5.9 (m)| , (6.22)

com

$0m) = 5 (sen (e {5 (m)}) + jsgn (Sm {5 (m)})). (6.23)

Considere-se agora a possibilidade de realizar, com base nas ideias descritas acima, uma
técnica iterativa de complexidade reduzida sem qualquer esfor¢o de descodificacdo envolvido no
processo FDE. A estrutura de recepcao correspondente baseia-se na da Fig. 6.2, suprimindo o
descodificador SISO; com o descodificador ausente, nenhuma informacao extrinseca é fornecida
para ajudar o processo iterativo FDE, e as saidas brandas do igualizador, em cada iteracdo (i —
1), produzem LLR’s de bit codificado que sdo directamente utilizados para calcular F, k(i) (m) e
Gl(f) (m) na iteragdo seguinte. Uma simplificacdo adicional substitui os coeficientes de correla¢ao

i—1)

dos diversos bits pelo valor médio =) (m), nos célculos de 5~ (m), resultando assim

Sy m) = p I ) S (), (6.24)
com
i Al T i i T
(557 m), ., 857) (m)] :DFT{[sé m), ... 42 )] } (6.25)
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Portanto,
§(m) = B (m)Yi(m) — By (m) S}~V (m) (6.26)
em que
By (m) = 0 (m) (B (m) B =79 (m)) (627)

com as equacoes (6.13), (6.26) e (6.27) definindo conjuntamente o “receptor IB-DFE (Iterative
Block Decision Feedback Equalization)”, originalmente proposto em [BT02] e posteriormente

generalizado por outros autores, nomeadamente em [DGEO03, DSGO5].

Neste capitulo, considera-se este tipo de técnica iterativa simplificada, sem a descodificacdo
envolvida no processo de igualizacdo, seguida pelo descodificador de Viterbi convencional, no
caso de ser usado um codigo convolucional. Nesse caso, também se considera outra técnica

iterativa de complexidade reduzida, como se descreve a seguir:

e Descodificador SISO da Fig. 6.2 substituido pelo descodificador de Viterbi convencional, o
que significa que as estimativas brandas 50~ (m) sdo substituidas pelas estimativas rigidas

8 _1)(m), quando se calculam os pardmetros de igualizacdo G,(:)(m);

e Parametros de igualizacdo F,gi)(m) calculados de acordo com o principio da ”comutagdo

APPLE/MF”, como em [THO1].

E ainda considerada a possibilidade de “distribuir” o esfor¢o de descodificacio SISO pelas
varias iteracoes de igualizacdo, quando se recorre a um codigo de blocos (p. ex., um codigo
LDPC) e € usado um algoritmo de descodificacao iterativa baseado no respectivo grafo de Tanner:
para cada iteracdo de igualizacdo, o processo de descodificacdo SISO avanca através de varias

iteragdes do algoritmo adoptado.
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6.1.3 Remapeamento e Desmapeamento para Descodificacao/Igualizacao

Assumindo uma modulagao QPSK, os coeficientes de simbolo sdo da forma s,, = s, 1+755,.0

(n=0,1,...,N —1),com

oy
Spg = =&
) \/5
Os
e = 2% (6.28)

de acordo com o bloco de dados codificados. Quando os LLR’s relativos aos dois bits de ordem n
(os bits das componentes “em fase” e “em quadratura”), fornecidos pelo descodificador de canal,

sdo designados por L,, ; € L,, o, respectivamente, os valores esperados resultantes, s,,, podem ser

€Xpressos como s,, = S, 1 + jS, Q, cOm

s Ly
Sno = ;ﬁtanh( 2’Q>. (6.29)
De facto,
g g g g
Spi(m) = |(+—=|Prob(s,; = —=|L,; |+ |——=)Prob(s,; = ——=| L,

Os

VA (1 ixfg&i,z) 1 +eX;(Ln,,)) - \(;5 (%)

L
% tanh <%I> , (6.30)

pois

Prob (sn,l = "—‘ LnJ)
exp(Ln1) = 2 (6.31)
Prob (s, = —;—3) Los)
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g
Prob (sn ;= —
, \/5

Ln,I) + Prob (an = —

(para 5, ¢, a justificacdo € similar).

Definimos, em seguida, os coeficientes

|Ln,I

Pn, 1 = tanh (T)

Ly
Pn,@ = tanh (%) )

Os

V2

obviamente com valores entre 0 € 1. Podemos entao escrever

com

gn,l = Pn,ISn,I

gn,Q = Pn,Q §n,Q

O _ Os
Spg = —=sen(s,. ;) = —=sgn(L,
,I \/§ g < ,I) \/§ g ( 71)

Os
Sp0 = —=sgn(s, o) = —=sgn(L,,
Q \/§g<,Q) ﬁg( Q)
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Nas relacdes (6.35) € (6.36), 5, 1 = j:% €50 = i% representam decisdes quanto aos bits

“em fase” e em “quadratura”, sendo p,, 1 € pn, @, respectivamente, as fiabilidades dessas decisoes.

Note-se que
1
Prob (§n’[ = —SnJ’Ln’[) = (639)
1+ exp(|Ln.1])
e
1
Prob (én,Q = —Sn’Q|Ln7Q) = (640)

1+ exp(|Lugl)

Pode-se entdo caracterizar os coeficientes p,, ; € p, ¢, definidos em (6.33) e (6.34), como

“coeficientes de correlacdo” entre os coeficientes bindrios verdadeiros e os estimados: com efeito,

E n An A A
[87—185] (+1) . [1 — PI‘Ob(SnJ = —Sn’]|Ln,[)] + (—1) . PI'Ob(Sn,[ = —Sn7[|Ln7]>
El]sp,1]]

2

= 1—=2Prob(Sp1 = —sn1|Lns) =1—
rob(5,,.1 Sn,1|Ln.1) 1+ exp(|Lyn.1])

’Ln,1|

= tanh (T) = Pn.I, (6.41)

atendendo a (6.33) e (6.39) (e de forma similar para p,, o = %ﬁﬁ).

Em relagdo ao simbolo QPSK de ordem n, além de um “valor médio” 5, = 5,1 + j5,.0,
2 . ’9 A LT 2 ~ . . 2 2
pode também ser derivada uma "variancia” o , em fungio de p,, s € p,q: definindo p; = (p;, ; +

Pr o)/2, resulta

2 2z |2 2 2
ol =0l — |5, =0 (1—p}). (6.42)
N-1 ,
Fazendo p? = £u, pode definir-se, para cada bloco, uma “variancia média” oZ(1 — p?).
n=0
No processo iterativo, esta comega por ser o2, pois, a partida, p, = 0 (n = 0,1,---, N — 1).

Ap6s vdrias iteragdes, esta variancia aproxima-se de zero, visto que p ~ 1.
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Obter Re{s,} = 5,1 ¢ Sm{5,} = Sp0 (n =0,1,---, N — 1) em fungdo de dois LLR’s
produzidos pelo descodificador SISO, associados aos dois bits de ordem n, corresponde a uma
operacdo de “remapeamento’” brando, neste caso baseada numa constelagao QPSK. Inversamente,
a operacdo que consiste em obter, em fungdo de Re{s,} e Sm{s,} (n = 0,1,---, N — 1),
os LLR’s associados aos dois bits de ordem n, de modo a serem usados como entradas do
descodificador SISO, pode ser vista como uma opera¢cdo de ”desmapeamento” brando baseada
na mesma constelagdo. Designando por L,, ; e L,, ¢, respectivamente, os LLR’s a obter a partir
de Re{s,} e Im{s,}, o respectivo cédlculo é como se indica em seguida, admitindo a hipdtese

gaussiana quanto ao termo &.” (m) em (6.15):

exp {—%zq (yg@{gn} - %)2} V8

Ly = log T = rosRe{dn) (6.43)
exp {—é <§Re{§n} + ;5) 1 eq
e
. . 2
exp {—o—gq (%m{sn} - \‘%) ] /B
L,o = log = —0o,3m{3,} (6.44)

~ 2 o2
exp {—é (%m{sn} + \"/ﬁ) } eq

(omitem-se aqui os indices 7 € m, tal como para o remapeamento).

6.2 Técnicas de Descodificacao em Receptores Turbo FDE

Nesta sec¢do, aborda-se a forma como, no ambito de receptores Turbo FDE, a requerida
descodificacao SISO pode ser levada a cabo. Na subsec¢do 6.2.1, refere-se, de forma breve, o
caso simples em que o cddigo usado € um cédigo convolucional. Na subseccio 6.2.2, € analisado,
com o detalhe apropriado, o caso em que o cédigo usado é um cédigo de blocos (p.ex. um codigo

LDPC), cuja descodificacdo SISO se processa de forma iterativa.

152



6.2. Técnicas de Descodificacdo em Receptores Turbo FDE

6.2.1 Descodificacao Baseada em Trelicas

Sendo usado um cédigo convolucional, o descodificador SISO a adoptar no receptor Turbo
FDE deveréd, naturalmente, operar com base na trelica do c6digo, em conformidade com o exposto

no capitulo 5.

A cada iteracdo ¢ da igualiza¢do no dominio da frequéncia, é gerado um bloco de amostras
{gﬁf); n=01,---,N — 1}, as quais sdao objecto de desmapeamento, para obter os LLR’s
dos dois bits associados a cada n, LS}I e LS’)Q. Colocados em série os LLR’s dos diversos bits
e sujeitos a permutacdo inerente ao “deinterleaver”’, tem-se entdo a sequéncia de “’soft inputs”
{L,(f); p=0,1,--- 2N — 1} , referentes aos bits codificados, para efeitos de descodificacdo.
O descodificador gera uma sequéncia {L;E)i,lut; p=0,1,--- 2N — 1} de soft outputs”, LLR’s
i)

dos bits codificados: para cada p, L](;

out € constituido por dois termos, um termo idéntico ao LLR

de entrada, Lg), e um termo que representa a informacao extrinseca sobre o bit referido, adquirida
com o processo de descodificagdo. Esta sequéncia de LLR’s obtidos na saida do descodificador é
objecto de permutagdo, inerente ao “interleaver” utilizado, sendo depois os LLR’s agrupados em

novos pares (LS )I, LS)Q>, necessdrios para remapear os ~’soft bits” nos coeficientes de simbolo

59 que a iteracao subsequente da igualizac¢do requer (também necessarios para obter o coeficiente
o requerido). Neste caso, para cada iteracdo de igualizagiio tem lugar um processo completo de

descodificacao SISO. Na sequéncia da dltima iteracdo de igualizacdo, o descodificador fornece,

naturalmente, os ’hard outputs” que constituem estimativas dos bits de informagao.

6.2.2 Descodificacao Baseada em Grafos de Tanner

Sendo considerado o emprego de um cédigo de blocos, € 16gica a escolha de um cédigo

LDPC, com um bloco de bits codificados por cada bloco de simbolos s,, (para que aquele seja o
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mais longo possivel) e um algoritmo de descodificacdo SISO baseado no respectivo TG, como
se viu no capitulo 4. Qualquer destes algoritmos de descodificacdo requer um processamento
iterativo, com um ajustamento do LLR produzido, por cada bit codificado, de iteracdo para

iteracao.

Nestas condicOes, a descodificagdo SISO no ambito do receptor Turbo FDE devera, de al-
guma forma, combinar iteracdes de descodificacdo com iteracdes de igualizacdo. Podem ser con-
seguidos bons compromissos complexidade/desempenho usando, em cada iteragao da igualizacao,
um numero limitado de iteracdes de descodificacdo SISO, inferior ao que seria recomenddvel
num receptor FDE convencional. Por outras palavras, € de considerar a distribuicdo das muitas
iteracdes de descodificacdo SISO eventualmente requeridas por um nimero, bastante mais pe-

queno, de iteracdes do processo de turbo-igualizagdo.

Apresenta-se em seguida um “algoritmo composto”, de acordo com o exposto na sec¢ao
6.1, que combina iteragdes de turbo-igualizacdo com iteracdes de descodificagao SISO, usando
o algoritmo LSPA estudado no capitulo 4. O nimero maximo de iteragdes de descodificacao por

cada iteracdo de igualizacdo € designado por N;.

No que diz respeito a descodificagdo SISO, assume-se que o codigo € caracterizado por uma
matriz H, e que os procedimentos de descodificacao sdo extensivos aos pares (SN (p), CN(m))

com N, = 1 nessa matriz.

I. Efectua-se a primeira iteracdo de igualizacdo, obtendo-se {5,(11); n=01,---,N—
1}. Com base nestas N amostras sdo calculados N pares (LS)[, LS)Q), num processo
de desmapeamento que produz os LLR’s dos bits codificados para uso do descodi-
ficador. Pondo em série e permutando, tal como no caso do codigo convolucional

considerado na sec¢do 6.2.1, temos a sequéncia {Lz(f) (m); p=0,1,---,2N — 1},

que permite inicializar a descodificagdo:
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a)

b)

g)

6.2. Técnicas de Descodificacdo em Receptores Turbo FDE

Inicializagado da descodificagao: log(qz()}%) = Lél)

Mensagens C N (m) — SN(p): log(n(nlz),) = H log (qu})n)

p'eP(m)\p

Mensagens SN (p) — ON(m): lOg(q]g}?)l) — L](Dl) Y log (r(l,) )

m'p
m/eM (p)\m

Razoes de verosimilhanga “a posteriori”: log(QS)) L( ) 4 > log (7"%)
meM (p)

Decisoes sobre os bits codificados:

1 log S) <0

0 log é,l) >0

Cilculo da sindrome ¢H™'. Se for nula, pdra-se a descodificacdo. Caso contrario

volta-se a b), etc.

[Ao fim de N iteragdes de descodificagao sem atingir a sindrome nula] Uso dos
soft outputs” correntes, dados por (ngut = log(Ql(,l)) , para obter as contribui¢oes
do descodificador para a iteragdo seguinte de igualizacao, de forma andloga a

indicada na sec¢do 6.2.1 para um cédigo convolucional.

II.  [Para a iteragao de ordem i > 2 da igualizacdo (se necessdrio, por ainda nao se ter

atingido sindrome nula)] Efectua-se a iteracdo de ordem i da igualiza¢do, obtendo-se

(4)

Sn

a)

b)

¢)

d)

comn=20,1,---,N — 1.

Reinicializa¢ao da descodificagdo, com mensagens SN (p) — C'N(m):

log (q}(}g) _ Lz(f) X 5 1Og< (i— 1))

m/'eM(p)\m

Mensagens C N(m) — SN(p): log(r%) = Eﬂ) log ( 9 )

p'eP(m)\p qp m

Mensagens SN (p) — CN(m): log <qpm> — Lz(j) + Y log (rg)lp>
m’'€M (p)\m

Razoes de verosimilhanga “a posteriori”: log ( z(vi)) L( )+ > log <T7rzz)p)
meM (p)
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e) Decisbes sobre os bits codificados:

1 log Qg) <0
’ 0 log (@) >0

f) Cdlculo da sindrome ¢H. Se for nula, para-se a descodificagdo. Caso contrario

volta-se a b), etc.

g) [Ao fim de Ny iteragées de descodificacdo sem atingir a sindrome nula] Uso
dos “soft outputs” correntes, dados por szmt = log (Q?), para obter as

contribuicdes do descodificador para a iteragdo seguinte de igualizagao.

A terminar esta sec¢do, € oportuno chamar a atencao para uma nova interpretacdo da etapa
do algoritmo SISO referente as mensagens C'N(m) — SN (p). Nesta etapa, é repetidamente
calculado o LLLR de um bit (com o valor 16gico 0 ou 1) com base nos LLR’s de outros bits (com
valores 16gicos 0 ou 1) cuja soma modulo 2 € o bit dado. Genericamente, o problema a resolver
¢ andlogo ao seguinte: conhecido o LLR de cada um dos bits B; (i = 1,2,---, N¢), calcular o

LLR dobit A= B; ® By @ --- @& By,, ou seja, o LLR do bit A tal que
A B ®&@By®---® By, =0 (6.45)

(Bi=10u0e A =1 ou0, representando ¢ a adi¢do médulo 2). Fagcamos agora corresponder

cada uma das variaveis aleatOrias binarias, associadas aos diferentes bits envolvidos, a uma

varidvel bindria com valores +1 e —1, da seguinte forma: b; = +1 ou b; = —1 consoante
B;=00uB; =1;a=+1oua = —1consoante A = 0 ou A = 1. Nestas condicdes,
Nc
a=T]b- (6.46)
i=1

Sendo conhecidos os LLR’s dos bits B;, é facil calcular valores médios b;, usando as relagcdes
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b; = tanh (LLRQ(BZ') ) Admitindo a hipé6tese de independéncia estatistica, resulta

Ne
a= b;, (6.47)
=1
em que @ = tanh (%). Por conseguinte, LLR(A) = log (12), em que
Ne
LLR(B;
@ = [T tanh (#) . (6.48)

A etapa da descodificacdo SISO atras referida torna-se assim facil de interpretar, na medida

em que pode ser formulada da seguinte forma:

tanh (M) = [ tenh (M) . (6.49)

2 2
p'€N(m)\p

6.3 Generalizacao para Situacoes de Diversidade Espacial na

Recepcao

Uma generalizacdo do exposto na sec¢ao 6.1 para receptores com diversidade espacial € o
objectivo desta seccdo. Esta generalizacao € semelhante a efectuada no capitulo 2 (2.2.3 e 2.4)

no que diz respeito a igualiza¢do convencional no dominio da frequéncia para modula¢des SC.
Com um receptor com () ramos, em lugar de um temos agora () vectores recebidos, Y (m) =

Y9 (m), YO (m), - - -, Y]\(,q,)l(m)]T, comg=1,2,---,0Q,¢

Y (m) = H?Sp(m) + N9 (m), (6.50)
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(@)

para k = 0,1,---, N — 1. O coeficiente multiplicativo H," e o termo de ruido aditivo N,gq)

definem, para cada k, o “canal equivalente” inerente ao ramo ¢ = 1,2,---,(). Na saida do

igualizador no dominio da frequéncia, surge agora um vector S(i) (m) dado por

) Q
§"(m) = 3" FO@ (m) © YO (m) + G (m) 6.51)

q=1

No que diz respeito as componentes do vector G (m), a equacdo (6.4), adoptada para o

receptor sem diversidade, da lugar a

G}(ﬂi)(m) _ (7(1') (m) — ZF,S“”(m)&E”) gliifl)(m), (6.52)
q=1
com
1 N-1 Q ' R
k=0 g=1

Atendendo a (6.50), na situagdo ideal em que S,gi_l) = S,gm) com I:I,EQ) = H,gq) (k =

0,1,---,N — 1), a equagio (6.51)conduziria a coeficientes S ,(f) (m) dados por

$Pm) = 32 FOm) (HOSum) + Ni(m) ) +

L)
—_

= 9O(m)Sx(m) + Y - FN (m) N (m). (6.54)

Isto significa que as subsequentes amostras no dominio do tempo (5% ) (m)) , tal como suce-
dia no receptor de um s6 ramo, seriam constituidas por um termo dtil v (m)s, (m) e por um

termo de ruido gaussiano, nao surgindo qualquer interferéncia intersimbolica.
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Por outro lado, assim como para receptores de um s6 ramo

. . (4) 12
FO(m) ), = Kr (m)|Hid (6.55)
Gt [1= (30D m))?| [

(i)y(q)<

os coeficientes [}, m), componentes dos vectores F (@ (m) num receptor de Q ramos,

deverao obedecer a relacdo

O () 5= | @]
Kp'(m) 21 Hy,
i), 3 =
Z Fk( ) (Q)(m)HIEQ) — . 3 — (656)
+ [1= (o m)?] 3 |
q=1
pelo que
FO O m) = B 6 (m) (6.57)
paraq_1a27' 7Q com
(0 Ky (m)
C(m) = F (6.58)

Q
@+ 1= (0 0m)’] 3 |

(K }(f) (m) é uma constante que poderd ser ajustada para originar ) (m) = 1).

Em conformidade com o acima exposto, pode ver-se na Fig. 6.3 o esquema de blocos de
um receptor com Q ramos e que realiza uma Turbo-igualizacao no dominio da frequéncia. Nesta
figura, como é 6bvio, C”)(m) designa o vector de componentes C,E (m), e H@* designa o vector

B

decomponentesﬁ,ﬁq comg=1,2,---,Qek=0,1,--- N — 1.
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H-l
Descod. |

Bloco de Dados
Estimado

Figura 6.3: Estrutura do receptor Turbo-FDE com diversidade espacial () ramos).

6.4 Avaliacao de Desempenhos

Em seguida, apresenta-se um conjunto de resultados de desempenho, obtidos por simulagdo
como no capitulo 2, referentes a transmissdo SC/FDE de alto débito quando se empregam as
técnicas de descodificacdo/deteccao propostas neste capitulo da tese, em receptores sem diversi-
dade espacial ou com diversidade dupla. O canal radio segue o modelo ja adoptado na sec¢do
2.4.2, e, tal como nessa seccdo, a duragdo da parte util de cada bloco é de 5us, o ndmero de
simbolos por bloco ¢ N = 256, o CP é completo (com comprimento L. = 64) e a modulacgdo

adoptada € a modulacdao QPSK. Quanto a codificag@o de canal, sdo consideradas duas possibili-

2. D34
1+D“+D°+D , tal

dades: o emprego de um cddigo convolucional com razdo 1/2 e G(D) = |1 “H 55k

como na sec¢do 2.4.2, e o emprego de um cédigo LDPC (512, 256) [Mac06]. No primeiro caso,
€ usado um algoritmo Max-Log-MAP (ver capitulo 5) de descodificagao SISO, ou, para duas
técnicas iterativas de complexidade reduzida, ja referidas na sec¢@o 6.1, o algoritmo de Viterbi

convencional. No segundo caso sdo usados dois algoritmos descritos no capitulo 4: o algoritmo
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LSPA, e, para redugao da complexidade, o algoritmo MS-LSPA.

A jter.1 A jter.1
o ® lter.2 ® lter. 2
”:: B lter.3 H jter.3

f
u

4 5 6 1 0
E,/N, (dB) E,/N, (dB)

(A) Sem diversidade (B) Com diversidade

Figura 6.4: Desempenho com Turbo FDE baseado em descodificacdo SISO (linha a cheio) ou

usando o algoritmo de Viterbi convencional (linha a ponteado).

A Fig. 6.4 mostra os resultados de desempenho para a op¢ao de codificacdo que recorre
ao codigo convolucional, quando € usada a turbo-igualizacdo propriamente dita, envolvendo
a contribuicdo da descodificacao SISO para o processo iterativo. Para efeitos de comparacao,
mostra também os resultados de desempenho quando, no processo iterativo, o algoritmo SISO
indicado € substituido pelo algoritmo de Viterbi (simplificacdo possivel ja referida na seccdo
6.1.2), pelo que o cancelamento brando da ISI d4 lugar a um cancelamento rigido. Os resultados
mostram que a simplificacao sugerida provoca uma degradagdo ligeira dos desempenhos, inferior
a 0.5dB (Note-se que o desempenho na primeira iteragdo € igual nos dois casos, correspondendo

ao desempenho do receptor SC/FDE convencional, ja considerado na secc¢ao 2.4.2).

A Fig. 6.5 mostra de novo os resultados de desempenho quando € usado o cédigo convolu-
cional e a turbo-igualizacdo de referéncia (linhas a cheio), mas agora comparados com os desem-

penhos obtidos com o outro receptor de complexidade reduzida sugerido na seccdo 6.1.2: neste,
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A jter.1 A jter.1
® lter.2 ® lter.2
B ter. 3 B ter. 3

4 7 8 -3 -2 -1 0 1 2
E,/N, (dB) E,/N, (dB)

(A) Sem diversidade (B) Com diversidade

Figura 6.5: Desempenho com Turbo FDE baseado em descodificacdo SISO (linha a cheio) ou
sem a descodifica¢do envolvida no processo iterativo de igualizagdo, so tendo lugar depois de

concluido este processo (linha a tracejado).

o processo iterativo de igualizagdo ndo envolve descodificagdao, mas emprega ainda cancelamento
brando da ISI, sendo seguido de descodificacdo com o algoritmo de Viterbi, uma vez concluido o
nimero indicado de iteracdes de igualizacdo. Neste caso, a maior simplificacio corresponde uma
maior degradacao do desempenho, excedendo 1.5d B, mas prevalece uma vantagem também su-
perior a 1.5d B face ao desempenho do receptor SC/FDE convencional (correspondente a primeira

iteracdo).

Quer a Fig. 6.4, quer a Fig. 6.5, mostram que o progresso mais significativo, com qualquer

das trés técnicas iterativas, ocorre quando se passa da primeira para a segunda iteracao.

Na Fig. 6.6, com e sem diversidade, tal como nas duas figuras precedentes, podem ver-se as
trés curvas de desempenho para a terceira iteracdo, ja incluidas nessas figuras. Para efeitos de
comparacao, mostra-se também, com e sem diversidade, um minorante da probabilidade de erro

que pode ser visto como um “Matched Filter Bound” especifico. Este minorante foi obtido por
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10"

i Turbo FDE (1)
= = =Turbo FDE (Il
‘‘‘‘‘ Turbo FDE (SISO)
= Minorante

v Turbo FDE (1)

= = =Turbo FDE (Il
‘‘‘‘‘ Turbo FDE (SISO)
= Minorante

4 5 6 7 8 -3 -2 -1 0 1 2
E,/N, (dB) E,/N, (dB)

(A) Sem diversidade (B) Com diversidade

Figura 6.6: Desempenho com Turbo FDE baseado em descodificacdo SISO e com as técnicas
iterativas de complexidade reduzida das Figs. 6.4 (I) e 6.5 (1l) (3 iteracdes de igualizacdo).
Para efeitos de comparagao, a figura inclui também um minorante da probabilidade de erro

("Matched Filter Bound” ).

simulacdo, numa iterag¢do unica, considerando nessa iteracdo p = 1 na expressao dos coeficientes
Fy.(m) (ver equagdo 6.13), e coeficientes G (m) ideais (Sy(m) no lugar de Si(m) em (6.4)),
de modo a obter um cancelamento perfeito da ISI residual. Os resultados patentes na figura
mostram que, com a turbo-igualizacdo de referéncia, envolvendo uma descodificagao SISO no
processo iterativo, consegue-se uma excelente aproximagdao do minorante indicado com apenas

trés iteragoes.

As figuras seguintes mostram os resultados do desempenho quando se opta pelo cédigo
LDPC, com distribuicao do esforco de descodificagao SISO pelas vérias iteragdes de igualizacdo
(até Ny iteracdes de descodificagcdo por cada iteracdo de igualizacdo), como foi exposto na seccao

6.2.

Na Fig. 6.7 podem ver-se resultados numéricos para /N; = 5, tanto com o algoritmo LSPA
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< A ler.1 $33:... A ter1

@ lter.2 Ss ® lter.2
m ter.3

m ter. 3

6 7 8 -2 -15 -1 -0.5 15 2

2 :I” 4‘1 0 0.5
E,/N, (dB)

5
E,/N, (dB)

(A) Sem diversidade (B) Com diversidade

Figura 6.7: Desempenho com Turbo FDE ajudado por descodificacdao SISO usando o algoritmo
LSPA (linha a cheio) ou o algoritmo MS-LSPA (linha a tracejado), com cinco iteragdes de

descodificacdo por cada uma das trés iteracoes de igualizacdo.

como com o algoritmo MS-LSPA, sem e com diversidade. A Fig. 6.8 repete os resultados da
Fig. 6.7, no que diz respeito a quinta iteracdo de descodificacdo no ambito da terceira iteragao
de igualizagdo, e, para efeitos de comparagao, inclui minorantes especificos da probabilidade de
erro. Estes foram obtidos por simulag¢do, considerando uma iteracao unica de igualizagdo, com
p = 1 na expressdo dos coeficientes Fj(m) (ver equacdo (6.13)) e coeficientes G(m) ideais
(S(m) no lugar de Sy (m) em (6.4)), de modo a obter um cancelamento perfeito da ISI residual.
Quanto a descodificacdo SISO subsequente, consideraram-se 3N; = 15 iteracdes. As Figs. 6.9 e
6.10 tém conteudo andlogo, respectivamente, a Fig. 6.7 e a Fig. 6.8, quando se substitui N; = 5

por N; = 10.

Estas figuras mostram que o emprego do cédigo LDPC, e, na recepg¢do, uma turbo-igualizacao
com descodificacdao SISO distribuida pelas varias iteragdes de igualizacdo, constituem uma solucao

flexivel para a transmissao SC, com bons compromissos complexidade/desempenho. O principal
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progresso ocorre da primeira para a segunda iteracdo de turbo-igualizacdo, sendo muito mais
reduzida a melhoria de desempenho com as iteragdes seguintes (este comportamento € tanto
mais claro quanto maior for N;, como era de esperar). A substituicdo do algoritmo LSPA
pelo algoritmo MS-LSPA, de muito baixa complexidade, produz uma degradacdo moderada
dos desempenhos: perto de 1dB para P, = 107°, com ou sem diversidade. Para esta prob-
abilidade de erro, a aproximacdo aos minorantes escolhidos ndo € tdao boa como na opg¢ao de
codificacao/descodificacdo anteriormente considerada (envolvendo o c6digo convolucional), em
especial na situacdo sem diversidade; com diversidade dupla, os resultados indicam uma diferenca
de cerca de 0.5dB face aos minorantes. A comparacdo da Fig. 6.4 com a Fig. 6.9 mostra
que, se N; = 10 e for usado o algoritmo LSPA, a segunda opc¢ao de codificacido/descodificacdao
LDPC/LSPA produz desempenhos melhores que a primeira (convolucional/Max-Log-MAP) para

P, < 107°, com ou sem diversidade.

el —*—LSPA

= LSPA (minorante)
=% =MS-LSPA

= = = MS-LSPA (minorante)

2 3 4

5
E,/N, (dB)

(A) Sem diversidade

—— | SPA Seal

= LSPA (minorante)
=% =MS-LSPA
= = = MS-LSPA (minorante)

-2 -15 -1 -0

.5 0 0.5
E,/N, (dB)

(B) Com diversidade

Figura 6.8: Desempenho com Turbo FDE usando os algoritmos de descodificacdo LSPA e

MS-LSPA (3 iteracoes de igualizacdo e 3 X 5 = 15 iteragoes de descodificacdo). A Figura inclui

minorantes de P, (”Matched Filter Bounds”), para 15 iteragcées de descodificagdo.
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A jter.1 i3
@ lter.2
m Jter. 3

A .l L L L L L L L

A ter. 1
31a. ® lter.2
= ;:: m ter. 3

2 I.i 4‘1 5 (.3 ; 8 -2 -1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 1.5
E,/N, (dB) E,/N, (dB)

(A) Sem diversidade (B) Com diversidade

Figura 6.9: Desempenho com Turbo FDE ajudado por descodificacdao SISO usando o algoritmo

LSPA (linha a cheio) ou o algoritmo MS-LSPA (linha a tracejado), com dez iteragéoes de

descodificacdo por cada uma das trés iteracoes de igualizacdo.

=—k—LSPA =—k—LSPA

= LSPA (minorante) = LSPA (minorante)
=%=MS-LSPA =%X=MS-LSPA

= = = MS-LSPA (minorante)

= = = MS-LSPA (minorante)

7 8 -2 -15 -1 -0.5

5 . 0 0j5
E,/N, (dB) E,/N, (dB)

(A) Sem diversidade (B) Com diversidade

Figura 6.10: Desempenho com Turbo FDE usando os algoritmos de descodificacdo LSPA e

MS-LSPA (3 iteragdes de igualizagdo e 3 x 10 = 30 iteragoes de descodificacdo). A Figura

inclui minorantes de P, (”Matched Filter Bounds”), para 30 iteracdes de descodificacdo.
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Capitulo 7

Descodificacao e Deteccao Iterativa para

Transmissao por Blocos com Modulacao OFDM

Este capitulo é dedicado a técnicas de descodificagao/deteccdo iterativa para transmissao
por blocos com prefixo ciclico e modulagdes OFDM. E desenvolvida uma técnica iterativa de
recepcao para situagdes em que, no emissor, os sinais OFDM sio sujeitos a distor¢ao ndo-linear
deliberada, com o fim de reduzir as flutuagdes de envolvente. A técnica proposta, na sec¢ao 7.1,
realiza um turbo-cancelamento da interferéncia inerente a referida distor¢cao ndo-linear, e, sendo
pretendida uma reduc@o muito significativa das flutuacdes de envolvente, tira bastante partido da
contribui¢ao do descodificador SISO. Ambas as classes de descodificacdo SISO consideradas no
capitulo 6 sdo também aqui consideradas, no contexto da técnica de descodificagdo/deteccao aqui
proposta: descodificagdo baseada em trelicas (para codigos convolucionais) ou baseada em grafos
de Tanner (para cédigos LDPC). Na sec¢do 7.2, procede-se a uma extensao da técnica proposta
para receptores com diversidade especial. A seccdo 7.3, dedicada a avaliacdo de desempenhos,

inclui diversos resultados numéricos e a respectiva discussao.
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7.1 Turbo-Cancelamento de Auto-Interferéncia para Trans-

missao OFDM com Distor¢ao nao Linear Deliberada

7.1.1 Principios Gerais

Quando € usada uma modulacio OFDM com muitas subportadoras, para defrontar um canal
com acentuada dispersdo temporal, as fortes flutuagdes de envolvente do sinal gerado pelo mod-
ulador criam dificuldades quanto a amplificacdo de poténcia. Uma solu¢do recomendavel para
este problema € o recurso a uma distorcao ndo linear deliberada do sinal a transmitir, de forma
a baixar o respectivo PMEPR, como vimos no capitulo 2: a operacdo ndo-linear mais obvia
(e mais frequentemente utilizada) para este fim é uma operacdo de “clipping”. Quando este
¢ efectuado sobre uma versdao sobreamostrada do “bloco OFDM” (obtida através da juncao de
zeros no dominio da frequéncia), como sucede com a “técnica NLSP” referida naquele capitulo,
consegue-se baixar um pouco o nivel de auto-interferéncia associado a distor¢do nao-linear, mas
esta pode, ainda assim, tornar-se muito significativa se o esfor¢o de “clipping” se acentuar. Com
um receptor OFDM convencional, esta auto-interferéncia pode degradar bastante o desempenho,
contrariando os beneficios de um PMEPR reduzido (ver resultados numéricos da sec¢ao 2.4, para

SM/U =20e SM/O' = 05)

Nos ultimos anos, diversos autores debrucaram-se sobre esta questio. Em [THCO3], é
equacionado pela primeira vez o problema do desenho de um receptor 6ptimo para uma situagao
de transmissio MC (Multi Carrier) sujeita a “clipping”. E af constatada a grande dificuldade
pratica de realizar o processamento de sinal inerente a estimacdo de maxima verosimilhanga do
bloco de simbolos transmitidos (mesmo sem envolver a descodificagdo neste processamento), em
virtude da sua extrema complexidade. Sugere-se entdo uma técnica para realizar esta estimagao

de forma aproximada, considerando, além do ruido gaussiano, a presenca de um termo ttil” e de
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um termo de “’interferéncia ndo-linear”” nas amostras recebidas, e procurando cancelar este ultimo

termo no decurso de um processo iterativo:

I. Em cada iteracao, € obtida uma estimativa do bloco de simbolos, com base no vector
de amostras recebidas e na estimativa do vector de auto-interferéncia, fornecido pela

iteracdo precedente;

II. De seguida, a estimativa do vector de auto-interferéncia é actualizada, com base na

nova estimativa do bloco de simbolos.

A ideia simples de [THCO03], quanto ao emprego de um método de detec¢do que envolve o
cancelamento iterativo da interferéncia ndo-linear, ¢ em seguida adaptada a um contexto pratico
de transmissdo OFDM. E usada codificagio de canal, pelo que a modulagio opera com simbolos
(definidos no dominio da frequéncia) que resultam directamente do mapeamento de bits codifi-
cados apds permutacao (interleaving) dos mesmos; o bloco transmitido ndo € um bloco OFDM
convencional, mas sim o que resulta deste gragas a “técnica NLSP” descrita na sec¢do 2.2. No
receptor, o procedimento iterativo de deteccdo e estimacdo da interferéncia nao-linear envolve
a cooperagcdo com o descodificador, e, sendo este um descodificador SISO, proporciona um
cancelamento brando daquela interferéncia. A estrutura de recepc¢do obtida assemelha-se, de
alguma maneira, a que foi adoptada para turbo-igualizacdo em transmissao SC/FDE. Na reali-
dade, também se tratava nesse caso do cancelamento brando de uma interferéncia dependente do
bloco de simbolos transmitido, num processo iterativo envolvendo descodificagdo SISO. Note-se
que (tal como na técnica de descodificagdo/deteccao iterativa do capitulo 6) a informacgao que,
no novo receptor OFDM, ¢€ fornecida ao descodificador SISO apds aquele cancelamento deve
ser vista como uma informacao extrinseca sobre os bits codificados, enquanto que a informacao
fornecida pelo descodificador ao detector, para cancelamento da interferéncia nao-linear, deve ser

a informac¢do completa sobre aqueles bits.

169



Capitulo 7. Descodificacdo e Deteccdo Iterativa para Transmissdo por Blocos com Modulacgdo OFDM

Como veremos na parte restante desta seccdo, o modelo estatistico, indicado na sec¢do 2.2
para descrever os sinais afectados pela distor¢do ndo-linear, tem um papel chave no correcto fun-
cionamento da técnica de descodificacdo/detec¢dao proposta, nomeadamente através da seleccao
do pardmetro 5 (# < 1) em conformidade com o nivel de “clipping” adoptado. Ter em conta
este parametro ndo serd relevante quando o “clipping” € ligeiro (como acontece em [THCO03]),
pois, nesse caso, # =~ 1; contudo, o mesmo nado se pode dizer quando se trata de um “clipping”

acentuado, como se admitiu na sec¢do 2.4 (s, /o = 0.5).

7.1.2 Estruturas de Recepc¢ao e Processamento de Sinais

A técnica de processamento ndo-linear de sinal aqui considerada, a nivel do emissor, foi de-

scrita em detalhe na sec¢io 2.2. Os blocos modificados S“F'(m) = [SSF (m), - - -, SGE, (m)]T, de

comprimento N, foram obtidos a partir dos blocos convencionais S(m) = [Sy(m), - - -, Sy_1(m)]7T,

como a Fig. 2.11 ilustra, envolvendo uma operacao de “clipping” no dominio do tempo, seguida

de uma operagdo de filtragem no dominio da frequéncia. Assume-se aqui, de novo, que s (m)

F(lsn(m)]) exp(j arg(sy,(m))), com f([s(m)]) = |s;,(m)| para |s;(m)| < sare f([s(m)])

sy para |s!(m)| > sy (nivel de “clipping” sp;). Também se assume que NT” = 2equea
filtragem complementar, no dominio da frequéncia, é caracterizada por I'y = O ou I'y, = 1, na
regido “fora da banda” ou na regido “dentro da banda”, respectivamente. O nivel de “clipping”
pode ser escolhido para uma determinada reducdo de PMEPR, e a subsequente filtragem no
dominio da frequéncia cancela os efeitos de espalhamento espectral “fora da banda” da distor¢ao

nao-linear.

Sempre que N >> 1, tanto Re{s!/(m)} como Im{s)(m)} sdo aproximadamente gaus-
sianos, com média nula e uma dada variincia 0. Nestas condi¢des, as amostras transmitidas no

dominio da frequéncia podem ser decompostas em dois termos, um deles util”, sendo o outro
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uma auto-interferéncia (equagdes (2.49) e (2.50)).

y(m) Y(m) S® (m) Desmap.
DFT
Soft
(i) )] y
FO (m) G (m) i
—— Il
¢ Bloco de
Dados
D d Estimado
escod.
LT sis0

Figura 7.1: Estrutura de recepcdo, para transmissdo OFDM com “clipping”, que realiza um

turbo-cancelamento da auto-interferéncia ndo-linear.

Quando se utiliza no emissor OFDM o esquema de processamento ndo-linear referido atras,
salientou-se ja, na seccdo 2.2, que € inevitdvel uma certa degradacdo do desempenho com o
receptor OFDM convencional: esta degradacdo € relativamente pequena para um “clipping”
ligeiro, mas torna-se significativa quando se pretendem valores de PMEPR muito baixos. Pode
dizer-se que a degradacdo do desempenho, quando se utiliza deliberadamente uma distor¢ao nao-
linear no emissor, se deve a poténcia “inutil” transmitida, sob a forma de auto-interferéncia, e ao

facto de essa auto-interferéncia (quase-gaussiana) ser adicionada ao ruido gaussiano do canal.

De seguida, descreve-se uma técnica iterativa de descodificacdo/detec¢dao em que se realiza o
cancelamento brando (de forma a minimizar a propaga¢ao de erros) da auto-interferéncia, usando
as decisoes brandas do descodificador SISO sobre os bits codificados. Esta técnica pode ser
implementada na estrutura de recepcio descrita na Fig. 7.1, que emprega um “igualizador no
dominio da frequéncia” modificado, de modo a efectuar, a cada nova itera¢do, o cancelamento

da interferéncia nao-linear estimada, tendo em conta as saidas do descodificador SISO. Na saida
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deste igualizador modificado, tem-se o vector

S (m) =F9(m) © Y(m) + G (m), (7.1)
em que Y(m) = [Yo(m), Yi(m), -+, Yn_1(m)]T, com

Y (m) = H,SCF (m) + Ne(m) = BSk(m)Hy + Di(m)Hy, + Np(m), (7.2)

pois S¢F (m) = 3Sy(m) + Di(m) (como se viu no capitulo 2).

Os componentes do vector F(*)(m) sdo dados por

; 1
Féz)(m) S (7.3)
BHj,
comk = 0,1,---, N — 1, ndo dependendo do bloco de dados nem da iteracdo em causa, mas

apenas do canal estimado. O mesmo se ndo pode dizer quanto a

GO (m) = p(m) |8V (m) — BTNLSP(S(’*”(W)) : (7.4)
onde "V (m) é o valor médio dos 2N coeficientes de correlacio por bit, p,(f;l)(m) e p,(;;g;)(m),
obtidos a partir das saidas do descodificador SISO, e SG-1) (m) € um vector com componentes

§£"*1)(m), k=0,1,---,N — 1, dadas por

§,(f_1)(m) = [sgn (%e {52171)(771)}) + jsgn (%m {Efj’”(m)})} (7.5)

Sl

(ver seccdo 7.1.3).

Note-se que

Y (m) © FY(m) = S(m) + ——~ + N(m) @ F(m), (7.6)
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com

D(m)_l ) — S(m
—5 —ﬁTNLSP(S( )) —S(m), (7.7

se H, = Hy, parak = 0,1,---,N — 1. E de salientar que, somando G (m) a Y(m) ®
F @) (m), esta-se simplesmente a subtrair a estimativa de D (m) /3, para o cancelamento brando da
distor¢do nao-linear. Saliente-se ainda que, devido a natureza ndo-linear da operagdo T sp(:),
ndo é apropriado utilizar §(i_1)(m) directamente quando se calcula G (m): o uso de (7.4) é

uma escolha realista, para criar o efeito de cancelamento brando pretendido.
Com um vector G (m) “ideal”, as respectivas componentes seriam dadas por

ﬁ )

G (m) = Sp(m) — SCF (1) = — (7.8)

6 k
pois a situagdo ideal implicaria SC~(m) = S(m) e, por conseguinte, T 1sp(SE(m)) =

S“F(m). O cancelamento da interferéncia nio linear seria entdo perfeito (admitindo Hy = Hy),

dando origem a amostras

Dk(m) Nk(m) (i) m) — m
3 + GH, + G, (m) = Sk(m) +

Ny (m)
BHy

S (m) = Si(m) + (7.9)

Para efeitos de remapeamento (ver sec¢do 7.1.3), no caso de uma constelacdo QPSK, tem-se

i ) 7,61
SV () = % (tanh (’”T(m)> + jtanh (%(m))) (7.10)

em que L,(;;l) (m)e L,(fg) (m) designam os LLR’s dos bits codificados “em fase” e “em quadratura”,

respectivamente. No que diz respeito ao desmapeamento (ver sec¢ao 7.1.3), com base nas
amostras S (m), ha que fazer
i V8 S
Ly (m) = S osRe {S,Q(m)} (7.11)
k
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i \/g ~(i
Lig(m) = Z20sSm {5m)}. (7.12)

em que o; é da forma

~ 1 0%
2 _ 1 - (7.13)

~

Hy,

O—k_BQ

Nesta tltima expressdo, o3 designa a variancia estimada dos termos de ruido gaussiano,
Ni(m) (k = 0,1,---,N — 1), presentes nas amostras Y;(m) (equagdo 7.2). Quanto a o,
representa a variancia estimada dos termos de ruido gaussiano presentes nas amostras

50 (m) = Ya(m) - FE ) + G0 m) = & F<m>g%+ Ni(m)
k

+ GV (m). (7.14)

E de salientar o facto de, com as modulages OFDM, o desmapeamento de cada 5,(;) (m)

originar dois LLR’s que dependem fortemente do valor de Hy,. Na realidade, sdo afectados por

2

um factor [/-\[k

, 0 que significa, p.ex., que, para os “subcanais maus” (‘[:-\[k‘ ~ O), aqueles
LLR’s sdo praticamente nulos. Atenda-se agora ao facto de o desmapeamento, de acordo com
as equacodes (7.11) a (7.13), poder ser apresentado como uma multiplicagdo por um vector X
de componentes X = V8 og /8,% (8,% dado por (7.13)), antes de se extrairem as respectivas
componentes real e imagindria (ver Fig. 7.2(A)). Isto justifica a adop¢ao de uma outra estrutura
de recepcao, formalmente equivalente a da Fig. 7.1: trata-se da estrutura representada na Fig.

7.2(B), em que ng) (m) é um vector de componentes

i i 1 ISP s
Fe(q?k(m) = Flg )(m)Xk = —AXk — \/g /U\LzﬁHk (715)
k N
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(A)
Desmapeador
sYm) §e§) (m)

. | RO L
? Im()

Xk = \/§08/6£

(B)
0

eq

(m)
DFT

Bloco de
Dados
Estimado
I I Descod.
] < —

Figura 7.2: Estrutura de recepgcdo com “desmapeamento simplificado”, equivalente a Fig. 7.1.

e ijg (m) é um vector de componentes

GO(m) = G\ (m) X, (7.16)

€q

comk=0,1,---,N —1.

Esta estrutura tem a vantagem pratica de evitar a divisdo por Hj (para alguns subcanais, €

possivel ter }ﬁk‘ ~ 0).
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7.1.3 Remapeamento, Desmapeamento e Descodificacao

Assumindo uma modulagdo QPSK, os coeficientes de simbolo sdo da forma S, = Si 1 +
3Sksk=0,1,--- N —1,com Sy ; = £05/v/2e S = +05/+/2. Quando os LLR’s relativos
aos dois bits de ordem £, fornecidos pelo descodificador de canal, sdo designados por Ly, ;€ Ly, g,

os valores esperados resultantes, S}, sdo dados por S = gk, I+ jgk,Q, com

_ ) L
SkJ = o tanh (ﬂ)

NG) 2
_ . L
Sio = ;ﬁtanh (%) (7.17)

(justificag@o andloga a das equagdes (6.37) e (6.38).

Pode-se definir coeficientes py 1 € pi,g, com valores entre 0 e 1 (0 < pp; < 1e 0 <
pr,o < 1), de forma andloga a indicada na sec¢do 6.1.3, para modulacdes SC. Neste caso, p, ; =

tanh(|Lk’1| /2) € Pk, = tanh(|Lk,Q| /2), sendo entio §k7[ = Pk,]é’\k,l € gk,Q = pkaS\k’Q, com

Sr = %Sgn (Skr) = %Sgn(Lk,I> (7.18)
(&
S\k,Q = %sgn (§k7Q) = %sgn(Lka). (719)

Analisado o problema do remapeamento, veja-se agora o problema do desmapeamento.
Designando por Ly, ; € Ly, o, respectivamente, os LLR’s a obter a partir de ¥te {gk} e Sm {gk},
o respectivo cdlculo é como se indica em seguida:

w4045 -2)]| e

LkJ = log ~ 2 = ? gs Sk’] (720)
exp {—% (%e{sk} + %) } k
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05 Sk,Q (7.21)

em que 0} € a variancia do termo de ruido gaussiano presente em Sy (omitem-se aqui os indices

1 e m, tal como para o remapeamento).

Quanto a codificacao/descodificagdo, tal como na op¢ao SC, vai-se considerar o emprego de
codigos convolucionais, com descodificacdo baseada em trelicas, ou cédigos de blocos LDPC,
com descodificacdo baseada em treligas, ou codigos de blocos LDPC, com descodificagcdo baseada
em grafos de Tanner. No primeiro caso, com descodificagdo SISO completa em cada iteragdo do
processo de turbo-cancelamento da auto-interferéncia nao linear; no segundo caso, com distribuicao
das muitas iteracoes de descodificacdo SISO eventualmente requeridas pelas poucas iteracoes

daquele processo.

7.2 Generalizacao para Situacoes de Diversidade Espacial na

Recepcao

Nesta seccao generaliza-se o exposto na sec¢do 7.1 para receptores com diversidade espacial
(@ ramos), tal como fizemos no capitulo 6 para as modulagdes SC. Esta generalizagcdo é analoga
a efectuada no capitulo 2 (secgdes 2.2 e 2.4) no que diz respeito a igualizagdo convencional no

dominio da frequéncia para modulagdes OFDM.

T
Sejam entdo Y@ (m) = |V (m), Y\ (m),--- ,Y]f,q_)l(m)] ,comq = 1,2,---,Q, os Q
vectores recebidos, ja no dominio da frequéncia, com Yk(Q)(m) =H ,§q>s,§F (m) + N/(m), para

k=0,1,---,N — 1 (ver Fig. 7.3).
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Bloco de
Dados

H | < Descod.
Y@ (m) SISO

Estimado
p——

Figura 7.3: Estrutura de recep¢do para transmissao OFDM com diversidade e cancelamento

iterativo de interferéncia ndo-linear deliberada.

Na saida do igualizador no dominio da frequéncia, tem-se agora um vector S® (m) dado por

em que

A~

~ ~ —~ T
H@* — [Héqw, H{‘”*, o HJ(\?)’Z]

€
Cm) = [ ), 0 (m). -, €, (m)]
com
C;Ei)(m) - 70 1 2
8y |
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parak =0,1,---, N — 1. Isto resulta de os vectores F)(@ (m) terem componentes da forma

(i),(a) 2 (@)% (i) "
F,7"(m) = H,"7"C.”(m) = (7.26)

2

Q o~
B3 |HY
p=1

Quanto ao vector G (m), é idéntico ao do receptor com um sé ramo, dado por (7.4). Em

condigdes “ideais”, seria f],gq) = H,EQ) e G,(f) (m) = —Dy(m) /3, pelo que

Q
~(i i Dy (m
50 m) = Y-V )P () — 2 (7.27)
q=1
com Y\ (m) = 8S,(m)H\? + Dy,(m)H\" + N\? (m). Entdo, resultaria
® Dy(m) | 1~ N (m)H"  Dy(m)
= > HY
=1
Q n©@ (a)*
1 NV (m)H
= i)+ 5 >0 I (1.28)

isto &, haveria um cancelamento perfeito da interferéncia nao-linear.

No que diz respeito ao desmapeamento, com base nas amostras S| lii) (m), ha que adoptar de

novo L,(J)I(m) e L,(Cl)Q(m) dados por (7.11) e (7.12), respectivamente, mas agora com

1 ~2

~ L ON
0 = 72 i )ﬁ(q) > (7.29)
q=1 .
atendendo a (7.28).

Nesta ultima expressdo, o4, designa a varidncia estimada dos termos de ruido gaussiano,

N, ng) (m), presentes nas amostras Yk(q) (m). Quanto a 57, representa a estimativa da variancia dos
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termos de ruido gaussiano, presentes nas amostras g,i’) (m). Atendendo, tal como na situagdo
de um s6 ramo, ao facto de o desmapeamento poder ser associado a uma multiplicacdo por um
vector X de componentes X; = V8 og / 8,% (8,% agora dado por (7.29)), antes de se extrairem as
componentes real e imagindria (ver Fig. 7.2(A)), isto justifica a adop¢ao de uma outra estrutura
de recepcao, formalmente equivalente a da Fig. 7.3: trata-se da estrutura representada na Fig.

7.4, em que Cg’g (m) € um vector de componentes

(i) (3) ) (1 VB Us V8as 3 V8 as 3
Cogr(m) = G (m) X, = Oy Z‘ o (7.30)
e Ggq) (m) é um vector de componentes
Glyr(m) = G (m) X, (7.31)

designando por G,(f) (m) as componentes do vector G (m) dado por (7.4)

7.3 Avaliacao de Desempenhos

Os resultados numéricos que a seguir se apresentam referem-se a transmissao OFDM de alto
débito quando se empregam as técnicas de descodificagdo/deteccao propostas neste capitulo da
tese, em receptores sem diversidade espacial ou com diversidade dupla. Tal como anteriormente
(seccOes 2.4.2 e 6.4), e para um modelo de canal idéntico, a duracdo da parte util de cada bloco
¢ de 5us, o nimero de simbolos por bloco é N = 256, o CP é completo (com comprimento
L = 64) e a constelagdo adoptada € uma constelacio QPSK. Quanto a codificagdo de canal,
sdo consideradas as mesmas duas possibilidades: o emprego de um cddigo convolucional com

1+D+D4

razdo 1/2e G(D) = |1 M] e 0 emprego de um cédigo LDPC(512,256) [Mac06]. No

primeiro caso, a descodificacdo SISO recorre ao algoritmo Max-Log-MAP (ver capitulo 5); no
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YD (m)
DFT Re(.)
v O Ini(.)
: T’
y O j oo
DFT Descod. Estimado
Y @(m) I 550

Figura 7.4: Estrutura alternativa de recepgdo alternativa a da Fig. 7.3 para transmissdo

OFDM, com diversidade e cancelamento iterativo de interferéncia ndo-linear deliberada.

segundo, a descodificagdo SISO baseia-se no algoritmo LSPA, ou, para redu¢ao da complexidade,

no algoritmo LSPA, ou, para redu¢@o de complexidade, no algoritmo MS-LSPA (ver capitulo 4).

E usada a “técnica NLSP” para a reducio das flutuacdes de envolvente, tal como na sec¢io
2.4.2 com kjy; = 2.0 (clipping ligeiro) ou kj; = 0.5 (clipping forte), o que permite obter um

PMFEPR = 5.7dB e 4.1d B, respectivamente.

Na Fig. 7.5 mostram-se os resultados de desempenho para a op¢ao de codificagdo que recorre
ao codigo convolucional, sem diversidade ou com diversidade dupla, para os dois niveis de
’clipping” considerados. Para efeitos de comparagdo, esta figura inclui minorantes da proba-
bilidade de erro, obtidos com simulacdes apropriadas em que efectuou uma iteracao Uinica com
o vector G(m) ideal, isto €, com p = 1 e §(m) = S(m), de modo a reproduzir as condi¢des
de cancelamento perfeito da auto-interferéncia ndo-linear (ver equagdo (7.4)). Com o “clipping”

ligeiro (kp; = 2.0), ndo hd um ganho significativo de desempenho com a técnica iterativa, uma
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Figura 7.5: Desempenhos para turbo-cancelamento de interferéncia ndo linear, quando
kyr = 2.0 (linha a tracejado) ou ky; = 0.5 (linha a cheio) e se opta pelo codigo convolucional.
Para efeitos de comparagao, a figura inclui um minorante da probabilidade de erro em cada

caso.

vez que os efeitos de distor¢do ndo-linear sdo bastante limitados. Contudo, com o “clipping”
acentuado (kj; = 0.5), hda um ganho bastante claro, devendo notar-se que duas iteragdes sdo
praticamente suficientes para aproximar o minorante correspondente (sem a técnica iterativa de
descodificacdo/detec¢do, os desempenhos seriam bastante maus, como se vé pelos resultados da

primeira iteracdo).

Na Fig. 7.6, sdo apresentados de novo os desempenhos a que a Fig. 7.5 diz respeito, mas

(») (p)
agora sob a forma P, = f (Eb ) em que %(dB) = ]]f,—g(dB) + PM EPR(dB), procedimento

No

ja adoptado no capitulo 2. Estes resultados mostram que vale a pena usar um “clipping” forte
quando se dispde da técnica iterativa de descodificacdo/detec¢do aqui proposta: a vantagem em
termos de emissdo (amplificacdo de poténcia simplificada) ndo se contrapde uma desvantagem

em termos de recep¢ao, havendo até a registar um pequeno ganho.
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Figura 7.6: Desempenho correspondente ao da Fig. 7.5, agora com P, = f (E,Ep ) /N()).

As figuras seguintes mostram os resultados de desempenho quando se opta pelo cédigo
LDPC, com distribui¢do do esfor¢o de descodificacdo SISO pelas vdrias iteracdes de cance-
lamento de interferéncia ndo-linear (até N; iteracoes de descodificacdo por cada iteracao de

cancelamento).

Na Fig. 7.7 podem ver-se resultados numéricos para N; = 5, com o algoritmo LSPA, e
até 3 iteracoes de cancelamento de interferéncia. Para efeitos de comparacdo, a figura inclui
minorantes da probabilidade de erro obtidos por simulagdo, considerando uma iteracdo unica
de cancelamento de interferéncia ndo-linear, com G(m) ideal (5 = 1 e S(m) = S(m) em
(7.4)) de modo a que este cancelamento seja perfeito; quanto a descodificacdo SISO subsequente,

consideraram-se 3N = 15 iteracoes.

Na Fig. 7.8 sdo apresentados de novo os desempenhos a que a Fig. 7.7 diz respeito, mas

E(p) . . L - . -
agora sob a forma P, = f ( 2 ), como se tinha feito atrds para a outra op¢ao de codificacdo e

No

descodificacao.
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Figura 7.7: Desempenhos para turbo-cancelamento de interferéncia ndo linear quando
kyr = 2.0 (linha a tracejado) ou ky; = 0.5 (linha a cheio) e se opta pelo codigo LDPC com o
algoritmo LSPA. Para efeitos de comparacdo, a figura inclui um minorante da probabilidade de

erro, em cada caso.

Quanto as Figs. 7.9 e 7.10, tém conteudo andlogo, respectivamente, a Fig. 7.7 e a Fig. 7.8,

agora com o algoritmo MS-LSPA.

Estas figuras mostram que o emprego do codigo LDPC, e na recep¢do, um processo de
turbo-cancelamento da interferéncia ndo linear, com descodificacdo SISO distribuida pelas varias
iteracOes desse processo, constitui uma solucdo flexivel para a transmissao OFDM, com bons
compromissos complexidade/desempenho. O principal progresso ocorre da primeira para a se-
gunda iteracdo de turbo-cancelamento de interferéncia, sendo muito menos relevante a melhoria
do desempenho com as iteracoes seguintes. A degradacao resultante da substituicdo do algoritmo
LSPA pelo algoritmo MS-LSPA ¢ inferior a 1dB para P, = 107>, nos diversos casos consider-
ados. Para esta probabilidade de erro, a aproximagao aos minorantes escolhidos ndo é tao boa

como na op¢ao anterior de codificacdao/descodificacdo, envolvendo o c6digo convolucional (mas a
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diferenca face aos minorantes ndo vai além de 1dB). Comparando os resultados correspondentes
com ky; = 2.0 e kjy = 0.5, verifica-se que ndo parece haver vantagem na adopg¢ao do “clipping”
mais forte quando se usa N; = 5; contudo a desvantagem € ligeira, inferior a 1d B, e, do ponto

de vista da implementa¢do do emissor, a vantagem de um clipping” forte € inegdvel.

Comparando os resultados das Figs. 7.6 e 7.8, constata-se que, quando kj; = 0.5, a op¢ao
LDPC considerada leva uma pequena vantagem sobre a op¢ao que recorre ao c6digo convolu-
cional quando se usa diversidade na recep¢ao; contudo, a situag@o inversa tem lugar em receptores

sem diversidade.

Iter. 1
Iter. 2
| ter. 3
* Minorante

Iter. 1
Iter. 2
Iter. 3
Minorante

- mop

9 10 11 12 13 14 15
EPIN, (dB) EPIN, (dB)

(A) Sem Diversidade (B) Diversidade Dupla

Figura 7.8: Desempenho correspondente ao da Fig. 7.7, agora com P, = f <El§p ) /N0>.
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Figura 7.9: Desempenhos para turbo-cancelamento de interferéncia ndo linear quando

kyr = 2.0 (linha a tracejado) ou ky; = 0.5 (linha a cheio) e se opta pelo codigo LDPC com o

algoritmo MS-LSPA. Para efeitos de comparagdo, a figura inclui um minorante da

probabilidade de erro, em cada caso.
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Figura 7.10: Desempenho correspondente a Fig. 7.9, agora com P, = f <Eb(p ) /N0>.



Capitulo 8

Descodificacao e Deteccao Iterativa para
Transmissao por Blocos com Eficiéncia Espectral

Elevada

Neste capitulo, considera-se a possibilidade de aumentar a eficiéncia espectral numa trans-
missdo por blocos, face as situacdes consideradas nos capitulos anteriores. Nas seccoes 8.1 e
8.2 sdo propostas técnicas de descodificagdo/deteccao iterativa que, de alguma forma, constituem
uma generalizacdo das técnicas apresentadas nos capitulos 6 e 7, respectivamente, € que permitem
lidar com situagdes em que o aumento da eficiéncia espectral resulta do emprego de um CP
reduzido, abaixo da ordem da memoria do canal. Neste contexto, tira-se partido de uma versao
’soft” do ”Algoritmo DDC”, introduzido no capitulo 3, sendo o uso deste algoritmo integrado
no processo iterativo que os receptores realizam. Na seccdo 8.3, sdo propostas técnicas de
descodificacao/deteccdo iterativa que também podem ser vistas como uma generalizacdo das
técnicas propostas nos capitulos 6 e 7, e que sao capazes de lidar com situagdes em que 0 aumento
da eficiéncia espectral resulta conjuntamente da expansao da constelacdo de simbolos utilizados

e do emprego de um CP reduzido.
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8.1 Técnicas para Transmissao SC com CP Reduzido

Nos sistemas de transmissdo por blocos com CP, o comprimento do CP é um parametro
importante a considerar. Como se viu no capitulo 2, para alcancar bons desempenhos recorrendo
a técnicas FDE de pequena complexidade, recomenda-se CP’s suficientemente compridos para

cobrir o "delay spread” miximo esperado.

Nesta sec¢do, apresenta-se uma técnica “Turbo FDE com SDDC (Soft Decision-Directed
Correction)”, para transmissdo SC com CP de comprimento inferior ao “delay spread”, uti-
lizando estruturas de tramas convencionais. Esta técnica combina aspectos de processamento
de sinais envolvidos nos capitulos 3 (algoritmo DDC) e 6 (turbo-igualizacdo no dominio da
frequéncia). Para além de apresentar um conjunto de resultados de desempenho, sdo estabelecidas
comparagdes com as técnicas iterativas FDE num contexto de CP completo. Isso permite enfati-
zar as vantagens da técnica proposta: para além da 6bvia melhoria da eficiéncia espectral, devido
a reducao do CP, obtém-se alguma melhoria da eficiéncia de poténcia, em relagdo a solugao com

CP completo.

8.1.1 Introducao

Mostrou-se ja que as modulacdes SC podem ser utilizadas nas comunicagdes moveis, para
transmissdo por blocos com CP, de forma similar ao que sucede para as modulacdes OFDM
[SKJ94]. Com um CP suficientemente comprido para cobrir o maximo “delay spread”, uma
técnica FDE de baixa complexidade, tirando partido de uma tecnologia de processamento de
sinais baseada em FFT’s, pode ser utilizada para resolver o grave problema da ISI: como foi sub-
linhado no capitulo 2, isto deve-se ao facto de, em condi¢des de CP completo, ser evitada qualquer

interferéncia entre blocos; além disso, as convolugdes lineares inerentes a canais dispersivos no
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tempo sdo equivalentes a convolucdes circulares (correspondendo a multiplicagdes no dominio da
frequéncia), no que diz respeito a parte util dos blocos transmitidos. Em sistemas convencionais
de transmissdo por blocos, depois de seleccionar um CP de comprimento total, de acordo com a
memoria do canal, o tamanho da parte til do bloco € escolhido segundo um duplo critério: ele
devera ser suficientemente pequeno, de modo a tornar desprezdvel o efeito das variacdes do canal
ao longo do intervalo de tempo em que o bloco é transmitido, mas suficientemente comprido de

modo a evitar uma degradagao significativa da eficiéncia espectral e da eficiéncia de poténcia.

A possibilidade de alcangar excelentes desempenhos com técnicas FDE, em sistemas SC com
CP de comprimento completo, foi ja considerada no capitulo 6: designada por turbo igualizacao
no dominio da frequéncia” (Turbo FDE), envolveu a realizacao conjunta dos procedimentos de
igualizacdo linear no dominio da frequéncia e de descodificacao SISO, de forma iterativa, per-

mitindo atingir desempenhos muito proximos do “matched filter bound”, com poucas iteracoes.

Como o CP diminui a eficiéncia espectral da transmissdo por blocos, a possibilidade de
adoptar um CP reduzido (abaixo da ordem de memodria do canal), enquanto se mantém uma
implementagdo essencialmente baseada em FFT’s, merece ser considerada. No capitulo 3, mostrou-
se que se pode lidar com situagdes de CP reduzido, usando técnicas de recepc¢io de baixa com-
plexidade que combinam o “algoritmo DDC” com o processamento FDE convencional, para uma
transmissao por blocos com estruturas de tramas especiais. Nesta sec¢do, no contexto de uma
transmissido SC com CP reduzido (tramas convencionais), considera-se uma versao com decisoes

brandas do algoritmo DDC, combinando-a com a técnica Turbo FDE apresentada no capitulo 6.
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8.1.2 Algoritmo SDDC para Transmissao por Blocos com CP Reduzido

Para um canal com resposta impulsional de comprimento L, considere-se a transmissao no
dominio do tempo, com blocos de simbolos s(m) de comprimento N (N > L). Como se viu
no capitulo 2, sempre que se junta um CP de comprimento Lr = L a cada bloco de dados,
o bloco dtil recebido, de ordem m e comprimento N, pode ser representado por ycp(m) =
Hs(m)+n(m), onde n(m) é o vector de ruido recebido e H é uma matriz circulante que descreve

os efeitos do canal no bloco util.

Assumindo a transmissao por blocos com CP de comprimento Ly < L,com N + L > 2L,
as AL = L — Ly amostras iniciais de cada bloco recebido diferem das amostras correspondentes

com CP de comprimento total, excepto se
Asy(m) = s,(m) — sprrn,(m —1) (8.1)

¢ igual a zerocomp = N — L,...,N — Lr — 1, como foi sublinhado no capitulo 3. O
comprimento insuficiente do CP, além de provocar alguma interferéncia entre blocos, produz
uma convolugdo circular imperfeita, relativamente ao impacto do canal no contetido dos blocos de

dados. Quando se utiliza y(m) para designar o novo bloco de dados recebido, viu-se no capitulo

3 que ycp(m) —y(m) =1, HA(m), com I, = diag[l,...,1,0,...,0]e A(m) =1[0...0,
AL

N-AL N-L
Asy_r(m), ..., Asy_r,.—1(m),0,...,0]7. Quando estd disponivel uma estimativa A(m) de
Lgr

g

AL
A(m), é entdo possivel obter uma aproximagdo aceitavel de yop(m) com base em y(m), H

A~

e A(m) O algoritmo DDC (capitulo 3) permite obter esta aproximacao com base na relacao

seguinte:

yor(m) = y(m)+ Iy, HA(m) (8.2)
= y(m) + Iy, F 'diag[Ho, . ..., Hy_1|FA(m),
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onde F e F~! designam, respectivamente, a matriz DFT e a matriz IDFT, e [Hy, Hy, ..., Hy_1]"

¢ a DFT de [ho, h17 ey hN_l]T.

A seguir, assume-se uma transmissao SC convencional por blocos, com N simbolos na
respectiva parte util de cada um (correspondendo a um bloco de dados codificados) e um CP
com comprimento Ly por cada bloco, podendo ser Lr < L. Neste contexto, uma técnica FDE
de complexidade reduzida pode realizada sem dificuldade, sob a forma de um processo iterativo
que tira partido do algoritmo DDC: para um dado bloco m e uma dada iteragdo i € {1,2,...,1},

)

o bloco de entrada, ng p(m), do igualizador pode ser obtido a partir do vector recebido y(m),

simplesmente recorrendo ao algoritmo DDC, com
As](f)(m) = 50D (m) — 5 (m —1), (8.3)

tirando partido das AL decisdes apropriadas em simbolos do bloco m (iteragdo i — 1), e das
decisdes finais relativamente aos ultimos A L simbolos do bloco m — 1 (iteracdo I). Obviamente,
para ¢ = 1, ndo estdo disponiveis decisdes anteriores referentes ao bloco corrente, pelo que se
devera assumir §;(f_1) (m) = 0 quando se usa (8.3) para i = 1. Certamente, existe uma forma
mais eficiente de aproveitar esta ideia: consiste na substitui¢ao das decisdes rigidas por decisdes
brandas, sobre os diversos simbolos, obtidas a partir da informacdo que o descodificador de

canal SISO disponibiliza. Um algoritmo SDDC” é uma escolha apropriada, como alternativa ao

“algoritmo DDC” ja apresentado, envolvendo a substitui¢ao do vector A (m) por

AYm)=10...0, A5, (m).. -E%)_LR_l(m} 0...0". (8.4)
N-L AL Lr

Neste novo vector, parap =N — L,...,N — Lgr — 1 (A = L — L valores de p),

Asl(m) =350 (m) — EI(QLR (m—1), (8.5)
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em que El(jfl)(m) e EI(er) 1, (m — 1) sdo os valores médios dos simbolos, em termos estatisticos,
em substituicao das decisdes rigidas (Note-se que daqui resulta naturalmente 51(71"1) (m) = 0 para
1 = 1). Na secc¢do 6.1, foi indicada uma forma para calcular estes valores, baseada nos LLR’s

dos bits codificados fornecidos pelo descodificador SISO, para a constelacdo de simbolos QPSK.

8.1.3 Técnicas Turbo SDDC-FDE para Transmissao SC com CP Reduzido

Quando se utiliza o CP com comprimento total, técnicas Turbo FDE como as propostas
no capitulo 6 podem melhorar fortemente o desempenho FDE, enquanto se evita uma grande
complexidade de implementacdo. Estas técnicas, que recorrem a uma igualizagao convencional,
linear, no dominio da frequéncia, usam as saidas do descodificador SISO para realizar um turbo-

cancelamento brando da ISI residual.

Quando o comprimento do CP (Lg) é menor que a ordem da memoria do canal (L), ndo
podem ser assegurados bons desempenhos com a técnica Turbo FDE da Fig. 6.2. Neste caso, a
Fig. 8.1 mostra uma técnica de recep¢ao adequada, que combina o algoritmo SDDC, proposto
na sec¢do 8.1.2, com a técnica Turbo FDE apresentada no capitulo 6. A “unidade A” calcula
o vector A" (m) = s Y(m) — s (m — 1) com entradas de acordo com (8.4) e (8.5). Para

cada iteracdo, € actualizada a entrada, no dominio do tempo, da unidade FDE, juntamente com

os coeficientes F' e G do igualizador. Neste receptor,

70 (m) = y(m)+ Ty, HA" (m)

= y(m) + Xy, Fdiag|Hy, H,, ..., Hy_1]FA" (m) (8.6)

e os componentes dos vectores F(m) e G® (m) sdo idénticos aos indicados no capitulo 6,

para receptores Turbo FDE adaptados a situagdes de CP com comprimento total, bem como os
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Processos de remapeamento e desmapeamento.

A generalizacdo para situacdes de recepcao com diversidade espacial é imediata, andloga a
generalizagdo efectuada no capitulo 6. Naturalmente, para um receptor de () ramos, ha que usar
o algoritmo SDDC () vezes (uma por ramo) a cada iteracdo de turbo-igualiza¢do. A estrutura
de recepgdo é a que se indica na Fig. 8.2, com coeficientes C”)(m) e G (m), remapeamento

e desmapeamento idénticos aos indicados no capitulo 6 para receptores com diversidade. Neste

Desmap.

Soft _1
H |

Bloco de
Dados
Estimado

Descod.
SISO
y(m)
K“)(m) ?S} (m)
— -
~ @ i
Yep (m) §9(m)

Figura 8.1: Estrutura de recepgdo Turbo SDDC-FDE para transmissdo SC com CP reduzido.
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receptor,

For(m)@0 = yO(m) + Ta HOK (m)

vy (m) + Ty, Frdiag[HY, B, . HD 1FAY (m), (8.7)

paraq:1727"'7Q'

8.1.4 Avaliacao do Desempenho

Os resultados de desempenho a seguir apresentados referem-se, como nos capitulos 6 e 7, ao

modelo de canal introduzido na sec¢do 2.4.2. Tal como nesses capitulos, assume-se um esquema

Descod.
SISO

—

Bloco de Dados
Estimado

Figura 8.2: Estrutura de recep¢do Turbo-SDDC-FDE para transmissdo SC com CP reduzido e

diversidade de ordem ().
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de transmiss@o por blocos convencional, com N = 256 simbolos QPSK por bloco. A duracio da
parte util de cada bloco € ainda de 515, mas agora consideram-se duas possibilidades quanto ao
CP: um CP de comprimento total (Lgr = L = 64) ou um CP reduzido (Lr = L/8 = 8) (Nesta
tltima alternativa, cerca de 1/3 da energia da resposta impulsiva do canal fica fora do intervalo

de tempo do CP reduzido).

Para os resultados de desempenho das Figs. 8.3 e 8.4, assume-se de novo o cédigo convolu-

1 1+D2%4+D34+D*

cional com razéo 1/2 e G(D) = DD

, ja considerado nos capitulos 2, 6 e 7. A
descodificacao SISO € de baixa complexidade, recorrendo ao algoritmo Max-Log-MAP [VY02],
havendo uma cooperagdo igualiza¢ao/descodificacao no ambito dos receptores das Figs. 8.1 e
8.2, como se expds na seccdo 8.1.3. A Fig. 8.3 mostra os desempenhos quando Ly = L/8 = 8§,
tanto para a técnica Turbo FDE “convencional” (Fig. 6.3) como para a técnica Turbo SDDC-
FDE (Fig. 8.2), para Q = 1 (A) ou 2 (B): a vantagem de recorrer a técnica que emprega o
algoritmo SDDC € bastante evidente, apesar da moderada complexidade adicional. A técnica
Turbo FDE convencional (desenhada para um CP de comprimento total) ndo é capaz de evitar

uma degradacao de desempenho significativa, caracterizada por um “error floor” evidente. Para

concluir, a Fig. 8.4 compara os resultados do desempenho nos seguintes casos:

e Técnica Turbo FDE da Fig. 6.3, para Lp = L = 64;

e Técnica Turbo SDDC-FDE da Fig. 8.2, para Lp = L/8 = 8.

Estes resultados mostram que, quando se reduz o comprimento do CP de Ly = L = 64

para Lr = L/8 = 8, para aumentar a eficiéncia espectral em (ﬁ;ﬁ’;) x 100% =~ 21.2%, a

técnica Turbo SDDC-FDE pode praticamente assegurar que ndo existe degradagdo de eficiéncia

de poténcia como contrapartida dessa reducdo: pelo contrario, existe um ganho préximo do

N+L

méximo, dado por 10log;, (N+LR

) ~ (.84dB, se se tiver em conta a redu¢ao de poténcia

transmitida inerente a redugdo do CP.
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A er.1
@ lter.2
m ter.3

A er.1
@ lter.2
m ter.3

4 1
E N E,/N, (dB)

(A) Sem Diversidade (B) Com Diversidade

Figura 8.3: Desempenho com a técnica Turbo SDDC-FDE (linha a cheio) e com a técnica

Turbo FDE (linha a tracejado), com modulagdo QPSK, para L = L/8 = 8.
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Figura 8.4: Desempenho com a técnica Turbo SDDC-FDE para Ly = L/8 (linha a cheio), e

com a técnica Turbo FDE (linha a tracejado) para Ly = L, com modulacdo QPSK.
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8.2 Técnicas para Transmissao OFDM com CP Reduzido

Quando se pretende um PMEPR baixo para transmissao OFDM, pode-se recorrer, na emissao,
a técnica de processamento de sinal descrita no capitulo 2, com uma operag¢do ndo linear no

dominio do tempo.

Nesta sec¢do, onde se considera uma transmissdao OFDM, recorrendo eventualmente a referida
“técnica NLSP” (distor¢ao nao linear deliberada e filtragem complementar no dominio da frequéncia),
assume-se que o comprimento do CP pode ser inferior a ordem da memoria do canal. Neste
contexto, propde-se uma nova técnica iterativa de descodificacdo/detec¢do. Esta pode cancelar
tanto os efeitos de distor¢ao nao linear como a interferéncia entre blocos, através de um processo
iterativo modificado que envolve o algoritmo SDDC, de forma semelhante a ja proposta no
capitulo 7, reconstruindo simultaneamente os CP apropriados. Para terminar, sdo apresentados
diversos resultados de desempenho. Estes demonstram que, para além de uma 6bvia melhoria de
eficiéncia espectral, devido a reducdo do CP, se obtém alguma melhoria da eficiéncia de poténcia,

em relacdo a solu¢cao com CP completo.

8.2.1 Técnicas de Descodificacao/Deteccao Iterativa com CP reduzido

Para um canal com resposta impulsional de comprimento L, considere-se a transmissdo de
blocos s(m) = [so(m), s1(m),...,sy_1(m)]?, em que s(m) = F~1S(m), com N > L. Nesta
secgdo, assumem-se blocos de dados (codificados) S(m) = [Sy(m), Si(m), ..., Sy_1(m)]* com

simbolos Si(m) no dominio da frequéncia, obtidos a partir de um alfabeto QPSK.

Ao assumir a transmissao de blocos OFDM de comprimento N, com um CP de comprimento

Lr < LeN+ Lg>2L,as AL = L — Ly amostras iniciais de cada bloco recebido viao diferir
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das amostras correspondentes com CP de comprimento total, a ndo ser que
Asy(m) = s,(m) = Spep,(m — 1) (8.8)

sejanuloparap=N —L,... N —Lr— 1.

Quando uma estimativa de A(m) de A(m) = 0,0,...,0, Asy_r(m),...,Asy_r,-1(m),
NZL AL
0,0,...,0]" estd disponivel (assume-se aqui que as estimativas dos simbolos no dominio do

Lgr
tempo se obtém a partir das decisdes disponiveis, no dominio da frequéncia, dos simbolos do

bloco de comprimento N), a correcgdo do bloco recebido y(m) pode efectuar-se de forma
semelhante & usada em transmissdo SC com CP reduzido: yop(m) = y(m) + I, HA(m) =
y(m) + Iy, Ftdiag[H, ... ,HN_l]]-"A(m), onde F e F~1 representam, respectivamente,
matrizes DFT e IDFT, e [Hy, Hy,..., Hy_1]7 € a DFT do [hg, hy,...,hy_1]". Esta é a base
para o “algoritmo DDC”, como apresentado no capitulo 3 para o caso SC, mas também util para

a transmissao OFDM.

Tal como no caso SC, existe uma forma mais eficiente de efectuar a correc¢do: consiste
em substituir as decisdes "hard” por um determinado tipo de decisdes ’soft”, obtidas a partir da
informagdo branda que o descodificador de canal SISO pode fornecer. Uma escolha apropriada é
a ’solucdo SDDC”, envolvida num processo iterativo em que o vector A (m) € substituido por
A" (m) definido em (8.4) e (8.5). Nas componentes E;i)(m) = 50" (m) — s (m—1),
parap =N —L,....N — Lr — 1,507 (m) e EI(QLR (m — 1) designam os valores médios dos
simbolos, em termos estatisticos, em vez das estimativas rigidas. Estes valores podem ser obtidos
a partir dos LLR’s dos bits codificados, fornecidos pelo descodificador de canal, como mostrado
na seccao 7.1.3. Estes calculos podem ser executados no ”bloco B” da estrutura de recepcao da

Fig. 8.5, com coeficientes do FDE (componentes do vector F()(m)) dados por Fj, = 1/ Hy, de

acordo com a estimativa da resposta em frequéncia do canal. Com o objectivo da descodificagdo

198



8.2. Técnicas para Transmiss@o OFDM com CP Reduzido

SISO, o desmapeamento brando, no dominio da frequéncia, de S lgi) (m) fornece os LLR’s dos bits

Te: Lg‘}](m):ggas%e{@?)(m)}mgg(m) Lossm {5,5}( )} com 62 = ZINs(mP)

|Hy |2

(0% é a variancia dos coeficientes de simbolo e Nk(m) indica os componentes de ruido na saida

da DFT na Fig. 8.5).

y(m) Y o (m) $9(m) Desman

Soft _1
FO (m)

—(i-1) 1 Bloco de
s (m) Dados

A [«{1DFT||~< B HH ] 5150 b

Figura 8.5: Estrutura de recepcdo com SDDC para cancelamento iterativo de interferéncias em

transmissao OFDM com CP reduzido.

Considere-se agora uma transmissao OFDM com PMEPR reduzido, devido ao uso da "técnica
NLSP” indicada nos capitulos 2 e 7. Quando o comprimento do CP (Ly) € menor que a ordem
da memoria do canal (L), ndo podem ser assegurados bons desempenhos com a técnica iterativa
de descodificacao/deteccao apresentada no capitulo 7. Neste caso, a Fig. 8.6 mostra uma técnica
iterativa recomenddvel, em que se combinam as capacidades da técnica do capitulo 7 e da técnica

a que a Fig. 8.5 se refere: ou seja, a nova técnica iterativa envolve uma “ajuda SDDC” a técnica

descrita no capitulo 7. Note-se que, neste caso, (8.5) deve ser substituido por

Asg 0 = 571 m) — 5 { ) m — 1), ®9)

em que os valores médios dos coeficientes de simbolo, no dominio do tempo, sdo obtidos a

partir da versdo modificada (de acordo com Ty ysp(.)) dos valores médios dos coeficientes de
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sfmbolo directamente obtidos no dominio da frequéncia. O vector 8“F~1(m) é a IDFT do

vector S0V (m) dado por
—CF(i—1 ~(1— S (i—
S () = D (m) - Trsp (s< 1>(m)) (8.10)

(e de forma similar por s“7)(m — 1)), em que p~Y(m) designa, como anteriormente, um
valor médio das fiabilidades das ’decisdes” quanto aos bits codificados, decorrentes dos “’soft

outputs” do descodificador SISO.

yop(m)

§"(m) Demap.

AY (m) _’@"C'P_' Soft _1

F(i) (m) G(i) (m) F
I'1

—CF(I) _
l S (m 1) 1 Bloco de
Dados

P Estimado
3 CF (i-1) (m)

Descod.
A<—(IDFT<— B «H«;f;‘(’)-»

Figura 8.6: Estrutura de recepgdo com SDDC para cancelamento iterativo de interferéncias em

transmissao OFDM com CP reduzido e PMEPR reduzido.

Um receptor equivalente, em que o processador SDDC € inserido numa estrutura de recepg¢ao
semelhante a da Fig. 7.2 (B), pode facilmente ser estabelecido. A respectiva generaliza¢do para
situagdes de recepgdo com possivel diversidade espacial () > 1 ramos) conduz directamente
ao receptor da Fig. 8.7. Este combina () processadores SDDC com uma estrutura de recepgao

semelhante a da Fig. 7.4.
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_(0)

'~ Ycp (m)
SDDC

(1)

=
=
—~
S
A

y

Demap.
Soft

'

SDDC
Q) =

~— ]TI

ECF(I) (m - 1) 1 Bloco de

Dados
Estimado

§CF(1'71) (m)

A [«{0oFT[le— B [«{TT 4 o b

— |

A" (m)

Figura 8.7: Estrutura de recep¢do com SDDC para cancelamento iterativo de interferéncias em

transmissdo OFDM com CP reduzido e diversidade de ordem ().

8.2.2 Avaliacao de Desempenhos

Os resultados de desempenho seguintes referem-se, de novo, ao modelo de canal introduzido
na seccao 2.4.2 e a um esquema de transmissao por blocos convencional, com /N = 256 simbolos
QPSK por bloco (neste caso definidos no dominio da frequéncia), sendo 5us a duragdo da parte
util de cada bloco. Tal como na sec¢do 8.1.4, mas agora no contexto de uma transmissao OFDM
empregando a ’técnica NLSP” com k), = 0.5, consideram-se duas possibilidades quanto ao CP:

um CP de comprimento total (Lr = L = 64) ou um CP reduzido (Lr = L/8 = 8).

Para os resultados de desempenho das Figs. 8.8 e 8.9, assume-se de novo o cédigo convolu-
cional com R = 1/2 e 16 estados ja considerado nesta tese, bem como a respectiva descodificagdo
MAX-Log-MAP [VY02], no ambito da técnica de descodificagao/deteccao iterativa a que as Figs.
8.6 e 8.7 dizem respeito. A Fig. 8.8 mostra os desempenhos quando L = L/8 = 8, tanto para a
técnica da Fig. 8.7, para () = 1 (A) ou ) = 2 (B), como para a técnica de cancelamento iterativo

da interferéncia nao-linear da Fig. 7.4, sem a ”ajuda SDDC”: a vantagem da técnica apresentada
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nesta seccdo € evidente, apesar da moderada complexidade adicional. Para concluir, a Fig. 8.9

compara os desempenhos nos seguintes casos:

e Técnica da Fig. 7.4, para Ly = L = 64;

e Técnica da Fig. 8.7, para Lr = L/8 = 8.

Tal como sucede com a transmissdo SC (ver seccao 8.1.4), estes resultados mostram que,
quando se passade Lr = L = 64 para Lr = L/8 = 8 (aumentando a eficiéncia espectral em
21.2%), a técnica iterativa que recorre ao algoritmo SDDC pode praticamente assegurar que nao
existe degradacdo da eficiéncia de poté€ncia como contrapartida negativa:pelo contrario, existe um
ganho préximo do maximo espectavel (aproximadamente 0.84dB), se se tiver em conta a reducdo

da poténcia transmitida inerente a reducao do CP.

A jter.1 A er.1
® lter.2 @ lter.2
m ter.3

B ter. 3

~~
~~.
~..
~

8 3
E/N, (dB) E,/N, (dB)

(A) Sem Diversidade (B) Diversidade Dupla

Figura 8.8: Comparagdo do desempenho em OFDM com ky; = 0.5, Lr = L/8 e modula¢cdo

QPSK com SDDC (linha a cheio) e sem SDDC (linha a tracejado).
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10"

107

A jter.1 A jter.1

L ® lter.2 ® lter.2
B ter. 3

m jter. 3

10°

Pb

~~
~<

107"

-5
10

8 3

E,/N, (dB) E,/N, (dB)

(A) Sem Diversidade (B) Diversidade Dupla

Figura 8.9: Comparagdo do desempenho em OFDM com k), = 0.5 e modula¢cdo QPSK com

SDDC com Lr = L/8 (linha a cheio) e sem SDDC com Lr = L (linha a tracejado).

8.3 Técnicas Iterativas com Modulacoes QAM

Nesta secc¢do, considera-se a possibilidade de aumentar a eficiéncia espectral da transmissao
por blocos pela via da expansdo da constelagdo de simbolos utilizados, tanto na alternativa
SC/FDE como na alternativa OFDM. As técnicas de descodificacao/detec¢do iterativa aqui pro-
postas podem ser vistas como uma generalizacao das técnicas propostas no capitulo 6 (alternativa
SC/FDE) e no capitulo 7 (alternativa OFDM). A generalizagc@o envolve conjuntamente a expansao
da constelacdo de simbolos, exemplificada com a substituicdo da constelagdo QPSK por uma
constelagdo 16QAM, e a resolugdo dos problemas postos pelo emprego de um CP reduzido,
inferior a2 ordem de memoria do canal. Admite-se apenas uma combinacao do cédigo convolu-
cional utilizado com a nova modulagdao (16QAM/SC ou 16QAM/OFDM) segundo os principios
da ’abordagem BICM (Bit-Interleaved Coded Modulation)” [Zeh92,CTB98]. No que diz respeito
ao emprego da constelacdo expandida, merecem tratamento detalhado nas subsecg¢des 8.3.1 (SC)

e 8.3.2 (OFDM) os procedimentos de remapeamento ¢ desmapeamento brandos, ao nivel do
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receptor, requeridos pelo emprego de um mapeamento de Gray na emissdo. Na subseccao
8.3.3 apresenta-se um conjunto de resultados numéricos referentes ao desempenho das técnicas

iterativas de descodificacdo/detec¢do aqui propostas, de modo a comprovar a sua eficicia.

8.3.1 Alternativa SC

Consideremos simbolos de modulag¢@o dados por s, = s, 1 + jsp 0, n = 0,1,--- N — 1,
com
Sp = 2 (201 + Cnrch ;) (8.11)
n,l \/E n, I n,ICp I .
e
Sn0 = —2=(2en.0 + Enoch o) (8.12)
n,Q \/E n,Q n,Qn.Q /> .

em que ¢, ; = *£1, c;“ =41, ¢c,0==*le c;L,Q = 41. Cada simbolo s,, corresponde a 4 bits

codificados, dois deles para s,, ; € os outros dois para s,, ¢, em ambos os casos de acordo com um

Sp|? = o2

s*

mapeamento de Gray (Ver tabela 8.1). Admitindo condicdes de equiprobabilidade,

Tabela 8.1: Mapeamento de Gray para coeficientes de simbolo quaterndrios.

(cos o) sns | [(Crg:dog)sne |
(+1,+1) |43 %5 (+1,+1) |+3%
(+1,-1) |+ (+1,-1) |+
LD~ | [CL-D]-%
(=1, +1) | =35 (—1,+1) | -3

A descodificagdo produz LLR’s dos bits codificados, aqui designados por L, 1, L;, 1, Lnq>
e L;L’Q, em correspondéncia com ¢, j, cj% > CnQs © c;Q, respectivamente. Atendendo a (8.11) e

(8.12), o remapeamento pode ser efectuado da seguinte forma: 5,, = 5, 1 + j5, g, €m que
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§nJ'::-333—(25nJ~+-6m16;J) (8.13)

2

B 1%

5.0 = ——(2Cn.0 + Cn.0Ch o) 8.14
,Q \/1—0( ,Q Q ,Q) ( )

com os valores médios, ¢, 1, €, 1, Cn,q € G, - facilmente calculados em fungdo de Ly, 1, L, 7, Ln g

. _ L, _ _
e L, o, respectivamente (p.ex., Cp,; = tanh ( 2”)). Naturalmente, p,.; = |Cn 1], 0}, ;7 = |6, 1],

n

P = lengl e phg = |80l 0 que permite completar o cdlculo de C'(m) (através de
PV (m)) e G (m), para cada bloco m, no Ambito de um receptor de estrutura analoga a do ja
indicado para modula¢des QPSK (ver Fig. 8.2 para a situa¢do mais geral,com ) > 1e Lr < L).

O cdlculo de p, em particular, requer uma média envolvendo os pares (pn.1, Pn.@) € (Py, 15 Prg)>

paran=0,1,---, N — 1.

Note-se que também podiamos ter feito os calculos inerentes ao remapeamento sem explorar
a descricdo analitica do mapeamento de Gray, definida por (8.11) e ( 8.12). Teriamos entdo, com

resultados finais idénticos (como se pode verificar sem dificuldade),

_ Os

Sn1 =
RERVATY
— Prob(c,,; = —1)Prob(c;, ; = —1) — 3Prob(c, ; = —1)Prob(c,, ; = +1)],  (8.15)

[3Prob(c,, ; = +1)Prob(c, ; = +1) 4 Prob(c,,,; = +1)Prob(c), ; = —1) —

usando Prob(c,; = 1) = 1 —Prob(c,; = —1) = % e Prob(c, ; = 1) = 1 —Prob(c], ; =

L/
—1) = % (e, de forma semelhante, para 3, ).

Quanto ao desmapeamento, em cada iteracdo ¢, para obter as entradas do descodificador

SISO com base nas amostras 5. = §S)I +J §S7)Q, hé que calcular Lq(i)] e L;L(ZI) a partir de 51%7)1, bem
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como LS’)Q e L;f% a partir de 57(11)(9 Para obter, com base em 53}1, o LLR de cada um dos bits

codificados (¢, 1 € ¢, 1) , deverd também ser tida em conta a probabilidade ”a priori” do outro bit,

associada no “’soft output” disponibilizado pelo descodificador na iteracdo precedente (L;fff Ve

LS’;I), respectivamente). Procedimentos de desmapeamento andlogos deverao, naturalmente, ser
(#) ( (

adoptados para $,, ,, fazendo uso das saidas an;) e L;lg Y do descodificador.

Atendendo a Tabela 8.2, ao facto de, na iteracdo 4, as requeridas probabilidades ~a priori”

serem dadas por

exp [%LS}D}

Prob(c,; = ¢|L\7V) = — (8.16)
1+ exp [LS; )}
€
B ]
Prob(c, ; = ¢|LV) = (8.17)

14 exp [L;Efl_l)} ,

e a regra de Bayes, o desmapeamento devera obedecer aos seguintes calculos:

" [ Prob (an =1 Eﬁ)l ,L;ff;”)
Lng = log ) /1)
_Prob (cn,f =-1 Sn1 ,LM )
/ _ — )
» A 2
621 Prob (c’nJ = Ln(fl_l)> exp —&éq (57(11,)[ — sq(e, c’))
c/=—1,+1 L d
= log <
i I . 2]
c;1 Prob (C/n,l =c Ln(fl 1)> exp _&12(1 <§£L,)1 — sy(c, c’))
\ c/=—1,+1 L 4
/ 1 T(s__ ! Z_
= log CZZH exp [%Ln(zl Y _log (1 + exp (Ln(,l 1)>)}
c/=—1,+1

1/ 2
X exp [—&2 (gf%)l — sy(c, c’)) ]}

eq

R "(i—
— log c; exp [C ;r Ln(,z b_ log (1 + exp (Ln(,l 1)>)}

c/=—1,+1
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1 , 2
X exp [—&2 (gfi)] —sy(c, c’)) }}

€q

« [ 1 i 1 i 2
o R N CYRRICE)

d=-1,+1 L 2 ng 7 i
« [ 1 4 1 . 2]

_ max® ¢ ;r L - (gfj}l ~ si(e, d)) (8.18)
c=—1,+1 L eq -

o [ Prob (C’:l,f =1 Eff)l ,Lg}l))
Lop = log <) -
_Prob (c;u =1 Sy 1 ,LnJ )
( )\
. I A 2]
C,;rl Prob <cn71 =c ‘L,(;;l)> exp _61?,1 (57(12,)1 — sq(e, c’))
c=—1,+1 L |
= log
, I , 2]
0/21 Prob <cn71 =c ‘Lx;l)) exp _61% (57(;7)1 — si(e, c’))
L c=—1,+1 L E )

x [ 1 - 1 i 2
= 2T SR - 5 (59 s )

n,I PR
=141 L 2 2 ]
* [ 1 (e 1 , 2]
_omax® 1CH L6 (50 e ) (8.19)
=141 L 2 ’ P |

Tabela 8.2: Mapeamento de Gray para 16QAM/SC.

| (c,d) |31(c,c’)|

(+1,+1) |[+3 5=
(+1,—1)|+%
(-L-D[~%
(—1,+1)| 3%
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8.3.2 Alternativa OFDM

Usando uma constelagdo 16QAM com mapeamento de Gray na alternativa OFDM, os simbolos
de modulagdo S, = Sk r +7Sko; k=0,1,---, N —1, podem ser relacionados com conjuntos
de quatro bits codificados, {cx,; = 1;¢},; = £1;¢r9 = £1;¢, o = £1}, da seguinte forma:

Os

Skt = 5 (20,1 + 16k 1) Sk = 75 (2¢k0 + crqCho) (admitindo condigdes de equiprob-

abilidade, | Sy|2 = 02).

A descodificagdo produz LLR’s dos bits codificados, aqui designados por Ly s, Ly 1, Lk g

e L} o, em correspondéncia com ¢y 1, ¢, 1, Cr,Q € C}, o, Tespectivamente. O remapeamento pode

ser concretizado fazendo S, = Sy + jSkg, em que S, = 25 (20,1 + Ci1Crp) € Sko =

Os

~ = = ~ ~ = ~ . 5 /
75(20k0,q + Ceqlhg)» €OM Cr,1, T 1> CrQ € G facilmente calculados em fungdo de Ly, 1, Ly, .

Ly q € Ly, o, respectivamente (p.ex., Ck,; = tanh (%))

No caso de ser usada a técnica de processamento ndo-linear, indicada nos capitulos 2 e 7,
para reduzir a PMEPR, e a correspondente estrutura de recep¢ao (em que um “bloco NLSP”’ esta
englobado) para cancelamento iterativo da interferéncia nao-linear € utilizada, ha que recorrer
a estimativas S; e a um coeficiente de fiabilidade global, p, como vimos no capitulo 7. Para a

modulagio 16QAM/OFDM, S, = S + jSk.o com

A Og ~ N N

Sk, = 10(2Ck,1 + Ck1Chp) (8.20)
e

N O ~ R Y

Skq = m@%@ + C1,0C0) (8.21)

em que ¢ ; = sgn(Ly ), etc. O coeficiente p, também requerido, pode ser calculado como um

valor médio, baseado nos diversos coeficientes py.r, . 1> Pr. € P> Parak = 0,1,--- N — 1

(pe.r = |Cr.1], ete.).
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Quanto ao desmapeamento, em cada iteracdo ¢, para obter as entradas do descodificador
SISO com base nas amostras 5,(;) = ~,EZ)I + jg,?)Q, ha que calcular L,(J)I e L;c(fl) a partir de S”,(j)l
bem como L,(;)Q e L;g(f(a)? a partir de g,% Para obter, com base em 5*,?)[, o LLR de cada um dos bits
do codificador (cx,r € ¢}, ;), deverd também ter-se em conta a probabilidade a priori” do outro
bit, associada ao “’soft bit” disponibilizado pelo descodificador na iteragdo precedente (L;C(ff_l) e

i—1 . . 2 ~
L,(; I ), respectivamente). Procedimentos de desmapeamento andlogos deverdo, naturalmente, ser

adoptados para g,il)Q, fazendo uso das saidas L,(ig;) e L;jﬁgl) do descodificador.

Atendendo a Tabela 8.3, e por razdes similares das adoptadas na opcao SC (sec¢do 8.3.1), o

desmapeamento devera obedecer aos seguintes calculos:

i N R I 2
By = me [ e L5 g0)

d=—1,+41 L 2 6-15 i
* -C/ + 1. i— 1 ~(i 2]
— e — L5 - 5 ( 0 — 8i(c, c’)) (8.22)
d=—1,41 L O i
e
1(; * -C +1 i— 1 ~(; 2]
L& = P - (S - site )
e=—1,+41 L Ok i
* -C + 1 i 1 ~ (i 2]
- | = - (s,g)[ — Sy(e, d)) (8.23)
e=—1,41 L O i

Tabela 8.3: Mapeamento de Gray para 16QAM/OFDM.

| (c,d) |S](C,C/)|

(+1,+1) |[+3 5%
(+1,—1)|+5%
(~L-D[~%
(—1,+1)|—33%
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8.3.3 Resultados Numéricos com Constelacao 16QAM

Seguem-se alguns resultados de desempenho, referentes ao emprego de constelagcdes 16QAM
em transmissao por blocos com prefixo ciclico, quer SC quer OFDM. O modelo de canal € o con-
siderado ao longo da tese, e, como até aqui, o nimero de simbolos (neste caso, simbolos 16QAM)
por bloco é N = 256, cada um deles associado a quatro bits codificados em conformidade com
um mapeamento de Gray, e a duracdo da parte util de cada bloco € de 5 ps. Para os resultados
apresentados, consideram-se duas possibilidades quanto ao CP: um CP de comprimento total
(Lr = L = 64) ou um CP reduzido (Lr = L/8 = 8). O c4digo usado € o cédigo convolucional
derazdo R = 1/2 e 16 estados considerado anteriormente, e a respectiva descodificagio é baseada

no algoritmo Max-Log-MAP.

As Figs. 8.10 e 8.11 mostram os desempenhos quando Lp = L = 64, sendo usadas estruturas
de recepcdo andlogas, respectivamente, as das Figs. 6.3 (SC) e 7.4 (OFDM), com desma-
peamento e remapeamento adaptados a situacdo de transmissdao com a constelagdo 16QAM.
Para efeitos de comparagdo, incluem-se minorantes de desempenho, calculados por simulagdo
como anteriormente, admitindo um vector G ideal para cancelamento de interferéncias, quer
na alternativa SC quer na alternativa OFDM (na alternativa SC, assume-se também “matched
filtering”, resultante de p = 1 nos coeficientes FDE). Os resultados mostram que, em ambos
0s casos, se verifica uma boa aproximacao dos minorantes, ao fim de cinco itera¢des de turbo-

cancelamento de interferéncias.

As Figs. 8.12 e 8.13 mostram os desempenhos quando Ly = L/8 = 8, tanto para as técnicas
iterativas de recep¢do com “ajuda SDDC”, como para as que ndo utilizam essa ajuda (ignorando
que o CP ndo tem aqui comprimento total). E evidente a vantagem das técnicas que recorrem 2
”ajuda SDDC” tal como sucedia com uma transmissao baseada em constelacoes QPSK (seccoes

8.1e8.2).
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—h—|ter. 1

—d—|ter. 1

—e—lter. 2 —e—lter. 2
—a—|ter. 3 —a—|ter. 3
——lter. 4 ——lter. 4
1072 —A— Iter. 5 4 107 —s— |ter. 5

= Minorante = Minorante

£ 10 £ 10
10 107"
10° 10°
6 8 10 12 14 16 0 1 2 3 4 5 6 7 8
E /N, (dB) E /N, (dB)
(A) Sem Diversidade (B) Diversidade Dupla
Figura 8.10: Desempenho com Turbo FDE, Lr = L, modulacdo SC/16QAM.

107 . .
—e— |ter. 2 —e— |ter. 2
—&—|ter. 3 —&— |ter. 3
——lter. 4 —4—lter. 4
== |ter. 5 == lter. 5
= Minorante = Minorante

10°}

g
10}
1075 > > v - .
10 11 12 13 14 15 16 6 7 9
E,/N, (dB) E/N, (dB)
(A) Sem Diversidade (B) Diversidade Dupla

Figura 8.11: Desempenho com Turbo FDE, Ly = L, modulacdo OFDM/16QAM.

Finalmente, as Figs. 8.14 e 8.15 comparam os desempenhos nos seguintes casos: Lp = L =
64 e Lr = L/8 = 8, sendo usada a técnica iterativa com “ajuda SDDC”. Tal como sucede com a

transmissao baseada em constelagdes QPSK, constata-se agora que, ao passarde Ly = L = 64
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(] 12 4
E/N, (dB) E,/N, (dB)

(A) Sem Diversidade (B) Diversidade Dupla

Figura 8.12: Comparagdo do desempenho com Ly = L/8, entre Turbo SDDC-FDE (linha a

cheio) e Turbo FDE (linha a tracejado), com modulacdo SC/16QAM.

6.5 7 75 8

10 11 12 3 14 16 17 18 4 45 5 55 6
E,/N, (dB) E,/N, (dB)

(A) Sem Diversidade (B) Diversidade Dupla

Figura 8.13: Comparagdo do desempenho com modulacdo OFDM/16QAM e com Lr = L/8,

entre Turbo SDDC-FDE (linha a cheio) e Turbo FDE (linha a tracejado).

para Lp = L/8 = 8 (aumentando a eficiéncia espectral em 21.2%), a "ajuda SDDC” pode

praticamente assegurar que nao existe degradacao da efici€ncia de poténcia, antes pelo contrario.
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0 12 4
E /N, (dB) E,/N, (dB)

(A) Sem Diversidade (B) Diversidade Dupla

Figura 8.14: Comparagdo do desempenho entre Turbo SDDC-FDE com L = L/8 (linha a

cheio) e Turbo FDE com Ly = L (linha a tracejado), com modulagcdo SC/16QAM.

10 11 12 13 14 15 16 6 7
E,/N, (dB) E/N, (dB)

(A) Sem Diversidade (B) Diversidade Dupla

Figura 8.15: Comparagdo do desempenho com modulagcdo OFDM/16QAM, entre Turbo

SDDC-FDE com Ly = L/8 (linha a cheio) e Turbo FDE com Lr = L (linha a tracejado).
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Capitulo 9

Conclusoes, Observacoes Complementares e

Perspectivas de Trabalho Futuro

Neste capitulo resumem-se, na seccao 9.1, as principais conclusdes dos diversos capitulos
da tese, salientando-se as principais contribui¢des originais da mesma. A seccdo 9.1 inclui
também conclusdes gerais sobre a comparagcdo ”SC vs OFDM”, no contexto da utilizagdo dos
receptores avangados com descodificacdo/deteccdo iterativa, que a tese apresenta. Na sec¢do 9.2

sdo apresentadas algumas perspectivas de trabalho futuro.

9.1 Conclusoes e Observacoes Complementares

9.1.1 Conclusoes da Tese

A investigacdo conducente a esta tese situou-se na drea das comunicagdes moéveis de alto
débito baseadas em transmissdo por blocos com CP. Esta forma de transmissao permite uma
correc¢do simples, no dominio da frequéncia, das fortes distor¢cdes dos sinais transmitidos que
resultam da propagacdo multi-percurso, e tira facilmente partido da tecnologia de processamento

de sinais, actualmente disponivel, baseada no algoritmo FFT.
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Neste contexto de transmissao por blocos, a investigacao realizada centrou-se na contribui¢ao
da codificagdo de canal e de métodos combinados de descodificagdo/deteccdo para os objectivos
gerais dos sistemas. O trabalho principal foi focado em técnicas iterativas de recep¢ao envolvendo
descodificacdo SISO para cancelamento brando de interferéncias, com ambas as alternativas de
modulacdo, SC e OFDM: ISI residual, no primeiro caso; interferéncia ndo linear (p. ex. devido
ao emprego de uma distor¢do nao linear deliberada no emissor, para reduzir as flutuacdes de
envolvente), no segundo. Dedicou-se ainda especial aten¢ao ao problema da eventual degradagao
de eficiéncia espectral inerente a um CP completo (de acordo com a dispersdao temporal do
canal), tendo sido desenvolvidas técnicas de transmissdo por blocos adaptadas a condi¢des de
CP reduzido. De um modo geral, as técnicas propostas e avaliadas ao longo da tese preservam
uma implementacao relativamente simples, flexivel e de baixo custo, capaz de tirar partido da
tecnologia actual de processamento de sinais, baseada no algoritmo FFT. Os principais desen-
volvimentos originais situam-se nos capitulos 3, 6, 7 e 8. Estes desenvolvimentos originais ja

deram origem a vérios artigos publicados, nomeadamente [GTDEO7a, GTDEO7b].

Relativamente a transmissdao SC com CP completo, de acordo com a dispersdo temporal
do canal, esta tese introduz, no capitulo 6, um aperfeicoamento da técnica turbo FDE proposta
por outros autores [THOO, THO1]. Além disso, € estabelecida nesse capitulo a ligacdo da nova
técnica turbo FDE com técnicas iterativas mais simples, também recentemente propostas [BT02],
sendo ainda aquela técnica generalizada para situagdes de possivel diversidade na recep¢ao. Os
resultados numéricos ai apresentados mostram que, com ou sem diversidade na recepg¢ao, os de-
sempenhos obtidos com poucas iteragdes de igualizacdo (trés, ou mesmo apenas duas) se situam
muito perto de minorantes apropriados da probabilidade de erro, desde que a descodificacao SISO
seja uma descodificacdo completa para cada iteragdo de igualizacdo: sendo usado um codigo
convolucional de razio R = 1/2 e 16 estados, mostrou-se que o algoritmo Max-Log-MAP, o

mais simples baseado na treli¢a do codigo, € suficiente para atingir o objectivo. A substitui¢ao da
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descodificacio Max-Log-MAP pela, ainda mais simples, descodificacdao de Viterbi, foi também
avaliada, mostrando-se que provoca uma pequena degradacido. Foi também avaliada a técnica
iterativa de complexidade reduzida em que as iteracdes de igualizacdo nio beneficiam de qual-
quer esfor¢o de descodificacdo, sendo esta realizada depois da igualizacdo iterativa terminada:
concluiu-se que uma degradagdo adicional do desempenho €, neste caso, inevitdvel. Os mino-
rantes de referéncia, sem e com diversidade dupla, foram obtidos por simulacdo, supondo um
cancelamento ideal da ISI residual ap6s “matched filtering”. O capitulo 6 considerou e avaliou
também a possibilidade de distribuir o esforco de descodificagdo SISO pelas vérias iteracdes
de igualizacdo, quando se recorre a um codigo de blocos (p. ex., um cédigo LDPC) e € usado
um algoritmo de descodificacdo iterativa baseado no respectivo grafo de Tanner. Definiram-se
probabilidades de erro de referéncia, neste contexto, supondo que, apds “matched filtering” e can-
celamento perfeito da ISI residual consequente, tinham lugar iteracdes de descodificacao SISO,
baseadas no grafo de Tanner, em niimero igual ao total das anteriores iteracdes de descodificacao
distribuidas: estas probabilidades de erro de referéncia revelaram-se minorantes um pouco mais
dificeis de aproximar, sobretudo para o receptor sem diversidade. Em todo o caso, e para
blocos de comprimento N = 256, o emprego de um cédigo LDPC com razdo R = 1/2,
e da respectiva turbo-igualizagdo com descodificacdo SISO distribuida, mostrou ser uma boa
alternativa ao cddigo convolucional de razdo idéntica e 16 estados: através de uma seleccao
do ndmero de iteracdes de descodificagdao, N;, por cada iteracdo de igualizacdo, conseguem-se
compromissos interessantes complexidade/desempenho, e basta usar N; = 10 para superar o

desempenho, para P, < 107°, associado a op¢do pelo cédigo convolucional.

Relativamente a transmissdo OFDM com CP completo, esta tese considera o emprego, no
emissor, de uma “técnica NLSP” [DG04] que envolve uma distor¢cao ndo-linear deliberada, e,
para o receptor, propde-se no capitulo 7 uma versdo modificada de uma técnica iterativa de

detec¢ao recentemente proposta [THCO3]. A nova técnica de descodificacdo/deteccao, baseada
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num modelo estatistico apropriado aos sinais, realiza um turbo-cancelamento brando da inter-
feréncia nao-linear, mostrando-se capaz de lidar com niveis de interferéncia bastante eleva-
dos (p. ex. associados a um “clipping” forte). Uma generalizacdo da técnica iterativa de
descodificacdo/detec¢ao para receptores com diversidade € também proposta e avaliada neste
capitulo. Os resultados numéricos do capitulo 7 mostram que, sem ou com diversidade, os
desempenhos obtidos com poucas iteracdes de turbo-cancelamento da interferéncia nao-linear
(trés, ou mesmo apenas duas) se situam muito perto de minorantes apropriados da probabil-
idade de erro, desde que a descodificacdo SISO seja uma descodificacdo completa para cada
iteracdo do cancelamento da interferéncia ndo-linear: sendo usado um cddigo convolucional
de razdo R = 1/2 e 16 estados, mostrou-se que o algoritmo Max-Log-MAP ¢ suficiente para
aproximar de perto os minorantes escolhidos. Estes foram obtidos por simula¢do, supondo um
cancelamento perfeito da interferéncia nao-linear apds a habitual “igualizacdo ZF” no dominio
da frequéncia. No capitulo 7 foi considerada e avaliada também a possibilidade de distribuir o
esforco de descodificacdo SISO pelas varias iteracdes de cancelamento de interferéncia nao-
linear, quando se recorre a um cdédigo de blocos (p. ex., um cédigo LDPC) e é usado um
algoritmo de descodificacdo iterativa baseado no respectivo grafo de Tanner. Esta solucdo para
o problema da deteccao/descodificacdo iterativa mostrou-se interessante, bastando trés iteracoes
de cancelamento de interferéncia para uma boa aproximac¢do (menos de 1dB de diferenca para
P, = 107°) dos minorantes estabelecidos para a probabilidade de erro, mesmo com um “clipping”
forte (ky; = 0.5), quando se adopta N; = 5 e o algoritmo LSPA. Neste caso, os desempenhos
nao sdo muito diferentes dos conseguidos com o cédigo convolucional e a descodificacio Max-

Log-MAP.

Uma das principais novidades desta tese € o “algoritmo DDC”, apresentado no capitulo 3,
e a sua aplicacdo a uma transmissao por blocos com baixo “CP overhead”, capaz de preservar

implementagdes simples, envolvendo tecnologia de processamento de sinal baseada no algoritmo
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FFT. Uma classe de aplicacdes, propostas no capitulo 3, ndo requer uma técnica de descodificacao
e detecgdo iterativa, e recorre a uma transmissao SC em que a sequéncia de blocos se organiza
em tramas estruturadas de forma especial. Nesse capitulo, o exemplo mais interessante, neste
contexto, envolve a substitui¢do da redundancia que € inerente ao CP, ndo utilizada pelo processo
de detec¢do/descodificacio, pela redundancia inerente a uma codificagdo de canal que € usada de
forma util pelo processo de deteccdao/descodificacdo. A quase completa supressao do "CP over-
head” por esta via permite um ganho de eficiéncia espectral relativamente a solugao convencional
de transmissao por blocos com CP completo (com a mesma modulacdo e a mesma codificacdo
de canal); além disso, gracas ao algoritmo DDC, permite um ganho de eficiéncia de poténcia
muito préoximo do maximo expectdvel, atendendo a poténcia associada a transmissao de cada
CP, sem exigir uma grande complexidade de implementa¢cdo. No capitulo 3, mostra-se ainda o
algoritmo DDC pode ser usado, em receptores OFDM e SC/FDE, para melhorar um pouco os
desempenhos numa transmissao por blocos com CP completo, face aos desempenhos atingiveis
com oOs receptores convencionais, em que o ~periodo de guarda” correspondente a cada CP é

descartado.

No capitulo 8 desta tese, € proposta e avaliada uma outra classe de aplica¢des do ”Algoritmo
DDC” ou melhor, da sua versao branda: o ”Algoritmo SDDC”. Para transmissdo convencional
por blocos, mas com CP reduzido, tanto com modulacio SC como com modulagio OFDM,
eventualmente empregando a “técnica NLSP” no emissor, o algoritmo é usado no ambito de
uma técnica iterativa de descodificagdo/deteccdo que representa uma extensao das técnicas de
descodificacao/detec¢ao propostas e avaliadas nos capitulos 6 (SC) e 7 (OFDM). Nas seccoes
8.1 (SC) e 8.2 (OFDM), os resultados numéricos mostram que para condi¢des de transmissao
com CP reduzido (o que permite aumentar a eficiéncia espectral), um receptor desenhado tendo
em vista uma transmissdo com CP completo ndo consegue evitar uma degradagdo significativa

do desempenho. Nessas mesmas condicdes de transmissdo, os receptores SC e OFDM que
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incorporam o algoritmo SDDC ndo s6 evitam essa degradagao como também conseguem propor-
cionar um ganho de eficiéncia de poténcia, face a transmissao convencional com CP completo,
muito proximo do maximo expectdvel, atendendo a redugdo da poténcia desperdicada com o
CP. Os resultados mostram que o nimero de iteragdes de turbo-cancelamento de interferéncias
que sdo necessdrias para atingir este objectivo € bastante baixo: tipicamente, trés iteragdes sao
suficientes para aproximar de perto as condicdes de cancelamento perfeito. Note-se que, em
situacdes de CP reduzido, as interferéncias a cancelar, no decurso do processo iterativo, incluem
as que sao devidas a propria situagdo de CP reduzido, em si mesma: interferéncia entre blocos e
interferéncia associada a convolucdo circular imperfeita no que diz respeito a parte ttil de cada

bloco transmitido.

Até ao capitulo 8 da tese, os capitulos da tese consagrados a transmissdo por blocos com
prefixo ciclico (capitulos 2, 3, 6 e 7) consideram apenas constelacdes de simbolos QPSK e
condi¢des de CP completo. No capitulo 8, dedicado a técnicas de descodificagdo/deteccao it-
erativa para transmissao por blocos com eficiéncia espectral acrescida, consideram-se duas vias
para o objectivo de incrementar a eficiéncia espectral: a via da redu¢do do CP, contemplada nas
seccoes 8.1 e 8.2, e a via da expansao da constelacao de simbolos, contemplada na sec¢do 8.3. O
exemplo dado, no Ambito desta segunda via, envolve uma constelacao 16QAM, tanto para trans-
missdo SC como para transmissdo OFDM. Nesta tltima forma de transmissdo, considera-se, de
novo, a ’técnica NLSP” para redugdo das flutuacdes de envolvente. Os resultados numéricos da
seccao 8.3 mostram que as técnicas de descodificagdo/detecgdo iterativa, devidamente adaptadas
a transmiss@o com a constelagdo expandida, funcionam quase tdo bem como as técnicas definidas
anteriormente para transmissao com modula¢des QPSK. Com uma opg¢ao de codificacdo idéntica
(c6digo convolucional com razdo R = 1/2 e 16 estados), no entanto, é preciso mais do que
trés iteracdes para uma boa aproximacdo de minorantes de probabilidade de erro estabelecidos

como anteriormente (por simulag¢do, admitindo cancelamento perfeito de interferéncias). Quanto
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a transmiss@o com CP reduzido e constelagcdes 16QAM, as conclusdes sdo andlogas as referentes
a transmissdo com CP reduzido e constelacio QPSK. Os receptores SC e OFDM desenhados
tendo em vista condi¢cdes de CP completo ndo conseguem evitar uma degradagdo significativa
dos desempenhos. Pelo contrario, receptores que incorporam o algoritmo SDDC néo sé evitam
essa degradagdo como também conseguem garantir algum ganho de eficiéncia de poténcia, rela-
tivamente a transmissao convencional com CP completo (no entanto, é preciso mais do que trés

iteracOes para materializar o ganho expectdvel).

9.1.2 Observacoes Complementares

Nos capitulos 6, 7 e 8 desta tese, sdo propostas e avaliadas técnicas avangadas de descodificacao
e deteccdo iterativa, compativeis com uma implementacdo de receptores de complexidade mod-
erada que tira partido do algoritmo FFT. Quer na alternativa SC, quer na alternativa OFDM,
essas técnicas envolvem a contribui¢do de uma descodificacdo SISO para cancelamento brando
de interferéncias: ISI residual, na alternativa SC; interferéncia nao-linear, na alternativa OFDM,
associada a necessidade de diminuir as flutuacdes de envolvente que esta op¢do de modulacdo
acarreta (inferior ao que a dispersdo temporal do canal implicaria). O algoritmo SDDC, que
também tira partido do algoritmo FFT e cujo funcionamento também beneficia da descodificagao
SISO, permite cancelar as interferéncias adicionais, directamente ligadas a préopria situacao de

CP reduzido.

No capitulo 2 desta tese foram apresentadas comparacdes preliminares ”’SC vs OFDM”, en-
volvendo conjuntamente aspectos de modulagdo, codificagdo de canal e flutuagdes de envolvente,
quando a igualizacdo no dominio da frequéncia e a subsequente descodificacio se processa em re-
ceptores convencionais de baixa complexidade. Os multiplos resultados numéricos dos capitulos

6, 7 e 8 desta tese, referentes a condicdes de canal e dimensionamento dos blocos de simbolos
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que nao diferem dos assumidos no capitulo 2, permitem generalizar as comparacdes ’SC vs
OFDM”: em lugar dos receptores basicos considerados no capitulo 2, podem considerar-se agora
receptores com alguma complexidade adicional, em que tem lugar um turbo-cancelamento de
interferéncias, tanto para a op¢do SC como para a opcao OFDM. Usando alguns dos resultados
numéricos dos capitulos 6 e 7, € possivel construir figuras que permitem uma comparagao directa,
como a Fig. 9.1: neste caso, a constelacdo usada € uma constelagdo QPSK, ¢ utilizado o c6digo
convolucional de 16 estados e razdo R = 1/2, e, na op¢do OFDM, é usada a técnica NLSP com
kys = 0.5, para reduzir substancialmente as flutuacdes de envolvente. Os resultados mostram
que, apesar da inegdvel melhoria substancial com a alternativa OFDM, quando se passa da
primeira iteracdo para as iteragdes subsequentes, a alternativa SC também tira grande partido
do cancelamento iterativo de interferéncias, conduzindo esta a um desempenho P, = f(FE;/Ny)
claramente melhor do que a opcdo OFDM. Na Fig. 9.2, em que os desempenhos sdo apresentados
sob a forma P, = f <E§p) /N0> (Eép) /Ny (dB) = E,/N, (dB) + PMEPR (dB)), como no
capitulo 2, mostra-se que a vantagem da op¢do SC, em termos de eficiéncia de poténcia global,
¢ ainda maior, atendendo aos valores de PMEPR nos dois casos com constelacao QPSK: 4.1 dB

para OFDM com kj; = 0.5 e 2.7 dB para SC.

Interessa também alargar a comparacgao aos casos em que sdo usadas constelagoes de simbolos
que permitem maior eficiéncia espectral que as constelacdes QPSK. Usando alguns dos resultados
numéricos da seccao 8.3, pode-se construir a Fig. 9.3, em que é assumida uma constelagdao
16QAM com ambas as alternativas, SC e OFDM. Tal como para as Figs. 9.1 € 9.2, considerou-se
o cddigo convolucional de 16 estados e razdo R = 1/2, e a "técnica NLSP” com k;; = 0.5
para a transmissao OFDM. Os resultados mostram a vantagem clara da op¢ao SC, em termos de
P, = f(Ey/Ny), continua a verificar-se. Uma comparac¢ao em termos de P, = f <E§p ) / N0> , esta
patente na Fig. 9.4 atendendo aos valores de PMEPR nos dois casos com constelagcdo 16QAM:

4.1 dB para OFDM com kj; = 0.5 e 4.7 d B para SC.
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Sublinhe-se, a terminar, que qualquer das quatro figuras aqui apresentadas mostram uma van-
tagem da alternativa SC que ndo se deve a um comportamento da técnica iterativa utilizada, para
transmissao SC, superior ao da técnica iterativa usada para transmissao OFDM. Na realidade, as
comparagdes entre os minorantes de desempenho, com as duas alternativas, revelam vantagens
semelhantes da alternativa SC. E o formato de modulacio que estd em causa, a forma como a
energia de cada simbolo € distribuida, no dominio da frequéncia, pela banda de transmissao, con-
juntamente com o problema da flutuacao de envolvente em transmissao OFDM, e as limitac¢des

inerentes a resolucdo deste problema através do “clipping”.
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9.2 Perspectivas de Trabalho Futuro

Alguns objectivos de trabalho futuro podem ser de imediato definidos, pois estdo estreita-

mente ligados a investigacao ji levada a cabo, de alguma maneira completando essa investigacao.

Salientam-se os seguintes:

I

II.

I1I.

IV.

Desenvolvimento de técnicas iterativas de descodificagdo/deteccdo para situacdes em

que a codificacdo de canal envolve c6digos concatenados;

Desenvolvimento de técnicas iterativas de descodificagdo/detec¢do para situacdes em
que, com modulagdes SC da classe QAM (Quadrature Amplitude Modulation), as

combinagdes com o cddigo convolucional utilizado ndo estao subordinadas as limita¢des
da “abordagem BICM” usada na sec¢do 8.3, ou aproveitam eventualmente melhor essa

abordagem, tirando partido do processo iterativo;

Generalizacdo das técnicas iterativas de descodificacdo/deteccdo propostas nesta tese
para aplicac@o em sistemas em que sao usadas multiplas antenas, tanto no emissor como

no receptor (codificagdo espaco-temporal ou multiplexagem espacial);

Generalizacdo das técnicas iterativas de descodificagdo/deteccdo propostas nesta tese
para aplicacdo em sistemas com um acesso multiplo de ”tipo OFDMA (Orthogonal
Frequency-Division Multiple Access)”, quer com blocos de simbolos directamente
definidos no dominio da frequéncia, quer com blocos de simbolos directamente definidos

no dominio do tempo.

Outros objectivos, talvez menos imediatos, poderiam também ser referidos. Entre eles devera

salientar-se a consideracdo dos problemas de sincronismo e estima¢do do canal (em especial

quando este varia rapidamente no tempo), com eventual generalizacdo das técnicas iterativas

propostas nesta tese de modo a incluir ajustamentos de sincronizacdo e de estimacdo de canal no

processo iterativo.
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Codigos de Blocos Lineares

A.1 Estrutura Algébrica dos Codigos de Blocos Binarios Lin-

eares

Uma das caracteristicas de um c6digo de blocos bindrio (n, k) é o facto de cada bloco de
saida (n bits) depender apenas do bloco de entrada corrente (k£ bits) e ndo de blocos passados,
ou seja, o c6digo realiza uma “codificagdo sem memdria”. Sendo b = [b1b; - - - bi] 0 bloco de
entrada e ¢ = [c1¢; - - - ¢, 0 bloco de saida, pode dizer-se que ¢ é sempre uma fungdo de b (b; = 1

oub,=0,¢;, =1ouc; =0).

Tratando-se de um cédigo de blocos linear, em que G representa a matriz geradora, com k

linhas e n colunas, tem-se a relacao seguinte:

c=bxG (A.1D)
sendo g; a linha ¢ damatrizG (¢ = 1,2, -- -, k), obtemos como saida
k
c= Z bi X gi (A2)
i=1

Os célculos inerentes a operagao de codificacao sdo realizados em GF(2), isto é, a adi¢do e a

multiplicacao obedecem a tabela A.1.
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Tabela A.1: Adig¢do e multiplicagdo em GF(2).

Do)y [®]o]1]
oJo[i] [o]ofo
1[1fo] |1 [o[1

E 6bvio que um cddigo de blocos linear verifica simultaneamente as condi¢des seguintes:

a)  Soma de duas palavras (blocos) de coédigo resulta sempre numa palavra de codigo;

b)  Palavra constituida por n bits nulos pertence necessariamente ao conjunto de palavras

de codigo.

Por outro lado, um cédigo de blocos linear (n, k) em que a matriz G, com dimensdes k X n,

assumir a forma
G = [I|P] (A3)

sendo Iy uma matriz identidade, diz-se um “cddigo de blocos sistematico”. Neste caso, em
geral aquele que encontramos na prética, os k bits do bloco de informagao ocupam as primeiras

posi¢des no ambito do bloco de n bits codificados. Sendo

k
Cj = Z bigij (A4)
i=1
comj=1,2--- n,e
1, i=j (A.5)
me { 0, i#]
para qualquer j € {1,2,--- k} , resulta v; = c; para esses primeiros k valores de j. Para

exemplificar, considere-se o codigo (7,3) definido pela matriz geradora

1000111
G=|010(1011 (A.6)
0011101
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A.2 Distancias de Hamming no Ambito de um Codigo de Blo-

cos Linear

A distancia de Hamming entre duas palavras de cédigo é definida como o nimero de posicoes
em que os seus simbolos diferem. As propriedades de controlo de erros de um dado cddigo
dependem do conjunto das distdncias de Hamming entre palavras de cddigo diferentes. Tem
particular interesse a distancia de Hamming minima, d,,;,, que € definida como a menor dessas
distancias. Contudo, as caracteristicas dos cédigos de blocos lineares permitem identificar d,;,;,
a partir do menor “peso” (nimero de 1’s) verificado nas palavras de c6digo, com excep¢ao da
palavra nula, dado que a distancia entre duas palavras de cédigo é o peso da sua soma, e, para

cddigos lineares, a soma de duas palavras de codigo € sempre uma palavra de codigo.

A distancia de Hamming minima revela a sua importancia na determinagdo da capacidade
de deteccdo e correcgdo de erros de um determinado cddigo, quando a descodificagdo se baseia
em decisoes rigidas. Uma da propriedades desse parametro € o facto de verificar o chamado

“majorante de Singleton”, ou seja,
Amin <n—k+1 (A.7)

(Com coédigos bindrios a igualdade apenas é vélida para codigos de repeticdo ou de paridade
simples). Sendo e = [ejes---€,] 0 "bloco de erro”, e |e| (peso de e) o nimero de erros,
pode dizer-se que, em regime de detec¢@o de erros, esta detecgdo esta garantida se |e| < din-
Pretendendo-se corrigir erros, numa técnica convencional FEC (Forward Error Correction), pode

dizer-se que a correcgdo € a apropriada sempre que 2 X |e| < dpin-
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A.3 Matrizes de Teste de Paridade e Calculo de Sindromes

A matriz de teste de paridade (também chamada matriz H) de um cédigo de blocos linear

com dimensdes (n — k) x n, verifica a relacdo

cxH' =0 (A.8)

para qualquer palavra c do cédigo.

A partir da matriz geradora na forma (B.2) obtém-se a matriz de teste de paridade na forma

sistematica,

H=[P"|L,_] (A.9)

No caso particular do cédigo definido por (B.2), obtém-se entao

(011(1000]
1010100
H-— (A.10)

1100010

1110001

A igualdade (A.8) corresponde um sistema de (n — k) equagdes de teste de paridade. No

exemplo citado, a partir da matriz de teste de paridade H obtém-se as seguintes equagdes de teste

de paridade:
CotC3+Cy =0
c1+ c3t+ Cs =0 (All)
Cc1+Co+ Cg — 0

C1+Co+c3+ Ce— 0
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Ao receber uma dada palavra v pode-se saber se ela é ou ndo uma palavra de cddigo,

verificando se a sindrome, calculada pela expressao seguinte, é ou nao nula:

s=vxH (A.12)

A sindrome nao depende da palavra transmitida, mas apenas do “vector de erro” verificado:

GD)=(ct+e)xH =cxH +exH' =ex H” (A.13)

Se e pertence ao cddigo, sendo e # 0 (ou seja, havendo |e| erros), a sindrome calculada é

nulapelo que os |e| erros ndo sdo detectados.

Note-se que a relagdo (A.8) implica que a distancia de Hamming minima, d,,;,, pode ser
determinada a partir da matriz H, e corresponde ao menor nimero de colunas de H cuja soma é

nula.

A.4 Coadigo de Blocos Combinado com Modulacao Binaria An-

tipodal

Numa modulagdo bindria antipodal temos dois sinais simétricos, s1(t) e sa(t) = —s1(t)
associados a transmissdo de cada bit, por exemplo s (t) <> 1, e s5(t) <> 0. Pode assim escrever-

S€

s1(t) = =/ By (t)
$3(t) = /Eyhn (1) (A.14)
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em que ¢ (¢) representa um sinal de energia unitaria e Fj, é a energia média por bit. Na figura
A.2 pode ver-se uma representagdo vectorial dos sinais em causa, evidenciando-se um parametro
D, que define a distincia euclidiana entre os sinais s; () e s2(t), ambos associados a vectores

com norma +/ Fj,. Obviamente, D = 24/ Ej, ou seja:

D? =4 E, (A.15)

Figura A.1: Representacdo vectorial de uma modulagdo bindria antipodal.

Ao usar-se um c6digo bindrio (n, k), combinado com uma modulagdo bindria antipodal, tem-
se M = 2% sinais s;(t) comi = 1,2,---, M, cada um deles associado a um bloco transmitido, e

todos com a mesma energia k Ey,.

Escolhendo um espaco de sinais com n dimensdes, resultam sinais da forma
si(t) = 3 sy (1) — v = [v%g“ ] (A.16)

j=1

com

-V Ecu U](Z) =
Sij = (
+V Ee, v

em que E. = R E,, com R = k/n, designa a energia média por bit codificado (n E. = k E, é a

energia média por bloco).

Para este caso, o quadrado da distancia euclideana entre dois sinais, s;(t) e sy (t), € da forma

D% = (s —51;)’ =4 E.dig =4 R diy B, (A.17)

j=1
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em que d;; designa a distancia de Hamming entre as palavras de cédigo correspondentes.

Minimizando no dmbito do cédigo (n, k), pode-se concluir que o quadrado da distincia
euclidiana minima associada a combinag¢ao do c6digo com a modulagdo bindria antipodal, é dado
por

D2

min

— 4 Rd,,;, B, (A.18)

Comparando (A.15) com (A.18), pode constatar-se que, se o canal for um “canal AWGN” e se

usar um receptor 6ptimo, tem-se o ganho de codificagao assimptético GG, dado por

G. =10 logo(R dpin) [dB] (A.19)

A.5 Probabilidades a posteriori” em Comunicacao Binaria

Antipodal

Suponha-se que se pretende transmitir sequéncias bindrias combinadas com uma modulagdo
bindria antipodal. Ao bit ¢, corresponde entdo o simbolo z,, = (—1)°* pelo que x,, = 1 ou
x, = —1 consoante ¢, = 0 ou ¢, = 1, respectivamente. Admitindo Prob(c,, = 0) = Prob(c,, =
1) = 1/2 e um ruido aditivo gaussiano v,, de média nula e desvio padrdo o, a probabilidade ~a

posteriori” Prob(x,, = z|y,), com y,, = x,, + v, é dada por

1
P ) ) A2
rob(z, = z[y) 1+ exp (2 y, x/0?) o
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Demonstracao:

Por aplicacdo do teorema de Bayes, tem-se
Prob(xz, = z|y,) = rob(yy|x ) rob(z,, = )
Prob(y,)

Prob(y, |z, = ) x Prob(z, = x)
= (A.21)
Prob(y,|z, = —1) x Prob(x,, = —1) + Prob(y, |z, = 1) x Prob(z,, = 1)

Para um canal gaussiano, a fun¢do densidade de probabilidade condicional é dada por:

1 (yn — 33')2
Prob(y, |z, = ) = —_ A.22
rob(y, |z, = ) ~ s XD < 57 (A.22)

Como z,, = (—1)» e Prob(¢,, = 0) = Prob(c,, = 1) = 1/2, pode-se dizer que

Prob(x,, = —1) = Prob(z, = 1) = = (A.23)

Por substituicao de ( A.21) obtém-se assim

T 2
Prob( 1Y) oV2n p<_(y302) ) X3
rob(x,, = x|y,) =
Y L_ exp <_(yn+1)2> w1l 1 g (_(yn—1)2> !
oV 2 202 2 2 P 202 2
—x)2
exp <_<y302> )

exp (_ (yg;;l)2> + exp (_ (93;21)2>

= i i i (A.24)

Como 2% = 1, pode-se simplificar:

exp (x yn/02) L
P b n - n = -
rob(z zlYn) exp (—yn/0?) + exp (y,/0?) exp (‘Mj@) T exp (MQ%U
1 r=—1 1

1+exp (2 yn/0?)?

1
1+exp (=2 yn/02)? r=+1

(A.25)

T 1+exp 2y, 1/0?)
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A.6 Probabilidade de uma Sequéncia Binaria Ter Peso Par ou

Impar
Dada uma sequéncia de m bits estatisticamente independentes a = [ay, ag, « - -, 4, ], €M que
pr = Prob(a;, = 1), k = 1,2,---,m, a probabilidade de a conter um ndmero par de 1’s é dada

por

[ - 2p) (A.26)

k=1

Prob(|a| = n°par) +

l\DIr—t
N | —

e a probabilidade de a conter um nimero impar de 1’s € dada por

[\D)—‘

1 m
Prob(|a| = n®mpar) = 1 — Prob(|a| = n°par) =573 H 1 —2pg) (A.27)

Demonstracao: A prova ¢ feita por indugao.

Sejaz; =a; Bas P --- P a; asoma modulo 2 dos primeiros [ bits que constituem a palavra

a, peloque z; = 21 P q;.

Pode-se verificar (A.26) param = 2 :

Prob(|a| = n°par) =Prob(a; & as = 0) = p1p2 + (1 — p1)(1 — pa)

1
==+

1

A verificacdo de (A.27) para m=2 € directa:

(1 —2p1)(1 — 2py) (A.29)

[\Dlt—\
l\:)ln—

Prob(|a| = n®mpar) = 1 — Prob(|a| = n°par) =
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Assumindo que (A.26) e (A.27) sdo verdadeiras para m = L — 1, pode-se verificar se ainda

sdo validas para m = L. Usando a definicao de z; obtém-se

1 1
Prob(z;, = 0) =Prob(z;_; ® ar, =0) = 5 + 5(1 — 2Prob(z;1 = 1))(1 —2pr) (A.30)

Como se assume que (A.26) e (A.27) sao verdadeiras para m=L-1, vem

Prob(zL—O)—%jL% (1—2 X (%—%1:[(1—2pk)>) (1 —2pr)

k=1

1 14
—§+§H(1—2pk), (A.31)

verificando (A.26), e

L
1 1
Prob(z;, = 1) =1 — Prob(|a| = n°par) =1 — <§ t3 (1-— ka)>
k=1
_1 1ﬁ(1 2pe) (A.32)
- 9 9 L Pk ), .

verificando (A.27).
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Codigos Convolucionais

B.1 Coédigos de Blocos Gerados por um Codificador Convolu-

cional (2,1).

Considere-se o emprego do codificador convolucional da Fig. 5.2, para um bloco de dados
de 5 bits. O codificador € inicializado no “estado zero”, e, gragas a uma terminacao apropriada
(dois bits zero de entrada), € assegurado o retorno ao estado de partida. A trelica completa

correspondente a esta situacao € apresentada na Fig. B.1.

NZ%,
Ne— N

0/00 0/00 0/00 0/00 0/00

00

Figura B.1: Exemplo de trelica completa para G(D) = [1 + D* 1+ D + D?| e um bloco de

dados com 5 bits (inicializacdo e terminagdo no estado 00).

Pode dizer-se que o cédigo (14,5) em questdo equivale ao cédigo de blocos linear com a
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matriz geradora

[ 11 01 11 00 00/00 00 |
00 11 01 11 00[00 00
G = {0000 11 01 11{00 00 (B.1)
00 00 00 11 01|11 00
00 00 00 00 11|01 11

Esta matriz foi obtida, linha a linha, usando a trelica da Fig. B.1 para achar as sequéncias de

saida correspondentes aos blocos de entrada [1 00 0 0],[01000],---,[0000 1].

00

0/00 0/00 0/00 0/00 0/00 0/00 0/00

Figura B.2: Exemplo de trelica completa para G(D) = [1 IJ{EE? 2] e um bloco de dados com

5 bits (inicializacdo e terminagdo no estado 00).

Considere-se agora o emprego do codificador convolucional da Fig. 5.8, recursivo e sis-
tematico, também para um bloco de dados de 5 bits. O codificador € inicializado no “estado
zero”, e, gracas a uma terminacao apropriada (dois bits que dependem do estado atingido quando
a terminacdo se inicia), € assegurado o retorno ao estado de partida. A trelica completa corre-

spondente a esta situacdo é apresentada na Fig. B.2. Pode dizer-se que o novo cédigo (14, 5)
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equivale ao c6digo de blocos linear com a matriz geradora

11 01 00 01 00|01 11 |
00 11 01 00 01|11 00
G = | 000011 01 00/01 11 (B.2)
00 00 00 11 01|11 00
00 00 00 00 11|01 11

(matriz obtida de forma semelhante a usada com o codificador nao recursivo).

B.2 Distancias de Hamming no Ambito dos Coédigos Convolu-

cionais.

Nesta seccao, € dado um exemplo referente ao cdlculo das distancias de Hamming no ambito
de um cédigo convolucional. Atendendo a linearidade dos cédigos, as distribui¢des de distancias
de Hamming correspondem as distribui¢cdes de pesos das sequéncias ndo nulas. Podem ser
calculadas recorrendo a um diagrama modificado de transi¢des de estado, em que o “estado zero”

€ desdobrado em dois estados: um estado inicial S;,, € um estado final S,,;.

O exemplo escolhido refere-se ao codificador da Fig. 5.2, com o diagrama em trelica repre-
sentado na Fig. 5.3. O diagrama modificado de transi¢des de estado €, neste caso, como a Fig.
B.3 indica, com ramos de ganho X'Y7Z, em que i e j designam, respectivamente, os pesos do
bloco de k£ = 1 bits de entrada e do bloco de n = 2 bits de saida. O conjunto de equagdes que

descreve as transi¢cdes de estado € o seguinte:

Sl :XZSQ +XZS3
Se=YZS, + X?YZS,;,
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53 :XYZSQ +XYZ53

Souwt = X275, (B.3)

XYZ

out

YZ

Figura B.3: Diagrama modificado de transicées de estado para a codifica¢do convolucional da

Fig. 5.2.

Definindo a "funcédo geradora” T(X,Y, Z) = S,ut/Sin» as equagdes (B.3) conduzem-nos a

funcao

X5y 73
T(X,Y,Z) = B.4
(XY, 2) 1-XYZ(1+ 2) B4

A fun¢ido T(X,Y, Z) pode ser apresentada sob a forma de uma série de poténcias. Neste

caso,

T(X,Y,Z2) = X°YZ* + XYV?Z* + (XV2 + XY 2P 4 - - (B.5)

Este resultado indica que a “distancia livre” deste cédigo convolucional, peso minimo das

sequéncias codificadas nao nulas quando o estado zero € simultaneamente o estado inicial e o
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estado final, € igual a 5. Indica também, por exemplo, que a sequéncia de estados que gera a
sequéncia codificada de peso 5 tem peso 1, e que esta sequéncia codificada de peso 5 engloba trés
ramos. Outras sequéncias de dados, com peso 2, originam duas sequéncias codificadas de peso

6, englobando quatro e cinco ramos, etc.

Fazendo Z = 1 e Y = 1 na expressao de T(X, Y, Z), obtém-se simplesmente a distribuicdo

de pesos (distancias de Hamming) associada a sequéncia de saida:

T(X,Y,2) = X° +2X0 44X - (B.6)

Z=1Y=1
(uma sequéncia de peso 5, duas de peso 6, etc.). Fazendo

OT(X.,Y, Z)

= X°+4X0 + 12X 4+ ... B.7
5y + + + (B.7)

Z=1Y=1

obtém-se a informacao directa sobre o nimero de bits de dados ndo nulos em todos os percursos
na trelica (entre o estado zero inicial e o estado zero final) com peso j no que diz respeito a
sequéncia codificada. Neste caso, verifica-se que no percurso (Ginico) com j = 5, s6 hd um bit
de dados nao nulo, e que no conjunto dos vérios percursos (dois, como se viu atrds) com j = 6,
hé quatro bits de dados nao nulos. A distincia livre (d; = 5), como ndo podia deixar de ser,
coincide com a distancia de Hamming minima do c6digo de blocos equivalente considerado no
Anexo B.1, referente ao emprego do codificador aqui analisado com um sequéncia de dados com

um ndmero finito de bits e uma termina¢do que provoca o retorno ao estado zero.

B.3 Algoritmo de Viterbi

Muitas vezes, quando se usa um c6digo convolucional, € necessario obter no receptor apenas

a “melhor estimativa” da sequéncia de dados transmitida, ndo interessando a fiabilidade das
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decisdes quanto a cada simbolo da sequéncia. Além disso, as probabilidades “a priori” de todas
as sequéncias possiveis sdo consideradas idénticas, na auséncia de qualquer informac¢do prévia
sobre as mesmas. Nestas situacdes, a descodificagdo ndo precisa de ser uma “descodificacao
SISO”. O algoritmo de descodificacdo pode ser muito mais simples, e ¢ bem conhecido desde a
publicagdo de [Vit67]. Operando com entradas brandas no que diz respeito aos bits codificados,
para o melhor desempenho possivel, o algoritmo de Viterbi € usado para obter o conjunto de
decisdes rigidas inerentes a obtencdo da sequéncia de dados de maxima verosimilhanca (e da
correspondente sequéncia codificada de méxima verosimilhanga). Esta corresponde a um per-

curso na trelica entre o ’nd zero” inicial e o0 ’n6 zero”: sendo o percurso mais verosimel.

O algoritmo de Viterbi com entradas brandas pode ser formulado como uma versao consid-
eravelmente simplificada do algoritmo Max-Log-MAP. Basta apenas o procedimento recursivo
progressivo, com a selec¢ao de percursos sobreviventes conducentes a cada né/estado, ao longo
da trelica, associada ao calculo das métricas acumuladas desde o inicio da trelica. Nao é também
necessdrio incluir qualquer informacao “a priori” sobre os bits da sequéncia de dados (assume-se
que 0 0 e 0 1 ocorrem com igual probabilidade 1/2). As métricas de ramo poderiam assim ser

definidas por
M(c(e); I) = Zci(e)/\t(ci;f), (B.8)
com
i A
M(cT) = 2;7} (B.9)

(ver equagdes ( 5.32) e (5.33)). Dado que a constante 24/ o? é irrelevante para a selec¢io do

percurso da méxima verosimilhanga, pode-se usar simplesmente

Me(e);I) = c(e)r. (B.10)
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com c@(e) =0oul (i =1,2,---,ng), consoante o ramo da trelica. Sendo 2°(¢) = —A para

c(e) = 0exz'(e) = Aparaci(e) =1, isto é, sendo

c'(e) = :'31(62)—;’4, (B.11)

€ facil concluir que também se podem usar métricas de ramo dadas por

M(c(e); ) = Zx(i)(e)ri (B.12)
i=1

A Tabela B.1 sintetiza os procedimentos do algoritmo de Viterbi, com entradas brandas,

tomados como simplificagdo dos procedimentos do algoritmo Max-Log-MAP (Tabela 5.2).

Tabela B.1: Algoritmo de Viterbi

0 § = Sg
Inicializar a trelica com ap(s) = .
—00 S F# 8o

I.  Cilculos de métricas de ramo para toda a trelica:
no ) )
Mle(e); ) =Y ey
=1

II.  Seleccao de percursos sobreviventes conducentes a cada né/estado, ao longo da treliga,

através do calculo das métricas acumuladas no sentido progressivo:

ay(s) = max {ozt_l (sf(e)) + ()\t(c(e);l))}

e:sP(e)=s

III. O percurso sobrevivente no no terminal (estado zero) é o percurso a que a sequéncia de

madxima verosimilhanga corresponde.
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