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Resumo

Em canais de comunicagio mével, os sinais trafegam entre o transmissor e o receptor
através de multiplos percursos, caracteristica que causa profundas degradacdes nos
sinais transmitidos. Esse fenémeno de alteragiio na intensidade do sinal recebido é
usualmente denominado desvanecimento.

Com 0 objetivo de minimizar os efeitos destrutivos produzidos pela propagacéo por
miltiplos percursos, utiliza-se geralmente técnicas de codificacio de canal integradas a
esquemas de transmissdo em diversidade,

Neste trabalho sdo avaliados os desémpenhos de alguns esquemas de codificacdo
com matrizes de coeficientes wavelets, utilizados para transmissao de informacio em
canals de comunicagdo movel. Os desempenhos desses esquemas sao analisados em
canais com ruido aditivo gaussiano branco e em canais com desvaunecimento do tipo
Rayleigh ndo-seletivo em freqiéncia. Além disso, o impacto do efeito Doppler sobre
os desempenhos desses esquemas também é investigado. Os resultados de simulacgao
-obtidos mostram que essa nova técnica de codificagdo pode ser promissora no combate

aos efeitos do desvanecimento.



Abstract

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 it 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 systemns that use wavelet channel coding
is studied. The performance of such systems are obtained over additive white Gaus-
sian noise (AWGN) channels or flat 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 fa,ding.in mobile

communications channels.
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Capitulo 1
Introducao

Nos 1ltimos anos tem-se observado uwm avango tecnol6gico impar nas telecomunicacdes.
Os sistemas de comunicagio moével, em particular os sistemas de telefonia celular, tém
se destacado nessa nova era. Novas tecuologias surgem a cada instante e com elas, a
possibilidade de irnplementagao de novos servigos. A principal razdo para tanto esforco
tecnoldgico se deve a uma busca, por sistemas que possibilitem fornecer servicos de exce-
lente qﬁaﬁdade, a altas taxas de transmissao, em meio a um ambiente de comunicagio
altamente hostil que € o canal de comunicacao moével.

Esse canal de comunicacdo tem como caracteristica principal a propagagio por
multiplos percursos. O sinal recebido pelo terminal mével é composto pela soma veto-
rial dos véarios sinais oriundos de diferentes caminhos entre ¢ transmissor e o receptor.
Esses multiplos percursos sdo formados pela reflexdo e/ou difraqéo do sinal transmi-
tido em estruturas proximas ao receptor, tais como edificios, drvores, etc.. A soma
vetorial dos véarios sinals dos multiplos percursos pode resultar em uma interferéncia
construtiva ou destrutiva no sinal recebido. Com o movimento, as estruturas em torno
do receptor vio se modificando e, por consegiiéncia, as interferéncias passam constan-
temente da situacfo construtiva para a destrutiva, fazendo com que a intensidade do
sinal recebido varie ao longo do tempo. Esse fendmeno de alteragio na intensidade do
sinal recebido é denominado desvanecimento por multiplos percursos.

Nesse contexto, para que os efeitos destrutivos produzidos pelo canal de comuni-
cacdo moével sejam minimizados e se possa estabelecer uma comunicagdo com qualidade
adequada, vérias técnicas de codificagio tém sido propostas [11], [19], [29], sendo algu-
mas delas integradas a esquemas de transmissdo em diversidade [1], [21] e [22].

A diversidade é uma técnica na qual réplicas de um sinal sdo combinadas na recepgao



com o objetivo de se obter maior confiabilidade na detecgiio desse sinal. Essas réplicas
sdo transmitidas sobre canais independentes, e portanto, sfio afetadas diferentemente
(de maneira descorrelacionada) pelo canal. Dessa forma, guando uma dessas réplicas
estiver em uma situacio de desvanecimento profundo, serd grande a probabilidade de
que oufras réplicas n&o estejam nessa situagdo. Assim, elas podem ser combinadas
para fornecer ao processo de detecgiio um sinal mais confidvel que aquele obtido se nio
houvesse réplicas ndo correlacionadas (37],

Dentre as vérias técnicas de codificagio existentes na literatura, a codificacio wave-
let apresenta-se como uma téenica promissora de combate aos efeitos do desvanecimento
(6], [24], [31] e [38]. Essa codificagio utiliza as linhas de uma matriz de coeficientes
wavelets (MCW) para codificar os bits de informagao. A codificagio é baseada nas pro-
priedades de ortogonalidade presentes nas linhas das MCW, denominadas de palavras-
cddigo. As vantagens da codificaciio wavelet resultam da combinagéo da ortogonalidade
das palavras-cddigo wavelets, do espalhamento dos simbolos de informagao através dos
simbolos wavelets e da habilidade de poder utilizar decodificacio com decisao suave
sobre os simbolos wavelets codificados.

Nesse trabalho, a codificacfo com wavelets é inicialmente combinada a um esquema
de transmissdo em diversidade. Explorando algumas caracteristicas da codificagio com
wavelets, a diversidade pdde ser implementada sem aumento significativo da comple-
xidade e sem diminuigio da eficiéncia espectral do sistema. O desempenho da referida
téenica, medido em termos da probabilidade de erro de bit, ¢ analisado em canais
AWGN e em canais com desvanecimento Rayleigh ndo-seletivo em fregiiéncia. Com
base nos efeitos que o desvanecimento provoca no desempenho do sistema proposto, sdo
realizadas alpumas modificagdes visando a melhoria deste desempenho., Como resulta-
do final, serd obtido um sistema que apresenta um considerdvel ganho de desempenho

em canais sujeitos ao desvanecimento Rayleigh a um custo computacional moderado.

1.1 Organizacao do trabalho

Esta dissertacéo estd organizada como segue:

No Capitulo 2 é apresentada uma caracterizagio do efeito do desvanecimento. Apre-
senta-se uma -classificacio dos distirbios provocadoes pela propagagio por miiltiplos per-

cursos, assim como, uma andlise destes disttirbios no dominio do tempo e da frequéncia.

2



Posteriormente, as matrizes wavelets sdo definidas e suas principais propriedades, apre-
sentadas. Ainda no Capitulo 2, a técnica de codificagio com matrizes de coeficientes
wavelets ¢ apresentada. Em seguida é proposto um sistema que integra a codificagio
com wavelets a um esquema de transmiss@io em diversidade. O final do Capitulo 2

é dedicado a uma andlise da taxa de codificacio e da taxa de sinalizacio do sistema
proposto.

O Capitulo 3 apresenta uma andlise do desempenho de sistemas com codificacio
wavelet com diversidade e sem diversidade sobre canais AWGN. Este Capitulo também
apresenta o desempenho desses sistemas, obtido via simulaciio computacional, em ca-
nais com desvanecimento Rayleigh e efeito Doppler.

O Capitulo 4 ¢ dedicado ao modelamento dos surtos de erros presentes nos canais
de comunicagfio com desvanecimenio Rayleigh e Doppler finito. Os modelos obtidos

neste Capitulo sfo utilizados nas simulacdes realizadas no Capitulo 5.

No Capitulo 5 sdo apresentadas algumas modificagbes no sistema com codificacdo
wavelet ¢ diversidade para melhorar o desempenho do mesmo sobre canais com des-
vanecimento Rayleigh ¢ Doppler finito. Resultados obtidos com a simulagdo do novo

sistemna também sdo apresentados neste Capitulo.

() trabalho termina com o Capitulo 6, um espago dedicado as consideracdes finais

e as perspectivas para trabalhos futuros.



Capitulo 2

Codificacao com Wavelets para

Transmissao em Diversidade

Nos sistermnas de comunicagbes méveis, os sinais se propagam através de miltiplos
percursos. Essa caracteristica pode alterar de maneira significativa a qualidade do
sinal, efeito que é denominado desvaneciments. Quando o desvanecimento compromete
substancialmente a qualidade da transmissfo, o uso de cidigos combinados a esquemas
de transmissao com diversidade é usualmente necessério [22]. Neste Capitulo é‘proposto
um novo sistema que integra a codificacio com matrizes de coeficientes wavelets a um
esquema de transmissio com diversidade espacic-temporal.

A codificagdo com wavelets (Wavelet Channel Coding - WCC) é uma técnica de
codificagdo relativamente recente e ainda pouco explorada, que utiliza as linhas de uma
matriz de coeficientes wavelets (MCW) para codificar os bits de informagio (6], [31] e
138]. A codificagfio ¢ baseada nas propriedades de ortogonalidade entre as linhas das
MCW, denominadas de palavras-cddigo, que mantém-se ortogonais quando deslocadas.
As vantagens dessa técnica de codificagio resultam da combinagio da ortogonalidade
das palavras-cédigo wavelets, do espalhamento dos simbolos de informagdo através dos
simbolos wavelets e da habilidade de poder utilizar decodificacdo com decisdo suave
sabre 0s simbolos wavelets codificados.

A integragio dessa técenica de codificagdo ao esquema de diversidade espacio-temporal
é conseguida utilizando-se algumas propriedades da codificagdo com matrizés wavelets.
Neste esquems de diversidade, parcelas do sinal codificado s3o transmitidas em in-
tervalos de terhpo diferentes, através de dois canais estatisticamente independentes,

sem aumento significativo de complexidade e sem diminuigio da eficiéncia espectral do



sistema.

O restante deste Capitulo é organizado da seguinte forma: na Segdo 2.1, o des-
vanecimento Rayleigh serd caracterizado. Na Secio 2.2 sdo definidas as matrizes de
coeficientes wavelets e apresentadas importantes propriedades dessas matrizes i codifi-
cagio com wavelets. Na Seco 2.3 é apresentada a téenica de codificacio com rnatrizés
de coeficientes wavelets. Na Segdo 2.4, apresenta-se o processo de decodificacio wave-
let. Na Se¢lo 2.5, é apresentada a técnica de codificacio com wavelets integrada a um
esquema de diversidade espicio-temporal. Na Se¢iio 2.6, apresenta-se a distribuicio
de probabilidade dos simbolos WCC. Na Secio 2.7, discute-se a taxa de cédigo e a

taxa de sinalizacdo para a codificagio com wavelets. Finalmente, na Seciio 2.8, sio
apresentadas algumas conclusées.

2.1 Desvanecimento Rayleigh

Nos sistemas de comunicagdes méveis, os sinais se propagam na atmosfera proxima do
solo. Como conseqiiéncia, a propaga¢io dos sinais entre o transmissor e o receptor é
realizada através de multiplos percursos devido aos efeitos de difracio e reflexio dos
sinais ao longo de suas trajetérias. Este fendmeno causa flutuagdes na amplitude e
fase dos sinais recebidos e é denominado de desvanecimento por multiplos percursos,
ou simplesmente de desvanecimento. Quando o desvanecimento é caracterizado por
um nimero grande de raios refletidos, sem componentes do sinal em visada direta,
ele é modelado por uma distribui¢ao de probabilidades de Rayleigh. Quando ha uma
componente de visada direta dominante no sinal, o desvanecimento € caracterizado
pela distribuicdo de Rice [37]. A distribui¢io de Rayleigh representa a distribuigé,o.de
probabilidades associada ao pior caso de desvanecimento.

O desvanecimento pode se manifestar basicamente através de dois mecanismos,
sendo eles: o espalhamento temporal do sinal e a taxa de variagdo do canal. O es-
palhamento temporal determina como o desvanecimento afeta o conteido espectral
do sinal transmitido, e pode ser definido como seletivo ou ndo seletivo em freqgiiéncia
(plano). A taxa de variagio do canal determina a velocidade de variagdo do canal ao
longo do tempo, e pode ser classificada como lenta ou répida. A Figura 2.1 ilustra as
conseqgiiéneias de ambas as manifestagdes. Ela apresenta a resposta de um canal comn
maultiplos percursos em fungio do tempo, a um pulso transmitido.

Na Figura 2.1 distingue-se duas referéncias de tempo: o tempo de atraso 7 e 0 tempo
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de observagio t. O tempo de atraso refere-se ao espalhamento temporal resultante
da resposta ao impulso ndo-6tima do canal. O tempo de observacio, entretanto, é
relacionado a mobilidade da antena receptora. Note que, considerando uma velocidade
de mobilidade constante, o tempo de observacdo produz uma indicagio da variacio do
canal ao longo do tempo.

As Figuras 2.1 a-c mostram uma seqiiéncia de perfis de poténcia de pulsos recebidos
por uma antena que se move através de uma sucessio de pontos igualmente espacados.
Em cada um dos trés casos mostrados, o padrio da resposta difere significativamente
no tempo de atraso da maior componente do sinal, na quantidade de cépias do sinal,
nas suas magnitudes e na poténcia total recebida.

Pl
© Posicho da Artena |
Tempo 4,

Pe)
Posigio da Antena 2
Tempo 12

(b}

Pz}
Pasigio da Antena 3
Ternpo 2,

Figura 2.1: Resposta de um canal com miltiplos percursos a2 um pulso, como fungdo da

posi¢io da antena [21}.



A seguir, o espathamento temporal e a taxa de variacio do canal serfio analisados

mais detathadamente no dominio do tempo e no dominio da fregiiéncia.

2.1.1 Espalhamento temporal

A Figura 2.2(a) ilustra o perfil de intensidade de mailtiplos percursos S(T) versus o
ternpo de atraso. Esta figura ajuda a responder a seguinte pergunta: Para um impulso
transmitido, como a poténcia recebida varia com fungio do tempo de atraso v 7. Aqui,
entende-se por tempo de atraso, a diferenca entre o atraso da componente atnal e o
atraso da primeira componente do sinal a chegar no receptor.
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<le Fourier de Fourier
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Tenpu ks vowtSicia  Tal

Bonda de cosréneia {f5)

(b} Fungdo de correlagio das dilerengas de freqiéncia {c) Fungto de correlagio das diferengas de tempo

Figura 2.2: Fungdes de correlagdo e densidades espectrais de poténcia para um canal com

miiltiplos percursos.

Na transmissio de um simples impulso, o intervalo de tempo 75, entre a primeira e
a iltima componente representa o mdzimo tempo de atraso, durante o qual a poténcia

do sinal cai abaixo de um limite, relacionado ao nivel de poténcia da componente mais



forte.

Em um canal de comunicagio mével, a relagio entre o maximo ternpo de atraso 75,
e o tempo de sinalizagdo Ty classifica o desvanecimento em duas categorias diferentes,
sendo elas: o desvanecimento seletivo e o desvanecimento nao seletivo em freqiiéncia
(ou desvanecimento plano). Um canal apresenta desvanecimento seletivo se T, > T,.
Neste caso, as componentes de miiltiplos percursos de um simbolo se estendem além
da duragio do sfmbolo, ocasionando a interferéncia intersimbélica (ISI). Por outro
lado, se Ty, < Ty, o canal possui desvanecimento plano. Neste caso nio h4 interferéncia
intersimbdlica, )4 que todas as componentes chegam ao receptor no mesmo intervalo de
sinalizagho. Entretanto, ainda existe uma degradacio de desempenho, visto que as fases
das componentes podem se adicionar de forma destrutiva, reduzindo substancialmente
a relagdo sinal-ruido.

Uma andlise completamente andloga pode ser feita no dominio da fregiiéncia. Na
Figura 2.2(b) é apresentada a fungio R{Af) denominada de funcio de correlagao entre
as diferencos de freqiéncias. Esta fungdo € a transformada de Fourier da fungdo S(7).
Ela representa a correlacdo entre a resposta do canal a dois sinais, como fungio da
diferenca entre as freqiéucias dos dois sinais.

O inverso do méaximo ternpo de atraso 1, ¢ denominado de banda de coeréncia.
A banda de coeréncia, denotada por fp, representa uma faixa de fregiiéncias sobre as
quais, as componentes do sinal apresentam um alto valor de correlacio. As compo-
nentes espectrais de um sinal dentro da banda de coeréncia do canal sao afetadas de
maneira, similar, exibindo portanto o mesmo desvanecimento.

Do mesmo modo como foi definido no dominio temporal, um canal é dito seletivo em
freqiiéncia quando fy < 1/7;. Se o canal é seletivo em fregiiéncia, entdo as componentes
do sinal fora da banda de coeréncia do canal sdo afetadas de maneira diferente das

componentes contidas na banda de coeréncia do canal.

2.1.2 Taxa de variacao do canal

Nos sistemas de comunicacdes moéveis o canal é variante no tempo. Essa variacdo 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
variacdes na amplitude e na fase do sinal recebido com o passar do tempo.

A Figura 2.2(c) ilustra a funcdo R(At), denominada de fungdo de correlagdo das



diferengas de tempo. Esta funcdo apresenta a autocorrelacio da resposta do canal a
uma sendide. Ela especifica se existe correlagio entre a resposta do canal 4 uma sendide
enviada no instante de tempo £, e a resposta do canal a uma senéide similar enviada
no instante de terapo tq, com At = £, — £,.

Se for considerado que a propagagio dos sinais ccorre sobre o plano horizontal, e
que a distribuigo do dngulo de chegada dos sinais na antena receptora é uniforme no

intervalo [0, 27), a funcio de autocorrelagdo R(At) pode ser expressa por [36]

,mwysﬁh(%aq (2.1)

2 Ty
em que Fy/2 representa a poténcia média associada ao valor de retardo considerado,
Jo(+) denota a fungio de Bessel de ordem zero e Tp é o Tempo de coeréncia de um canal,
definido como a média de tempo no qual a resposta do canal permanece invariante.

A funcgio R(At) e o pardmetro T} apresentam informagoes sobre a velocidade de
variacdao do canal.

A variacio do canal pode ser classificada como lenta ou rdpida. O desvanecimento
rapido ocorre quando 7y < T, sendo Ty, o tempo de transmissio de um simbolo.
No desvanecimento répido, ocorre uma variagao das caracteristicas do canal enquanto
um simbolo estd se propagando, causando distorgdes na forma do pulso em banda
basica, levando freqlientemente a um patamar de erro de transmisso irredutivel. Por
outro lado, um canal apresenta desvanecimento lento quando Ty > 7. Neste caso, o
tempo que o canal permanece invariante ¢ longo se comparado ac tempo de duragio
da transmissio de um simbolo. O principal tipo de degradagac do sinal em um canal
com desvanecimento lento é a diminuicio da razdo sinal/ruido por perfodos de tempo
maiores, ocasionando um aumento no comprimento médio dos surtos de erros.

Uma caracterizagio andloga da variacdo do canal moével pode ser realizada no
dominio do deslocamento Doppler (ou da freqiiéneia). Seja S(f) a transformada de
Fourier da fﬁnqao de autocorrelagio R(A%). A func¢do S(f) é conhecida como espectro

“cléssico”ou de “Jakes”, e pode ser expressa por

e, se |f] < fp

sy = { y-(4) (2.2)
0, se ] > fp,

em que fp é denominado de mdzimo desvio Doppler, definido por

fp = (2.3)

v
by

g



sendo v a velocidade relativa entre o transmissor e o receptor.

A Figura 2.2(d) ilustra o espectro de Jakes S(f) em funcéo do deslocamento Doppler
£ Esse espectro permite conhecer o espalhamento espectral que é 1Imposto ao sinal como
funcdo da taxa de variacio do canal.

O méximo desvio Doppler fp e 0 tempo de coeréncia 7} sdo inversamente relaciona-
dos. Dessa forma, o méximo desvio Doppler fp {ou 1/Ty) pode ser visto como a taxa de
desvanecimento do canal. Sendo assim, considera-se que um canal tem desvanecimento
répido se a taxa de simbolos 1/T, for menor que a taxa de desvanecimento fp. Caso

contrério, se fp < 1/7}, o desvanecimento é caracterizado como lento.

2.1.3 Simulacfo da Taxa de Desvanecimento Rayleigh

Neste trabalho, o tipo de desvanecimento considerado foi o Rayleigh. Bxistem duas
estratégias para simular a taxa de desvanecimento Rayleigh. A primeira delas se baseia
na geragao de processos gaussianos complexos brancos, estatisticamente independentes
entre si, com média nula. Posteriormente, estes processos sio moldados através de uma
filtragem no dominio do tempo ou da freqiiéncia, de acordo com o espectro Doppler
desejado. A segunda abordagem utiliza a técnica de Monte Carlo, na qual a simulagéo
procura aproximar o fendmeno fisico de miltiplos percursos. Uma comparagio dessas
técnicas de simulagdo é apresentado em [10]. Nesse trabalho, optou-se pela técnica de
Monte Carlo.

O canal, caracterizado pelo efeito de miltiplos percursos, pode ser modelado como
um sistema linear variante no tempo. Sendo assim, para um sinal s(?) transmitido

através de um canal com propagac¢io em multiplos percursos, a envoltdria complexa
do sinal recebido r(t) é dada por,

r(t) = /m h(t;m)s(t — 7)dr (2.4)

—00
em que h(t; ) denota a resposta no instante ¢ a um impulso aplicado em ¢ — 7.

A maioria dos trabalhos que utilizam modelos para a resposta ao impulso de canais
de comunicagdes méveis adota o modelo WSS-US ( Wide Sense Stationary-Uncorrelated
Scattering), que especifica comportamentos estatisticos que um modelo particular deve
atender. De acordo com o modelo W8S-US, para um determinado valor de retardoe 7y,
a resposta a0 impulso h(f;7) representa um processo estaciondrio em sentido amplo

(WSS - Wide Sense Stationary). Além disso, admite-se que 0s processos hit;m) e
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h(t;72) sejam descorrelacionados para valores diferentes de retardo, 7, # 7 (US -
Uncorrelated Scattering). '

Adotando-se o modelo WSS-US, o canal pode ser caracterizado por uma funcao
bidimensional conhecida como fungdo espalhamento, que quantifica os espalhamentos
realizados nos dominios do tempo e da fregliéncia {26].

Utilizando a abordagem de Monte Carlo, o canal de comunicacées é modelado para
refletir a estrutura de miltiplos percursos, representada por uma superposicic linear
de N caminhos, sendo cada um deles caracterizado por uma amplitude a,, por uma

fase 1;, e por um retardo T,. Desta forma, a resposta ao impulso variante no tempo é
dada por

N-1 _
hit;T) = \f-j-f; gﬁ e TS (]~ 7, (2.5)

B possivel mostrar que o canal representado pela Equagio 2.5 atende as especifi-
cagles do modelo WSS-US, desde que as varidveis aleatérias a,, sejam estatisticamente
independentes, com varidncias unitdrias e que o par (v, 7,,) seja extraido de uma fungio
densidade de probabilidade conjunta, cuja forma é dada pela fungdo espalhamento do
canal que se deseja simular [17].

A Figura 2.3 apresenta a poténcia instantdnea simulada de um canal de comunicagio
mével ndo seletivo em freqgiiéneia. O canal foi simulado pela técnica de Monte Carlo com
N = 20, freqiiéncia de amostragem de 24,3 KHz e mdximo desvio Doppler fp = 150Hz.
O tempo de observacdo do canal ilustrado na figura é igual a 0,04 segundos, ou 1000

simbolos com a freqiiéncia de amostragem adotada.

2.2 Matrizes de Coeficientes Wavelets

Nesta Secao, as matrizes de coeficientes wavelets serdo definidas e as suas propriedades
mais relevanies para a codifica¢io com wavelets serdo apresentadas. No apéndice A,
essas matrizes poderdo ser estudadas mais detalhadamente.

Considere a matriz A = (a) com m > 2 linhas {vetores) e mg colunas denotada
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Figura 2.3: Poténcia instantinea simulada de um canal com miiltiplos percursos como funcio
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por

0 0

o, ? a‘mgA
i 1

Ay, a
9: ’ mg—1

A= , (2.6)
m—1 m—1
Qg s eny amg_l

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

A matriz A é denominada de malriz wavelet de ordem m e género g se as seguintes
condicoes foremn satisfeitas:

>}
Z a; = mbsp, O0<s<m—1

(2.7)
k=—oc
Za?c’-i-ml’ai-i-mi = méﬁ'aﬂél':l : (28)
k
em que
5., = 1 ser =1y (2.9)
' 0 caso contrario

As relacdes 2.7 e 2.8 sdo denominadas, respectivamente, de condigdes quadratica e
linear das matrizes wavelets.
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As matrizes wavelets de ordem m podem ser vistas como um banco de filtros digitais
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 sfo também chamados de

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

2.2.1 Matrizes Wavelets Utilizadas na Codificacio

Nesta Secdo serd apresentade uma classe especial de matrizes wavelets, conhecidas
como matrizes wavelets reais planas. Essas foram as matrizes utilizadas na codificacio
wavelet definida nesse frabalho.

Uma matriz wavelet plana possui a propriedade de que todos os seus elementos
tém o mesmo valor absoluto. Quando os elementos de uma matriz wavelet plana sio
reais, ela é denominada de matriz wavelet real plana [31) e [38]. Similarmente, quando
os elementos de uma matriz wavelet sdo nimeros complexos com mesmo module, a
matriz ¢ denominada de matriz wavelet complexa plana. As matrizes wavelets reais

planas com elementos normalizados em +1 satisfazem as condigbes quadratica e linear
modificadas

Za{; = ma/380.5, (2.10)
k

D i Gy = 7905561 (2.11)
k

A matriz wavelet real plana normalizada em 1 com dimensdo 2 x 2 é igual a matriz
de Haar expressa na Equagao 2.12. Matrizes wavelets reais planas de ordens maiores e

género 1 sfo também conhecidas como matrizes de Hadamard ou matrizes de Walsh.

1 1

L (2.12)

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

laghes dos sistemas com codificagio wavelet definidos neste trabalho.
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Matriz wavelet real plana de ordem 2 e género 4:

Essa matriz wavelet foi obtida aplicando-se a operaciio de extensio, definida na Secao

A.2.4, sobre a matriz de Haar de ordem m = 2 apresentada na Equacio 2.12.
1 11 -1 1 1 -1 1 913
111 -1 =1 -1 1 -1/ (2:13)

Matriz wavelet real plana de ordem 4 e género 4:

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

duas matrizes de Haar de ordem m = 2, seguido por uma operacio de extensdo.

11 1 i1 -1 1 -1 1 1 1 1 -1 1 -1 1
1 1 1 1 1 ~1 1 -1 -1 -1 -1 ~1 I -1 1 -1
(2.14)
11 -1 -11 -1 -1 1 1 1 -1 -1 -1 1 1 -1
11 -1 -1 1 -1 ~1 1 -1 -1 1 1 1 -1 -1 1

2.3 Algoritmo de Codificacac com Wavelets

Nesta Segao é apresentado o algoritmo de codificagdo com wavelets proposto por Tzan-
nes em [311.

Apesar do algoritmo de codificacfio apresentado a seguir, poder ser implementa-
do uvsando-se qualquer matriz de coeficientes wavelets (MCW), neste trabalho seriio
utilizadas apenas as matrizes MCW reais planas.

A Equacdo 2.8 é a propriedade fundamental das MCW que torna possivel a codi-
ficagdo com wavelets. Esta equagdo assegura que as linhas de uma matriz MCW de
ordem m sao mutuamente ortogonais quando deslocadas de km, sendo & um inteiro
positivo. Além disso, essa equacio estabelece que cada linha é ortogonal a si mesma,
deslocada de km, para k& > 0.

No processo de codificagao bit-a-bit com matrizes wavelets, cada bit de informacio
¢ mapeado em uma linha da MCW (observe neste ponto a similaridade existente en-
tre a técnica de codificacdo com wavelets e a técnica de espalhamento espectral por
sequéncia direta). A construgio de uma matriz de codificagio de ordem m é realizada
de modo a satisfazer as relagfes de ortogonalidade apresentadas na Equacio 2.8. Des-
sa forma, as palavras-cédigo wavelets podem ser somadas e sobrepostas, sem perder a

ortogonalidade necessdria na decodificagao.
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Para exemplificar o processo de codificacdo, considere um vetor mensagem (), 2o, ...,
Ty, ...) consistindo de uma seqiiéncia de bits de informacio z; que pertencem ao con-

junto {-+1, —1}. Além disso, considere que no processo de codificacio utilizou-se uma
matriz MCW real plana com ordem m = 2 e género g, dada por

@ g0 )
A= i (2.15)
a,D S a2g—-l

Nesta matriz, a® e a? representam respectivamente, o vetor de escala e o vetor wa-
velet, on em outras palavras, os coeficientes de filtro passa-baixas e do filtro passa-altas
de um banco de filtros digitais com 2 bandas. Como as linhas de A sio mutuamente
ortogonais quando deslocadas de duas posigdes (m=2), a propriedade da ortogonalida-
de entre os vetores a’ e a' pode ser utilizada para codificar os bits de informacio a
uma taxa de 2 bits a cada 2k intervalos de sinalizagio, sendo k& > 1 e inteiro. Neste
esquema de codificacé@o, os bits de informacio gerados nos intervalos de sinalizacio com
indices finpares sdo codificados pela primeira linha da matriz (vetor de escala) ¢ os bits
de informacao gerados nos intervalos de sinalizacdo com indices pares sido codificados
pela segunda linha da matriz (vetor wavelet).

Esse procedimento de codificacdio estd ilustrado na Tabela 2.1. Ele corresponde a
uma codificagio com méxima sobreposicdo das seqiiéncias wavelets. Neste caso, a taxa

da codificacdo wavelet € igual a 1 bit de informagao por simbolo WCC.

Tabela 2.1: Exemplo de Codificacio Wavelet

1 2 3 e 2g 2g+1
T { ;ad mat zad - ﬂ:lagg_l
o a:gaé .TQG% .‘L'gaé tee 3720'vég_1
3 36 w30}  z308 e m3ad,
Ty mqaa :L';;ai :L'@a;l, T $4G§Q_1
" Yz Y3 = Y2g Yag+1

A seqliéncia dos intervalos de sinalizagio estd localizada no quadro superior da
tabela, enquanio que a seqiiéncia dos respectivos simbolos codificados v, est4 localizada
no quadro inferior da tabela. A codificacdio de cada bit de informagao x; é apresentada
na #-ésima linha abaixo do quadro superior da Tabela 2.1. Note que para n impar,

a. codificaciio ¢ iniciada no i-ésimo intervalo de sinalizagdo e, para n par, inicla-se no
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(1~ 1)-ésimo intervalo de sinalizaciio. Finalmente, o simbolo codificado y,6é o resultado
da soma dos elementos da n-ésima coluna da Tabela 1.

O conjunto dos valores de y, ndo estd restrito aos valores 1 e depende dos valores
de a"f . O simbolo a ser transmitido no i-ésimo pulso de relégio é dado por:

— : 0 L ,
i = E L2105 o1+ T2 128i_gp 1 : (2.16)
k

A codificacio com wavelets também pode ser representada pelo produto matricial

em que Cpow € uma matriz de codificacdo construida a partir da matriz MCW real
plana de forma a satisfazer as relacGes de ortogonalidade apresentadas na Equagio 2.8,
x € um vetor com os bits de informacio que se deseja codificar e y é o vetor com os
simbolos wavelets codificados. A seguir serd apresentado como exemplo, uma matriz
Cupow construida a partir de uma matriz de coeficientes wavelets com ordem m = 2
e género g. Observe que o nimero de linhas da matriz Cyow € igual a dimensio do
vetor de bits de informagio que se deseja codificar.

T R R
g Oy Oy g1 \
R 1
Qg Gy Gy - Gpg
_ 0 0 0 0
Cucw = y @y Gy " Gy (2.18)

1 1 1
g @y 1 & T )

/
2.4 Decodificagao Wavelet

Os bits da seqiiéncia de mensagem sio recuperados da seqgiiéncia de simbolos frans-
mitidos por um correlator casado, através da ortogonalidade inerente entre os vetores
linha da matriz wavelet. Um bit de informacao z; é identificado pelo sinal da saida da
correlagfo entre a palavra-cédigo wavelet e a seqiiéncia de simbolos recebida. De acor-
do com o processo de geragdo dos simbolos codificados apresentado na Secdo anterior,
a saida do primeiro correlator casada com a palavra-cédigo wavelet ol no instante de
tempo ¢ pode ser expressa por

mg—1
= Z YiokO{yg 1)y E =1 g, 121 (2.19)
k=0
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De acordo com a Tabela 2.1, tem-se que

Z = Z{(:Ei—(mg—l)az)az + (Tim(mg-2)0x) 0y + (mi—(msrwii)ang)a?e +
k

+($i—(mg—~4)a}g~2)a2 +oo+ (mi‘lag%(mg-m))ag -

+($iai1c—(m9—m))a2}! L = L-mg, 121 ' (2.20)

= E : 0.0 E : 1.0 Z
i = -Ei—(rnywl} G0 -+ miu{mg_‘z) avka:k = Iim(mg_3) a%_gag +
k k k

. 10 . § : 0 0
i (g 1) E :ak_zak Tk T B~ (mg—m) T +
I3 k

L5 D Ok (g myBas G=1-mg, 12 L (2.21)
k

Como a Equagdo 2.8 garante que as palavras-c6digo wavelets sio mutuamente or-
togonais quando deslocadas de km, sendo k¥ um inteiro positivo, assim .como, cada
palavra-cédigo wavelet é ortogonal a si mesma, deslocada de km, para k inteiro ndo
negativo, tem-se que todos os somatorios da Equagiio 2.21 se cancelam, exceto o pri-
meiro. Assim, obtém-se '

mg—1
— . 0.0 _
Z = Z Li—(mg—- )%k = TMFLi (mg—1) (222)
k=0
e 0 simbolo decodificado ua auséncia de ruido serd —1 se z; = ~myg, ou, +1se z; = +mg.

A carrelagio do vetor de simbolos codificados y, com o vetor escalonamento a°
resultarad na decodificacio dos bits da mensagem com numero de seqgiiéncia impar. J4
a correlagio dos simbolos codificados com o vetor wavelet a! resultard na decodificacio
dos bits da mensagem com nimero de seqiiéncia.par.

() atraso total do cddigo é mg—1. Assim, o uso de palavras-cddigo longas resulta em
um aumento no tempo de atraso. Note entretanto, que este atraso ocorrera apenas na
decodificagio do primeiro bit; apds o primeiro bit ser decodificado, a cada m simbolos
codificados, recebidos pelo decodificador, sdo produzidos m bits de informagio.

No processo de decodificagio sdo necessirios mg correlatores. A decodificagao dtima
pode ser conseguida se decisSes suaves s3o fornecidas pelo demodulador. Isto pode ser
conseguido facilmente utilizando-se modulagdo PAM/ASK ou BPSK, entretanto deixa
de ser trivial se for utilizado modulagio MPSK ou FSK. A simplicidade computacio-
nal do processo de decodificacio ¢ uma das principais vantagens da codificacio com
wavelets.
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2.5 Codificagao Wavelet com Diversidade Espacio-

| Temporal

Nesta Secdo serd proposto um esquems de transmissio resistente ao desvanecimento
que combina codificagio com wavelets e diversidade espicio-temporal. A transmissio
em diversidade é conseguida sem comprometer a eficiéncia espectral do sistema.
Considere o esquema apresentado na Figura 2.4. Neste esquema, a cada intervalo
de sinalizagdo Ty, o sinal de informagio é decomposto em m bandas de freqiiéncias
ortogonais por um banco de filtros digitais, antes de ser transmitido através do canal
moével. Em (5], o autor observou que este esquema poderia ser implementado através
da codificagio do sinal por uma matriz de coeficientes wavelets de dimensio m x myg,
pois as linhas da matriz wavelet formam um banco de filtros digitais com m bandas.
Como for visto na Segio 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.

w Filtro P. F. 1
Conversor = Filtro P. F. 2

Fonte de R = -
Informacio " /P » Filtro P. F. 3
= Filtro P. F. m

Figura 2.4: Esquema de decomposi¢io de um sinal em m bandas de freqiiéncias ortogonais.

Para exemplificar esse esquema, considere o processo de codificacido que utiliza a
matriz MCW real plana de ordem m = 2 e género g, descrito na Secdo 2.3. Nesta

codificacio, o simbolo transmitido no i-ésimo intervalo de sinalizagao é dado por:

0 1
Yi = E Tokti0i_zp—1 T Tokt20i gk |- (2.23)
k
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o MCW,q e

Figura 2.5: Sistema com codificagiio wavelet e diversidade espdcio-temporal. Neste esquema,

o termo MCW,; corresponde a i-ésima linha da matriz de coeficientes wavelets.

Separando a Equacdo 2.23 em dois somatérios, tem-se

v = Zm2k+1a?-2k~1 (2.24)
&

Y=Y Tosaal g (2.25)
k

Pode-se observar que cada simbolo y; € formado pelo somatério de duas parcelas
independentes. Na primeira delas, os bits de informacao gerados nos intervalos impares
sio codificados através da multiplicag@o pelos coeficientes do filtro passa-baixa e aqueles
gerados nos intervalos pares sfo codificados através da multiplicacdo pelos coeficientes
do filtro passa-alia. Este esquema pode ser generalizado para uma matriz MCW real
plana com dimensdo m x mg (neste trabalho foram consideradas apenas codificacoes
wavelets realizadas por MCW’s reais planas com m par). Neste caso, cada simbolo
codificado é formado a partir do somatdério de mn parcelas.

Na Figura 2.5 é apresentado o sistema aqui proposto, que integra a codificagio
wavelet com diversidade espacio-temporal. Neste sistema, cada antena transmite m/2
parcelas ?J'Z durante cada intervalo de sinalizagio T;. Considera-se que as antenas estio
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 sinalizacdo com indices impares, & primeira antena transmite,
em m/2 instantes de transmissdo distintos, os simbolos codificados pelas linhas pa-
res da matriz MCW e a segunda antena, os simbolos codificados pelas linhas impares

da matriz MCW. Nos intervalos de sinalizacio com indices pares, a primeira antena
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transmite, em m/2 instantes de transmissie distintos, os simbolos codificados pelas li-
nhas fmpares da matriz MCW e a segunda antena, os sfmbolos codificados pelas linhas
pares da matriz MCW. Esse chaveamento entre as duas antenas a cada intervalo de
sinalizagio 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 trés
primeiros intervalos de sinalizacio.

Tabela 2.2: Esquema de transmissfo com diversidade espécio-temporal

Antena 1 Antena 2
1¢ Intervalo de sinalizacdo | g3, 3, ..., y,? i v u, ..., y(?
22 Intervalo de sinalizagdo | ), v3, ..., yfg gLty
32 Intervalo de sinalizacho | ¥, 48, - .., y(? i v, vE, .-, y{?

Note que neste esquema de transmissio, nao ha perda de eficiéncia 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 Secdo
2.3, metade dos bits sdo codificados pela primeira linha da matriz e a outra metade,
pela segunda linha da matriz, de forma que os simbolos, y! e y?, gerados pelas duas
palavras-cddigo ortogonais, encontram-se separados em duas bandas espectrais, que
juntas ocupam a mesma banda do simbolo ;.

No receptor, para cada intervalo de sinalizacdo 4, as estimativas dos sinais transmi-
tidos por cada antena nos m/2 instantes de transmissao sao somadas e as estimativas

dos simbolos y; sdo entdo decodificados de acordo com o processo descrito na Secao
2.4.

2.6 Distribuicao dos Simbolos CCW

Generalizando o processo de codificagio apresentado na segio 2.3, para uma codifi-
cacdo com matriz MCW real plana de ordem m par e género g, observa-se que 08
simbolos codificados y; assumem, em cada intervalo de sinalizagio, um dos mg + 1

valores apresentados abaixo:
y; € {-mg,..., =2k, ..., 0,.., 2k, ..., mg} (2.26)

Considerando que os bits de informagéo sdo equiprovdveis, os simbolos codificados

20



sdo binomialmente distribuidos de acordo com a funciio densidade de probabilidade
Pr(y; =2k —mg) = ( ?:g ) 0,5™, 0< k< mg. | (2.27)

A partir da Equacgio 2.27, pode-se mostrar que os simbolos codificados tém média
igual a

mg
Ely:] = 3 (2 — mg) ( o ) 0,5 = 0 (2.28)
k=0
& variancia
mg
0“3 = Ely?] = Z(Ek - mg)? ( TZQ ) 0,5™ =mg (2.29)
k=0 : : _

Para o sistema com codificacio wavelet e diversidade espédcio-temporal apresentado

na se¢do 2.5, os simbolos y! em cada uma das m sub-bandas, podem assumir um dos
g + 1 valores apresentados abaixo:

yf e{—g,...., 2k, ..,0,.., 2k, ..., g} (2.30)

Considerando ainda gue os simbolos de informacio sdo equiproviveis, os simbolos

codificados 3/, em cada sub-banda, seguem a distribuicio de probabilidade binomial

Pr(y] =2 —g) = (}: )0,5"? 0<k<yg (2.31)

e apresentam média igual a

Elyl] = i(Ek =) ( : ) 0,59=0, j=12..,m. | (2.32)

k=0
e varidncia dada por

g

O';j = Z(Qk - .9)2 ( : ) 0:59 =4, .7 = 1,2,.”,”&. (233)

k=0
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2.7 Taxa do Cédigo e Taxa de Sinalizacao

Nesta Se¢ao seriio apresentados a taxa do cédigo ¢ a taxa de sinalizacio para os esque-

mas de codificagio wavelet com diversidade e sem diversidade.

2.7.1 Codificacdao sem Diversidade

A técnica de codificagio com matrizes wavelets possui a capacidade de codificar bits de
informagio & taxas varidveis. Nesta técnica, a taxa da codificacio wavelet, tanto para
o sistema sem diversidade quanto para o sistema com diversidade, varia em fungdo do
nivel de sobreposicio das linhas da matriz de codificagho wavelet. A mixima sobre-
posi¢ao ocorre quando o deslocamento entre linhas idénticas é igual a m (ver Equagio
2.18 para o caso de m = 2). Nesta condicio, a taxa da codificacio wavelet é ignal a 1,
ou seja, um bit de informacdo por simbolo codificado. Entretanto, pode-se conseguir
taxas de codificagdo tdo pequenas quanto 1/g, variando a sobreposicio das seqiiéncias
wavelets; no limite, quando a taxa do codigo wavelet é 1/g, as seqiidncias wavelets nao
sao sobrepostas, mas adjacentes.

Em uma codificagio sem diversidade com méaxima sobreposi¢io, se for admitido
que os bits de informacio sdo gerados a nma taxa de R, bits/seg, entdo a taxa da
codificacio wavelet serd igusl a Ry = R, simbolos/seg. Se um simbolo codificado
é transmitido no mesmo intervalo de tempo que um bit de informacdo é gerado pela
fonte, a codificacio com palavras-cédigo longas ndo compromete a taxa de transmissao.
Entretanto, a utilizagiio de palavras-cédigo longas na codificagao aumenta a varidncia
dos simbalos, de acordo com a Equacgio 2.29, e o nimero dos possiveis valores dos
stmbolos codificados, de acordo com a Equagio 2.26.

A taxa de sinalizagao pode ser definida como o niimero de bits de canal transmitidos
em cada intervalo de sinalizagdo. A taxa de sinalizacdo para wma codificagido sem
diversidade com mdxima sobreposicdo das linhas da matriz de codificacio wavelet é
dada pela equagao

- (2.34)
log,{mg + 1)

Variando a sobreposicio das linhas da matriz de codificacio wavelet é possivel variar
a taxa de sinalizacio do canal. Isto ocorre porque o ndmero de valores na distribuigio
dos simbolos codificados diminui, quando o nivel de sobreposi¢do das linhas da matriz

de codificacio wavelet ¢é reduzido.
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2.7.2 Codificacao com Diversidade

Para o sistema com diversidade apresentado na Secdio 2.5, com matriz MCW real
plana de dimenséo m x mg e mdxima sobreposicio das seqiiéncias wavelets, a taxa de
sinalizagdo em cada uma das duas antenas ¢ dada por,

2

" mlogy(g+1) (23%)

A variacio da sobreposicio das palavras-cédigo na matriz de codificacio wavelet
permite variar a taxa de sinalizagdo. Entretanto existe outra forma de alterar a taxa de
sinalizagdo. Isto pode ser conseguido limitando o esquema de modulagio a um niimero
de niveis menor que o mimero de simbolos codificados. De acordo com a Secéio 2.6, a
codificagdo sem diversidade, realizada por uma matriz de codificacdo construida com
a maxima sobreposicdo das seqiiéncias wavelets produz mg + 1 simbolos codificados.
Se for considerado um esquema de modulagio que leva em consideragio apenas os
simbolos mais provéveis, dados pela Equaciio 2.27, a taxa de sinalizacgio é reduzida.
Esse procedimento é equivalente a reduzir o niimere de simbolos codificados através
do truncamento dos simbolos corn pequena probabilidade de ocorréncia. Por exemplo,
uma codificagao sem diversidade, com maxima sobreposigio das seqiiéncias wavelets,
realizada por uma matriz MCW real plana com ordem m = 2 e género g = 4, gera

simbolos com 0s seguintes valores,
~8,—6,—4,-2.0,2,4,6,8 (2.36)

A taxa de sinalizagio dessa codificacdo é 1/ log, 9. Esse sistema requer um esquema
de modulagio 9-drio na transmissdo. Entretanto, se os simbolos 48, com probabilidade
de ocorréncia da ordem de 1073, forem substituidos pelos simbolos 6 (que sio os
simbolos mais proximos em madulo e sinal), pode-se utilizar um esquema de modulagio
7-drio para transmitir os 7 simbolos de maior probabilidade. Esse procedimento reduz
a taxa de sinaliza¢do do canal para 1/log,7. Um procedimento idéntico pode ser
utilizado para reduzir a taxa de sinalizagdo de um sistema com codificacio wavelet e
diversidade. _

Note que deve haver um compromisso entre o nimero méximo de simbolos que
podem ser truncados e a capacidade de correcao de erros da codificagio com wavelets.
Devido a redundincia inerente da codificacio wavelet, a degrada¢do de desempenho

provocada pelo truncamento dos simbolos com probabilidades de ocorréncia inferiores
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a 107* é, em geral, irrelevante quando comparada ao ganho de desempenho conseguido

pela utilizagdo de esquemas de modulacio com um niimero menor de sinais.

2.8 Conclusao

Neste Capitulo foi apresentada a técnica de codificaciio com matrizes de coeficientes

wavelets. As principais propriedades da codificagio com wavelets sdo apresentadas a
seguir:

1.

2.

A codificacdo com wavelets é uma. classe recente de algoritmos de codificacio.

A codificacdo com wavelets pode ser aplicada na forma de codificacio de bloco
ou na forma de codificagdo em treliga.

As palavras-cddigo wavelets sdo estritamente ortogonais.

A codilicacgo WCC permite codificagio com taxa igual a 1 bit de informacio por
sirnbolo wavelet.

. O sistema de codificagdo WCC permite decodificagio robustia com decisio suave.
. Os cédigos WCC podem ser arbitrariamente longos.

. Os cédigos WCC podem ser eficientemente codificados e decodificados com ¢ir-

cuitos VLSI.

. Em sistemas com codificagio WCC, a sincronizagdo pode ser conseguida atraves

de medicgdes sobre a correlagdo cruzada. Essa propriedade € muito interessante e

vale ser investigada em trabalhos futuros.

. Estudos analiticos e simulacdes por computador mostram que a codificagiio WCC

apresenta o mesmo desempenho do. BPSK coerente sobre canais com ruido adi-
tivo gaussiano branco. Entretanto, em canais com desvanecimento plano, a co-
dificagéo WCC supera 0 desempenho do BPSK com ganhos que dependem do
comprimento da palavra-cédigo wavelet utilizada na codificagio. Este ganho de
codificacdo é resultado da ortogonalidade intrinseca das palavras-cédige wave-
lets e do espalhamento no tempo dos bits de informacio ao longo dos simbolos

wavelets codificados.
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Também foi discutido neste Capitulo um esquema de transmissio que utiliza algn-
mas propriedades da codificag@o com matrizes wavelets para conseguir uma transmissao
em diversidade, sem diminuigdo da eficiéncia espectral do sistema.

Nos proximos Capitulos, serdo 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,

serdo avaliados em relacio ao desempenho de um sistema de referéncia.



Capitulo 3

Desempenho de Sistemas com

Codificagcao Wavelet

Neste Capitulo serd apresentado o sistema com codificagio wavelet, proposto inicial-
mente em {31}, assin como o primeiro sistema proposto neste trabalho, que integra a
codificagdo wavelet a um esquema de transmissio em diversidade espacio-temporal. Os
desempenhos de ambos os sistemas serfo avaliados em dois tipos de canais de comu-
nicagao: em canais sujeitos apenas ao rufdo aditivo gaussiano branco (AWGN) e em
canals com ruido AWGN e desvanecimento Rayleigh ndo seletivo em freqiiéncia com
Doppler.

Para auxiliar na avaliagdo do desempenho de ambos os sistemas, serd utilizado o
sistema BPSK ndo codificade como sistema de referéncia. A escolha deste sistema
de referéncia é apropriada, visto que ele apresenta a mesma, eficiéncia espectral dos
sistemnas com codificagio wavelet.

O restante deste Capitulo est4 organizado como se.gue: na Segao 3.1, serd apresenta-
do o sistema BPSK ndo codificado com o seu respectivo desempenho em canais AWGN
e em canais AWGN com desvanecimento. Na Se¢do 3.2, serd apresentado o desempe-
nho do sistemna com codificacio wavelet em canais com ruido AWGN. Na Segfo 3.3,
serd apresentado o sistema com codificagio wavelet sem diversidade e o seu respectivo
desemnpenho em canais com ruido AWGN e desvanecimento Rayleigh. Na Séqio 3.4,
serd apresentado o sistema com codificagio wavelet e diversidade espdcio-temporal e o
seu respectivo desempenlio em canais com rufdo AWGN e desvanecimento Rayleigh.

Por fim, na Secéo 3.5 serdo apresentadas algumas conclusdes.
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3.1 Sistema BPSK nao Codificado

- Nesta Secdo serd apresentado o desempenho, através de expressdes analfticas e simu-
laggo computacional, de um sistema nio-codificado com modulacio BPSK em canais
AWGN e canais com desvanecimento Rayleigh.

A modulacio digital é o processo de mapeamento de simbolos digitais em formas
de onda compativeis com as caracleristicas do canal [37], [39]. De forma geral, o
mapeamento ¢ feito tomando-se blocos de k = log, M sfmbolos digitais de informacio
em um intervalo de tempo. Para cada bloco, 0 modulador seleciona uma das M = 2%
formas de onda analdgicas com energia finita, que serd transmitida através do canal.

Na modulagio PSK (Phase Shift Keying), os sinais sdo representados pela forma
de onda

Sm(t) = Acos(2nft +0,), 0<t<T, (3.1)

em que A é a amplitude do sinal, 7 € o intervalo de sinalizacio e

= T2 ey (3.2)

s80 as possivels fases da portadora a ser transmitida.
Nas simulages realizadas durante esse trabalho, os sinais foram representados pelos
seus equivalentes passa baixa. Um sinal PSK s.,(¢) pode ser representado em termos

de seu equivalente passa baixa §,,(¢) como segue,

sm(t) = Re[Aellmel?™f
= Reldy(1)e* (3.3)

Sendo assim, 0 equivalente passa-baixa §,,(t) de um sinal PSK é dado por
Bm(t) = Ae™ 0 <t < T, (3.4)

O desempenho do sistema BPSK nédo codificado serd apresentado em termos da
probabilidade de erro de bit P, versus a razdo sinal-rnido E,/N; do sistema. Hssa
razio sinal-ruido {SNR) pode ser obtida a partir da SNR de um sistema PSK genérico,
calculada para M = 2.

A seguir, serd desenvolvida uma expressdo para a SNR de um sistema PSK no

codificado sobre um canal com ruido aditivo gaussiano branco {AWGN). Como serd



visto posteriormente, essa expressio sera de grande utilidade nas simulagoes, ja que ela
envolverd todos os pardmetros do sistema simulado.

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

de sinalizagdo T,. Essa energia pode ser calculada, em termos do equivalente passa
baixa do sinal, como segue,

1 .'Ts ) 9
ES = —2' Lsm(t)! dt

0
1 47

— = 2
QGAdt

L

= §A2T s (3.5)

Considerando que sdo transmitidos log, M bits em cada intervalo de sinalizagio, a
energia média por bit recebido € igual a

A?T,

By = Som i (3.6)

A seguir serd obtida uma expressao para a poténcia do ruido. Considere inicialmente
que o ruido AWGN tem uma largura de banda igual a B Hz. Dessa forma, sua densidade
espectral de poténcia pode ser calculada por,

M se < B
S(f) = { 2y s S (37
0, coc
A partir da Equagio 3.7, a autocorrelaciio do ruido pede ser calculada como segue:
B .

_ No jomfr e sin(27 BT)

Mﬂ_[gge & = N2 2T (3.8)
A poténcia do ruido €, entdo, calculada por

o? = R(0) = N,B (3.9)

O ruido serd descorrelacionado caso R{7} = 0, ou seja, quando 7 = 1/2B.
Desde que néio € possivel trabalhar com sinais continuos em uma simulagio, deve-se
realizar a amostragem do sinal e do ruido. Cada intervalo de sinalizagio T; € dividido

em N, intervalos de amostragem com duragdo T,, ou seja,

Ty = NI, (3'10)
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O ruido deve ser amostrado de forma que as amostras sejam descorrelacionadas, ou
seja, T, deve ser igual a 1/2B. _

Dessa forma, a partir das Equacoes 3.6, 3.9 e 3.10, a SNR do sistema é caleulada
COIMo segue

E, AT, TN,
No  2Nylogy, M 2Nplog, M

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

E, AN,
No - 4NgBlog2M
N, A?
= e 11
40 log, M (3.11)

A Equagao 3.11 relaciona todos os pardmetros envolvidos na simulagio. Nas simu-
lagdes realizadas, utilizou-se N, = 16, desde que um ndmero maior de amostras nio
altera significativamente o resultado da simulagio, e normalizou-se a varidncia do ruido
em 1, ou seja, 0 = 1. Considerando a razfio sinal-ruido expressa em dB, a expressio

que relaciona a amplitude do sinal transmitido com a razdo sinal-ruido que se deseja
simular é dada por

Ao \/ 10(Es/NaldB)/10 1o, M

; (3.12)

Em sistemas simples, como ¢ aqui apresentado, é possivel obter analiticamente a
expressao para a probabilidade de erro de bit. Particularmente, para o sistema PSK
bindrio (M = 2), também denominado de BPSK, a probabilidade de erro de bit, em
canais AWGN, & dada por [37],

em que
LT vy 4
Q(Of) - \/%/; € d'y (31 )

A Figura 3.1 apresenta as curvas de desemnpenho, obtidas analiticamente e por
simulagfio, do sistema BPSK néo codificado sobre um canal AWGN. Pode-se observar
que as curvas sdo praticamente idénticas, o que valida o procedimento de simulacéo
utilizado nesse trabalho.

29



18—01 E T 1 1T - _ T ]
L : BPSK simulado —+— |
_ BPSK teorico ---%---
1e-02 - : :
@ A
€ tewsfo
e 3
|
qJ -
o]
5 te04 b
e
o
18-05 b i i e e N
1e-08 ’ L ’ !
Q 2 4 4] 8 10

Eb/No (dB)

Figura 3.1: Desempenho do sistema BPSK néo codificado sobre um canal AWGN.

A seguir serd investigado o desempenho do sistema BPSK nio codificado sobre um
canal com ruido AWGN e desvanecimento Rayleigh.

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

mento Rayleigh pode ser expresso por,
Fm(t) = ade’™, 0<t<T, (3.15)
sendo o fator multiplicativo o uma varidvel aleatdria com distribuicao Rayleigh
fala) = 20, @ >0 (3.16)

¢ densidade espectral de poténcia dada pela Equagio 2.2.
Dessa forma, a energia média por bit transmitido sobre um canal com desvaneci-

mento Rayleigh é igual a

Ela?] AT,
L= X 12 2

3.17
2loga M (3:17)

Observe que a energia de bit média é alterada pelo desvanecimento através do
parimetro Elo?]. Nas simulages E[a?] = 1 e o comportamento do sistema é avaliado
em funcio da razdo sinal-ruido média By /Ny.

30



A razdo sinal-ruido do sistema PSK nao eodificado sobre um canal com ruide AWGN
e desvanecimento Rayleigh pode ser obtida seguindo-se o mesmo procedimento apre-
sentado anteriormente para o canal sem desvanecimento. Essa relacdo é dada por
Ey, Ela*lN, 4%
ha ",LTL_E_ (3.18)
Ny do?log, M
A expressdo analitica da probabilidade de erro de bit de um sistema BPSK nio co-

dificado sobre um canal com ruido aditivo gaussiano branco e desvanecimento Ra.yieigh
¢ dada por [37],

1 Ey/ N,
Perro=z |1~ T .
A ( 1+ E,,_/NG) (3.19)

A TFigura 3.2 apresenta as curvas de desempenho, obtidas analiticamente e por si-
mulacdo, do sistema BPSK nio codificado sobre um canal AWGN com desvanecimento
Rayleigh. Observa-se que o resultado via simulagdo coincide com o resultado analitico,

validando, assim, o procedimento de simulagio utilizado.

BPSK simulado ————
: : BPSK teorico ---%---

Prob. de Erro de Bit

1e-03 SRR [FRPTRR ................. RUVUORR I g

; i A
G 5 10 15 20 25 30
Eb/No (dB)

1 i

1e-04

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

mento Rayleigh.
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3.2 Desempenho da Codificacao Wavelet em Ca-
nais AWGN

Nesta Secdo, Serdio apresentados expressdes analiticas e resultados obtidos por simu-
lagiio para o desempenho da codificagio wavelet com méxima, sobreposicio da maitriz
de codificagio em canais com ruido aditivo gaussiano branco (AWGN). O esquema de
modulagao utilizado foi 0 PAM/ASK.

Na modulagio PAM/ASK (Pulse Amplitude Modulation/Amplitude Shift Keying)
k bits de informacédo sdo mapeados em uma das M = 2% formas de onda analégicas de
energia finita apresentadas abaixo:

smt) = Apg(t)cos(@nft), m=1,2,., M, 0<t<T, (3.20)
em que T é o intervalo de sinalizacio de um simbolo, g(t) é um pulso dado por

[1, o<ty
o) = (3.21)
0, cec

g A, representa as amplitudes das formas de onda que carregam a informagao digital,
podendo ser expressa por

Am=0C2m~1-M), m=12..,M (3.22)

De acorde com as Equacdes 3.3 e 3.20, o equivalente passa baixa de um sinal
PAM/ASK ¢ dado por,

§m(t) = Amg(t) (3.23)

A energia média da constelagdo PAM/ASK pode ser calculada por

M
B, = Pr(sm)Enm (3.24)

m=}

em que Pr{s;) ¢ a probabilidade de ocorréncia de cada simbolo s, e £, € a energia de

cada um dos M sinais PAM/ASK durante um intervalo de sinalizacdo T, sendo dada

pof,

Ts 2
By =1 f (sm(t)[2dt = AT (3.25)
2/ 2
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Como foi visto na Secdo 2.6, os simbolos de canal gerados pela codificacio wavelet
sem diversidade pertencem a um conjunto com mg+1 valores possiveis, de acordo com
a Equacdo 2.26, quando uma matriz MCW real plana de ordem m e género g é utilizada
na codificagio. Também foi visto que a varidncia média dos simbolos wavelets & igual
a mg, de acordo com a Equacio 2.29, quando os bits de informacio sio equiprovdveis.
Quando a modulagio PAM/ASK ¢ utilizada, os sfmbolos codificados 1, sio mapeados
em formas de onda com amplitudes iguais a y,,. Sendo assim, as energias dessas formas
de onda sdo proporcionais a y2, portanto, a energia média do sinal é ignal a mg.

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

corrompidos pelo ruido podem ser expressos por

Wy = y; + 1y (3.26)

em que y; representa o simbolo wavelet iransmitido e ny, uma varidivel aleatoria gaussi-
ana com média nula e variancia Ny/2, representa a componente do ruido. Dessa forma,

os simbolos na saida do decodificador wavelet {correlator) sdo representados por
z =5 + R (3.27)

em que S; e R; correspondem, respectivamente, a soma de todas as mg componentes
do sinal e do ruido na saida do decodificador.
Desde gue n; é um ruido gaussiano branco com média nula e varidncia Ny/2, a

componente R; também tem média nula e varidncia dada por
E[R}] = mg—> (3.28)

Dessa forma, a probabilidade de erro de bit é dada por
1
Pe‘rro = ”2_ PI‘(Si ”i"Rz >0 | :L"i-—(mgwlj = -'"1) -4

1
+3 Pr(Si+ B <0 | Zi(mg 1) = +1)

1
Ferro = ﬁpr(R‘z > myg | Ti{mg-1) = _1) + (329)
+.12- Pr(R; > mg | Tigmg1) = +1) (3.30)

Desde que o termo do ruido R; é independente de @;_(mg—1), & probabilidade de erro
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de bit P..r, pode ser expressa por

Pe?'ra = PI'(R.;: > mg)

Il

()
mgNy /2

= @ (\/%) (3.31)

A partir da Equacao 2.29, a Equacdo 3.31 pode ser expressa por

E
Popo=Q (\/ QN:) (3.32)

em que Ej representa a energia média transmitida sobre o canal por bit de informagio.

De acorde com a Equacio 3.32, em canais AWGN, um sistema com codificacio
wavelet com maxima sobreposigio das palavras-cédigo e modulagio PAM/ASK atinge
o mesmo desempenho, em termos da probabilidade de erro de bit, que sistemas com
modulagao antipodal (PAM/ASK bindria, BPSK) sem codificagdo, independente do

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

sdo comprovados nas Figuras 3.3 e 3.4, que ilustram as curvas obtidas a partir da
simulagao do sistema com matrizes MCW de dimenséo 2 x 8 e 4 x 16.

Entretanto, como serd apresentado posteriormente, em canais sujeitos ao desva-
necimento Rayleigh, os sistemas com codificagio wavelet superam o desempenho dos
sistemas com modulacdo antipodal sem codificagao. Deve-se ter em vista que a com-
paracdo entre o sistema com codificagio wavelet e sistemas antipodais é apropriada,

visto que ambos apresentam a mesma eficiéncia espectral.

3.3 Desempenho do Sistema com Codificacao Wa-
velet sem Diversidade em Canais com Desvane-

cimento Rayleigh

O sistema com codificacdo wavelet sem diversidade, ilustrado na Figura 3.5, foi pro-
posto inicialmente em [31].
Neste sistema, os bits equiprovaveis gerados pela fonte séo codificados por uma ma-

triz MCW real plana de dimensao m x mg de acordo com o procedimento apresentado
na Secio 2.3.
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Figura 3.3: Desempenho do sistema com codificagio wavelet e modulagdo PAM/ASK simu-
lado com a MCW 2 x 8 sobre um canal AWGN.
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Figura 3.4: Desempenlho do sistema com codificagao wavelet e modulagio 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 codificagio wavelet sem diversidade.

Em seguida, os simbolos codificados s&o mapeados em uma constelacio PAM-PSK,
também denominada de constelagio APK, com mg+1 pontos. Esse tipo de modulagio
foi escolhido devido a natureza multinivel da constelagdo, que combina perfeitamente
com o0s sinais multiniveis da codificacio wavelet. Os sinais APK podem ser represen-
tados por

si(t) = Aip(t)cos|2nft + 6], 0<t<T,, (3.33)

em que p(t) é um pulso com energia unitédria, f, é a freqiiéncia da portadora, Ty é o
intervalo de sinalizacio e {A;,6;1 < i < mg—+ 1} sito as respectivas amplitudes e fases
das portadoras que modulam os simbolos codificados.

A partir das Equacgtes 3.3 e 3.33, pode-se obter o equivalente passa baixa de um
sinal APK, dado por

5i(1) = Aip(t)e’™ (3.34)

Observa-se a partir da Equacio 3.34, que os pontos na constelagio APK ficam com-
pletamente caracterizados pelo conjunto {4;,6;1 <@ <mg+1}.
A energia de um sinal APK pode ser calculada a partir do seu equivalente passa

baixa como segue.

1 5 . AT,
E,, = —/ 15:()2%dt = - (3.35)
2 Jo 2

A partir da Equagio 3.35, pode-se calcular a energia média da constelagio APK
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por,

mg+1
Ec= Y Pr(s)E, (3.36)
=1

em que Pr(s;) é a probabilidade de ocorréncia do sinal s;(t). Desde que cada sinal 5;(1)
representa um simbolo codificado, a distribui¢io de probabilidade dos sinais APK é
obtida pela distribuicio binomial na Equacio 2.27.

Da mesma forma que no sistema BPSK ndo codificado, o sistema com codificagio
wavelet e modulagio APK transmite um sfmbolo por bit de informacio. Logo, a energia
média por bit ¢ igual a energia média da constelagdo, ou seja,

my+1l

Ey=Ec Y _ Pr(s))E, (3.37)
i==1

Nas simulagoes, foram utilizadas constelagdes com energia média por bit igual a 1.

A constelagio APK foi construida levando-se em consideracao as probabilidades de
ocorréncia dos simbolos codificados, a diversidade de componentes dos seus pontos e a
maximizagdo da distdncia euclidiana entre os pontos da mesma.

O mapeamento dos simbolos codificados nos sinais da constelagio foi realizado de
forma que simbolos de mesmo mddulo mas de sinais contrarios fossem mapeados em
sinais antipodalis; além disso, os simbolos codificados com maiores probabilidades de
ocorréncia foram mapeados nos sinals de menor energia da constelacdo. Esse procedi-
mento possibilitou um acréscimo na distincia euclidiana entre os pontos da constelagio,
mantendo-se a energia média unitdria da constelagao. _

A Figura 3.6 ilustra uma constelagio APK utilizada na modulagio dos simbolos ge-
rados pela codificagio wavelet com matriz MCW de dimensio 2 x 4. Nesta codiﬁcagio,

os possivels simbolos codificados pertencem ao conjunto

U € {_4) _2: O} 2: 4} (338)

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

No modelo do canal de comunicacio adotado, assume-se que o sinal transmitido é
afetado por um desvanecimento Rayleigh ndo seletivo em freqiiéncia e pelo ruido aditivo
gaussiano branco. Dessa forma, a representagio em banda bésica do sinal recebido é

dada por
r(t) = at)s;p(t) + n(t) - (3.39)
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Figura 3.6: Constelagio APK.

Na Equagao 3.39, s; ¢ um sinal APK transmitido no instante de sinalizagio T5; p(t) é
um pulso limitado em banda com energia unitdria; o fator multiplicativo a(t) representa
a resposta impulsional do canal no instante de tempo £, considerada constante durante
o intervalo de sinalizagio T, e n(t) é o ruido gaussiano branco complexo com média
nula e densidade espectral de poténcia ignal a Ny /2 por dimenséo.

Como na Sec¢io 3.1, at} é modelado por um processo gaussiano complexo estaci-

ondrio em sentido amplo com densidade espectral de poténcia dada por

L se |f] <fp

. S—
Gy =< V() (3.40)
0: e lf] v fD
em que fp é o maximo desvio doppler.
Na recepcdo, considera-se que o receptor tem informacio perfeita sobre o estado
do canal, conhecendo o exato valor do desvanecimento Rayleigh. O objetivo aqui é o
de avaliar o efeito do desvanecimento correlacionado sobre o sistema com codi_ﬁcaqéo
wavelet, aspecto que ainda nao foi considerado na literatura. Em trabalhos futuros
pode-se combinar os esquemas aqui discutidos com técnicas de estimacio de canal.
Na demodulago, o sinal recebido r(t) é convertido em um vetor bidimensional

Ti = Ti; 7., POT um filtro casado. A representacao vetorial do sinal recebido r; ¢ dada

por,

TP = 048 + % {3.41)



sendo &; = s; § T8, arepresentacao vetorial do sinal APK e z; um vetor complexo cujas
componentes sio varidveis aleatdrias gaussianas independentes.

O bloco decisor calculs entdo a distincia euclidiana entre o sinal recebido r; e cada
um dos mg + 1 sinais (vetores) s; da constelagio, ponderados pelo fator de desvaneci-

mento ¢;. O sinal da constelagio que corresponder a menor distincia euciidiana,. Serd
a estimativa do sinal transmitido, ou seja,

= n'ﬁn Ir; — sl (3.42)

A partir das estimativas dos sinais §;, obtém-se as estimativas dos simbolos Y;

modulados. As estimativas dos simbolos y; sdo entio decodificadas de acordo com o
processo descrito na Secio 2.4.

3.3.1 Resultados de Simulacgao

Nas Figuras 3.7 e 3.8 sdo apresentados os resultados obtidos com a simulagio do sis-
tema com codificagdo wavelet sem diversidade, ilustrado na Figura 3.5. A fim de se
realizar uma andlise imparcial do desempenho deste sistema, utilizou-se um sistema
de referéncia com a mesma eficiéncia espectral do sistema analisado. Neste sistema
de referéncia, os bits de informacao sdo modulados com modulagao BPSK e também
sdo transmitidos por uma unica antena (L=1). O sistema com codificacio 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 codificacio wavelet quanto o desempenho do sistema de referéncia 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
codificagio wavelet, esse canal descorrelacionado pode ser obtido idealmente por um
entrelacamento perfeito dos simbolos wavelets codificados. Posteriormente, os sistemas
com codificagao wavelet propostos neste trabalho também serdo analisados sob o efeito
da correlacao presente nos canais de comunicacdo movel,

A Figura 3.7 ilustra as curvas de desempenho do sistema de referéncia e do sistema
com codificacio wavelet, simulado com a MCW de dimensdo 2 X 8. A partir das curvas
observa-se que o sistema com codificacio wavelet simulado com a MCW 2 x 8 apresenta
um desempentho inferior ao desempenho do sistema de referéncia 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 referéncia.
Em particular, para probabilidades de erros de bit em torno de 108 e 107, verifica-se

que o sistema com codificaclo apresenta ganhos de desempenho de aproximadamente
2 dB e 4 dB, respectivamente.

le-01 ey T T T T T T T
! N - BPSK i
MCW 2 x 8 Doppler inf. L1 --o3-- 3
S 1e-02 |- .
[45) I e
o - ]
9 -
= ]
Q
o 4
g _
16-04 L—l

0 2 4 6 8 1012 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34
Eb/No (dB)

Figura 3.7: Desempenho do sistema com codificagio 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 referéncia e do
sistema com codificacdo wavelet, simulado com a MCW de dimensfio 4 x 16. Neste
casu, pode-se observar que o desempenho do sistema codificado supera o desempenho
do sistema de referéncia para valores de SNR's superiores a 12 dB. Em particular,
para a probabilidade de erro de bit em torno de 107, verifica-se que o desempenho do
sistema com codificacdo foi aproximadamente 9 dB superior ao desempenho do sistema
de referéncia.

Comparando os resultados apresentados nas Figuras 3.7 e 3.8 para o sistema com
codificagido wavelet, pode-se observar que o ganho de codificacdo do sistema aumenta
a medida que o mesmo ¢ simulado com MCW reais planas de dimensoes maiores.
Este fato pode ser explicado como segue. Quanto maior for a dimensdo da MCW,

maior serd o comprimento das palavras-cédigo wavelets utilizadas na codificagéo, e
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Figura 3.8: Desempenho do sistema com cadificagio wavelet sem diversidade, simulado com

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

conseqiientermente, maior serd o espalhamento dos bits de informagdo ao longo dos
simbolos wavelets codificados. Esse espalhamento dos bits de informagio pode ser
visto como uma forma de diversidade temporal intrinseca 4 codificacio wavelet, e
justifica em parte, o ganho de codificacgo conseguido pelo sistema, em canais sujeitos
a0 desvanecimento plano.

Por outro lado, quanto maior for a dimensio da MCW utilizada na codificacio wa-
velet, maior serd o ndmero de possiveis sinibe}os codificados, de acordo com a Equagéo
2.28, o que conduz a um aumento do ndmero de pontos da Constela(;éo APK utilizada
na modulagdo. O acumulo de pontos na constela¢io implica, por sua vez, em uma de-
gradacdo de desempenho do sistemna. Para minimizar essa degradacio, pode-se realizar
o truncamento dos simbolos codificados com pequenas probabilidades de ocorréncia,
conforme mencionado na Segdo 2.7. Particularmente, as curvas de desempenho apre-
sentadas nesta Secdo foram obtidas truncando-se, durante as simulagdes, os simbolos
codificados com probabilidades de ocorréncia inferiores a 109

Deve ficar claro, entretanto, que os ganhos de codificagdo obtidos com a utilizacde

de MCW maiores sempre superam as eventuals degradacoes de desempenho provoca-
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das pelo actiimulo de pontos nas constelagdes. Isso é possivel devido ao aumento da

redundancia conseguida pela utilizacio 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 dimensdes relativamente pequenas.

Em [5], {31], pode-se encontrar simulacdes realizadas com matrizes maiores.

3.4 Desempenho do Sistema com Codificacio Wa-
velet e Diversidade Espacio-Temporal em Ca-

nais com Desvanecimento Rayleigh

Na Segdo 3.3 foi apresentado o desempenho de um sistema com codificagiio wavelet
sem diversidade sobre canais AWGN com desvanecimento Rayleigh. Nesta Secio, serd
proposto um sistema que utiliza a codificaco wavelet em conjunto com um esquemna
de diversidade espicio-temporal. Como serd observado nos resultados de simulacio
apresentados no final desta Secdo, o sistema com diversidade proposto apresenta um
considerdvel ganho de desempenho em relagio ao sistema sem diversidade, sobre um
canal de comunicacdo com desvanecimento Rayleigh, sobretudo quando o desvaneci-
mento for descorrelacionado entre intervalos de sinalizaciio consecutivos (canal com
entrelacamento perfeito).

A Figura 3.9 apresenta o sistema proposto, que integra a codificacio wavelet com
um esquema, de diversidade espicio-temporal.

Neste sistema, a fonte de informacgfo gera uma seqiiéncia z,, de bits de informacio
independentes e igualmente distribuidos (i.1.d.} que sfo enviados ao codificador wave-
let.

O codificador utiliza urna matriz MCW real plana de dimensio m x mg para codifi-
car os bits de informacio em simbolos wavelets y,,. A matriz de codificagdo é construida
com maxima sobreposicao das palavras-cédigo wavelets. Logo, a taxa de codificacio
desse sistema. ¢ igual a 1 bit/simbolo, ou seja, um bit de informagéo por simbolo co-
dificado Yn. A cada intervalo de sinalizagido T, um simbolo ¥, € gerado na saida do
codificador wavelet. De acorde com a Se¢io 2.5, cada simbolo wavelet y,, é formado
por m parcelas (simbalos) ¢, cada uma proveniente da codificagdio dos bits de infor- |
macio por uma das m palavras-cédigo ortogonais wavelets (linhas da matriz MCW).

Desde que as parcelas i, encontram-se separadas em m bandas espectrais ortogonais,
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Figura 3.9: Sistema com codificagio wavelet e diversidade espacio-ternporal.

elas podem ser moduladas e transmitidas independentemente, sem perda na eficiéncia
espectral do sistemna.

O esquema de transmissio em diversidade foi implementado de acordo com o pro-
cedimento descrito na Segdo 2.5. Neste esquema, em cada intervalo de sinalizagio T,
metade dos simbolos y;, sdo transmitidos pela primeira antena e a metade restante dos
simbolos sdo transmitidos pela segunda antena. Dessa forma, cada antena transmite,
durante um intervalo de sinalizagio nTy, m/2 simbolos 34 em m/2 reftardos de trans-
missdo consecutivos. Nos intervalos de sinalizagdo com indiceés [mpares, a primeira
antena transmite os simbolos codificados pelas linhas pares da Iréatriz MCW e a segun-
da antena, os simbolos codificados pelas linhas impares da matriﬁ MCW. Nos intervalos
de sinalizac¢iio com indices pares ocorre uma inversao nessa ordem de transmissdo, ou
seja, a primeira antena transmite os simbolos codificados pelas linhas impares da ma-
triz MCW e a segunda antena, os simbolos codificados pelas I:inhas pares da matriz
MCW. Esse procedimento de transmissdo encontra-se ilustrado na Tabela 3.1.

A modulagio dos simbolos ¥, é mais uma vez realizada por sif_nais APK. Todos os m
sfmbolos ¥, sdo modulados por uma mesma constelagio APK. A :constelag'éo é formada
por g vetores {sinais), que representam os possiveis simbolos 2 codificados, de acordo
com a Equacio 2.30. Ela foi construida levando-se em consideragio os mesmos critérios

adotados na Secdo 3.3, ou seja, a maximizacio da distancia euclidiana entre os pontos
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Tabela 3.1: Esquema de transmissdo com diversidade espdcio-temporal

Antena 1 Antena 2
12 Intervalo de sinalizagio | i, 48, ..., y{? + W, ..., yﬂr“éh
22 Intervalo de sinalizagio | 49, 4%, ..., y? T A y?“
32 Intervalo de sinalizacio | v}, vd, ..., y[?+§L IR A y[?

da mesma, a diversidade de componentes entre os seus pontos, as probabilidades de
ocorréncia dos simbolos y;, descritas pela Equagio 2.31, e a normalizacio da energia
média dos seus pontos em 1.

O modelo do canal de comunicagdo aqui adotado é idéntico ao utilizado no sis-
tema sem diversidade. Dessa forma, considera-se que os sinais APK, que modulam
os simbolos !, sdo afetados pelo ruido aditivo gaussiano branco com média nula e
densidade espectral de poténcia ignal a Ny/2 por dimensio e por um desvanecimento
Rayleigh nao seletivo em freqiéncia com DEP dada pela Equacio 3.40. Admite-se
ainda que o desvanecimento tem energia média unitdria e amplitude constante durante
o intervalo de sinalizagéo.

Considera-se também que as antenas transmissoras na estacio base estdo suficiente-
mente espagadas uma da outra, de forma a garantir que os dois canais de comunicagéo,
criados enire as antenas transmissoras e a antena receptora, possuam intensidades de
desvanecimento estatisticamente independentes entre si.

Na recepcao, admite-se que o receptor consegue estimar perfeitamente o estado do
canal (CSI-channel state information). Os m sinais APK, recebidos em cada intervalo
de sinalizacio 7, sdo convertidos para as suas representacgoes vetoriais por um banco
de filtros casados. A partir da representagio vetorial dos m sinais, um circuito decisor
escolhe a estimativa 6tima para cada sinal transmitido, segundo o critério da menor
distdncia euclidiana entre cada vetor recebido e os pontes (vetores) da constelagio.
De posse das estimativas dos sinais APK transmitidos, obtém-se as estimativas dos
simbolos ¢, que foram modulados por esses sinais. As estimativas dos sfmbolos ¥/, sao

entdo somadas e decodificadas de acordo comn o processo descrito na Secao 2.4.

3.4.1 Resultados de Simulacgao

Nas Figuras 3.10 e 3.11 séo apresentados os resultados obtidos com a simulacao do sis-

tema com codificacio 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 também ilustram as curvas de desempenho do sistema BPSK nio-codificado
¢ do sistema com codificagdo wavelet sem diversidade (L=1), que sdo utilizadas como
referéncia para avaliar o desempenho do sistema com 'codiﬁcagéo wavelet e diversidade
espdcio-temporal proposto. Os sistemas com codificagio wavelet foram, mais uma vez,
simulados com as matrizes MCW reais planas com dimensdes 2x 8 e 4x 16 apresentadas,
respectivamente, nas Equaces 2.13 e 2.14.

A Figura 3.10 ilustra as curvas de desempenho do sistema BPSK ndo-codificado e
dos sistemas codificados com diversidade e sem diversidade, simulados com a MCW de
dimenséo 2 X 8. Pode-se observar a partir das curvas que o sistema com codificacio
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 1079, verifica-se que o sistema com codificacio wavelet e
diversidade apresenta um ganho de desempenho de aproximadamente 5,5 dB em relagao
ao desempenlio obtido pelo sistema BPSK. Além disso, também & possivel verificar a
partir das curvas apresentadas, que o sistema eom codificacio wavelet e diversidade
possut um desempenho consideravelmente superior ao desempenho do sistema com
codificacdo wavelet sem diversidade. Em particular, para probabilidades de erros de
bit da ordem de 1072 e de 10~", verifica-se que o sistema codificado com diversidade
apresenta ganhos de desempenhos de 3,5 dB e 6 dB, respectivamente, em relagio ao
desempenho do sistema com codificagao wavelet sem diversidade.

Esse ganho de desempenho, conseguido pelo sistema com diversidade, ocorre basi-

camente em funcio de dois fatores prineipais, sendo eles:

¢ O ganho de diversidade conseguido com a transmissdo dos simbolos codificados

através de dois canalis estatisticamente independentes.

e A diminui¢do do nimero de pontos da constelagdo utilizada na modulagao por um
fator de aproximadamente m (em que m é o nimero de linhas da matriz MCW
utilizada), de acordo com as Equacgfes 2.26 e 2.30, o que leva a um aumento na
distidncia euclidiana média entre os pontos da constelacdo e consegiientemente, a

uma diminuigio do nimero de erros de demodulagao.

Na Figura 3.11 apresenta-se as curvas de desempenho do sistema BPSK nao-
codificado e dos sistemas codificados com diversidade e sem diversidade, simulados

com a MCW de dimensdo 4 x 16. A partir das curvas pode-se observar mais uma vez
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Figura 3.10: Desempenho do sistema com codificagio wavelet e diversidade espacio-temporal,

simulado com a MCW 2 x 8 sobre uin canal AWGN com desvanecimento Rayleigh descorre-

lacionado.

0 bom desempenho do sistema com codificagio wavelet e diversidade espicio-temporal
tanto em relacdo ao sistema BPSK ndo-codificado quanto em relacdo ao sistema co-
dificado sem diversidade. Mais especificamente, verifica-se que para probabilidades de
erros de bit em torno de 1078, o desempenho do sistema codificado com diversidade
apresenta ganhos de 8,5 dB e 4 dB em relagdo, respectivamente, ao sistema BPSK
nao-codificado e ao sistema com codificagio wavelet sem diversidade.

Comparando os resultados apresentados nas Figuras 3.10 e 3.11 para o sistema
com codificagdo wavelet e diversidade espéacio-temporal, verifica-se que o desempenho
do mesmo também é proporcional a dimensdo da MCW utilizada na codificagio. Em
particular, para a taxa de erros de bit 1074, verifica-se que o sistema simulado com
a MCW de ordem m = 4 e género g = 4 apresenta um ganho de desempenho de
aproximadamente 6,5 dB em relagio ao desempenho do sistema simulado com a MCW
de ordem m = 2 e género g = 4.

Todos os resultados apresentados até o memento foram obtidos considerandoe-se um
canal com desvanecimento Rayleigh descorrelacionado, ou seja, considerando-se que os

sistemas simulados conseguiam entrelagar perfeitamente os simbolos codificados. A
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Figura 3.11: Desempenho do sistema com codificagio wavelet e diversidade espacio-temporal,

simulado ¢com a MCW 4 x 16 sobre um canal AWGN com desvanecimento Rayleigh descor-

relacionado.

seguir, serdo apresentados alguns resultados que possibilitardo analisar a influéncia do
efeito Doppler finito, presente nos canals de comunicacio mdvel, sobre os sistemas com
codificacdo wavelet.

As Figaras 3.12 e 3.13 ilustram os resultados obtidos com a simulagio do siste-
ma com codificacdo wavelet e diversidade espdcio-temporal sobre um canal com ruido
AWGN e desvanecimento Rayleigh correlacionado. Estritamente falando, esses resul-
tados foram obtidos considerando-se o maximo desvio Doppler fp = 150 Hz e a taxa de
transmissao igual a 24300 simbolos por segundo. Para auxiliar a andlise da influéncia
de Doppler finito, as Figuras 3.12 e 3.13 também apresentam as curvas de desempenho
do sisterna com codificacio wavelet e diversidade, sobre um canal com desvanecimen-
to descorrelacionado (Doppler infinito) e do sistema BPSK nio-codificado, que serdo
utilizadas como referéncia.

Observe inicialmente, a partir das Figuras 3.10 e 3.12 que o desempenho do sistema
BPSK ndo-codificado nao sofreu qualquer alteragio provocada pela correlacao presente
nas amostras do desvanecimento. Este resultado é evidente, visto que o sistema consi-

derado nio apresenta qualquer esquema de codificacdo ou de diversidade que possa ser
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Figura 3.12: Desempenho do sistema com codificagiio 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 memoéria. O mesmo ndo pode
ser dito para os sistemas com codificaciio wavelet. Desde que o desemmpenho consegui-
do por esta codificagio é devido principa,lmente a diversidade temporal intrinseca do
cddigo, este desempenho sofre uma degradacio natural pirovocada pelos surtos de erros
do canal, j& que, em geral, o comprimento médio dos surtos é maior que o espalhamento
temporal dos bits de informacio codificados.

Na Figura 3.12 apresenta-se as curvas de desempenho do sistena BPSK nio-
codificado e do sistema com codificacio wavelet e diversidade, simulado com a MCW de
dimensdo 2 x 8 tanto em um canal com memoria (Doppler 150 Hz} quanto em um canal
semn meméria (Doppler inf.). Pode-se verificar a partir das curvas que o desempenho
do sistema com codificagio, simulado com a MCW 2 x 8 no canal com méximo desvio
Doppler fp = 150 Hz, apresenta um desempenho inferior ac desempenho do sistema
BPSK para valores de SNR's inferiores a 24 dB. Além disso, para valores de SNR's su-
periores a 24 dB, o ganho de desempenho obtide com o sistema codificado é desprezivel
guando comparado ao custo computacional do mesmo. Entretanto, pode-se conseguir

resultados melhores quando o sistema é simulado com matrizes de coeficientes wave-
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Figura 3.13: Desempenho do sistema com codificagio wavelet e diversidade espécio-temporal,

simulado com a MCW 4 x 16 sobre ur canal AWGN com desvanecimento Rayleigh correla-
cionado.

lets maiores. Para exemplificar essa afirmagfo, considere os resultados apresentados a
seguir.

A Figura 3.13 ilustra o desempenho do sistema BPSK néo-codificado e do sistema
com codificacio wavelet e diversidade, simulado com 2 MCW de dimensio 4 x 16 em
canais com memdria (Doppler 130 Hz) e sem memdéria {Doppler inf). A partir das
curvas, verifica-se novamente uma queda acentuada no desempenho do sisterna guando
o mesmo € simulado em um canal com coeficientes de desvaneciinento 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, o desempenho do
sistema com codificagio wavelet e diversidade apresenta um ganho de aproximadamente
6 dB em relacio ao desempenho do sistema BPSK quando simulado em um canal com

desvanecimento Rayleigh e méximo desvio Dappler fp = 150 Hz.
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3.5 Conclusao

Neste Capitulo foram apresentados alguns sistemas que utilizam a codificagdo wavelet
integrada a esquemas de transmissdo com diversidade ou sem diversidade. Os desem-
penhos desses sistemas, obtidos em termos da probabilidade de erro de bit, foram ana-
lisados em canals com ruido aditivo gaussiano branco e em canais com desvanecimento
Rayleigh nio-seletivo em freqgiiéncia.

Inicialmente se constatou, por meio de simulagdes computacionais e analiticamente,
que em canais AWGN, a codificagio wavelet com modulagio PAM/ASK e taxa igual
a 1 bit/simbolo apresenta o mesmo desempenho que sistemas com modulacio antipo-
dal (PAM/ASK binéaria, BPSK), independente do comprimento das palavras-cédigo
wavelets utilizadas na codificagio. '

Entretanto, pdde-se observar que em canais sujeitos ao desvanecimento Rayleigh
com Doppler infinito, tanto o sistema com codificagdo wavelet sem diversidade quan-
to o sistema com diversidade apresentaram excelentes ganhos de desempenho quando
comparados ao sistema BPSK ndo-codificado, sendo que os methores resultados foram
obtidos para o esquema com diversidade. Além disso, também se verificou que os ga-
nhos de desempenho obtidos em canals com desvanecimento encontram-se diretamente
relacionados a dimensfio da MCW utilizada na codificacio wavelet.

Também pode-se verificar neste Capitulo, que o sistema com codificacdo wavelet e
diversidade espdcio-temporal apresenta uma queda de desempenho quando simulado
em canais com desvanecimento Rayleigh com amostras correlacionadas. No Capitulo
5 serdo realizadas algumas modificagBes 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 Comunicacao Mdvel

O canal de comunicagio mdvel, como mencionade anteriormente, provoca fortes va-
riagdes na amplitude dos sinais transmitidos através dele. Este comportamento, usual-
mente denominado de desvanecimento, temn por conseqiiéncia gerar surtos de erros na
saida do receptor. Se o perfodo do bit for muito menor que a duraco média do desva-
necimento, a probabilidade de erros nas detecgbes de bits adjacentes a um determinado
bit serd maior se tal bit for detectado incorretamente. Dessa forma, a hipdtese do canal
sem memdria ndo pode ser assumida para um canal de comunicagio mével real, jd que
existe uma dependéncia entre a probabilidade de erros em um dado momento e os erros
gerados nos momentos anteriores.

Para representar adequadamente a distribuicio de erros em um canal de comuni-
cagdo digital real, Gilbert propds um modelo para os erros do canal baseado em uma
cadeia de Markov com dois estados [8]. O primeiro estado E| representa um canal
bindrio simétrico BSC; com uma probabilidade de erro p; igual a zero, enquanto que
o segundo estado representa um canal bindric simétrico BSC, com uma probabilidade
de erro py diferente de zero. A distribuicio de probabilidades dos erros é influenciada
pelas probabilidades de transicdo ;; de um estado, em um dado instante de tempo,
para o estado subseqiiente.

O modelo de Gilbert, assim como vidrios outros que o sucederam, tem como objetivo

modelar a ocorréncia de erros de decisdo brusca (erros bindrios) nos canais de comu-



nicagdo mével (7], (8], e [13]. £ largamente conhecido que o uso da decodificagiio com
decisdo suave permite um ganho de decodificaciio adicional (28], [37] e [40]. Entretan-
to, houve aparentemente pouco interesse até o momento, no modelamento das saidas
de decis@o suave associadas aos canais de comunica¢io com memdria. Uma possivel
justificativa para esse fato é a necessidade de se utilizar uma técnica de modelamento
um pouco mais refinada para modelar essas saidas snaves, o que conduz a um pequeno
aumento na complexidade final da técnica empregada.

Neste Capitulo, serd apresentada uma técnica para a obtencio de modelos para
canais de comunicagdo com decisiio suave na saida do receptor. Essa técnica de mo-
delamento faz uso das idéias centradas nos modelos de Markov escondidos (HMM’s).
Os modelos obtidos por esta téenica podem ser visto como uma generalizacio do mo-
delo de Gilbert [28]. FEsses modelos serdo utilizados posteriormente nas simulagdes
apresentadas no préximo Capitulo.

O restante deste Capitulo serd organizado como segue: na Secio 4.1, serdo apre-
sentados os fundamentos dos modelos de Markov escondidos ¢ alguns exemplos. Na
Secio 4.2, o canal discreto com desvanecimento Rayleigh plano e decisdo suave serd
definido. Na Secdio 4.3, o canal discreto definide na Secio 4.2 serd modelado com a.
técnica aqui abordada. Na Secao 4.4, sdo apresentados alguns resultados obtidos por

simulagdo. Finalmente na Secdo 4.5, serio apresentadas algumas conclusoes.

4.1 Modelos de Markov Escondidos

Apesar dos modelos de Markov escondidos (Hidden Markov Models - HMMs) terem
gido estudados inicialmente entre 0s anos 60 e 70, somente nos Wltimos anos eles vém
se tornando mais populares. Exister algunas razdes para este fato. A principal delas
afirma que isto ocorreu porque a teoria bisica dos modelos de Markov escondidos foi
inicialmente publicada em jornals matematicos, os quais ndo eram divulgados entre os
pesquisadores da area de engenharia. '

0Os modelos HMMs sio amplamente utilizados para modelar processos fisicos reais.
Isto se deve principalmente porque eles sdo muito bem estruturados matematicamente
e conseqiienternente, podem formar uma base tedrica para uso em vdrias aplicagdes.
Além disso, os modelos trabalham muito bem para um amplo grupo de aplicagtes
praticas, quando utilizados apropriadamente. Neste trabalho, os modelos de Markov

escondidos serfo utilizados para modelar os canais de comunicagdes médveis.



Os modelos de Markov escondidos podem ser definidos como um processo es-
tocdstico caracterizado por dois mecanismos inter-relacionados. Um modelo HMM tem
um numero finito de estados e um conjunto de funcdes aleatérias, cada uma associada
a um estado diferente do modelo. Para instantes de témpo discretos, considera-se que
0 processo estd em um determinado estado e uma seqiiéncia de observacdes é gerada
pela fungéio aleatdria associada a este estado. A transi¢io entre os estados segue por
sua vez um outro processo estocdstico. () observador vé somente a saida da fungio
aleatdria associada com cada estado e ndo pode observar diretamente em qual estado

a cadeia de Markov se encontra; segue deste fato a denominacio de modelo de Markov
escondido [4] e [20].

4.1.1 Processos de Markov Discretos

Nesta secdo serd feita uma revisio da teoria de cadeias de Markov discretas e apre-
sentado o conceito de estados “escondidos”. A teoria sers ilustrada com um exemplo
classico, o sistema de bolas em umas.

Considere um sistema gue pode ser descrito durante qualguer intervalo de tempo
por um estado de um conjunto de N estados distintos S|, 5y, ..., Sy, como ilustrado
na Figura 4.1 (nesta Figura N = 5). Em intervalos de tempo discretos t = 1,2,..., 0
sistema sofre uma mudanga de estado (podendo inclusive voltar para ¢ mesmo estado)
de acordo com uin conjunto de probabilidades associado ao estado. Em principio, uma
completa descrigdo probabilistica do sistema acima poderia requerer especificagdes do
estado corrente, assim como, de todos os estados anteriores. Para o caso de uma cadeia
de Markoi{ discreta de primeira ordem, a probabilidade do sistema transitar para algum
estado depende somente deste estade e do estado anterior, ou seja,

P[Qt = Sletwi = S, ¢t-2 = Sk, ..l = P[Qt = Sj!fjtﬁl = Si} = UJEQ (4-1)

i )
em que ¢; denota o estado atual no instante £.
Se for considerado que o processo é invariante no tempo, a cadeia de Markov é dita

estaciondria e as probabilidades de transiciio em um passo podem ser definidas por

constantes {independentes do tempo ¢) como segue,
aij = Plg = Sjlgg1 = Si], 1<4,j <N (4.2)

Além disso, se for possivel transitar de um determinado estado da cadeia para



Figura 4.1: Cadeia de Markov com cinco estados.

qualquer outro estado em uma seqiiéncia finita de passos, entdo a cadeia de Markov é
dita irredutivel.

O processo estocdstico acima pode ser denominado de modelo de Markov aparente
desde que a saida do processo corresponde a um evento fisico observével (o préprio

estado). Para fixar esse conceito considere o exemplo a seguir.

Exemplo 1 Modelo de Markov com 3 Estados para o Tempo: Considere que

todo die as 10:00 hrs. o tempo observado coincide com win dos seguintes estados:

Estado 1: Tempo Chuvoso
Estado 2: Tempo Nublado
Estado 3: Tempo Ensolarado

Admitindo-se que o mairiz de transicdo de estados €

0,4 0,3 0,3
A={o;}=10,2 0,6 0,2}, (4.3)
0,1 0,1 0,8

qual € a probabilidade (de acordo com o modelo) do tempo nos prézimos 4 dias obede-

cer @ seqiéncia “sol-sol-chuva-nublado”?, ou seja, deseju-se saber a probabilidade da
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sequéncia O = {53, 53, 51, S0} ocorrer. Essa probabilidade pode ser calculada como:

P(O{Modelo) = P[Ss, S35, 1, 5| Modelo]

Mg gz " U3 * Q12

em gue a notagdo m; = Plgy = S, 1 <4< N € utilizada pare denotar as probabili- -

dades inicias dos estados.
Sabendo que a cadeia de Markov A € irredutivel, o sua distribuicdo de probabilidades

iniciais Il = {m;} é estaciondria, podendo ser calculada por,

I = II-A

4.17'
I = [0,18 0,27 0,55 | (4:3)

Dessa forma, a probabilidade da seqiéncia O = {83, S3, S1, S2} ocorrer € dada por,

P(O|Modelo) = w3 -ass a3 a2
= 0,55-0,8-0,1-0,3 (4.6)
= 1,32 x 1072

Até agora foram considerados modelos de Markov nos quais cada estado corresponde
a umn evento (fsico) observavel. Esse modelo é muito restrito e ndo pode ser aplicado em
muitos problemas de interesse. A seguir o coneeito de modelos de Markov serd estendido
para incluir 0 caso em que a observagdo é uma fungfo probabilistica do estado, dessa
forma, o modelo resultante {denominado de modelo de Markov escondido) passa a ser
caracterizado por um duplo processo estocdstico consistindo de um processo estacdstico
fundamental (escondido), que determina as transi¢oes de estado, mas que sé pode ser
observado indiretamente através de outro processo estocastico que produz a seqiiéncia

de observagbes. Para esclarecer esses conceitos, considere o exemplo a seguir.

Exemplo 2 Modelo para o sistema de bolas em urnas: Considere o sistema de
bolas em urnas da Figura 4.2. Suponha que existem N wrnas em uma sela. Dentro
de cade urna eziste um grande nimero de bolas coloridas. Além disso, considere que
existern M cores distinfas de bolas. O processo fisico para se obter a segiéncia de
observacdo € apresentado a seguir. Um génio estd na sala, e de acordo com algum
processo estocdstico, ele escolhe wma urne intcial. A partir desse urna, uma bola €
escolhida aleatoriamente, e sua cor é anotada como sendo o primeira observacdo. A

bola é entdo recolocada na sua urna. Uma nova urna € entdo selecionada o partir de

cn
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um processo estocdstico ussociado a primeire urne, e o processo de selecdo da bola é
repetido. Todo esse processo gera usna seqiiéncia de observacdo finita de cores, que
pode ser modelada como o safda de um HMM. |

E dbuio que 0 HMM wais simples gue pode ser usado para wodelar esse processo €
um que associe @ cada estado uma urna especifica, ¢ a cada urna, uma distribuicdo de

probabilidades de cores. A escolha da urna é regida pela matriz de transicdo de estados
do HMM,

Urmna 1
Plvermelho) = 4 (1)
Piarul) =b(2)
Flverde) =1 (3)

Plamarelo} =h;i4)

P(larama) = b,y (M)

Uma 2

Pivermelho) = b,(1)
Plazdd) =h,(2)
P{verde) = by {3}
Plamarelo) = by (4)

*

P(laranmya) = b, (M)

UmaN

P(vermelho) = by (1)
Plazul) = b (2)
P(verde) =1 {3)
Plamarelo) = 'bN{;L)

.

Plaranga) = b (M)

O = {verde, verde, azul, vermelho, amarelo, ... , azul}

Figura 4.2: Modelo de Markov escondido para uimn sistema de bolas coloridas em urnas.

4.1.2 Elementos de um HMM

Um HMM pode ser caracterizado pelos seguintes parimetros:

1. N, nimero de estados do modelo. Apesar de nao ser uma regra geral, existem
algumas aplicagdes priticas nas quais os estadoes do modelo possuem significagdes
fisicas. Por exemplo, no sistema de bolas e urnas, os estados correspondemn as
urnas. Geralmente os estados so interconectados de tal forma que um estado
pode ser alcancado a partir de qualquer outro estado (neste caso, o modelo é
denominado de ergddico); entretanto podem existir outras interconexdes de esta-
dos. Estados individnais sdo denotados como S = {5, Ss,..., Sn }, € 0 estado no

fempo ¢ como g;.



2.

(1]

M, nimero de observagdes distintas de sfmbolos por estado, ou seja, o tamanho
do alfabeto de simbolos. Os simbolos correspondem a safda 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 individuais sdo
denotados como V = {v1, vy, ..., var}.

. A = {0y}, matriz de transi¢do de estados, em que a;; é a probabilidade de ocorrer

uma transicdo do estado 9; no tempo £ — 1 para o estado S;, ou seja,

aj = Plgg = Silge-1 = S, 14,7 <N (4.7)

Para o modelo no qual um estado pode ser aleancado a partir de qualquer outro
estado da cadeia em uma Gnica transigio, tém-se que a; > 0 Vi, ;. Entretanto

pode ocorrer para alguns HMMs, que «;; seja igual a zero para um ou mais pares

(i7).

. B = {b;(k)}, matriz de probabilidades de simbolos no estado j. Indica a pro-

babilidade de observar no instante £ o sfabolo v, em um dado estado S;, ou
seja, '
1<j< N

b; (k) = Pluy, em tlg, = S;], (4.8
J( ) [UL £1m |Qt ;l] 1Sk§M ( )

. w = {m}, distribui¢io inicial do estados. Indica a probabilidade de iniciar o

processo no estado ¢ = S; para t = 1, ou seja,

m=Plp =58, 1<i<N. (4.9)

Para valores apropriados de IV, M, A, B e m, o HMM pode ser utilizado para gerar

seqiiéncias de observagdes equivalentes &s produzidas pelo sisterna fisico real que estd

sendo modelado. Considere a seqiiéncia

O =0,0;-Or (4.10)

em que cada observacio O é um dos simbolos em V e T é o ndmero total de observagdes

1.

na seqiiéncia. O HMM pode ser utilizado para gerar a segiiéncia descrita na Equagao
4.10 como segue:

Escolhe-se um estado iniclal ¢, = S; de acordo com a distribuicdo. inicial dos

estados «.



2. Faz t + 1.

3. Escolhe-se Oy = v, de acordo com a distribuicio de probabilidades dos simbolos
do estado 5;, ou seja, de acordo com b;(k).

4. Transita-se para um novo estado ¢ = S; de acordo com a distribuicio de
probabilidades de transicio de estados para o estado S;, ou seja, de acordo com
Qi

a.

Faz ¢ <~ ¢+ 1; e retorna para o Passo 3 se ¢ < T caso contrario termina-se o
Processo.

Dessa forma o HMM fica completamente caracterizado a partir das especificagbes
dos pardmetros do modelo (V e M), da especificagdo dos simbolos de observagio e das
especificagdes das matrizes de probabilidades A, B e w. Por conveniéneia utiliza-se a
notagdo compacta

A= (A, B,7) (4.11)

para indicar o conjunto completo dos parAmetros do modelo.
Em geral, os pardmetros do modelo (IV ¢ M), a sua estrutura {ergédico, etc.), e os
simbolos de observagdo sdo escolhidos empiricamente e dependem basicamente do sinal

que estd sendo modelado, j4 que, infelizmente, nio existem regras ou formas analiticas
para essas escolhas [20].

4.2 Canal Discreto com Desvanecimento Rayleigh

Plano e Decisao Suave

Nesta secao sera definido o canal discreto que serd modelado na préxima secio. Denomi-
na-se aqui canal discreto, o bloco constituido por uin modulador BPSK, pelo canal com
desvanecimento Rayleigh nio seletivo em freqiiéncia e por um decodificador com de-

cisdo suave. A seguir, serdo caracterizados cada um desses elementos.
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4.2.1 Modulador BPSK

Como j& mencionado na Segfio 3.1, os sinais PSK sio representados pelas formas de
onda,

sm(t) = Ag(t) cos(2n fit + 0,0, (4.12)
em que
g(t) = {4.13)
0, cc

representa o pulso utilizado, T, € o intervalo de sinalizagdo de nm simbolo, A é a
amplitude do sinal e

2 -1
gm:ﬂ”fﬁ_l com me1,.. M (4.14)

$30 a possiveis fases da portadors a ser transmitida.

As formas de onda s,,(t) podem ser representadas como uma combinacio linear de
duas sendides ortonormais, ou seja,

Sma{t) = Ay 9(t) cos(2m fut) + Asag(8) sin(2r f.2) (4.15)

Dessa forma, os sinais PSK podem ser representados pelas componentes 8,1 € Siun
em diagramas bidimensionais, como ilustrado na Figura 4.3, denominados de cons-
telagdes. Cada ponto na constelagio representa um bloco com k = log, M bits de
informag&o.

Neste trabalho, adotou-se a modulacao PSK com M = 2, denominada também de

modulacio PSK bindria, ou simplesmente de modulagiao BPSK.

4.2.2 Canal Rayleigh

Como mencionado anteriormente, o modelo de propagagio por multiplos percursos
resulta no efeito do desvanecimento. O fendémeno de desvanecimento € provocado prin-
cipalmente pela variacio aleatdria na fase de cada percurso. A soma de varios sinais
com fases aleatdrias pode resultar num sinal total recebido com amplitude préxima de

zero ou num sinal com amplitude alta, dependendo dos valores das fases ao longe do

tempo.
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Figura 4.3: Constelagdes de sinais PSK.

Dessa fomia, no canal Rayleigh aqui adotado, o sinal transmitido além de ser afeta-
do por um ruido aditivo gaussiano, também tem a sua amplitude modificada ao longo
do tempo por um ruido multiplicativo. Sendo assim, dado que o sinal z foi transmitido,
o sinal recebido y é dade por |

Y = T -+ T3, (4.16)

Como apresentado na segio 2.1.3, o fator multiplicativo « serd simulado pelo méiodo
de Monte Carlo e atende ao modelo WSS-US. Em particular, o é modelado por um

processo estaciondrio em sentido amplo com distribuiciio de probabilidade Rayleigh
Jolo) = 20e™, o >0 (4.17)

e densidade espectral de poténcia dada pela Equacao 2.2
Considerando que n representa um ruido gaussiano branco com média nula e den-
sidade espectral de poténcia constante e igual a Np/2, a distribuicdo de probabilidade

do simbolo recebido y ¢ dada por

plyla, z) = \/;Wa exp(—(—y—_jv—j—j—g)j) (4.18)

Note que se /Ny for conhecido, essa distribui¢do depende apenas de dois pardmetros,

sendo eles: o sinal transmitido z e a amplitude do desvanecimento c.

4.2.3 Decodificacido com Decisao Suave

Admitindo-se uma transmissdo BPSK, em que ¢ € {+1, —1}, sobre o canal Rayleigh

descrito pela Equacao 4.18, obtém-se a distribuigao de probabilidade ilustrada na Fi-
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gura 4.4, A distribuigio do simbolo recebido y é dada por

e op(- 1T (19)

plylo,z = £1) =

plyla, 1) A plylo.,0)

-1 +1
Ly I K h

Figura 4.4: Regites de decisdo suave para a recepcio de sinaiz BPSK em canais Rayleigh,

dado que a intensidade do desvanecimento Rayleigh é conhecido.

Note que o eixo y na Figura 4.4 foi quantizado em quatro intervalos I;, j €
{1, £2}.

Considere que apds a transmissdo de um sfmbolo z, o valor recebido de y pertence

ao intervalo L. A probabilidade de receber este valor quando um +1 foi transmitido é
/I: plyle, z = +1)dy = regido hachurada de cinza na Figura 4.4, (4.20)
2
e a probabilidade gue um —1 foi transmitido é
/ plyle, z = —1)dy = regido hachurada de preto na Figura 4.4 (4.21)
I

Se o valor recebido de y pertence ao intervalo Iy, ¢ muito mais provavel que um
+1 tenha sido transmitido do que um —1, visto que a integracéo sobre o intervalo I, é
maijor para a curva p{yie,z = -+1) do que para a curva p(y|e,z = —1). A medida da

confiabilidade de uma decisdo pode ser expressa pela fungio [40]
Inp(ylz) ~ sign(y)lyl. - (422)
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O sinal de y pode ser counsiderado para a tomada de uma decisio brusca e a sua
magnitude pode ser interpretada como a confiabilidade dessa decisio. Quando ambos
os tipos de informagio sdo incorporados a decodificagio, esta passa a ser denominada
de decodificagdo com decisio suave.

Dessa forma, no decodificador com decis@io suave o receptor tira vantagem de infor-
magdes adicionais geradas pelo circulto deciser. Em vez de simplesmente associar um
+1 ou um —1 a cada simbolo recebido, uma decodificagio mais flexivel é conseguida
quantizando a regiao de decisdo em mais de dois intervalos, abrangendo desde a regido
de um —1 altamente provével até a regifo de um +1 altamente provivel. Sendo as-
sim, valores intermedidrios sdo atribuidos aos sinals com um nivel de “decis@io”pouco
confidvel. Esta técnica de decodificagdo pode melhorar consideravelmente o ganho de
codificacdo dos sistemas de comunicagdes [40].

4.3 Modelos de Markov Escondidos para Canais

Rayleigh com Decisao Suave

Nesta secao serd desenvolvido um modelo de estados finitos para o canal discreto com
desvanecimento Rayleigh apresentado na sec@o anterior. A técnica de modelamento
utilizada se fundamenta nos modelos de Markov escondidos, discutidos anteriormente,
para representar a distribuicio de surtos de erros dos canais méveis.

Como mencionado na secao 4.1.2, o modelo de Markov escandido HMM é caracte-

rizado pela equacgao:

A= (4,B,) (4.23)

em que A é a distribuigiio de probabilidade para a transicio de estados ou matriz de
transicao de estados, B € a distribuigao de probabilidade das observacoes e 7 é a matriz
de distribuigéio inicial dos estados. .
Os pardmetros em A serdo estimados a partir da simulacdo do canal discreto com
desvanecimento Rayleigh e decisdo suave. Nesta simulagfio, os bits de informagfo sio
modulados, por um modulador BPSK, e fransmitidos através de um canal com des-
vanecimento Rayleigh plano. Durante todo o intervalo de sinalizacdo, se considera
constante a amplitude do desvanecimento. No receptor, os simbolos BPSK sao de-

modulados de acordo com um esquema de recepgao com decisdo suave, composio por
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quatro regides de decisio. A Figura 4.4 ilustra esse esquema. Para cada uma das
decisdes suaves realizadas, associa-se um sfmbolo da seguinte forma:

e Se 0 simbolo +1 for transmitido pelo modulador e o simbolo recebide cair na
regido de decisio Iy, ou se o simbolo —1 for transmitido e o sfmbolo recebido
cair na regido de decisdio I 5, entdo haverd uma demodulacio correta e o circuito
decisor ird gerar o simbolo de acerto K.

® Se o simbolo +1 for transmitido. pelo modulador e o sfmbolo recebido cair na
regiao de decis@io I_,, ou se o simbaolo —1 for transmitido e o simbolo recebido
cair na regido de decisdo [, entdo haverd um erro na demodulacio e o circuito
decisor ird gerar o simbolo de erro K.

* Se 0 simbolo recebido cair na regifio 7.1, entdo supde-se um grau de incerteza alto

sobre o simbolo transmitido e o circuito decisor ird gerar o simbolo de apagamento
K,

Estritamnente falando, o modelo que serd obtido nesta se¢fio ird modelar a segiiéncia
de observacdes K;,1 =0, 1 e 2, ou seja, a seqﬁéﬁcia dos eventos que podem oéorrer na
demodulagio, sendo eles, respectivamente, 0 acerto, o erro ou © apagamento. E évidente
que a ocorréncia desses eventos s¢ depende do desvanecimento e do ruido do canal.

A seguir serd mostrado como os pardmetros do modelo HIMM representados pela
Equagio 4.23 podem ser estimados a partir da simulagdo do canal discreto.

Como foi visto na segéo 4.1.1, o modelo de Markov escondido é caracterizado por
um duplo processo estocastico, consistindo de um processo estocdstico fundamental
(escondido), que determina as transi¢tes de estado, mas que s6 pode ser observado
indiretamente através de outro processo estocdstico, que produz a seqiiéncia de obser-
vagoes. Desde que os simbolos de observagao nesse modelo sdo os eventos K, ¢ =0,
1 ou 2, e gue esses s6 sao influenciados pelo desvanecimento e pelo ruido do canal,
segue que o processo estocdstico escondido deve estar relacionado ao processo de des-
vanecimento Rayleigh e cada estado da cadeia deve refletir alguma informagio sobre
egse desvanecimento. Tendo isto em vista, optou-se por quantizar o fator multiplica-
tivo Rayleigh, que caracteriza o desvanecimento do canal, em um nimero finito de
intervalos e associar cada um desses intervalos a um estado na cadeia de Markov.

Dessa forma, a malriz de transicao de estados A referenciada na Equagio 4.23 pode

ser encontrada através do seguinte procedimento.
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Ao longo da simulagio do canal discreto, observa-se as transicdes do fator multipli-
cativo Rayleigh realizadas de um intervalo da f.d.p. Rayleigh para o intervalo seguinte.
Se o tempo de observagao for suficientemente longo, aproximadamente 10° intervalos de
sinalizacdo, pode-se estimar as probabilidades de transicio de estados. Essas. probabi-
lidades determinam unicamente a matriz A na Equacio 4.23. Neste ponto, a vantagem
dessa técnica de modelamento, através da simulacio do canal discreto, fica evidente,
desde que o uso do simulador permite observar diretamente a seqiiéncia de estados ao
longo da simulagéo, eliminando assim, qualquer ambigiidade a respeito da estrutura
do HMM capaz de modelar o desvanecimento Rayleigh.

A matriz A pode ser determinada como segue. Considere que a f.d.p. Rayleigh &
quantizada em N intervalos (ou estados) o;, 7 = 0,1,2,..., N - 1. Considere também
que ao longo de um intervalo de observagao de 7" bits de comprimento, a intensidade do
desvanecimento faz ap transicées de um determinado estado g, para um outro estado
oy, em que £,0=0,1,2, .., N — 1. Além disso, ao longo do intervalo de observagio T,

oy, transicoes séo realizadas no total a partir do estado o). Entao,

Cixt

Qkr = —c;; (4.24)

¢ desta forma, todos os elementos da matriz A podem ser estimados. Portanto, através
da quantizacao do fator multiplicativo do desvanecimento, a matriz A pode ser encon-
trada como fungdo Unica da taxa de desvanecimento e o seu calculo néo sofre nenhuma
influéncia da amplitude do sinal.

A seguir, serd descrito o procedimento utilizado para a determinacgio de B, a matriz
que contém a distribuicdo de probabilidade das observagfes para cada estado da cadeia
de Markov. Como jd mencionado, o conjunto dos simbolos de observagio, levado em
consideragdo para a construcio do modelo, é formado pelos simbolos de decisio suave
K;, definidos anteriormente.

Durante a simulagdo, o estado que o canal ocupa em cada intervalo de sinalizacio é
conhecido, assim como o simbolo que foi transmitido e o que fol demodulado. Portanto,
a0 longo de todo o intervalo de observagao T, pode-se determivar o nimero de vezes
que um particular estado é visitado, como também o simbolo K; gerado pelo circuito
decisor para cada visita desse estado. Dessa forma, ao final da simulagao do canal
disereto, pode-se estimar as probabilidades de ocorréncia de todos os simbolos K; para
cada estado da cadeia. Essas probabilidades determinam a matriz B na Equacio 4.23.

QO céleulo da matriz B é realizado como segue.
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Considere que ao longo de todo o intervalo de observagio, o simbolo de observagio
K; ocorre B;(K;) vezes dentro do estado g, em que j = 0,1,2,..., N — 1. Além disso, o
estado o; € visitado f; vezes ao longo de todo o periodo de observacdo. Os elementos
da matriz B podem entdo ser determinados por

bi(K:) = G) (4.25)
B;

Os elementos b;(K;) da matriz B s&o determinados unicamente pelo nivel do sinal
na recepGao. Portanto a taxa de desvanecimento nio tem nenhuma influéncia sobre
esses valores. As EquagOes 4.24 e 4.25 sfio conhecidas como as férmulas de reestimagao
de Baum-Welch [20].

No modelamento de canais de comunicacdes a distri.buigﬁo inicial dos estados 7 na
Equagio 4.23 € dispensdvel devido principalmente ao longo tempo de observacio do
canal fisico. A partir dos pardmetros do modelo, um simulador de surtos de erros pode

ser obtido. A seqiiéncia de erros gerada é similar a observada no canal de comunicagao
mével modelado.

4.4 Resultados de Simulacao

As Figuras 4.5 (a)-(e) mostram os resultados obtidos com a téenica de modelamento de
canal aqui utilizada. Essas Figuras apresentam uma comparagdo entre as distribuigdes
de surtos de erros geradas pelo canal modelado e pelo canal simulado. Para o cdlculo
dessas distribuicdes, admite-se que 0s surtos sempre comecam e terminam com urn

evento de erro ou de apagamento e ocorrem quando d > &, em gue dp € um valor de
limiar e

!

2 j=1"1j
{

sendo { o comprimento do surto [28]. Aqui, yn; € um peso associado a cada evento Kj,

sendo igual a 0 para Ky, 1 para K; e 0.5 para Ky. O valor do limiar d, utilizado foi
igual a 0.1,

§ = (4.26)

O canal modelado possui desvanecimento Rayleigh com médximo desvio Doppler'fp
igual a 100 Hz. Nas simulagbes utilizou-se uma taxa de sinalizagio 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 4 e I para cada um

dos modelos obtidos. A partir dessas Tabelas pode-se observar que o canal ficou bem
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modelado com HMM's de § estados. Os intervalos de quantizacio g,,7=01,..,4,do
fator multiplicativo Rayleigh, foram determinados empiricamente e encontram-se na
Tabela 4.1. Os valores contidos nas Tabelas 4.1-4.3 apresentam o niimero de digitos
necessirios para manter a precisio do modelo.

Péde-se observar a partir das simulagdes, que esta téenica de modelamento apre-
senta uma certa deficiénicia na obtencio de modelos de canais com razdo sinal-ruido
elevada. Isto se deve a menor quantidade de surtos de erros nesses canais de comu-
nicagao, dificultando, portanto, a estimacio dos pardmetros do modelo. Para superar
esse problema deve-se aumentar o intervalo total de observacio, o que conduz a um
aumento no tempo de simulacdo. HEsse problema ndo afeta apenas essa técnica de
modelamento. Na verdade ele pode ser encontrado em qualquer ocutra téenica de mo-

delamento baseada na observacio das seqiiéncias de erros geradas pelo canal real [18].

Tabela 4.1: Intervalos de Quantizagao da Distribuigdo de probabilidades Raylgigh

SNR (dB) ag o1 o9 o3 04
0 (0.0;0.55) | (0.55;1.1) (1.1;1.4) [1.4;2.0) {2.0;3.0)
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) | [1.6%1.8) | [1.80;2.2) | [2.2;3.0)
13 0.0;0.2) | [0.2,1.22) | [1.22:1.573) | [L5T3;2.17) | [2.17;3.0)
20 0.0;0.115) | [0.115;0.73) | [0.73;1.0) | [L.0;2.0) | [2.0:3.0)
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Tabela 4.2: Matriz A

SNR (dB)

2

0.983113
0.009428
0.000000
0.0000G0

€.000000

0.016883
0.982638
0.021564
0.000000
0.000000

0.000000
0.007934
0.965745
0.016487
-0.000000

0.000004

0.060600
0.012691
0.980666
0.021365

0.000000
(.000600
0.000000
0.002847
0.978635

0.983540
0.006807
0.000000
0.000000
0.000000

0.016460
0.990225
0.031622
0.000020
0.000000

(.000000
0.002968
0.949113
0.022916
0.000000

0.000000
0.000000
0.019265
0.969929
0.021090

0.060000
0.000000
0.000000
0.007134
0.978910

10

0.970501
0.003741
0.000028
0.000133
0.000165

0.020413
0.994707
0.035071
0.000866
0.000661

0.000038
0.001519
0.945573
0.022920
0.000000

0.000019
0.000028
0.019328
0.971117
.0244971

0.000029
0.000005
0.000000

0.004964 |-

0.974202

0.948208
0.002680
0.000041
0.000039
0.000000

0.051608
0.993142
0.020252
0.000988
0.000411

0.000132

0.970289
0.017642

0.004104 |

0.000137

0.000026
0.000064
0.009411
0.979186
0.023262

0.000026
0.000010 -
0.000007
0.002145 -
0.976190

20

S N I T S R X =1 I T B A

0.911420
0.002871
0.000002
0.000001
0.000000

0.088486
0.985964
0.020039
0.000043
0.000061

0.000039
(.011130
0.962619
0.010685

0.000043

0.000055

0.000034
0.017340
0.988287
0.021300

0.000000
0.000001
0.000000
0.000984

0.978596
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Tabela 4.3: Matriz B

: SNR (dB} | Estado oy Probabilidade Probabilidade de Probahilidade
de Acerto b;(Kp) | Apagamento b;{Ks) | de Erro b;{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 partir de um
sisterna de simulagdo composto por um modulador BPSK, pelo canal AWGN com des-
vanecimento e por um demodulador com decisio suave, foi possivel obter modelos para
os surtos de exros provocados pelo processo de desvanecimento do canal. Os modelos
foram obtidos por meio de uma técnica de modelamento que faz uso das idéias centra-
das nos modelos de Markov escondidos (HMM’s). A partir dos resultados apresentados
na se¢do anterior, fica evidente que a técnica de modelamento utilizada é eficaz e os
modelos obtidos por ela sio confidveis. Uma vantagem adicional dessa técnica de mo-
delamento € a sua capacidade de modelar também surtos de erros bindrios gerados na
saida de um demodulador com decisfo brusca.

A partir dos modelos obtidos neste Capitulo, foram construidos geradores de surtos
de erros. Asseqiiéncias de erros geradas sdo similares as seqiiéncias observadas no canal
de comunicagdo mdvel modelado. Esses geradores foram utilizados em algumas simu-
lagGes apresentadas no préximo Capitulo, para analisar o desempenho de um sistema
" com codificagio wavelet 14 proposto.
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Capitulo 5

Desempenho da Codificacao
Wavelet com Hamming e

Diversidade Espacio-Temporal

No Capitulo 3, constatou-se que o desempenho de wm sistema com codificacfio wavelet
e diversidade espdcio-temporal, sobre um canal de comunicagido com desvanecimen-
to Rayleigh, piora a medida que aumenta o grau de correlacio entre as amostras do
desvanecimento. Esse comportamento é uma conseqiiéncia direta do aumento no com-
primento médio dos surtos de erros, provocados por uma variagdo mais lenta do canal
a0 longo do tempo.

Para aumentar a robustez do sistema com codificagdo wavelet e diversidade, em
canais com surtos de erros mais intensos, acrescentou-se ao mesmo uma nova etapa de
codificacdo. Estritamente falando, utilizou-se coédigos de Hamming para codificar os
simbolos wavelets antes de transmiti-los através do canal. E ébvio que esse ganho de
robustez, conseguido com a codificacio de Hamming, teve como custo a diminuigio da
eficiéncia 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 utiliza a codificagéo
wavelet em conjunto com codigos de Hamming e diversidade, serd medido em relacdo
ao desempenho de um sistema de referéncia com eficiéncia espectral semelhante a do
sistermna proposto. O sistema de referéncia escolhido utiliza a codificagdo convolucional
com decodificacdo de Viterbi. Esse sistema foi escolhido por ja ter sido citado como

opcio para transmissdo em canais com surtos de erros [11] e {19].
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O restante deste Capitulo est4 organizado como segue: na Seciio 5.1 serd apresenta-
da uma introdug¢ao aos cédigos convolucionais. Na Segfio 5.2 serd apresentado o algo-
ritmo de decodificagao de Viterbi. Este algoritmo serd utilizado tanto na decodificacio
do cédigo convolucional presente no sistema de referéncia, quanto na decodificacio dos
cédigos de Hamming utilizados para.codificar os simbolos wavelets. Na Secdo 5.3 serd
apresentado o sistema aqui proposto, que integra a codificagdo wavelet com cddigos de
Hamming e diversidade espacio-temporal. Na Secao 5.4 serio apresentados os resulta-
dos obtidos pela simulagdo computacional do sistema proposto. Finalmente, na Secio

9.3, serao apresentadas algumas conclusdes.

5.1 Cddigos Convolucionais

Os cddigos convolucionais foram estudados inicialmente por Elias' em 1955. Ele mos-
trou que pode ser introduzide redundéncia em uma seqiiéncia de dados a partir do uso
de um registrador de deslocamento linear. Em 1967 Viterbi propds um revoluciondrio
algoritmo de decodificaciao para codigos convelucionais. Em 1969, Omura mostrou
tratar-se de nin método de Programagiio Dindmica. Em 1973, Forney demonstron
que o algoritino de Viterbi tratava-se de um decodificador de midxima verossimilhanca
(MLD), o que favoreceu a répida difusiio dos cGdigos convolucionais.

Um codificador convolucional converte uma seqiiéncia de dados, ndo importando o
sen comprimento, em uma simples palavra-cédigo. A Figura 5.1 ilustra um codificador
convolucional tipico com taxa 1/2. A taxa deste codificador é calculada a partir do
fato que existemn dois bits de saida para cada bit de entrada do codificador. Em geral,
um codificador com k entradas e n saidas apresenta taxa k/n.

Na Figura 5.1, a seqiiéncia bindria de dados x = (1,21, Z2,...) é aplicada 3 en-
trada de um registrador de deslocamento. A partir dos bits de entrada e dos valores
armazenados no registrador é criado um par de seqgiiéncias de dados codificados y0 =
W, 4V, ey = (M, ot Y ). Estas seqiiéncias de saida podem ser com-
binadas para criar uma Unica segliéncia de saiday = (y{-my‘(}l}, y{‘”y&”,yg‘” yé-l), )y é

0
a palavra-cédigo convolucional.

Peter Elias faleceu em 7 de dezembro de 2001, Em mais de 50 anos de estudoes tedricos, Peter
Elias contribuiu com varios trabathos fundamentais & Teoria da Informagho [3].
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Figura 5.1: Codificador convolucional com taxa 1/2.

Exemplo 3 Codificagdo Convolucional:
O codificador com taza 1/2 do Figura 5.1 € usado para codificar o segiiéncia de

informacdo x = (10110). Obtém-se as sequintes. seqiéncias codificadus de saida:

¥ = (10001010},
y = (11111110).

A palavra-cddigo convolucional correspondente ¢ entrada x = (10110) € entdo
y = (11,01,01,01,11,01, 11, 00)

As virgulas sdo usadas para indicar os blocos de bits que sdo gerados no mesmo

intervelo de tempo.

Apds toda a seqiiéncia x ter entrado no codificador, introduz-se uma sequéncia de
zeros para que, 1o final do processo de codificacao, o conteudo do registrador seja nulo.
Esta é uma condico necessdria para se efetuar a decodificacio dessa classe de codigos
pelo algoritmo que serd apresentado posteriormente.

Como existem trés elementos de memdéria no codificador da Figura 5.1, cada bit de
entrada pode afetar no maximo 4 bits de saida. Em geral, uma seqgiiéncia de dados de
entrada x® codificada por um codificador convolucional passa através de um registra-
dor de deslocamenio com mn,; elementos de memoria. A quantidade de elementos de
memdria determina a extensdo na qual um bit de entrada afeta diretamente a seqiiéncia

de dados de saida.
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O comprimento de restrigio K de um cédige convolucional é o niimero médximo de

bits e uma seqiiéncia de saida que podem ser afetados por qualquer bit de entrada,
ou seja,

K =1+ maxm,. - (5.1)
i

A memdria total M de um cédigo convolucional é definido como o niimero total de
elementos de memdria no codificador, ou seja,

M=% "m (5.2)

A memdria total de um codificador tem um forte impacto na complexidade do
decodificador de Viterbi, como serd visto adiante.

5.1.1 Diagrama em Treliga

Um 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, contém
dois elementos de memoria binirios que podem assumir coletivamente um entre quatro
possiveis estados. Estes estados sdo designados por {Sg, 51, S2, S3} e sdo associados ao

contetido dos elementos de meméria como apresentado abaixo.

So > (00), Sy« (01) (5.3)
S & (10), S5 e (11)

O diagrama em trelica associado a esse codificador é apresentado na Figura 5.3.
Esse diagrama pode ser interpretado da seguinte forma. Considere que o codificador
encontra-se no estado (XY). Se o bit de entrada for 0, o codificador transita para
o estado (0X). Se o bit de entrada for 1, o codificador transita para o estado (1X).
Os ramos sélidos representam as transigdes de estado ocorridas com a chegada do bit
1, enquanto que os ramos tracejados representam as transi¢des de estado ocorridas
com a chegada do bit 0. Os ramos da treliga so rotulados pelos bits emitidos pelo
codificador a cada transicio. Observe que a representacdo do codificador através do
diagrama em trelica permite a andlise do comportamento funcional do codificador ao

longo do tempo.
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Figura 5.2: Codificador convolucional com taxa 1 /3.
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Figura 5.3: Diagramna em trelica, para o codificador convolucional da Figura 5.2.



Cada palavra-cédigo convolucional € associada a um dnico caminho no diagrama
em treliga, iniciando e terminando no estado Sy. O estado final serd sempre S, devido
a sequéncia de zeros com comprimento m introduzida ao final de cada palavra de
informacéo que se deseja codificar. A estrutura em treliga permite alguns exercicios de
contagem que levam a alguns resultados dteis. Considere um codificador convolucional
genérico (n, k) com memdria total M e orderm méxima de meméria m. O diagrama
em treliga associado tem 2™ nds em cada nivel, ou ineremento de tempo t. Existem 2%
ramos deixando cada né, um ramo para cada combinacio possivel dos bits de entrada.
Depois do instante ¢t = m, existem 2* ramos chegando em cada né. Dada uma segiiéncia
de entrada com k- L biis, sendo L um nimero inteiro positivo gqualquer, o diagrama
em treliga deverd ter L + m nivels, o primeiro e o ultimo nivel iniciando e terminando,
respectivamente, no estado S;. Desta forma, existirdo 2¥* caminhos distintos através da
trelica, cada um correspondendo a uma palavra-cddigo convolucional de comprimento
n(L + m).

O diagrama em treliga dos codigos convolucionais possibilita a decodificagio por
maxima-verossimithanga das palavras-codigo transmitidas através do algoritmo de Vi-

terbi, que serd apresentado a seguir.

5.2 O Algoritmo de Viterbi

Considere o problema de decodificagdo apresentado na Figura 5.4. Uma segiiéncia
de informacao z é codificada numa palavra-cédigo convolucional y, que € transmitida
através de um canal ruidoso. O decodificador recebe o vetor r e gera uma estimativa
y' da palavra-cédigo transmitida.

Ruido
" Codificador § ¥ Canal r Dccodiﬁc?dor ¥
Convolucional Convolucional

Figura 5.4: Problema da decodificagio convohicional.

O decodificador de mdxima verossimilhanga seleciona, por defini¢io, a estimativa

que maximiza a probabilidade p(r|y').
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Um codificador convolucional com taxa &/n recebe k bits de entrada e gera n bits
de saida a cada deslocamento de seus registradores. Supondo uma seqiiéncia de entrada
z composta de L blocos de k bits, tem-se

0 L k-1 0 1 k-1 0 k-1
x:-w(xgnxg),...?zg R >,xgzl,...,$g_l>)

(5.4)

A sequéncia de saida y consistira de L blocos de n bits mais m blocos adicionais,
sendo m o numero de células do registrador de deslocamento mais longo, necessdrio

para deixar o registrador de deslocamento no estado inicial.

y = ( 0 (1) {n—-1) (0) (L) (n—1) (0} (n—1) )

Yo s Yo 1o U YL Y e s Y15 s YL b (5.9)

A versido ruidosa da palavra-cddigo transmitida chega ao receptor e o decodifica-
dor de méxima verossimilhanca gera uma estimativa 3’ da segiiéncia transmitida. As

seqliéncias r e y’ sdo representadas abaixo.

8] 1 -1 5 1 —1 0 —1
r= (T((])1T€(:|)7"-7T((]n ))T{1)5T§ )1"'7TEn )! ‘ff,wz-m—la'"': E}n+m)_';) (56)
0 i 1—1 0 i -1 0 -1
y' = (yé( T R VA A T ),yfrfﬁm“p-'-,yﬁzmll) (5.7)

Assumindo que o ruido que afeta um dado bit é independente do ruido que afeta
os outros bits, tem-se

L4+m~1
piy) = I [peO W rP®) oDy

1=0
L+m—1 /n-1
-
- T ([ wetnen) 69
i=0 =0
A Equacio 5.8 é denominada de funcio de verossimilhanga de y'. Como a fun¢io
logaritmica é monotonicamente crescente, a estimativa que maximiza p(r|y’) também

maximiza log p(rjy’). Aplicando o logaritmo em cada lado da Equagao 5.8 tem-se a

funcao logaritmica de verossimilhanga.
L4+m—-1 (fn-1
N ‘
logplrly’) = > (Zlogp(TEJ)Fyi(j})) (5.9)
1=0 =0 ;

No algoritmo de Viterbi utiliza-se a notagao M (rgj )|y;('j )), denorminada de métrica,

para a funcio log p(r,(.j }Iy;(j )). Dessa forma a Equacio 5.9 pode ser expressa por

M(xly') = fj (Z M(r?)lyé‘”)) (5.10)

i=0  \j=0
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A Equagdo 5.10 é chamada de méirica de percurso.
No algoritmo de decodificagao, € necessario medir a contribui¢io na métrica de
percurso feita por um percurso parcial. Assim, defini-se a k-ésima métrica parcial de

percurso como sendo a métrica referente aos A-ésimos primeiros ramos pelos quais o
percurso passa,

k-1 n—1
MErly) =31 MEPyy ) (5.11)
=0 \j=0

Os diagramas em trelica podem ser usados para o cilculo das métricas de percurso
no algoritmo de Viterbi. Nesse algoritmo, cada né da trelica é designado por um
numero. Isse numero & a métrica parcial do percurso que inicia no estado Sy no
instante de fempo £ = 0 e termina no referido né. A designacho de nimeros aos
nds da trelica é feita até que se chegue a um ponto da rotina no qual mais de um
percurso entre num mesmo nd. Neste caso escolhe-se o percurso que tenha a maior
métrica parcial entre todos os percursos que chegam aquele nd (a maior métrica é
a que maximiza a fungdo logaritmica de verossimilhanga). O percurso com a maior
meétrica é o sobrevivenie, enquanto que os outros sao nao sobreviventes e devern ser

eliminados nos passos subseqlientes. Observando a Figura 5.5, o rétulo Z pode ser
determinado da seguinte forma.

Z = max { | X + M{"10) + M(rP10) + M0
¥ + M1 + P+ M)} (5.12)
O algoritmo termina quando todos os nds da trelica forem rotulados e os sobreviventes
determinados. Percorrendo o caminho inverso a partir do dltimo né da treliga {estado

So no instante de tempo £ = L + m) obtém-se um Gnico percurso, pois apenas um

percurso pode sobreviver como entrada para cada né. Este percurso é o percurso de
méxima verossimilhanca.
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Figura 5.5: Célculo da métrica de percurso no algoritmo de Viterbi.

5.3 Codificagcao Wavelet com Hamming e Diversi-

dade Espacio-Temporal

Nesta seco serd apresentado o sistema que integra a codificacdo wavelet com cédigos
de Hamming e diversidade espicio-temporal. Esse sistema é semelhante ao sistema
proposto na secdo 3.4, com a diferenca que agora os simbolos wavelets sdo codificados
por um codigo de Hamming antes de serem transmitidos. Além disso, as etapas de
modulacao e demodulagio também sofreram algumas modificagSes. A seguir, o sistema
proposto sera detalhadamente descrito.

Considere o sistema apresentado na Figura 5.6. Neste sistema, a seqiiéncia dos bits
de informagdo gerados pela fonte passa por um conversor S/P antes de ser enviada ao
codificador wavelet. Se a codificagio wavelet for realizada por uma matriz MCW com
m linhas, entdo a seqiiéncia serial dos bits gerados pela fonte deve ser convertida em
m seqiiéncias paralelas pelo conversor S/P. Cada uma dessas seqiiéncias é codificada
por uma linha da matriz MCW real plana de acorde com o procedimento de codifi-
cagdo apresentado na secio 2.5. Dessa forma, para um esquema de codificagao com
maxima sobreposicio das palavras-cédigo wavelets, a cada intervalo de sinalizagio nT
do codificador sio gerados m simbolos wavelets 32, 1 <7< m.

Na codificagio de Hamming, cada par de simbolos (v, y% 1) 1 £4 < m, gerados

em dois intervalos de sinalizacio consecutivos por cada uma das linhas da matriz MCW,
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Figura 5.6: Sistema com codificagio wavelet, codigos de Hamming e diversidade espécio-

temporal.

¢ mapeado em uma palavra-cddigo de Hamming ¢ com comprimento de n simbolos.
Desde que a codificacdio wavelet tem taxa igual a 1 bit de informagio por simbolo
wavelet, segue que a taxa de codificagio total do sistema serd igual a Ry = 2/n bits
de informacdo por simbolo de canal.

As m palavras de Hamming sdo moduladas por sinais BPSK com energia unitéria,
e transmitidas pelas antenas através de dois canais estatisticamente independentes.
Considera-se que em cada canal, os sinais sao afetados pelo ruido aditivo gaussiano
branco com média nula e densidade espectral de poténcia igual a Ny/2 por dimensio e
por um desvanecimento Rayleigh nao seletivo em freqiiéncia com energia média unitdria
e densidade espectral de poténcia dada pela Equagio 3.40. Considera-se também que
a amplitude do desvanecimento permanece constante em cada intervalo de sinalizacao
do canal.

No receptor, os simbolos BPSK sio demodulados de acordo com um esquema de
recepedo com decisdo suave, composto por quatro regides de decisao. Esse esquema de
recepgio estd ilustrado na Figura 4.4

Na simulacio desse sistema, opton-se por utilizar um modelo de Markov escondido

(HMM) para modelar os surtos de erros gerados pelo bloco constituido pelo modula-
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dor BPSK, pelo canal AWGN com desvanecimento Rayleigh e pelo demodulador com
decisdo suave. O procedimento utilizado para modelar os surtos de erros gerados por
esse bloco, denominado aqui de canal discreto, foi apresentado na secio 4.3.

Nesse modelamento, o canal discreto é representado por uma cadeia de Markov
com um nimero finito de estados. Cada estado da cadeia reflete o comportamento do
canal para um determinado nivel de desvanecimento. Dessa forma, a cada estado da
cadeia, é associada uma distribuicio de probabilidades para os evenios de acertos, erros
e apagamentos que podem ocorrer quando o canal entra naquele estado. A transicio
entre os estados da cadeia € regida por um processo estocdstico que modela o processo
de desvanecimento do canal. Tanto as distribui¢es de probabilidades de acertos, erros
e apagamentos para cada estado da cadeia quanto o processo estocdstico que governa
a transicido de estados compdem os pardmetros do modelo,

A partir dos pardmetros do modelo, pode-se obter simuladores de surtos de erros.
A seqiiéncia de erros gerada por cada simulador é similar a observada no canal discreto
modelado. Como no sistema proposto a transmisséo € realizada através de dois canais
independentes, € necessdrio utilizar na simulagio dois simuladores de surtos, um para
cada canal. Os dois simuladores utilizam og mesmos pardmetros do modelo HMM ob-
tido, mas sdo executados paralelamente para garantir a independéncia entre os canais.
Durante a simulagio do sistema, a seqiiéncia de simbolos transmitida por cada antena
é corrompida pela seqiiéncia de erros gerada pelo simulador de surtos correspondente
aquela antena.,

Na recepgdo, as palavras de Hamming corrompidas pelos erros do canal sio deco-
dificadas através de um decodificador de Viterbi com decisdo suave. O algoritino de
decodifica¢do se baseia na treliga minima do cédigo utilizado, para gerar uma estimativa
¢ para a palavra-cddigo de Hamming transmitida.

Durante as simulacgbes, considera-se que o decodificador de Viterbi conhece perfei-
tamente o estado que o canal ocupa na cadeia de Markov em cada intervalo de trans-
missio. Para cada um desses estados, o decodificador de Viterbi utiliza uma métrica,

de decodificacio diferente, caleulada durante cada intervalo de transmissio por [11]:

i

log, b;(Ko) se 1 =¢
Mj(rile) = ¢ logabi{K:) se ri#cern#2 (5.13)
log, b;(Ka) se m =2
em que j denota o estado atnal que o canal ocupa na cadeia de Markov, 7, representa

o stmbolo recebido pelo decodificador, ¢, representa o simbolo esperado da palavra de
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Hamming e b;(K;) ,7 =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.

Um procedimento semelhante de decodificagao foi utilizado em [19].

Apés a decodificagio das m palavras de Hamming transmitidas, obtém-se as esti-
mativas dos m pares de simbolos consecutivos (4,35, ,), 1 < i < m, codificados por
essas palavras. As estimativas dos simbolos que correspondem a um mesmo intervalo
de codificagio sao somadas, formando as estimativas dos sfmbolos y, e Yns1- ESSaS
estimativas sdo entdo enviadas ao decodificador wavelet, que segue o procedimento

descrito na se¢do 2.4 para gerar as estimativas dos bits de informacio transmitidos.

5.4 Resultados de Simulacao

Nesta Se¢do serfio apresentados os resultados obtidos com a simulacido do sistema
ilustrado na Figura 5.6, que integra as codificacdes wavelet ¢ Hamming a um esquemna
de transmissdo corn diversidade (L=2). O ganho de desempenho obtido com este novo
sistema serd medido em relagio ao desempenho de dois sistemas de referéncias que
possuem a mesma eficiéncia espectral do sistema proposto, sendo eles: um sistema
com codificagio convolucional e um sistema com codificagbes wavelet e Hamming sem
diversidade espacial (L=1). No sistema com codificagio convolucional foi utilizado
um cddigo com taxa B = 1/3 e polinﬁrriios geradores g; = D go =Te gy = 7. A
distancia livre para este cédigo é igual a 8 [37]. O sistema com codificagdes wavelet e
Hamming sem diversidade espacial difere do sistema proposto neste Capitulo apenas
pela auséncia do esquema de diversidade espacial. Neste sistema, os sinais moduladoes
sg0 transmitidos através de um tnico canal de comunicacio.

Os sistemas com codificacdes wavelet e Hamming foram simulados com as matrizes
MCW?’s reais planas com dimensoes 2 X 8 e 4 x 16 apresentadas, respectivamente, nas
Equacgoes 2.13 e 2.14.

Nas simulagGes aqui realizadas, optou-se por utilizar simuladores de surtos de erros
construidos a partir dos pardmetros apresentados na se¢do 4.4 para o HMM do canal de
comunicagio adotado. As seqliéncias de erros geradas pelos simuladores sdo similares
as observadas no canal modelado. Neste caso, o cana)l modelado é afetado pelo rnido
aditivo gaussiano branco com média nula e varifincia igual a Np/2 por dimensao e

por um desvanecimento Rayleigh plano correlacionado com méximo desvio Doppler
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fp = 100 Hz. A taxa de transmissio utilizads em todos os sistemas é igual a 24300
simbolos por segundo.

Tanto o sistema com codificagio convolucional quanto os sistemas com codificagdes
wavelet e Hamming utilizam nm decodificador de Viterbi com decisio suave para con-
seguir estimativas de méxima verossimilhanga para as palavras-cédigo recebidas. As
métricas de decodificagiio usadas pelo decodificador de Viterbi sfio apresentadas na
Equacao 5.13.

Neste ponto, recorde que no sistema com codificagdes 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 cédigo de Hamming apropriado
para 0 sistema proposto, deve-se inicialmente conhecer o nimero de todas as possiveis
combinagdes de simbolos wavelets (y,3%, )} que podem ser geradas, em intervalos de
sinaliza¢do consecutivos, por cada linha da MCW utilizada na codificacdo wavelet.
Essas combinagoes foram obtidas por meio de simulagio computacional para as ma-
trizes MCW 2 x 8 e MCW 4 x 16 e se encontram na Figura 5.7 com suas respectivas
probabilidades de ocorréncia.

Desde que os possivels simbolos wavelets y?, gerados por cada linha dessas matrizes
MCW’s durante nm intervalo de sinalizagdo, pertencem ao conjunto {—4, 2,0, 2,4},
de acordo com a Eguacido 2.30, entdo, a principio seria esperado 25 possiveis combi-
nagoes (pares}) de simbolos wavelets gerados pelas linhas das matrizes MCW 2 x 8 e
4 x 16 em dois intervalos de sinalizagdo consecutivos. Note entretanto a partir da Figu-
ra 5.7, que isto ndo ocorre. Na verdade, as linhas de cada MCW considerada geram 9
pares de simbolos wavelets diferentes a cada dois intervalos de sinalizagio consecutivos
do codificador.

De posse do niimero total de possiveis combinagtes (pares) de simbolos wavelets,
pode-se escolher o cddigo de Hamming apropriado para a etapa de mapeamento do
sistemna. No caso aqui considerado, existemn 9 pares de simbolos wavelets que podem
ser gerados pelas linhas das matrizes MCW. O menor cédigo de Hamming com um
némero suficiente de palavras-cédigo para possibilitar o mapeamento dos pares de
simbolos wavelets é o c6digo de Hamming (7,4). Neste ponto pode-se determinar a
taxa de codificacio do sistema proposto. Desde que os pares de simbolos wavelets séo
mapeados em palavras-cédigo com comprimento n = 7, entéo de acordo com a secao
5.3, o sistemna proposto possul uma taxa de codificagio igual a R = 2/7. Dessa forma,

pode-se concluir que os sistemas com codificagdes wavelet ¢ Hamming com diversidade
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Figura 5.7: Pares de simbolos wavelets gerados emn intervalos de sinalizagio consecutivos

pelas linhas das matrizes MCW 2 x 8 e 4 x 16.

e sem diversidade possuem praticamente a mesma eficiéncia espectral do sistema com
codificacdo convolucional.

O cédigo de Hamming (7,4) possui 16 palavras-cddigo e portanto algumas delas
ndo foram utilizadas. Na Tabela 5.1 apresenta-se o cédigo de Hamming expurgado gue
foi utilizado na codificagio dos pares de simbolos wavelets, assim como o respectivo
mapeamento realizado nessa etapa de codificagdo.

Como foi dito na se¢do 5.3, o algoritmo de Viterbi se baseia na trelica minima
do cédigo utilizado, para gerar uma estimativa ¢ para a palavra-cddigo de Hamming
transmitida. A trelica minima para o cédigo ilustrado na Tabela 5.1 foi construida
através do algoritmo apresentado na secdo B.3.2 e estd ilustrada na Figura 5.8.

A Figura 5.9 ilustra as curvas de desempenho do sistema com codificacio convo-

84



Tabela 5.1: Mapeamento entre as palavras do c6digo de Hamming (7,4) expurgado e
os pares de simbolos gerados pelas linhas das matrizes MCW 2 x 8 e MCW 4 x 16.

Pares de simbolos Palavras de Hamming
(W, 1) do codigo (7,4) expurgado
(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 Trelica minima do cédigo de Hamming utilizado nas simulagdes.
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lucional e dos sistemas com codificagbes wavelet ¢ Hamming com diversidade e sem
diversidade, simmlados com 3 MCW de dimenséo 2 x 8. A partir dessas curvas pode-se
observar que o sistema com codificagBes wavelet e Hamming sem diversidade espacial
simulado com a MCW 2 x 8 apresenta praticamente o mesmo desempenho do sistema
com codificacdo convolucional, em especial para valores de SNR’s superiores a 10 dB.
Também pode ser verificado a partir das curvas gue a introducio do esquema de di-
versidade no sistema com codificagles wavelet ¢ Hamming proporciona um ganho de
desempenho bastante significativo. Em particular, para probabilidades de erros de bit
em torno de 107 e 1072, observa-se que o sistema proposto, que combina as codificagdes
wavelet ¢ Hamming a um esquema de diversidade espacio-temporal, consegue ganhos
de desempenho de aproximadamente 3.5 dB e 5.5 dB, respectivamente, em relacio ao

desempenho do sistema com codificagio convolucional.

16400 p—p=——y—7—7

(I?od!. Cénv]oﬁuzzio:;al L
MCW2x8L=1 —-2¢--
MCW 2x 8 L=2 - %

Job 2 trr

1e-01 % ;'_':

1e-02

Prob. de Erro de Bit

ie-03 |

01234567 8 91011121314161617 181920
Eb/No (dB)

Figura 5.9: Desempenho do sistema com codificagies wavelet e Hamming e diversidade

espacio-temporal, simulado com a MCW 2 x 8 sobre um canal com Doppler fp = 100 Hz.

Na Figura 5.10 apresenta-se as curvas de desempenho do sistema com codificagio
convolucional ¢ dos sisternas com codificagdes wavelet e Hamming com diversidade
e sem diversidade, simulados com a MCW de dimensio 4 x 16. Pode-se observar a

partir dessas curvas que o desempenho do sistema com codificagbes wavelet e Hamming
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sem diversidade supera o desempenho do sistema com codificagio convolucional para,
valores de SNR’s maiores que 3 dB. Em particular, para valores de probabilidades de
erros de bit em torno de 1072 e 1073, verifica-se que o sistema com codificagdes wavelet
¢ Hamming sem diversidade apresenta ganhos de desempenho de 2.5 dB e 5.5 dB,
respectivamente, em relagdo ao desempenho do sistema com codificagio convolucional.
Para o sistema com codificagdes wavelet e Hamming e diversidade espacio-temporal, os
ganhos de desempenho conseguidos so ainda maiores. Mais especificamente, verifica-
se que para probabilidades de erros de bit em torno de 1073, o sistema com codificagdes
wavelet e Hamming e diversidade consegue ganhos de desempenho de aproximadamente
4 dB e 9.5 dB em relagdo, respectivamente, ao sistema com codificacdes wavelet e

Hamming sem diversidade e ao sistema com codifica¢do convolucional.

1e+00 T T T T T 1T (7t [ T 1T
T Cod. Convolucional —+—— -

} MCW4 x16L=1 --x--

MCW4x16L=2 -- % -
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Prob. de Erro de Bit
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ie-05
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01 2 3 4567 8 91011121314151617181920
Eb/Ne (dB)

Pigura 5.10: Desempenho do sistema com codificacbes wavelet e Hamming e diversidade

espacio-temporal, simulado com a MCW 4 x 16 sobre um canal com Doppler fp = 100 Hz.

Comparando os resultados apresentados nas Figuras 5.9 e 5.10 para os sistemas
com codificacdes wavelet e Hamming, verifica-se mais uma vez que guanto maior for a
dimensio da MCW utilizada na simulacio, maior serd o ganho de desempenho conse-

guido pelo sistema.
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5.5 Conclusao

Neste Capitulo foram realizadas algumas modificagies no sistema com codificacio wa-
velet e diversidade espécio-temporal a im de melhorar o seu desempenho em canais
com memdria. O novo sistema, que combina a codificagio wavelet com ¢6digos de Ham-
ming e diversidade, apresenta uma eficiéncia espectral inferior a eficiBncia do sistema
com codificagdo wavelet e diversidade, entretanto, os ganhos de desempenho obtidos
com esse novo sistema justificam essa diminuicio na eficiéncia espectral.

Além disso, pode-se observar que o desempenho do sistema com codificagdes wavelet
e Hamming também estd diretamente relacionado ao comprimento das palavras-codigo
wavelets utilizadas nas simulagdes. Esta caracteristica dos sistemas com codificacdo
wavelet € 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 codificaciio wavelet
utilizados para transmissao de informacio em canais de comunicacio mdével.

Inicialmente, apresentou-se uma caracterizacio do ambiente onde ocorre a trans-
miss&o, definindo-se as pertubagdes que o meio provoca nos sinais transmitidos. Em
seguida, as técnicas de codificacdo e decodificagio com maitrizes de coeficientes wavelets
foram apresentadas. A téenica de codificacio com wavelets foi combinada a esquemas
de transmissdo 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 bit, foram analisados
em canais caracterizados apenas pelo ruido aditivo gaussiano branco (AWGN) e em
canais com desvanecimento do tipo Rayleigh nio-seletivo em freqiiéncia.

Através de simulagbes computacionais e de desenvolvimentos analiticos, verificou-
se inicialmente que, em canais AWGN, sistemas com codificagdo wavelet e modulacio
PAM/ASK apresentam o mesmo desemapenho que sistemas com modunlagio antipodal
sem codificacdo. Este resultado j4 era esperado, visto que o principal ganho de de-
sempenho conseguido com a codificagdo wavelet é devido ao espalhamento dos bits de
informagdo ao longo dos simbolos wavelets codificados, ou seja, a diversidade temporal
intrinseca da codificagio wavelet, o que ndo tem qualguer efeito sobre o ruido aditivo
branco que caracteriza este canal.

Entretanto, foi verificado através de resultados obtidos utilizando simulagio com-
putacional, que em canais sujeitos ao desvanecimentio Rayleigh com Doppler infinito,
tanto o sistema com codificacio wavelet sem diversidade quanto o sistema com diver-

sidade apresentaram bons resultados, sendo que os melhores resultados foram obtidos
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pelo sisterna com codificagido wavelet e diversidade.

O ganho de desempenho conseguido com este esquema de transmissio se deve prin-
cipalmente a dois fatores. O primeiro deles e também o mais importante é o aumento
de diversidade, sobretudo de diversidade espacial, obtido com este esquema de trans-
missao. O segundo fator é a reducdo do ndmero de sinais (pountos) na cohst’elag?ao
necessarios para modular os simbolos wavelets codificados. Essa reducéo permite au-
mentar a distdncia euclidiana imédia entre os pontos da constelagio sem alterar a energia
média da mesma.

O desempenho do sistema com codificagio wavelet e diversidade também foi avali-
ado em canais com desvanecimento Rayleigh com Doppler finito, constatando-se uma
queda de desempenho neste caso. Para anmentar a robustez desse sisterna em canais
com Doppler finito, algumas modificagdes foram realizadas. Essas modificacdes consis-
tiram basicamente em incluir uma codificagio de Hamming apds a codificagio wavelet,
assim como, em substituir a modulagdo APK por uma modulagiio BPSK. O ganho
de robustez conseguido com a codificagio de Hamming, teve como custo a diminuicio
da eficiéncia espectral do sistema, entretanto, os bons resultados obtidos com o novo
sistema justificaram esse custo.

Fazendo uma andlise geral dos resultados apresentados neste trabalho conclui-se que
as novas técnicas aqui propostas, sao promissoras em vista da ortogonalidade inerente
entre as palavras-cddigo wavelets e do espalhamento dos bits de informagio ao longo
dos simbolos wavelets codificados.

Embora este texto nfo tenha dado énfase, uma parte significativa do tempo des-
pendido neste trabalho foi consumida no desenvolvimento das simulacdes dos gistemas.
Todas as simulacdes foram desenvolvidas em linguagem C para o ambiente LINUX.
Além disso, houve uma preocupagio constante de se utilizar 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 simulagdes com

1
) 1
Nt = 100 * B da mwalor SNR simulada ©1)

transmissoes.
J4 para avaliar o desempenho dos sistemas nos canals com Doppler finito (canais

correlacionados), o ntimero total de bits transmitidos, ntilizado para fazer o levanta-



mento de cada curva de desempenho, obedecen a relacio

Negear = L * Najoco - (6.2)
em que
1 /2
L=10+ (BER da maior SNR simulada) (6:3)
¢ 0 numero de realizacdes de canais estatisticamente independentes e
1 12
Notoco = 100+ (BER da maior SNR simulada) (6.4)

¢ o nimero de bits transmitidos para cada realizacio de canal.

Além disso, em todas as simulages realizadas neste trabalho foi admitido que o
receptor sempre tinha o conhecimento perfeito do estado do canal. O objetivo aqui foi o
de avaliar o impacto da correlagio da resposta ao impulso do canal sobre o desempenho

dos sistemas propostos. Em trabalhos futuros pode-se combinar os esquemas aqui
discutidos com técnicas de estimacdo de canal.

6.1 Perspectivas para trabalhos futuros

Como continuacio das atividades de pesquisa realizadas podem ser citadas as seguintes
sugestoes:

o Integrar os esquemas discutidos neste trabalho com técnicas de estimagio de
canal de forma a avaliar o desempenho desses esquemas na presenca de erros de
estimacio; '

e Avaliar o desempenho da codificagho wavelet com outras familias de .matrizes

e comparar esse desempenho com o obtido pela utilizagio de matrizes wavelets
reais planas;

o Avaliar o desempenho da codificagdo wavelet com taxas de codificagdo inferiores
a 1 bit/simbolo, através da variagio do nivel de sobreposicéo das linhas da MCW

na matriz de codificacio;

¢ Analisar o desempenho dos esquemas aqui discutidos com outros modelos de ca-

nais de comunicagdo, como modelos com desvanecimento seletivo em freqiiéncia,
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inclusdo de interferéncia intersimbdlica, com disiribuicdes de desvanecimento di-
ferentes da Rayleigh, entre outros;

o Avaliar o desempenho da codificacdo wavelet integrada a outros esquemas de

transmissido em diversidade, como esquemas de diversidade temporal com entre-
lacamento;

s Encontrar outras configuragdes de constelagfes mais eficientes que a constelagao

APK, utilizada na modulagio dos simbolos wavelets codificados.
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Apéndice A
Matrizes e Sistemas Wavelets

A matriz wavelet é uma generalizacio das matrizes ortogonais quadradas ou matrizes
unitdrias para uma grande classe de matrizes retangulares. Uma matriz wavelet é
a representacdo matricial dos coeficientes de filtros associados &s funcoes de escala
e wavelets de nm dado sisterna wavelet. Portanto, cada matriz wavelet contém a
informag8o necessdria para definir um sistema wavelet associado. Virias propriedades
analiticas dos sistemas wavelets dependem das propriedades algébricas das matrizes
wavelets. Desde que os coeficientes associados & fungiio de escala, formam um filtro
passa-baixas e os coeficientes associados &s fungdes wavelets formain fliros passa-faixa,
tem-se que as matrizes wavelets podem ser consideradas como bancos de filtros digitais
com multi-taxas [38].

Os primeiros sistemas wavelets foram introduzidos por Alfred Haar, em 1910. Os
sistemas wavelets de Haar foram generalizados para dimensdes e ordens maiores, a
partir dos quais as mairizes wavelets de Haar foram definidas. H4 um mapeamento
das matrizes wavelets nas matrizes de Haar de mesma ordem e assim, a classificagio das
matrizes wavelets pode ser reduzida a classificagio de sua matriz de Haar associada.
Vérias s&0 as matrizes wavelets usadas na matemética 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 s3o
unitérias (ortogonais se forem reais). A nogio das matrizes de Haar oferece um ponto
de vista unificado das diversas aplicagdes das matrizes citadas.

O restante deste apéndice é organizado como segue: Na Secdo A.1 serd apresentada

a definicdo de matrizes wavelets, seus fundamentos, propriedades elementares e alguns
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exemplos. Na Secio A.2, as matrizes wavelets sio caracterizadas a partir de suas res-
pectivas matrizes de Haar. Na Segdo A.3 define-se a expansio de funcdes discretas em
séries finitas de coeficientes wavelets. Uma importante propriedade apresentada nessa
seqa0 estabelece que toda a energia de uma fungio discreta, expandida em coeficien-
tes wavelets, fica concentrada nos proprios coeficientes da série finita. Na Secdo A.4
as fungGes de escala e wavelets serao definidas a partir dos coeficientes das matrizes
wavelets. Na Secdo A5, os sistemas wavelets serdo definidos a partir de suas ma-

trizes wavelets correspondentes. Finalmente, na Secdo A.6 sdo apresentadas algmmnas
conclusoes.

A.1 As Matrizes Wavelets

Seja ¥ un corpo do conjunto € dos niimeros complexos. O corpe F pode ser definido
no conjunto {§ dos niumeros racionais, R dos niieros reais, no proprio conjunto dos
nimeros complexos ou em algum conjunto algébrico. Considere nma matriz A = (aj),

com m > 2 linhas (vetores) de comprimento possivelmente infinito, dada por

0 0 0 0 -
e (l._l CLO (Zl 0.2
1 1 i 1
. a2 a—l ao al a2 .
A= _ . ‘ . {A.1)
m—1 -1 m—1 m—1
ALy &y &y g

em que m € definido como a ordemn da matriz ¢ cada elemento af € F e ¥ C C. Sao

definidas submatrizes A, de A de dimenséo m x m da forma
A =(ajnyy), T=0,...,m=1,s=0,....m—1 (A2

para [ € Z. Assim, a matriz A pode ser expressa em termos de blocos de matrizes na
forma

A=(. A Ay A LA . ), (A.3)
em que, por exemplo,
ag e aomq
Ay = : (A.4)
ag ™t e e



Da teoria de varidveis complexas, a partir da matriz A, pode ser construida uma
série de poténcias

A2) = Z A (A.5)

i=-oc
denominada de série de Laurent da matriz [38]. A(z) também pode ser escrita como

uma matriz m x m tendo como elementos os coeficientes da série de Laurent
o Lk . 0 k
( Zk Qg Zk'amk+m»~1z \

A(z) = Yok Oigar 2 ; (A.6)

~ o om—1_k .. N me—1 k
\ .Eak. Gk % ) Lk ik +m—1% /
sendo também denotada de matriz de Laurent de A. Ambas as representacdes A.5 e

A6 serio denominadas de representacdes de Laurent da matriz A.

Supondo que hd um nfimero finito de matrizes nao-nulas na Equacio A.5, tem-se
que

Ny
Afz) = Z A, (A7)

I Ny
considerando que Ay e Ay, s#o matrizes ndo-nulas. Seja g = N — Ny + 1 0 numero

de termos ndo nulos da série representada pela Equagdo A.7, denominado de géners da
matriz A.

Finalmente, & definida a adjunta A(z) da matriz de Laurent A(z) por
Alz) = A"z =Y Ap, (A.8)
!

—t . .
em que A} = A" é a transposta conjugada da matriz A;.

Supondo que A tem m linhas e possivelmente, um nfmero infinito de colunas, a
matriz A é denominada de matriz wavelet de ordem m se forem satisfeitas as seguintes

condigbes:

Al A(e) =ml, (A.9)

[ o]
Z ap =mdsg, 0<s<m-—1L (A.10}

k=—c0
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em que d, 5 € o delta de Kronecker.

Na maioria das vezes, o nimero de colunas da matriz A ¢ finito. Nesses casos, a
matriz wavelet A terd uma dimensio finita m X mg, em que g, como dito antes, é o
género da matriz A. O género pode ser visto como o niimero de blocos de matrizes
m X m que formam a matriz A.

O conjunto de todas as matrizes wavelets de ordem m e género g serd representado
por WM(m, g;F). Geralmente F forma um corpo nos mimeros reais ou nos complexos.

A Equacgdo A.9 tem uma representa¢do equivalente em termos dos coeficientes da
matriz wavelet A, dada por

57 6 = 108 (A1)
k

As relagoes A.9 e A.10 ou equivalentemente A.11 e A.10 sdo denominadas, respecti-
vamente, de condicdes quadritica e linear das matrizes wavelets. A condicdo guadritica
assegura que as linhas de uma matriz wavelet A = (af} = (af,...,a},, ;) tém com-
primento igual a /m e que s&o ortogonais mesmo quando deslocadas por um miltiplo
arbitrario de m. O vetor a® é denominado de vetor de escala e cada um dos vetores
a®, 1 < s < m, é denominado de vetor wavelet. A condigio de linearidade ou de esca-
lonamento, dada pela Equagio A.10, estabelece que a soma dos elementos do vetor de
escala € igual a ordem m da matriz wavelet, enquanto que, a soma dos elementos de
cada vetor wavelet € ignal a zero. As matrizes wavelets de ordem m podem ser vistas
como um banco de filtros digitais com m-bandas, em que a primeira linha equivale a
um filtro passa-baixas e as m — 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 também chamados de coeficientes de filtro passa-baixas e coeficientes de
filtros passa-faixa, respectivamente.

Dada uma matriz wavelet com género finito, af, # 0, para 0 < k < myg, suas linhas

serao representadas por

y 1= ag }1 = ai, (A].Q)

em que 0 < s < me0 <k <mg Dessaforma, os vetores de escala e wavelets serao

denotados, respectivamente por:
a=(ap,...,CQmn-1) (A.13)
b = (b, -, bh_y) (A.14)

96



A seguir serao apresentados alguns exemplos simples de matrizes wavelets {38).

Exemplo 4 Matrizes de Haar de ordem 2: As matrizes abuizo, denominadas de

matrizes de Haar, sio as Unicas matrizes wavelets quadradas de ordem 2 com coefici-

entes reqis
1 1 i1
( ) | ( ) | (A1)
1 -1 -1 1

De forma geral, wna matriz de Haar com elementos complexos € dada por

( Ll ) . (.10

Exemplo 5 Matriz Wavelet de Daubechies de ordem 2 e género 2: 4 mairiz
D,

sz( 1+v3 3+v3 3-3 1~\/5) (A17)

—1++3 3-v3 ~3-+/3 143

¢ uma das malrizes de ordern 2 descobertas por Daubechies [38].

Exemplo 6 Matriz Wavelet de ordem 2 e género 2: Seju ar(0}, as componentes

de wma familia de vetores de escala

alf) = ;(1+\/§cos o+ %)), (A.18)
() = é(i—i-\/icos o-2]), (A.19)
as(f) = %(1 V2 cos :9+%D, (A.20)
a(8) = %(1—\/%05 a—zi—r}) (A.21)

em que 0 < § < 27 e o correspondente vetor wavelet associado b(8) = (—1)¥+taz_x(6).

Enitdo a malrz

(A.22)
bo(8) bi(8) b2(B) bs(B)

¢ uma formilia de matrizes wavelets de ordem 2 e género £ definida por um idnico

_ (ao(ﬂ) ai(0) as(8) ag(g))

pardametro 8, sequndo as relagées ay, e by. A matriz Dy € wm caso especial deste exemplo

para 0 = /6.
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A.2 Matrizes Wavelets de Haar

O conjunto das matrizes wavelets com género igual a 1 é de especial importancia na
teoria das wavelets. Este conjunto é denotado por

H{m;F) = MW (m, 1;F). - (A.23)

Os elementos de H(m;F) sdo denominados de matrizes wavelets de Haar de ordem
m. A importincia das matrizes de Haar na teoria das wavelets se deve ao fato que
essas matrizes sdo capazes de caracterizar todas as demais matrizes wavelets. Nas sub-
segOes seguintes sdo discutidas algumas propriedades das matrizes de Haar e algumas

operagoes que possibilitam a construgdo de matrizes de maior dimensdo a partir de
matrizes de menor dimensdo.

A.2.1 A Matriz de Haar Canonica

Seja U(m) o conjunto unitdrio de ordem m, formado por todas as matrizes complexas
U de dimenso m x m, em que, U*U =1 [38].

Teorema 1 Uma matriz compleze H m X m € uma matriz de Haar se, ¢ somente se,

H= ( 1o )H, O (A24)
0 U '

em que U € U(m — 1) € uma maolriz unitdria e H é o matriz de Haar candnica de

ordem m, definida por

( ) L e
! /L ' L
(- 1) e e —)

H= - o (A.25)
. 7 b3 L. 0 .
0 0 T mé\/—s% PEE ' #+s
\ 0 0 —JyE JE }
em ques=(m—k)ek=0,1,...,m—1 sdo os nidmeros das linhas da matriz.
Lema 7 Sejo H = (k) wma matriz de Haar. Entao,
hei=hl=1, 0<r<m. (A.26)
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Coroldrio 8 Sejam H', H” € H(m;C) duas matrizes de Hoar. Entdo, existe wma
matriz unitdria U € U(m — 1} de modo que

1. 0 It
H = H. (A.27)
0 U
Corolério 9 Sejo A uwmna malriz wavelet real, ou seja, a; € R, entdo A € uma matriz
de Hoar se, e somente se,
1 0
A= H, (A.28)
c O

em que O € O(m — 1) € uma matriz ortogonal ¢ H é a matriz de Haar candnica de
ordem m.

A.2.2 Matriz de Haar Caracteristica de uimna Matriz Wavelet

Considere A uma matriz wavelet e seja A(z) sua matriz de Laurent. Defina a matriz
de Haar caracteristica x(A) da matriz wavelet A por:

X(A) = A{2). (A.29)

O teorema seguinte estabelece uma. relagdio entre as matrizes wavelets e as matrizes de
Haar.

Teorema 2 Se A € MW (m, g;F}, entdc x(A) € H{m;F), ou seja, x € um mapea-

mento bem definido de matrizes wavelets de ordem m em matrizes de Haar de ordem

™
MW (m, g;F) 3 H(m; F). (A.30)
Prova. Os elementos da matriz H= x(A) sdo da forma
fee)
h: = Z a’:nl-i-r : (A?’l)
I=~c0

A matriz H deve satisfazer as condigdes A.9 e A.10 que definem uma matriz wavelet.

Pela condicao da linearidade ¢ usando A.31, € obtido

m-—-1 -1 o o0
Z hl = Z ( a,:m_,rs) = Z ap, = mb,g. {A.32)
s=1{ §=0 \l=-o0 k=-—co

A condigio quadrética para H = y{A) segue da condicio quadratica geral, dada pela
Equacao A.9, calculadaem 2z =1. m
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Corolario 10 Seja A uma matriz wovelet de ordem m e x(A) a matriz de Haar

caracteristica da matriz A. Entdo, eziste uma matriz unitdria U € U(m ~ 1) de modo

que
1 0
B={ | A (A33)
0 U

€ uma matriz wavelet cujo motriz de Hoar coracteristica x(B) € a matriz de Hoar
candnica, €

x(B) = ( ; g ) X(A). (A.34)

A.2.3 Produto Tensorial entre Matrizes de Haar

0O produto tensorial entre duas matrizes de Haar resulta em outra matriz de Haar.
Teorema 3 Se A € H(m';F) e B € H(m";F), entdo
A @B e Him'm"F). (A.35)

O teorema acima serd ilustrado com um exemplo. Sejam/ =m”" =2 e

0 0 BBt
A=|® az), B:( ¢ j) (A.36)
ay O by b

Op0 010 020 0D
aghy agly ajby @)y
0p1  L0pl  OpL o OpL
aghy aghy aiby aib;
130 120 1p0 130
aghy agb] ayby aby

171 151 izl 151
aghy aghy ajbg aid)

ARB= (A.37)

Aplicando o produto tensorial na matriz de Haar

11
H:(m1 1), | (A.38)

H:=H®--®H, - {A39)

" nfatores

e definindo
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entdo, H®" ¢ uma matriz de Haar de ordem 27 e também um exemplo de uma classe
especial de matrizes de Hadamard.

Para n = 2 é obtido

1x1 1x1 Ix1 1x1

. 1x (=1 Ix1 Ix{-=1} 1x1
H®* = ( ) ( ) (A.40)

—-1x1 —-1x1 1x1 1x1

—1x(=1) —1x1 1x{-1) 1x1

i 1 1 1
-1 1 -1 1
2
H® — 4 L1 (A.41)
1 -1 -11
. H H .
F®2 = (_H H). (A.42)

A.2.4 O Operador Extensao

Através do operador extensio uma matriz wavelet de maior género é construida a
partir de uma matriz wavelet de menor género, ou seja, é feito um mapeamento de
uma matriz de menor género em uma matriz de maior género. De forma a simplificar
a apresentacio da operacao de extensio, serio consideradas apenas matrizes wavelets

de ordem par. Assim, defina o operador extensdo para a matriz A € MW (m, g; F),
€Omo

E: MW(m,g) = MW (m,4g). (A.43)

Denotando por af, ¢ = 0,1,...,m — 1 as linhas da matriz A,

A=| (A.44)
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define-se a operacdo extensdo m x 4m de A por

/ a0 al 50 gl \
a’ al —a’ al
E(A) = % (A.45)
am-2 gm-1  gm-2  _gm-l .

\am—E am—l gm-2 gm-l )

Teorema 4 Se A € MW (m, g;F), entdo E{A) € MW (m, 4g; F).

O operador E pode ser aplicado repetidamente sobre uma matriz wavelet, obtendo-

se assim, matrizes wavelets com dimensdes cada vez majores.

Corolério 11 Seja n wmn inleiro positivo. Se m € par ¢ A € WM (m, g;¥), entdo
EMA)Y e WM(m,4"g; F).

A.3 Expansao Ortonormal Discreta

Qualquer funcio discreta pode ser representada por uma série finita de coeficientes
wavelets.

Teorema 5 Sejo f : 2 = C uma fungdo arbitrdria definida sobre os inteiros, e seja
A uma matriz wavelet de posto m e género g. Entdo f tem uma tinica ezpansdo em

termos da matriz A, expressa por

m—1
F) =" Gahme (A.46)
=0 keZ
em gue
1
- a, A4T
Cx m ; f(n)an+mk ( )

A expansdo em matriz wavelet é localmente finita; ou seja, para wmn determinado

1, somente uma quantidade finita de termos na série sio diferentes de zero.

A expansao ortonormal discreta é um dos principais elos de ligacao entre a teoria

matematica das wavelets e suas aplicagOes praticas.
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Teorema de Perseval

O teorema de Perseval afirma que a energia de uma fungo discreta expandida em uma

série de coeficientes wavelets fica totalmente concentrada nos coeficientes da série.

Tec_)rema 6 Se

Fmy= > > dahn (A.48)

0<r<m 1

entdo

||f1|2=m{ > Zlcﬂ?}- (A.49)

0<r<m |
Desde que a expansdo em matriz wavelet é localmente finita, a funcio pode ser

eficienterente representada por um mimero finito de coeficientes wavelets.

A.4 Funcoes Wavelets e de Escala

Para qualquer matriz wavelet A € WM(m, g; C), existe uma func¢io de escala ¢(z)
e m— 1 fungbes wavelets * (), ...,9™ ! (z) definidas no espago de Hilbert L3(R), em
que R é o conjunto dos niimeros reais [38]. Uma fungio f(z) definida em R pertencé
ao espago L*(R) se | f(z)}? for integrdvel, ou seja,

/ |f (@) de < o0 | (A.50)
R

As fungoes de escala e wavelets satisfazem relagGes especificas, definidas em termos
da matriz wavelet A, coro segue: '
Counsidere a equacio
mg—1

olz)= 3 Qpmz - k) (A51)
k=0

em que aj ¢ o vetor de escala de uma matriz wavelet A € WM (m, g; C).

Esta equacao é chamada de equacdo de escala associada a matriz wavelet A =
(af). Se ¢ € L*(R) é uma solugio dessa equacio, entdo  é chamada de funcdo de
escala associada a matriz A. Da mesma forma, pode-se definir as func¢des wavelels

{t(z), ..., ™ z)} associadas a matriz A e a funcio de escala ¢ pela equagio

() = Y ajp(me ~ k)  (AB2)



O teorema a seguir estabelece que cada matriz wavelet possui apenas uma funcio
de escala com suporte compacto.

Teorema 7 Seja A € WM(m,g;C) wma matriz wavelet. Enlio existe wma tnica
funcdo ¢ € L*(R) tal que:

(a) ¢ satisfaz o Equacdc A.51;

(b) [relz)de =1;

(¢} sup o C [0,(g— 1) {;2) +1].

T

Na prdtica, pode-se obter uma solugdo aproximada para a Equacio A.51 cemo
segue. Seja

" = xp,1) - {A53)

uma fungao caracteristica, definida por

1, se z e K
XK = (A.54)
0, cc
A partir da Equacdo A.53, pode-se obter aproximagGes sucessivas para a func¢io de
escala definida pela Equagao A.51 através da equacdo recursiva:

mg—1

¥ (z) = Z al@* " (mz — k) (A.55)

A seqiiéncia ¥ (z) converge para a solugio ¢(z) quando v — oo [38]. Uma vez
obtida a funcdo de escala aproximada, as fungdes wavelets podem ser calculadas pela
Equacio A.52. Dessa forma, pode-se obter, para qualquer matriz wavelet A, as corres-
pondentes fungdes wavelets e de escala. A Figura A.1 apresenta as fungdes de escala

para algumas matrizes wavelets de Daubechies [34].

A.5 Sistemas Wavelet

Considere uma matriz wavelet A de posto m, ¢ seja w e ¥° s = 1,...,m — 1, as
respectivas funcdes de escala e wavelets associadas a essa matriz. Para k, j € Z, define-
se
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{a) MCW com m=2 e g=2
12, 12,
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1

(&) MCW com m=2 e g==6

{f} MCW com m=2 e g=7

Figura A.1: Fungdes de escala para algumas matrizes wavelets de Daubechies.



pin(z) = mPp(miz — k), (A.56)

5(@) = mIPy (miz — k), s=1,..,m—1 {A.57)

As Equaces A.56 e A.57 representam uma familia de fungdes geradas a partir de
translactes ¢ escalonamentos das fungtes wavelets e de escala fundamentais. Q sistema

wavelet W[A|, associado a matriz wavelet A, pode entdo ser definido como o conjunto
de funcoes

WIA] == {pp(z), k € ZYU {5 (z), 5,k €2, 520, s=1,.,m—1}.  (A58)
em que,
or(z) = por(z) (A.59)

Teorema 8 Considere a matriz A € WM{(m, g; C), o sistema wavelet W[A] associado
a A, e uma fungdo f € L*(R). Ezisteuma ezpansio convergente em média quadrditice
em L? da forma

o0 m—- X o0
@)= aplz)+ 3. Z 2 3 (2) (A.60)
=—00 s=1 §=0 k=
sendo 0s coeficienties ecpressos por
o= [ sz, (4.61)

&, = f F(@)¥te(a) | (A.62)

Para a maioria das matrizes wavelets, o sistema wavelet W[A] ¢ um sistema ortonor-
mal completo e conseqgiientemente uma base ortonormal para L?(R). Eutretanto, para
algumas matrizes wavelets, o sistema W[A] ndo forma umna base ortonormal, embora o
Teorema 8 continue vilido [38]. Nestes casos, o sistema W{A] forma um suporte com-
pacto para L*(R). A defini¢io de suporte compacto é uma generalizacio da definicio de
base. No suporte compacto, os elementos nio precisam ser linearmente independentes
para que uma expansio, como definida no Teoremna 8, permaneca vilida. A definigdo

formal de suporte compacto serd apresentada a seguir.
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Seja H um espaco de Hilbert e {h,} um conjunto definido em H. Entdo {h.} forma
um suporte compacto de H se,

f=¢Y (ha ha - (A.83)
acZ
para cada f € H e algum ¢ C R™.

Observa-se entdo que o suporte compacto tem a propriedade da reconsiruggo per-
feita; ou seja, cada f € H pode ser reconstruido a partir de suas projecdes {ha, f) sobre
o suporte compacto de acordo com a Equaglo A.63. Claramente uma base ortonormal
para H tem esta propriedade (com ¢ = 1}, Para a maioria das aplicacdes, a propriedade
da reconstrucdo perfeita é mais importante que a ortonormalidade.

A.6 Conclusao

Neste apéndice, as matrizes wavelets foram definidas e algumas de suas propriedades
foram apresentadas. Um enfoque especial foi dado as matrizes wavelets de Haar, vis-
to que a codificag@o wavelet discutida neste trabalho utiliza uma classe de matrizes
construidas a partir das matrizes de Haar, As duas ferramentas matemadticas utiliza-
das neste trabalho, para construcio das matrizes wavelets empregadas na codificagio,
também foram definidas, sendo elas: a operagio de extensdo e o produto tensorial de
matrizes.

Além disso, também foi discutido neste apéndice, a relagdo univoca entre cada ma-
triz wavelet e o seu respectivo sistema wavelet associado. Essa relagio fica evidenie na

medida que cada sistema wavelet é construido a partir dos coeficientes de sua respectiva
matriz wavelet.
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Apéndice B
Codigos de Bloco Lineares

Em 1948 Shannon publicou um artigo intitulado A Mathematical Theory of Commu-
nicetion no qual definin as bases dos atuals sistemas de comunicagdes digitais. As
fungdes de entropia, discriminacdo e informagdo mitua definidas nesse artigo, bem co-
mo os importantes conceitos de capacidade de canal e taxa de distorcio de uma fonte
levam a definigio de dois tipos distintos de cédigos.

» Codigos de fonte: Os cddigos de fonte sfo utilizados para remover as re-
dundéncias que ocorrem naturalmente em qualquer fonte de informacio, e assim

possibilitam representar a informaco de forma mais compacta.

¢ Cdodigos de canal: Os codigos de canal sdo utilizados para aumentar a imuni-
dade das informacdes ao ruido. Isto é realizado através da introdugio de uma
redundéncia controlada nos dados que serdo transmitidos através do canal, for-
necendo ao receptor a capacidade de detectar e possivelmente corrigir os erros

causados pelo ruido do canal de comunicagio,

As préximas seghes desse apéndice abordarfo uma classe particular de cédigos de
canal, denominados de cédigos de bloco lineares. O restante deste apéndice é organi-
zado como segue:

Na Se¢do B.1, serdo discutidas algumas propriedades des cédigos de bloco. O con-
ceito de distdncia minima serd desenvolvido e utilizado para caracterizar a capacidade
de um determinado cédigo de detectar e corrigir erros. Na Secdo B.2, os cédigos de
bloco lineares serdo definidos. Umn enfoque especial serd dado aos cddigos de Ham-
ming, visto que eles foram untilizados em um dos esquemas de codificagio apresentados

no final desse trabalho. Na Secdo B.3 serd definida uma representacdo em trelica para
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0s codigos de bloco lineares. Essa representacio torna possivel a decodificacio dessa
classe de c6digos através do algoritmo de Viterbi de maxima-verossimilhanca. Por fim,
na Secdo B.4 serfo apresentadas algumas conclusdes.

B.1 Cédigos de Bloco

Um cédigo de bloco C consiste de um conjunto de M palavras-cédigo {cg, €1, Cy, ...,
cy—1}. Cada palavra-cédigo é representada por ¢ = (¢, ¢1, €2, ..y €4.1). Se as coor-
denadas em ¢ assumem valores em GF(g) (um corpo finito com ¢ elementos), entdo o
cédigo C é denominado de cédigo g-ario.

O proceesso de codificagio nessa classe de cddigos consiste em segmentar a seqiiéucia
de dados em blocos e mapear esses blocos nas palavras-codigo em C. Esse mapeamento
é geralmente um-a-um, de forma que o processo de codificagdo possa ser revertido no
receptor, recuperando o bloco de dados original.

Se os simbolos na seqiiéneia de dados assumem valores em GF(g), entio o conjunto
de todas as possiveis ktplas m = (mg, 71, mg, ..., my—;) formam um espago vetorial
sobre GF(q) contendo ¢F vetores. Da mesma forma, o conjunto de todas as possiveis
n-tiplas sobre GF(g) forma um espaco vetorial sobre GF(g) contendo ¢" vetores. Sendo
assim, existem blocos com n simbolos que ndo estdo associados a qualquer bloco de
dados e portanto, ndo sio palavras-cddigo. O codigo C contém redundincia se o
mimero de palavras-cédigo for menor que 0 ndmero de possiveis blacos com n simbolos.
A redundancia r é expressa por:

r=n-log, M (B.1)

Se M = g*, entdo 7 é calculado pela diferenca r = (n — k) entre o comprimento
da palavra-cédigo e o comprimento do bloco de dados. A redundéincia é também

fregiientemente expressa em termos da taxa do cédigo.

Definicdo 12 Taxa de um coédigo de bloco

Seja M o nimero de palavras-cédigo com comprimento n em um cddigo C. A taza

de C € calculada por

B log, M
i

(B.2)

A taxa do cédigo serd calculada por R = k/n para aqueles casos em que M = ¢*.
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Durante a transmissio, o canal produz distor¢des nas palavras-cédigo. Essas dis-

tor¢Ses podem ser modeladas por um processo aditivo, conforme ilustrado na Figura
B.1.

e={ep, er, .., £y1)  Seqiiénota
I de Erros
Cz(CG-Ci----an-l) :é e l'z(fozC(}"‘eg,...,r"_,]=C"_{+£’,,_|)
Palavra-codigo Canat de Palavra
Transmitida Comunicagio Recehida

Figura B.1: Modelo em banda bisica para um canal de comunicacio.

Na recepgdo, geralmente o decodificador de canal tem como primeira tarefa a de-
tecgio de erros. Para isso, o decodificador analisa se a palavra recebida é uma palavra-
cOdigo. Se a palavra recebida ndo for uma palavra-cddigo, o decodificador assume que
um ou Mais erros ocorreram na transmissao. '

Nem todos os padrdes de erros podem ser detectados no decodificador. Para isso,
basta que os erros na transmissdo alterem a palavra-cédigo transmitida para uma
outra palavra-cédigo vdlida. Dado que uma palavra-cddigo ¢ fol transmitida, existem
(M - 1) palavras-cidigo diferentes de ¢ que podem chegar no receptor e, portanto,
existern (M — 1) padrGes de erros ndo detectdveis em qualquer cédigo C.

O decodificador pode reagir a um erro detectado com uma das segnintes agoes:

¢ Solicitar uma retransmissio da palavra-codigo;
¢ Sinalizar a palavra como sendo incorreta;
e Tentar corrigir os erros na palavra recebida.,

A primeira estratégia listada acima é denominada pedido de repeticdo au-
tomatica (ARQ), sendo muito utilizada em sistemas de transferéncia de dados que
prezam por uma alta confiabilidade nas informagdes recebidas.

A segunda op¢do € usualmente referenciada como mufing. FEla ¢ tipica de apli-
cagles que ndo disponibilizam de tempo suficiente para permitir a retransmissio da
informacio, e que consideram melhor atribuir um valor mudo a palavra recebida que

tentar corrigir os erros da transmissao.
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A dltima opgdo ¢ referenciada como corregdo direta de erros (FEC). Essa
estratégia utiliza estruturas algébricas e aritméticas para determinar a palavra mais
provivel de ter sido enviada dentre as palavras-cédigo validas.

E possivel que um decodificador FEC encontre para um determinado padrio de
erros, uma paiavra-codigo diferente daquela que foi realmente transmitida. Neste caso,
é dito que o decodificador cometeu um erro de decodificagdo. Apesar do padrio de
erros, que causa o erro de decodificagdo, poder ser detectado, nio é possivel detectar o
préprio erro de decodificagio. Usualmente, o nimero de padrdes de erros que causam
erros de decodificagio é malor que o mimero de padrdes de erros que nio sdo detectdveis.
Na verdade, se o cddigo ¢ escolhido cuidadosamente, os padrdes de erros mais provéveis

de ocorrer irdo alterar as palavras-cédigo transmitidas de tal forma que as palavras
recebidas sejam consideradas ndo validas.

Definicao 13 Peso de uma palavra-cédigo ou de um padriao de erros
O peso de uma palavra-cddigo ou de um padrdoe de erros € o niimero de coordenadas
diferentes de zero na palavra-cddigo ou no padrdo de erros.

O peso da palovra-cddigo ¢ é usualmente denotado por W(c).

Considere 0s blocos v = {vg, vy, .., Un—1) e W = (o, Wi, ...y We1). A “distancia”d(v, w)

entre esses dois blocos pode ser definida pela distdncia de Hamming, como segue:

Defini¢ao 14 Distancia de Hamming

A distinciae de Hammang entre os blocos v e w € o nimero de coordenadas nas

quais os dois blocos se diferem.
Damming (V, W) = d(v, w) = [{ily; #w;, 1 =0,1,...,n — 1} (B.3)

em que | - | denota a cardinalidade de um conjunto.
A distincia de Hamming permite caracterizar as capacidades de corregio e de de-

teccdo de erros dos codigos de bloco como funcgdo da distdncia minima do cédigo,

definida como segue.

Definicdo 15 Distiancia minima de um cédigo de bloco
A distdncia minima de umn cddigo de bloco C € a menor distancia de Hamming

entre todos 0s pares distintos das palavras-codigo em C.
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Recorde que os tinicos padrdes de erros que ndo podem ser detectados sdo aqueles
que transformam a palavra-cédigo transmitida em uma outra palavra-cédige vélida.
Considere um cddigo com distdncia minima d,;,. Cada palavra transmitida desse
codigo difere em no minimo dus, coordenadas de qualquer outra palavra do cédigo.
Sendo assim, para que um padrio de erros ndo possa ser detectado, devem ocorrer no
minimo dpia erros nos simbolos da palavra-cédigo transmitida.

Um cédigo com distdncia minima dy;, pode detectar tedos os padrdes de
erros com pesos menores ou iguais a {dpsy, — 1).

Note porém que um determinado c¢édigo pode detectar também padrdes de erros
com pesos W > dui,. A afirmativa acimd fornece simplesmente um limite sobre o peso
para o qual pode-se detectar fodos 0s padrdes de erros.

Os sistemas FEC tém por meta a minimizagio da probabilidade de erros de de-
codificagio. Seja p(r|c) a probabilidade do decodificador receber a palavra r sabendo
que a palavra-cédigo transmitida foi e. Através da identificacio da palavra-cddigo ¢;
que maximiza p{r|c = ¢;), o decodificador consegue minimizar a probabilidade de erro,
provido que p{c) = cte. Os decodificadores que seguem esse principio sio denominados
" de decodificadores de méxima verossimilhanca {40].

A probabilidade condicional p(ric) é igual a probabilidade de ocorréncia do padrio
de erros e = (r — ¢} dado que ¢ foi transmitido. Se for considerado que os padrdes
de erro mais provaveis sio aqueles que possuem pesos W mais baixos (no canal BSC
isto se verifica facilmente), entdo a palavra-codigo ¢; que maximiza p(r|c;) é a palavra-
cddigo que minimiza d{r,¢;) = W(r — ¢). Dessa forma, a palavra-cédigo transmitida
de maxima verossimilhanca é aquela que possui a menor distancia de Hamming da
palavra recebida r. Um decodificador que opera sobre este principio comete um erro
de decodificagao se a palavra recebida estd mais préxima de uma palavra-cédigo
incorreta do que da palavra-cddigo correta. Pela definigio, as palavras-cédigo incorretas
estdo no minimo a uma distincia dyy, da palavra-cédigo correta. Sendo assim, os erros
de decodificagdo somente poderfio ocorrer se os padries de erros introduzidos pelo canal

tiverem pesos maiores ou iguais a duin/2. Isto também pode ser dito como segue.

Um cédigo com distdncia minima d,;, pode corrigir todos os padrées de
erros com pesos menores ou iguais a [{dpn — 1)/2].

| (dein — 1)/2} € 0 limite superior sobre o peso para o qual pode-se corrigir todos os
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padrdes de erros. Algumas vezes é possivel corrigir (| (duin — 1)/2] + 1) erros ou mais
em certos blocos. '

A capacidade de corregdo de erros de um cddigo de bloco C também pode ser anali-
sada sob uma perspectiva geométrica. Considere uma esfera de raio ¢ contendo todos os
vetores, pertencentes a um espago vetorial n-dimensional sobre GF(g), que podem ser
recebidos por um decodificador e que estdo a uma distancia de Hamming Qauning < ¢
de uma determinada palavra-cédigo de C. Define-se como o volume V(n,t) dessa es-
fera, denominada de esfera de Hamming, o niimero de vetores que ela contém. Esse
volume pode ser calculado como segue [40)],

Vyln,t) = (g~ 1y (B.4)

! n
o\ J
Se um vetor recebido r cai dentro de uma esfera de Hamming, o decodificador sele-
ciona a palavra-cddigo e que esté no centro da esfera como sendo a palavra transmitida.
Se o vetor recebido cai em uma regifo entre as virias esferas de decodificagio, o de-
codificador de maxima verossimilhanca seleciona a palavra-cédigo mais proxima como
sendo a palavra transmitida.

Um problema importante é determinar o nimero mdximo de palavras- cddigo
Ag(n, dusn) com comprimento fixo n e distincia minima duy, que podem ser escolhi-
das a partir de um espago vetorial n-dimensional sobre GF(g). Este problema também
pode ser formulado em funcao da redundincia r do eédigo como segue: Qual é a menor
redundéancia requerida para um cédigo ¢-drio de comprimento n com capacidade de

corrigir ¢ erros? O Teorema 9 responde essa questo.

Teorema 9 Um cddigo g-drio de comprimento n com cepacidade de corrigir ¥ erros
deve possuir uma vedunddncia v que satisfaga

r > log, Vy{n, t) (B.5)

Prova. Cada uma das M palavras-cédigo em C estd associada a uma esfera de
Hamming de raio {. As esferas nfo se sobrepdem, e portanto o volume total das esferas
associadas a C nao pode exceder o niimero total de vetores no espaco de todas as
possiveis palavras recebidas. Segue entdo que M - Vy(n,t} < ¢" logo, ¢"/M > V(n,t).
Tsto implica qué r=mn-log, M >log, Vi(n,t). =

Sao poucos os codigos que satisfazem o Teorema 9 com igualdade. Tais cddigos sdo
denominados de cédigos perfeitos.

113



B.2 Cddigos de Bloco Lineares

Considere um cddigo de bloco C consistindo de M palavras {(cg, ¢, oy Cp1)} com

coordenadas em GF(g). C ¢ um cédigo gdrio lincar se e somente se C forma um
sub-espago vetorial sobre GF(g).

Definicao 16 Dimensao de um cédigo linear

A dimensao de um cddigo linear € a dimensao do seu correspondente sub-espaco
vetorial.

Um cddigo linear de comprimento n e dimensido & é geralmente referenciado como
um cédigo (n, k). Um cédigo (n,k) com sfmbolos em GF(g) possui um total de ¢*

palavras-cédigo de comprimento n.

Os codigos lineares possuem algumas propriedades interessantes [40], sendo elas:

1. A combinacdo linear de qualguer conjunto de palavras-cédigo ¢ uma palavra-

codigo. Uma conseqiiéneia disso é que qualquer cddigo linear possui um vetor
nulo.

2. A distdncia minima de um cddigo linear ¢é igual ao menor peso do cédigo.

Prova. A distancia minima do cédigo é calculada por

- ’ . 1
duin = min dic,e)= min W(c -c).
e, e’ €Cete ed €C et
FRE r . i - r 1
Desde que o cddigo é linear, tem-se que ¢ = (c — ¢ ) é uma palavra-cédigo e
portanto

. "
e = min  W(c')
CHEC,CU#Q
n

3. Os padrdes de erros que ndo pedem ser detectados por um c6digo linear sio inde-
pendentes da palavra-cédigo transmitida e pertencern ao conjunto das palavras-
codigo ndo nulas,

Prova. Seja ¢ uma palavra-cédigo transmitida e ¢ a palavra-cédigo recebi-
da incorretamente. O correspondente padrio de erros e = ¢ — ¢ deve ser uma
palavra-cddigo pela primeira propriedade e conseqiientemente nao pode ser de-
tectado. =
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B.2.1 A Matriz Geradora e a Matriz de Paridade

Seja m = mg, My, ..., My..; um bloco com k simbolos de informagio codificado em uma
palavra-cédigo ¢. A operagdo de codificacio realizada por um codificador de bloco
linear pode ser representada por

c = mG (B.6)

sendo G, denominada de matriz geradora para o cédigo C, definida por

£o Jo.0 o1 ' fon-1
g1 91,0 a1, o Qip-
e=| 7 |=| 7" T (B7)
| Bk-1 ] | Gk-100 Gk-10 0t Gh-im-d |

Notie que qualquer palavra-cidigo é stimplesmente uma combinacdo linear dos veto-
res {g;} de G, isto é,

£o
g1
¢ = {mg, My, ..., Mg_1) _ = Mogo + M1 + -+ + Mi—18x-1 (B.8)

Brk-1

Desde que o ¢ddigo linear (n,k) com ¢* palavras-cédigo é um sub-espaco de dimenséo
k, os vetores {g;} da matriz geradora G devem ser linearmente independentes, ou seja,
eles devem gerar um subespaco de dimensdo k. Em outras palavras, os vetores {g;}
formam uma base para o cédigo {n,k). Note que o conjunto de vetores da base nio é
Unico, e portanto, G também néo é tnica. Observe também que a ordem da matriz G
é k, desde que o subespago tem dimensio £.

Qualquer matriz geradora de wm cddigo (n,k) pode ser transformada, através de ope-

raghes sobre as linhas (e permutacBes sobre as colunas), em uma “forma sistemdtica”

P P12 o Pin—k
010 -+ 0 !pa P - DPon—i

G=mpj=| = FE _ (B.9)
_0 00 - 1 | P Pr2 - Prn—k |

em que I é 3 matriz identidade & x k ¢ P é uma matriz k x (n — k) que determina os

71 — k bits redundantes.



Observe que uma matriz geradora na forma sistemdatica gera um cdédigo de bloco
linear no qual os primeiros & bits de cada palavra-cédigo sio idénticos aos bits de
informagéo codificados e os n— & bits restantes de cada palavra-cédigo sio combinactes
lineares dos & bits de informacio. Esses n — k bits redundantes sio denominados de
bits de paridade. O cddigo (n, k) resultante é chamado de cddigo sisterndtico.

Um eddigo (n, &) gerado a partir de uma matriz G que nio est4 na forma sistematica
¢ chamado de c6digo ndo sistemdtico. Entretanto, desde que toda matriz geradora é
equivalente a uma matriz geradora na forma sistemdtica, os dois cédigos lineares (n, k)
gerados pelas duas matrizes geradoras equivalentes também sio equivalentes. Entdo,
cada cédigo linear (n, k) € equivalente & um cédigo linear sistematico (n, k).

Associado ao subespago vetorial de dimensio & de qualquer cédigo linear C, existe
um subespago dual com dimensdo n — k. Tal subespaco define o cddigo dual C*
associado ao cédigo C. O cédigo dual Ct é um cédigo linear (n,n — k) com ¢"*
vetores-codigo. A matriz geradora para o cédigo dual Ct, denominada de matriz de
paridade H, consiste de n— k& vetores-cédigo linearmente independentes pertencentes ao
subespago dual do cédigo C. Qualquer palavra-cédigo ¢ do cédigo C(n, k) é ortogonal
a qualquer palavra-cédigo no cédigo dual CH(n, n—k). Sendo assim, as palavras-cédigo

do cédigo C(n, k) sdo ortogonals as linhas da matriz de paridade, ou seja,
cH =0 (B.10)

em que O denota um vetor linha nulo com n — k elementos e ¢ é wmna palavra-cddigo

do cédigo {n, k). Desde que as linhas de G pertencem ao cédigo (n, k), tem-se que
GH =0 (B.11)

em que O ¢ agora uma matriz k¥ x (n ~ k) com elementos nules.

A matriz de paridade H correspondente a uma matriz geradora G na forma sis-
tematica, é dada por:

H = [-P'|I;¢] (B.12)

A matriz de paridade de um cédigo fornece uma forma conveniente de se determinar

a distdncia minima do cédigo.

Teorema 10 Considere um cddigo de bloco linear C com mairiz de paridade H. A
distdncia minima de C € igual ao menor numero de colunas distintas em H gue soma-

das produzem o vetor nulo.
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Prova. Desde que cH' = 0, as colunas de H sio linearmente dependentes. Seja
¢; uma palavra-cédige de peso minimo de um cddigo linear (n, k). A palavra-cédigo
¢; deve satisfazer a condigio ¢;H' = 0. Desde que 0 peso minimo ¢ ignal a distancia
minima, segue que a matriz H possui dy;, colunas linearmente dependentes. =

A partir do Teorema 10 pode-se afirmar que ndo mais que dyin — 1 colunas de H
s30 linearmente independentes. Sabendo que a ordem de H é no méximo n — k, segue

que n — & > dysy — 1. Portanto, dg;, possui um limite superior dado por
doin SN —k+1 (B.13)

Este limjtante é conhecido como cota de Singleton. Cddigos que atingem esta cota sao
conhecidos como MDS {Mezimum-Distance Separable).

B.2.2 Cédigos de Hamming

Os cddigos de Hamming formaram a primeira classe de cddigos de canal amplamente
difundidos. A primeira aplicacio desses cédigos foi no controle de erros das transmissdes
telefonicas a longa distincia [40].

Os parametros de desemupenho dos cddigos de Hamming bindrios sio tipicamente

expressos como fungdo do nlmero de simbolos de redundancia, aqui denotado por m.
S50 eles:

Comprimento do c¢édigo: no=2m—1
Nimero de simmbolos de informagéao: h=2m—m—1
Nimero de simbolos de paridade: n—k=m
Capacidade de correciio de erros: t=1

As matrizes de paridade para os cddigos de Hamming bindrios sdo muito faceis de
construir. Para um cédigo de Hamming de comprimento 2™ — 1, a matriz de paridade
é formada por colunas construidas a partir de todas a m-uUplas bindrias ndo nulas.
O cbdigo de Hamming (7,4) pode, por exemplo, ser definido pela matriz de paridade
apresentada na Equagao abaixo.

00
10 (B.14)
01
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A ordem das colunas é arbitriria; um outro arranjo ainda define um cédigo de
Hamming (7,4), embora diferente do cédigo associado a matriz de paridade apresentada
acima. A matriz de paridade na Equagio B.14 foi projetada especificamente para
descrever um c6digo sistemdtico. A correspondente matriz geradora apresentada na

Equagdo B.15 mostra claramente que os bits de informagiio ocupam as primeiras 4
coordenadas de cada palavra-cédigo.

(B.15)

o e O O
D O O
T e R e}

[ TR o B R )
[a B
— D e e

1
0
0

_O -

Uma andlise da matriz de paridade acima mostra que o menor niimero de m-iiplas
bindrias distintas que somadas produzem o vetor nulo é sempre trés, e portanto dyi, =
3, pelo Teorema 10. De forma geral, todos os cddigos de Hamming possuem duiy = 3
€ 830 capazes de corrigir apenas um erro em cada palavra-cédigo transmitida.

Serd mostrado a seguir que os c6digos de Hamming sio cédigos perfeitos, ou seja,
satisfazem o limite de Hamming com igualdade (ver Teorema 9).

Teorema 11 Todos os cddigos de Hamming sdo perfeitos.

Prova. Todos os cddigos perfeitos satisfazem a ignaldade,

r = log, Vy(n,t) (B.16)

em que r € 0 nimero de bits de redundéncia e V,(n, t) é o volume da esfera de Hamming
apresentado na Equagio B.4.
Para um cddigo bindrio (2™ — 1,2™ —m — 1) com ¢ = 1, o volume da esfera de

Hamming pode ser calculado por:

=3 (7)o win

=0 v

Desde que r =n — k& = m, o Teorema fica provado. =

B.3 Trelica Minima de Cédigos de Bloco Lineares

Nesta secdo serd definida nma representagio em trelica para os cédigos de bloco line-

ares. A vantagem desse representacio é a possibilidade de realizar uma decodificacao
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por méxima-verossimilhanga das palavras-cédigo transmitidas, utilizando-se o algorit-
mo de Viterbi. A decodificacdo de cédigos de bloco através do algoritmo de Viterbi
foi introduzida inicialmente por Jack Wolf. A desvantagem dessa técnica de decodifi-
cagao estd relacionada a dificuldade de se obter representagdes em trelica para codigos
longos, desde que a complexidade dessas representacdes geralmente aumentam eXpo-
nencialmente com o comprimento do cédigo. Dessa forma, a utilizagio do algoritmo
de Viterbi para decodificar cddigos de bloco somente é vidvel quando tais cédigos sio
curtos.

A decodificacio através do algoritmd de Viterbi € realizada por meio de operacdes
de adicdo e comparagéo.. Sendo assim, para minimizar a complexidade de decodificacéo,
deve-se construir uma trelica apropriada para o cddigo de interesse. A seguir, a trelica
minima serd definida e posteriormente suas pmpriedadés'seré,o descritas. Serd mostrado
também que existe apenas uma dnica treliga minima para qualquer cédigo linear. Por
fim, serd apresentado um algoritmo, baseado na matriz de paridade dos cédigos de

bloco, para a construgdo de trelicas minimas.

Definigao 17 Treliga:

Uma trelica T = (V,€) de comprimento n é um grafo orientado com um conjunto

de vértices (nds ou estedos) V e um conjunto de ramos £.

O conjunto V pode ser particionado em n + 1 subconjuntos:

v=_Jw, (B.18)
t=0

em que V; é o conjunto de vértices no nivel ¢.

Um ramo e é uma conexfio de um vértice no nivel £ a um vértice no nfvel ¢ + 1.
Cada ramo e é rotulado por um simbolo ¢(e) pertencente ao corpe GF(g). Os vériices
no nivel t = 0 e t = n s50 casos especiais definidos como a raiz Vy = {v4} e a meta
V.. = {vp}, respectivamente. Em outras palavras, v4 é o primeiro vértice da treliga e
vp é 0 ultimo vértice.

Um caminho na treliga é uma seqiiéncia de ramos e = {e;, ey, ..., €,) que conecta
um vértice ¥ a um outro v'. Cada caminho e é referenciado por um vetor c(e} =
(c(er), ..., clem)) € GF(¢g)™, cujas componentes sdo os rétulos dos ramos individuais.

Cansidere C(n, k), um cddigo de bloco linear de comprimento n definido sobre
o corpo GF(g) com M = ¢* palavras-cédigo {c1,cq,...,enm}. Uma trelica T(C) é

chamada de frelica do cddigo C se as seguintes condigdes forem satisfeitas:
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e Cada caminho e de v4 a vy ¢é associado a um vetor c(e) pertencente a0 cédigo
C.

e Para cada palavra-cddigo ¢, existe no minimo um caminho de v4 a vp.

Existem vérias representagbes em trelica para um dado cédigo C.
Uma importante propriedade dessas treligas é que nio existem trajetérias paralelas

de v4 a v com o mesmo vetor c(e). O exemplo a seguir ilustra a representacio trivial
em treliga de um cédigo C.

Exemplo 18 Trelica trivial de um cédigo (3,2): Considere o cédigo
C(3,2) = {000}, (011), (110), (101)}, (B.19)

a treliga trivial € obtida quando as palavras-cédigo sGo mapeadas em caminho paralelos,

como tustrado na Figura B.2. A trelica tem [V| = 10 vértices e |£| = 12 ramos.
Outra possivel trelica para este cddigo € epresentada na Figura B.3, com |V| = 6

vértices e || = 8 ramos. Serd mostrado posteriormente que esta trelica é minima e

portanto ndo existe outra trelica com um nidmere menor de vértices e ramos.

Figura B.2: Treliga trivial para o cddigo (3,2).

Definicao 19 Trelica minima:

A trelica minima de um cddigo C{n, k) é uma treliga com um nimero minimo de
vértices V1.

120



Figura B.3: Trelica minima para o cédigo (3,2).

A complexidade computacional do algoritmo de Viterbi é diretamente relacionada
ao nimero de vértices V e de ramos £ da trelica T utilizada na decodificagio. Dessa
forma, para minimizar essa complexidade, a trelica do cédigo deve ter um nimero
minimo de ramos e de vértices. Posteriormente serd mostrado que a trelica minima de

um cddigo linear minimiza simultaneamente |V| e 1£1.

B.3.1 Construgao de Trelicas Minimas através da Matriz de

Paridade de Cédigos de Bloco Lineares

A construgio de uma, treliga minima através da matriz de paridade de um cédigo linear

é baseada no conceito de trelica das sindromes, apresentado a seguir:

Treliga das sindromes

Seja. H = (hy, hy, ..., h,), a matriz de paridade de um c6digo C, com h; sendo a i-ésima
coluna de H. Dessa forma, cada palavra-cédigo ¢ € C satisfaz a equagio de paridade

C1h1 S Cnhn =0 (BZO)
Pode-se dividir o vetor ¢ com relagio a um pardmetro £ em duas partes como segue:

¢ = (c1, 02, o0y ) = (€18} = (ab) = ({e1y o ettt s 0 1) (B.21)

. A 3 - »
O vetor ¢! = a é denominado de cabegalho de ¢ enquanto que o vetor ¢, = b €
denominado de cauda.

Ista corresponde 3 particio H = (HA|HF) da matriz de paridade.

121



Denomina-se de trelica das sfndromes uma trelica que possui seus vértices {estados)
referenciados pela sindrome parcial o,{c) dada por:

Yee Ciofe) =cihi + .. 4+ oghy=ct - (HY, t=1,2,...n—1. (B.22}

Dessa forma, o nimero de vértices (estados) |Vi| no nivel ¢ em uma trelica das
sindromes ¢ igual ao nimero de diferentes vetores o,(c). No nivel ¢ = 0, a trelica

possui apenas um vértice referenciado por oy = 0, ou seja, por um vetor coluna com
n - k zeros.

A obtengao de uma trelica das sindromes através da matriz de paridade serd exem-
plificado a seguir:

Exemplo 20 Trelica das sindromes: Considere um cddigo {5, 3) representado pela
seguinte mairiz de paridade:

11010
H = (B.23)
01101

Inicialmente, para cadat = 0,..,n — 1, caleuls-se todos os vértices Vi, na nivel

t+ 1 a partir dos vértices V, através de relagao recursiva:
Otpl = O + Cl{ht+1, Yo € GF(Q), VG’; € Vt (824)

O vértice o, € conectado ao vértice o,y por um ramo rotuledo por . Para a matriz da
Fquagdo B.23, obtém-se, através desse procedimento, a trelica ne Figura B.4. Seque
das Equagées B.20 e B.22 que g,(c) = 0, Ye € C. Dessa forma, tode palavra-cédigo
¢ deve ter um caminho de v4 a vp na trelica. Sendo assim, cada vértice gue néo temn
um carninho até vy pode ser excluido com todos os seus ramos. Através deste método,

obtém-se o unica trelica das sindromes do cddigo, tlustrada na Figura B.5.

Teorema 12 A trelica das sindromes de um cédigo linear € minima.

A prova do Teorema 12 pode ser encontrada em [33].

B.3.2 Propriedades da Trelica Minima

Seja By(a) o conjunto de todas as possiveis caudas b com cabecatho a, tal que ¢ = (a|b))

pertenca a um cédigo C arbitrdrio, ou seja,
Bi(a) = {clc = (cflcP) € C,cf =a}. (B.25)
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Figura B.5: Trelica sindrome para o cédigo (5,3).

O conjunto A,(b} de todos os cabegalhos a com uma mesma canda b pode ser definido
de maneira andloga.

Lema 21 Separabilidade: Considere a e &, dois diferentes cabegalhos de um cddigo
linear C. Os conjuntos By(a) e By(&) sdo idénticos se oy(a) = a,(8) e disjuntos se

o(a) # 0y(8). Um resultado similar é obtido para os conjuntos A,(b) ¢ Ay (b).

De acordo com o Lema 21 apenas as palavras-cédigo ¢ que tém o conjunto de caudas
em comum {ou a mesma sindrome o;(c)) podem passar através de um mesmo vértice
v no nivel ¢ (se a trelica em questdo for uma trelica das sindromes, entfo as palavras-
codigo com a mesma sindrome oy(e) sempre passam por um mesmo vértice no nivel
£). Define-se oi(c) como o estado do vértice v, o(v) = o;(c). Note que o estado o¢(c)
pode ser calculado a partir do cabecalho ¢f* ou da cauda c”.

Dois vértices v, e vy no nivel ¢ sdo chamados de eguivalentes se o(v) = o(w).

Vértices equivalentes podem ger agrupados em um dnico vértice . Uma trelica que
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possui dois vértices equivalentes, vy e 1, pode ser reduzida a uma outra trelica, como
segue: Todos os ramos conectados a v e vy devem ser conectados ao vértice comum »
e 0s ramos paralelos que surgirem devem ser exeluidos da trelica. Este procedimento
estd ilustrado nas Figuras B.2 e B.3.

A trelica de um cddigo que néo tem vértices equivalentes é denominada de candnica.
Portanto, a treliga candnica de um cédigo linear é uma. trelica que possu todas as
palavras-cédigo ¢ com estado o,(¢) passando através de um mesmo vértice. Conclui-se
entao que a trelica candnica de um c6digo linear coincide com a trelica das sindromes
do cddigo apds um reordenamento dos vértices.

A trelica candnica ter um nimero minimo de vértices [V!. O contrério também é

verdade, ou seja, uma trelica com |V| minimo é candnica.
Teorema 13 A trelica de um cddigo linear é minima se e somente se é candnica.

Este teorema afirma novamente que a trelica das sindromes de um cédigo é uma
trelica minima, j4 que ela é canénica.

O teorema abaixo afirma que a trelica minima de um cédige linear possui nio
somente o menor nimero de vértices |V|, como também o menor nimero de ramos |£].
Portanto a complexidade de decodificagio de um cédigo usando o algoritmo de Viterbi
é minima se a treliga do cddigo for minima.

Teorema 14 Cunsidere o trelica minima (candmica) T = (V,€) de um codigo linear

C e uma trelica que ndo é minima T = (V,€) também do cédige C. Entao:
@) V<Vl e (&) €] <) (B.26)

Para a prova deste teorema considere a definicdo abaixo:

Definicac 22 Vértices parentes:
Os vértices v, V" € V, no nivel t sido chamados de parentes se eles estio conectados
i "
a um vértice comum v, no nivel t —1 out-+ 1, por ramos e e e rotulados pelo mesmo

- 1 . .
simbolo c(e') = e(e”} = o, como ilustrado na Figura B.6.
E claro que dois ou mais vértices parentes podem ser reduzidos.a um unico vértice.

Lema 23 Vértices parentes: Uma trelica de um cddigo linear é minima (candnica),

se ¢ somente se ela ndo conlém vértices parentes.
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Figura B.6: Vértices parentes.

Prova do Teorema 14 Counsidere um algoritmo que a cada passo, um par de
vértices parentes da trelica (quando existem) sejam agrupados em um dnico vértice,
criando-se uma nova trelica. No caso de ndo haver vértices parentes, a trelica é minima
de acordo com o Lema 23. Se uma trelica T(V,£) ndo é minima, entio existe no

minimo um par de vértices parentes. Para cada passo do algoritmo, tem-se que:

¢ O ndmero de vértices da trelica é reduzido de 1, portanto a inequacio (i) do

Teorema 14 fica provada.

¢ O nimero de ramos da trelica é reduzido de no minimo 1 (> 1 se existirem

transigdes paralelas), o que corresponde a condigio (ii) do Teorema 14,

Ser# apresentado a seguir um algoritmo capaz de construir nma trelica minima a
partir de qualquer trelica arbitraria [15].
Algoritmo para a construcio de uma trelica minima
A partir de uma trelica T arbitrdria de um cédigo C(n, k),

o Agrupa-se em um unico vértice, todos os vértices parentes no nivel £, =1,...,n—
1, isto é, todos o0s ramos que partem de vértices no nivel £ — 1 e que possuem a

mesma referéncia c{e).

¢ Agrupa-se em um unico vértice todos os vértices parentes no nivel ¢, ¢t = n —
1,...,1, isto é, todos os ramos que partem de vértices no nivel £+ 1 e que possuem

a mesma referéncia c(e).

e A trelica resultante é minima.
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O préximo exemplo ilustra esse algoritmo.

Exemplo 24 Algoritmo para a construgio de uma trelica minima: A Figure
B.7 apresente o trelica trivial de um cédigo com comprimento 4 e distincia minima 2.
Na Figura B.8 apresenta-se os passos do algoritmo pare o obtengdo da trelica minima
do cédigo constderado.

Figura B.7: Trelica trivial para um cédigo arbitrario com comprimento igual a 4.

B.4 Conclusao

Neste apéndice foram apresentados alguns conceitos relacionados & codificac@o de canal,
mais especificamente & codificagio realizada por cddigos de bloco lineares e & repre-
sentacdo em trelica para esses cddigos. Neste contexto, foi dada uma especial atencgio
ao cédigo de Hamming, visto que este cdédige foi utilizado em um dos sistemas de co-
municacdo propostos neste trabalho. A decodificacdo do cddigo de Hamming utilizado
- nesse sistema, foi realizada através do algoritmo de Viterbi de maxima verossimilhanca,

que se baseou na trelica minima do cédigo, para gerar as estimativas das palavras de
Hamming transmitidas.
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Treliga Minima para ‘B,

Figura B.8: Seqiiéncia de passos para a constr

u¢ao de uma trelica minima a partir de uma
~ trelica trivial.
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