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Resumo zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Em canais de comunicagao movel, os sinais trafegam entre o transmissor e o receptor 

atraves de multiplos percursos, caracteristica que causa profundas degradacoes nos 

sinais transmitidos. Esse fenomeno de alteragao na intensidade do sinal recebido e 

usualmente denominado desvanecimento. 

Com o objetivo de minimizar os efeitos destrutivos produzidos pela propagaeao por 

multiplos percursos, utiliza-se geralmente tecnicas de codificagao de canal integradas a 

esquemas de transmissao em diversidade. 

Neste trabalho sao avaliados os desempenhos de alguns esquemas de codificagao 

com matrizes de coeficientes wavelets, utilizados para transmissao de informagao em 

canais de comunicagao movel. Os desempenhos desses esquemas sao analisados em 

canais com ruido aditivo gaussiano branco e em canais com desvanecimento do tipo 

Rayleigh nao-seletivo em freqiiencia. Alem disso, o impacto do efeito Doppler sobre 

os desempenhos desses esquemas tambem e investigado. Os resultados de simulagao 

obtidos mostram que essa nova tecnica de codificagao pode ser promissora no combate 

aos efeitos do desvanecimento. 
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Abstract zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

In mobile communications channels, the multipath environment can strongly de-

grade the quality of signals at the receiver. This phenomenon changes the received 

signal strength and i t is usually called fading. 

Channel coding techniques together with diversity transmitting schemes are used 

to protect the transmitted information in order to minimizing the destructive effects 

of the multipath propagation. 

In this work, the performance of some systems that use wavelet channel coding 

is studied. The performance of such systems are obtained over additive white Gaus-

sian noise (AWGN) channels or fiat fading channels. Additionally, the impact of the 

Doppler effect on the system performance is evaluated. Simulation results show that 

this novel technique should be suitable for combating the effects of fading in mobile 

communications channels. 
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Capitulo 1 

Introdugao zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Nos ultimos anos tem-se observado um avango tecnologico impar nas telecomunieagoes. 

Os sistemas de comunicagao movel, em particular os sistemas de telefonia celular, tern 

se destacado nessa nova era. Novas tecnologias surgem a cada instante e com elas, a 

possibilidade de implementagao de novos servigos. A principal razao para tanto esforgo 

tecnologico se deve a uma busca por sistemas que possibilitem fornecer servigos de exce-

lente qualidade, a altas taxas de transmissao, em meio a um ambiente de comunicagao 

altamente hostil que e o canal de comunicagao movel. 

Esse canal de comunicagao tern como caracteristica principal a propagagao por 

multiplos percursos. O sinal recebido pelo terminal movel e composto pela soma veto-

rial dos varios sinais oriundos de diferentes caminhos entre o transmissor e o receptor. 

Esses multiplos percursos sao formados pela reflexao e/ou difragao do sinal transmi-

tido em estruturas proximas ao receptor, tais como edificios, arvores, etc.. A soma 

vetorial dos varios sinais dos multiplos percursos pode resultar em uma interferencia 

construtiva ou destrutiva no sinal recebido. Com o movimento, as estruturas em torno 

do receptor vao se modificando e, por conseqiiencia, as interferencias passam constan-

temente da situagao construtiva para a destrutiva, fazendo com que a intensidade do 

sinal recebido varie ao longo do tempo. Esse fenomeno de alteragao na intensidade do 

sinal recebido e denominado desvanecimento por multiplos percursos. 

Nesse contexto, para que os efeitos destrutivos produzidos pelo canal de comuni-

cagao movel sejam minimizados e se possa estabelecer uma comunicagao com qualidade 

adequada, varias teenieas de codificagao tern sido propostas [11], [19], [29], sendo algu-

mas delas integradas a esquemas de transmissao em diversidade [1], [21] e [22]. 

A diversidade e uma tecnica na qual replicas de um sinal sao combinadas na recepgao 
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com o objetivo de se obter maior confiabilidade na detecgao desse sinal. Essas replicas 

sao transmitidas sobre canais independentes, e portanto, sao afetadas diferentemente 

(de maneira descorrelacionada) pelo canal. Dessa forma, quando uma dessas replicas 

estiver em uma situagao de desvanecimento profundo, sera grande a probabilidade de 

que outras replicas nao estejam nessa situagao. Assim, elas podem ser combinadas 

para fornecer ao processo de detecgao um sinal mais confiavel que aquele obtido se nao 

houvesse replicas nao correlacionadas [37]. 

Dentre as varias tecnieas de codificagao existentes na literatura, a codificagao wave-

let apresenta-se como uma tecnica promissora de combate aos efeitos do desvanecimento 

[6], [24], [31] e [38]. Essa codificagao utiliza as linhas de uma matriz de coeficientes 

wavelets (MCW) para codificar os bits de informagao. A codificagao e baseada nas pro-

priedades de ortogonalidade presentes nas linhas das MCW, denominadas de palavras-

codigo. As vantagens da codificagao wavelet resultam da combinagao da ortogonalidade 

das palavras-codigo wavelets, do espalhamento dos simbolos de informagao atraves dos 

simbolos wavelets e da habilidade de poder utilizar decodificagao com decisao suave 

sobre os simbolos wavelets eodificados. 

Nesse trabalho, a codificagao com wavelets e inicialmente combinada a um esquema 

de transmissao em diversidade. Explorando algumas caracteristicas da codificagao com 

wavelets, a diversidade pode ser implementada sem aumento significativo da comple-

xidade e sem diminuigao da eficiencia espectral do sistema. O desempenho da referida 

tecnica, medido em termos da probabilidade de erro de bit, e analisado em canais 

AWGN e em canais com desvanecimento Rayleigh nao-seletivo em freqiiencia. Com 

base nos efeitos que o desvanecimento provoca no desempenho do sistema proposto, sao 

realizadas algumas modificagdes visando a melhoria deste desempenho. Como resulta-

do final, sera obtido um sistema que apresenta um consideravel ganho de desempenho 

em canais sujeitos ao desvanecimento Rayleigh a um custo computational moderado. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

1.1 Organizacao do trabalho 

Esta dissertagao esta organizada como segue: 

No Capitulo 2 e apresentada uma caracterizagao do efeito do desvanecimento. Apre-

senta-se uma classificagao dos disturbios provocados pela propagagao por multiplos per-

cursos, assim como, uma analise destes disturbios no dominio do tempo e da freqiiencia. 
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Posteriormente, as matrizes wavelets sao defmidas e suas principals propriedades, apre-

sentadas. Ainda no Capitnlo 2, a tecnica de codificagao com matrizes de coeficientes 

wavelets e apresentada. Em seguida e proposto um sistema que integra a codificagao 

com wavelets a um esquema de transmissao em diversidade. O final do Capitulo 2 

e dedicado a uma analise da taxa de codificagao e da taxa de sinalizagao do sistema 

proposto. 

O Capitulo 3 apresenta uma analise do desempenho de sistemas com codificagao 

wavelet com diversidade e sem diversidade sobre canais AWGN. Este Capitulo tambem 

apresenta o desempenho desses sistemas, obtido via simulagao computational, em ca-

nais com desvanecimento Rayleigh e efeito Doppler. 

O Capitulo 4 e dedicado ao modelamento dos surtos de erros presentes nos canais 

de comunicagao com desvanecimento Rayleigh e Doppler finito. Os modelos obtidos 

neste Capitulo sao utilizados nas simulagoes realizadas no Capitulo 5. 

No Capitulo 5 sao apresentadas algumas modificagoes no sistema com codificagao 

wavelet e diversidade para melhorar o desempenho do mesmo sobre canais com des-

vanecimento Rayleigh e Doppler finito. Resultados obtidos com a simulagao do novo 

sistema tambem sao apresentados neste Capitulo. 

O trabalho termina com o Capitulo 6, um espago dedicado as consideragoes finais 

e as perspectivas para trabalhos futuros. 
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Capitulo 2 

Codificagao com Wavelets para 

Transmissao em Diversidade zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Nos sistemas de comunicagoes moveis, os sinais se propagam atraves de multiplos 

percursos. Essa caracteristica pode alterar de maneira significativa a qualidade do 

sinal, efeito que e denominadozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA desvanecimento. Quando o desvanecimento compromete 

substancialmente a qualidade da transmissao, o uso de codigos combinados a esquemas 

de transmissao com diversidade e usualmente necessario [22]. Neste Capitulo e proposto 

um novo sistema que integra a codificagao com matrizes de coeficientes wavelets a um 

esquema de transmissao com diversidade espacio-temporal. 

A codificaQao com wavelets (Wavelet Channel Coding - WCC) e uma tecnica de 

CodificaQao relativamente recente e ainda pouco explorada, que utiliza as linhas de uma 

matriz de coeficientes wavelets (MCW) para codificar os bits de informagao [6], [31] e 

[38]. A codificagao e baseada nas propriedades de ortogonalidade entre as linhas das 

MCW, denominadas de palavras-codigo, que mantem-se ortogonais quando deslocadas. 

As vantagens dessa tecnica de codificagao resultam da combinagao da ortogonalidade 

das palavras-codigo wavelets, do espalhamento dos simbolos de informagao atraves dos 

simbolos wavelets e da habilidade de poder utilizar decodificagao com decisao suave 

sobre os simbolos wavelets eodificados. 

A mtegragao dessa tecnica de codificagao ao esquema de diversidade espacio-temporal 

e conseguida utilizando-se algumas propriedades da codificagao com matrizes wavelets. 

Neste esquema de diversidade, parcelas do sinal codificado sao transmitidas em in-

tervalos de tempo diferentes, atraves de dois canais estatisticamente independentes, 

sem aumento significativo de complexidade e sem diminuigao da eficiencia espectral do 
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sistema. 

O restante deste Capitulo e organizado da seguinte forma: na Segao 2.1, o des-

vanecimento Rayleigh sera caracterizado. Na Segao 2.2 sao definidas as matrizes de 

coeficientes wavelets e apresentadas importantes propriedades dessas matrizes a codifi-

cagao com wavelets. Na Segao 2.3 e apresentada a tecnica de codificagao com matrizes 

de coeficientes wavelets. Na Segao 2.4, apresenta-se o processo de decodificagao wave-

let. Na Segao 2.5, e apresentada a tecnica de codificagao com wavelets integrada a um 

esquema de diversidade espacio-temporal. Na Segao 2.6, apresenta-se a distribuigao 

de probabilidade dos simbolos WCC. Na Segao 2.7, discute-se a taxa de codigo e a 

taxa de sinalizagao para a codificagao com wavelets. Finalmente, na Segao 2.8, sao 

apresentadas algumas conclusoes. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

2.1 Desvanecimento Rayleigh 

Nos sistemas de comunicagoes moveis, os sinais se propagam na atmosfera proxima do 

solo. Como conseqiiencia, a propagagao dos sinais entre o transmissor e o receptor e 

realizada atraves de multiplos percursos devido aos efeitos de difragao e refiexao dos 

sinais ao longo de suas trajetorias. Este fenomeno causa fiutuagdes na amplitude e 

fase dos sinais recebidos e e denominado de desvanecimento por multiplos percursos, 

ou simplesmente de desvanecimento. Quando o desvanecimento e caracterizado por 

um numero grande de raios refletidos, sem componentes do sinal em visada direta, 

ele e modelado por uma distribuigao de probabilidades de Rayleigh. Quando ha uma 

componente de visada direta dominante no sinal, o desvanecimento e caracterizado 

pela distribuigao de Rice [37]. A distribuigao de Rayleigh representa a distribuigao de 

probabilidades associada ao pior caso de desvanecimento. 

O desvanecimento pode se manifestar basicamente atraves de dois mecanismos, 

sendo eles: o espalhamento temporal do sinal e a taxa de variagao do canal. O es-

palhamento temporal determina como o desvanecimento afeta o conteudo espectral 

do sinal transmitido, e pode ser definido como seletivo ou nao seletivo em freqiiencia 

(piano). A taxa de variagao do canal determina a velocidade de variagao do canal ao 

longo do tempo, e pode ser classificada como lenta ou rapida. A Figura 2.1 ilustra as 

conseqiiencias de ambas as manifestagoes. Ela apresenta a resposta de um canal com 

multiplos percursos em fungao do tempo, a um pulso transmitido. 

Na Figura 2.1 distingue-se duas referencias de tempo: o tempo de atraso r e o tempo 
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de observagaozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA t. O tempo de atraso refere-se ao espalhamento temporal resultante 

da resposta ao impulso nao-otima do canal. O tempo de observagao, entretanto, e 

relacionado a mobilidade da antena receptora. Note que, considerando uma velocidade 

de mobilidade constante, o tempo de observagao produz uma indicagao da variagao do 

canal ao longo do tempo. 

As Figuras 2.1 a-c mostram uma seqiiencia de perfis de potencia de pulsos recebidos 

por uma antena que se move atraves de uma sucessao de pontos igualmente espagados. 

Em cada um dos tres casos mostrados, o padrao da resposta difere significativamente 

no tempo de atraso da maior componente do sinal, na quantidade de copias do sinal, 

nas suas magnitudes e na potencia total recebida. 

/ \ Posiqao da Antena 1 
/ \ Tempo lt 

(a) 

Posîao da Antena 2 
Tempo 

(b) 

P(?) /^~\ 
/ \ Posi9ao da Antena 3 
/ \ Tempo / 3 

Co) 

Figura 2.1: Resposta de inn canal corn multiplos percursos a um pulso, como fungao da 

posigao da antena [21]. 
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A seguir, o espalhamento temporal e a taxa de variagao do canal serao analisados 

mais detalhadamente no domfnio do tempo e no dommio da frequencia. 

2.1.1 Espalhamento temporal 

A Figura 2.2(a) ilustra ozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA perfil de intensidade de multiplos percursoszyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA S(T) versus o 

tempo de atraso. Esta figura ajuda a responder a seguinte pergunta: Para um impulso 

transmitido, como a potencia recebida varia com fungao do tempo de atraso r ?. Aqui, 

entende-se por tempo de atraso, a diferenga entre o atraso da componente atual e o 

atraso da primeira componente do sinal a chegar no receptor. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Ma x i m o te m po de alraso ( 7 ^ ) 

(a) Perfil de intensidade de multiplos percursos 

Es p alh am e n t o e spe ctral 

(d) Espectro de potencia Doppler 

Ban d a de co e re n cia (f0) 

(b) Funcao de eorrelacao das diferet^as de freqiiencia 

AI 

Te m p o de e o e re n t ia (To) 

(c) Funcao de correlacao das diferencas de tempo 

Figura 2.2: Fungoes de correlagao e densidades espectrais de potencia para um canal com 

multiplos percursos. 

Na transmissao de um simples impulso, o intervalo de tempo Tm entre a primeira e 

a ultima componente representa o mdximo tempo de atraso, durante o qual a potencia 

do sinal cai abaixo de um limite, relacionado ao nivel de potencia da componente mais 
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forte. 

Em um canal de comunicagao movel, a relagao entre o maximo tempo de atrasozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA Tm 

e o tempo de sinalizagao T s classifica o desvanecimento em duas categorias diferentes, 

sendo elas: o desvanecimento seletivo e o desvanecimento nao seletivo em freqiiencia 

(ou desvanecimento piano). Um canal apresenta desvanecimento seletivo se Tm > Ts. 

Neste caso, as componentes de multiplos percursos de um simbolo se estendem alem 

da duracao do simbolo, ocasionando a interferencia intersimbolicazyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA ( ISI ) . Por outro 

lado, se Tm < T a , o canal possui desvanecimento piano. Neste caso nao ha interferencia 

intersimbolica, ja que todas as componentes chegam ao receptor no mesmo intervalo de 

sinalizagao. Entretanto, ainda existe uma degradagao de desempenho, visto que as fases 

das componentes podem se adicionar de forma destrutiva, reduzindo substancialmente 

a relacao sinal-ruido. 

Uma analise completamente analoga pode ser feita no dominio da freqiiencia. Na 

Figura 2.2(b) e apresentada a fungao JzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBAR( A /) denominada de fungao de correlagao entre 

as diferengas de freqiiencias. Esta fungao e a transformada de Fourier da fungao S(r). 

Ela representa a correlagao entre a resposta do canal a dois sinais, como fungao da 

diferenga entre as freqiiencias dos dois sinais. 

O inverso do maximo tempo de atraso Tm e denominado de banda de coerencia. 

A banda de coerencia, denotada por / 0 , representa uma faixa de freqiiencias sobre as 

quais, as componentes do sinal apresentam um alto valor de correlagao. As compo-

nentes espectrais de um sinal dentro da banda de coerencia do canal sao afetadas de 

maneira similar, exibindo portanto o mesmo desvanecimento. 

Do mesmo modo como foi definido no dommio temporal, um canal e dito seletivo em 

freqiiencia quando / 0 < l / ^ s - Se o canal e seletivo em freqiiencia, entao as componentes 

do sinal fora da banda de coerencia do canal sao afetadas de maneira diferente das 

componentes contidas na banda de coerencia do canal. 

2.1.2 Taxa de variagao do canal 

Nos sistemas de comunicagoes moveis o canal e variante no tempo. Essa variagao do 

canal resulta da mobilidade existente entre o transmissor e o receptor ao longo do 

tempo. Dessa forma, mesmo para um mesmo sinal transmitido, o receptor observa 

variagoes na amplitude e na fase do sinal recebido com o passar do tempo. 

A Figura 2.2(c) ilustra a fungao R(At), denominada de fungao de correlagao das 
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diferengas de tempo.zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA Esta funcao apresenta a autocorrelagao da resposta do canal a 

uma senoide. Ela especifica se existe correlagao entre a resposta do canal a uma sendide 

enviada no instante de tempo tt e a resposta do canal a uma senoide similar enviada 

no instante de tempo t2, com At = t2 — t\. 

Se for considerado que a propagagao dos sinais ocorre sobre o piano horizontal, e 

que a distribuigao do angulo de chegada dos sinais na antena receptora e uniforme no 

intervalo [0,27r), a fungao de autocorrelagao R(At) pode ser expressa por [36] 

em que E0/2 representa a potencia media associada ao valor de retardo considerado, 

J0(*) denota a fungao de Bessel de ordem zero e T 0 e o Tempo de coerencia de um canal, 

definido como a media de tempo no qual a resposta do canal permanece invariante. 

A fungao R(At) e o parametro TQ apresentam informagoes sobre a velocidade de 

variagao do canal. 

A variagao do canal pode ser classificada como lenta ou rapida. 0 desvanecimento 

rapido ocorre quando T 0 < Ts, sendo Ts, o tempo de transmissao de um simbolo. 

No desvanecimento rapido, ocorre uma variagao das caracteristicas do canal enquanto 

um simbolo esta se propagando, causando distorgdes na forma do pulso em banda 

basica, levando freqiientemente a um patamar de erro de transmissao irredutivel. Por 

outro lado, um canal apresenta desvanecimento lento quando T 0 > Ts. Neste caso, o 

tempo que o canal permanece invariante e longo se comparado ao tempo de duragao 

da transmissao de um simbolo. 0 principal tipo de degradagao do sinal em um canal 

com desvanecimento lento e a diminuigao da razao sinal/ruido por periodos de tempo 

maiores, ocasionando um aumento no comprimento medio dos surtos de erros. 

Uma caracterizagao analoga da variagao do canal movel pode ser realizada no 

dominio do deslocamento Doppler (ou da freqiiencia). Seja 5(f) a transformada de 

Fourier da fungao de autocorrelagao R(At). A fungao S{f) e conhecida como espectro 

"classico"ou de "Jakes", e pode ser expressa por 

(2.1) 

se |f] < fD 

(2.2) 

em que fo e denominado de maximo desvio Doppler, definido por 

v (2.3) 
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sendozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA v a velocidade relativa entre o transmissor e o receptor. 

A Figura 2.2(d) ilustra o espectro de Jakes 5(f) em fungao do deslocamento Doppler 

£ Esse espectro permite conhecer o espalhamento espectral quezyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA e imposto ao sinal como 

fungao da taxa de variagao do canal. 

0 maximo desvio Doppler fD e o tempo de coerencia TQ sao inversamente relaciona-

dos. Dessa forma, o maximo desvio Doppler fD (ou 1/T0) pode ser visto como a taxa de 

desvanecimento do canal. Sendo assim, considera-se que um canal tem desvanecimento 

rapido se a taxa de simbolos 1/T3 for menor que a taxa de desvanecimento fD. Caso 

contrario, se fb < 1/TS, o desvanecimento e caracterizado como lento. 

2.1.3 Simulagao da Taxa de Desvanecimento Rayleigh 

Neste trabalho, o tipo de desvanecimento considerado foi o Rayleigh. Existem duas 

estrategias para simular a taxa de desvanecimento Rayleigh. A primeira delas se baseia 

na geragao de processos gaussianos complexos brancos, estatisticamente independentes 

entre si, com media nula. Posteriormente, estes processos sao moldados atraves de uma 

filtragem no dommio do tempo ou da freqiiencia, de acordo com o espectro Doppler 

desejado. A segunda abordagem utiliza a tecnica de Monte Carlo, na qual a simulagao 

procura aproximar o fenomeno fisico de multiplos percursos. Uma comparagao dessas 

tecnicas de simulagao e apresentado em [10]. Nesse trabalho, optou-se pela tecnica de 

Monte Carlo. 

O canal, caracterizado pelo efeito de multiplos percursos, pode ser modelado como 

um sistema linear variante no tempo. Sendo assim, para um sinal s(t) transmitido 

atraves de um canal com propagagao em multiplos percursos, a envoltoria complexa 

do sinal recebido r(i) e dada por, 

/

oo 

h(t; r)s(t - r)dr (2.4) 
-00 

em que h(t; r ) denota a resposta no instante t a um impulso aplicado emt — r. 

A maioria dos trabalhos que utilizam modelos para a resposta ao impulso de canais 

de comunicagoes moveis adota o modelo WSS-US (Wide Sense Stationary- Uncorrelated 

Scattering), que especifica comportamentos estatfsticos que um modelo particular deve 

atender. De acordo com o modelo WSS-US, para um determinado valor de retardo r 0 , 

a resposta ao impulso h(t;r) representa um processo estacionario em sentido amplo 

(WSS - Wide Sense Stationary). Alem disso, admite-se que os processos h(t\Ti) e 
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h(t]T2)zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA sejam descorrelacioriados para valores diferentes de retardo, rx ^ r 2 (US -

Uncorrelated Scattering). 

Adotando-se o modelo WSS-US, o canal pode ser caracterizado por uma fungao 

bidimensional conhecida como fungao espalhamento, que quantifica os espalhamentos 

realizados nos dominios do tempo e da freqiiencia [26], 

Utilizando a abordagem de Monte Carlo, o canal de comunicagoes e modelado para 

refletir a estrutura de multiplos percursos, representada por uma superposigao linear 

de N caminhos, sendo cada um deles caracterizado por uma amplitude an, por uma 

fase vn e por um retardo rn. Desta forma, a resposta ao impulso variante no tempo e 

dada por 

h{t\r) = J^J2 ane~
jM

5(t - rn) (2.5) 

E possivel mostrar que o canal representado pela Equagao 2.5 atende as especifi-

cagoes do modelo WSS-US, desde que as variaveis aleatorias an sejam estatisticamente 

independentes, com variancias unitarias e que o par (vn, rn) seja extrafdo de uma fungao 

densidade de probabilidade conjunta, cuja forma e dada pela fungao espalhamento do 

canal que se deseja simular [17]. 

A Figura 2.3 apresenta a potencia instantanea simulada de um canal de comunicagao 

movel nao seletivo em freqiiencia. O canal foi simulado pela tecnica de Monte Carlo com 

N = 20, freqiiencia de amostragem de 24,3 KHz e maximo desvio Doppler fu = 150Hz. 

0 tempo de observagao do canal ilustrado na figura e igual a 0,04 segundos, ou 1000 

simbolos com a freqiiencia de amostragem adotada. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

2.2 Matrizes de Coeficientes Wavelets 

Nesta Segao, as matrizes de coeficientes wavelets serao definidas e as suas propriedades 

mais relevantes para a codificagao com wavelets serao apresentadas. No apendice A, 

essas matrizes poderao ser estudadas mais detalhadamente. 

Considere a matrizzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA A = (a|) com m > 2 linhas (vetores) e mg colunas denotada 
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Tempo de obsaivacao (s) zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Figura 2.3: Potencia instantanea simulada de um canal com multiplos percursos como fungao 

do tempo de observagao. 

por zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

A = 
*0> 

, „m-l 
\ a 0 J 

0° \ zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA
u

mg-l
 x 

a

mg-l 

m-l . 
>

 u

mg-l J 

(2.6) 

com elementos no corpo dos numeros complexos ou dos mimeros reais. 

A matriz A e denominada de matriz wavelet de ordem m e genero g se as seguintes 

condieoes forem satisfeitas: 

a% — mSgfi, 0 < s < mzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA — 1 (2-7) 

fc=-oo zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

yZzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA
ak+ml'ak+mlzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA = mSa'.sSl'Jl (2.8) 

(2.9) 

em que 

s = / 1 s e x = y 
X ' V \ 0 caso contrario 

As relacoes 2.7 e 2.8 sao denominadas, respectivamente, de condieoes quadratica e 

linear das matrizes wavelets. 
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As matrizes wavelets de ordemzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA m podem ser vistas como um banco de filtros digitals 

com multi-taxas, em que a primeira linha equivale a um filtro passa-baixas e as m - 1 

linhas restantes equivalem a filtros passa-faixas. Dessa forma, para uma dada matriz 

wavelet, os elementos do vetor de escala e dos vetores wavelets sao tambem chamados de 

coeficientes de filtro passa-baixas e coeficientes de filtros passa-faixas, respectivamente. 

2.2.1 Matrizes Wavelets Utilizadas na Codificagao 

Nesta Segao sera apresentado uma classe especial de matrizes wavelets, conhecidas 

como matrizes wavelets reais planas. Essas foram as matrizes utilizadas na codificagao 

wavelet definida nesse trabalho. 

Uma matriz wavelet plana possui a propriedade de que todos os seus elementos 

tern o mesmo valor absolute Quando os elementos de uma matriz wavelet plana sao 

reais, ela e denominada de matriz wavelet real plana [31] e [38]. Similarmente, quando 

os elementos de uma matriz wavelet sao mimeros complexos com mesmo modulo, a 

matriz e denominada de matriz wavelet complexa plana. As matrizes wavelets reais 

planas com elementos normalizados em ± 1 satisfazem as condigdes quadratica e linear 

modificadas zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

E4 = m # o i > (2-10) 

k 

J2zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA ak+ml4+mVzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA =  m9kf SU>- (2 •11) 

k 

A matriz wavelet real plana normalizada em ± 1 com dimensao 2 x 2 e igual a matriz 

de Haar expressa na Equagao 2.12. Matrizes wavelets reais planas de ordens maiores e 

genero 1 sao tambem conhecidas como matrizes de Hadamard ou matrizes de Walsh. 

(2.12) 

A seguir, sao apresentadas as matrizes wavelets reais planas utilizadas nas simu-

lagdes dos sistemas com codificagao wavelet definidos neste trabalho. 
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Matriz wavelet real plana de ordem 2 e genero 4: zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Essa matriz wavelet foi obtida aplicando-se a operagao de extensao, definida na Segao 

A.2.4, sobre a matriz de Haar de ordem m = 2 apresentada na Equagao 2.12. 

1 1 1 - 1 1 1 - 1 1 \ 

1 1 1 - 1 - 1 - 1 1 - 1 • { 2 1 3 ) 

.(2.14) 

Matriz wavelet real plana de ordem 4 e genero 4: 

Essa matriz wavelet foi obtida pelo produto tensorial, definido na Segao A.2.3, entre 

duas matrizes de Haar de ordemzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA m = 2, seguido por uma operagao de extensao. 

/ 1 1 1 1 1 - 1 1 - 1 1 1 1 1 - 1 1 - 1 1 \ 

1 1 1 1 1 - 1 1 - 1 - 1 - 1 - 1 - 1 1 - 1 l - l 

1 1 - 1 - 1 1 - 1 - 1 1 1 1 - 1 - 1 - 1 1 l - l 

V i i - l - l i - l - l l - i - i i i l - i - i i ; zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

2.3 Algoritmo de Codificagao com Wavelets 

Nesta Segao e apresentado o algoritmo de codificagao com wavelets proposto por Tzan-

nes em [31]. 

Apesar do algoritmo de codificagao apresentado a seguir, poder ser implementa-

do usando-se qualquer matriz de coeficientes wavelets (MCW), neste trabalho serao 

utilizadas apenas as matrizes MCW reais planas. 

A Equagao 2.8 e a propriedade fundamental das MCW que torna possivel a codi-

ficagao com wavelets. Esta equagao assegura que as linhas de uma matriz MCW de 

ordem m sao mutuamente ortogonais quando deslocadas de km, sendo k um inteiro 

positivo. Alem disso, essa equagao estabelece que cada linha e ortogonal a si mesma, 

deslocada de km, para k > 0. 

No processo de codificagao bit-a-bit com matrizes wavelets, cada bit de informagao 

e mapeado em uma linha da MCW (observe neste ponto a similaridade existente en-

tre a tecnica de codificagao com wavelets e a tecnica de espalhamento espectral por 

seqiiencia direta). A construgao de uma matriz de codificagao de ordem m e realizada 

de modo a satisfazer as relagoes de ortogonalidade apresentadas na Equagao 2.8. Des-

sa forma, as palavras-codigo wavelets podem ser somadas e sobrepostas, sem perder a 

ortogonalidade necessaria na decodificagao. 

14 



Para exemplificar o processo de codificagao, considere um vetorzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA mensagem ( x i , x 2 , zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Xi,...) consistindo de uma seqiiencia de bits de informagao Xj que pertencem ao con-

junto { + 1 , - 1 } . Alem disso, considere que no processo de codificagao utilizou-se uma 

matriz MCW real plana com ordemzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA m = 2 e genero g, dada por 

(2.15) 

Nesta matriz, a 0 e a
1 representam respectivamente, o vetor de escala e o vetor wa-

velet, ou em outras palavras, os coeficientes do filtro passa-baixas e do filtro passa-altas 

de um banco de filtros digitals com 2 bandas. Como as linhas de A sao mutuamente 

ortogonais quando deslocadas de duas posigoes (m=2), a propriedade da ortogonalida-

de entre os vetores a
0 e a

1 pode ser utilizada para codificar os bits de informagao a 

uma taxa de 2 bits a cada 2k intervalos de sinalizagao, sendo k > 1 e inteiro. Neste 

esquema de codificagao, os bits de informagao gerados nos intervalos de sinalizagao com 

indices impares sao eodificados pela primeira linha da matriz (vetor de escala) e os bits 

de informagao gerados nos intervalos de sinalizagao com indices pares sao eodificados 

pela segunda linha da matriz (vetor wavelet). 

Esse procedimento de codificagao esta ilustrado na Tabela 2.1. Ele corresponde a 

uma codificagao com maxima sobreposigao das seqiiencias wavelets. Neste caso, a taxa 

da codificagao wavelet e igual a 1 bit de informagao por simbolo WCC. 

Tabela 2.1: Exemplo de Codificagao Wavelet 

1 2 3 ••• 2g 2g + l 

Xl 

r

x% 

Xi 

XIOQ xia\zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA X1O 2 • • • xia^g^x 

x2a\ x2a\ x2a\ ••• x2a\g_x 

s 3 a§ x3al x3a^ • • • 2:30 29 -1 

Xia\ x^a\ X4O 2 • • • X4a2g_t 

Vl V2 2/3 ••• V2g V2g+l 

A seqiiencia dos intervalos de sinalizagao esta localizada no quadro superior da 

tabela, enquanto que a seqiiencia dos respectivos simbolos eodificados yn esta localizada 

no quadro inferior da tabela. A codificagao de cada bit de informagao Xj e apresentada 

na i-esima linha abaixo do quadro superior da Tabela 2.1. Note que para n impar, 

a codificagao e iniciada no i-esimo intervalo de sinalizagao e, para n par, inicia-se no 
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(i -zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA l)-esimo intervalo de sinalizagao. Finalmente, o simbolo codificado yne o resultado 

da soma dos elementos da n-esima coluna da Tabela 1. 

O conjunto dos valores de yn nao esta restrito aos valores ± 1 e depende dos valores 

de a\. O simbolo a ser transmitido no i-esimo pulso de relogio e dado por: zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

V i = J2zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA
X2k+ia°i-U-i + ^2fc+2aJ_2fc_,. (2.16) 

k 

A codificagao com wavelets tambem pode ser representada pelo produto matricial 

y = x • CMCW (2.17) 

em que CMCW e uma matriz de codificagao construida a partir da matriz MCW real 

plana de forma a satisfazer as relagdes de ortogonalidade apresentadas na Equagao 2.8, 

x e um vetor com os bits de informagao que se deseja codificar e y e o vetor com os 

simbolos wavelets eodificados. A seguir sera apresentado como exemplo, uma matriz zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

C m c w construida a partir de uma matriz de coeficientes wavelets com ordem m = 2 

e genero g. Observe que o numero de linhas da matriz CMCW e igual a dimensao do 

vetor de bits de informagao que se deseja codificar. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

(4 4 4 ••• < - i \ 

'MCW 

i l l 1 

a0 a, o 2 ••• a 2 g_ 1 n° n° n° • n° a0 a, a 2

 a 2g-i 

a 0 a l G2 " ' a 2g-l 

(2.18) zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

2.4 Decodificagao Wavelet 

Os bits da seqiiencia de mensagem sao recuperados da seqiiencia de simbolos trans-

mitidos por um correlator casado, atraves da ortogonalidade inerente entre os vetores 

linha da matriz wavelet. Um bit de informagao Xi e identificado pelo sinal da saida da 

correlagao entre a palavra-codigo wavelet e a seqiiencia de simbolos recebida. De acor-

do com o processo de geragao dos simbolos eodificados apresentado na Segao anterior, 

a saida do primeiro correlator casada com a palavra-codigo wavelet a° no instante de 

tempo i pode ser expressa por 

mg-1 

Z i = YI 2/i-*a(mg-i)-*> i = l-mg, I > 1 (2.19) 

k=0 
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De acordo com a Tabela 2.1, tem-se que zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

k 

+ (xi-(m9-4)afc_2)og + . . . 4- ( z i - i 4 _ ( r o g _ m ) ) a | + 

+ ( ^ 4 - ( m 9 - m ) K } > i = l-mg, 1>1 (2.20) 

* k k 

k k zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

+Xi4-(me-m)4> i = l-mg, I > 1. (2.21) 
fc 

Como a Equagao 2.8 garante que as palavras-codigo wavelets sao mutuamente or-

togonais quando deslocadas de km, sendo k um inteiro positivo, assim como, cada 

palavra-codigo wavelet e ortogonal a si mesma, deslocada de km, para k inteiro nao 

negativo, tem-se que todos os somatorios da Equagao 2.21 se cancelam, exceto o pri-

meiro. Assim, obtern-se 

mg—l 

Zi =

 Y a ' i-(mg-i)4 afc = mgxi-img-x) (2.22) 
fc=0 

e o simbolo decodificado na ausencia de ruido serazyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA — 1 se z\ = —mg, ou, + 1 se zi = +mg. 

A correlagao do vetor de simbolos eodificados yn com o vetor escalonamento a 0 

resultara na decodificagao dos bits da mensagem com numero de seqiiencia impar. J a 

a correlagao dos simbolos eodificados com o vetor wavelet a 1 resultara na decodificagao 

dos bits da mensagem com mimero de seqiiencia par. 

O atraso total do codigo e mg — l. Assim, o uso de palavras-codigo longas resulta em 

um aumento no tempo de atraso. Note entretanto, que este atraso ocorrera apenas na 

decodificagao do primeiro bit; apos o prirneiro bit ser decodificado, a cada m simbolos 

eodificados, recebidos pelo decodificador, sao produzidos m bits de informagao. 

No processo de decodificagao sao necessarios mg correlatores. A decodificagao otima 

pode ser conseguida se decisoes suaves sao fornecidas pelo demodulador, Isto pode ser 

conseguido facilmente utilizando-se modulagao PAM/ASK ou BPSK, entretanto deixa 

de ser trivial se for utilizado modulagao MPSK ou FSK. A simplicidade computacio-

nal do processo de decodificagao e uma das principals vantagens da codificagao com 

wavelets. 
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2.5 Codificagao Wavelet com Diversidade Espacio-

Temporal zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Nesta Segao sera proposto um esquema de transmissao resistente ao desvanecimento 

que combina codificagao com wavelets e diversidade espacio-temporal. A transmissao 

em diversidade e conseguida sem comprometer a eficiencia espectral do sistema. 

Considere o esquema apresentado na Figura 2.4. Neste esquema, a cada intervalo 

de sinalizagaozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA Ts, o sinal de informagao e decomposto em m bandas de freqiiencias 

ortogonais por um banco de filtros digitals, antes de ser transmitido atraves do canal 

movel. Em [5], o autor observou que este esquema poderia ser implementado atraves 

da codificagao do sinal por uma matriz de coeficientes wavelets de dimensao m x mg, 

pois as linhas da matriz wavelet formam um banco de filtros digitals com m bandas. 

Como foi visto na Segao 2.2, a primeira linha da matriz, formada pelos coeficientes 

do vetor de escala, corresponde a um filtro passa-baixas e as demais linhas da matriz, 

formadas pelos coeficientes dos vetores wavelets, correspondem a filtros passa-faixas. 

Conversor 

S/P 

Filtro P. F. 1 

Filtro P. F. 2 

Fonte de 
Infonnacao 

Conversor 

S/P Filtro P. F. 3 
Fonte de 

Infonnacao 

Conversor 

S/P Filtro P. F. 3 

Conversor 

S/P 
• 
• 
• 

Filtro P. F. m 

Figura 2.4: Esquema de decomposieao de um sinal em rn bandas de freqiiencias ortogonais. 

Para exemplificar esse esquema, considere o processo de codificagao que utiliza a 

matriz MCW real plana de ordem m = 2 e genero g, descrito na Segao 2.3. Nesta 

codificagao, o simbolo transmitido no i-esimo intervalo de sinalizagao e dado por: 

Vi = X zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA^
X 2 f c + i a

? - 2 f c - i + x

ik+2a\_2k-v (2.23) 

k 
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M C W 0 M C W 0 zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

-id Modulador^ Antena x Conv, —1» M C W i 
y

* . M U X 
— • » Modulador^ Antena x 

Fonte s 
M C W i M U X 

Fonte 
S/P • 

m : 2 
S/P 

• 
• 

Y m - 1 

m : 2 
u. Modulador 2 Antena 2 

M C W m 4 zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA
y « » M C W m 4 

Figura 2,5: Sistema com codificagao wavelet e diversidade espacio-temporal. Neste esquema, 

o termo MCWj corresponde a i-esima linha da matriz de coeficientes wavelets. 

Separando a Equagao 2.23 em dois somatorios, tem-se zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

y\ = Y
X2k

+
ia

°i-^-i (
2

-
24

) 

k 

Vi = Y
 X 2fc+2Gl- 2 fc- l (2.25) 

k 

Pode-se observar que cada simbolo yi e formado pelo somatorio de duas parcelas 

independentes. Na primeira delas, os bits de informagao gerados nos intervalos impares 

sao eodificados atraves da multiplicagao pelos coeficientes do filtro passa-baixa e aqueles 

gerados nos intervalos pares sao eodificados atraves da multiplicagao pelos coeficientes 

do filtro passa-alta. Este esquema pode ser generalizado para uma matriz MCW real 

plana com dimensao m x mg (neste trabalho foram consideradas apenas codificagoes 

wavelets realizadas por MCW's reais planas com m par). Neste caso, cada simbolo 

codificado e formado a partir do somatorio de m parcelas. 

Na Figura 2.5 e apresentado o sistema aqui proposto, que integra a codificagao 

wavelet com diversidade espacio-temporal. Neste sistema, cada antena transmite m/2 

parcelas y\ durante cada intervalo de sinalizagao Ts. Considera-se que as antenas estao 

suficientemente separadas, de forma a garantir que a transmissao em cada antena seja 

afetada por diferentes graus de desvanecimento (canais estatisticamente independen-

tes). Nos intervalos de sinalizagao com indices impares, a primeira antena transmite, 

em m/2 instantes de transmissao distintos, os simbolos eodificados pelas linhas pa-

res da matriz MCW e a segunda antena, os simbolos eodificados pelas linhas impares 

da matriz MCW. Nos intervalos de sinalizagao com indices pares, a primeira antena 
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transmite, em m/2 instantes de transmissao distintos, os simbolos eodificados pelas l i -

nhas impares da matriz MCW e a segunda antena, os simbolos eodificados pelas linhas 

pares da matriz MCW. Esse chaveamento entre as duas antenas a cada intervalo de 

sinalizagao assegura um incremento no ganho de diversidade. Para ilustrar esse proce-

dimento, apresenta-se na Tabela 2.2 os simbolos transmitidos por cada antena nos tres 

primeiros intervalos de sinalizagao. 

Tabela 2.2: Esquema de transmissao com diversidade espacio-temporal 

Antena 1 Antena 2 zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

1- Intervalo de sinalizagao 

2- Intervalo de sinalizagao 

3- Intervalo de sinalizagao 

1 3 T~*" 
VQI VQ> • • • •> VQ 

vl, y?, •••> Vi 
1 3 f + 1 

yo> VQ-I • • • > VQ 

m 
0 2 T 

VQI VQ^ • • • i VQ 

0 2 ™ 

VQzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA 3 VQ j * • • 3 Vo 

Note que neste esquema de transmissao, nao ha perda de eficiencia espectral, visto 

que cada uma das m palavras-codigo ortogonais da matriz MCW codifica indepen-

dentemente 1/m dos bits gerados pela fonte. Para o exemplo apresentado na Segao 

2.3, metade dos bits sao eodificados pela primeira linha da matriz e a outra metade, 

pela segunda linha da matriz, de forma que os simbolos, y\ e yf, gerados pelas duas 

palavras-codigo ortogonais, encontram-se separados em duas bandas espectrais, que 

juntas ocupam a mesma banda do simbolo y;. 

No receptor, para cada intervalo de sinalizagao i , as estimativas dos sinais transmi-

tidos por cada antena nos m/2 instantes de transmissao sao somadas e as estimativas 

dos simbolos yi sao entao decodificados de acordo com o processo descrito na Segao 

2.4. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

2.6 Distribuigao dos Simbolos CCW 

Generalizando o processo de codificagao apresentado na segao 2.3, para uma codifi-

cagao com matriz MCW real plana de ordem m par e genero g, observa-se que os 

simbolos eodificados assumem, em cada intervalo de sinalizagao, um dos mg + 1 

valores apresentados abaixo: 

yi € {-mg,-2k,.., 0 , 2 k , m g } (2.26) 

Considerando que os bits de informagao sao equiprovaveis, os simbolos eodificados 

20 



sao binomialmente distribuidos de acordo com a funcao densidade de probabilidade zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Px(Vi = 2k - mg) =zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA ^ ™
9 j 0, bmg

, 0 <k < mg. (2.27) 

A partir da Equagao 2.27, pode-se mostrar que os simbolos eodificados tern media 

igual a 

mg / \ 

%*] = J2(
2k

 ~zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA
 m9) m Q ° > 5 m 9 = 0 (2-28) 

e variancia 

mg 

a\ = E[y
2

] = V(2 fc - mgf \
 m 9

 ]o,b
m9

 = mg (2.29) 

fc=o \ k J 

Para o sistema com codificagao wavelet e diversidade espacio-temporal apresentado 

na segao 2.5, os simbolos y\ em cada uma das m sub-bandas, podem assumir um dos 

g + 1 valores apresentados abaixo: 

We{-g,. . . , -2fc, . . ,0, . . . ,2fc, . . . ,<?} (2.30) 

Considerando ainda que os simbolos de informagao sao equiprovaveis, os simbolos 

eodificados yj, em cada sub-banda, seguem a distribuigao de probabilidade binomial 

Pi(y{ = 2k-g)= jo,59, 0 < k < g (2.31) 

e apresentam media igual a 

W]=Yfik-g) (^
9

k Ĵo,5* = 0, i = l ,2 , . . . ,m . (2.32) 

e variancia dada por 

4 = I zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA> * - 0 ) a ( f c j 0 ' 5 ^ * ' J' = l »
2

. - » m . (2.33) 
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2.7 Taxa do Codigo e Taxa de Sinalizagao zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Nesta Segao serao apresentados a taxa do codigo e a taxa de sinalizagao para os esque-

mas de codificagao wavelet com diversidade e sem diversidade. 

2.7.1 Codificagao sem Diversidade 

A tecnica de codificagao com matrizes wavelets possui a capacidade de codificar bits de 

informagao a taxas variaveis. Nesta tecnica, a taxa da codificagao wavelet, tanto para 

o sistema sem diversidade quanto para o sistema com diversidade, varia em fungao do 

m'vel de sobreposigao das linhas da matriz de codificagao wavelet. A maxima sobre-

posigao ocorre quando o deslocamento entre linhas identicas e igual azyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA m (ver Equagao 

2.18 para o caso de m = 2). Nesta condigao, a taxa da codificagao wavelet e igual a 1, 

ou seja, um bit de informagao por simbolo codificado. Entretanto, pode-se conseguir 

taxas de codificagao tao pequenas quanto 1/g, variando a sobreposigao das seqiiencias 

wavelets; no limite, quando a taxa do codigo wavelet e l/g, as seqiiencias wavelets nao 

sao sobrepostas, mas adjacentes. 

Em uma codificagao sem diversidade com maxima sobreposigao, se for admitido 

que os bits de informagao sao gerados a uma taxa de bits/seg, entao a taxa da 

codificagao wavelet sera igual a Rs = Rt simbolos/seg. Se um simbolo codificado 

e transmitido no mesmo intervalo de tempo que um bit de informagao e gerado pela 

fonte, a codificagao com palavras-codigo longas nao compromete a taxa de transmissao. 

Entretanto, a utilizagao de palavras-codigo longas na codificagao aumenta a variancia 

dos simbolos, de acordo com a Equagao 2.29, e o mimero dos possiveis valores dos 

simbolos eodificados, de acordo com a Equagao 2.26. 

A taxa de sinalizagao pode ser definida como o numero de bits de canal transmitidos 

em cada intervalo de sinalizagao. A taxa de sinalizagao para uma codificagao sem 

diversidade com maxima sobreposigao das linhas da matriz de codificagao wavelet e 

dada pela equagao 

R = r—^zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA 7 T (2.34) 
log 2 (my+ 1) 

Variando a sobreposigao das linhas da matriz de codificagao wavelet e possivel variar 

a taxa de sinalizagao do canal. Isto ocorre porque o numero de valores na distribuigao 

dos simbolos eodificados diminui, quando o m'vel de sobreposigao das linhas da matriz 

de codificagao wavelet e reduzido. 
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2.7.2 CodificaQao com Diversidade 

Para o sistema com diversidade apresentado na Segao 2.5, com matriz MCW real 

plana de dimensaozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA mxmg e maxima sobreposigao das seqiiencias wavelets, a taxa de 

sinalizagao em cada uma das duas antenas e dada por, 

R = — 2

, , 1 N (2.35) 

A variagao da sobreposigao das palavras-codigo na matriz de codificagao wavelet 

permite variar a taxa de sinalizagao. Entretanto existe outra forma de alterar a taxa de 

sinalizagao. Isto pode ser conseguido limitando o esquema de modulagao a um numero 

de niveis menor que o numero de simbolos eodificados. De acordo com a Segao 2.6, a 

codificagao sem diversidade, realizada por uma matriz de codificagao construida com 

a maxima sobreposigao das seqiiencias wavelets produz mg + 1 simbolos eodificados. 

Se for considerado um esquema de modulagao que leva em consideragao apenas os 

simbolos mais provaveis, dados pela Equagao 2.27, a taxa de sinalizagao e reduzida. 

Esse procedimento e equivalente a reduzir o numero de simbolos eodificados atraves 

do truncamento dos simbolos com pequena probabilidade de ocorrencia. Por exemplo, 

uma codificagao sem diversidade, com maxima sobreposigao das seqiiencias wavelets, 

realizada por uma matriz MCW real plana com ordem m = 2 e genero <? = 4, gera 

simbolos com os seguintes valores, 

- 8 , - 6 , - 4 , - 2 , 0 , 2 , 4 , 6 , 8 (2.36) 

A taxa de sinalizagao dessa codificagao e 1/ log 2 9. Esse sistema requer um esquema 

de modulagao 9-ario na transmissao. Entretanto, se os simbolos ±8 , com probabilidade 

de ocorrencia da ordem de 10~3, forem substituidos pelos simbolos ±6 (que sao os 

simbolos mais proximos em modulo e sinal), pode-se utilizar um esquema de modulagao 

7-ario para transmitir os 7 simbolos de maior probabilidade. Esse procedimento reduz 

a taxa de sinalizagao do canal para l / l o g 2 7 . Um procedimento identico pode ser 

utilizado para reduzir a taxa de sinalizagao de um sistema com codificagao wavelet e 

diversidade. 

Note que deve haver um compromisso entre o numero maximo de simbolos que 

podem ser truncados e a capacidade de corregao de erros da codificagao com wavelets. 

Devido a redundancia inerente da codificagao wavelet, a degradagao de desempenho 

provocada pelo truncamento dos simbolos com probabilidades de ocorrencia inferiores 

23 



a 10 4 e, em geral, irrelevante quando eomparada aozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA ganho de desempenho conseguido 

pela utilizacao de esquemas de modulacao com um numero menor de sinais. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

2.8 Conclusao 

Neste Capitulo foi apresentada a tecnica de codificagao com matrizes de coeficientes 

wavelets. As principals propriedades da codificagao com wavelets sao apresentadas a 

seguir: 

1. A codificagao com wavelets e uma classe recente de algoritmos de codificagao. 

2. A codificagao com wavelets pode ser aplicada na forma de codificagao de bloco 

ou na forma de codificagao em treliga. 

3. As palavras-codigo wavelets sao estritamente ortogonais. 

4. A codificagao WCC permite codificagao com taxa igual a 1 bit de informagao por 

simbolo wavelet. 

5. O sistema de codificagao WCC permite decodificagao robusta com decisao suave. 

6. Os codigos WCC podem ser arbitrariamente longos. 

7. Os codigos WCC podem ser eficientemente eodificados e decodificados com cir-

cuitos VLSI. 

8. Em sistemas com codificagao WCC, a sincronizagao pode ser conseguida atraves 

de medigoes sobre a correlagao cruzada. Essa propriedade e muito interessante e 

vale ser investigada em trabalhos futuros. 

9. Estudos analiticos e simulagdes por computador mostram que a codificagao WCC 

apresenta o mesmo desempenho do BPSK coerente sobre canais com ruido adi-

tivo gaussiano branco. Entretanto, em canais com desvanecimento piano, a co-

dificagao WCC supera o desempenho do BPSK com ganhos que dependem do 

comprimento da palavra-codigo wavelet utilizada na codificagao. Este ganho de 

codificagao e resultado da ortogonalidade intrinseca das palavras-codigo wave-

lets e do espalhamento no tempo dos bits de informagao ao longo dos simbolos 

wavelets eodificados. 
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Tambem foi discutido neste Capitulo um esquema de transmissao que utiliza algu-

mas propriedades da codificagao com matrizes wavelets para conseguir uma transmissao 

em diversidade, sem diminuigao da eficiencia espectral do sistema. 

Nos proximos Capitulos, serao apresentados alguns sistemas que utilizam a codifi-

cagao wavelet integrada a esquemas de transmissao com diversidade ou sem diversidade. 

Os desempenhos desses sistemas, obtidos em termos da probabilidade de erros de bits, 

serao avaliados em relagao ao desempenho de um sistema de referenda. 
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Capitulo 3 

Desempenho de Sistemas com 

Codificagao Wavelet zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Neste Capitulo sera apresentado o sistema com codificagao wavelet, proposto inicial-

mente em [31], assim como o primeiro sistema proposto neste trabalho, que Integra a 

codificagao wavelet a um esquema de transmissao em diversidade espacio-temporal. Os 

desempenhos de ambos os sistemas serao avaliados em dois tipos de canais de comu-

nicagao: em canais sujeitos apenas ao ruido aditivo gaussiano branco (AWGN) e em 

canais com ruido AWGN e desvanecimento Rayleigh nao seletivo em freqiiencia com 

Doppler. 

Para auxiliar na avaliagao do desempenho de ambos os sistemas, sera utilizado o 

sistema BPSK nao codificado como sistema de referenda. A escolha deste sistema 

de referenda e apropriada, visto que ele apresenta a mesma eficiencia espectral dos 

sistemas com codificagao wavelet. 

O restante deste Capitulo esta organizado como segue: na Segao 3.1, sera apresenta-

do o sistema BPSK nao codificado com o seu respectivo desempenho em canais AWGN 

e em canais AWGN com desvanecimento. Na Segao 3.2, sera apresentado o desempe-

nho do sistema com codificagao wavelet em canais com ruido AWGN. Na Segao 3.3, 

sera apresentado o sistema com codificagao wavelet sem diversidade e o seu respectivo 

desempenho em canais com ruido AWGN e desvanecimento Rayleigh. Na Segao 3.4, 

sera apresentado o sistema com codificagao wavelet e diversidade espacio-temporal e o 

seu respectivo desempenho em canais com ruido AWGN e desvanecimento Rayleigh. 

Por fim, na Segao 3.5 serao apresentadas algumas conclusoes. 
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3.1 Sistema BPSK nao Codificado zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Nesta Segao sera apresentado o desempenho, atraves de expressdes analiticas e simu-

lagao computacional, de um sistema nao-codifieado com modulagao BPSK em canais 

AWGN e canais com desvanecimento Rayleigh. 

A modulagao digital e o processo de mapeamento de simbolos digitals em formas 

de onda compativeis com as caracteristicas do canal [37], [39]. De forma geral, o 

mapeamento e feito tomando-se blocos dezyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA k = log 2 M simbolos digitals de informagao 

em um intervalo de tempo. Para cada bloco, o modulador seleciona uma das M = 2
k 

formas de onda analogicas com energia finita, que sera transmitida atraves do canal. 

Na modulagao PSK (Phase Shift Keying), os sinais sao representados pela forma 

de onda 

sm(t) = Acos(2ixfct + 9m), 0<t< Ts (3.1) 

em que A e a amplitude do sinal, Ts e o intervalo de sinalizagao e 

. 27r(m - 1 ) , . . 
m =

 M '
 m =

 '
 (

 ^ 

sao as possiveis fases da portadora a ser transmitida. 

Nas simulagdes realizadas durante esse trabalho, os sinais foram representados pelos 

seus equivalentes passa baixa. Um sinal PSK sm(t) pode ser representado em termos 

de seu equivalente passa baixa sm(t) como segue, 

sm(t) = R e L A e ^ e ^ i 

= Re[s m ( t )e j 2 , r / c t ] (3.3) 

Sendo assim, o equivalente passa-baixa sm(t) de um sinal PSK e dado por 

sm(t) = Ae
j0m

, 0<t<Ts (3.4) 

0 desempenho do sistema BPSK nao codificado sera apresentado em termos da 

probabilidade de erro de bit PeTro versus a razao sinal-rufdo Eb/NQ do sistema. Essa 

razao sinal-ruido (SNR) pode ser obtida a partir da SNR de um sistema PSK generico, 

calculada para M = 2. 

A seguir, sera desenvolvida uma expressao para a SNR de um sistema PSK nao 

codificado sobre um canal com ruido aditivo gaussiano branco (AWGN). Como sera 
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visto posteriorrnerite, essa expressao sera de grande utilidade nas simulagoes, ja que ela 

envolvera todos os parametros do sistema simulado. 

Inicialmente, ealcula-se a energia de um sinal PSK transmitido durante um intervalo 

de sinalizagaozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA TA. Essa energia pode ser calculada, em termos do equivalente passa 

baixa do sinal, como segue, 

Es = \ j \sm(t)\
2

dt 

= \ L
 A

'
d t zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

= \A2

TS (3.5) 

Considerando que sao transmitidos log 2 M bits em cada intervalo de sinalizagao, a 

energia media por bit recebido e igual a 

A
2

T 

E B = V ^ M ( 3 - 6 ) 

A seguir sera obtida uma expressao para a potencia do ruido. Considere inicialmente 

que o ruido AWGN tern uma largura de banda igual a B Hz. Dessa forma, sua densidade 

espectral de potencia pode ser calculada por, 

Sif)={f - ^
< B (8.7) 

[ 0, c.c. 

A partir da Equagao 3.7, a autocorrelagao do ruido pode ser calculada como segue: 

R ( T ) = f * V * * 4 f = N 0 B
S

^ ^ (3.8) 

J-B 2 2/KBT 

A potencia do ruido e, entao, calculada por 

a
2 = R(0) = N0B (3.9) 

O ruido sera descorrelacionado caso R(T) — 0, ou seja, quando r = 1/2B. 

Desde que nao e possivel trabalhar com sinais continuos em uma simulagao, deve-se 

realizar a amostragem do sinal e do ruido. Cada intervalo de sinalizagao TS e dividido 

em NA intervalos de amostragem com duragao TA, ou seja, 

TS = NATA (3.10) 
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0 ruido deve ser amostrado de forma que as amostras sejam descorrelacionadas, ou 

seja,zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA Ta deve ser igual a 1/25. 

Dessa forma, a partir das Equagoes 3.6, 3.9 e 3.10, a SNR do sistema e calculada 

como segue 

EbzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA _ A
2

TS A
2

TaNa 

NQ 2 i V 0 l o g 2 M 2JV 0 log 2 M 

desde que Ta = 1/2B, tem-se 

Eb_ = A
2

Na 

NQ 4 i V 0 B l o g 2 M 

NaA
2 

4cr 2 log 2 M ^ ' ' 

A Equagao 3.11 relaciona todos os parametros envolvidos na simulagao. Nas simu-

lagoes realizadas, utilizou-se Na = 16, desde que um numero maior de amostras nao 

altera significativamente o resultado da simulagao, e normalizou-se a variancia do ruido 

em 1, ou seja, a
2 = 1. Considerando a razao sinal-rufdo expressa em dB, a expressao 

que relaciona a amplitude do sinal transmitido com a razao sinal-ruido que se deseja 

simular e dada por 

/lO(E6/ATo(dB))/10 10g M 

4 (3-12) 

Em sistemas simples, como o aqui apresentado, e possfvel obter analiticamente a 

expressao para a probabilidade de erro de bit. Particularmente, para o sistema PSK 

binario ( M = 2), tambem denominado de BPSK, a probabilidade de erro de bit, em 

canais AWGN, e dada por [37], 

em que 

Perro = Q \ \ l ~
L

) (3.13) 

Q(a) = / e~y '
2

dy (3.14) 

A Figura 3.1 apresenta as curvas de desempenho, obtidas analiticamente e por 

simulagao, do sistema BPSK nao codificado sobre um canal AWGN. Pode-se observar 

que as curvas sao praticamente identicas, o que valida o procedimento de simulagao 

utilizado nesse trabalho. 
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Figura 3.1: Desempenho do sistema BPSK nao codificado sobre um canal AWGN. 

A seguir sera investigado o desempenho do sistema BPSK nao codificado sobre um 

canal com ruido AWGN e desvanecimento Rayleigh. 

0 equivalente passa baixa de um sinal PSK afetado por um canal com desvaneci-

mento Rayleigh pode ser expresso por, zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

fm(t) = aAe
j0m

, Q<t<Ts (3.15) 

sendo o fator multiplicativo a uma variavel aleatoria com distribuigao Rayleigh 

fa(a) = 2ae~
a

\ a > 0 (3.16) 

e densidade espectral de potencia dada pela Equagao 2.2. 

Dessa forma, a energia media por bit transmitido sobre um canal com desvaneci-

mento Rayleigh e igual a 

_ E[a 2 )A 2 T s 

E b ~ 21og 2 M
 ( 3 1 7 ) 

Observe que a energia de bit media e alterada pelo desvanecimento atraves do 

parametro Eja 2 ] . Nas simulagoes E[a 2 ] = 1 e o comportamento do sistema e avaliado 

em fungao da razao sinal-ruido media E^/NQ. 
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A razao sinal-ruido do sistema PSK nao codificado sobre um canal com ruido AWGN 

e desvanecimento Rayleigh pode ser obtida seguindo-se o mesmo procedimento apre-

sentado anteriormente para o canal sem desvanecimento. Essa relacao e dada por zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Eb _ E[a*}NaA
2 

NQ 4<7 2log 2M
 { 6 5 j 

A expressao analitica da probabilidade de erro de bit de um sistema BPSK nao co-

dificado sobre um canal com ruido aditivo gaussiano branco e desvanecimento Rayleigh 

e dada por [37], zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

1 /  /zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA J?. I AT. \ 

(3.19) 

A Figura 3.2 apresenta as curvas de desempenho, obtidas analiticamente e por si-

mulagao, do sistema BPSK nao codificado sobre um canal AWGN com desvanecimento 

Rayleigh. Observa-se que o resultado via simulagao coincide com o resultado analitico, 

validando, assim, o procedimento de simulagao utilizado. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

1e-04 

BPSK simulado 
BPSK teorico 

— i — . zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA
— X — 

: 

: I I 
: 

i i i i i 

0 5 10 15 20 25 30 

Eb/No (dB) 

Figura 3.2: Desempenho do sistema BPSK nao codificado sobre um canal com desvaneci-

mento Rayleigh. 
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3.2 Desempenho da Codificagao Wavelet em Ca-

nais A W G N zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Nesta Segao, serao apresentados expressoes analiticas e resultados obtidos por simu-

lagao para o desempenho da codificagao wavelet com maxima sobreposigao da matriz 

de codificagao em canais com ruido aditivo gaussiano branco (AWGN). 0 esquema de 

modulagao utilizado foi o PAM/ASK. 

Na modulagao PAM/ASKzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA (Pulse Amplitude Modulation/Amplitude Shift Keying) 

k bits de informagao sao mapeados em uma das M =zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA 2k formas de onda analogicas de 

energia finita apresentadas abaixo: 

sm(t) = Amg(t)cos(2TTfct), m = l , 2 , . . . , M , 0 < t < Ts, (3.20) 

em que Ts e o intervalo de sinalizagao de um simbolo, g(t) e um pulso dado por 

f l , o<t<Ts, 

9(t) = { ~ - (3.21) 
[0 , c.c 

e Am representa as amplitudes das formas de onda que carregam a informagao digital, 

podendo ser expressa por 

Am = (2m - 1 - M ) , m = l , 2 , . . . , M (3.22) 

De acordo com as Equagoes 3.3 e 3.20, o equivalente passa baixa de um sinal 

PAM/ASK e dado por, 

sm(t) = Amg(t) (3.23) 

A energia media da constelagao PAM/ASK pode ser calculada por 

M 

£ , = ] T P r ( a r o ) E m (3.24) 

em que Pr(s m ) e a probabilidade de ocorrencia de cada simbolo sm e Em e a energia de 

cada um dos M sinais PAM/ASK durante um intervalo de sinalizagao Ts, sendo dada 

por, zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

1 rT» A
2

 T 
E

m - \ j Q \sm(t)?dt=^ (3.25) 
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Como foi visto na Segao 2.6, os simbolos de canal gerados pela codificagao wavelet 

sem diversidade pertencem a um conjunto comzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA mg + 1 valores possiveis, de acordo com 

a Equagao 2.26, quando uma matriz MCW real plana de ordem m e genero g e utilizada 

na codificagao. Tambem foi visto que a variancia media dos simbolos wavelets e igual 

a mg, de acordo com a Equagao 2.29, quando os bits de informagao sao equiprovaveis. 

Quando a modulagao PAM/ASK e utilizada, os simbolos eodificados yn sao mapeados 

em formas de onda com amplitudes iguais a yn. Sendo assim, as energias dessas formas 

de onda sao proporcionais a y 2 , portanto, a energia media do sinal e igual a mg. 

Considere uma transmissao de simbolos wavelets sobre um canal AWGN. Os simbolos 

corrompidos pelo ruido podem ser expressos por 

Uj = yj + n,j (3.26) 

em que yj representa o simbolo wavelet transmitido e rij, uma variavel aleatoria gaussi-

ana com media nula e variancia NzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA0/2, representa a componente do ruido. Dessa forma, 

os simbolos na saida do decodificador wavelet (correlator) sao representados por 

Z i = Si + Ri (3.27) 

em que Si e Ri correspondem, respectivamente, a soma de todas as mg componentes 

do sinal e do ruido na saida do decodificador. 

Desde que e um ruido gaussiano branco com media nula e variancia NQ/2, a 

componente Ri tambem tern media nula e variancia dada por 

/Vn 

E[R
2

] = m

9~~ (3-28) 

Dessa forma, a probabilidade de erro de bit e dada por 

Perro = \ Pr(Si + Ri > 0 | Z j - ^ - i ) = - l ) + 

+ ^Px{Si + Ri < 0 | X i _ ( m f f _ i ) = + 1 ) 

I 

Perro = -Pl{Ri > mg \ ^ - ( m 9 - l ) = ~1) + (3-29) 

+-Px(Ri>mg J Xi-frng-i) = + 1 ) (3-30) 

Desde que o termo do ruido Ri e independente de x^mg-i), a probabilidade de erro 
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de bitzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA Perro pode ser expressa por 

Pf erro = Px(Ri > mg) 

(3.31) 

A partir da Equagao 2.29, a Equagao 3.31 pode ser expressa por 

Perro ~ QzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA (j^j (3.32) 

em que Eb representa a energia media transmitida sobre o canal por bit de informagao. 

De acordo com a Equagao 3.32, em canais AWGN, um sistema com codificagao 

wavelet com maxima sobreposigao das palavras-codigo e modulagao PAM/ASK atinge 

o mesmo desempenho, em termos da probabilidade de erro de bit, que sistemas com 

modulagao antipodal (PAM/ASK binaria, BPSK) sem codificagao, independente do 

comprimento das palavras-codigo wavelets utilizadas na codificagao. Esses resultados 

sao comprovados nas Figuras 3.3 e 3.4, que ilustram as curvas obtidas a partir da 

simulagao do sistema com matrizes MCW de dimensao 2 x 8 e 4 x 16. 

Entretanto, como sera apresentado posteriormente, em canais sujeitos ao desva-

necimento Rayleigh, os sistemas com codificagao wavelet superam o desempenho dos 

sistemas com modulagao antipodal sem codificagao. Deve-se ter em vista que a com-

paragao entre o sistema com codificagao wavelet e sistemas antipodais e apropriada, 

visto que ambos apresentam a mesma eficiencia espectral. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

3.3 Desempenho do Sistema com Codificagao Wa-

velet sem Diversidade em Canais com Desvane-

cimento Rayleigh 

O sistema com codificagao wavelet sem diversidade, ilustrado na Figura 3.5, foi pro-

posto inicialmente em [31]. 

Neste sistema, os bits equiprovaveis gerados pela fonte sao eodificados por uma ma-

triz MCW real plana de dimensao m x mg de acordo com o procedimento apresentado 

na Segao 2.3. 
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Figura 3.3: Desempenho do sistema com codificagao wavelet e modulagao PAM/ASK simu-

lado com a MCW 2 x 8 sobre um canal AWGN. 
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Figura 3.4: Desempenho do sistema com codificagao wavelet e modulagao PAM/ASK simu-

lado com a MCW 4 x 16 sobre um canal AWGN. 
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Figura 3.5: Diagrama de blocos do sistema com codificagao wavelet sem diversidade. 

Em seguida, os simbolos eodificados sao mapeados em uma constelagao PAM-PSK, 

tambem denominada de constelagao APK, comzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA mg + l pontos. Esse tipo de modulagao 

foi eseolhido devido a natureza multinivel da constelagao, que combina perfeitamente 

com os sinais multiniveis da codificagao wavelet. Os sinais APK podem ser represen-

tados por 

Si{t) = Aip{t) cos[27r/ct + 6i], 0<t<Ts, (3.33) 

em que p(t) e um pulso com energia unitaria, fc e a freqiiencia da portadora, Ts e o 

intervalo de sinalizagao e {A; , Of, 1 < % < mg +1} sao as respectivas amplitudes e fases 

das portadoras que modulam os simbolos eodificados. 

A partir das Equagoes 3.3 e 3.33, pode-se obter o equivalente passa baixa de um 

sinal APK, dado por 

§i(t) = AiP(t)e
j(>i (3.34) 

Observa-se a partir da Equagao 3.34, que os pontos na constelagao APK ficam com-

pletamente caracterizados pelo conjunto {A, , 1 < i < mg + 1}. 

A energia de um sinal APK pode ser calculada a partir do seu equivalente passa 

baixa como segue. 

ESi = \[
S

\m\
2

dt = ^ (3.35) 

A partir da Equagao 3.35, pode-se calcular a energia media da constelagao APK 
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por, zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

mg+l 

Ec=zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA £ P r ( S i ) ^ (3.36) 

em que Prfo) e a probabilidade de ocorrencia do sinal s^t). Desde que cada sinal Si(t) 

representa um simbolo codificado, a distribuigao de probabilidade dos sinais APK e 

obtida pela distribuigao binomial na Equagao 2.27. 

Da mesma forma que no sistema BPSK nao codificado, o sistema com codificagao 

wavelet e modulagao APK transmite um simbolo por bit de informagao. Logo, a energia 

media por bit e igual a energia media da constelagao, ou seja, 

Nas simulagoes, foram utilizadas constelagoes com energia media por bit igual a 1. 

A constelagao APK foi construida levando-se em consideragao as probabilidades de 

ocorrencia dos simbolos eodificados, a diversidade de componentes dos seus pontos e a 

maximizagao da distancia euclidiana entre os pontos da mesma. 

O mapeamento dos simbolos eodificados nos sinais da constelagao foi realizado de 

forma que simbolos de mesmo modulo mas de sinais contrarios fossem mapeados em 

sinais antipodais; alem disso, os simbolos eodificados com maiores probabilidades de 

ocorrencia foram mapeados nos sinais de menor energia da constelagao. Esse procedi-

mento possibilitou um acrescimo na distancia euclidiana entre os pontos da constelagao, 

mantendo-se a energia media unitaria da constelagao. 

A Figura 3.6 ilustra uma constelagao APK utilizada na modulagao dos simbolos ge-

rados pela codificagao wavelet com matriz MCW de dimensao 2 x 4 . Nesta codificagao, 

os possiveis simbolos eodificados pertencem ao conjunto 

Apds a modulagao, o sinal APK e enviado para a antena e transmitido. 

No modelo do canal de comunicagao adotado, assume-se que o sinal transmitido e 

afetado por um desvanecimento Rayleigh nao seletivo em freqiiencia e pelo ruido aditivo 

gaussiano branco. Dessa forma, a representagao em banda basica do sinal recebido e 

dada por 

rog+l 

(3.37) 

j / f 6 { -4 , -2 ,0 ,2 ,4} (3.38) 

r(t) = a(t)siP(t) + n(t) (3.39) 
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Figura 3.6: Constelagao APK. 

Na Equagao 3.39, Sj e um sinal APK transmitido no instante de sinalizagaozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA Ts; p(t) e 

um pulso limitado em banda com energia unitaria; o fator multiplicative a(t) representa 

a resposta impulsional do canal no instante de tempo t, considerada constante durante 

o intervalo de sinalizagao Ts e n(t) e o ruido gaussiano branco complexo com media 

nula e densidade espectral de potencia igual a iVo/2 por dimensao. 

Como na Segao 3.1, a(t) e modelado por um processo gaussiano complexo estaci-

onario em sentido amplo com densidade espectral de potencia dada por 

em que fb e o maximo desvio doppler. 

Na recepgao, considera-se que o receptor tern informagao perfeita sobre o estado 

do canal, conhecendo o exato valor do desvanecimento Rayleigh. O objetivo aqui e o 

de avaliar o efeito do desvanecimento correlacionado sobre o sistema com codificagao 

wavelet, aspecto que ainda nao foi considerado na literatura. Em trabalhos futuros 

pode-se combinar os esquemas aqui discutidos com tecnicas de estimagao de canal. 

Na demodulagao, o sinal recebido r(t) e convertido em um vetor bidimensional 

n — nf + Tiq, por um filtro casado. A representagao vetorial do sinal recebido rj e dada 

por, 

(3.40) 

(3.41) 
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sendo =zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA si} +sig a representagao vetorial do sinal APK e z{ um vetor complexo cujas 

componentes sao variaveis aleatorias gaussianas independentes. 

O bloco decisor calcula entao a distancia euclidiana entre o sinal recebido r{ e cada 

um dos mg + 1 sinais (vetores) s; da constelagao, ponderados pelo fator de desvaneci-

mento ati. O sinal da constelagao que corresponder a menor distancia euclidiana, sera 

a estimativa do sinal transmitido, ou seja, 

Si = min | r i - onstf (3.42) 

A partir das estimativas dos sinais § u obtem-se as estimativas dos simbolos y4 

modulados. As estimativas dos simbolos y, sao entao decodificadas de acordo com o 

processo descrito na Segao 2.4. 

3.3.1 Resultados de Simulagao 

Nas Figuras 3.7 e 3.8 sao apresentados os resultados obtidos com a simulagao do sis-

tema com codificagao wavelet sem diversidade, ilustrado na Figura 3.5. A fim de se 

realizar uma analise imparcial do desempenho deste sistema, utilizou-se um sistema 

de referenda com a mesma eficiencia espectral do sistema analisado. Neste sistema 

de referenda, os bits de informagao sao modulados com modulagao BPSK e tambem 

sao transmitidos por uma unica antena ( L = l ) . O sistema com codificagao wavelet 

foi simulado utilizando-se as matrizes MCW's reais planas com dimensoes 2 x 8 e 

4 x 16 apresentadas, respectivamente, nas Equagoes 2.13 e 2.14. Tanto o desempenho 

do sistema com codificagao wavelet quanto o desempenho do sistema de referenda foi 

avaliado em um canal com ruido AWGN e desvanecimento Rayleigh descorrelaciona-

do (desvanecimento com desvio Doppler infinito). Do ponto de vista do sistema com 

codificagao wavelet, esse canal descorrelacionado pode ser obtido idealmente por um 

entrelagamento perfeito dos simbolos wavelets eodificados. Posteriormente, os sistemas 

com codificagao wavelet propostos neste trabalho tambem serao analisados sob o efeito 

da correlagao presente nos canais de comunicagao movel. 

A Figura 3.7 ilustra as curvas de desempenho do sistema de referenda e do sistema 

com codificagao wavelet, simulado com a MCW de dimensao 2 x 8. A partir das curvas 

observa-se que o sistema com codificagao wavelet simulado com a MCW 2 x 8 apresenta 

um desempenho inferior ao desempenho do sistema de referenda para valores de SNR's 

inferiores a 15 dB. Entretanto, para valores de SNR's superiores a 15 dB, o desempenho 
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do sistema codificado supera gradativamente o desempenho do sistema de referenda. 

Em particular, para probabilidades de erros de bit em torno de 10~3 e 10~4, verifica-se 

que o sistema com codificagao apresenta ganhos de desempenho de aproximadamente 

2 dB e 4 dB, respectivamente. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34 
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Figura 3.7: Desempenho do sistema com codificagao wavelet sem diversidade, simulado com 

a MCW 2 x 8 sobre um canal AWGN com desvanecimento Rayleigh descorrelacionado. 

Na Figura 3.8 apresenta-se as curvas de desempenho do sistema de referenda e do 

sistema com codificagao wavelet, simulado com a MCW de dimensao 4 x 16. Neste 

caso, pode-se observar que o desempenho do sistema codificado supera o desempenho 

do sistema de referenda para valores de SNR's superiores a 12 dB. Em particular, 

para a probabilidade de erro de bit em torno de 10~4, verifica-se que o desempenho do 

sistema com codificagao foi aproximadamente 9 dB superior ao desempenho do sistema 

de referenda. 

Comparando os resultados apresentados nas Figuras 3.7 e 3.8 para o sistema com 

codificagao wavelet, pode-se observar que o ganho de codificagao do sistema aumenta 

a medida que o mesmo e simulado com MCW reais planas de dimensoes maiores. 

Este fato pode ser explicado como segue. Quanto maior for a dimensao da MCW, 

maior sera o comprimento das palavras-codigo wavelets utilizadas na codificagao, e 
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Figura 3.8: Desempenho do sistema com CodificaQao wavelet sem diversidade, simulado com 

a MCW 4 x 16 sobre um canal AWGN com desvanecimento Rayleigh descorrelacionado. 

conseqiientemente, maior sera o espalhamento dos bits de informagao ao longo dos 

simbolos wavelets eodificados. Esse espalhamento dos bits de informagao pode ser 

visto como uma forma de diversidade temporal intrinseca a codificagao wavelet, e 

justifica em parte, o ganho de codificagao conseguido pelo sistema, em canais sujeitos 

ao desvanecimento piano. 

Por outro lado, quanto maior for a dimensao da MCW utilizada na codificagao wa-

velet, maior sera o numero de possiveis simbolos eodificados, de acordo com a Equagao 

2.26, o que conduz a um aumento do numero de pontos da constelagao APK utilizada 

na modulagao. O aciimulo de pontos na constelagao implica, por sua vez, em uma de-

gradagao de desempenho do sistema. Para minimizar essa degradagao, pode-se realizar 

o truncamento dos simbolos eodificados com pequenas probabilidades de ocorrencia, 

conforme mencionado na Segao 2.7. Particularmente, as curvas de desempenho apre-

sentadas nesta Segao foram obtidas truncando-se, durante as simulagoes, os simbolos 

eodificados com probabilidades de ocorrencia inferiores a 10~4. 

Deve ficar claro, entretanto, que os ganhos de codificagao obtidos com a utilizagao 

de MCW maiores sempre superam as eventuais degradagoes de desempenho provoca-
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das pelo acumulo de pontos nas constelaeoes. Isso e possivel devido ao aumento da 

redundancia conseguida pela utilizagao dessas matrizes na codificagao wavelet. 

Finalmente, observe que os resultados apresentados nas Figuras 3.7 e 3.8 foram 

obtidos para matrizes de coeficientes wavelets com dimensoes relativamente pequenas. 

Em [5], [31], pode-se encontrar simulagdes realizadas com matrizes maiores. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

3.4 Desempenho do Sistema com Codificagao Wa-

velet e Diversidade Espacio-Temp oral em Ca-

nais com Desvanecimento Rayleigh 

Na Segao 3.3 foi apresentado o desempenho de um sistema com codificagao wavelet 

sem diversidade sobre canais AWGN com desvanecimento Rayleigh. Nesta Segao, sera 

proposto um sistema que utiliza a codificagao wavelet em conjunto com um esquema 

de diversidade espacio-temporal. Como sera observado nos resultados de simulagao 

apresentados no final desta Segao, o sistema com diversidade proposto apresenta um 

consideravel ganho de desempenho em relagao ao sistema sem diversidade, sobre um 

canal de comunicagao com desvanecimento Rayleigh, sobretudo quando o desvaneci-

mento for descorrelacionado entre intervalos de sinalizagao consecutivos (canal com 

entrelagamento perfeito). 

A Figura 3.9 apresenta o sistema proposto, que integra a codificagao wavelet com 

um esquema de diversidade espacio-temporal. 

Neste sistema, a fonte de informagao gera uma seqiienciazyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA xn de bits de informagao 

independentes e igualmente distribuidoszyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA (i.i.d.) que sao enviados ao codificador wave-

let. 

O codificador utiliza uma matriz MCW real plana de dimensao m x mg para codifi-

car os bits de informagao em simbolos wavelets yn. A matriz de codificagao e construida 

com maxima sobreposigao das palavras-codigo wavelets. Logo, a taxa de codificagao 

desse sistema e igual a 1 bit/simbolo, ou seja, um bit de informagao por simbolo co-

dificado yn. A cada intervalo de sinalizagao Ts, um simbolo yn e gerado na saida do 

codificador wavelet. De acordo com a Segao 2.5, cada simbolo wavelet yn e formado 

por m parcelas (simbolos) y*n, cada uma proveniente da codificagao dos bits de infor-

magao por uma das m palavras-codigo ortogonais wavelets (linhas da matriz MCW). 

Desde que as parcelas y
{

n encontram-se separadas em rn bandas espectrais ortogonais, 
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Fi gura 3.9: Sistema com codificagao wavelet e diversidade espacio-temporal. 

elas podem ser moduladas e transmitidas independentemente, sem perda na eficiencia 

espectral do sistema. 

O esquema de transmissao em diversidade foi implementado de acordo com o pro-

cedimento descrito na Segao 2.5. Neste esquema, em cada intervalo de sinalizagao T 3 , 

metade dos simbolos y
l

n sao transmitidos pela primeira antena e a metade restante dos 

simbolos sao transmitidos pela segunda antena. Dessa forma, cada antena transmite, 

durante um intervalo de sinalizagao nTs, m/2 simbolos y
l

n em m/2 retardos de trans-

missao consecutivos. Nos intervalos de sinalizagao com indices impares, a primeira 

antena transmite os simbolos eodificados pelas linhas pares da matriz MCW e a segun-

da antena, os simbolos eodificados pelas linhas impares da matriz MCW. Nos intervalos 

de sinalizagao com indices pares ocorre uma inversao nessa ordem de transmissao, ou 

seja, a primeira antena transmite os simbolos eodificados pelas linhas impares da ma-

triz MCW e a segunda antena, os simbolos eodificados pelas linhas pares da matriz 

MCW. Esse procedimento de transmissao encontra-se ilustrado na Tabela 3.1. 

A modulagao dos simbolos y
l

n e mais uma vez realizada por sinais APK. Todos os m 

simbolos y
l

n sao modulados por uma mesma constelagao APK. A constelagao e formada 

por g vetores (sinais), que representam os possfveis simbolos y
l

n eodificados, de acordo 

com a Equagao 2.30. Ela foi construida levando-se em consideragao os mesmos criterios 

adotados na Segao 3.3, ou seja, a maximizagao da distancia euclidiana entre os pontos 
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Tabela 3.1: Esquema de transmissao com diversidade espacio-temporal 

Antena 1 Antena 2 zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

1 - Intervalo de sinalizagao 

2- Intervalo de sinalizagao 

3 a Intervalo de sinalizagao 

III. ,zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA 1 

1 3 
• • •> VQ 

m 
1 3 - y + I zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Vo-> Voi •zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA * - » VQ 

0 2 ™ 

VQ-> Vd>••••> VQ 

0 2 ~ 

J/oi %' • • •' VQ 

da mesma, a diversidade de componentes entre os seus pontos, as probabilidades de 

ocorrencia dos simbolos $£, descritas pela Equagao 2.31, e a normalizagao da energia 

media dos seus pontos em 1. 

O modelo do canal de comunicagao aqui adotado e identico ao utilizado no sis-

tema sem diversidade. Dessa forma, considera-se que os sinais APK, que modulam 

os simbolos y
l

n, sao afetados pelo ruido aditivo gaussiano branco corn media nula e 

densidade espectral de potencia igual a JV0/2 por dimensao e por um desvanecimento 

Rayleigh nao seletivo em freqiiencia com DEP dada pela Equagao 3.40. Admite-se 

ainda que o desvanecimento tem energia media unitaria e amplitude constante durante 

o intervalo de sinalizagao. 

Considera-se tambem que as antenas transmissoras na estagao base estao suficiente-

mente espagadas uma da outra, de forma a garantir que os dois canais de comunicagao, 

criados entre as antenas transmissoras e a antena receptora, possuam intensidades de 

desvanecimento estatisticamente independentes entre si. 

Na recepgao, admite-se que o receptor consegue estimar perfeitamente o estado do 

canal (CSl-channel state information). Os m sinais APK, recebidos em cada intervalo 

de sinalizagao Ts, sao convertidos para as suas representagoes vetoriais por um banco 

de filtros casados. A partir da representagao vetorial dos m sinais, um circuito decisor 

escolhe a estimativa otima para cada sinal transmitido, segundo o criterio da menor 

distancia euclidiana entre cada vetor recebido e os pontos (vetores) da constelagao. 

De posse das estimativas dos sinais APK transmitidos, obtem-se as estimativas dos 

simbolos y
l

n que foram modulados por esses sinais. As estimativas dos simbolos y
%

n sao 

entao somadas e decodificadas de acordo com o processo descrito na Segao 2.4. 

3.4.1 Resultados de Simulagao 

Nas Figuras 3.10 e 3.11 sao apresentados os resultados obtidos com a simulagao do sis-

tema com codificagao wavelet e diversidade espacio-temporal, ilustrado na Figura 3.9, 
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sobre um canal com ruido AWGN e desvanecimento Rayleigh descorrelacionado. Essas 

Figuras tambem ilustram as curvas de desempenho do sistema BPSK nao-codificado 

e do sistema com codificagao wavelet sem diversidade ( L = l ) , que sao utilizadas como 

referenda para avaliar o desempenho do sistema com codificagao wavelet e diversidade 

espacio-temporal proposto. Os sistemas com codificagao wavelet foram, mais uma vez, 

simulados com as matrizes MCW reais planas com dimensoes 2 x 8 e 4 x l 6 apresentadas, 

respectivamente, nas Equagoes 2.13 e 2.14. 

A Figura 3.10 ilustra as curvas de desempenho do sistema BPSK nao-codificado e 

dos sistemas eodificados com diversidade e sem diversidade, simulados com a MCW de 

dimensao 2 x 8 . Pode-se observar a partir das curvas que o sistema com codificagao 

wavelet e diversidade apresenta um desempenho superior ao desempenho do sistema 

BPSK para valores de SNR's maiores que 11 dB. Em particular, para probabilidades 

de erros de bit da ordem de 10~3, verifica-se que o sistema com codificagao wavelet e 

diversidade apresenta um ganho de desempenho de aproximadamente 5,5 dB em relagao 

ao desempenho obtido pelo sistema BPSK. Alem disso, tambem e possfvel verificar a 

partir das curvas apresentadas, que o sistema com codificagao wavelet e diversidade 

possui um desempenho consideravelmente superior ao desempenho do sistema com 

codificagao wavelet sem diversidade. Em particular, para probabilidades de erros de 

bit da ordem de 10~3 e de 10 - 4 , verifica-se que o sistema codificado com diversidade 

apresenta ganhos de desempenhos de 3,5 dB e 6 dB, respectivamente, em relagao ao 

desempenho do sistema com codificagao wavelet sem diversidade. 

Esse ganho de desempenho, conseguido pelo sistema com diversidade, ocorre basi-

camente em fungao de dois fatores principals, sendo eles: 

• O ganho de diversidade conseguido com a transmissao dos simbolos eodificados 

atraves de dois canais estatisticamente independentes. 

• A diminuigao do numero de pontos da constelagao utilizada na modulagao por um 

fator de aproximadamentezyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA m (em que m e o numero de linhas da matriz MCW 

utilizada), de acordo com as Equagoes 2.26 e 2.30, o que leva a um aumento na 

distancia euclidiana media entre os pontos da constelagao e conseqiientemente, a 

uma diminuigao do numero de erros de demodulagao. 

Na Figura 3.11 apresenta-se as curvas de desempenho do sistema BPSK nao-

codificado e dos sistemas eodificados com diversidade e sem diversidade, simulados 

com a MCW de dimensao 4 x 16. A partir das curvas pode-se observar mais uma vez 
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Figura 3.10: Desempenho do sistema com codificagao wavelet e diversidade espacio-temporal, 

simulado com a MCW 2 x 8 sobre um canal AWGN com desvanecimento Rayleigh descorre-

lacionado. 

o bom desempenho do sistema com codificagao wavelet e diversidade espacio-temporal 

tanto em relagao ao sistema BPSK nao-codificado quanto em relagao ao sistema co-

dificado sem diversidade. Mais especificamente, verifica-se que para probabilidades de 

erros de bit em torno de 10~3, o desempenho do sistema codificado com diversidade 

apresenta ganhos de 8,5 dB e 4 dB em relagao, respectivamente, ao sistema BPSK 

nao-codificado e ao sistema com codificagao wavelet sem diversidade. 

Comparando os resultados apresentados nas Figuras 3.10 e 3.11 para o sistema 

com codificagao wavelet e diversidade espacio-temporal, verifica-se que o desempenho 

do mesmo tambem e proporcional a dimensao da MCW utilizada na codificagao. Em 

particular, para a taxa de erros de bit 10~4, verifica-se que o sistema simulado com 

a MCW de ordemzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA m = 4 e genero g = 4 apresenta um ganho de desempenho de 

aproximadamente 6,5 dB em relagao ao desempenho do sistema simulado com a MCW 

de ordem m = 2e genero g = 4. 

Todos os resultados apresentados ate o momento foram obtidos considerando-se um 

canal com desvanecimento Rayleigh descorrelacionado, ou seja, considerando-se que os 

sistemas simulados conseguiam entrelagar perfeitamente os simbolos eodificados. A 
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Figura 3.11: Desempenho do sistema com codificagao wavelet e diversidade espacio-temporal, 

simulado com a MCW 4 x 16 sobre um canal AWGN com desvanecimento Rayleigh descor-

relacionado. 

seguir, serao apresentados alguns resultados que possibilitarao analisar a influencia do 

efeito Doppler finito, presente nos canais de comunicagao movel, sobre os sistemas corn 

codificagao wavelet. 

As Figuras 3.12 e 3.13 ilustram os resultados obtidos com a simulagao do siste-

ma com codificagao wavelet e diversidade espacio-temporal sobre um canal corn ruido 

AWGN e desvanecimento Rayleigh correlacionado. Estritamente falando, esses resul-

tados foram obtidos considerando-se o maximo desvio Doppler fD = 150 Hz e a taxa de 

transmissao igual a 24300 simbolos por segundo. Para auxiliar a analise da influencia 

do Doppler finito, as Figuras 3.12 e 3.13 tambem apresentam as curvas de desempenho 

do sistema com codificagao wavelet e diversidade, sobre um canal com desvanecimen-

to descorrelacionado (Doppler infinito) e do sistema BPSK nao-codificado, que serao 

utilizadas como referenda. 

Observe inicialmente, a partir das Figuras 3.10 e 3.12 que o desempenho do sistema 

BPSK nao-codificado nao sofreu qualquer alteragao provocada pela correlagao presente 

nas amostras do desvanecimento. Este resultado e evidente, visto que o sistema consi-

derado nao apresenta qualquer esquema de codificagao ou de diversidade que possa ser 
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Fi gura 3.12: Desempenho do sistema com codificagao wavelet e diversidade espacio-temporal, 

simulado com a MCW 2 x 8 sobre um canal AWGN com desvanecimento Rayleigh correlaci-

onado. 

afetado pelos surtos de erros presentes nos canais com memoria. 0 mesmo nao pode 

ser dito para os sistemas com codificagao wavelet. Desde que o desempenho consegui-

do por esta codificagao e devido principalmente a diversidade temporal intrinseca do 

codigo, este desempenho sofre uma degradagao natural provocada pelos surtos de erros 

do canal, ja que, em geral, o comprimento medio dos surtos e maior que o espalhamento 

temporal dos bits de informagao eodificados. 

Na Figura 3.12 apresenta-se as curvas de desempenho do sistema BPSK nao-

codificado e do sistema com codificagao wavelet e diversidade, simulado com a MCW de 

dimensao 2 x 8 tanto em um canal com memoria (Doppler 150 Hz) quanto em um canal 

sem memoria (Doppler inf.). Pode-se verificar a partir das curvas que o desempenho 

do sistema com codificagao, simulado com a MCW 2 x 8 no canal com maximo desvio 

Doppler frj = 150 Hz, apresenta um desempenho inferior ao desempenho do sistema 

BPSK para valores de SNR's inferiores a 24 dB. Alem disso, para valores de SNR's su-

periores a 24 dB, o ganho de desempenho obtido com o sistema codificado e desprezivel 

quando comparado ao custo computational do mesmo. Entretanto, pode-se conseguir 

resultados melhores quando o sistema e simulado com matrizes de coeficientes wave-
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Figura 3.13: Desempenho do sistema com codificagao wavelet e diversidade espacio-temporal, 

simulado com a MCW 4 x 16 sobre run canal AWGN com desvanecimento Rayleigh correla-

cionado. 

lets maiores. Para exernplificar essa afirmagao, considere os resultados apresentados a 

seguir. 

A Figura 3.13 ilustra o desempenho do sistema BPSK nao-codificado e do sistema 

com codificafjao wavelet e diversidade, simulado com a MCW de dimensao 4 x 16 em 

canais com memoria (Doppler 150 Hz) e sem memoria (Doppler inf.). A partir das 

curvas, verifica-se novamente uma queda acentuada no desempenho do sistema quando 

o mesmo e simulado em um canal com coeficientes de desvanecimento correlacionados. 

Neste caso entretanto, o sistema simulado com a MCW 4 x 16 possui um desempenho 

superior ao desempenho do sistema BPSK para valores de SNR's maiores que 15 dB. Em 

particular, para uma probabilidade de erro de bit em torno de 10~4, o desempenho do 

sistema com codificagao wavelet e diversidade apresenta um ganho de aproximadamente 

6 dB em relagao ao desempenho do sistema BPSK quando simulado em um canal com 

desvanecimento Rayleigh e maximo desvio Doppler fD = 150 Hz. 
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3.5 Conclusao zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Neste Capitulo foram apresentados alguns sistemas que utilizam a codificagao wavelet 

integrada a esquemas de transmissao com diversidade ou sem diversidade. Os desem-

penhos desses sistemas, obtidos em termos da probabilidade de erro de bit, foram ana-

lisados em canais com ruido aditivo gaussiano branco e em canais com desvanecimento 

Rayleigh nao-seletivo em freqiiencia. 

Inicialmente se constatou, por meio de simulagoes computacionais e analiticamente, 

que em canais AWGN, a codificagao wavelet com modulagao PAM/ASK e taxa igual 

a 1 bit/sirnbolo apresenta o mesmo desempenho que sistemas com modulagao antipo-

dal (PAM/ASK binaria, BPSK), independente do comprimento das palavras-codigo 

wavelets utilizadas na codificagao. 

Entretanto, pode-se observar que em canais sujeitos ao desvanecimento Rayleigh 

com Doppler infinito, tanto o sistema com codificagao wavelet sem diversidade quan-

to o sistema com diversidade apresentaram excelentes ganhos de desempenho quando 

comparados ao sistema BPSK nao-codificado, sendo que os melhores resultados foram 

obtidos para o esquema com diversidade. Alem disso, tambem se verificou que os ga-

nhos de desempenho obtidos em canais com desvanecimento encontram-se diretamente 

relacionados a dimensao da MCW utilizada na codificagao wavelet. 

Tambem pode-se verificar neste Capitulo, que o sistema com codificagao wavelet e 

diversidade espacio-temporal apresenta uma queda de desempenho quando simulado 

em canais com desvanecimento Rayleigh com amostras correlacionadas. No Capitulo 

5 serao realizadas algumas modificagoes sobre o referido sistema visando a melhoria de 

seu desempenho sobre esses canais. 
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Capitulo 4 

Modelos de Markov Escondidos 

para Canais de Comunicagao Movel zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

0 canal de comunicagao rndvel, como mencionado anteriormente, provoca fortes va-

riagoes na amplitude dos sinais transmitidos atraves dele. Este comportamento, usual-

mente denominado de desvanecimento, tern por conseqiiencia gerar surtos de erros na 

saida do receptor. Se o periodo do bit for muito menor que a duragao media do desva-

necimento, a probabilidade de erros nas detecgdes de bits adjacentes a um determinado 

bit sera maior se tal bit for detectado incorretamente. Dessa forma, a hipotese do canal 

sem memoria nao pode ser assumida para um canal de comunicagao movel real, ja que 

existe uma dependencia entre a probabilidade de erros em um dado momento e os erros 

gerados nos momentos anteriores. 

Para representar adequadamente a distribuigao de erros em um canal de comuni-

cagao digital real, Gilbert propos um modelo para os erros do canal baseado em uma 

cadeia de Markov com dois estados [8]. O primeiro estadozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA Ex representa um canal 

binario simetrico B S C i com uma probabilidade de erro px igual a zero, enquanto que 

o segundo estado representa um canal binario simetrico B S C 2 com uma probabilidade 

de erro p2 diferente de zero. A distribuigao de probabilidades dos erros e influenciada 

pelas probabilidades de transigao Pij de um estado, em um dado instante de tempo, 

para o estado subseqiiente. 

O modelo de Gilbert, assim como varios outros que o sucederam, tern como objetivo 

modelar a ocorrencia de erros de decisao brusca (erros binarios) nos canais de comu-
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nicagao movel [7], [8], e [13]. E largamente eonheeido que o uso da decodificagao com 

decisao suave permite um ganho de decodificagao adicional [28], [37] e [40]. Entretan-

to, houve aparentemente pouco interesse ate o momento, no modelamento das saidas 

de decisao suave associadas aos canais de comunicagao com memoria. Uma possivel 

justificativa para esse fato e a necessidade de se utilizar uma tecnica de modelamento 

um pouco mais refinada para modelar essas saidas suaves, o que conduz a um pequeno 

aumento na complexidade final da tecnica empregada. 

Neste Capitulo, sera apresentada uma tecnica para a obtengao de modelos para 

canais de comunicagao com decisao suave na saida do receptor. Essa tecnica de mo-

delamento faz uso das ideias centradas nos modelos de Markov escondidos (HMM's). 

Os modelos obtidos por esta tecnica podem ser visto como uma generalizagao do mo-

delo de Gilbert [28]. Esses modelos serao utilizados posteriormente nas simulagoes 

apresentadas no proximo Capitulo. 

0 restante deste Capitulo sera organizado como segue: na Segao 4.1, serao apre-

sentados os fundamentos dos modelos de Markov escondidos e alguns exemplos. Na 

Segao 4.2, o canal discreto com desvanecimento Rayleigh piano e decisao suave sera 

definido. Na Segao 4.3, o canal discreto definido na Segao 4.2 sera modelado com a 

tecnica aqui abordada. Na Segao 4.4, sao apresentados alguns resultados obtidos por 

simulagao. Finalmente na Segao 4.5, serao apresentadas algumas conclusoes. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

4.1 Modelos de Markov Escondidos 

Apesar dos modelos de Markov escondidoszyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA (Hidden Markov Models - HMMs) terem 

sido estudados inicialmente entre os anos 60 e 70, somente nos ultimos anos eles vem 

se tornando mais populares. Existem algumas razoes para este fato. A principal delas 

afirma que isto ocorreu porque a teoria basica dos modelos de Markov escondidos foi 

inicialmente publicada em jornais matematicos, os quais nao eram divulgados entre os 

pesquisadores da area de engenharia. 

Os modelos HMMs sao amplamente utilizados para modelar processos fisicos reais. 

Isto se deve principalmente porque eles sao muito bem estruturados matematicamente 

e consequentemente, podem formar uma base tedrica para uso em varias aplicagoes. 

Alem disso, os modelos trabalham muito bem para um amplo grupo de aplicagoes 

praticas, quando utilizados apropriadamente. Neste trabalho, os modelos de Markov 

escondidos serao utilizados para modelar os canais de comunicagoes moveis. 
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Os modelos de Markov escondidos podem ser definidos como um processo es-

tocastico caracterizado por dois mecanismos inter-relacionados. Um modelo H M M tern 

um numero finito de estados e um conjunto de fungoes aleatorias, cada uma associada 

a um estado diferente do modelo. Para instantes de tempo discretos, considera-se que 

o processo esta em um determinado estado e uma seqiiencia de observagoes e gerada 

pela fungao aleatoria associada a este estado. A transigao entre os estados segue por 

sua vez um outro processo estocastico. O observador ve somente a saida da fungao 

aleatoria associada com cada estado e nao pode observar diretamente em qual estado 

a cadeia de Markov se encontra; segue deste fato a denominagao de modelo de Markov 

escondido [4] e [20]. 

4.1.1 Processos de Markov Discretos 

Nesta segao sera feita uma revisao da teoria de cadeias de Markov discretas e apre-

sentado o conceito de estados "escondidos". A teoria sera ilustrada com um exemplo 

classico, o sistema de bolas em urnas. 

Considere um sistema que pode ser descrito durante qualquer intervalo de tempo 

por um estado de um conjunto dezyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA N estados distintos Si, S 2 , S N , como ilustrado 

na Figura 4.1 (nesta Figura N = 5). Em intervalos de tempo discretos t = 1,2,..., o 

sistema sofre uma mudanga de estado (podendo inclusive voltar para o mesmo estado) 

de acordo com um conjunto de probabilidades associado ao estado. Em principio, uma 

completa descrigao probabilistica do sistema acima poderia requerer especificagdes do 

estado corrente, assim como, de todos os estados anteriores. Para o caso de uma cadeia 

de Markov discreta de primeira ordem, a probabilidade do sistema transitar para algum 

estado depende somente deste estado e do estado anterior, ou seja, 

P[qt = Si\qt-i = Si,qt^ = Sk,...] = P[qt = S3\qt^ = St] = ag} (4.1) 

em que qt denota o estado atual no instante t. 

Se for considerado que o processo e invariante no tempo, a cadeia de Markov e dita 

estacionaria e as probabilidades de transigao em um passo podem ser definidas por 

constantes (independentes do tempo t) como segue, 

(Hj = P[qt = Sj\qt-i = Si], 1 < i,j < N (4.2) 

Alem disso, se for possivel transitar de um determinado estado da cadeia para 
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Figura 4.1: Cadeia de Markov com cinco estados. 

qualquer outro estado em uma seqiiencia finita de passos, entao a cadeia de Markov e 

dita irredutivel. 

0 processo estocastico acima pode ser denominado dezyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA modelo de Markov aparente 

desde que a saida do processo corresponde a um evento fisico observavel (o proprio 

estado). Para fixar esse conceito considere o exemplo a seguir. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Exemplo 1 Modelo de Markov com 3 Estados para o Tempo: Considere que 

todo dia as 10:00 hrs. o tempo observado coincide com um dos seguintes estados: 

Estado 1: Tempo Chuvoso 

Estado 2: Tempo Nublado 

Estado 3: Tempo Ensolarado 

Admitindo-se que a matriz de transigao de estados e 

{tty} = 

0,4 0,3 0,3 

0,2 0,6 0,2 

0,1 0,1 0,8 

(4.3) 

qual e a probabilidade (de acordo corn o modelo) do tempo nos proximos 4 dias obede-

cer a seq'iiencia "sol-sol-chuva-nublado"?, ou seja, deseja-se saber a probabilidade da 
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seqiiencia O =zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA {53,53,51,52} ocorrer. Essa probabilidade pode ser calculada como: 

P(0\Modelo) = P[Sz,S3,Si,S2\Modelo] 

= P[S3] • P[S3\S3] -PIS^} -P[S2\Si] (4.4) zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

= ^ 3 • 033 ' 0>3l •zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA « 12 

em que a notagaozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA TX{ = P[qx = 5*], 1 < i < N e utilizada para denotar as probabili-

dades inicias dos estados. 

Sabendo que a cadeia de MarkovzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA A e irredutivel, a sua distribuigao de probabilidades 

iniciais U = {rci} e estaciondria, podendo ser calculada por, 

n = n - A 

(4 5) 

n = [ 0,18 0,27 0,55 ] 

Dessa forma, a probabilidade da seqiiencia O = {53, 5 3 , Si, 5 2 } ocorrer e dada por, 

P(0\Modelo) = 7T3 • 0 33 • a 3 1 • a 1 2 

= 0,55-0,8-0,1-0,3 (4.6) 

= 1,32 x l O " 2 

Ate agora foram considerados modelos de Markov nos quais cada estado corresponde 

a um evento (fisico) observavel. Esse modelo e muito restrito e nao pode ser aplicado em 

muitos problemas de interesse. A seguir o conceito de modelos de Markov sera estendido 

para incluir o caso em que a observagao e uma fungao probabilistica do estado, dessa 

forma, o modelo resultante (denominado de modelo de Markov escondido) passa a ser 

caracterizado por um duplo processo estocastico consistindo de um processo estocastico 

fundamental (escondido), que determina as transigoes de estado, mas que so pode ser 

observado indiretamente atraves de outro processo estocastico que produz a seqiiencia 

de observagoes. Para esclarecer esses conceitos, considere o exemplo a seguir. 

Exemplo 2 Modelo para o sistema de bolas em urnas: Considere 0 sistema de 

bolas em urnas da Figura 4.2. Suponha que existem N urnas em uma sola. Dentro 

de cada uma existe um grande numero de bolas coloridas. Alern disso, considere que 

existem M cores distintas de bolas. 0 processo fisico para se obter a seqiiencia de 

observagao e apresentado a seguir. Um genio esta na sala, e de acordo com algurn 

processo estocastico, ele escolhe uma uma inicial. A partir dessa uma, uma bola e 

escolhida aleatoriamente, e sua cor e anotada como sendo a primeira observagao. A 

bola e entao recolocada na sua uma. Uma nova uma e entao selecionada a partir de 
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um processo estocastico associado a primeira uma, e o processo de selecao da bola e 

repetido. Todo esse processo gera uma seqiiencia de observagao finita de cores, que 

pode ser modelada como a saida de um HMM. 

E obvio que o HMM mais simples que pode ser usado para modelar esse processo e 

um que associe a cada estado uma uma especifica, e a cada uma, uma distribuigao de 

probabilidades de cores. A escolha da uma e regida pela matriz de transigao de estados 

do HMM. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Urna 1 Uma 2 UrnaN 

P(vermelho) = bj (1) 
P(azul) =b!(2) 
P(verde) =b,(3) 
P(amarelo) =b 1 (4) 

P(vermelho) = b 2 ( l ) 
P(azul) = b 2(2 
P(verde) = b2(3 

P(amarelo) = b?(4*) 

P(vermelho) = b N ( l ) 
P(azul) = bN(2) 
P(verde) = bN(3) 
P(amarelo) = bN(4) zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

P(laranja) = b] (M) P(laranja) = b 2(M) P(laranja) = b N(M) 

O = {verde, verde, azul, vermelho, amarelo, , azul} 

Figura 4.2: Modelo de Markov escondido para urn sistema de bolas coloridas em urnas. 

4.1.2 Elementos de um H M M 

Um H M M pode ser caracterizado pelos seguintes parametros: 

1. N, numero de estados do modelo. Apesar de nao ser uma regra geral, existem 

algumas aplicagoes praticas nas quais os estados do modelo possuem signifieacoes 

fisicas. Por exemplo, no sistema de bolas em urnas, os estados correspondem as 

urnas. Geralmente os estados sao interconectados de tal forma que um estado 

pode ser alcangado a partir de qualquer outro estado (neste caso, o modelozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA e 

denominado de ergodico); entretanto podem existir outras interconexoes de esta-

dos. Estados individuals sao denotados como S = { S i , < S 2 , S N } , e o estado no 

tempo t como qt. 
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2.zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA M, numero de observagdes distintas de simbolos por estado, ou seja, o tamanho 

do alfabeto de simbolos. Os simbolos correspondem a saida fisica do sistema 

modelado. Por exemplo, no sistema de bolas em urnas, os simbolos correspondem 

as cores das bolas selecionadas a partir das urnas. Simbolos individuals sao 

denotados como V = {vx, v 2 , v M } -

3. A = {aij}, matriz de transigao de estados, em que â - e a probabilidade de ocorrer 

uma transigao do estado Si no tempo t -zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA 1 para o estado Sj, ou seja, 

ai5 = P[qt = Sj |g t_! = 1 < i, j < N (4.7) 

Para o modelo no qual um estado pode ser alcangado a partir de qualquer outro 

estado da cadeia em uma unica transigao, tem-se que > 0 Vi, j . Entretanto 

pode ocorrer para alguns HMMs, que seja igual a zero para um ou mais pares 

4. B = {bj(k)}, matriz de probabilidades de simbolos no estado j . Indica a pro-

babilidade de observar no instante t o simbolo vk em um dado estado Sj, ou 

seja, 

1 < 7 < N 

bj(k) = P[vk em t\qt = Sj), '
 J

 ~ (4.8) 
I < k < M 

5. 7rzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA = { T T J } , distribuigao inicial do estados. Indica a probabilidade de iniciar o 

processo no estado qt = Si para t = 1, ou seja, 

TXi = P[qx =Si], 1 < i < N. (4.9) 

Para valores apropriados de N, M, A, B e TT, O HMM pode ser utilizado para gerar 

seqiiencias de observagoes equivalentes as produzidas pelo sistema fisico real que esta 

sendo modelado. Considere a seqiiencia 

0 = Ol02---0T (4.10) 

em que cada observagao Ot e um dos simbolos e r a V e T e o numero total de observagoes 

na seqiiencia. O H M M pode ser utilizado para gerar a seqiiencia descrita na Equagao 

4.10 como segue: 

1. Escolhe-se um estado inicial qx = Si de acordo com a distribuigao inicial dos 

estadoszyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA TT. 
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2. FazzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA t <r- 1. 

3. Escolhe-se Ot = vk de acordo com a distribuigao de probabilidades dos simbolos 

do estado Si, ou seja, de acordo com bi(k). 

4. Transita-se para um novo estado qt+i = Sj de acordo com a distribuigao de 

probabilidades de transigao de estados para o estado Si, ou seja, de acordo com 

Q-ij-

5. Faz t «- t + 1; e retorna para o Passo 3 se t < T; caso contrario termina-se o 

processo. 

Dessa forma o H M M fica completamente caracterizado a partir das especificagoes 

dos parametros do modelo (N e M), da especificagao dos simbolos de observagao e das 

especificagdes das matrizes de probabilidades A, B ezyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA TT. Por conveniencia utiliza-se a 

notagao compacta 

A = (A,B,7r) (4.11) 

para indicar o conjunto complete dos parametros do modelo. 

Em geral, os parametros do modelo (N e M), a sua estrutura (ergodico, etc.), e os 

simbolos de observagao sao escolhidos empiricamente e dependem basicamente do sinal 

que esta sendo modelado, ja que, infelizmente, nao existem regras ou formas analiticas 

para essas escolhas [20]. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

4.2 Canal Discreto com Desvanecimento Rayleigh 

Piano e Decisao Suave 

Nesta segao sera definido o canal discreto que sera modelado na prdxima segao. Denomi-

na-se aqui canal discreto, o bloco constituido por um modulador BPSK, pelo canal com 

desvanecimento Rayleigh nao seletivo em freqiiencia e por um decodificador com de-

cisao suave. A seguir, serao caracterizados cada um desses elementos. 

58 



4.2.1 Modulador BPSK 

Como ja mencionado na Segao 3.1, os sinais PSK sao representados pelas formas de 

onda 

s m ( i ) =zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA Ag{t)zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA COS(2TT fct + 0m), (4.12) 

em que 

f l , 0 < i < T s , 
9(t) = { ~ ~ (4.13) 

[0 , c.c 

representa o pulso utilizado, Ts e o intervalo de sinalizagao de um simbolo, A e a 

amplitude do sinal e 

27r(m — 1) , , , 
= ~ i k f — C ° m m = 1 > - » M ( 4 - 1 4 ) 

sao a possiveis fases da portadora a ser transmitida. 

As formas de onda sm(t) podem ser representadas como uma combinagao linear de 

duas senoides ortonormais, ou seja, 

sm{t) = Asmlg(t) cos(2?r/ct) + Asm2g{t) sm{2ir fct) (4.15) 

Dessa forma, os sinais PSK podem ser representados pelas componentes smi e sm2 

em diagramas bidimensionais, como ilustrado na Figura 4.3, denominados de cons-

telagoes. Cada ponto na constelagao representa um bloco com k = l o g 2 M bits de 

informagao. 

Neste trabalho, adotou-se a modulagao PSK com M = 2, denominada tambem de 

modulagao PSK binaria, ou simplesmente de modulagao BPSK. 

4.2.2 Canal Rayleigh 

Como mencionado anteriormente, o modelo de propagagao por multiplos percursos 

resulta no efeito do desvanecimento. 0 fenomeno de desvanecimento e provocado prin-

cipalmente pela variagao aleatoria na fase de cada percurso. A soma de varios sinais 

com fases aleatorias pode resultar num. sinal total recebido com amplitude proxima de 

zero ou num sinal com amplitude alta, dependendo dos valores das fases ao longo do 

tempo. 
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Fi gura 4.3: Constela<j5es de sinais PSK. 

Dessa forma, no canal Rayleigh aqui adotado, o sinal transmitido alem de ser afeta-

do por um ruido aditivo gaussiano, tambem tern a sua amplitude modificada ao longo 

do tempo por um ruido multiplicativo. Sendo assim, dado que o sinalzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA x foi transmitido, 

o sinal recebido y e dado por 

y = ax + n. (4.16) 

Como apresentado na segao 2.1.3, o fator multiplicativo a sera simulado pelo metodo 

de Monte Carlo e atende ao modelo WSS-US. Em particular, a e modelado por um 

processo estacionario em sentido amplo com distribuigao de probabilidade Rayleigh 

fa(a) = 2ae~
a

\ a>0 (4.17) 

e densidade espectral de potencia dada pela Equagao 2.2. 

Considerando que n representa um ruido gaussiano branco com media nula e den-

sidade espectral de potencia constante e igual a N0/2, a distribuigao de probabilidade 

do simbolo recebido y e dada por 

1 (v — (xx')
2 

p { v l a

'
x ) =

v m
e M ( 4

-
1 8 ) 

Note que se No for conhecido, essa distribuigao depende apenas de dois parametros, 

sendo eles: o sinal transmitido x e a amplitude do desvanecimento a. 

4.2.3 Decodificagao com Decisao Suave 

Admitindo-se uma transmissao BPSK, em que x 6 { + 1 , - 1 } , sobre o canal Rayleigh 

descrito pela Equagao 4.18, obtem-se a distribuigao de probabilidade ilustrada na Fi-
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gura 4.4. A distribuigao do simbolo recebidozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA y e dada por 

1 izyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA'U T ct)2 

p{y\a,x = ±l) = — _ e x p ( - H _ ^ _ ) ( 4 . 1 9 ) 

Figura 4.4: Regioes de decisao suave para a recepcao de sinais BPSK em canais Rayleigh, 

dado que a intensidade do desvanecimento Rayleigh e conhecido. 

Note que o eixo y na Figura 4.4 foi quantizado em quatro intervalos Jj, j G 

{ ± 1 , ± 2 } . 

Considere que apos a transmissao de um simbolo x, o valor recebido de y pertence 

ao intervalo I 2 . A probabilidade de receber este valor quando um +1 foi transmitido e 

/ p(y\a, x = +l)dy = regiao hachurada de cinza na Figura 4.4, (4.20) 
Jh 

e a probabilidade que um —1 foi transmitido e 

p(y\a, x = —l)dy = regiao hachurada de preto na Figura 4.4 (4-21) 

Se o valor recebido de y pertence ao intervalo J2, e muito mais provavel que um 

+ 1 tenha sido transmitido do que um —1, visto que a integracao sobre o intervalo 72 e 

maior para a curva p(y\a,x = +1) do que para a curva p(y\a,x — —1). A medida da 

confiabilidade de uma decisao pode ser expressa pela fungao [40] 

lnp(y\x)zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA ~sign(y)|y|. (4.22) 
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0 sinal dezyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA y pode ser considerado para a tomada de uma decisao brusca e a sua 

magnitude pode ser interpretada como a confiabilidade dessa decisao. Quando ambos 

os tipos de informagao sao incorporados a decodificagao, esta passa a ser denominada 

de decodificagao com decisao suave. 

Dessa forma, no decodificador com decisao suave o receptor tira vantagem de infor-

magoes adicionais geradas pelo circuito decisor. Em vez de simplesmente associar um 

+1 ou um - 1 a cada simbolo recebido, uma decodificagao mais flexfvel e conseguida 

quantizando a regiao de decisao em mais de dois intervalos, abrangendo desde a regiao 

de um - 1 altamente provavel ate a regiao de um + 1 altamente provavel. Sendo as-

sim, valores intermediaries sao atribuidos aos sinais com um m'vel de "decisao" pouco 

confiavel. Esta tecnica de decodificagao pode melhorar consideravelmente o ganho de 

codificagao dos sistemas de comunicagdes [40]. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

4.3 Modelos de Markov Escondidos para Canais 

Rayleigh com Decisao Suave 

Nesta segao sera desenvolvido um modelo de estados finitos para o canal discreto com 

desvanecimento Rayleigh apresentado na segao anterior. A tecnica de modelamento 

utilizada se fundamenta nos modelos de Markov escondidos, discutidos anteriormente, 

para representar a distribuigao de surtos de erros dos canais moveis. 

Como mencionado na segao 4.1.2, o modelo de Markov escondido HMM e caracte-

rizado pela equagao: 

X = (A,B,n) (4.23) 

em que i e a distribuigao de probabilidade para a transigao de estados ou matriz de 

transigao de estados, S e a distribuigao de probabilidade das observagoes ezyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA TT e a matriz 

de distribuigao inicial dos estados. 

Os parametros em A serao estimados a partir da simulagao do canal discreto com 

desvanecimento Rayleigh e decisao suave. Nesta simulagao, os bits de informagao sao 

modulados, por um modulador BPSK, e transmitidos atraves de um canal com des-

vanecimento Rayleigh piano. Durante todo o intervalo de sinalizagao, se considera 

constante a amplitude do desvanecimento. No receptor, os simbolos BPSK sao de-

modulados de acordo com um esquema de recepgao com decisao suave, composto por 
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quatro regioes de decisao. A Figura 4.4 ilustra esse esquema. Para cada uma das 

decisdes suaves realizadas, associa-se um simbolo da seguinte forma: 

• Se o simbolo + 1 for transmitido pelo modulador e o simbolo recebido cair na 

regiao de decisaozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA I 2 , ou se o simbolo - 1 for transmitido e o simbolo recebido 

cair na regiao de decisao I _ 2 , entao havera uma demodulacao correta e o circuito 

decisor ira gerar o simbolo de acerto K0. 

• Se o simbolo + 1 for transmitido pelo modulador e o simbolo recebido cair na 

regiao de decisaozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA J _ 2 , ou se o simbolo - 1 for transmitido e o simbolo recebido 

cair na regiao de decisao I 2 , entao havera um erro na demodulacao e o circuito 

decisor ira gerar o simbolo de erro K\. 

• Se o simbolo recebido cair na regiao I±i, entao sup5e-se um grau de incerteza alto 

sobre o simbolo transmitido e o circuito decisor ira gerar o simbolo de apagamento 

Estritamente falando, o modelo que sera obtido nesta segao ira modelar a seqiiencia 

de observagoes Ki,i =0, 1 e 2, ou seja, a seqiiencia dos eventos que podem ocorrer na 

demodulagao, sendo eles, respectivamente, o acerto, o erro ou o apagamento. E evidente 

que a ocorrencia desses eventos so depende do desvanecimento e do ruido do canal. 

A seguir sera mostrado como os parametros do modelo H M M representados pela 

Equagao 4.23 podem ser estimados a partir da simulagao do canal discreto. 

Como foi visto na segao 4.1.1, o modelo de Markov escondido e caracterizado por 

um duplo processo estocastico, consistindo de um processo estocastico fundamental 

(escondido), que determina as transigoes de estado, mas que so pode ser observado 

indiretamente atraves de outro processo estocastico, que produz a seqiiencia de obser-

vagoes. Desde que os simbolos de observagao nesse modelo sao os eventos Ki: i =0, 

1 ou 2, e que esses so sao infiuenciados pelo desvanecimento e pelo ruido do canal, 

segue que o processo estocastico escondido deve estar relacionado ao processo de des-

vanecimento Rayleigh e cada estado da cadeia deve refletir alguma informagao sobre 

esse desvanecimento. Tendo isto em vista, optou-se por quantizar o fator multiplica-

tivo Rayleigh, que caracteriza o desvanecimento do canal, em um numero finito de 

intervalos e associar cada um desses intervalos a um estado na cadeia de Markov. 

Dessa forma, a matriz de transigao de estados A referenciada na Equagao 4.23 pode 

ser encontrada atraves do seguinte procedimento. 
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Ao longo da simulagao do canal discreto, observa-se as transicoes do fator m u l t i p l i -

cative Rayleigh realizadas de u m intervalo da f.d.p. Rayleigh para o intervalo seguinte. 

Se o tempo de observagao for suficientemente longo, aproximadamente 10 6 intervalos de 

sinalizagao, pode-se estimar as probabilidades de transigao de estados. Essas probabi-

lidades determinam unicamente a matrizzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA A na Equacao 4.23. Neste ponto, a vantagem 

dessa tecnica de modelamento, atraves da simulagao do canal discreto, fica evidente, 

desde que o uso do simulador permite observar diretamente a seqiiencia de estados ao 

longo da simulacao, eliminando assim, qualquer ambigiiidade a respeito da estrutura 

do H M M capaz de modelar o desvanecimento Rayleigh. 

A matriz A pode ser determinada como segue. Considere que a f.d.p. Rayleigh e 

quantizada em N intervalos (ou estados) aj; j = 0 , 1 , 2 , J V - 1. Considere tambem 

que ao longo de u m intervalo de observagao de T bits de comprimento, a intensidade do 

desvanecimento faz aki transicbes de u m determinado estado ak para u m outro estado 

<7j, em que k, I = 0 , 1 , 2 , N — 1. Alem disso, ao longo do intervalo de observagao T , 

ak transicbes sao realizadas no total a partir do estado ok. Entao, 

akl = — (4.24) 

e desta forma, todos os elementos da matriz A podem ser estimados. Portanto, atraves 

da quantizacao do fator multipl icative do desvanecimento, a matriz A pode ser encon-

trada como fungao unica da taxa de desvanecimento e o seu calculo nao sofre nenhuma 

influencia da amplitude do sinal. 

A seguir, sera descrito o procedimento utilizado para a determinacao de B, a matriz 

que contem a distribuicao de probabilidade das observagoes para cada estado da cadeia 

de Markov. Como j a mencionado, o conjunto dos simbolos de observagao, levado em 

consideragao para a construgao do modelo, e formado pelos simbolos de decisao suave 

Ki, definidos anteriormente. 

Durante a simulagao, o estado que o canal ocupa em cada intervalo de sinalizagao e 

conhecido, assim como o simbolo que foi transmitido e o que foi demodulado. Portanto, 

ao longo de todo o intervalo de observagao T , pode-se determinar o numero de vezes 

que um particular estado e visitado, como tambem o simbolo Ki gerado pelo circuito 

decisor para cada visita desse estado. Dessa forma, ao final da simulagao do canal 

discreto, pode-se estimar as probabilidades de ocorrencia de todos os simbolos Ki para 

cada estado da cadeia. Essas probabilidades determinam a matriz B na Equagao 4.23. 

O calculo da matriz B e realizado como segue. 
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Considere que ao longo de todo o intervalo de observagao, o simbolo de observagao zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Ki ocorre Pj{Ki) vezes dentro do estado ait em que j = 0,1,2, ...,N— 1. Alem disso, o 

estado o5 e visitado vezes ao longo de todo o periodo de observagao. Os elementos 

da matriz B podem entao ser determinados por 

b j { K i ) = M M (4.25) 
Pi 

Os elementos 6j(ATj) da matriz I? sao determinados unicamente pelo m'vel do sinal 

na recepgao. Portanto a taxa de desvanecimento nao tern nenhuma influencia sobre 

esses valores. As Equagoes 4.24 e 4.25 sao conhecidas como as formulas de reestimagao 

de Baum-Welch [20]. 

No modelamento de canais de comunicagoes a distribuigao i n i t i a l dos estados 7r na 

Equagao 4.23 e dispensavel devido principalmente ao longo tempo de observagao do 

canal fisico. A part i r dos parametros do modelo, um simulador de surtos de erros pode 

ser obtido. A seqiiencia de erros gerada e similar a observada no canal de comunicagao 

movel modelado. 

4.4 Resultados de Simulagao 

As Figuras 4.5 (a)-(e) mostram os resultados obtidos com a tecnica de modelamento de 

canal aqui uti l izada. Essas Figuras apresentam uma comparagao entre as distribuigbes 

de surtos de erros geradas pelo canal modelado e pelo canal simulado. Para o calculo 

dessas distribuigbes, admite-se que os surtos sempre comegam e terminam com u m 

evento de erro ou de apagamento e ocorrem quando 5 > 5 0, em que 5zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBAQ e um valor de 

l imiar e 

8 = (4.26) 

sendo I o comprimento do surto [28]. Aqui , rrij e um peso associado a cada evento Ki, 

sendo igual a 0 para K0l 1 para K\ e 0.5 para K%. 0 valor do l imiar <5o utilizado foi 

igual a 0.1. 

O canal modelado possui desvanecimento Rayleigh com maximo desvio Doppler fb 

igual a 100 Hz. Nas simulagbes utilizou-se uma taxa de sinalizagao igual a 24,3 kbits /s . 

Foram obtidos modelos para SNR's variando de 0 a 20 dB. 

As Tabelas 4.2 e 4.3 apresentam, respectivamente, as matrizes A e B para cada um 

dos modelos obtidos. A part ir dessas Tabelas pode-se observar que o canal ficou bem 
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Figura 4.5: Modelos para o canal com desvanecimento Rayleigh piano com maximo 

desvio Doppler igual a 100 Hz. 
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modelado com H M M ' s de 5 estados. Os intervalos de quantizagao a,-,zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA j = 0 , 1 , . . . ,4 , do 

fator mult ip l i cat ivo Rayleigh, foram determinados empiricamente e encontram-se na 

Tabela 4.1. Os valores contidos nas Tabelas 4.1-4.3 apresentam o numero de digitos 

neeessarios para manter a precisao do modelo. 

Pode-se observar a part ir das simulacoes, que esta tecnica de modelamento apre-

senta uma certa deficiencia na obtencao de modelos de canais com razao sinal-ruido 

elevada. Isto se deve a menor quantidade de surtos de erros nesses canais de comu-

nicagao, dificultando, portanto, a estimagao dos parametros do modelo. Para superar 

esse problema deve-se aumentar o intervalo tota l de observagao, o que conduz a u m 

aumento no tempo de simulagao. Esse problema nao afeta apenas essa tecnica de 

modelamento. Na verdade ele pode ser encontrado em qualquer outra tecnica de mo-

delamento baseada na observagao das seqiiencias de erros geradas pelo canal real [18]. 

Tabela 4.1: Intervalos de Quantizagao da Distribuigao de probabilidades Rayleigh 

SNR (dB) era 0"3 <74 

0 [0.0; 0.55) [0.55; 1.1) [1.1; 1.4) [1.4; 2.0) [2.0; 3.0) 

5 [0.0; 0.55) [0.55; 1.45) [1.45; 1.65) [1.65; 2.0) [2.0; 3.0) 

10 [0.0; 0.34) [0.34; 1.62) [1.62; 1.8) [1.80; 2.2) [2.2; 3.0) 

15 [0.0; 0.2) [0.2; 1.22) [1.22; 1.573) [1.573; 2.17) [2.17; 3.0) 

20 [0.0; 0.115) [0.115; 0.73) . [0.73; 1.0) [1.0; 2.0) [2.0; 3.0) 
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Tabela 4.2: Matriz A 

SNR (dB) 

° j 

0 1 2 3 4 

0 0.983113 0.016883 0.000000 0.000004 0.000000 

1 0.009428 0.982638 0.007934 0.000000 0.000000 

0 2 0.000000 0.021564 0.965745 0.012691 0.000000 

3 0.000000 0.000000 0.016487 0.980666 0.002847 

4 0.000000 0.000000 0.000000 0.021365 0.978635 

0 0.983540 0.016460 0.000000 0.000000 0.000000 

1 0.006807 0.990225 0.002968 0.000000 0.000000 

5 2 0.000000 0.031622 0.949113 0.019265 0.000000 

3 0.000000 0.000020 0.022916 0.969929 0.007134 

4 0.000000 0.000000 0.000000 0.021090 0.978910 

0 0.970501 0.029413 0.000038 0.000019 0.000029 

1 0.003741 0.994707 0.001519 0.000028 0.000005 

10 2 0.000028 0.035071 0.945573 0.019328 0.000000 

3 0.000133 0.000866 0.022920 0.971117 0.004964 

4 0.000165 0.000661 0.000000 0.024971 0.974202 

0 0.948208 0.051608 0.000132 0.000026 0.000026 

1 0.002680 0.993142 0.004104 0.000064 0.000010 

15 2 0.000041 0.020252 0.970289 0.009411 0.000007 

3 0.000039 0.000988 0.017642 0.979186 0.002145 

4 0.000000 0.000411 0.000137 0.023262 0.976190 

0 0.911420 0.088486 0.000039 0.000055 0.000000 

1 0.002871 0.985964 0.011130 0.000034 0.000001 

20 2 0.000002 0.020039 0.962619 0.017340 0.000000 

3 0.000001 0.000043 0.010685 0.988287 0.000984 

4 0.000000 0.000061 0.000043 0.021300 0.978596 
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Tabela 4.3: Matr iz B 

SNR (dB) EstadozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA tij Probabilidade Probabilidade de Probabil idade 

de Acerto bj(Ko) Apagamento bj{K2) de Erro bj(K{) 

0 0.613947 0.146590 0.239463 

1 0.820586 0.088314 0.091099 

0 2 0.937853 0.036845 0.025302 

3 0.978762 0.013799 0.007439 

4 0.997560 0.001726 0.000714 

0 0.741436 0.111575 0.146988 

1 0.968374 0.019122 0.012504 

5 2 0.999897 0.000086 0.000017 

3 1.000000 0.000000 0.000000 

4 1.000000 0.000000 0.000000 

0 0.769165 0.102899 0.127936 

1 0.991597 0.005359 0.003044 

10 2 1.000000 0.000000 0.000000 

3 1.000000 0.000000 0.000000 

4 1.000000 0.000000 0.000000 

0 0.779646 0.100453 0.119901 

1 0.997024 0.001910 0.001066 

15 2 1.000000 0.000000 0.000000 

3 1.000000 0.000000 0.000000 

4 1.000000 0.000000 0.000000 

0 0.792016 0.093782 0.114201 

1 0.998292 0.001087 0.000621 

20 2 1.000000 0.000000 0.000000 

3 1.000000 0.000000 0.000000 

4 1.000000 0.000000 0.000000 
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4.5 Conclusao 

Neste Capitulo, os processos de desvanecimento que ocorrem nos canais de comuni-

cagoes moveis foram estudados e os seus efeitos foram caracterizados. A part i r de u m 

sistema de simulagao composto por u m modulador BPSK, pelo canal A W G N com des-

vanecimento e por u m demodulador com decisao suave, foi possivel obter modelos para 

os surtos de erros provocados pelo processo de desvanecimento do canal. Os modelos 

foram obtidos por meio de uma tecnica de modelamento que faz uso das ideias centra-

das nos modelos de Markov escondidos (HMM's ) . A partir dos resultados apresentados 

na segao anterior, fica evidente que a tecnica de modelamento uti l izada e eficaz e os 

modelos obtidos por ela sao confiaveis. Uma vantagem adicional dessa tecnica de mo-

delamento e a sua capacidade de modelar tambem surtos de erros binarios gerados na 

saida de u m demodulador com decisao brusca. 

A part i r dos modelos obtidos neste Capitulo, foram construidos geradores de surtos 

de erros. As seqiiencias de erros geradas sao similares as seqiiencias observadas no canal 

de eomunicaeao movel modelado. Esses geradores foram utilizados em algumas simu-

lagoes apresentadas no proximo Capitulo, para analisar o desempenho de um sistema 

com codificacao wavelet la proposto. 
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Capitulo 5 

Desempenho da Codificagao 

Wavelet com Hamming e 

Diversidade Espacio-Temporal 

No Capitulo 3, constatou-se que o desempenho de um sistema com codificagao wavelet 

e diversidade espacio-temporal, sobre um canal de comunicagao com desvanecimen-

to Rayleigh, piora a medida que aumenta o grau de correlagao entre as amostras do 

desvanecimento. Esse comportamento e uma conseqiiencia direta do aumento no com-

primento medio dos surtos de erros, provocados por uma variagao mais lenta do canal 

ao longo do tempo. 

Para aumentar a robustez do sistema com codificagao wavelet e diversidade, em 

canais com surtos de erros mais intensos, acrescentou-se ao mesmo uma nova etapa de 

codificagao. Estritamente falando, utilizou-se codigos de Hamming para codificar os 

simbolos wavelets antes de transmiti-los atraves do canal. E bbvio que esse ganho de 

robustez, conseguido com a codificagao de Hamming, teve como custo a diminuigao da 

eficiencia espectral do sistema, entretanto, frente aos bons resultados obtidos com o 

novo sistema, esse custo se justifica. 

O ganho de desempenho obtido com esse novo sistema, que ut i l iza a codificagao 

wavelet em conjunto com codigos de Hamming e diversidade, sera medido em relagao 

ao desempenho de u m sistema de referenda com eficiencia espectral semelhante a do 

sistema proposto. O sistema de referenda escolhido uti l iza a codificagao convolucional 

com decodificagao de Vi terb i . Esse sistema foi escolhido por j a ter sido citado como 

opgao para transmissao em canais com surtos de erros [11] e [19]. 
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0 restante deste Capitulo esta organizado como segue: na Segao 5.1 sera apresenta-

da uma introducao aos codigos convolucionais. Na Segao 5.2 sera apresentado o algo-

r i t m o de decodificagao de Vi terb i . Este algoritmo sera utilizado tanto na decodificagao 

do codigo convolucional presente no sistema de referenda, quanto na decodificagao dos 

codigos de Hamming utilizados para codificar os simbolos wavelets. Na Segao 5.3 sera 

apresentado o sistema aqui proposto, que integra a codificagao wavelet com codigos de 

Hamming e diversidade espacio-temporal. Na Segao 5.4 serao apresentados os resulta-

dos obtidos pela simulagao computacional do sistema proposto. Finalmente, na Segao 

5.5, serao apresentadas algumas conclusoes. 

5.1 Codigos Convolucionais 

Os codigos convolucionais foram estudados inicialmente por Elias 1 em 1955. Ele mos-

trou que pode ser introduzido redundancia em uma seqiiencia de dados a part i r do uso 

de u m registrador de deslocamento linear. Em 1967 Vi terb i propos u m revolucionario 

algoritmo de decodificagao para codigos convolucionais. E m 1969, Omura mostrou 

tratar-se de um metodo de Programagao Dinamica. Em 1973, Forney demonstrou 

que o algoritmo de Vi terb i tratava-se de um decodificador de maxima verossimilhanga 

( M L D ) , o que favoreceu a rapida difusao dos codigos convolucionais. 

U m codificador convolucional converte uma seqiiencia de dados, nao importando o 

seu comprimento, em uma simples palavra-codigo. A Figura 5.1 i lustra um codificador 

convolucional tipico com taxa 1/2. A taxa deste codificador e calculada a part i r do 

fato que existem dois bits de saida para cada b i t de entrada do codificador. E m geral, 

um codificador comzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA k entradas e n safdas apresenta taxa k/n. 

Na Figura 5.1, a seqiiencia binaria de dados x =zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA (XQ,XI,X2, •••) e aplicada a en-

trada de um registrador de deslocamento. A part ir dos bits de entrada e dos valores 

armazenados no registrador e criado um par de seqiiencias de dados codificados = zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

d/o°5!2/i°3>vf \ •••) e = {yol\y^> vil\ •••)• Estas seqiiencias de saida podem ser com-

binadas para criar uma unica seqiiencia de saida y = (yo°^o^> V^Vi^i V^vi^i •••)• y ^ 

a palavra-codigo convolucional. 

JPeter Elias faleceu em 7 de dezembro de 2001. Em mais de 50 anos de estudos teoricos, Peter 

Elias contribuiu com varios trabalhos fundamentais a Teoria da Informacao [3]. 
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Figura 5.1: Codificador convolucional corn taxa 1/2. 

E x e m p l o 3 Codi f i cagao C o n v o l u c i o n a l : zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

0 codificador com taxa 1/2 da Figura 5.1 e usado para codificar a seqiiencia de 

inforrnagao x = (10110). Obtem-se as seguintes seqiiencias codificadas de saida: 

yW = (10001010), 

y W = (11111110). 

A palavra-codigo convolucional correspondente a entrada x = (10110) e entao 

y = (11,01,01,01,11,01,11,00) 

As virgulas sao usadas para indicar os blocos de bits que sao gerados no mesmo 

intervalo de tempo. 

Apos toda a seqiiencia x ter entrado no codificador, introduz-se uma seqiiencia de 

zeros para que, no final do processo de codificagao, o conteudo do registrador seja nulo. 

Esta e uma condigao necessaria para se efetuar a decodificagao dessa classe de codigos 

pelo algoritmo que sera apresentado posteriormente. 

Como existem tres elementos de memoria no codificador da Figura 5.1, cada b i t de 

entrada pode afetar no maximo 4 bits de saida. Em geral, uma seqiiencia de dados de 

entrada xW codificada por u m codificador convolucional passa atraves de u m registra-

dor de deslocamento com m; elementos de memoria. A quantidade de elementos de 

memoria determina a extensao na qual um bit de entrada afeta diretamente a seqiiencia 

de dados de saida. 
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O comprimento de restrigaozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA K de um codigo convolucional e o mimero maximo de 

bits em uma seqiiencia de saida que podem ser afetados por qualquer b i t de entrada, 

ou seja, 

K m a x m j . (5.1) 

A memoria to ta l M de u m codigo convolucional e definido como o mimero to ta l de 

elementos de memoria no codificador, ou seja, 

K-l zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

i = 0  

A memoria tota l de um codificador tem um forte impacto na complexidade do 

decodificador de Vi terb i , como sera visto adiante. 

5.1.1 Diagrama em Treliga 

U m codigo convolucional pode ser representado por um diagrama em trelica como 

segue. 

Considere o codificador da Figura 5.2. Este codificador, com taxa 1/3, contem 

dois elementos de memoria binarios que podem assumir coletivamente um entre quatro 

possiveis estados. Estes estados sao designados por { S 0 , S i ,zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA S2, S3} e sao associados ao 

conteudo dos elementos de memoria como apresentado abaixo. 

O diagrama em trelica associado a esse codificador e apresentado na Figura 5.3. 

Esse diagrama pode ser interpretado da seguinte forma. Considere que o codificador 

encontra-se no estadozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA (XY). Se o b i t de entrada for 0, o codificador transita para 

o estado (OX). Se o b i t de entrada for 1, o codificador transita para o estado ( I X ) . 

Os ramos solidos representam as transigoes de estado ocorridas com a ehegada do b i t 

1, enquanto que os ramos tracejados representam as transigoes de estado ocorridas 

com a ehegada do b i t 0. Os ramos da treliga sao rotulados pelos bits emitidos pelo 

codificador a cada transigao. Observe que a representagao do codificador atraves do 

diagrama em treliga permite a analise do comportamento funcional do codificador ao 

longo do tempo. 

(5.2) 

5 0  «-> (00), S 2 «-> (01) 

5 1 ++(10), S 3 ^ ( l l ) 
(5.3) 
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.gura 5.3: Diagrama em treliga para o codificador convolucional da F igura 5.2. 
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Cada palavra-codigo convolucional e associada a um unico caminho no diagrama 

em treliga, iniciando e terminando no estadozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA SzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBAQ. 0 estado final sera sempre So devido 

a seqiiencia de zeros com comprimentozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA m introduzida ao final de cada palavra de 

informagao que se deseja codificar. A estrutura em treliga permite alguns exercicios de 

contagem que levam a alguns resultados uteis. Considere um codificador convolucional 

generico (n, k) com memoria tota l M e ordem maxima de memoria m . O diagrama 

em treliga associado tern 2M nos em cada nivel, ou incremento de tempo t. Existem 2 f e 

ramos deixando cada no, um ramo para cada combinagao possivel dos bits de entrada. 

Depois do instante t — m, existem 2k ramos chegando em cada no. Dada uma seqiiencia 

de entrada com k • L bits, sendo L um mimero inteiro positivo qualquer, o diagrama 

em treliga devera ter L + m m'veis, o primeiro e o ul t imo nivel iniciando e terminando, 

respectivamente, no estado SQ, Desta forma, existirao 2kL caminhos distintos atraves da 

treliga, cada u m correspondendo a uma palavra-codigo convolucional de comprimento 

n(L + m). 

O diagrama em treliga dos codigos convolucionais possibilita a decodificagao por 

maxima-verossimilhanga das palavras-codigo transmitidas atraves do algoritmo de V i -

terbi , que sera apresentado a seguir. 

5.2 O Algoritmo de Viterbi 

Considere o problema de decodificagao apresentado na Figura 5.4. Uma seqiiencia 

de informagao x e codificada numa palavra-codigo convolucional y, que e transmit ida 

atraves de u m canal ruidoso. O decodificador recebe o vetor r e gera uma estimativa 

y' da palavra-codigo transmitida. 

Rm'do 

Codificador 

Convolucional 
Canal 

Decodificador 

Convolucional 

Figura 5.4: Problema da decodificagao convolucional. 

O decodificador de maxima verossimilhanga seleciona, por definigao, a estimativa 

que maximiza a probabilidade p(r|y') . 
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U m codificador convolucional com taxazyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA k/n recebe k bits de entrada e gera n bits 

de saida a cada deslocamento de seus registradores. Supondo uma seqiiencia de entrada 

x composta de L blocos de k bits, tem-se zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

x _ (rMzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA T U ) T ( * - D T ( 0 ) _ (0 ) A*~l)\ (K A\ 

A seqiiencia de saida y consistira de L blocos de n bits mais m blocos adicionais, 

sendo m o mimero de celulas do registrador de deslocamento mais longo, necessario 

para deixar o registrador de deslocamento no estado inicial . 

v _ (AO) AD An-l) AO)zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA (1) ( n - l ) (0 ) ( n - l ) \ ^ 

A versao ruidosa da palavra-codigo transmitida chega ao receptor e o decodifica-

dor de maxima verossimilhanga gera uma estimativa y' da seqiiencia transmitida. As 

seqiiencias r e y' sao representadas abaixo. 

_ _ (AO) _ (1) An-l) (0 ) (1) ( n - l ) (0) ( n - l ) \ ( , ^ 

v ' _  f '(») '(1) ' ( « - ! ) . / ( 0 ) . / ( I ) . / ( n - l ) , / ( 0 ) / ( n - l ) \zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA f , ? n 

Assumindo que o ruido que afeta um dado b i t e independente do ruido que afeta 

os outros bits, tem-se 

L+m-l 

pW) = I I [ p r i 0 ) | y ? 0 ) ) p ( r ! 1 ) | y ? 1 , ) - p ( r r i ) | y ? B - 1 ) ) " 
i = 0  

L + m - l /n-l \ 

= n n ^ i ^ ' 5 ) ( 5 - g ) 

»=o \i=o / 

A Equagao 5.8 e denominada de fungao de verossimilhanga de y'. Como a fungao 

logaritmica e monotonicamente crescente, a estimativa que maximiza p(r\y') tambem 

maximiza l o g p ( r j y ' ) . Aplicando o logaritmo em cada lado da Equagao 5.8 tem-se a 

fungao logaritmica de verossimilhanga. 
L+m-l / n - l \ 

i = o \ j = o /  

No algoritmo de Vi terb i utiliza-se a notagao M ( r - ^ | z / ^ ) , denominada de metrica, 

para a fungao l ogp ( r|^|y^) . Dessa forma a Equagao 5.9 pode ser expressa por 

L + m - l / n - l \ 

M ( r | y ' ) = E E M ( r ? ' } l% ( i ) ) ( 5 1 ° ) 
i=o \j=o / 
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A Equagao 5.10 e chamada dezyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA metrica de percurso. 

No algoritmo de decodificagao, e necessario medir a contribuigao na metrica de 

percurso feita por um percurso parcial. Assim, defini-se a fc-esima metrica parcial de 

percurso como sendo a metrica referente aos fc-esimos primeiros ramos pelos quais o 

percurso passa, 

Os diagramas em treliga podem ser usados para o calculo das metricas de percurso 

no algoritmo de V i te rb i . Nesse algoritmo, cada no da treliga e designado por um 

mimero. Esse mimero e a metrica parcial do percurso que inicia no estado So no 

instante de tempo t = 0 e termina no referido no. A designagao de mimeros aos 

nos da treliga e feita ate que se chegue a um ponto da rot ina no qual mais de u m 

percurso entre num mesmo no. Neste caso escolhe-se o percurso que tenha a maior 

metrica parcial entre todos os percursos que chegam aquele no (a maior metrica e 

a que maximiza a fungao logaritmica de verossimilhanga). O percurso com a maior 

metrica e o sobrevivente, enquanto que os outros sao nao sobreviventes e devem ser 

eliminados nos passos subseqiientes. Observando a Figura 5.5, o rotulo Z pode ser 

determinado da seguinte forma. 

O algoritmo termina quando todos os nos da treliga forem rotulados e os sobreviventes 

determinados. Percorrendo o caminho inverso a part ir do u l t imo no da treliga (estado 

So no instante de tempo t = L + m) obtem-se um unieo percurso, pois apenas u m 

percurso pode sobreviver como entrada para cada no. Este percurso e o percurso de 

maxima verossimilhanga. 

(5.11) 

Z — max { \X + M(rf]zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA |0) + M ( r i 1 } |0) + M{rf] |0)] 

(5.12) 
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s2 

Si 

So zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Figura 5.5: Calculo da metrica de percurso no algoritmo de Viterbi. 

5.3 Codificagao Wavelet com Hamming e Diversi-

dade Espacio- Temporal 

Nesta segao sera apresentado o sistema que integra a codificagao wavelet com codigos 

de Hamming e diversidade espacio-temporal. Esse sistema e semelhante ao sistema 

proposto na segao 3.4, com a diferenga que agora os simbolos wavelets sao codificados 

por u m codigo de Hamming antes de serem transmitidos. Alem disso, as etapas de 

modulagao e demodulagao tambem sofreram algumas modificagoes. A seguir, o sistema 

proposto sera detalhadamente descrito. 

Considere o sistema apresentado na Figura 5.6. Neste sistema, a seqiiencia dos bits 

de informagao gerados pela fonte passa por um conversor S/P antes de ser enviada ao 

codificador wavelet. Se a codificagao wavelet for realizada por uma matriz M C W com 

m linhas, entao a seqiiencia serial dos bits gerados pela fonte deve ser convertida em 

m seqiiencias paralelas pelo conversor S/P. Cada uma dessas seqiiencias e codificada 

por uma l inha da matriz M C W real plana de acordo com o procedimento de codifi-

cagao apresentado na segao 2.5. Dessa forma, para um esquema de codificagao com 

maxima sobreposigao das palavras-codigo wavelets, a cada intervalo de sinalizagao nTs 

do codificador sao gerados m simbolos wavelets y*ni 1 < i < m. 

Na codificagao de Hamming, cada par de simbolos ( t / n , y n + i ) , 1 < i < m, gerados 

em dois intervalos de sinalizagao consecutivos por cada uma das linhas da matriz M C W , zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

r(0)rmrm ' + 
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Fonte 

Conv. 

S/P 

M C W 0 

MCW 

M C W m 4 

( v
m - ' V

m - K zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA
W n > - ! n+l 

M U X 

m : 2 

(a)zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA Tmnsmissor 

Demod. Decodificador 
de Viterbi 

Mapeamento 

Ham/Wav 

Demod. Decodificador 
de Viterbi 

Mapeamento 

Harn/Wav 

e 
Decodificador 

Wavelet 

(b) Receptor 

Mapeamento 

Wav/Ham 
Mod. Ant . i 

Mapeamento 

Wav/Ham 
Mod. A n t , 2 

Destino 

Figura 5.6: Sistema com codificagao wavelet, codigos de Hamming e diversidade espacio-

temporal. 

e mapeado em uma palavra-codigo de Hamming c com comprimento dezyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA n simbolos. 

Desde que a codificagao wavelet tern taxa igual a 1 b i t de informagao por simbolo 

wavelet, segue que a taxa de codificagao total do sistema sera igual azyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA RzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBAT = 2 / n bits 

de informagao por simbolo de canal. 

As m palavras de Hamming sao moduladas por sinais BPSK com energia unitar ia , 

e transmitidas pelas antenas atraves de dois canais estatisticamente independentes. 

Considera-se que em cada canal, os sinais sao afetados pelo ruido aditivo gaussiano 

branco com media nula e densidade espectral de potencia igual a i V 0 / 2 por dimensao e 

por u m desvanecimento Rayleigh nao seletivo em freqiiencia com energia media unitar ia 

e densidade espectral de potencia dada pela Equagao 3.40. Considera-se tambem que 

a amplitude do desvanecimento permanece constante em cada intervalo de sinalizagao 

do canal. 

No receptor, os simbolos BPSK sao demodulados de acordo com u m esquema de 

recepgao com decisao suave, composto por quatro regibes de decisao. Esse esquema de 

recepgao esta ilustrado na Figura 4.4. 

Na simulagao desse sistema, optou-se por uti l izar um modelo de Markov escondido 

( H M M ) para modelar os surtos de erros gerados pelo b loco constituido pelo modula-
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dor BPSK, pelo canal A W G N com desvanecimento Rayleigh e pelo demodulador com 

decisao suave. O procedimento utilizado para modelar os surtos de erros gerados por 

esse b l o co , denominado aqui de canal discreto, foi apresentado na segao 4.3. 

Nesse modelamento, o canal discreto e representado por uma cadeia de Markov 

com u m numero finito de estados. Cada estado da cadeia reflete o comportamento do 

canal para u m determinado nivel de desvanecimento. Dessa forma, a cada estado da 

cadeia, e associada uma distribuicao de probabilidades para os eventos de acertos, erros 

e apagamentos que podem ocorrer quando o canal entra naquele estado. A transicao 

entre os estados da cadeia e regida por u m processo estocastico que modela o processo 

de desvanecimento do canal. Tanto as distribuigbes de probabilidades de acertos, erros 

e apagamentos para cada estado da cadeia quanto o processo estocastico que governa 

a transigao de estados compoem os parametros do modelo. 

A part ir dos parametros do modelo, pode-se obter simuladores de surtos de erros. 

A seqiiencia de erros gerada por cada simulador e similar a observada no canal discreto 

modelado. Como no sistema proposto a transmissao e realizada atraves de dois canais 

independentes, e necessario util izar na simulagao dois simuladores de surtos, u m para 

cada canal. Os dois simuladores uti l izam os mesmos parametros do modelo H M M ob-

t ido, mas sao executados paralelamente para garantir a independencia entre os canais. 

Durante a simulagao do sistema, a seqiiencia de simbolos transmitida por cada antena 

e corrompida pela seqiiencia de erros gerada pelo simulador de surtos correspondente 

aquela antena. 

Na recepgao, as palavras de Hamming corrompidas pelos erros do canal sao deco-

dificadas atraves de um decodificador de Vi terb i com decisao suave. O algoritmo de 

decodificagao se baseia na treliga minima do codigo utilizado, para gerar uma estimativa 

c para a palavra-codigo de Hamming transmitida. 

Durante as simulagbes, considera-se que o decodificador de Vi terb i conhece perfei-

tamente o estado que o canal ocupa na cadeia de Markov em cada intervalo de trans-

missao. Para cada u m desses estados, o decodificador de Vi terb i ut i l iza uma metrica 

de decodificagao diferente, calculada durante cada intervalo de transmissao por [11]: zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

\og2 bj(K2) se n = 2 

em que j denota o estado atual que o canal ocupa na cadeia de Markov, rx representa 

o simbolo recebido pelo decodificador, c\ representa o simbolo esperado da palavra de 

(5.13) 
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Hamming ezyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA bj(Ki) ,i = 0 , 1 ou 2, representa, respectivamente, as probabilidades de 

acerto, de erro, ou de apagamento para cada estado j da cadeia, estimadas na etapa 

de modelamento do canal. 

U m procedimento semelhante de decodificagao foi utilizado em [19]. 

Apos a decodificagao das m palavras de Hamming transmitidas, obtem-se as esti-

mativas dos m pares de simbolos consecutivos ( y n , y n + 1 ) , 1 < i < ro, codificados por 

essas palavras. As estimativas dos simbolos que correspondem a u m mesmo intervalo 

de codificagao sao somadas, formando as estimativas dos simbolos yn e y n + 1 . Essas 

estimativas sao entao enviadas ao decodificador wavelet, que segue o procedimento 

descrito na segao 2.4 para gerar as estimativas dos bits de informagao transmitidos. 

5.4 Resultados de Simulagao 

Nesta Segao serao apresentados os resultados obtidos com a simulagao do sistema 

ilustrado na Figura 5.6, que Integra as codificagoes wavelet e Hamming a um esquema 

de transmissao com diversidade (L=2 ) . O ganho de desempenho obtido com este novo 

sistema sera medido em relagao ao desempenho de dois sistemas de referencias que 

possuem a mesma eficiencia espectral do sistema proposto, sendo eles: um sistema 

com codificagao convolucional e um sistema com codificagoes wavelet e Hamming sem 

diversidade espacial ( L = l ) . No sistema com codificagao convolucional foi util izado 

um codigo com taxa R = 1/3 e polinomios geradores y\ = 5 g2 = 7 e <j-A = 7. A 

distancia l ivre para este codigo e igual a 8 [37]. O sistema com codificagoes wavelet e 

Hamming sem diversidade espacial difere do sistema proposto neste Capitulo apenas 

pela ausencia do esquema de diversidade espacial. Neste sistema, os sinais modulados 

sao transmitidos atraves de um unico canal de comunicagao. 

Os sistemas com codificagoes wavelet e Hamming foram simulados com as matrizes 

M C W ' s reais planas com dimensoes 2 x 8 e 4 x l 6 apresentadas, respectivamente, nas 

Equagoes 2.13 e 2.14. 

Nas simulagbes aqui realizadas, optou-se por utilizar simuladores de surtos de erros 

construidos a part i r dos parametros apresentados na segao 4.4 para o H M M do canal de 

comunicagao adotado. As seqiiencias de erros geradas pelos simuladores sao similares 

as observadas no canal modelado. Neste caso, o canal modelado e afetado pelo ruido 

aditivo gaussiano branco com media nula e variancia igual a i V 0 / 2 por dimensao e 

por u m desvanecimento Rayleigh piano correlacionado com maximo desvio Doppler 
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fD =zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA 100 Hz. A taxa de transmissao utilizada em todos os sistemas e igual a 24300 

simbolos por segundo. 

Tanto o sistema com codificacao convolucional quanto os sistemas com codificagoes 

wavelet e Hamming ut i l izam u m decodificador de Vi terb i com decisao suave para con-

seguir estimativas de maxima verossimilhanga para as palavras-codigo recebidas. As 

metricas de decodificagao usadas pelo decodificador de Vi terb i sao apresentadas na 

Equagao 5.13. 

Neste ponto, recorde que no sistema com codificagoes wavelet e Hamming existe um 

mapeamento entre pares de simbolos wavelets e palavras pertencentes a um determina-

do codigo de Hamming. Para que se possa escolher o codigo de Hamming apropriado 

para o sistema proposto, deve-se inicialmente conhecer o numero de todas as possfveis 

combinagbes de simbolos wavelets ( y „ , y n + 1 ) que podem ser geradas, em intervalos de 

sinalizagao consecutivos, por cada l inha da M C W utilizada na codificagao wavelet. 

Essas combinagbes foram obtidas por meio de simulagao computacional para as ma-

trizes M C W 2 x 8 e M C W 4 x 16 e se encontram na Figura 5.7 com suas respectivas 

probabilidades de ocorrencia. 

Desde que os possfveis simbolos wavelets yl
n gerados por cada l inha dessas matrizes 

M C W ' s durante u m intervalo de sinalizagao, pertencem ao conjunto { — 4 , - 2 , 0 , 2 , 4 } , 

de acordo com a Equagao 2.30, entao, a principio seria esperado 25 possiveis combi-

nagbes (pares) de simbolos wavelets gerados pelas linhas das matrizes M C W 2 x 8 e 

4 x 16 em dois intervalos de sinalizagao consecutivos. Note entretanto a part i r da Figu-

ra 5.7, que isto nao ocorre. Na verdade, as linhas de cada M C W considerada geram 9 

pares de simbolos wavelets diferentes a cada dois intervalos de sinalizagao consecutivos 

do codificador. 

De posse do mimero tota l de possiveis combinagbes (pares) de simbolos wavelets, 

pode-se escolher o codigo de Hamming apropriado para a etapa de mapeamento do 

sistema. No caso aqui considerado, existem 9 pares de simbolos wavelets que podem 

ser gerados pelas linhas das matrizes M C W . O menor codigo de Hamming com um 

numero suficiente de palavras-codigo para possibilitar o mapeamento dos pares de 

simbolos wavelets e o codigo de Hamming (7,4). Neste ponto pode-se determinar a 

taxa de codificagao do sistema proposto. Desde que os pares de simbolos wavelets sao 

mapeados em palavras-codigo com comprimento n = 7, entao de acordo com a segao 

5.3, o sistema proposto possui uma taxa de codificagao igual a R = 2/7. Dessa forma, 

pode-se concluir que os sistemas com codificagoes wavelet e Hamming com diversidade 
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Figura 5.7: Pares de simbolos wavelets gerados em intervalos de sinalizagao consecutivos 

pelas linhas das matrizes MCW 2 x 8 e 4 x 16. 

e sem diversidade possuem praticamente a mesma eficiencia espectral do sistema com 

codificagao convolucional. 

O codigo de Hamming (7,4) possui 16 palavras-codigo e portanto algumas delas 

nao foram utilizadas. Na Tabela 5.1 apresenta-se o codigo de Hamming expurgado que 

foi util izado na codificagao dos pares de simbolos wavelets, assim como o respectivo 

mapeamento realizado nessa etapa de codificagao. 

Como foi dito na segao 5.3, o algoritmo de Vi terb i se baseia na treliga min ima 

do codigo util izado, para gerar uma estimativa c para a palavra-codigo de Hamming 

transmitida. A treliga min ima para o codigo ilustrado na Tabela 5.1 foi construida 

atraves do algoritmo apresentado na segao B.3.2 e esta ilustrada na Figura 5.8. 

A Figura 5.9 i lustra as curvas de desempenho do sistema com codificagao convo-
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Tabela 5.1: Mapeamento entre as palavras do codigo de Hamming (7,4) expurgado e 

os pares de simbolos gerados pelas linhas das matrizes M C W 2 x 8 e M C W 4 x 16. 

Pares de simbolos Palavras de Hamming zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

(VniVn+l) do codigo (7,4) expurgado zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

(0;0) 0101010 

(0;-4) 0000000 

(0;4) 0001111 

(-2;-2) 0110011 

(-2;2) 0111100 

(2;-2) 1010101 

(2;2) 1011010 

(-4;0) 1100110 

(4;0) 1101001 

Figura 5.8: Treliga minima do codigo de Hamming utilizado nas simulacoes. 
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lucional e dos sistemas com codificagoes wavelet e Hamming com diversidade e sem 

diversidade, simulados com a M C W de dimensao 2 x 8. A part ir dessas curvas pode-se 

observar que o sistema com codificagoes wavelet e Hamming sem diversidade espacial 

simulado com a M C W 2 x 8 apresenta praticamente o mesmo desempenho do sistema 

com codificagao convolucional, em especial para valores de SNR's superiores a 10 dB. 

Tambem pode ser verificado a part ir das curvas que a introdugao do esquema de d i -

versidade no sistema com codificagoes wavelet e Hamming proporciona um ganho de 

desempenho bastante significativo. Em particular, para probabilidades de erros de b i t 

em torno de 10~ 2 e 10~ 3 , observa-se que o sistema proposto, que combina as codificagoes 

wavelet e Hamming a um esquema de diversidade espacio-temporal, consegue ganhos 

de desempenho de aproximadamente 3.5 dB e 5.5 dB, respectivamente, em relagao ao 

desempenho do sistema com codificagao convolucional. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

a. 

1e+00 

1e-01 

CQ 

"O 
o 
w 1e-02 -zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA
CO 

JQ 
O 

1e-03 -

1e-04 
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20 

Eb/No (dB) 

Figura 5.9: Desempenho do sistema com codificagoes wavelet e Hamming e diversidade 

espacio-temporal, simulado coin a MCW 2 x 8 sobre um canal com DopplerzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA fD = 100 Hz. 

Na Figura 5.10 apresenta-se as curvas de desempenho do sistema com codificagao 

convolucional e dos sistemas com codificagoes wavelet e Hamming com diversidade 

e sem diversidade, simulados com a M C W de dimensao 4 x 16. Pode-se observar a 

part i r dessas curvas que o desempenho do sistema com codificagoes wavelet e Hamming 
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sem diversidade supera o desempenho do sistema com codificagao convolucional para 

valores de SNR's maiores que 3 dB. E m particular, para valores de probabilidades de 

erros de b i t em torno de 1 0 - 2 e 1CT3, verifica-se que o sistema com codificagoes wavelet 

e Hamming sem diversidade apresenta ganhos de desempenho de 2.5 dB e 5.5 dB , 

respectivamente, em relagao ao desempenho do sistema com codificagao convolucional. 

Para o sistema com codificagoes wavelet e Hamming e diversidade espacio-temporal, os 

ganhos de desempenho conseguidos sao ainda maiores. Mais especificamente, verifica-

se que para probabilidades de erros de b i t em torno de 1 0 - 3 , o sistema com codificagoes 

wavelet e Hamming e diversidade consegue ganhos de desempenho de aproximadamente 

4 dB e 9.5 dB em relagao, respectivamente, ao sistema com codificagoes wavelet e 

Hamming sem diversidade e ao sistema com codificagao convolucional. 

1e+00 

1e-01 

§ 1e-02 

o zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

uj 1 e-03 

x> zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

| le-04 
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1e-06 
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Eb/No (dB) 

Figura 5.10: Desempenho do sistema com codificagoes wavelet e Hamming e diversidade 

espacio-temporal, simulado com a MCW 4 x 16 sobre um canal com DopplerzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA fD = 100 Hz. 

Comparando os resultados apresentados nas Figuras 5.9 e 5.10 para os sistemas 

com codificagoes wavelet e Hamming, verifica-se mais uma vez que quanto maior for a 

dimensao da M C W util izada na simulagao, maior sera o ganho de desempenho conse-

guido pelo sistema. 
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5.5 Conclusao 

Neste Capitulo foram realizadas algumas modificagbes no sistema com codificacao wa-

velet e diversidade espacio-temporal a f im de melhorar o seu desempenho em canais 

com memoria. O novo sistema, que combina a codificagao wavelet com codigos de Ham-

ming e diversidade, apresenta uma eficiencia espectral inferior a eficiencia do sistema 

com codificagao wavelet e diversidade, entretanto, os ganhos de desempenho obtidos 

com esse novo sistema justificam essa diminuigao na eficiencia espectral. 

Alem disso, pode-se observar que o desempenho do sistema com codificagoes wavelet 

e Hamming tambem esta diretamente relacionado ao comprimento das palavras-codigo 

wavelets utilizadas nas simulagbes. Esta caracteristica dos sistemas com codificagao 

wavelet e muito importante, visto que ela deixa margem para se conseguir ganhos de 

desempenho ainda maiores a custo de um aumento relativamente pequeno na comple-

xidade computacional desses sistemas. 
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Capitulo 6 

Conclusao 

Neste trabalho foi avaliado o desempenho de alguns esquemas com codificagao wavelet 

utilizados para transmissao de informagao em canais de comunicagao movel. 

Inicialmente, apresentou-se uma caracterizagao do ambiente onde ocorre a trans-

missao, definindo-se as pertubagbes que o meio provoca nos sinais transmitidos. E m 

seguida, as tecnicas de codificagao e decodificagao com matrizes de coeficientes wavelets 

foram apresentadas. A tecnica de codificagao com wavelets foi combinada a esquemas 

de transmissao com diversidade e sem diversidade, formando assim, os primeiros siste-

mas apresentados neste trabalho a terem seus desempenhos avaliados. Os desempenhos 

desses sistemas, obtidos em termos da probabilidade de erro de b i t , foram analisados 

em canais caracterizados apenas pelo ruido aditivo gaussiano branco (AWGN) e em 

canais com desvanecimento do t ipo Rayleigh nao-seletivo em freqiiencia. 

Atraves de simulagbes computacionais e de desenvolvimentos analiticos, verificou-

se inicialmente que, em canais A W G N , sistemas com codificagao wavelet e modulagao 

P A M / A S K apresentam o mesmo desempenho que sistemas com modulagao antipodal 

sem codificagao. Este resultado j a era esperado, visto que o principal ganho de de-

sempenho conseguido com a codificagao wavelet e devido ao espalhamento dos bits de 

informagao ao longo dos simbolos wavelets codificados, ou seja, a diversidade temporal 

intrinseca da codificagao wavelet, o que nao tern qualquer efeito sobre o ruido aditivo 

branco que caracteriza este canal. 

Entretanto, foi verificado atraves de resultados obtidos utilizando simulagao com-

putacional, que em canais sujeitos ao desvanecimento Rayleigh com Doppler inf inito , 

tanto o sistema com codificagao wavelet sem diversidade quanto o sistema com diver-

sidade apresentaram bons resultados, sendo que os melhores resultados foram obtidos 
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pelo sistema com codificacao wavelet e diversidade. 

O ganho de desempenho conseguido com este esquema de transmissao se deve p r i n -

cipalmente a dois fatores. 0 primeiro deles e tambem o mais importante e o aumento 

de diversidade, sobretudo de diversidade espacial, obtido com este esquema de trans-

missao. O segundo fator e a redugao do numero de sinais (pontos) na constelagao 

necessarios para modular os simbolos wavelets codificados. Essa redugao permite au-

mentar a distancia euclidiana media entre os pontos da constelagao sem alterar a energia 

media da mesma. 

O desempenho do sistema com codificagao wavelet e diversidade tambem foi avali-

ado em canais com desvanecimento Rayleigh com Doppler finito, constatando-se uma 

queda de desempenho neste caso. Para aumentar a robustez desse sistema em canais 

com Doppler f inito , algumas modificagbes foram realizadas. Essas modificagbes consis-

t i r a m basicamente em incluir uma codificagao de Hamming apos a codificagao wavelet, 

assim como, em substituir a modulagao A P K por uma modulagao BPSK. O ganho 

de robustez conseguido com a codificagao de Hamming, teve como custo a diminuigao 

da eficiencia espectral do sistema, entretanto, os bons resultados obtidos com o novo 

sistema justif icaram esse custo. 

Fazendo uma analise geral dos resultados apresentados neste trabalho conclui-se que 

as novas tecnicas aqui propostas, sao promissoras em vista da ortogonalidade inerente 

entre as palavras-codigo wavelets e do espalhamento dos bits de informagao ao longo 

dos simbolos wavelets codificados. 

Embora este texto nao tenha dado enfase, uma parte significativa do tempo des-

pendido neste trabalho foi consumida no desenvolvimento das simulagbes dos sistemas. 

Todas as simulagbes foram desenvolvidas em linguagem C para o ambiente L I N U X . 

Alem disso, houve uma preocupagao constante de se util izar uma quantidade de dados 

suficiente para se obter curvas precisas de desempenho. Estritamente falando, para 

avaliar o desempenho dos sistemas nos canais com Doppler infinito (canais descorrela-

cionados), foram realizadas simulagbes com 

iVTotal = 100 * d a m a i o r
1

S N R s i m u l a d a C 6- 1) 

transmissbes. 

Ja para avaliar o desempenho dos sistemas nos canais com Doppler finito (canais 

correlacionados), o mimero tota l de bits transmitidos, utilizado para fazer o levanta-
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mento de cada curva de desempenho, obedeceu a relagao 

-^TotalzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA = L* iVeioco (6.2) 

em que 

i y / 2 

(6.3) zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA
JUzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA =  iu  * 1zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA •  — — — — •  I  

\ B E R da maior SNR simulada J 

e o numero de realizagbes de canais estatisticamente independentes e 

1 1/2 
NBloco = 100 * 

B E R da maior SNR simulada 
(6.4) 

e o numero de bits transmitidos para cada realizagao de canal. 

Alem disso, em todas as simulagbes realizadas neste trabalho foi admitido que o 

receptor sempre t inha o conhecimento perfeito do estado do canal. O objetivo aqui foi o 

de avaliar o impacto da correlagao da resposta ao impulso do canal sobre o desempenho 

dos sistemas propostos. Em trabalhos futuros pode-se combinar os esquemas aqui 

discutidos com tecnicas de estimagao de canal. 

Como continuagao das atividades de pesquisa realizadas podem ser citadas as seguintes 

sugestbes: 

• Integrar os esquemas discutidos neste trabalho com tecnicas de estimagao de 

canal de forma a avaliar o desempenho desses esquemas na presenga de erros de 

estimagao; 

• Avaliar o desempenho da codificagao wavelet com outras familias de matrizes 

e comparar esse desempenho com o obtido pela utilizagao de matrizes wavelets 

reals p i anas; 

• Avaliar o desempenho da codificagao wavelet com taxas de codificagao inferiores 

a 1 b i t /s imbolo , atraves da variagao do nivel de sobreposigao das linhas da M C W 

na matriz de codificagao; 

• Analisar o desempenho dos esquemas aqui discutidos com outros modelos de ca-

nais de comunicagao, como modelos com desvanecimento seletivo em freqiiencia, 

6.1 Perspectivas para trabalhos futuros 
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inelusao de interferencia iritersimbolica, com distribuigbes de desvanecimento d i -

ferentes da Rayleigh, entre outros; 

• Avaliar o desempenho da codificagao wavelet integrada a outros esquemas de 

transmissao em diversidade, como esquemas de diversidade temporal com entre-

lagamento; 

• Encontrar outras configuragbes de constelagbes mais eficientes que a constelagao 

A P K , uti l izada na modulagao dos simbolos wavelets codificados. 
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Apendice A 

Matrizes e Sistemas Wavelets 

A matriz wavelet e uma generalizagao das matrizes ortogonais quadradas ou matrizes 

unitarias para uma grande elasse de matrizes retangulares. Uma matriz wavelet e 

a representacao matric ial dos coefieientes de filtros associados as fungoes de escala 

e wavelets de u m dado sistema wavelet. Portanto, cada matriz wavelet contem a 

informagao necessaria para definir um sistema wavelet associado. Varias propriedades 

analiticas dos sistemas wavelets dependem das propriedades algebricas das matrizes 

wavelets. Desde que os coefieientes associados a fungao de escala, formam u m f l l tro 

passa-baixas e os coefieientes associados as fungoes wavelets formam filtros passa-faixa, 

tem-se que as matrizes wavelets podem ser consideradas como bancos de filtros digitals 

com multi -taxas [38]. 

Os primeiros sistemas wavelets foram introduzidos por Alfred Haar, em 1910. Os 

sistemas wavelets de Haar foram generalizados para dimensbes e ordens maiores, a 

part i r dos quais as matrizes wavelets de Haar foram definidas. Ha u m mapeamento 

das matrizes wavelets nas matrizes de Haar de mesma ordem e assim, a classificagao das 

matrizes wavelets pode ser reduzida a classificagao de sua matriz de Haar associada. 

Varias sao as matrizes wavelets usadas na matematica aplicada e no processamento de 

sinais. Como exemplo, pode-se citar: as matrizes de transformada de Fourier discreta, 

as matrizes de transformada do cosseno discreta, as matrizes de Walsh e Hadamard, 

matrizes de Rademacher, e matrizes de Chebyshev [38]. Todas estas matrizes sao 

unitarias (ortogonais se forem reais). A nogao das matrizes de Haar oferece um ponto 

de vista unificado das diversas aplicagbes das matrizes citadas. 

O restante deste apendice e organizado como segue-. Na Segao A . l sera apresentada 

a definigao de matrizes wavelets, seus fundamentos, propriedades elementares e alguns 

93 



exemplos. Na Segao A.2 , as matrizes wavelets sao caraeterizadas a part ir de suas res-

pectivas matrizes de Haar. Na Segao A.3 defirie-se a expansao de fungoes diseretas em 

series finitas de coefieientes wavelets. Uma importante propriedade apresentada nessa 

segao estabelece que toda a energia de uma fungao discreta, expandida em coefieien-

tes wavelets, fica concentrada nos proprios coefieientes da serie finita. Na Segao A.4 

as fungoes de escala e wavelets serao definidas a part ir dos coefieientes das matrizes 

wavelets. Na Segao A.5, os sistemas wavelets serao definidos a part i r de suas ma-

trizes wavelets correspondentes. Finalmente, na Segao A.6 sao apresentadas algumas 

conclusoes. 

A . l As Matrizes Wavelets 

Seja F u m corpo do conjunto C dos numeros complexos. 0 corpo F pode ser definido 

no conjunto Q dos numeros racionais, E dos numeros reals, no proprio conjunto dos 

mimeros complexos ou em algum conjunto algebrico. Considere uma matriz A = (a|), 

comzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA m > 2 linhas (vetores) de comprimento possivelmente inf inito , dada por 

A = 
a zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA- l at 

m—1zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA „m—l „m—1 
a 

a? 

, m — 1 

(A.1) 

em que m e definido como a ordem da matriz e cada elemento af. G F e F C C. Sao 

definidas submatrizes A> de A de dimensao m x m d a forma 

A i = ( a L + r ) > r = 0 , . . . , m - l , s = 0 , . . , , m - l (A.2) 

para I € Z. Assim, a matriz A pode ser expressa em termos de blocos de matrizes na 

forma 

A = (.. . , A _ i ) A o , A i ) A 2 . . •), (A.3) 

em que, por exemplo, 

° 0 a m - l 

, m - l 

(A.4) 

\ a'6" ' " ° m - l / 
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Da teoria de variaveis complexas, a partir da matrizzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA A , pode ser construida uma 

serie de potencias zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Mz) = A^> (A.5) 

denominada de serie de Laurent da matriz [38]. A(z) tambem pode ser eserita como 

uma matriz ra x m tendo como elementos os coefieientes da serie de Laurent zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

/ J2k amkzk 

A{z) = 

2-)fc a m l f c + m - l ^ ^ 

iL/k amk+rzk (A-6) 

\ Ylk amk l z > t " ' J2k amk+rn-lzk ) 

sendo tambem denotada de matriz de Laurent de A . Ambas as representacbes A.5 e 

A.6 serao denominadas de representacbes de Laurent da matriz A . 

Supondo que ha um numero finito de matrizes nao-nulas na Equagao A.5, tem-se 

que 

N2 

A(z) =zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA J2 A ^ , 

l-Ni 

(A.7) 

considerando que A W l e A zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBAj v 2 sao matrizes nao-nulas. Seja g = N2 — iV x + 1 o numero 

de termos nao nulos da serie representada pela Equagao A . 7 , denominado de genero da 

matriz A . 

Finalmente, e definida a adjunta A(z) da matriz de Laurent A(z) por 

A(z) = A*(z-l) = YAtz-1, (A.8) 

-t , 
em que A * = A e a transposta conjugada da matriz A j . 

Supondo que A tem m linhas e possivelmente, um numero infinito de colunas, a 

matriz A e denominada de matriz wavelet de ordem m se forem satisfeitas as seguintes 

condigoes: 

A(z) • A(z) = ml, 

y~] as
k = mdsfi, 0 < s < m - 1. 

(A.9) 

(A.10) 

k=—oo 
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em que 5S)o e o delta de Kroneeker. 

Na maioria das vezes, o numero de colunas da matrizzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA A e finito. Nesses casos, a 

matriz wavelet A tera uma dimensao finita m xzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA mg, em que g, como dito antes, e o 

genero da matriz A . O genero pode ser visto como o numero de blocos de matrizes 

rax m que formam a matriz A . 

0 conjunto de todas as matrizes wavelets de ordem ra e genero g sera representado 

por WM(m, g; F) . Geralmente F forma um corpo nos numeros reais ou nos complexos. 

A Equagao A.9 tern uma representaeao equivalente em termos dos coefieientes da 

matriz wavelet A , dada por zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Y
 a

izyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA+mi'°*+mi = rn&^Svji. ( A . l l ) 

fc 

As relagbes A.9 e A.10 ou equivalentemente A . l l e A.10 sao denominadas, respecti-

vamente, de condigbes quadratica e linear das matrizes wavelets. A condigao quadratica 

assegura que as linhas de uma matriz wavelet A = (o|) = (as
0,..., a^g-i) ^em com-

primento igual a y/m e que sao ortogonais mesmo quando deslocadas por um m i i l t i p l o 

arbitrario de ra. O vetor a 0 e denominado de vetor de escala e cada um dos vetores 

a s , 1 < s < ra, e denominado de vetor wavelet. A condigao de linearidade ou de esca-

lonamento, dada pela Equagao A. 10, estabelece que a soma dos elementos do vetor de 

escala e igual a ordem ra da matriz wavelet, enquanto que, a soma dos elementos de 

cada vetor wavelet e igual a zero. As matrizes wavelets de ordem ra podem ser vistas 

como u m banco de filtros digitals com ra-bandas, em que a primeira l inha equivale a 

u m filtro passa-baixas e as razyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA — 1 linhas restantes equivalem a filtros passa-faixa. Dessa 

forma, para uma dada matriz wavelet, os elementos do vetor de escala e dos vetores 

wavelets sao tambem chamados de coefieientes de filtro passa-baixas e coefieientes de 

filtros passa-faixa, respectivamente. 

Dada uma matriz wavelet com genero finito, a*k ^ 0, para 0 < k < mg, suas linhas 

serao representadas por 

akzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA := oj Vk := 4 , (A.12) 

em que 0 < s < m e 0 < f c < mg. Dessa forma, os vetores de escala e wavelets serao 

denotados, respectivamente por: 

a zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA= ( o 0 > . . . , o i n _ i ) (A.13) 

b' = ( & 5 > " - X - i ) (A.14) 
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A seguir serao apresentados alguns exemplos simples de matrizes wavelets [38] zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

E x e m p l o 4 M a t r i z e s de H a a r de ordem 2:zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA As matrizes abaixo, denominadas de 

matrizes de Haar, sao as unicas matrizes wavelets quadradas de ordem 2 com coefiei-

entes reals 

1 1 

1 - 1 

1 1 

- 1 1 
(A.15) 

De forma geral, uma matriz de Haar com elementos complexos e dada por 

1 1 

-ei0 ei0 

(A.16) 

E x e m p l o 5 M a t r i z Wavelet de Daubechies de ordem 2 e genero 2: A matriz 

D2 

D9 = 
1 + V ^ 3 + %/3 3 - V 3 l - \ / 3 

- 1 + V 3 Z-y/3 - 3 - \ / 3 1 + V3 

e uma das matrizes de ordem 2 descobertas por Daubechies [38]. 

(A.17) 

E x e m p l o 6 M a t r i z Wavelet de ordem 2 e genero 2: Seja a.k(0), as componentes 

de uma familia de vetores de escala 

a o (0) = ^ ( l + v^eos zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

o x(0 ) = i ^ l + v^cos 

02(0) = ^ ( l - \/2cos 

a 3 (0) = I ( 1- V2 cos 

s + 1 

(A.18) 

(A.19) 

(A.20) 

(A.21) 

em que 0 < 9 < 2ir ezyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA 0  correspondente vetor wavelet associado bk{9) = (—l)* + 1 a 3 _fc(0) . 

Entao a matriz 

A := 
a„(0) ai(0 ) 02(0) a 3(0) 

& o(0) 6x(0) 62(0) 6s(0) 
(A.22) 

e uma familia de matrizes wavelets de ordem 2 e genero 2 definida por um unico 

parametro 9, segundo as relagoes ak ebk. A matriz D2 e um caso especial deste exemplo 

para 9 = 7r/6. 
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A.2 Matrizes Wavelets de Haar 

0 conjunto das matr izes wavelets com genero igual a 1 e de especial importancia na 

teoria das wavelets. Este conjunto e denotado por zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

H{rn;W) = MW(m,l;¥). (A.23) 

Os elementos de H(m; F) sao denominados de matrizes wavelets de Haar de ordem 

m. A importancia das matrizes de Haar na teoria das wavelets se deve ao fato que 

essas matrizes sao capazes de caracterizar todas as denials matrizes wavelets. Nas sub-

secbes seguintes sao discutidas algumas propriedades das matrizes de Haar e algumas 

operacbes que possibilitam a construcao de matrizes de maior dimensao a part i r de 

matrizes de menor dimensao. 

A.2.1 A Matr iz de Haar Canonica 

Seja U(m) o conjunto unitario de ordem m, formado por todas as matrizes complexas zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

U de dimensao m x m , em que, U * U = I [38]. 

T e o r e m a 1 Uma matriz complexa H m x m 6 uma matriz de Haar se, e somente se, 

1 0 
H 

0zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA U 

H, (A.24) 

em que U e U(m — 1) e uma matriz unitaria e H e a matriz de Haar canonica de 

ordem m, definida por 

( 1 1 1 \ 

- ( m - 1). 

H zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

i 
m—1. VzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA to—1 

V 

0 

0 

0 

171—1 zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

s2+s 

0 

(A.25) 

2 / 

em que s = (m — k) e k = 0 , 1 , . . . ,m - 1 sao os numeros das linhas da matriz. 

L e m a 7 Seja H = (h*) uma matriz de Haar. Entao, 

hr :=h°r = l, 0 < r < m. (A.26) 
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Corolar io 8zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA Sejam W, H "zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA e H(m;C) duas matrizes de Haar. Entao, existe uma 

matriz unitaria U E U(m — 1) de modo que 

H ' = ( i u ) H " ' ( A ' 2 7 ) 

Corolar io 9 Seja A uma matriz wavelet real, ou seja, a'k € K, entao A e uma matriz 

de Haar se, e somente se, 

A = { 1
0 ° o ) H - (A'28) 

em que O € 0(m - 1) e uma matriz ortogonal e H e a matriz de Haar canonica de 

ordem m. 

A.2.2 Matr iz de Haar Caracteristica de uma Matr iz Wavelet 

Considere A uma matriz wavelet e seja AzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA( 2 )  sua matriz de Laurent. Defina a matriz 

de Haar caracteristica x ( A ) da matriz wavelet A por: 

X ( A ) : = A ( l ) . (A.29) 

O teorema seguinte estabelece uma relagao entre as matrizes wavelets e as matrizes de 

Haar. 

T e o r e m a 2 Se A e MW(m,g;¥), entao x ( A ) 6 H(m;W), ou seja, x e urn mapea-

mento hem definido de matrizes wavelets de ordem m em matrizes de Haar de ordem 

m 

MW{rn,g;W) 4 H(m;W). (A.30) 

P r o v a . Os elementos da matriz H = x(A-) sao da forma 

00 zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

K — Z arnl+s- (A.31) 
l=—oo 

A matriz H deve satisfazer as condigdes A.9 e A.10 que definem uma matriz wavelet. 

Pela condigao da linearidade e usando A.31, e obtido 

ra-l rn—l / oo \ oo 

s=0 s=0 v=—oo / k~—oo 

A condigao quadratica para H = x ( A ) segue da condigao quadratica geral, dada pela 

Equagao A.9, calculada em z = 1. • 
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Corolar iozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA 10zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA Seja A uma matriz wavelet de ordem m e x ( A ) a matriz de Haar 

caracteristica da matriz A. Entao, existe uma matriz unitaria U e U(m — 1) de modo 

que 

b = i 1 0 I A 

0zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA U 

(A.33) 

e uma matriz wavelet cuja matriz de Haar caracteristica x ( B ) e a matriz de Haar 

canonica, e 

X ( B ) = I * ° ] X ( A ) . (A.34) 

A.2.3 Produto Tensorial entre Matrizes de Haar 

O produto tensorial entre duas matrizes de Haar resulta em outra matriz de Haar. 

T e o r e m a 3 Se A e H(m';W) e B e H(m";W), entao 

A ® B e H ( m ' m " ; F ) . 

O teorema acima sera ilustrado com um exemplo. Seja m' = m" = 2 e 

6g 6? 
A = B = 

(A.35) 

(A.36) 

A ® B = 

faX og6? a?6° a?6? \ 

ag&j o?6i a^J 

a£fr° aj6? ai&S 

\ a£&J ajft} ai& 0 a}6} / 

Aplicando o produto tensorial na matriz de Haar 

H 
1 1 

-1 1 

e definindo 

H®" := H . 

nfatores 

(A.37) 

(A.38) 

(A.39) 
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entao,zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA H® n e uma matriz de Haar de ordem 2 n e tambem u m exemplo de uma classe 

especial de matrizes de Hadamard. 

Para n = 2 e obtido 

H® = 

H = 

(A.40) 

(A.41) 

(A.42) 

A.2.4 O Operador Extensao 

Atraves do operador extensao uma matriz wavelet de maior genero e construida a 

part i r de uma matr iz wavelet de menor genero, ou seja, e feito u m mapeamento de 

uma matriz de menor genero em uma matriz de maior genero. De forma a simplificar 

a apresentacao da operacao de extensao, serao consideradas apenas matrizes wavelets 

de ordem par. Assim, defina o operador extensao para a matriz A €zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA MW(rn,g;¥), 

como 

E : MW{m,g) -> MW{m,Ag). (A.43) 

Denotando por a 1 , i = 0 , 1 , m — 1 as linhas da matriz A , 

a 
(A.44) 
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define-se azyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA operagao extensao m x 4m de A por zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

/ a 0 a 1 a 

E(A) = 

- a " 

- a 1 \ 

a i 

, m - 2 

m—2 „ m — 1 
- a ' m—2zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA a .

m _ 1 

(A.45) 

T e o r e m a 4 Se A € M F ^ j ; ! ) , entao E(A) € M ( m , % ; f ) . 

O operador E pode ser aplicado repetidamente sobre uma matriz wavelet, obtendo-

se assim, matrizes wavelets com dimensbes cada vez maiores. 

Corolar io 11 Seja n um inteiro positivo. Se m e par e A 6 WM(m, g;W), entao 

En(A) e WM(m,4ng;W), 

A.3 Expansao Ortonormal Discreta 

Qualquer fungao discreta pode ser representada por uma serie finita de coefieientes 

wavelets. 

T e o r e m a 5 Seja f : Z —> C uma fungao arbitrdria definida sobre os inteiros, e seja 

A uma matriz wavelet de posto m e genero g. Entao f tern uma unica expansao em 

termos da matriz A, expressa por 

em que zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

m—l 

1 (n) = Z Z Ckan+mk 

r zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA= 0 fcGZ 

lit 

(A.46) 

(A.47) 

A expansao em matriz wavelet e localmente finita; ou seja, para um determinado 

n, somente uma quantidade finita de termos na serie sao diferentes de zero. 

A expansao ortonormal discreta e um dos principais elos de ligacao entre a teoria 

matematica das wavelets e suas aplicacbes praticas. 
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T e o r e m a de P e r s e v a l zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

O teorema de Perseval afirma que a energia de uma fungao discreta expandida em uma 

serie de coefieientes wavelets fica totalmente concentrada nos coefieientes da serie. 

T e o r e m a 6zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA Se zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

0 < r < m I 

entao 

1/11' = "» > J > J K I 2 • (A.49) 

Desde que a expansao em matriz wavelet e localmente finita, a fungao pode ser 

eflcientemente representada por um numero finito de coefieientes wavelets. 

A.4 Fungoes Wavelets e de Escala 

Para qualquer matr iz wavelet A e WM(m,g;C), existe uma fungao de escala ip(x) 

e m — 1 fungoes wavelets tl>l{x), ...,i})m~l(x) definidas no espago de Hilbert L 2 ( E ) , em 

que R e o conjunto dos numeros reais [38]. Uma fungao f(x) definida em E pertence 

ao espago L 2 ( E ) se \f{x)f for integravel, ou seja, 

/ \f(x)fdx < oo (A.50) 

As fungoes de escala e wavelets satisfazem relagoes especificas, definidas em termos 

da matriz wavelet A , como segue: 

Considere a equagao zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

mg-l 

<p(x) =zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA Y^ <4:lP{mx ~ k) (A.51) 

fc=0 

em que a ° e o vetor de escala de uma matriz wavelet A e WM(m, g; C ) . 

Esta equagao e chamada de equagao de escala associada a matriz wavelet A = 

(a|). Se ip G L 2 ( E ) e uma solugao dessa equagao, entao </? e chamada de fungao de 

escala associada a matriz A . Da mesma forma, pode-se definir as fungoes wavelets 

{if)l(x), ...,i/jm~1(x)} associadas a matriz A e a fungao de escala (p pela equagao 
mg-l 

-ips(x) := Y as
kip(mx - k) (A.52) 

fc=0 
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0 teorema a seguir estabeleee que cada matriz wavelet possui apenas uma fungao 

de escala com suporte compacto. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

T e o r e m a 7zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA Seja A e WM(m,g;C) uma matriz wavelet. Entao existe uma unica 

fungao ip € L 2 ( M ) tal que: 

(a) if satisfaz a Equagao AM; 

(b) jR(p(x)dx =zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA 1; 

(c) aup C [0 , (p - 1) 

Na pratica, pode-se obter uma solugao aproximada para a Equagao A.51 como 

segue. Seja 

V° ~ X[o,i) (A-53) 

uma fungao caracteristica, definida por 

I 1, se x e K zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA
XzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBAK = { (A.54) 

[ 0 , c.c 

A part i r da Equagao A.53, pode-se obter aproximagbes sucessivas para a fungao de 

escala definida pela Equagao A.51 atraves da equagao recursiva: 

mg-l 

<pv(x) : =zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA J2 'a\^-\mx - k) (A.55) 
k=Q 

A seqiiencia <p"(x) converge para a solugao <p(x) quando v -> oo [38]. Uma vez 

obtida a fungao de escala aproximada, as fungoes wavelets podem ser calculadas pela 

Equagao A.52. Dessa forma, pode-se obter, para qualquer matriz wavelet A , as corres-

pondentes fungoes wavelets e de escala. A Figura A . l apresenta as fungoes de escala 

para algumas matrizes wavelets de Daubechies [34]. 

A.5 Sistemas Wavelet 

Considere uma matr iz wavelet A de posto m, e seja ip e ips, s = l,...,m — 1, as 

respectivas fungoes de escala e wavelets associadas a essa matriz. Para k,j £ Z, define-

se 

104 



1,2-zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

0,8-

0.4-

0 

-0,4-

) 1 zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBAV / 3 4 5 

(a) M C W com m=2 e g=2 (b) MCW com m=2 e g=3 

(c) MCW com m=2 e g=4 (d) MCW com m=2 e g=5 

(e) MCW com m=2 e g=6 (f) MCW com m=2 e g=7 

Figura A . l : Fungoes de escala para algumas matrizes wavelets de Daubechies. 
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cpjk(x) := mP^ipimPxzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA — k), zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA(A.56) 

^ j f c ( x ) : = mjl2i)s{mjx -k), s = 1, . . . ,m - 1. (A.57) 

As Equagbes A.56 e A.57 representam uma familia de fungoes geradas a part ir de 

translagoes e escalonamentos das fungoes wavelets e de escala fundamentals. O sistema 

waveletzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA W[A], associado a matriz wavelet A , pode entao ser definido como o conjunto 

de fungoes 

W[A] := {<pk{x),k E Z } U {rjk{x), j,ke Z, j > 0, s = l , . . . , m - 1} . (A.58) 

em que, 

(pk(x) := (p0k{x) (A.59) 

T e o r e m a 8 Considere a matriz A € WM(m, g; C ) , o sistema wavelet W[A] associado 

a A, e uma fungao f e L 2 (R) . Existe uma expansao convergente em media quadratica 

em L 2 da forma 

oo m— 1 oo oo 

f i x )zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA =  Y ^ ( s )  +  E E E ^ f c ^ ) . ( A- 6 °)  zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA
fc—-oo s = l j = 0 A:=-oo 

sendo os coefieientes expressos por 

/

oo 

f{x)(pk(x)dx, (A.61) 
•oo 

/

oo 

f{x)tyk{x)dx. (A.62) 
•oo 

Para a maioria das matrizes wavelets, o sistema wavelet W[A] e um sistema ortonor-

mal completo e conseqiientemente uma base ortonormal para L2(R). Entretanto, para 

algumas matrizes wavelets, o sistema W[A] nao forma uma base ortonormal, embora o 

Teorema 8 continue valido [38]. Nestes casos, o sistema W[A] forma u m suporte com-

pacto para L 2 ( K ) . A definigao de suporte compacto e uma generalizagao da definigao de 

base. No suporte compacto, os elementos nao precisam ser linearmente independentes 

para que uma expansao, como definida no Teorema 8, permanega valida. A definigao 

formal de suporte compacto sera apresentada a seguir. 
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Seja H um espago de Hilbert ezyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA {ha} um conjunto definido em EL Entao {ha} forma 

u m suporte compacto de H se, 

para cada J e l e algum c c R + . 

Observa-se entao que o suporte compacto tern a propriedade da reconstrugao per-

feita; ou seja, cada / e l pode ser reconstrm'do a part ir de suas projeebes (ha, / ) sobre 

o suporte compacto de acordo com a Equagao A.63. Claramente uma base ortonormal 

para H tern esta propriedade (com c = 1). Para a maioria das aplicagbes, a propriedade 

da reconstrugao perfeita e mais importante que a ortonormalidade. 

A.6 Conclusao 

Neste apendice, as matrizes wavelets foram definidas e algumas de suas propriedades 

foram apresentadas. U m enfoque especial foi dado as matrizes wavelets de Haar, vis-

to que a codificagao wavelet discutida neste trabalho uti l iza uma classe de matrizes 

construidas a part i r das matrizes de Haar. As duas ferramentas matematicas ut i l i za -

das neste trabalho, para construgao das matrizes wavelets empregadas na codificagao, 

tambem foram definidas, sendo elas: a operagao de extensao e o produto tensorial de 

matrizes. 

Alem disso, tambem foi discutido neste apendice, a relagao univoca entre cada ma-

tr iz wavelet e o seu respectivo sistema wavelet associado. Essa relagao fica evidente na 

medida que cada sistema wavelet e construido a part ir dos coefieientes de sua respectiva 

matriz wavelet. 

(A.63) 
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Apendice B 

Codigos de Bloco Lineares 

E m 1948 Shannon publicou um artigo intituladozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA A Mathematical Theory of Commu-

nication no qual definiu as bases dos atuais sistemas de comunicaebes digitais. As 

fungoes de entropia, discriminaeao e informagao mutua definidas nesse artigo, bem co-

mo os importantes conceitos de capacidade de canal e taxa de distorgao de uma fonte 

levam a definigao de dois tipos distintos de codigos. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

• Codigos de fonte: Os codigos de fonte sao utilizados para remover as re-

dundancias que ocorrem naturalmente em qualquer fonte de informagao, e assim 

possibilitam representar a informagao de forma mais compacta. 

• Codigos de canal : Os codigos de canal sao utilizados para aumentar a i m u n i -

dade das informagbes ao ruido. Isto e realizado atraves da introdugao de uma 

redundancia controlada nos dados que serao transmitidos atraves do canal, for-

necendo ao receptor a capacidade de detectar e possivelmente corrigir os erros 

causados pelo ruido do canal de comunicagao. 

As prdximas segbes desse apendice abordarao uma classe particular de codigos de 

canal, denominados de codigos de bloco lineares. O restante deste apendice e organi-

zado como segue: 

Na Segao B . l , serao discutidas algumas propriedades dos codigos de bloco. 0 con-

ceito de distancia min ima sera desenvolvido e utilizado para caracterizar a capacidade 

de u m determinado codigo de detectar e corrigir erros. Na Segao B.2, os codigos de 

bloco lineares serao definidos. U m enfoque especial sera dado aos codigos de Ham-

ming, visto que eles foram utilizados em um dos esquemas de codificagao apresentados 

no final desse trabalho. Na Segao B.3 sera definida uma representagao em treliga para 
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os codigos de bloco lineares. Essa representagao torna possivel a decodificagao dessa 

classe de codigos atraves do algoritmo de Vi terb i de maxima-verossimilhanga. Por fim, 

na Segao B.4 serao apresentadas algumas conclusbes. 

B . l Codigos de Bloco 

U m codigo de bloco C consiste de um conjunto dezyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA M palavras-codigozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA { c 0 , C i , c 2 , zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

c m - i } - Cada palavra-codigo e representada por c =zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA (CQ, ct, c 2 , c n - i ) . Se as coor-

denadas em c assumem valores em GF(g) (um corpo finito com q elementos), entao o 

codigo C e denominado de codigo g-ario. 

0 processo de codificagao nessa classe de codigos consiste em segmentar a seqiiencia 

de dados em blocos e mapear esses blocos nas palavras-codigo em C. Esse mapeamento 

e geralmente um-a-um, de forma que o processo de codificagao possa ser revertido no 

receptor, recuperando o bloco de dados original. 

Se os simbolos na seqiiencia de dados assumem valores em GF(g) , entao o conjunto 

de todas as possiveis A-iiplas m = (mo, m i , ma,ra*_i) formam um espago vetorial 

sobre GF(g) contendo qk vetores. Da mesma forma, o conjunto de todas as possiveis 

Tir-uplas sobre GF(g) forma u m espago vetorial sobre GF(g) contendo qn vetores. Sendo 

assim, existem blocos com n simbolos que nao estao associados a qualquer bloco de 

dados e portanto, nao sao palavras-codigo. O codigo C contem redundancia se o 

mimero de palavras-codigo for menor que o mimero de possiveis blocos com n simbolos. 

A redundancia r e expressa por: 

r = n-\ogqM ( B . l ) 

Se M = qk, entao r e calculado pela diferenga r = (nzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA — k) entre o comprimento 

da palavra-codigo e o comprimento do bloco de dados. A redundancia e tambem 

freqiientemente expressa em termos da t a x a do codigo. 

DefiniQao 12 T a x a de u m codigo de bloco 

Seja M o numero de palavras-codigo com comprimento n em um codigo C. A taxa 

de C e calculada por 

log„ M 
R = - 2 L _ (B.2) 

n 

A taxa do codigo sera calculada por R = k/n para aqueles casos em que MzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA — qk. 
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Durante a transmissao, o canal produz distorcoes nas palavras-codigo. Essas dis-

torcoes podem ser modeladas por um processo aditivo, conforme ilustrado na Figura 

B . l . 

e = (eo. e l . Seqtiencia 
de Erros 

c = (co, C[, . . . ,tvi) zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA•»- r = (r0 = c0 + e0 r„.t = c„^ + £„_,} zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Palavra-codigo 

Transmitida 

Canal de 
Comunicagao 

Palavra 

Recebida 

F i gura B . l : Modelo em banda basica para um canal de comunicagao. 

Na recepgao, geralmente o decodificador de canal tern como primeira tarefa a de-

tecgao de erros. Para isso, o decodificador analisa se a palavra recebida e uma palavra-

codigo. Se a palavra recebida nao for uma palavra-codigo, o decodificador assume que 

u m ou mais erros ocorreram na transmissao. 

Nem todos os padrbes de erros podem ser detectados no decodificador. Para isso, 

basta que os erros na transmissao alterem a palavra-codigo transmitida para uma 

outra palavra-codigo valida. Dado que uma palavra-codigozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA c foi transmitida, existem zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

(M — 1) palavras-codigo diferentes de c que podem ehegar no receptor e, portanto, 

existem (M — 1) padrbes de erros nao detectaveis em qualquer codigo C . 

0 decodificador pode reagir a u m erro detectado com uma das seguintes acbes: 

• Solicitar uma retransmissao da palavra-codigo; 

• Sinalizar a palavra como sendo incorreta; 

• Tentar corrigir os erros na palavra recebida. 

A primeira estrategia listada acima e denominada pedido de repetigao a u -

t o m a t i c a ( A R Q ) , sendo muito utilizada em sistemas de transferencia de dados que 

prezarn por uma alta confiabilidade nas informagoes recebidas. 

A segunda opgao e usualmente referenciada como muting. Ela e t ipica de apl i -

cagbes que nao disponibilizam de tempo suficiente para permit ir a retransmissao da 

informagao, e que consideram melhor atr ibuir um valor mudo a palavra recebida que 

tentar corrigir os erros da transmissao. 
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A u l t ima opgao e referenciada comozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA eorrecao direta de erros ( F E C ) . Essa 

estrategia ut i l iza estruturas algebricas e aritmeticas para determinar a palavra mais 

provavel de ter sido enviada dentre as palavras-codigo validas. 

E possivel que u m decodificador F E C encontre para u m determinado padrao de 

erros, uma palavra-codigo diferente daquela que foi realmente transmitida. Neste caso, 

e dito que o decodificador cometeu um erro de decodificagao. Apesar do padrao de 

erros, que causa o erro de decodificagao, poder ser detectado, nao e possivel detectar o 

proprio erro de decodificagao. Usualmente, o numero de padrbes de erros que causam 

erros de decodificagao e maior que o numero de padrbes de erros que nao sao detectaveis. 

Na verdade, se o codigo e escolhido cuidadosamente, os padroes de erros mais provaveis 

de ocorrer irao alterar as palavras-codigo transmitidas de ta l forma que as palavras 

recebidas sejam consideradas nao validas. 

Definigao 13 Peso de u m a palavra-codigo ou de u m padrao de erros zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

0 peso de uma palavra-codigo ou de um padrao de erros e o numero de coordenadas 

diferentes de zero na palavra-codigo ou no padrao de erros. 

0 peso da palavra-codigo c e usualmente denotado por W (c ) . 

Considere os blocos v = (vQ, i/u i v - i ) e w = ( w 0 , w i , ...,un-i)- A "distancia' 'd(v, w) 

entre esses dois blocos pode ser definida pela d istancia de H a m m i n g , como segue: 

Definigao 14 D i s t a n c i a de H a m m i n g 

A distancia de Hamming entre os blocos v e w e o numero de coordenadas nas 

quais os dois blocos se diferem. 

d^i^iy,w) = d(v ,w) = \{%\vi ^ uui = 0 , 1 , . . . , n - 1}| (B.3) 

em que | • | denota a cardinalidade de um conjunto. 

A distancia de Hamming permite caracterizar as capacidades de corregao e de de-

tecgao de erros dos codigos de bloco como fungao da d istancia m i n i m a do codigo, 

definida como segue. 

Definigao 15 D i s t a n c i a m i n i m a de u m codigo de bloco 

A distancia minima de um codigo de bloco C e a menor distancia de Hamming 

entre todos os pares distintos das palavras-codigo em C . 
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Recorde que os unicos padroes de erros que nao podem ser detectados sao aqueles 

que transformam a palavra-codigo transmitida em uma outra palavra-codigo valida. 

Considere um codigo com distancia minima Cada palavra transmit ida desse 

codigo difere em no minimo c4in coordenadas de qualquer outra palavra do codigo. 

Sendo assim, para que um padrao de erros nao possa ser detectado, devem ocorrer no 

minimozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA d m i n erros nos simbolos da palavra-codigo transmitida. 

U m codigo c o m distancia m i n i m a d m i n pode detectar todos os padroes de 

erros c o m pesos menores ou iguais a (eUn - 1 ) . 

Note porem que u m determinado codigo pode detectar tambem padroes de erros 

com pesos W >zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA dm±n. A afirmativa acima fornece simplesmente um l imite sobre o peso 

para o qual pode-se detectar todos os padrbes de erros, 

Os sistemas F E C tern por meta a minimizagao da probabilidade de erros de de-

codificagao. Seja p(r[c) a probabilidade do decodificador receber a palavra r sabendo 

que a palavra-codigo transmitida foi c. Atraves da identificagao da palavra-codigo c; 

que maximiza p(r|c = C i ) , o decodificador consegue minimizar a probabilidade de erro, 

provide que p(c) = cte. Os decodificadores que seguem esse principio sao denominados 

de decodificadores de m a x i m a verossimilhanga [40]. 

A probabilidade conditional p(r|c) e igual a probabilidade de oeorreneia do padrao 

de erros e = (rzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA — c) dado que c foi transmitido. Se for considerado que os padrbes 

de erro mais provaveis sao aqueles que possuem pesos W mais baixos (no canal B S C 

isto se verifica facilmente), entao a palavra-codigo C i que maximiza p(r|cj) e a palavra-

codigo que minimiza d ( r ,zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA q ) = W (r — c). Dessa forma, a palavra-codigo transmitida 

de maxima verossimilhanga e aquela que possui a menor distancia de Hamming da 

palavra recebida r. U m decodificador que opera sobre este principio comete um erro 

de decodificagao se a palavra recebida esta mais proxima de uma palavra-codigo 

incorreta do que da palavra-codigo correta. Pela definigao, as palavras-codigo incorretas 

estao no minimo a uma distancia d m i n da palavra-codigo correta. Sendo assim, os erros 

de decodificagao somente poderao ocorrer se os padrbes de erros introduzidos pelo canal 

tiverem pesos maiores ou iguais a d m i n / 2 , Isto tambem pode ser dito como segue. 

U m codigo c o m distancia m i n i m a <4in pode corrigir todos os padroes de 

erros c o m pesos menores ou iguais a [(dmin — l ) / 2 ] . 

[ (dminzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA — l ) / 2 j e o l imite superior sobre o peso para o qual pode-se corrigir todos os 
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padroes de erros. Algumas vezes e possivel corrigir ([(<4in -zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA 1)/2J + 1) erros ou mais 

em certos blocos. 

A capacidade de corregao de erros de u m codigo de bloco C tambem pode ser anali -

sada sob uma perspectiva geometriea. Considere uma esfera de raiozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA t contendo todos os 

vetores, pertencentes a u m espago vetorial nr-dimensional sobre GF(q), que podem ser 

recebidos por u m decodificador e que estao a uma distancia de Hamming dUammiILS < t 

de uma determinada palavra-codigo de C. Define-se como o volume Vq(n,t) dessa es-

fera, denominada de esfera de H a m m i n g , o numero de vetores que ela contem. Esse 

volume pode ser calculado como segue [40], 

Se u m vetor recebido r cai dentro de uma esfera de Hamming, o decodificador sele-

ciona a palavra-codigo c que esta no centro da esfera como sendo a palavra transmitida. 

Se o vetor recebido cai em uma regiao entre as varias esferas de decodificagao, o de-

codificador de maxima verossimilhanga seleciona a palavra-codigo mais prdxima como 

sendo a palavra transmitida. 

U m problema importante e determinar o numero maximo de palavras- codigo 

Aq(n, dmin) com comprimento fixo n e distancia minima d ^ n que podem ser escolhi-

das a part i r de u m espago vetorial n-dimensional sobre GF(g). Este problema tambem 

pode ser formulado em fungao da redundancia r do codigo como segue: Qual e a menor 

redundancia requerida para um codigo g-ario de comprimento n com capacidade de 

corrigir t erros? O Teorema 9 responde essa questao. 

T e o r e m a 9 Um codigo q-drio de comprimento n com capacidade de corrigir t erros 

deve possuir uma redundancia r que satisfaga 

P r o v a . Cada uma das M palavras-codigo em C esta associada a uma esfera de 

Hamming de raio t. As esferas nao se sobrepbem, e portanto o volume total das esferas 

associadas a C nao pode exceder o numero total de vetores no espago de todas as 

possiveis palavras recebidas. Segue entao que M • Vq(n,t) < qn logo, qn/M > Vq(n,t). 

Isto implica que r = n — log g M > logq Vq(n, t). m 

Sao poucos os codigos que satisfazem o Teorema 9 com igualdade. Tais codigos sao 

denominados de codigos perfeitos. 

(B.4) 

r > log 9 Vq(n, t) (B.5) 
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B.2 Codigos de Bloco Lineares 

Considere u m codigo de blocozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA C consistindo dezyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA M palavras { ( co ,^ , . . . , c „_ , ) } com 

coordenadas em GF(q). C e u m codigo g-ario linear se e somente se C forma u m 

sub-espaco vetorial sobre GF(g). 

Definigao 16 D i m e n s a o de u m codigo linear 

A dimensao de um codigo linear e a dimensao do seu correspondente sub-espaco 

vetorial. 

U m codigo linear de comprimento n e dimensao k e geralmente referenciado como 

u m codigo (n,fc). U m codigo (n,k) com simbolos em GF(g) possui um total de qk 

palavras-codigo de comprimento n. 

Os codigos lineares possuem algumas propriedades interessantes [40], sendo elas: 

1. A combinagao linear de qualquer conjunto de palavras-codigo e uma palavra-

codigo. Uma eonsequeneia disso e que qualquer codigo linear possui um vetor 

nulo. 

2. A distancia minima de um codigo linear e igual ao menor peso do codigo. 

P r o v a . A distancia minima do codigo e calculada por 

<4in = min ; d ( c , c ' ) = m in W (c - c'). 

Desde que o codigo e linear, tem-se que c" = (c — c') e uma palavra-codigo e 

portanto 

rfmin = rnin W ( c " ) 

• 

3. Os padrbes de erros que nao podem ser detectados por um codigo linear sao inde-

pendentes da palavra-codigo transmitida e pertencem ao conjunto das palavras-

codigo nao nulas. 

P r o v a . Seja c uma palavra-codigo transmitida e c' a palavra-codigo recebi-

da incorretamente. 0 correspondente padrao de erros e = c — c' deve ser uma 

palavra-codigo pela primeira propriedade e conseqiientemente nao pode ser de-

tectado. • 
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B.2.1 A Matr iz Geradora e a Matriz de Paridade 

SejazyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA m =zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA mzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBAQ,Tnu ...,mk-i um bloco com k simbolos de informagao codificado em uma 

palavra-codigo c. A operagao de codificagao realizada por um codificador de bloco 

linear pode ser representada por 

c = m G 

sendozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA G, denominada de matriz geradora para o codigo C, definida por 

(B.6) 

go #0,0 9o,i • 9a,n-x 

G = 
g i zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

= 
9i,o 9i,x • 9l,n-X 

(B.7) 

g k - i Pfc-1,0 9k-i,x • ' - 9k-X,n-l 

Note que qualquer palavra-codigo e simplesmente uma combinacao linear dos veto-

res {g ; } de G, isto e, 

c = (mo, m i , . . . , m f c _ i ) 

go 

g i 
m0go + m x g i H f~ m f c _ i g k _ i (B.8) 

Desde que o codigo linear (n,k) com qk palavras-codigo e um sub-espago de dimensao 

k, os vetores { g i } da matriz geradora G devem ser linearmente independentes, ou seja, 

eles devem gerar um subespago de dimensao k. E m outras palavras, os vetores { g i } 

formam uma base para o codigo (n,k). Note que o conjunto de vetores da base nao e 

linico, e portanto, G tambem nao e unica. Observe tambem que a ordem da matriz G 

e k, desde que o subespago tem dimensao k. 

Qualquer matriz geradora de um codigo (n,k) pode ser transformada, atraves de ope-

ragbes sobre as linhas (e permutagbes sobre as colunas), em uma "forma sistematica", 

G - \i,m = 

1 0 0 

0 1 0 

0 0 0 

0 

0 

Pll Pl2 

P21 P22 

Phi Pk2 

PXn-k 

P2n-k 

Pkn-k 

(B.9) 

em que I ^ e a matriz identidade h h P e uma matriz kx (n - k) que determina os 

nzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA — k bits redundantes. 
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Observe que uma matriz geradora na forma sistematiea gera u m codigo de bloco 

linear no qual os primeiroszyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA k bits de cada palavra-codigo sao identicos aos bits de 

informagao codificados e os n- k bits restantes de cada palavra-codigo sao combinagbes 

lineares dos k bits de informagao. Esses n - k bits redundantes sao denominados de 

bits de paridade. O codigo (n , k) resultantezyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA e chamado de codigo sistematico. 

U m codigo (n, k) gerado a part ir de uma matriz G que nao esta na forma sistematiea 

e chamado de codigo nao sistematico. Entretanto, desde que toda matriz geradora e 

equivalente a uma matriz geradora na forma sistematiea, os dois codigos lineares (n, k) 

gerados pelas duas matrizes geradoras equivalentes tambem sao equivalentes. Entao, 

cada codigo linear (n , k) e equivalente a um codigo linear sistematico (n , k). 

Associado ao subespago vetorial de dimensao k de qualquer codigo linear C , existe 

um subespago dual com dimensao n - k. Tal subespago define o codigo dual C1 

associado ao codigo C . O codigo dual C " 1 e um codigo linear ( n , n - k) com qn'k 

vetores-eddigo. A matriz geradora para o codigo dual C - 1 , denominada de matriz de 

paridade H , consiste de n-k vetores-cbdigo linearmente independentes pertencentes ao 

subespago dual do codigo C . Qualquer palavra-codigo c do codigo C(n, k) e ortogonal 

a qualquer palavra-codigo no codigo dual C x ( n , n-k). Sendo assim, as palavras-codigo 

do codigo C ( n , k) sao ortogonais as linhas da matriz de paridade, ou seja, 

c H ' = 0 (B.10) 

em que 0 denota u m vetor l inha nulo com n — k elementos e c e uma palavra-codigo 

do codigo (n , k). Desde que as linhas de G pertencem ao codigo (n, k), tem-se que 

G H ' = 0 ( B . l l ) 

em que 0 e agora uma matriz k x (n — k) com elementos nulos. 

A matriz de paridade H correspondente a uma matriz geradora G na forma sis-

tematiea, e dada por: 

H = [ -P '|I n _ f c ] (B.12) 

A matriz de paridade de um codigo fornece uma forma conveniente de se determinar 

a distancia min ima do codigo. 

T e o r e m a 10 Considere um codigo de bloco linear C com matriz de paridade H . 4̂ 

distancia minima de C e igual ao menor numero de colunas distintas em H que soma-

das produzem o vetor nulo. 

116 



P r o v a .zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA Desde que c H ' = 0, as colunas de H sao linearmente dependentes. Seja 

Cj uma palavra-codigo de peso minimo de um codigo linearzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA (n,k). A palavra-codigo 

Cj deve satisfazer a condigao CjH' = 0. Desde que o peso minimo e igual a distancia 

minima, segue que a matriz H possui c^in colunas linearmente dependentes. • 

A part ir do Teorema 10 pode-se afirmar que nao mais que 4 , ^ - 1 colunas de H 

sao linearmente independentes. Sabendo que a ordem de H e no maximo n-k, segue 

que n — k> c^in - 1. Portanto, e^in possui um l imite superior dado por 

4 i n < n - k + 1 (B.13) 

Este l imitante e conhecido como cota de Singleton. Codigos que atingem esta cota sao 

conhecidos como M D S (Maximum-Distance Separable). 

B.2.2 Codigos de Hamming 

Os codigos de Hamming formaram a primeira classe de codigos de canal amplamente 

difundidos. A primeira aplieagao desses codigos foi no controle de erros das transmissbes 

telefonicas a longa distancia [40]. 

Os parametros de desempenho dos codigos de Hamming binarios sao tipicamente 

expressos como fungao do numero de simbolos de redundancia, aqui denotado por m. 

Sao eles: 

Comprimento do codigo: 

Numero de simbolos de informagao: 

Numero de simbolos de paridade: 

Capacidade de corregao de erros: 

n = 2m - 1 

k = 2m - m - 1 

n — k = m 

t = 1 

As matrizes de paridade para os codigos de Hamming binarios sao muito faceis de 

construir. Para u m codigo de Hamming de comprimento 2 m — 1, a matriz de paridade 

e formada por colunas construidas a part ir de todas a m-tiplas binarias nao nulas. 

O codigo de Hamming (7,4) pode, por exemplo, ser definido pela matriz de paridade 

apresentada na Equagao abaixo. 

(B.14) 

1 1 1 0 1 0 0 

H = 0 1 1 1 0 1 0 

1 1 0 1 0 0 1 
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A ordem das colunas e arbitraria; u m outro arranjo ainda define u m codigo de 

Hamming (7,4), embora diferente do codigo associado a matriz de paridade apresentada 

acima. A matriz de paridade na Equagao B.14 foi projetada especificamente para 

descrever u m codigo sistematico. A correspondente matriz geradora apresentada na 

Equacao B . l 5 mostra claramente que os bits de informagao ocupam as primeiras 4 

coordenadas de cada palavra-codigo. 

1 0 0 0 1 0 1 

0 1 0 0 1 1 1 

0 0 1 0 1 1 0 

0 0 0 1 0 1 1 

(B.15) 

Uma analise da matriz de paridade acima mostra que o menor numero de m-uplas 

binarias distintas que somadas produzem o vetor nulo e sempre tres, e portanto c4in = 

3, pelo Teorema 10. De forma geral, todos os codigos de Hamming possuem 4ain. = 3 

e sao capazes de corrigir apenas um erro em cada palavra-codigo transmitida. 

Sera mostrado a seguir que os codigos de Hamming sao codigos perfeitos, ou seja, 

satisfazem o l imite de Hamming com igualdade (ver Teorema 9). zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

T e o r e m a 11zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA Todos os codigos de Hamming sao perfeitos. 

P r o v a . Todos os codigos perfeitos satisfazem a igualdade, 

r = logqVq{n,t) (B.16) 

em que r e o numero de bits de redundancia e Vq(n, t) e o volume da esfera de Hamming 

apresentado na Equagao B.4. 

Para u m codigo binario (2mzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA — l , 2 m — m — 1) com t = 1, o volume da esfera de 

Hamming pode ser calculado por: 

2 m - 1 
(B.17) 

Desde que r = n — k = m, o Teorema fica provado. 

B.3 Treliga Minima de Codigos de Bloco Lineares 

Nesta segao sera definida uma representagao em treliga para os codigos de bloco line-

ares. A vantagem desse representagao e a possibilidade de realizar uma decodificagao 
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por maxima-verossimilhanga das palavras-codigo transmitidas, utilizando-se o algorit-

mo de V i t e r b i . A decodificagao de codigos de bloco atraves do algoritmo de V i t e rb i 

foi introduzida inicialmente por Jack Wolf. A desvantagem dessa tecnica de decodifi-

cagao esta relacionada a dificuldade de se obter representagbes em treliga para codigos 

longos, desde que a complexidade dessas representagbes geralmente aumentam expo-

nencialmente com o comprimento do codigo. Dessa forma, a utilizagao do algoritmo 

de Vi terb i para decodificar codigos de bloco somente e viavel quando tais codigos sao 

curtos. 

A decodificagao atraves do algoritmo de Vi terb i e realizada por meio de operagbes 

de adigao e comparagao. Sendo assim, para minimizar a complexidade de decodificagao, 

deve-se construir uma treliga apropriada para o codigo de interesse. A seguir, a treliga 

minima sera definida e posteriormente suas propriedades serao descritas. Sera mostrado 

tambem que existe apenas umazyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA linica treliga minima para qualquer codigo linear. Por 

fim, sera apresentado um algoritmo, baseado na matriz de paridade dos codigos de 

bloco, para a construgao de treligas minimas. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

Definigao 17 Trel iga : 

Uma treliga T = (V, S) de comprimento n e um grafo orientado com um conjunto 

de vertices (nos ou estados) V e um conjunto de ramos 8. 

O conjunto V pode ser particionado e m n + 1 subconjuntos: 

em que Vt e o conjunto de vertices no nivel t. 

U m ramo e e uma conexao de um vertice no nivel t a um vertice no nivel t + 1. 

Cada ramo e e rotulado por u m simbolo c(e) pertencente ao corpo GF(q). Os vertices 

no nivel t = 0 e t = n sao casos especiais definidos como a raiz V 0 = { ^ } e a meta 

Vn =zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA { P B } , respectivamente. Em outras palavras, ^ e o primeiro vertice da treliga e 

UB e o u l t imo vertice. 

U m caminho na treliga e uma seqiiencia de ramos e = (e i ,e 2 , . . . ,e m) que conecta 

u m vertice v a u m outro v . Cada caminho e e referenciado por u m vetor c(e) = 

( c (e i ) , . . . ,c(e m )) 6 GF(q)m, cujas componentes sao os rbtulos dos ramos individuals. 

Considere C ( n , k), u m codigo de bloco linear de comprimento n definido sobre 

o corpo GF(q) com M — qk palavras-codigo { c i , c 2 ) . . . , c M } - Uma treliga T ( C ) e 

chamada de treliga do codigo C se as seguintes condigoes forem satisfeitas: 

n 
(B.18) 

t=o 
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• Cada caminhozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA e dezyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA vA a vB e associado a um vetor c(e) pertencente ao codigo 

C. 

• Para cada palavra-codigo c, existe no minimo um caminho de vA &vB. 

Existem varias representacoes em treliga para um dado codigo C. 

Uma importante propriedade dessas trelicas e que nao existem trajetorias paralelas 

de vA a vB com o mesmo vetor c (e) . O exemplo a seguir i lustra a representagao t r i v i a l 

em treliga de u m codigo C. 

E x e m p l o 18 Trel iga t r i v i a l de u m codigo (3 ,2) :zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA Considere o codigo 

C(3,2) = {(000), ( O i l ) , (110), (101)}, (B.19) 

a treliga trivial e obtida quando as palavras-codigo sao mapeadas em caminho paralelos, 

como ilustrado na Figura B.2. A treliga tern |V| = 10 vertices e \£\ = 12 ramos. 

Outra possivel treliga para este codigo e apresentada na Figura B.3, com |V| = 6 

vertices e \£ \ — 8 ramos. Sera mostrado posteriormente que esta treliga e minima e 

portanto nao existe outra treliga com um numero menor de vertices e ramos. 

Figura B.2: Treliga trivial para o cddigo (3,2). 

Definigao 19 Trel iga m i n i m a : 

A treliga minima de um codigo C(n,k) 6 uma treliga com um numero minimo de 

vertices |V|. 
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/ = 0 zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA
0 

f = 1 
0 

/ = 2 
0 zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

t = 3 

0 

Figura B.3: Treliga minima para o codigo (3,2). 

A complexidade computacional do algoritmo de Vi terb i e diretamente relacionada 

ao numero de vertices V e de ramos £ da treliga T utilizada na decodificagao. Dessa 

forma, para minimizar essa complexidade, a treliga do codigo deve ter um numero 

minimo de ramos e de vertices. Posteriormente sera mostrado que a treliga min ima de 

um codigo linear minimiza simultaneamente |V| e \£\. 

B.3.1 Construcao de Treligas Minimas atraves da Matr iz de 

Paridade de Codigos de Bloco Lineares 

A construgao de uma treliga minima atraves da matriz de paridade de u m codigo linear 

e baseada no conceito de treliga das sindromes, apresentado a seguir: 

T r e l i c a das s indromes 

Seja H = ( h 1 } h 2 , h n ) , a matriz de paridade de um codigo C , com hj sendo a i-esima 

coluna de H . Dessa forma, cada palavra-codigo c € C satisfaz a equagao de paridade 

Pode-se div id ir o vetor c com relagao a u m parametro t em duas partes como segue: 

c = ( c 1 ) c 2 , . . . , c n ) = (cf |cf) = (a|b) = ( { c i , . . . , c t } | { c t + i ! . . . , c n } ) (B.21) 

O vetor cf = a e denominado de eabegalho de c enquanto que o vetor c f = b e 

denominado de cauda. 

Isto corresponde a partigao H = ( H ^ j H f ) da matriz de paridade. 

C ] h i + • • • + czyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBAnhn -0 (B.20) 
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Denomina-se dezyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA treliga das sindromes uma treliga que possui seus vertices (estados) 

referenciados pela sindrome parcialzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA at(c) dada por: 

V c € C : a t ( c ) = c i h 1 + . . . + c th t =zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA c M H ? ) ' J * = 1,2, . . . , n - 1. (B.22) 

Dessa forma, o numero de vertices (estados) |V*| no nivel t em uma treliga das 

sindromes e igual ao numero de diferentes vetores at{c). No nivel t = 0, a treliga 

possui apenas u m vertice referenciado por a0 = 0, ou seja, por u m vetor coluna com 

n — k zeros. 

A obtengao de uma treliga das sindromes atraves da matriz de paridade sera exem-

plificado a seguir: 

E x e m p l o 20 Trel iga das sindromes: Considere um codigo (5,3) representado pela 

seguinte matriz de paridade: 

„ / 1 1 0 1 0 \ 
H = B.23) 

\ 0 1 1 0 1 J J 

Inicialmente, para cada t — 0, ...,n - 1, calcula-se todos os vertices Vt+i no nivel 

t + 1 a partir dos vertices Vt atraves da relagao recursiva: 

at+l =at + aht+u Va 6 GF(q), Va t 6 Vt (B.24) 

0 vertice at e conectado ao vertice a t + i por um ramo rotulado por a. Para a matriz da 

Equagao B.23, obtem-se, atraves desse procedimento, a treliga na Figura BA. Segue 

das Equagdes B.20 e B.22 que an(c) = 0, Vc G C . Dessa forma, toda palavra-codigo 

c deve ter um caminho de vA a vB na treliga. Sendo assim, cada vertice que nao tern 

um caminho ate vB pode ser excluido com todos os seus ramos. Atraves deste metodo, 

obtem-se a unica treliga das sindromes do codigo, ilustrada na Figura B.5. 

T e o r e m a 12 A treliga das sindromes de um codigo linear e minima. 

A prova do Teorema 12 pode ser encontrada em [33]. 

B.3.2 Propriedades da Treliga Minima 

Seja Bt(&) o conjunto de todas as possiveis caudas b com cabegalho a, t a l que c = (a|b)) 

pertenga a u m codigo C arbitrario, ou seja, 

B t ( a ) = { c f |c = (c?\c?) e C,c? = a } . (B.25) 
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Figura B.4: Treliga para o codigo binario (5,3). 

O conjuntozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA AzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBAt(b) de todos os cabegalhoszyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA a com uma mesma cauda b pode ser definido 

de maneira analoga. 

L e m a 21 Separabi l idade: Considere a e a , dois diferentes cabegalhos de um codigo 

linear C . Os conjuntos B t ( a ) e Bt(a) sdo identicos se a { (a) = cr t(a) e disjuntos se 

<7t(a) ^ <J t(a). Um resultado similar e obtido para os conjuntos At(b) e At(b). 

De acordo com o Lema 21 apenas as palavras-codigo c que tern o conjunto de caudas 

em comum (ou a mesma sindrorne o"t(c)) podem passar atraves de um mesmo vertice 

v no nivel t (se a treliga em questao for uma treliga das sindromes, entao as palavras-

codigo com a mesma sindrome o~t(c) sempre passam por um mesmo vertice no nivel 

t). Define-se crt(c) como o estado do vertice v, a(v) = at(c). Note que o estado cr t(c) 

pode ser calculado a part i r do cabegalho cf ou da cauda c f . 

Dois vertices i>i e v2 no nivel t sao chamados de equivalentes se a(vi) = cx(v2)-

Vertices equivalentes podem ser agrupados em um unico vertice v. Uma treliga que 
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possui dois vertices equivalentes,zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA vx e y 2 , pode ser reduzida a uma outra trelica, como 

segue: Todos os ramos conectados a vx e v2 devem ser conectados ao vertice comum v 

e os ramos paralelos que surgirem devem ser excluidos da treliga. Este procedimento 

esta ilustrado nas Figuras B.2 e B.3. 

A trelica de u m codigo que nao tern vertices equivalentes e denominada de canonica. 

Portanto, a treliga canonica de um codigo linear e uma treliga que possui todas as 

palavras-codigozyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA c com estado at(c) passando atraves de um mesmo vertice. Conclui-se 

entao que a treliga canonica de um codigo linear coincide com a treliga das sindromes 

do codigo apos um reordenamento dos vertices. 

A treliga canonica tem u m numero minimo de vertices |V|. O contrario tambem e 

verdade, ou seja, uma treliga com |V| minimo e canonica. 

T e o r e m a 13 A treliga de um codigo linear e minima se e somente se e canonica. 

Este teorema afirma novamente que a treliga das sindromes de u m codigo e uma 

treliga min ima, j a que ela e canonica. 

O teorema abaixo afirma que a treliga minima de um codigo linear possui nao 

somente o menor numero de vertices |V|, como tambem o menor numero de ramos 

Portanto a complexidade de decodificagao de um codigo usando o algoritmo de V i t e rb i 

e minima se a treliga do codigo for minima. 

T e o r e m a 14 Considere a treliga minima (canonica) T = (V, 8} de um codigo linear 

C e uma treliga que nao e minima T = (V, 8) tambem do codigo C . Entao: 

(t) |V| < |V| e {%%) \8\ < \8\. (B.26) 

Para a prova deste teorema considere a definigao abaixo: 

Definicao 22 V e r t i c e s parentes: 

Os vertices v , v" € Vt no nivel t sao chamados de parentes se eles estao conectados 

a um vertice comum v, no nivel t — 1 out+1, por ramos e e e" rotulados pelo mesmo 

simbolo c(e') = c(e") = a, como ilustrado na Figura B.Q. 

E claro que dois ou mais vertices parentes podem ser reduzidos a um iinico vertice. 

L e m a 23 V e r t i c e s parentes : Uma treliga de um codigo linear e minima (canonica), 

se e somente se ela nao contem vertices parentes. 
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Figura B.6: Vertices parentes. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

P r o v a do T e o r e m a 14 Considere um algoritmo que a cada passo, um par de 

vertices parentes da treliga (quando existem) sejam agrupados em u m unico vertice, 

criando-se uma nova treliga. No caso de nao haver vertices parentes, a treliga e min ima 

de acordo com o Lema 23. Se uma treliga T"(V,zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA E) nao e minima, entao existe no 

minimo um par de vertices parentes. Para cada passo do algoritmo, tem-se que: 

• 0 numero de vertices da treliga e reduzido de 1, portanto a inequagao (i) do 

Teorema 14 fica provada. 

• O numero de ramos da treliga e reduzido de no minimo 1 ( > 1 se existirem 

transigoes paralelas), o que corresponde a condigao (ii) do Teorema 14. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

• 

Sera apresentado a seguir u m algoritmo capaz de construir uma treliga minima a 

part ir de qualquer treliga arbitraria [15]. 

Algor i tmo p a r a a construgao de u m a treliga m i n i m a 

A part i r de uma treliga T arbitraria de um codigo C ( n , k), 

• Agrupa-se em um unico vertice, todos os vertices parentes no nivel t,t = 1 , n — 

1, isto e, todos os ramos que partem de vertices no nivel t — 1 e que possuem a 

mesma referenda c(e). 

• Agrupa-se em u m unico vertice todos os vertices parentes no nivel t, t = n — 

1 , 1 , isto e, todos os ramos que partem de vertices no nivel H i e que possuem 

a mesma referenda c(e). 

• A treliga resultante e minima. 
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O proximo exemplo i lustra esse algoritmo. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

E x e m p l o 24 Algor i tmo p a r a a construgao de u m a treliga m i n i m a :zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA A Figura 

B.l apresenta a treliga trivial de um codigo com comprimento 4 e distancia minima 2. 

Na Figura B.8 apresenta-se os passos do algoritmo para a obtengdo da treliga minima 

do codigo considerado. 

Figura B.7: Treliga trivial para um codigo arbitrario com comprimento igual a 4. 

B.4 Conclusao 

Neste apendice foram apresentados alguns conceitos relacionados a codificagao de canal, 

mais especificamente a codificagao realizada por codigos de bloco lineares e a repre-

sentagao em treliga para esses codigos. Neste contexto, foi dada uma especial atengao 

ao codigo de Hamming, visto que este codigo foi utilizado em um dos sistemas de co-

municagao propostos neste trabalho. A decodificagao do codigo de Hamming utilizado 

nesse sistema, foi realizada atraves do algoritmo de Vi terb i de maxima verossimilhanga, 

que se baseou na treliga minima do codigo, para gerar as estimativas das palavras de 

Hamming transmitidas. 
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TrelicazyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA Minima parazyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA <B. zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA

«ZzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA - i , S e q f i M a d e p a s s o s p a r a a c o " d e ™ — — - — -

127 



Bibliografia 

[1] Assis, F. M . e Sousa, E. S. "Rotated constellation M C - C D M A systems".zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA Global 

Telecommunications Conference - GLOBECOM'99, vol. l b , pp. 996-1001, 1999. 

[2] Buchanan, K.; Fudge, R. e Xia, H. . "IMT-2000: Service provider's perspective". 

I E E E Communications Magazine, pp. 8-13, Agosto 1997. 

[3] Elias, P. "Obituar io" . I E E E Information Theory Society Newsletter, vol. 52, no. 1, 

Marco 2002. 

[4] Fechine, J . M . "Verifieacao de locutor utilizando modelos de Markov escondidos 

(HMMs) de densidades discretas". Dissertagao de Mestrado/DEE- UFPB, A b r i l 

1994. 

[5] Ferreira, G. M . "Codificagao de canal usando wavelets em sistemas de comu-

nicagao com diversidade sujeitos ao desvanecimento Rayleigh". Dissertagao de 

Mestrado/DEE- UFPB, Agosto 2000. 

[6] Ferreira, G. M . ; Lopes, W.zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA T . A. e Assis, F. M . "Codificagao wavelet aplicada a sis-

temas com diversidade espacial sobre canais sujeitos ao desvanecimento Rayleigh". 

Simposio Brasileiro de Telecomunicagoes - SBrT 2000, Setembro 2000. 

[7] Fritchman, B. D. " A binary channel characterization using partit ioned Markov 

chains". I E E E Transactions Information Theory, vol. IT-13, no. 2, pp. 221-227, 

A b r i l 1967. 

[8] Gi lbert , E. N . "Capacity of a burst-noise channel". Bell Syst. Tech. J . , vol. 39, pp. 

1253-1265, Setembro 1960. 

[9] Gowda, C. H. ; Annampedu, V . e Viswanathan, R. "Diversity combining i n antenna 

array base station receiver for D S / C D M A system". I E E E Communications Letters, 

vol. 2, no. 7, Julho 1998. 

128 



[10] Guimaraes, A . G.; Silva, C. J . A. ; Galdino, J . F. e Pinto, E. L . "Comparacao de 

desempenho de Simuladores de Canais com Desvanecimento Rapido".zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA XV SBT, 

pp. 426-430, 1997. 

[11] Hagernauer, J . "V i t e rb i decoding of convolutional codes for fading and burst 

channels". Proceedings in Zurich Seminar on Digital Communications, pp. G2.1-

G2.7, 1980. 

[12] Heller, P.; Resnikoff, H. L . e Wells Jr. , R. 0 . "Wavelet matrices and the repre-

sentation of discrete functions". I n C. K. Chui, editor, Wavelets - A Tutorial in 

Theory and Applications, pp. 15-50. Academic Press, Cambridge, M A , 1992. 

[13] Kanal , L . N . e Sastry, A. R. K. "Models for channels w i t h memory and their 

applications to error control" . Proceedings of the I E E E , vol. 66, pp. 724-744, Julho 

1978. 

[14] Lopes, W . T . A . "Transmissao de imagens e sinais de voz quantizados vetori -

almente em canais com desvanecimento". Dissertagao de Mestrado /DEE- UFPB, 

Agosto 1999. 

[15] Lucas, R.; Bossert, M . e Breitbach, M . "Iterative soft decision decoding of linear 

binary block codes". Proceedings of the I E E E Int. Symp. on Information Theory 

and Its Applications, Canada, 1996. 

[16] Mal lat , S. G. " A Theory for Multiresolution Signal Decomposition: The Wavelet 

Representation". I E E E Transactions on Pattern Analysis and Machine Intelligence, 

vol. 11, no. 7, pp. 674-693, Julho 1989. 

[17] Muller , A . "Simulation of M u l t i p a t h Fading Channels Using the Monte Carlo 

Method" . I E E E International Conference - ICCzyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA'94, SUPERCOMM/ICC '94, Con-

ference Record, 'Serving Humanity Through Communications.', vol. 3, pp. 1536-

1540, 1994. 

[18] Pimentel, C. e Blake, I . F. "Modeling burst channels using partitioned Fritchman's 

Markov models". I E E E Trans, on Vehicular Technology, vol. 47, no. 3, pp. 885-899, 

Agosto 1998. 

129 



[19] Pimentel, C. e Rego, L . C. "Analysis of Soft Decision Decoding of Interleaved 

Convolutional Codes over Burst Channel".zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA I E E E Wireless Communications and 

Networking Conference, vol. 3, pp. 1090-1094, 1999. 

[20] Rabiner, L . R. "A tutor ia l on hidden Markov models and selected applications in 

speech recognition". Proceedings of the I E E E , vol. 77, pp. 257-286, Fevereiro 1989. 

[21] Silva, G. A . "Contribuieoes para Analise de Desempenho de Sistemas de Trans-

missao em Diversidade por Codificagao Espacio-Temporal e o projeto de Seqiiencias 

para Espalhamento Espectral Usando Codigos Algebrico-Geometricos". Tese de 

Doutorado, Universidade Federal da Paraiba, 2001. 

[22] Silva, G. A . e Assis, F. M . "Using space-time T C M w i t h rotated constellations 

for transmission over mobile communications channels". Electronic Letters, vol. 35, 

no. 6, pp. 454-455, Margo 1999. 

[23] Silva, V . M . e Sousa, E. S. "Fading-resistant transmission from several antennas". 

Proc. of 6th I E E E International Symposium on Personal, Indoor and Mobile Radio 

Communications, pp. 1218-1222, 1995. 

[24] Silveira, L . F. Q.; Galdino, J . F.; Ferreira, G. M . e Assis, F. M . "Desempenho 

da codificagao wavelet em sistemas com diversidade sobre canais sujeitos ao desva-

necimento piano e rapido" . XIX Simposio Brasileiro de Telecomunicagoes - SBrT 

2001, Setembro 2001. 

[25] Silveira, L . F. Q. e Assis, F. M . "Desempenho da codificagao wavelet com Ham-

ming e diversidade espacio-temporal sobre canais sujeitos ao desvanecimento Ray-

leigh" . X Simposio Brasileiro de Microondas e Optoeletronica - SBMO 2002, A b r i l 

2002. 

[26] Sklar, B. "Rayleigh Fading Channels i n Mobile Digi ta l Communication Systems 

- Part I : Characterization". I E E E Communications Magazine, vol. 35, no. 7, pp. 

90-100, Julho 1997. 

[27] Sklar, B. "Rayleigh Fading Channels i n Mobile Digi ta l Communication Systems -

Part I I : M i t i g a t i o n " . I E E E Communications Magazine, vol. 35, no. 7, pp. 102-109, 

Julho 1997. 

130 



28]zyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA Swarts, F , e Ferreira, H, C . "Markov cliaractermtion of c h a n n e l szyxwvutsrqponmlkjihgfedcbaZYXWVUTSRQPONMLKJIHGFEDCBA mil soft decision 

outputs" . I E E E Transactions on Communications, vol. 41 , no. 5, Maio 1993. 

[29] Tepe, K. E. e Anderson, J . B. "Turbo coding behavior i n Rayleigh fading channels 

without perfect interleaving". Military Communications Conference - MIL COM, 

vol. 2, pp. 1157-1164, 2001. 

[30] T r o t t , M . D. ; Wornell , G. W . e Narula, A. "Performance l imits of coded diver-

sity methods for transmitter antenna arrays". I E E E Transactions on Information 

Theory, vol. 45, no. 7, pp. 2418-2433, Novembro 1999. 

[31] Tzannes, M . A . e Tzannes, M . C. "Bi t -by -b i t channel coding using wavelets". 

Proceedings of the I E E E GLOBECOM'92, pp. 684-688, A b r i l 1992. 

[32] Winters, J . H . e G i t l i n , R. D. "The impact of antenna diversity on the capacity of 

wireless Communications Systems". I E E E Transactions on Communications, vol. 

42, no. 2 /3 /4 , pp. 1740-1751, Fevereiro/Marco/Abril 1994. 

[33] Bossert, M . "Channel Coding for Telecommunications". John Wiley & Sons, Ed. 

1, England, 1999. 

[34] Burrus, C. S.; Gopinath, R. A . e Guo, H. "Introdution to Wavelet and Wavelet 

Transforms." Prentice-Hall, Inc., 1998. 

[35] Haykin, S. S. "Dig i ta l Communications". John Wiley & Sons, 1988. ISBN 0-471-

62947-2. 

[36] Parsons, J . D. "The Mobile Radio Propagation Channel". John Wiley, 1992. 

[37] Proakis, J . G. "Dig i ta l Communications". McGraw-Hill, New York, 1989. 

[38] Resnikoff, H . L . e Wells Jr., R. O. "Wavelet Analysis: The Scalable Structure of 

In format ion" . Springer-Verlang, 1998. ISBN 0-387-98383-X. 

[39] Sklar, B. "D ig i ta l Communications". Prentice-Hall, Inc., Ed. 1, 1990. 

[40] Wicker, S. B. "Error Control Systems for Digi ta l Communication and Storage". 

Prentice Hall, Ed. 1, New Jersey, 1995. 

131 


