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Resumo da Tese apresentada à UFPE como parte dos requisitos necessários para a obtenção do grau
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Esta tese apresenta uma técnica para calcular limitantes expurgados da probabilidade do primeiro

evento erro de códigos espacio-temporais operando em canais com desvanecimento quase estático.

Um novo método para identificação de eventos erro dominantes nestes canais é proposto. Um algo-

ritmo para o cálculo do espectro de distâncias que manipula algebricamente os elementos da matriz

adjacência destes códigos também é apresentado. Inicialmente este algoritmo é utilizado em es-

quemas com uma antena transmissora e uma antena receptora e depois é expandido para esquemas

com múltiplas antenas. Na sequência, esta técnica é generalizada para códigos espácio-temporais

concatenados em paralelo via um entrelaçador (STTuC - do inglês space time turbo codes). Para

estes códigos é apresentado um algoritmo que incorpora à matriz adjacência o efeito da perfuração.

Os limitantes expurgados obtidos com a técnica apresentada mostram-se robustos para códigos com

diferentes critérios de construção e uma ampla faixa de relação sinal ruído.
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This thesis presents a technique for evaluating expurgated bounds on the first error event probability

of space-time codes operating in quasi-static fading channels. A new method for identification of do-

minant error events in these channels is proposed. An algorithm for evaluating the distance spectrum

that algebraically manipulates the entries of the adjacency matrix of these codes is also presented.

This algorithm is initially used in schemes with one transmitting antenna and one receiving antenna

and then it is extended to schemes with multiple antennas. Next, this technique is generalized to

space-time codes concatenated in parallel via an interleaver denoted by space time turbo codes (ST-

TuC). For these codes it is presented an algorithm that takes into account the puncturing effect into

their adjacency matrix. The expurgated bounds obtained with the presented technique is shown to be

robust for codes with different construction criteria and for a wide range of signal to noise ratio.
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CAPÍTULO 1
INTRODUÇÃO

O desempenho de esquemas de transmissão digital empregando modulação codificada em treliça

(TCM - trellis coded modulation) tem sido objeto de estudo desde os anos 80 quando se pesquisava

um modo de transmitir informação entre MODEMs com maior eficiência em taxa e largura de banda.

A consolidação de uma regra de construção de códigos TCM para canais modelados com ruído adi-

tivo Gaussiano branco (AWGN -aditive white Gaussian noise) foi apresentada por G. Ungerboeck 1

em [1]

Em um sistema de comunicações móveis, devido a reflexões em objetos, o sinal pode trafegar

entre o transmissor e receptor por múltiplos percursos. Este fenômeno, normalmente, causa uma

ação destrutiva na recepção do sinal, denominada de desvanecimento por múltiplos percursos, ou

simplesmente desvanecimento. Critérios de construção de códigos TCM para canais com desvane-

cimento foram inicialmente propostos em [2] e [3] e vários códigos baseados nestes critérios foram

construídos [4–7].

Os estudos feitos por Foschini [8] e Telatar [9] mostraram que esquemas de transmissão com

múltiplas antenas (MIMO - multiple input multiple output) em canais com desvanecimento, têm sua

capacidade aumentada em relação a esquemas de transmissão com somente uma antena de transmis-

são e uma antena de recepção.

Com o objetivo de combinar os efeitos benéficos de esquemas TCM com a diversidade espacial

de esquemas MIMO, uma nova classe de códigos foi proposta por V. Tarokh 2 em [10] e receberam a

1G. Ungerboeck recebeu os seguintes prêmios The R. W. Hamming Medal (1994), The Marconi Prize (1996), The Australia Prize

(1997)
2 V. Tarokh recebeu, dentre outros prêmios, o IEEE Information Theory Society Prize Paper Award (1999), A. T. Waterman Prize

(2001).
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denominação de códigos espácio-temporais em treliça (STTC - space-time trellis codes). Nas últimas

décadas houve um grande crescimento do estudo de esquemas STTC [ 11–15].

A concatenação de codificadores convolucionais sistemáticos e recursivos em paralelo (denomi-

nados de códigos componentes), via um entrelaçador, foi introduzida por C. Berrou, A. Glavieux e

P. Thitimajshima3, em 1993 [16]. Este esquema de codificação ficou conhecido como códigos turbo

(TC - turbo codes). A idéia de combinar TC com modulações multi-fase/nível (TuCM - turbo coded

modulation), de modo a aumentar a eficiência espectral, tem gerado muitas propostas de esquemas

turbo de transmissão. Em [17–19] foram apresentados esquemas TuCM com 8 estados e desempenho

superior aos códigos TCM de 64 estados. Os esquemas TuCM citados anteriormente empregam uma

única antena na transmissão e uma única antena na recepção.

A combinação de STTC com as vantagens da codificação turbo, conhecida como códigos espácio-

temporais turbo (STTuC - space time turbo codes), tem mostrado ser muito poderosa, possibilitando

tais esquemas operarem com baixas taxas de erro em relação aos esquemas STTC. Tais esquemas

consistem basicamente da concatenação paralela de dois STTC componentes, sendo que um recebe

a informação diretamente e o outro via um entrelaçador. O processo de decodificação utiliza um

algoritmo iterativo que troca informação entre os decodificadores componentes proporcionando uma

maior confiabilidade na decisão. Vários esquemas STTuCs foram propostos na literatura [ 20–23].

1.1 Objeto do Estudo

Uma estratégia comumente adotada para se obter uma aproximação analítica para a probabilidade

de erro de sistemas codificados em treliça consiste em empregar uma técnica conhecida como limi-

tante da união [24] para o cálculo da probabilidade do primeiro evento erro. Esta probabilidade para

diversos tipos de canais com recepção de máxima verossimilhança está diretamente relacionada com

o espectro de distâncias do código [24].

Como o limitante da união pode não convergir para canais com desvanecimento (o limitante

da união pode ser maior que um para uma dada realização do desvanecimento [ 25]), uma apro-

ximação do limitante da união, denotado de limitante da união expurgado (ou simplesmente limitante

expurgado), é obtida considerando-se apenas os termos dominantes do espectro de distâncias [ 26, 27].

A função de transferência é uma técnica algébrica para enumerar o espectro de distâncias. Como

os esquemas TCM, STTC e STTuC normalmente não são baseados em códigos geometricamente

3 C. Berrou et al. receberam os prêmios IEEE Information Theory Society Prize Paper Award (1997), Medaille Ampére (1997),

Stephen Rice Award (1997), IEEE Golden Jubilee Award for innovation (1998), The Marconi Prize 2005 pela invenção dos códigos turbo.
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uniformes [28], a enumeração deste espectro através da função de transferência torna-se uma tarefa

trabalhosa, pois a enumeração é feita a partir de um diagrama de super estados (DSE) do codifica-

dor, onde o número de estados do DSE é igual ao quadrado do número de estados do codificador

original e as sequências a serem enumeradas perdem a característica de linearidade quando ocorre o

mapeamento da sequência binária para os símbolos complexos da constelação de sinais. Esta perda

de linearidade impede a fixação de uma sequência toda zero para o cálculo do espectro de distâncias,

como ocorre no caso dos códigos geometricamente uniformes, aumentando de forma considerável

a complexidade destes cálculos. Para a enumeração de esquemas de modulação codificada em ge-

ral, torna-se bastante viável a concepção de algoritmos eficientes para atuarem com estes tipos de

códigos.

Pode-se realizar a obtenção do limitante da união expurgado em dois passos: i) o emprego do al-

goritmo para a obtenção do espectro de distâncias e ii) a classificação de importância dos parâmetros

obtidos do espectro, selecionando assim os termos dominantes. Na seção a seguir, será detalhada a

contribuição na literatura do cálculo do limitante da união.

1.2 Contribuição da Literatura para o Cálculo do Limitante da União

Em [29], foi descrito um algoritmo que calcula os principais parâmetros do espectro de distân-

cias de um esquema TCM em canais AWGN. Este algoritmo basea-se em uma busca exaustiva no

DSE de pares de sequências calculando as suas distâncias Euclidianas e respectivas multiplicidades

médias. Este algoritmo é conhecido como Algoritmo Geral (GA - general algorithm). A maioria dos

algoritmos de enumeração do espectro de distâncias de esquemas TCM, STTC ou STTuC disponíveis

na literatura são baseados em alguma modificação do GA [25].

Para o cálculo do limitante, com poucas exceções [30, 31], tem-se utilizado o limitante da união

expurgado. O expurgo sempre converge para um critério de retirar um conjunto de parâmetros não

dominantes do espectro de distâncias de forma a obter um limitante mais apertado possível. Para es-

quemas TCM em canais AWGN e com transmissão e recepção por uma única antena, a classificação

de importância dos parâmetros baseia-se na escolha da menor distância Euclidiana.

A análise de desempenho baseada na função de transferência de TuCM com uma única antena na

transmissão e uma única antena na recepção em [18] foi estudada em [19] para canais AWGN. Para o

caso de canais MIMO, tem-se um estudo do limitante superior em [32] para o desempenho de TuCM

com desvanecimento, onde aplicaram-se análises similares às utilizadas em [33] e [34].

Em canais MIMO, define-se uma matriz cujas linhas são formadas pelas sequências transmitidas
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pelas antenas e cujo número de colunas é igual ao tamanho do bloco formado por estas sequências

transmitidas através do canal. A diferença entre esta matriz de sinais e uma outra matriz de sinais

representando um provável evento erro resulta em uma matriz diferença que após operações adequa-

das produzirá a matriz de evento erro (EEM - error event matrix). Considera-se nesta tese que o

desvanecimento permaneça constante durante a transmissão de um bloco e que mude independen-

temente de bloco para bloco. Neste tipo de canal, as distâncias Euclidianas são representadas pelos

determinantes destas matrizes e a diversidade espacial pelo seu posto.

Em [25] foi obtido um critério de classificação destes parâmetros baseado no determinante das

EEMs, cujos termos dominantes foram os conjuntos de EEMs que possuíam os menores determi-

nantes. Para canais MIMO com codificação turbo (STTuC), os critérios de classificação também são

praticamente os mesmos empregados em STTC [22], visto que STTCs são códigos componentes do

esquema turbo.

Em geral, as propostas de enumeração de STTuCs perfurados encontrados na literatura baseiam-

se primeiramente na enumeração das sequências binárias do DSE do codificador componente para

posteriormente mapear as sequências binárias nas sequências complexas [ 33–35] e em seguida é

utilizada alguma modificação do GA [29], proporcionando desta forma um elevado esforço compu-

tacional.

1.3 Contribuição desta Tese

O objetivo principal desta tese é propor um método eficiente de enumeração do espectro de dis-

tâncias, sob o aspecto da eficiência computacional, de esquemas TCM, STTC e STTuC, para análise

de desempenho a partir de suas respectivas funções de transferência, empregando algoritmos com-

pletamente matriciais, que manipulam algebricamente os elementos da matriz adjacência do DSE

tornando fácil a sua implementação em qualquer linguagem de programação simbólica. Foi desen-

volvido um novo método de classificação de importância dos parâmetros do espectro de distâncias

de STTC e STTuC.

São propostos dois algoritmos: um que calcula a função de transferência completa e outro que

calcula o espectro de distâncias truncado para esquemas TCM, STTC e STTuC [ 36]. Estes algo-

ritmos não realizam uma busca sistemática na treliça do codificador como o GA [29], tornando-se

computacionalmente mais eficientes.

Com relação à classificação de importância dos parâmetros do espectro de distâncias em canais

MIMO, foi proposto um método que analisa a importância individual da EEM no limitante expur-
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gado. Devido à natureza aleatória da relação sinal ruído em canais com desvanecimento, o conjunto

de eventos erro mais significantes podem variar de bloco para bloco transmitido. Foi considerada

a ordem de dominância como uma variável aleatória e foi adotado o valor esperado desta variável

aleatória como um critério para identificar o conjunto de EEMs dominantes.

Em geral, o cálculo do limitante é feito inicialmente condicionando a probabilidade de erro de

um par de sequências (entre o percurso correto e o errado) para um dado valor do desvanecimento e

posteriormente fazendo uma média desta probabilidade condicionada sobre a distribuição de proba-

bilidades do desvanecimento.

Nesta tese é utilizada uma técnica de simulação semi-analítica que dispensa a integração numé-

rica sobre a distribuição do desvanecimento, tornando a simulação computacionalmente mais efici-

ente. Comparações com os resultados de simulação comprovam que os limitantes expurgados obtidos

são apertados para uma variada classe de códigos da literatura com critérios de construção diferentes

e modelos de canais com desvanecimento Rayleigh e Rice, com e sem correlação entre as antenas

transmissoras. O caso de seleção de antenas transmissoras [37] também é utilizado. A literatura

apresenta limitantes de STTC apenas para canais Rayleigh e sem seleção de antenas.

Para a obtenção do limitante expurgado para STTuCs perfurados foi utilizado um algoritmo com-

pletamente matricial. O STTC, código componente do esquema STTuC, é representado pela sua

matriz adjacência associada ao respectivo DSE. Para considerar o efeito da perfuração à matriz adja-

cência do STTC, o algoritmo expande o número de estados do DSE resultando em uma nova matriz

adjacência associada a este novo DSE aumentado. Ao final é feita uma análise da multiplicidade

média do STTuC levando-se em consideração o efeito do entrelaçamento. Esta pesquisa gerou as

publicações listadas no Apêndice A.

1.4 Organização desta Tese

Esta tese está organizado da seguinte forma. No Capítulo 2 é derivada a expressão da probabi-

lidade de erro entre duas sequências transmitidas (PEP - pairwise error probability) em esquemas

TCM e a seguir serão mostrados dois algoritmos, todos matriciais, para o cálculo da função de trans-

ferência completa e do espectro de distâncias truncado de tais esquemas.

No Capítulo 3 é apresentado um algoritmo para calcular o espectro de distâncias de STTC que

manipula iterativamente os elementos da matriz de transição de um diagrama de super estados. Neste

capítulo é apresentada também uma técnica semi-analítica para o cálculo da taxa de erro de bloco

(FER - frame error rate) de um esquema de transmissão empregando STTC, utilizando uma nova
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técnica de expurgo das matrizes enumeradas em tal espectro. No Capítulo 4 é apresentado um al-

goritmo para o cálculo do espectro de distâncias de STTuC, aplicando uma versão modificada do

algoritmo apresentado no capítulo anterior. Finalmente, no Capítulo 5 tem-se as principais conclu-

sões.
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CAPÍTULO 2
LIMITANTES DE DESEMPENHO PARA

TCM

Neste capítulo será derivada a expressão para a probabilidade do primeiro evento erro entre duas

sequências transmitidas em esquemas TCM. A seguir serão mostrados dois algoritmos, ambos matri-

ciais, para o cálculo da função de transferência completa e do espectro de distâncias truncado de tais

esquemas.

2.1 Probabilidade de um Evento Erro

A sequência de símbolos pertencentes a uma dada constelação de sinais complexos que é trans-

mitida em esquemas de transmissão empregando TCM está associada um caminho (sequência de

estados), em uma treliça, que é determinado unicamente pela sequência de informação na entrada do

codificador e pelo seu estado inicial.

O decodificador usa uma treliça idêntica à do transmissor para estimar a sequência mais provável

de ter sido transmitida. Considere que, devido à ação ruidosa do canal, a sequência decodificada

discorde da sequência transmitida a partir de um certo instante de tempo j. Considere ainda que o

decodificador segue um caminho errado por vários intervalos de transmissão e volte a concordar com

o caminho correto em um dado instante de tempo futuro. Esta situação de discordância, denomi-

nado de evento erro, é ilustrado na Figura 2.1. Na figura, a linha cheia indica o percurso correto c

(sequência transmitida) e as linhas pontilhadas indicam os eventos erro, e1 e e2, que são os possíveis

percursos decodificados.
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j j + 1 j + 2 j + 3

e1

e2

c

Figura 2.1: Ilustração de um evento erro. A linha cheia indica o percurso correto c e as linhas pontilhadas

indicam os eventos erro e1 e e2.

Algumas medidas são tipicamente usadas para avaliar o desempenho de sistemas em treliça dentre

as quais destacamos a probabilidade de erro de um bloco para um dado comprimento, denotada por

Pf ou FER e a probabilidade de erro de um símbolo binário, denotada por P b ou taxa de erro de

bit (BER - bit error rate). O cálculo exato destas probabilidades é extremamente complexo e não

existem métodos eficientes para determiná-los. Podemos obter limitantes superiores, usando uma

medida de desempenho que seja mais viável de ser calculada, como por exemplo a probabilidade do

primeiro evento erro.

Seja ei o i-ésimo evento erro que pertence a εj , o conjunto de todos os caminhos incorretos que

iniciam no instante j, e retornam ao caminho correto em algum instante futuro. A probabilidade que

o primeiro evento erro ocorra no instante de tempo j, P j
fev|c, dado um percurso correto c, é dada por:

P j
fev|c = P

⎛
⎝ ⋃

ei∈εj

ei|c

⎞
⎠ . (2.1)

Esta probabilidade depende dos instantes em que estes caminhos divergem. Para obtermos a proba-

bilidade não condicional, P j
fev, devemos efetuar uma média ao longo de todos os caminhos corretos:

P j
fev =

∑
c

P (c)P

⎛
⎝ ⋃

ei∈εj

ei | c

⎞
⎠ . (2.2)
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B B

j j + t1 j + t2 j + t3

e1 e2

Figura 2.2: Ilustração de um evento erro duplo, a linha cheia indica o percurso correto c e as linhas pontilhadas

indicam os eventos erro e1 e e2.

Aplicando o limitante da união em (2.2) obtemos:

P j
fev ≤

∑
c

P (c)
∑
ei∈εj

P (ei | c). (2.3)

No cálculo de (2.3) estamos considerando eventos erro ocorrendo em uma treliça de duração infinita

de um código invariante no tempo, cujos possíveis eventos erro são idênticos para todo j. Seja ε

o conjunto de todos os caminhos do primeiro evento erro que começam em um instante de tempo

arbitrário, porém fixo, em uma treliça invariante no tempo. Sendo assim, o limitante (2.3) independe

de um instante j específico, resultando na probabilidade do primeiro evento erro P fev limitada por:

Pfev ≤
∑
c

P (c)
∑
ei∈ε

P (ei | c). (2.4)

Observa-se em (2.4) que foram retirados todos os índices j que indicam o instante de tempo consi-

derado, devido à independência da equação com o tempo. A probabilidade condicional P (e i | c)

de o i-ésimo caminho em ε ser o caminho decodificado envolve apenas duas hipóteses e é conveni-

entemente denotada por P (c → ei). Esta probabilidade é denominada de PEP. Por conveniência o

subscrito de ei será suprimido, sendo (2.4) reescrita da forma:

Pfev ≤
∑
c

P (c)
∑
e

P (c → e) . (2.5)

Em geral, o caminho decodificado pode conter vários eventos erro. A Figura 2.2 ilustra um caminho

correto c especificado pela sequência de estados AA . . .A e os 2 caminhos e 1, dado pela sequência

de estados ABAA . . .A, e e2, dado pela sequência de estados AA . . .ABA. Assuma que no instante
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j + t1 o caminho correto c foi eliminado pelo decodificador em favor do caminho e1 iniciado no

instante j. Se, a partir do instante j + t2, o incremento da métrica acumulada é tal que um segundo

evento erro iniciará no instante j + t2 e um terceiro caminho ABAA . . .A . . .AA . . .ABA será

selecionado. Neste caso, o trecho em erro que inicia em j + t2 não caracteriza um primeiro evento

erro mas um duplo evento erro. Note que, se e2 fosse comparado com c, um primeiro evento erro

aconteceria no instante j + t2.

DefinaPe como a probabilidade de um evento erro acontecer em um intervalo de tempo arbitrário,

mas fixo, da treliça. Esta probabilidade é limitada por:

Pe ≤ Pfev. (2.6)

O evento e1 é uma condição necessária, mas não suficiente, para iniciar um erro em um instante de

tempo da treliça [38]. Finalmente, combinando (2.5) e (2.6), obtem-se:

Pe ≤
∑
c

P (c)
∑
e

P (c → e) . (2.7)

Considerando o canal corrompido pelo ruído aditivo Gaussiano branco (AWGN), P (c → e) pode

ser calculada por [39]:

P (c → e) = Q

(√
d2(c, e)

REb

2N0

)
, (2.8)

onde R é a taxa do código em bits por símbolo, Eb/N0 é a relação sinal ruído por símbolo binário e

d2(c, e) é a distância Euclidiana quadrada normalizada entre as sequências de símbolos complexos

de modulação c e e. A normalização é tal que a energia média da constelação utilizada seja unitária

e Q (·) é integral da cauda Gaussiana dada por:

Q (α) ≤
∫ ∞

α

1√
2π

e−
x2

2 dx.

Substituindo (2.8) em (2.7) obtém-se:

Pe ≤
∑
c

P (c)
∑
e

Q

(√
d2(c, e)

REb

2N0

)
. (2.9)

A Equação (2.9) pode ser rearranjada da forma:

Pe ≤
∑
d2
i∈D

AiQ

(√
d2i

REb

2N0

)
, (2.10)

onde Ai é a multiplicidade média com que a distância Euclidiana quadrada d2
i ocorre entre as sequên-

cias c e e e D é o conjunto de distâncias entre as distintas sequências do código. Um limitante para
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a probabilidade de erro de bit, Pb, é obtido considerando que eventos erro com distância d2
i têm em

média Bi bits de informação em erro e como o código processa kc bits de informação por intervalo

de sinalização, tem-se [24]:

Pb ≤ 1

kc

∑
d2
i∈D

BiQ

(√
d2i

REb

2N0

)
. (2.11)

A próxima seção apresentará um algoritmo matricial que enumera os pares de sequências com dis-

tâncias d2i presentes no código TCM, cujo conjunto de pares é denominado de espectro de distâncias

do código.

2.2 Algoritmo para o Cálculo do Espectro de Distâncias de TCM

Considere um sistema de comunicação digital onde a cada intervalo de sinalização o codifica-

dor (com ν elementos de memória e 2ν estados), mapeia kc bits de informação em Nc símbolos

consecutivos, de uma dada constelação, que rotulam um ramo da treliça. Se N c = 1, o esquema

é denominado de TCM e para Nc > 1 temos múltiplas transmissões entre estados consecutivos do

codificador e o esquema é denominado de MTCM (multiple trellis coded modulation) [40].

O cálculo do desempenho de esquemas TCM em canais AWGN baseia-se na enumeração das

distâncias Euclidianas entre as sequências de símbolos transmitidas (c) e todas as possíveis sequên-

cias decodificadas (e). A enumeração dos conjuntos de N pares, SA = {(Ai, d
2
i )}Ni=1 e SB =

{(Bi, d
2
i )}Ni=1, considerando as N menores distâncias d2

i , constitui-se o espectro de distâncias de N -

ésima ordem do código TCM, sendo a menor delas, d2
1, denominada de distância livre do código. Este

espectro de distâncias tem um papel importante na estimativa da probabilidade de erro, empregando

o limitante da união em (2.10).

Fórmulas fechadas para limitantes superiores das probabilidades de P ev(e) e Pb também podem

ser obtidas a partir da função de transferência do código, T (x, y), definida por [24]:

T (x, y) =
∑
dH

∑
d2

Cd2,dH
xdHyd

2

, (2.12)

sendo Cd2,dH
o número médio de eventos erro com distância Euclidiana quadrada d 2 e distância de

Hamming dH , entre a sequência de informação e a sequência decodificada, respectivamente.

Como os códigos TCM, em geral, não são geometricamente uniformes [28], a enumeração do

código pela função de transferência é realizada através de uma busca em um diagrama de super

estados (DSE) do codificador [24]. Os estados do DSE, σi, i = 1, . . . , 22ν , são formados por pares

de estados da treliça do codificador, (p, q), p, q = 1, . . . , 2ν , onde p e q são os estados resultantes
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das sequências transmitida e decodificada, respectivamente, em um dado intervalo de sinalização. A

transiçao entre os estados do DSE, σi → σj , corresponde à transição entre pares de estados (p, q) →

(r, s), isto é, a sequência codificada transiciona de p para r e sequência decodificada transiciona de

q para s. Denotamos por dH(σi → σj) e d2(σi → σj) as distâncias de Hamming e Euclidiana

quadrada, respectivamente, correspondendo a esta transição. Existem 2 kc transições equiprováveis

que divergem de cada estado da treliça do codificador. O rótulo do ramo que conecta a transição de

estados σi → σj do DSE é dado por:

1

2kc

∑
(p,q),(r,s)

xdH(σi→σj)yd
2(σi→σj). (2.13)

O somatório em (2.13) indica que os símbolos transmitido e decodificado devem ser escolhidos em

todas as transições paralelas que conectam os estados σ i e σj . O estado σi é chamado de estado bom

(G) se p = q e de ruim se (B) se p �= q. O DSE tem 2ν estados bons e 22ν − 2ν estados ruins. O

somatório não deve ser considerado se não existirem transições paralelas. Em sistemas MTCM, as

distâncias devem ser obtidas considerando os múltiplos símbolos.

O (i, j)-ésimo elemento da matriz adjacência, denotada por A, do DSE, é o rótulo do ramo

correspondente à transição σi → σj . Se não existir esta transição faz-se o elemento correspondente

da matriz A igual a zero. O (i, j)-ésimo elemento da n-ésima potência da matriz adjacência A é

um polinômio de 2 variáveis, x e y, cujos expoentes são as distâncias de Hamming e Euclidiana

quadrada, respectivamente, de todos os caminhos no DSE de comprimento n originando em σ i e

terminando em σj e os seus coeficientes são as multiplicidades médias associadas a estas distâncias.

A forma geral da matriz adjacência A é:

A =

⎛
⎝ AGG AGB

ABG ABB

⎞
⎠ , (2.14)

onde as submatrizes têm como elementos polinômios que enumeram as distâncias entre estados

(G,G), (G,B), (B,G) e (B,B). Uma forma de calcular (2.12) a partir da matriz adjacência A é [24]:

T (x, y) = ΠAGG1+ΠAGB [I−ABB ]
−1

ABG, (2.15)

onde Π é o vetor linha de probabilidades cujos elementos são iguais a 1/2 ν (probabilidade de um

evento erro iniciar em algum estado bom), I é a matriz identidade e 1 o vetor coluna de 1s com

dimensão clara no contexto.

O primeiro termo do lado direito da igualdade em (2.15) corresponde à contribuição de eventos

erro de comprimento 1 (percursos paralelos) para a função de transferência, enquanto o segundo
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termo corresponde a todos os eventos erro de comprimento maiores que 1. Uma forma alternativa

para calcular T (x, y) consiste na resolução de um sistema de equações lineares [ 39].

Como o número de estados do DSE é 22ν , o cálculo de T (x, y) torna-se computacionalmente ine-

ficiente para valores de ν moderados (ν>7), tornando-se necessária uma redução da matriz adjacência

do DSE através de algoritmos de redução de estados como proposto em [ 41].

A complexidade computacional do cálculo de T (x, y) varia de acordo com o grau de simetria do

código. Por exemplo, se o código é geometricamente uniforme pode-se fixar uma sequência particu-

lar (em geral a sequência toda zero) como a sequência transmitida. Neste caso, o número de estados

do DSE pode ser reduzido para 2ν . Códigos denominados de quase regulares [42] não satisfazem

esta propriedade de equipartição uniforme, mas a função de transferência pode ser calculada usando

um DSE reduzido com 2ν estados [42].

Uma discussão sobre os vários graus de simetria de códigos TCM e os algoritmos usados para

enumerá-los é detalhada em [29]. Entretanto, em casos gerais em que estas simetrias não são ob-

servadas, pode-se reduzir a complexidade do DSE eliminando-se estados equivalentes (caso estes

existam), obtendo-se uma nova matriz adjacência de dimensão reduzida, sem alterar a função de

transferência do código. Esta redução da matriz adjacência será discutida a seguir.

Define-se o rótulo de um caminho no DSE como o produto dos rótulos correspondendo a cada

transição de estados que formam o caminho. Dois estados do DSE são ditos equivalentes se o con-

junto formado pelos rótulos de todos os caminhos de qualquer comprimento que começam nestes

estados são idênticos.

Um conjunto de estados equivalentes do DSE, digamos I = {I1, I2, · · · , In}, podem ser colap-

sados mantendo-se apenas 1 estado representativo da classe (consideramos que este é o de menor

índice I1). Um procedimento para a obtenção de um DSE com um número mínimo de estados é

apresentado em [24]. Este procedimento é aplicado separadamente nos estados bons e ruins. Quando

os estados bons forem colapsados, o vetor de probabilidades Π = [π 1, π2, · · · , π2ν ] deve ser atua-

lizado de tal forma que πI1 = πI2 + · · · + πIn e para os estados colapsados, πI2 = · · · = πIn = 0.

Após a redução do DSE, temos a nova matriz adjacência reduzida A ′, de dimensão La×La, com n′
g

estados bons e n′
b estados ruins, onde La = n′

g + n′
b. O novo vetor de probabilidades, de dimensão

1× n′
g, é denotado por Π′.

Exemplo 2.1. Seja o Código de Ungerboeck, 2ν = 4, Rc = 1 bit/símbolo, QPSK [1], cujo mape-

amento dos símbolos da constelação é ilustrado pela Figura 2.3. Este código possui uma matriz

adjacência A, de dimensão 16× 16, que após a aplicação da redução de estados produz uma matriz
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reduzida A′ com n′
g = 1, n′

b = 2, La = 3, dada por:

A′ =

⎛
⎜⎜⎜⎝

1 xy4 0

0 xy2 y2

y4 x 0

⎞
⎟⎟⎟⎠ . (2.16)

O vetor de probabilidades é Π′ = [1] .

2 0

1

3
Figura 2.3: Mapeamento dos símbolos na constelação QPSK.

2.2.1 Algoritmo para a Obtenção da Função de Transferência de Códigos TCM

Em (2.15) observa-se a necessidade de inversão de matriz para a obtenção da função de transfe-

rência. O algoritmo proposto para a obtenção da função de transferência completa de códigos TCM

é uma extensão do algoritmo proposto em [43], este algoritmo não utiliza inversão de matrizes, o que

torna o cálculo da função de transferência computacionalmente mais eficiente. O algoritmo emprega

uma técnica de redução de estados (SRA - state reduction algorithm) que elimina um estado do DSE

em cada passo, a partir da matriz A′. O objetivo do algoritmo recursivo SRA é obter a contribuição

para a função de transferência de eventos erro de comprimento maiores que 1, reduzindo a cada passo

1 estado ruim do DSE e calculando uma nova matriz adjacência que produz a função de transferência

do código.

Para obter a função de transferência, deve-se abrir o DSE eliminando as transições entre os es-

tados bons, gerando uma nova matriz adjacência A ′′, a partir da matriz reduzida A′, que assume a

forma:

A′′ =

⎛
⎝ 0 A′

GB

A′
BG A′

BB

⎞
⎠ , (2.17)

onde 0 é uma submatriz n′
g ×n′

g com todos os elementos iguais a 0. Se n ′
g > 1, o número de estados

bons do DSE aberto pode ser reduzido a 1, produzindo uma nova matriz adjacência, denotada por B,

14



de dimensão Lb × Lb, onde Lb = 1 + n′
b, dada por [41]:

B =

⎛
⎝ BGG BGB

BBG BBB

⎞
⎠ =

⎛
⎝ 0 Π′ A′

GB

A′
BG1 A′

BB

⎞
⎠ . (2.18)

Esta matriz é a matriz de entrada do algoritmo para o cálculo da função de transferência. Seja r a

dimensão da matriz adjacência reduzida B. A idéia central do algoritmo é criar uma sequência de r

DSE´s, com funções de transferência idênticas a (2.15), onde cada DSE tem um estado a menos em

relação ao DSE anterior. O último DSE terá um único estado com um único ramo saindo e chegando

neste estado rotulado com T (x, y).

Seja B(k) a matriz adjacência correspondendo ao DSE na k-ésima recursão do algoritmo. A

cada passo k = 2, . . . , r − 1, r, obtém-se a matriz B(k) através da eliminação do k-ésimo estado

da matriz anterior B(k − 1), sendo B(1) = B a matriz inicial (reduzida) do algoritmo. Seja bk−1
i,k ,

o (i, k)-ésimo elemento de B(k − 1). Para cada i �= k, i = 1, . . . , r, tal que bk−1
i,k �= 0 e para cada

j �= k, j = 1, . . . , r tal que bk−1
k,j �= 0 tem-se o elemento bki,j [43]:

bki,j = bk−1
i,j + bk−1

i,k

(
1− bk−1

k,k

)−1

bk−1
k,j , (2.19)

e bki,j é igual a zero caso as condições anteriores não sejam satisfeitas. A eliminação do k-ésimo

estado é realizada zerando-se a k-ésima linha e a k-ésima coluna de B(k). Observe que os rótulos

de todos os ramos da treliça que iniciam ou terminam neste estado foram redirecionados para outros

ramos do DSE. A matriz adjacência inicial B(1) = B tem o elemento (1, 1) nulo e a matriz final do

algoritmo B(r) tem somente o elemento (1, 1) não nulo. A função de transferência pode, então, ser

obtida da seguinte forma:

T (x, y) = Π′BGG1+ br1,1, (2.20)

sendo Π′ o vetor de probabilidades dos estados bons colapsados na matriz BGG. O primeiro termo

do lado direito de (2.20) deve ser empregado apenas se o codificador tiver transições paralelas. Como

pode ser observado, o algoritmo não utiliza inversão de matrizes, o que o torna computacionalmente

mais eficiente que o cálculo de (2.15). A seguir tem-se um exemplo de cálculo da função de transfe-

rência de um código TCM.

Exemplo 2.2. Seja o Código Ungerboeck do Exemplo 2.1. Fazendo o primeiro elemento de A′ igual

a zero (abrindo o DSE), temos a matriz de entrada do algoritmo dada por:

B(1) =

⎛
⎜⎜⎜⎝

0 xy4 0

0 xy2 y2

y4 x 0

⎞
⎟⎟⎟⎠ , (2.21)
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que após a aplicação do algoritmo SRA tem-se a seguinte sequência de matrizes:

B(2) =

⎛
⎜⎜⎜⎝

0 0 xy6

1−xy2

0 0 0

y4 0 xy2

1−xy2

⎞
⎟⎟⎟⎠ ; B(3) =

⎛
⎜⎜⎜⎜⎝

xy10

1−2xy2 0 0

0 0 0

0 0 0

⎞
⎟⎟⎟⎟⎠ ,

de onde se conclui que a função de transferência é dada por:

T (x, y) =
xy10

1− 2xy2
= b31,1. (2.22)

Expandindo (2.22) em série de Taylor temos a função de transferência:

T (x, y) = xy10 + 2x2y12 + 4x3y14 + 8x4y16 + 16x5y18 + . . . , (2.23)

que ordenada em forma crescente dos expoentes nos dá a informação completa do espectro de dis-

tâncias do código, com menores distâncias de Hamming e Euclidiana quadrada iguais a 1 e 10,

respectivamente. A partir da matriz adjacência reduzida B, o SRA pode ser resumido nos passos do

Algoritmo 2.1.

Algoritmo 2.1: Algoritmo para o Cálculo do Espectro de Distâncias a partir da Função de Transferência

Completa.

Entrada: Matriz inicial B(1) = B.

Início

para todo k = 2, . . . , r;

faça

Obtenha a sequência de matrizes B(k) a partir de B(k − 1);

fim para todo

Saída: A função de transferência é dada por (2.20).

fim

2.2.2 Algoritmo Recursivo para o Cálculo do Espectro de Distâncias Truncado de TCM

Uma forma de enumerar o espectro de distâncias de códigos TCM sem ter que obter a função de

transferência completa do código, consiste em avaliar o espectro de distâncias truncado, definido na

Seção 2.2, até a N -ésima ordem de interesse. A função de transferência em (2.12) é composta de um

polinômio em (x, y).

Considere o conjunto ordenado S =
{
(pi(x), d

2
i )
}n
i=1

de tal forma que d2i < d2i+1. O polinômio

pi(x) é o coeficiente de yd2
i em (2.12). O espectro de distâncias de N -ésima ordem, enumerando
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somente as distâncias Euclidianas, para encontrar os limitantes da probabilidade do primeiro evento

erro e da probabilidade de erro de bit, são calculados a partir dos seus respectivos conjuntos ordenados

SA e SB dados por:

SA =
{
(pi(1), d

2
i )
}n
i=1

; (2.24)

SB =

{(
dpi(x)

dx

∣∣∣∣
x=1

, d2i

)}n

i=1

. (2.25)

O cálculo deste espectro, a partir dos conjuntos SA e SB, é realizado iterativamente usando uma

sequência de vetores F�, 	 = 1, . . . , U , com dimensão 1 × r, sendo F1 = [0 BGB] e cada elemento

de F� é um polinômio em x, y. O primeiro elemento de F�, nominalmente F�(1) e para 	 > 1,

enumera o primeiro evento erro que parte do estado bom (estado 1) e retorna a este (estado 1) após 	

iterações. Este polinômio atualiza os conjuntos SA e/ou SB a cada iteração em (2.24) e (2.25).

Cada polinômio F�(j), j = 2, . . . , r enumera sequências que partem do estado bom do DSE (es-

tado 1) e terminam no estado ruim j em 	 transições. O critério de parada do algoritmo, aplicado nos

polinômios F�(j), j = 2, . . . , r, é baseado no fato de que o quadrado da distância Euclidiana de um

caminho no DSE não decresce com o comprimento do caminho (métrica acumulativa), sendo assim

após a enumeração de um número pré-determinado das menores distâncias Euclidianas o algoritmo

para. O cálculo do vetor F� é baseado em potências da matriz B.

O Algoritmo 2.2 dá os passos do cálculo do espectro de N -ésima ordem de um esquema TCM.

O Passo 4 elimina os caminhos não terminados que não mais atualizarão os conjuntos SA e/ou SB,

no Passo 2, quando estes terminarem em um estado bom. A seguir tem-se os exemplos do cálculo do

espectro de códigos TCM e MTCM.

Exemplo 2.3. Considere o código TCM do Exemplo 2.1. Para cada iteração do algoritmo a Ta-

bela 2.1 mostra a atualização do conjunto S =
{
(pi(x), d

2
i )
}

, para i = 1, . . . , 4 em função do

comprimento 	 do evento erro. Foram necessárias U = 9 iterações do algoritmo. Observa-se na

tabela que para 	 = 1, 2, ainda não é possível listar as distâncias, visto que o primeiro evento erro

tem comprimento igual a 3. Observa-se ainda que o código tem distância livre igual a 10. O espectro

de distâncias de quarta ordem para este código é dado por:

SA = {(1, 10), (2, 12), (4, 14), (8, 16)} ; (2.26)

SB = {(1, 10), (4, 12), (12, 14), (32, 16)} . (2.27)
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Algoritmo 2.2: Algoritmo para o Cálculo do Espectro de Distâncias Truncado.

Entrada: 	 = 1,SA/SB = ∅ e F� = [0 BGB].

Início

Se existirem percursos paralelos ;

Então
calcule ΠBGG1 em (2.20). Atualize o conjunto SA/SB com as menores distâncias Euclidianas

quadradas e os polinômios pi(x) (Passo 1);

Fim Se

Faça: 	 = 	+ 1 e calcule F� = F�−1B (Passo 2);

Se F�(1) = 0;

Então

vá para o Passo 2;

Fim Se

Senão
atualize SA/SB a partir de F�(1), mantendo em SA/SB as n menores distâncias e seus

respectivos polinômios pi(x). Faça: F�(1) = 0. (Passo 3)

Fim Se

Se existirem n distâncias distintas em SA/SB e seja d2max a maior delas;

Então
em cada elemento de F�(j), j = 2, . . . , r, faça igual a zero a multiplicidade de cada termo que

possuir expoente de y maior que d2
max (Passo 4);

Fim Se

Senão

vá para o Passo 2;

Fim Se

Se todos os elementos de F�(j), j = 2, . . . , r, são iguais a zero;

Então

Pare. O algoritmo termina com U iterações (Passo 5);

Fim Se

Senão

vá para o Passo 2;

Fim Se

fim

18



Tabela 2.1: Espectro de distâncias de quarta ordem do código TCM do Exemplo 2.1.

	 S =
{
(pi(x), d

2
i )
}
, i = 1, 2, 3, 4.

1,2 0

3 {(x, 10),−,−,−}
4

{
(x, 10), (x2, 12),−,−

}
5

{
(x, 10), (2x2, 12), (x3, 14),−

}
6

{
(x, 10), (2x2, 12), (x3, 14), (x4, 16)

}
7

{
(x, 10), (2x2, 12), (4x3, 14), (4x4, 16)

}
8

{
(x, 10), (2x2, 12), (4x3, 14), (7x4, 16)

}
9

{
(x, 10), (2x2, 12), (4x3, 14), (8x4, 16)

}

Exemplo 2.4. Considere um código MTCM com 4 estados, 8PSK, N c = 2 símbolos por ramo na

treliça e Rc = 1, 5 bits/símbolo [39, Cap. 7, p.278]. Os rótulos deste codificador são representados

pelas matrizes de sinais a,b, . . . ,h em (2.28), cujo número de linhas indicam os percursos paralelos

e o número de colunas as Nc transmissões entre estados consecutivos do codificador. O rotulamento

desta treliça e o mapeamento dos símbolos na constelação 8PSK são ilustrados na Figura 2.4.

a =

⎛
⎝ 0 0

4 4

⎞
⎠ , b =

⎛
⎝ 0 4

4 0

⎞
⎠ ,

c =

⎛
⎝ 2 2

6 6

⎞
⎠ , d =

⎛
⎝ 2 6

6 2

⎞
⎠ ,

e =

⎛
⎝ 0 2

4 6

⎞
⎠ , f =

⎛
⎝ 0 6

4 2

⎞
⎠ ,

g =

⎛
⎝ 2 0

6 4

⎞
⎠ , h =

⎛
⎝ 2 4

6 0

⎞
⎠ .

(2.28)

Aplicando o algoritmo verificamos que foram necessárias U = 7 passos. A Tabela 2.2 ilustra a

atualização do conjunto S = {(pi(x), d2i )} em função do comprimento do evento erro 	. Por uma

questão de simplicidade, representaremos o polinômio p i(x) = a0+a1x+a2x
2+. . ., como um vetor

contendo os seus coeficientes, [a0, a1, a2, . . .]. Observa-se na tabela eventos erro de comprimento

	 = 1 devido aos percursos paralelos. Observa-se ainda que o código tem distância livre igual a 6.
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a, b, c, d

e, f , g, h

b, c, d, a

f , g, h, e

4 0

2

6

3 1

5 7

Figura 2.4: Treliça do codificador MTCM do Exemplo 2.4 e o mapeamento dos símbolos 8PSK.

O passo 	 = 7 fornece os conjuntos SA e SB conforme (2.24) e (2.25):

SA =

{(
127

4
, 6

)
,

(
1225

4
, 8

)
,

(
120943

64
, 10

)}
;

SB =

{(
291

4
, 6

)
,

(
17365

16
, 8

)
,

(
648645

64
, 10

)}
.

2.3 Identificação de Códigos Catastróficos

Se existir um caminho fechado no DSE a partir de um estado ruim que não produza incremento

de distância (o rótulo do caminho igual a 1), a condição para o término do algoritmo apresentado na

seção anterior não será satisfeita. Neste caso, haverá eventos erro não terminados enumerados por

F�(j), j = 2, . . . , r, em que o expoente de y não crescerá com o número de transições, 	, na treliça.

Isto implica a ocorrência de evento erro de comprimento infinito com pequena distância Euclidiana.

O desempenho deste código será degradado quando o algoritmo de Viterbi for empregado na deco-

dificação. Proporemos a seguir um algoritmo, simples, para a identificação deste comportamento

catastrófico do código em questão.

A idéia básica consiste em empregar o algoritmo SRA para uma matriz binária de entrada, de-

notada por C, análoga à matriz adjacência reduzida B(1), com os seus elementos c i,j definidos da
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Tabela 2.2: Espectro de distâncias de terceira ordem do código MTCM do Exemplo 2.4.

	 S = {(pi(x), d2i )}, i = 1, 2, 3.

1 {([0, 1] , 8) ,−,−}
2
{([

0, 4, 92 , 2,
1
2

]
, 6
)
, ([0, 7, 4, 1] , 8) ,

([
0, 0, 92 , 4,

1
2

]
, 10
)}

3
{([

0, 8, 12, 152 , 9
2 ,

1
4

]
, 6
)
,
([
0, 17, 312 , 15, 112 , 74 ,

15
4

]
, 8
)
,([

0, 0, 18, 732 , 694 , 5, 34
]
, 10
)}

4
{([

0, 8, 12, 152 , 9
2 ,

1
4

]
, 6
)
,
([
0, 29, 612 , 1534 , 227

8 , 59
4 , 75

4 ,
3
2 ,

1
2

]
, 8
)
,
([
0, 0, 36, 83, 5658 , 49, 994 , 7, 98

]
, 10
)}

5
{([

0, 8, 12, 152 , 9
2 ,

1
4

]
, 6
)
,
([
0, 41, 912 , 2494 , 469

8 , 163
4 , 297

8 ,
55
8 ,

35
16 ,

3
16

]
, 8
)
,
([
0, 0, 57, 5494 , 1139

8 , 2032 , 207
4 , 18, 14516 ,

3
8

]
, 10
)}

6
{([

0, 8, 12, 152
,9
2 ,

3
2 ,

1
4

]
, 6
)
,
([
0, 41, 912 ,

249
4 , 469

8 , 1634 ,
297
8 , 55

8 ,
35
16 ,

3
16

]
, 8
)
,
([
0, 0, 81, 7974 , 17958 , 1971

8 , 219, 5714 ,
1107
16 , 69

2 ,
35
8 ,

5
2 ,

7
32

]
, 10
)}

7
{([

0, 8, 12, 152
,9
2 ,

3
2 ,

1
4

]
, 6
)
,
([
0, 41, 912 ,

249
4 , 469

8 , 1634 ,
297
8 , 55

8 ,
35
16 ,

3
16

]
, 8
)
,
([
0, 0, 105, 10454 , 2451

8 , 2847
8 , 6892 ,

3995
16 , 1119

8 , 441164 , 503
32 , 101

16 , 27
32 ,

1
8

]
, 10
)}

seguinte forma: ⎧⎨
⎩ ci,j = 1, se bi,j = 1,

ci,j = 0, se bi,j �= 1.

A matriz C pode ser interpretada como uma matriz incidência em que o elemento não nulo indica

que o rótulo de transição do DSE é 1.

Se em algum passo k do algoritmo SRA, que gera a sequência de matrizes C(k), k = 1, . . . , r,

surgir um elemento igual a 1 na diagonal principal de C(k), então existe um caminho fechado com

o rótulo do caminho igual a 1 e o código é classificado como catastrófico. A identificação do co-

dificador catastrófico definida nesta seção é um pré-processamento que deve ser realizado antes da

aplicação dos algoritmos descritos nas seções anteriores.

21



CAPÍTULO 3
ANÁLISE DE DESEMPENHO E

LIMITANTES DE CÓDIGOS

ESPÁCIO-TEMPORAIS

Neste capítulo será apresentada uma nova técnica para a obtenção de um limitante expurgado

para a probabilidade de erro de um bloco (FER) de códigos espácio-temporais (STTCs) em canais

com desvanecimento quase estático. Primeiro será derivada a probabilidade de erro entre um par de

sequências (PEP) dos STTCs. A seguir será apresentado um algoritmo, completamente matricial,

para o cálculo do espectro de distâncias de STTCs.

O algoritmo proposto manipula recursivamente os elementos da matriz adjacência do DSE do

STTC, o que o torna muito conveniente durante a implementação com computação simbólica. Na

sequência, um novo método para identificar os eventos erro dominantes é proposto e finalmente um

limitante expurgado é obtido para STTCs.

3.1 PEP para STTC em Canais com Desvanecimento Quase-Estático

O esquema STTC inicialmente apresentado em [10] combina os benefícios da diversidade tem-

poral (através do uso de modulação codificada em treliça) e da diversidade espacial (através do uso

de múltiplas antenas de transmissão e recepção).

A Figura 3.1 ilustra um esquema STTC com nT antenas transmissoras e nR antenas receptoras,

causando uma superposição dosnT sinais transmitidos em cada uma dasnR antenas, devido aos nT×

nR percursos existentes. A transmissão é realizada em um canal com desvanecimento plano quase
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ant.1 ant.1

ant.2 ant.2

...
...

ant.nT ant.nR

h11

h12

h21 h22

h2nR

hnT 1 hnT 2

hnTnR

Figura 3.1: Esquema STTC com nT antenas transmissoras e nR antenas receptoras.

estático, isto é, os coeficientes de desvanecimento do canal em cada percurso, h ij , i = 1, . . . , nT , j =

1, . . . , nR, permanecem constantes durante um bloco de L transmissões por cada antena e mudam

independentemente a cada novo bloco.

Se existir espaçamento suficiente entre as antenas de recepção, os sinais transmitidos em cada

um dos nT × nR percursos experimentam desvanecimentos independentes. Considere o arranjo

de múltiplas antenas (MIMO) da Figura 3.1, com nT × nR antenas e o desvanecimento hij, i =

1, . . . , nT , j = 1, . . . , nR, representado pela matriz H do meio de transmissão:

H =

⎛
⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

h11 h12 . . . h1nR

h21 h22 . . . h2nR

... . . .
. . .

...

hnT 1 hnT 2 . . . hnTnR

⎞
⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠

. (3.1)

Sendo a sequência transmitida:

c = c11c
2
1 . . . c

nT
1 c12c

2
2 . . . c

nT
2 . . . c1Lc

2
L . . . cnT

L , (3.2)

o evento erro ocorre se:

e = e11e
2
1 . . . e

nT
1 e12e

2
2 . . . e

nT
2 . . . e1Le

2
L . . . enT

L , (3.3)
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com c �= e, é a sequência recebida. Para um receptor de máxima verossimilhança que faz a estimativa

perfeita da matriz H, a probabilidade condicional do receptor de decidir erroneamente em favor de

e, quando c foi a sequência transmitida, denominada PEP, é dada por [10]:

P (c → e|H) = Q

(√
γt
2
d2(c, e)

)
, (3.4)

onde

d2(c, e) =

nR∑
j=1

L∑
t=1

∣∣∣∣∣
nT∑
i=1

hij
(
cit − eit

)∣∣∣∣∣
2

=

nR∑
j=1

nT∑
i=1

nT∑
k=1

hij(hkj)∗
L∑

t=1

(
cit − eit

) (
ckt − ekt

)∗
, (3.5)

sendo (·)∗ o conjugado de (·). Definindo Hj = [h1j , . . . , hnT j ], j = 1, . . . , nR e A(c, e) uma matriz

quadrada nT × nT cujo elemento aij , 1 ≤ i, j ≤ nT , é igual a:

aij =
L∑

t=1

(
cit − eit

) (
cjt − ejt

)∗
, (3.6)

reescrevemos (3.5) como:

d2(c, e) =

nR∑
j=1

HjA(c, e)H†
j . (3.7)

Substituindo (3.7) em (3.4), a PEP condicionada à matrizH de coeficientes do canal pode ser reescrita

da forma [10]:

P (c → e|H) = Q

⎛
⎝
√√√√γt

2

nR∑
j=1

Hj A(c, e)H†
j

⎞
⎠ , (3.8)

onde γt = nTEs/N0 é a relação sinal ruído total em cada antena no receptor. Em [44] foi proposta

uma expressão em forma fechada para a PEP de STTCs atuando em canais com desvanecimento

onde não há uma correlação forte entre as amostras do desvanecimento e nem há o posto pleno da

matriz H do canal (keyhole fading channels).

3.1.1 STTC com Seleção das Antenas Transmissoras

Sistemas de transmissão MIMO, como o esquema ilustrado pela Figura 3.1, proporcionam um

aumento significativo da capacidade do sistema que cresce linearmente com o menor número entre

antenas de transmissão e recepção [9]. Um dos objetivos que esquemas MIMO podem alcançar é um

ganho de diversidade igual a nTnR [45].

O emprego de um número grande de antenas na estação móvel é praticamente inviável, devido

à necessidade do reduzido tamanho do equipamento móvel. Uma alternativa para incrementar a
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capacidade e o desempenho de tais esquemas é empregar uma técnica de seleção das antenas de

transmissão, baseada em um dado critério e a combinação de máxima razão no receptor (TAS/MRC

- transmit antenna selection/maximal-ratio combining) [37].

A análise da expressão da BER em [37] mostra que esquemas TAS/MRC alcançam diversidade

máxima como se todo o conjunto de antenas fossem utilizados. Uma vantagem em usar a técnica de

seleção de antenas de transmissão é que uma única cadeia de rádio frequência pode ser empregada

para transmitir sinais de diversas antenas, resultando em uma economia de hardware.

Considere o sistema MIMO da Figura 3.1, e que a qualquer instante N antenas transmissoras e M

antenas receptoras são escolhidas, onde N < nT e M < nR, denotaremos tal sistema por TAS/MRC

com a notação (nT ,N ;nR,M ). Para obtermos um ganho de diversidade consideraremos nT ≥

2. Também denotaremos por (nT ,N ;nR) ou (nT ;nR,M ) um sistema TAS/MRC que selecione

somente o lado transmissor ou receptor, respectivamente.

Para a realização de um esquema TAS, o transmissor/receptor deve ter informação sobre o estado

do canal, normalmente utilizando um canal de retorno. Por questão de praticidade do lado receptor,

é comum utilizar somente o sistema TAS/MRC (nT ,N ;nR). A escolha das N dentre as nT antenas

obedece o critério do máximo da soma da norma de Frobenius [46] dos elementos das linhas da

matriz H em (3.1), gerando um vetor:

hk =

nR∑
i=1

|hik|2, k = 1, 2, . . . , nT . (3.9)

As N antenas escolhidas serão aquelas cujos índices produzirem os N maiores valores do vetor linha

hk. Nesta tese será aplicada a mesma técnica de expurgo no cálculo do limitante, utilizada em STTC,

para STTC utilizando TAS/MRC. Embora um esquema TAS/MRC utilize várias realizações do canal,

a matriz H do desvanecimento levada em consideração no cálculo das EEMs dominantes é apenas

uma previamente escolhida pela norma de Frobenius. Isto comprova a validade da técnica também

para este esquema de transmissão.

3.2 Limitantes de Desempenho de STTCs

Consideremos o esquema MIMO da Figura 3.1 que emprega um STTC com 2ν estados e 2kc

ramos saindo de cada estado, sendo ν e kc o número de elementos de memória e de bits de infor-

mação na entrada do codificador, respectivamente. O sistema é modelado usando um canal com

desvanecimento quase estático com AWGN.

O elemento chave em análise teórica do desempenho de STTC é o limitante da união para a

25



probabilidade do evento primeiro erro, denotada por Pfe, a qual é fortemente relacionada com a

FER [25, 47–49].

Para um receptor de máxima verossimilhança com informação ideal do canal e as considerações

feitas na Seção 3.1 para c, e,A(c, e) e H, tem-se a probabilidade condicional do primeiro evento

erro da forma:

Pfe|H ≤
∑
c,e

P (c)Q

⎛
⎝
√√√√γt

2

nR∑
j=1

Hj A(c, e)H†
j

⎞
⎠ . (3.10)

Chamaremos de A(c, e) a matriz de evento erro (EEM). A probabilidade de transmitir um caminho

c de comprimento L é P (c) = 1/2ν+Lkc . Uma aproximação do limitante da união, denotado

por limitante da união expurgado, é obtido considerando-se apenas as EEMs que dominam ( 3.10), o

conjunto de tais EEMs é denominado por S.

Técnicas de expurgo de limitantes superiores para probabilidade de erro em sinalizações antipo-

dais foram demonstradas em [26] e posteriormente generalizadas para TCM em [27]. A aplicação

desta técnica em STTCs não é de forma direta, sendo assim, proporemos um método alternativo de

identificação das EEMs dominantes.

Definição 3.1. [Espectro de distâncias de ordem N de um STTC.] Define-se [ 50] o espectro de

distâncias de ordem N de um STTC como a enumeração de um conjunto ordenado de pares de

determinantes (Δk) das EEMs e suas respectivas multiplicidades (aΔk
), denominado de T N =

{Δk, aΔk
}Nk=1, tal que os determinantes Δk < Δk+1, são os N menores determinantes das EMMs.

Em [25] foi demonstrada a existência de um conjunto dominante de determinantes formado por

todas as EMMs cujos determinantes pertencem ao conjunto T N .

O objetivo aqui é propor um procedimento que analisa a importância individual de cada EEM

para o cálculo do limitante expurgado. A ideia central consiste em considerar a ordem de dominância

como uma variável aleatória e adotar o valor esperado desta ordem como um critério de classificação

das EEMs. Determinaremos novos conjuntos de EEMs dominantes, com esta nova ordem de domi-

nância, para vários STTCs com diferentes critérios de construção propostos na literatura [10, 12, 15].

Os resultados numéricos do limitante da união expurgado para a FER obtida com as EMMs do-

minantes mostraram ser praticamente indistinguíveis dos resultados obtidos através de simulações

empregando o método de Monte Carlo.

Caracterizado o conjunto dominante S de EEMs, o limitante da união expurgado, condicionado,
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torna-se:

Pfe|H �
∑
S

aAi
Q

⎛
⎝
√√√√γt

2

nR∑
j=1

Hj Ai H
†
j

⎞
⎠, (3.11)

onde Ai é a i-ésima matriz em S e aAi
a sua multiplicidade. Denominaremos a sequência {Ai, aAi

}

com o determinante de Ai pertencente a T N de espectro de EEMs de ordem N . Para a enumeração

do espectro de distâncias de STTCs, que ao longo do texto denominaremos simplesmente de espectro

de EEMs, Aktas e Fitz [50] propuseram um algoritmo que utilizava um método de busca exaustiva

das distâncias em uma pilha. Em [30, 31, 51, 52] foram utilizadas técnicas de limitantes de Gallager

para derivar limitantes de desempenho para STTC.

A proposta desta tese é fazer uma extensão do Algoritmo 2.2 (anteriormente aplicado em esque-

mas TCM) para esquemas STTCs. A seção a seguir descreverá o algoritmo para a busca do espectro

de EEMs.

3.3 Algoritmo Para o Cálculo do Espectro de EEMs de ordem N

O algoritmo proposto utiliza a função de transferência do código para calcular o espectro de

EEMs, iterativamente, através da manipulação algébrica dos elementos da matriz adjacência do DSE

de dimensão 22ν × 22ν ou de sua versão reduzida (similar à matriz B definida no Capítulo 2). A

idéia chave é gerar uma sequência finita de vetores F �, 	 = 1 · · ·N , para atualizar o conjunto T N

na 	-ésima iteração do algoritmo. Cada elemento do vetor F� é um polinômio multivariável cujos

coeficientes são as multiplicidades médias dos caminhos de comprimento 	 no DSE com a mesma

EEM. O critério de parada e as regras para descartar as EEMs são dados em [ 50].

Como no caso de esquemas TCM, os STTCs não são (em geral) geometricamente uniformes e

a enumeração do espectro de EEMs também é feita utilizando-se do DSE. Sendo assim, seguiremos

a mesma notação adotada na Seção 2.2 para os pares de estados (estados produto) que constituem o

DSE.

Os ramos que conectam dois estados produto são rotulados com a probabilidade de transição do

ramo, 1/2kc , multiplicada pelo produto de nT (nT + 1)/2 distintas variáveis cada uma elevada a um

número (cit−eit)(c
j
t−ejt)

∗, i ≥ j, possivelmente complexo que corresponde ao incremento na porção

superior da diagonal da EEMs devido a uma transição no DSE [49].

Por exemplo, para o caso de nT = 2, definem-se três variáveis x, y, z, que enumeram as distân-

cias (c1t − e1t )(c
1
t − e1t )

∗ (antena 1), (c2t − e2t )(c
2
t − e2t )

∗ (antena 2) e (c1t − e1t )(c
2
t − e2t )

∗ (termo

cruzado), respectivamente. O Exemplo 3.1 mostra o cálculo do rótulo de alguns estados produto do

27



DSE para o STTC [10].

Exemplo 3.1 (Rotulamento do STTC [10]). Considere o STTC, 4 estados, kc = 2, QPSK com

nT = 2, dado pela Figura 3.2. Os símbolos complexos {1, j,−1,−j} da constelação QPSK são

representados pelos rótulos dos ramos da treliça {0, 1, 2, 3}, respectivamente. Quando ocorre a

transição na treliça do estado 0 para o estado 0, os símbolos (1,1) são transmitidos simultaneamente

pelas duas antenas, e os símbolos (j,−1) são transmitidos quando ocorre a transição na treliça do

estado 1 para o estado 2. Então, o rótulo do ramo que conecta os estados produto (0,1) e (0,2) é

1
4x

2y4z2−2j.

Esses expoentes das variáveis x and y são as distâncias Euclidianas quadradas entre o caminho

correto e os símbolos errados através de cada transmissão das antenas devido a transição em um

passo na treliça, o expoente de z é o valor do termo cruzado entre as duas antenas transmissoras.

00, 01, 02, 03

10, 11, 12, 13

20, 21, 22, 23

30, 31, 32, 33

2 0

1

3

Figura 3.2: Treliça do STTC [10], QPSK, 4 estados e o mapeamento da constelação QPSK.

A complexidade de calcular o espectro de EEMs de um DSE é alta se o STTC tem muitos estados.

Algoritmos de redução da matriz adjacência do DSE foram propostos em [24, 50, 53] para identificar

conjuntos de estados equivalentes de modo a obter um DSE reduzido (com poucos estados) com o

mesmo espectro de EEMs de qualquer ordem.

Esses algoritmos exploram o grau de simetria dos STTCs de forma a reduzir a complexidade

computacional do cálculo do espectro resultando na matriz reduzida B com Ng = 1 estado bom e Nb

estados ruins, conforme notação descrita no Capítulo 2, que é a matriz de entrada para o algoritmo

proposto a ser apresentado nesta seção.

A partir da matriz reduzida B, o espectro de EEMs de ordem N é calculado abrindo o estado

bom em um estado fonte e um estado destino. Um evento erro simples de comprimento 	 é definido

como um caminho no DSE aberto que parte do estado bom em um intervalo de tempo fixo e retorna
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ao estado bom após 	 transições. A matriz B possui dimensão L b×Lb, onde Lb = 1+Nb, dada por:

B =

⎡
⎣ 0 BGB

BBG BBB

⎤
⎦ . (3.12)

O espectro de EEMs de ordem N é calculado iterativamente de uma sequência de vetores F �, 	 =

1, · · · , p, de dimensões iguais a 1 × Lb, onde cada elemento de F� é um polinômio multivariável.

O primeiro elemento de F�, F�(1), enumera as EEMs correspondentes aos eventos erro simples de

comprimento 	 e atualiza o conjunto T N a cada iteração. Os polinômios F�(j), j = 2, · · · , Lb

enumeram os caminhos de EEMs (aqueles que não alcançam o estado bom) de comprimento 	 que

partem do estado bom, e terminam no estado ruim j.

O critério para descartar os eventos erro é baseado na propriedade que o valor do determinante

de uma EEM ao longo de um caminho não terminado é monotonicamente não decrescente com o

comprimento do evento erro [50]. O cálculo de F� é baseado nas potências dos elementos da matriz

B e é obtido de F� através do algoritmo de programação simbólica proposto em [36], denominado

aqui de Algoritmo 3.1.

3.4 Espectro de EEMs

Empregando o Algoritmo 3.1 foram obtidas as EEMs para alguns STTCs propostos na literatura

com 4 e 8 estados, nT = 2. As Tabelas 3.1, 3.2 e 3.3 listam as EEMs obtidas para os STTCs em [10],

[12] e [15], respectivamente. As tabelas listam o número de estados, o índice da EEM, a EEM, a

sua multiplicidade, o determinante da EEM e a multiplicidade do determinante, denominados por

2ν, i,Ai, aAi
,Δ e aΔ, respectivamente.

Os elementos da EEM de dimensão 2× 2 são organizados como um vetor [a 1,1, a2,2, a1,2], onde

a2,1 = a�1,2 e duas EMMs [a1,1, a2,2, a1,2], [a1,1, a2,2,−a1,2] são escritas em uma forma concisa

[a1,1, a2,2,±a1,2]. Para exemplificar a indexação do índice i à matriz Ai, sejam as matrizes A11 −

A14 indicadas na oitava linha e terceira coluna da Tabela 3.1 (código de 4 estados) cuja sequência é

A11 = [6, 6, 2 + j2], A12 = [6, 6, 2 − j2], A13 = [6, 6,−2 + j2] e A14 = [6, 6,−2 − j2], sempre

nesta ordem.
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Algoritmo 3.1: Algoritmo Para o Cálculo do Espectro de ordem N de EMMs.

Entrada: 	 = 1, T N = ∅,B e F1 = [0 BGB].

Início

Faça: 	 = 	+ 1, calcule F� = F�−1B (Passo 1);

Se F�(1) = 0

Então

vá para o Passo 2;

Fim Se

Senão
F�(1) é um polinômio multivariável cujos termos correspondem às distintas EEMs de eventos

erro simples de comprimento 	, e o coeficiente de cada termo constitui a multiplicidade

média de cada EEM. Atualize T N à medida que a condição de guardar as EEMs com os

primeiros N menores determinantes é satisfeita. Faça: F�(1) = 0.

Fim Se

Se as EEMs com N distintas medidas são salvas em T N (Passo 2);

Então
Faça: Δmax ser o maior determinante das EEMs em T N . Em cada elemento de F�(j),

j = 2, · · · , Lb, force a zero a multiplicidade de cada EEM com determinante maior que

Δmax (isto elimina a EEM de caminhos não terminados os quais atualizarão o conjunto

T N no passo 2 quando eles retornam para o estado bom).

Fim Se

Senão
Vá para Passo 1

Fim Se

Se todos os elementos de F�(j), j = 2, . . . , Lb, são iguais a zero;

Então
Pare.

Fim Se

Senão

vá para o Passo 1;

Fim Se

fim
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Tabela 3.1: Espectro de EEMs para N = 6 e N = 4 dos STTCs [10], QPSK, com 4 e 8 estados, respectiva-

mente.

2ν i Ai aAi Δ aΔ 2ν i Ai aAi Δ aΔ

4 1 [2, 2, 0] 2 4 2 8 1-4 [2, 10,±2± j2] 1
2 12 2

2,3 [4, 4,±2] 1 12 4 5 [4, 4, 0] 1 16 1

4,5 [4, 4,±j2] 1 6,7 [6, 6,±4] 1
2 20 4

6 [4, 4, 0] 1 16 1 8,9 [6, 6,±j4] 1
2

7,8 [6, 6,±4] 1
2 20 2 10 [10, 2, 0] 2

9,10 [6, 6,±j4] 1
2 11,12 [4, 8,±2] 1 28 1

2

11-14 [6, 6,±2± j2] 2 28 9 13,14 [4, 8,±j2] 1

15,16 [8, 8,±j6] 1
4 15-18 [6, 6,±2± j2] 1

2

17,18 [8, 8,±6] 1
4 19-22 [8, 12,±8± j2] 1

16

19-22 [8, 8,±4± j4] 1
4 32 1 23-26 [8, 12,±2± j8] 1

16

27,28 [8, 4,±2] 1

29,30 [8, 4,±j2] 1
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Tabela 3.2: Espectro de EEMs paraN = 6 e N = 4 dos STTCs [12], QPSK com 4 e 8 estados, respectivamente.

2ν i Ai aAi Δ aΔ 2ν i Ai aAi Δ aΔ

4 1,2 [6, 2,±j2] 1
2 8 3

2 8 1-4 [4, 6,±2± j2] 1
4 16 1

3,4 [6, 8,±6− j2] 1
8 5-8 [10, 10,±4± j8] 1

64 20 29
8

5-8 [6, 8,±2± j6] 1
16 9-12 [10, 10,±8± j4] 1

64

9,10 [2, 8,±2] 1
2 12 17

8 13-16 [10, 4,±4± j2] 1
8

11-14 [2, 8,±2± j2] 1
4 17-20 [10, 4,±2± j4] 1

8

15,16 [8, 10,±8 + j2] 1
16 21-24 [10, 6,±6± j2] 1

16

17-20 [4, 6,±2± j2] 1
4 16 1 25-28 [10, 6,±2± j6] 1

16

21-24 [10, 4,±2± j4] 1
8 20 1 29 [2, 10, 0] 1

25-28 [10, 6,±2± j6] 1
16 30,31 [2, 12,±j2] 1

2

29-32 [10, 6,±6± j2] 1
16 32-35 [12, 8,±2± j8] 1

32 28 3
4

33-36 [8, 4,±2± j2] 1
4 24 3

2 36-39 [12, 8,±8± j2] 1
32

37-40 [8, 8,±2± j6] 1
16 40-43 [12, 4,±2± j4] 1

8

41-44 [8, 8,±6± j2] 1
16 44-47 [8, 8,±4± j4] 1

16 32 47
16

45,46 [4, 12,±4− j2] 3
8 28 77

32 48,49 [6, 8,±j4] 1
4

47,48 [8, 6,±4− j2] 1
4 50,51 [6, 8,±4] 1

4

49,50 [4, 12,±4 + j2] 1
8 52,53 [6, 6,±j2] 1

2

51,52 [8, 8,±6] 1
8 54-57 [14, 12,±10± j6] 1

256

53-56 [12, 4,±4± j2] 1
8 58-61 [14, 12,±6± j10] 1

256

57-60 [8, 10,±4± j6] 1
32 62-65 [14, 6,±4± j6] 1

32

61-64 [12, 12,±4± j10] 1
128 66-69 [14, 6,±6± j4] 1

32

70-73 [12, 14,±10± j6] 1
256

74-77 [12, 14,±6± j10] 1
256

78-81 [12, 6,±6± j2] 1
16

82-85 [14, 8,±4± j8] 1
64

86-89 [14, 8,±8± j4] 1
64

3.5 Cálculo da FER

A aplicação da técnica do limitante da união modificado conduz a uma expressão da FER em

termos do limitante da união expurgado em (3.11) da seguinte forma [48]:

FER � E
[
f
(
min
(
1, Pfe|H(e)

))]
, (3.13)

onde f(x) = 1 − (1 − x)L, sendo L o comprimento do bloco transmitido, E[α] o valor esperado

da variável aleatória α. Como o cálculo das EEMs torna-se impraticável para eventos erro simples

longos e o limitante da união em (3.10) pode não convergir à medida que o número de EEMs é

incrementado, podendo até ser maior que um para uma dada realização do desvanecimento [ 25], a
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Tabela 3.3: Espectro de EEMs para N = 6 e N = 7 dos STTCs [15], QPSK, com 4 e 8 estados, respectiva-

mente.

2ν i Ai aAi Δ aΔ 2ν i Ai aAi Δ aΔ

4 1− 4 [6, 6,±4± j4] 1
16 4 1

4 8 1-4 [8, 6,±6± j2] 1
16 8 1

2

5− 8 [8, 2,±2± j2] 1
4 8 2 5− 8 [8, 6,±2± j6] 1

16

9− 12 [2, 8,±2± j2] 1
4 9− 12 [10, 2,±2± j2] 1

4 12 1

13− 16 [8, 8,±4± j6] 1
32 12 1

8 13, 14 [2, 10,±2] 1
2 16 1

17− 20 [6, 8,±4± j4] 1
16 16 1

2 15− 18 [8, 8,±6± j2] 1
16 24 1

2

21− 24 [8, 6,±4± j4] 1
16 19− 22 [8, 8,±2± j6] 1

16

25, 26 [6, 6,±4] 1
8 20 27

16 23− 26 [6, 8,±4± j2] 1
8 28 1

2

27, 28 [6, 6,±j4] 1
8 27− 30 [8, 6,±2± j2] 1

8 40 3
2

29− 32 [10, 4,±4± j2] 1
8 31− 34 [6, 8,±2± j2] 1

4

33− 36 [4, 10,±4± j2] 1
8 35− 36 [6, 8,±j2] 1

4 44 1
2

37− 40 [10, 10,±8± j4] 1
64

41− 44 [10, 10,±4± j8] 1
64

45− 48 [4, 8,±2± j2] 1
4 24 2

49− 52 [8, 4,±2± j2] 1
4

Equação (3.13) utiliza a técnica conhecida como "limitar antes de fazer a média" (LBA - limiting

before averaging) [54]. O cálculo analítico de (3.13) envolve um grande esforço computacional por

utilizar integração multidimensional, tornando o cálculo da FER ineficiente.

Nesta tese foi utilizado um método semi-analítico para tornar o cálculo do limitante expurgado

em (3.13) computacionalmente mais eficiente. Simulando várias realizações da matriz H e para

uma relação sinal ruído com um dado conjunto dominante de EEMs, calcula-se (3.13) empregando o

Algoritmo 3.2.

Este algoritmo tem como entrada o conjunto dominante de EEMs (S), o comprimento do bloco

de símbolos transmitidos (L) pelas nT antenas, o número de blocos transmitidos (nblocos), relação

sinal ruído (γt) e como saída a FER calculada de forma semi-analítica em (3.11). Uma vantagem na

utilização deste algoritmo é a não realização da integração multidimensional de (3.13) e o fato que

este algoritmo pode ser facilmente implementado em qualquer linguagem de programação simbólica.

3.6 Identificando as EEMs Dominantes

Nesta seção desenvolveremos uma metodologia para identificar o conjunto S de EMMs do-

minantes que proporcionam uma boa aproximação para a FER. Seja P i (H) a contribuição de cada
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Algoritmo 3.2: Algoritmo para o cálculo semi-analítico da FER.
Entrada: 	 = 0, L, nblocos, S, contador = 1.

Início
Faça: 	 = 	+ 1, gere H e calcule Pfe|H em (3.11), (��)

coin=randunifom (gere um v.a. entre zero e 1).

Calcule: FER = min
{
1, 1− (1− Pfe|H)L

}
. ;

Se coin ≤ FER Então

contador=contador+1;

Fim Se

Se 	 < nblocos Então

Vá para (��);

Fim Se

Senão
Pare. Probabilidade de erro = contador/nblocos.

Fim Se

fim

matriz Ai para Pfe|H(e) em (3.11), dada por:

P i (H) = aAi
Q

⎛
⎝
√√√√γ

2

nR∑
j=1

HjAiH
†
j

⎞
⎠. (3.14)

Seja A (H) = {Aj1,Aj2, . . . ,Ajk, . . .} um conjunto ordenado de EEMs com índices jk tal que

P jk (H) ≥ P jk+1 (H), para uma dada realização de H. Devido à natureza aleatória da relação sinal

ruído, que muda a cada realização de H, a ordenação das EEMs no conjunto A (H) pode não ser a

mesma a cada H. Assim, o índice jk que indexa a posição da matriz A jk no conjunto A (H) é uma

variável aleatória.

Defina uma variável aleatória Xi como a posição da matriz Ai em A (H). Empregaremos o valor

esperado de Xi, denominado X̄i = E[Xi], obtido a partir da simulação semi-analítica, para ordenar

as matrizes em ordem decrescente de dominância, ou seja, as matrizes no conjunto dominante A (H)

são aquelas com o menor valor de X̄i. As simulações para classificar as EEMs foram realizadas para

ambos os modelos de desvanecimento do canal, Rayleigh e Rice.

A Tabela 3.4 lista os valores de X̄i para cada EEM Ai, dos STTCs [10], [12] e [15] para o modelo

de canal Rayleigh, e as Tabelas 3.5 e 3.6 listam os valores para os mesmos STTCs para o caso de

desvanecimento Rice, com fator KR = 3 dB.

Os valores distintos de X̄i, ordenados de forma crescente formam o conjunto ordenado β ι =

{βk}ιk=1 com ι elementos, onde βk < βk+1. Por exemplo, a partir dos valores listados na Tabela 3.4

para o STTC [10] de 4 estados, obtemos β6 = {1, 0; 6, 0; 6, 1; 10, 4; 11, 1; 13, 2}.
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Seja Sι o conjunto de todas as EEMs Ai tal que X̄i ∈ βι, para este conjunto β6 verificando a

Tabela 3.4 para o STTC [10] de 4 estados conclui-se que S 6 = {A1−A18}. A FER expurgada (FER

parcial) obtida com as EEMs em S ι é denotada por FERι. Na próxima seção será feita a análise da

escolha apropriada do valor de ι para a obtenção da FER parcial que resulta em limitantes com boa

aproximação.

3.7 Resultados

Analisaremos o valor apropriado de ι tal que FERι aproxima a FER obtida por simulação (através

do método de Monte Carlo) de (3.13) para um dado conjunto de EEMs pertencentes a S ι para cada

modelo de canal empregado. As condições utilizadas nas simulações para a obtenção da FER parcial

( FERι versus ι), para ambos os modelos de canais, foram nR = 1 e um comprimento de bloco

L = 130 símbolos, exceto os casos onde são indicados os novos valores de nR e do comprimento do

bloco. No caso do canal Rice foi empregado um fator de Rice KR = 3 dB. Para verificar a validade do

limitante para uma ampla faixa de relação sinal ruído, as simulações da FER parcial foram realizadas

para 3 valores de SNR: 10 dB, 15 dB e 20 dB. Em todas as figuras as linhas tracejadas indicam a

simulação e as linhas cheias o limitante.

A escolha apropriada de ι para o qual a FERι é uma boa aproximação da FER consiste em

encontrar o conjunto de EEMs dominantes, denominado de S ι� , onde ι� é o índice para o qual FERι�

torna-se maior ou igual ao ponto de cruzamento entre as curvas das FERs.

As Figuras 3.3 a 3.8 ilustram as simulações da FER parcial FERι versus ι, para todos os STTCs

utilizados no canal Rayleigh e as Figuras 3.9 a 3.14 ilustram as simulações da FER parcial dos

mesmos STTCs para o caso Rice. Como exemplos de escolha de ι � temos no caso Rayleigh as

Figuras 3.3 (STTC [10], 4 estados) e 3.4 (STTC [10], 8 estados) com ι� = 2 e ι� = 3, respec-

tivamente. Consultando a Tabela 3.4 verificamos que os conjuntos de médias associados a estes

índices são β2 = {1, 0; 6, 0} e β3 = {6, 0; 13, 6; 13, 7}, que resultam nos conjuntos dominantes

S2 = {A1 −A5} e S3 = {A1 −A14}, respectivamente.

Como exemplo para o caso do canal Rice, temos a Figura 3.11 (STTC [12], 4 estados) com

β4 = {6, 3; 7, 7; 10, 7; 12, 5} (ver Tabela 3.6) e a Figura 3.14 (STTC [15], 8 estados) com β6 =

{9, 6; 12; 12, 3; 13; 15; 15, 35} (ver Tabela 3.5).

Assim, o índice ι� = 4 leva ao conjunto dominante S 4 = {A2,A4,A10,A16,A19,A20,A52}

e ι� = 6 a S6 = {A3,A4,A7,A8,A11,A12,A14,A17,A18,A25,A26,A29,A30,A33,A34}. O
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Tabela 3.4: X̄i para os STTCs [10], [12] e [15], para o canal Rayleigh.

STTC [10] 2ν i X̄i 2ν i X̄i

4 1 1,0 8 5 6,0

2− 5 6 11− 14 13,6

6 6,1 1− 4, 6− 10 13,7

7− 10 10,4 27− 30 13,8

11− 14 11,1 15− 18 14

15− 18 13,2 19− 26 21,2

STTC [12] 2ν i X̄i 2ν i X̄i

4 1, 2 14 8 1− 4 22,1

9, 10, 17− 20 20,3 52, 53 28,1

33− 36 25,7 29 30,6

11− 14 26,4 13− 20 32,7

3− 8, 47− 48 30,6 48− 51 34,5

21− 24 31,1 30, 31 36,5

25− 29, 31, 37, 39 35,5 21− 28 38,4

41, 43, 45, 46, 51− 56 35,7 40− 47 39,5

30, 32, 38, 40 36,1 78− 81 44,8

42,44,49,50 36,3 6− 12 48,1

15, 16 38,9 32− 39 49,1

57− 60 39,8 62− 69 49,5

61− 64 46,7 82− 89 53,6

70− 77 59

54− 61 594

STTC [15] 2ν i X̄i 2ν i X̄i

4 5− 12 18,4 8 13, 14 14,6

1− 4 22,5 9− 12 15,2

25− 28, 45− 52 23,3 31− 36 17,9

17− 24, 29− 36 27,8 23− 26 18,3

13− 16 31,0 1− 8 18,4

37− 44 36,4 27− 30 18,5

19− 22 21,8

15− 18 22
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Tabela 3.5: X̄i para os STTCs [10] e [15] para o canal Rice (KR = 3 dB).

STTC [10] 2ν i X̄i 2ν i X̄i

4 1 1,0 8 7 3,6

3 2,8 5 6,3

8 5,5 21, 22 7,8

4, 5 6,2 12, 17, 18, 28 8,5

6 6,4 3, 4 9,1

18 7 8− 10, 13, 14, 29, 30 14

13, 14 9 1, 2 19

2 9,6 11, 15, 16, 27 19,5

9, 10 10,8 25, 26 19,8

15, 16 13,3 6 23,8

11, 12 13,7 23, 24 25,1

7 15,1 19, 20 28,2

17 17,2

STTC [15] 2ν i X̄i 2ν i X̄i

4 26 9 8 3, 4 9,6

3, 4 9,5 14, 25, 26 12

7, 8, 11, 12 11,8 11, 12 12,3

19, 20, 23, 24, 31, 32, 35, 36 15,2 17, 18 13

39, 40 15,5 33, 34 15

47, 48, 51, 52 17,6 7, 8, 29, 30 15,35

15, 16 20,5 9, 10, 13, 35, 36 18,2

27, 28 24,6 21, 22 18,8

5, 6, 9, 10 26 5, 6 21,2

43, 44 28,4 31, 32 21,4

45, 46, 49, 50 30,6 27, 28 21,8

1, 2 35,7 19, 20, 23, 24 24,5

25 37 1, 2 26,7

17, 18, 21, 22, 29, 30, 33, 34 40 15, 16 29,7

13, 14 42,3

41, 42 45,7

37, 38 50,1

valor de cada ι� analisado nas Figuras 3.3 a 3.8, para o canal Rayleigh e nas Figuras 3.9 a 3.14, para o

canal Rice, é indicado na legenda de cada figura. Na Tabela 3.7 temos um quadro resumo dos conjun-

tos dominantes S ι� que foram utilizados para a obtenção da FERι� que aproxima a FER simulada de

todos os STTCs utilizados para ambos os modelos de canal Rayleigh e Rice. É importante observar

que a determinação de ι� não depende da relação sinal ruído. Portanto, deve-se simular a FER para
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Tabela 3.6: X̄i para o STTC [12] para o canal Rice (KR = 3 dB).

2ν i X̄i 2ν i X̄i

4 2 6,3 8 23, 24 12,2

4 7,7 3, 4 13

16 10,7 13, 14 13,6

10, 19, 20, 52 12,5 15, 16 15,7

31,32,43,44 13,2 51 16,4

48 15,7 38, 39 17

35, 36 18,5 11, 12 17,3

13, 14 18,9 80, 81 20,5

55, 56 21,5 46, 47 23,5

46, 50 22,2 88, 89 24,1

7, 8 23,5 19, 20 26

1, 23, 24 24 68, 69 27,2

59, 60 27 56, 57, 72, 73 27,7

27, 28 29,2 52, 53, 29 29,3

9, 17, 18, 39, 40 29,5 27, 28 32,5

33, 34 34,5 42, 43 33

11, 12 34,9 1, 2 33,2

5, 6, 21, 22 38,7 7, 8 35,5

63, 64 39,1 30, 31, 48, 49, 64, 65 36,2

25, 26 43,2 84, 85 42

37, 38 43,6 17, 18 43,8

47 45,3 76, 77, 60, 61 44,4

45, 53, 54 48,7 34, 35 44,7

49 49 40, 41, 25, 26 49,4

41, 42 50,2 50 51,7

3 51,1 44, 45 56,5

57, 58 52,3 32, 33 58

29, 30 54,5 21, 22 62,5

51 55,2 5, 6, 62, 63 63,9

61, 62 57 78, 79 66,8

15 60,7 82, 83 68

66, 67 70,3

9, 10 74,8

36, 37 75,4

74, 75 76,3

58, 59 76,7

86, 87 78,1

70, 71 83,7

54, 55 84,1
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Tabela 3.7: Conjuntos dominantes S ι� dos STTCs [10, 12, 15] para os canais Rayleigh e Rice.

STTC 2ν Sι� (Rayleigh) S ι� (Rice - KR = 3 dB)

[10] 4 S2 = {A1 −A5} S4 = {A1,A3 −A6,A8}
8 S3 = {A1 −A14} S8 = {A1 −A5,A7 −A18,A21,A22,A27 −A30}

[12] 4 S2 = {A1,A2,A9,A10,A17 −A20} S4 = {A2,A4,A10,A16,A19,A20,A52}
8 S6 = {A1 −A4,A13 −A20, S19 = {A1 −A4,A7,A8,A11 −A16,A19,A20,

A29 −A31,A48 −A53} A23,A24,A27 −A31,A38,A39,A42,A43,

A46 −A49,A51 −A53,A56,A57,A64,

A65,A68,A69,A72,A73,A80,A81}
[15] 4 S2 = {A1 −A12} S4 = {A3,A4,A7,A8,A11,A12,A19,A20,

A23,A24,A26,A31,A32,A35,A36}
8 S3 = {A9 −A14,A31 −A36} S6 = {A3,A4,A7,A8,A11,A12,A14,A17,

A18,A25,A26,A29,A30,A33,A34}

apenas um valor de relação sinal ruído. Um outro fato a ser observado é que em geral FER ι� cresce

muito lentamente para ι > ι�, de onde se conclui que para o canal Rayleigh a escolha de valores de

ι� = 3 para STTCs de 4 estados e ι� = 5 para STTCs de 8 estados leva a uma boa aproximação da

FER.

As Figuras 3.15, 3.16 e 3.17 comparam o limitante expurgado com simulações, para nR = 1, 2,

para os STTCs [10], [12], e [15], de 4 e 8 estados para o canal Rayleigh. As Figuras 3.18, 3.19

e 3.20 ilustram a comparação para os mesmos STTCs para o canal Rice com KR = 3 dB. Os

conjuntos dominantes S ι� referenciados nas figuras citadas estão listados na Tabela 3.7. Observa-se

que as curvas obtidas com os limitantes são praticamente indistinguíveis das obtidas por simulações

para uma ampla faixa de SNR e ambos modelos de desvanecimento.

Para uma condição de um bloco maior (L = 500) que o utilizado para todas as simulações ante-

riores (L = 130), a Figura 3.21 ilustra o limitante obtido para o STTC [10] de 8 estados comL = 500,

canal Rayleigh, com o mesmo conjunto de EEMs (S 3) utilizado para L = 130. Podemos observar

que as curvas da simulação e do limitante expurgado, como nos casos anteriores, são praticamente

indistinguíveis.
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Figura 3.3: FERι × ι, para o STTC [10], 4 estados,

canal Rayleigh. ι� = 2.
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Figura 3.4: FERι × ι, para o STTC [10], 8 estados,

canal Rayleigh. ι� = 3.
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Figura 3.5: FERι × ι, para o STTC [12], 4 estados,

canal Rayleigh. ι� = 2.
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Figura 3.6: FERι × ι, para o STTC [12], 8 estados,

canal Rayleigh. ι� = 6.
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Figura 3.7: FERι × ι, para o STTC [15], 4 estados,

nR = 1, canal Rayleigh. ι� = 2.
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Figura 3.8: FERι × ι, para o STTC [15], 8 estados,

nR = 1, canal Rayleigh. ι� = 3.
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Figura 3.9: FERι × ι, para o STTC [10], 4 estados,

canal Rice. ι� = 4.
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Figura 3.10: FERι×ι, para o STTC [10], 8 estados,

canal Rice. ι� = 8.
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Figura 3.11: FERι×ι, para o STTC [12], 4 estados,

canal Rice. ι� = 4.
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Figura 3.12: FERι×ι, para o STTC [12], 8 estados,

canal Rice. ι� = 19.
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Figura 3.13: FERι×ι, para o STTC [15], 4 estados,

nR = 1, canal Rice. ι� = 4.
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Figura 3.14: FERι×ι, para o STTC [15], 8 estados,

nR = 1, canal Rice. ι� = 6.
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3.7.1 Seleção (TAS) e correlação entre as antenas de transmissão

Os cenários utilizados ao longo das simulações dos limitantes, sempre consideravam que não

havia seleção entre as antenas de transmissão (TAS) e que havia espaçamento suficiente entre as an-

tenas transmissoras de modo que as transmissões entre antenas pudessem sempre ser consideradas

totalmente descorrelacionadas. Para uma investigação da validade do limitante utilizado em outros

cenários, foram realizadas simulações dos limitantes para os casos TAS e correlação entre as an-

tenas transmissoras. Para ambos os casos foram empregados nas simulações os mesmos conjuntos

dominantes de EEMs S ι� utilizados anteriormente para cada código e todas as simulações foram

realizadas para o canal Rayleigh.

A Figura 3.22 ilustra a simulação da FER × SNR para o caso TAS do STTC [10] com 4 estados,

que seleciona duas entre três antenas transmissoras utilizando uma e duas antenas receptoras (2,3;1)

e (2,3;2). As Figuras 3.23 e 3.24 ilustram a simulação da FER × SNR para o caso de correlação entre

as antenas transmissoras para o STTC [10] e o STTC [12], respectivamente, ambos com 8 estados,

nR = 1, 2 e fator de correlação ρ = 0, 4. Observa-se que as curvas obtidas com os limitantes, em

ambos os casos, são praticamente indistinguíveis das obtidas por simulações para uma ampla faixa

de SNR.

A boa aproximação do limitante para o caso TAS pode ser explicado pelo método de classificação

das EEMs dominantes. As EEMs selecionadas devem ser aquelas que dominam valores de distâncias

(para vários valores deH) para um subconjunto de antenas. As antenas não selecionadas pelo método

TAS têm pouca contribuição no ordenamento das EEMs.
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Figura 3.15: FER × SNR para o STTC [10], 4 estados (S2) e 8 estados (S3), nR = 1, 2, canal Rayleigh.
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Figura 3.16: FER × SNR para o STTC [12], 4 estados (S2) e 8 estados (S6), nR = 1, 2, canal Rayleigh.
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Figura 3.17: FER × SNR para o STTC [15], 4 estados (S2) e 8 estados (S3), nR = 1, 2, canal Rayleigh.
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Figura 3.18: FER × SNR para o STTC [10], 4 estados (S4) e 8 estados (S8), nR = 1, 2, canal Rice.
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Figura 3.19: FER × SNR para o STTC [12], 4 estados (S4) e 8 estados (S19), nR = 1, 2, canal Rice.
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Figura 3.20: FER × SNR para o STTC [15], 4 estados (S4) e 8 estados (S6), nR = 1, 2, canal Rice.
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Figura 3.21: FER versus SNR em cada antena na recepção para o STTC [ 10], de 8 estados, nR = 1, canal

Rayleigh e L = 500, com o conjunto S 3.

4 6 8 10 12 14 16 18
10

−3

10
−2

10
−1

10
0

n
R

=1
n

R
=2

Limitante
Simulado

SNR (dB)

F
E

R

Figura 3.22: FER × SNR em cada antena na recepção para o STTC [10], 4 estados, canal Rayleigh, utilizando

o esquema TAS/MRC (2,3;1) e (2,3;2), com o conjunto S 2.
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Figura 3.23: FER × SNR em cada antena na recepção para o STTC [10], 8 estados, nR = 1, 2, canal Rayleigh

e fator de correlação ρ = 0.4, com o conjunto S 3.
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Figura 3.24: FER × SNR em cada antena na recepção para o STTC [12], 8 estados, nR = 1, 2, canal Rayleigh

e fator de correlação ρ = 0.4, com o conjunto S 6.
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CAPÍTULO 4
CÓDIGOS ESPÁCIO-TEMPORAIS TURBO

A concatenação paralela de dois STTC combinando o ganho de codificação dos esquemas turbo

com codificadores componentes que exploram o ganho de diversidade em canais MIMO (STTC), re-

sulta em um esquema de transmissão conhecido como códigos espácio-temporais turbo (STTuCs) [ 21–

23, 35, 55]. Este esquema de transmissão apresenta melhor desempenho que o esquema TuCM que

emprega um codificador TCM como codificador componente [56].

Neste capítulo estamos interessados em enumerar o espectro de distâncias de STTuCs perfurados.

Em geral, as propostas de enumeração de STTuCs perfurados encontrados na literatura baseiam-se

primeiramente na enumeração das sequências binárias na treliça do codificador componente perfu-

rado para posteriormente mapear este efeito nas sequências de símbolos complexos da treliça [ 35].

Para esta enumeração é utilizado um algoritmo de busca exaustiva na treliça proposto em [ 29], pro-

porcionando desta forma um elevado esforço computacional.

A técnica de enumeração proposta neste capítulo generaliza aquela empregada no capítulo ante-

rior para obtenção da enumeração das EEMs dos STTCs. Esta técnica considera o efeito da perfu-

ração expandindo-se o número de estados do DSE do STTC componente e definindo-se uma nova

matriz adjacência do DSE expandido. Após o efeito da perfuração, aplica-se nesta nova matriz adja-

cência o mesmo algoritmo simbólico utilizado para enumerar as EEMs dos STTCs.

Finalmente, após a enumeração de cada STTC componente obtém-se a enumeração do STTuC

levando-se em conta o efeito do entrelaçador. Com o objetivo de ressaltar a robustez do método, fo-

ram feitas as enumerações de dois esquemas turbo que empregam STTCs componentes com critérios

de construção diferentes, sendo um com o critério do determinante [22] e outro com o critério do

traço [23].
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STTC-1
x

sequência de
entrada

��

STTC-2
��

��

π
��

x′
sequência
entrelaçada

��

Perfurador/
Mux

�

�� Antena 1

�

�� Antena 2

Figura 4.1: Diagrama em blocos de um esquema STTuC perfurado com codificadores componentes (STTC-1

e STTC-2) e duas antenas transmissoras.

4.1 Esquema STTuC

O esquema STTuC utiliza dois ou mais STTCs como codificadores componentes. Normalmente,

os STTCs encontrados na literatura [10, 12, 15] não estão na forma recursiva e sistemática. Nesta

tese utilizaremos STTuCs com STTCs componentes recursivos e não recursivos. Um algoritmo para

converter STTC da sua forma original para a forma recursiva, não sistemática, é detalhado em [57].

A Figura 4.1 ilustra um esquema típico de transmissão STTuC perfurado que emprega duas ante-

nas transmissoras. No exemplo da figura, o STTuC é formado por dois STTCs, em geral idênticos, na

sua forma recursiva ou não, denominados STTC-1 e STTC-2, conectados em paralelo via um entre-

laçador uniforme [58] de símbolo, denominado π. O STTC-1 recebe a sequência binária de entrada

a ser codificada x e o STTC-2, a sua versão entrelaçada x ′. As respectivas saídas de cada STTC

componente são multiplexadas e para preservar a eficiência espectral individual de cada STTC, estas

saídas são perfuradas e enviadas simultaneamente pelas duas antenas.

As Tabelas 4.1 e 4.2 listam os rótulos das treliças dos STTCs [10] componentes com 8 estados,

modulações QPSK e 8PSK, respectivamente, nas suas versões originais e recursivas. A notação de

entrada/saída (d/s1s2) utilizada na tabela corresponde à equivalência decimal (d) dos bits de entrada

e aos símbolos MPSK transmitidos pelas antenas 1 (s1) e 2 (s2), respectivamente [57]. Observa-se

nas tabelas que os rotulamentos dos símbolos complexos na treliça das versões originais e recursivas

não mudam. A mudança é devida tão somente à correspondente sequência binária de entrada. Isto

garante que na versão recursiva o ganho de diversidade do STTC seja o mesmo da treliça original.

Os STTCs de 8 estados das Tabelas 4.1 e 4.2 são componentes dos STTuCs propostos em [22] que
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Tabela 4.1: Rotulamento para o STTC [10] com 8 estados, QPSK, nas versões recursiva e não recursiva.

Estado d/s1s2 (não recursivo) d/s1s2 (recursivo)

1 0/00,1/01,2/02,3/03 0/00,1/01,2/02,3/03

2 0/10,1/11,2/12,3/13 0/10,1/11,2/12,3/13

3 0/20,1/21,2/22,3/23 1/20,2/21,3/22,0/23

4 0/30,1/31,2/32,3/33 1/30,2/31,3/32,0/33

5 0/22,1/23,2/20,3/21 2/22,3/23,0/20,1/21

6 0/32,1/33,2/30,3/31 2/32,3/33,0/30,1/31

7 0/02,1/03,2/00,3/01 3/02,0/03,1/00,2/01

8 0/12,1/13,2/10,3/11 3/12,0/13,1/10,0/11

utilizam dois STTCs componentes, um recursivo e o outro não. Estes STTCs componentes listados

nas Tabelas 4.1 e 4.2 foram construídos segundo o critério do determinante [10].

O STTuC proposto em [23] tem STTC componentes construídos segundo o critério do traço [15]

e ambos STTC componentes são recursivos; utilizamos dois STTuCs de [ 23] um com modulação

QPSK (4 estados) e outro com modulação 8PSK (8 estados). O rotulamento (dos símbolos complexos

nas treliças) destes dois códigos são dados pelas Figuras 4.2 e 4.3, respectivamente. As sequências

binárias de entrada de ambos os codificadores seguem a ordem 00/01/10/11 para todos os estados.
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00, 20, 12, 32

23, 03, 31, 11

02, 22, 10, 30

21, 01, 33, 13

02

3

1

-

Figura 4.2: Treliça do STTC componente do STTuC [23] (4 estados) e o mapeamento na constelação QPSK.

Tabela 4.2: Rotulamento para o STTC [10] com 8 estados, 8PSK, nas versões recursiva e não recursiva.

Estado d/s1s2 (não recursivo) d/s1s2 (recursivo)

1 0/00,1/01,2/02,3/03,4/04,5/05,6/06,7/07 0/00,1/01,2/02,3/03,4/04,5/05,6/06,7/07

2 0/50,1/51,2/52,3/53,4/54,5/55,6/56,7/57 1/50,2/51,3/52,4/53,5/54,6/55,7/56,0/57

3 0/20,1/21,2/22,3/23,4/24,5/25,6/26,7/27 2/20,3/21,4/22,5/23,6/24,7/25,0/26,1/27

4 0/70,1/71,2/72,3/73,4/74,5/75,6/76,7/77 3/70,4/71,5/72,6/73,7/74,0/75,1/76,2/77

5 0/40,1/41,2/42,3/43,4/44,5/45,6/46,7/47 4/40,5/41,6/42,7/43,0/44,1/45,2/46,3/47

6 0/10,1/11,2/12,3/13,4/14,5/15,6/16,7/17 5/10,6/11,7/12,0/13,1/14,2/15,3/16,4/17

7 0/60,1/61,2/62,3/63,4/64,5/65,6/66,7/67 6/60,7/61,0/62,1/63,2/64,3/65,4/66,5/67

8 0/30,1/31,2/32,3/33,4/34,5/35,6/36,7/37 7/30,0/31,1/32,2/33,3/34,4/35,5/36,6/37
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00, 14, 40, 54, 20, 34, 60, 74

45, 51, 05, 11, 65, 71, 05, 31

04, 10, 44, 50, 24, 30, 64, 70

41, 55, 01, 15, 61, 75, 21, 35

02, 16, 42, 56, 22, 36, 62, 76

47, 53, 07, 13, 67, 71, 27, 33

06, 12, 46, 52, 26, 32, 66, 72

43, 57, 03, 17, 63, 77, 23, 37

4 0

2

6

3 1

5 7

Figura 4.3: Treliça do STTC componente do STTuC [23] (8 estados) e o mapeamento na constelação 8PSK.

4.1.1 Entrelaçador

O entrelaçador uniforme, π, que conecta a informação de entrada ao STTC-2, é um entrelaçador

de símbolos composto de dois entrelaçadores independentes: um ímpar, denominado πO, e outro par,

denominado πE . O entrelaçador πO opera sobre o grupo de bits para os índices ímpares (O) de tempo

discreto dos símbolos complexos da treliça, e o entrelaçador πE sobre os grupos de bits de índices

pares (E) destes símbolos.

Como exemplo, os bits de uma sequência binária de entrada de um STTuC com eficiência espec-

tral de 3 bits/seg/Hz são agrupados em grupos de três bits, x = {x0x1x2, x3x4x5, x6x7x8, x9x10x11},

correspondendo a cada grupo de bits um índice (par ou ímpar). Para a sequência dada, o conjunto de

bits {x0x1x2, x6x7x8} é entrelaçado por πO e {x3x4x5, x9x10x11} por πE . Um exemplo típico de

uma realização do entrelaçador é a sequência x ′ = {x8x6x0, x11x9x10, x2x1x7, x3x5x4}. O STTuC

com modulação MPSK, com entrelaçador π de K símbolos, tem os entrelaçadores πO e πE com

comprimento em bits iguais a K
2 log2 (M).

A perfuração e a multiplexação são realizadas em pares de símbolos complexos de saída dos

STTCs de modo que em um determinado intervalo de sinalização discreto k, somente a saída de um

STTC componente acessa as duas antenas. Se, por exemplo, a sequência de saída complexa do STTC-

1 é igual a S1 =
[
Sk
11S

k
12, S

k+1
11 Sk+1

12 , Sk+2
11 Sk+2

12 , Sk+3
11 Sk+3

12

]
e a sequência de saída do STTC-2 é S2 =[

Sk
21S

k
22, S

k+1
21 Sk+1

22 , Sk+2
21 Sk+2

22 , Sk+3
21 Sk+3

22

]
, a alternância de intervalos pares e ímpares durante a
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perfuração das sequências S1 e S2 resulta em S =
[
Sk
11S

k
12, S

k+1
21 Sk+1

22 , Sk+2
11 Sk+2

12 , Sk+3
21 Sk+3

22

]
,

sendo Sk
ji o símbolo complexo de saída do STTC-j transmitido pela antena i no intervalo de tempo

discreto k. A eficiência espectral do STTuC perfurado é log2 M bits/s/Hz, idêntica à do STTC

componente.

4.2 Limitante de STTuC em Canais com Desvanecimento Quase Está-

tico

Nesta seção, derivaremos uma expressão para o limitante superior da probabilidade de erro de

bloco para STTuC em canais com desvanecimento plano. Consideraremos uma decodificação de

máxima verossimilhança, com perfeito conhecimento do estado do canal pelo receptor e o esquema

de transmissão com nT = 2 antenas transmissoras. A análise de desempenho de STTC é bem

definida pelo limitante da união da probabilidade condicional do primeiro evento erro dada por (3.10).

Pelos motivos explicados na Seção 3.2, o limitante da união pode não convergir, sendo assim,

utilizaremos o limitante da união expurgado definido em (3.11). O objetivo é obter o espectro de dis-

tâncias de esquemas STTuCs perfurados a partir do espectro de distâncias dos STTCs componentes

e, posteriormente, um limitante da probabilidade de erro de bloco usando a técnica de classificação

das EEMs do STTuC da mesma forma que fora feita para os STTC.

Em [58] foi introduzida uma função enumeradora dos pesos de Hamming das sequências binárias

de entrada e saída de códigos turbo binários. Estenderemos este conceito para os STTuCs. Como

em (2.12), definiremos uma função enumeradora do primeiro evento erro para o STTC componente

STTC-j, j = 1, 2, dada por:

T j(W,X,Y,Z) =
∑

w,x,y,z

tw,x,y,zW
wXxY yZz, j = 1, 2, (4.1)

onde tw,x,y,z é a multiplicidade média do primeiro evento erro com distância de Hamming w entre

as sequências binárias de entrada correspondentes ao percurso correto (c) e ao evento erro (e), e com

as medidas de distâncias Euclidianas quadradas x, y, z representadas pelos elementos a ij da EEM

A(c, e) definida em (3.6).

A enumeração do STTC componente segue a mesma técnica abordada no capítulo anterior, ou

seja, a obtenção da matriz adjacência reduzida B do DSE. Como exemplo, seja a Figura 4.4 do DSE
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aberto de um STTC hipotético de 3 estados representado pela matriz adjacência reduzida dada por:

B =

⎛
⎜⎜⎜⎝

0 Ww0Xx0Y y0Zz0 0

Ww5Xx5Y y5Zz5 Ww1Xx1Y y1Zz1 Ww2Xx2Y y2Zz2

0 Ww3Xx3Y y3Zz3 Ww4Xx4Y y4Zz4

⎞
⎟⎟⎟⎠ . (4.2)

O elemento (i, j) de B em (4.2) corresponde ao rótulo do ramo que conecta Si a Sj na Figura 4.4.

S0 S1 S0

S2

Ww4Xx4Y y4Zz4

Ww1Xx1Y y1Zz1

Ww2Xx2Y y2Zz2Ww3Xx3Y y3Zz3

Ww0Xx0Y y0Zz0 Ww5Xx5Y y5Zz5

Figura 4.4: DSE aberto de um STTC hipotético com 3 estados.

A matriz B do STTC componente na forma em que se apresenta em (4.2) não leva em consideração

o efeito da perfuração.

Na próxima seção descreveremos um método que manipula algebricamente os elementos de B

originando uma nova matriz que leva em consideração o efeito da perfuração e esta matriz denomi-

nada de perfurada, será a entrada do algoritmo para a obtenção da função de transferência e conse-

quentemente do espectro de distâncias do STTC componente perfurado.

4.2.1 Efeito da Perfuração

Em [35], [59] e [60] foram apresentados alguns métodos de levar o efeito da perfuração à função

enumeradora dos códigos componentes, porém este efeito foi realizado a nível binário e posterior-

mente mapeado para o símbolo complexo da treliça. Proporemos um método semelhante ao de [ 35],

porém com o efeito da perfuração aplicado diretamente à matriz adjacência complexa do DSE do

STTC componente, o que torna a implementação bem mais simplificada.
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Consideraremos que cada STTC componente tem a treliça perfurada de modo a associarmos as

transmissões ímpares ao STTC-1 e as pares ao STTC-2. Como o STTC-j é perfurado em instantes

de tempo alternados, definiremos um novo diagrama de estados aumentado [ 60] que indica todas

as transições possíveis entre os estados: as transições onde há a perfuração e as transições sem

perfuração.

Para este fim, foi adicionado um novo conjunto de estados S ′
k, em que a transição entre estados

Si → S′
k indica que ocorreu a perfuração (o rótulo dos ramos para estas transições perfuradas é igual

a 1) e a transição S ′
i → Sk indica que não ocorreu (o rótulo dos ramos para estas transições é o

mesmo que o rótulo do DSE original, ou seja, Si → Sk). Não é possível haver transições S ′
i → S′

k

visto que, neste caso, após uma perfuração o STTC−j sempre transmite sem perfuração no intervalo

de tempo seguinte e vice-versa. Entretanto, a generalização para um padrão de perfuração arbitrário

é possível.

A Figura 4.5 ilustra o DSE aumentado para o STTC da Figura 4.4. Em cada elemento da matriz

adjacência do DSE aumentado, a perfuração é observada pela não enumeração da variável perfurada

(que assume valor igual a 1). Este novo DSE representado na Figura 4.5 resulta na matriz (cuja

sequência de estados nas linhas/colunas é S0, S
′
1, S1, S

′
2, S2) dada por:

S0

S′
1

S1

S2

S′
2

S0

1

Ww0Xx0Y y0Zz0

Ww2Xx2Y y2Zz2

1

Ww1Xx1Y y1Zz1

1 Ww4Xx4Y y4Zz41

Ww3Xx3Y y3Zz3

1

�
��


�
��

Ww5Xx5Y y5Zz5

1

Figura 4.5: DSE aumentado do STTC hipotético de 3 estados ilustrado na Figura 4.4, indicando as transições

com e sem perfuração.
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Bpunc =

⎛
⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

0 1 Ww0Xx0Y y0Zz0 0 0

Ww5Xx5Y y5Zz5 0 Ww1Xx1Y y1Zz1 0 Ww2Xx2Y y2Zz2

1 1 0 1 0

0 0 Ww3Xx3Y y3Zz3 0 Ww4Xx4Y y4Zz4

0 1 0 1 0

⎞
⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠

. (4.3)

A obtenção da matriz perfurada Bpunc do STTC, a partir da matriz reduzida B, pode ser resumida

nos passos do algoritmo descrito na seção a seguir.
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4.2.2 Algoritmo Para a Obtenção de Bpunc

Exemplificaremos cada passo do algoritmo usando a matriz reduzida B em (4.2).

Passo 1: Exclua a primeira linha e coluna de B obtendo a submatriz:

Bsub =

⎛
⎝ Ww1Xx1Y y1Zz1 Ww2Xx2Y y2Zz2

Ww3Xx3Y y3Zz3 Ww4Xx4Y y4Zz4

⎞
⎠ . (4.4)

Passo 2: Para cada elemento a de Bsub substituí-lo por

⎛
⎝ 0 a

1 0

⎞
⎠ para a não nulo e por

⎛
⎝ 0 0

0 0

⎞
⎠

para a nulo, obtendo a matriz:

B′ =

⎛
⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

0 Ww1Xx1Y y1Zz1

1 0

0 Ww2Xx2Y y2Zz2

1 0

0 Ww3Xx3Y y3Zz3

1 0

0 Ww4Xx4Y y4Zz4

1 0

⎞
⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠

. (4.5)

Passo 3: Para cada elemento a não nulo da primeira linha e primeira coluna excluídas de B no Passo

1, exceto o elemento comum [B]1,1 = 0, substituí-lo por (1 a) (linha) e

⎛
⎝ a

1

⎞
⎠ (coluna). Para

o caso em que a é nulo fazer a substituição por (0 0) (linha) e

⎛
⎝ 0

0

⎞
⎠ (coluna), resultando no

vetor linha: (
0 1 Ww0Xx0Y y0Zz0 0 0

)
,

e coluna: ⎛
⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

0

Ww5Xx5Y y5Zz5

1

0

0

⎞
⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠

.

Passo 4: Anexar à matriz B′ os vetores linha e coluna do Passo 3, e seu elemento comum [B] 1,1 = 0,
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obtém-se finalmente a matriz perfurada:

Bpunc =

⎛
⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

0 1 Ww0Xx0Y y0Zz0 0 0

Ww5Xx5Y y5Zz5 0 Ww1Xx1Y y1Zz1 0 Ww2Xx2Y y2Zz2

1 1 0 1 0

0 0 Ww3Xx3Y y3Zz3 0 Ww4Xx4Y y4Zz4

0 1 0 1 0

⎞
⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠

, (4.6)

corroborando com a matriz encontrada em (4.3). A Figura 4.5 e a matriz adjacência em (4.3) repre-

sentam todas as transições possíveis entre estados. Entretanto, a condição inicial do DSE a partir

de S0 deve ser modificada para indicar ao algoritmo, que obtém a função de transferência, qual

o STTC que está sendo enumerado. Conforme anteriormente convencionado, admitiremos que as

transmissões em intervalos de tempo ímpares e pares serão devidas aos STTC−1 (O) e STTC−2 (E),

respectivamente, e que a transmissão é iniciada em um instante de tempo ímpar.

Desta forma, tem-se inicialmente o STTC−1 transmitindo e o STTC−2 não transmitindo (per-

furado). Devemos modificar a matriz adjacência Bpunc em (4.3) para indicar que, inicialmente,

STTC−1 estaria transmitindo o que seria representado pela substituição do elemento 1 da primeira

linha por zero (indicando que o STTC−1 não é perfurado). Isto resultaria em uma nova matriz

denominada B1
punc, associada ao STTC−1.

De forma similar, deve-se modificar a matriz adjacência Bpunc em (4.3) para indicar também

a condição inicial para o STTC−2, substituindo o elemento W w0Xx0Y y0Zz0 por zero (indicando

que o STTC−2 inicia perfurado), originando assim a matriz B2
punc. Procedendo desta forma, as

matrizes perfuradasBj
punc correspondentes aos STTC−j, com as respectivas distâncias de Hamming

enumeradas por duas variáveis distintas WO ( STTC−1) e WE ( STTC−2), que para o exemplo dado

resultariam em:

B1
punc =

⎛
⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

0 0 Ww0

O Xx0Y y0Zz0 0 0

Ww5

O Xx5Y y5Zz5 0 Ww1

O Xx1Y y1Zz1 0 Ww2

O Xx2Y y2Zz2

1 1 0 1 0

0 0 Ww3

O Xx3Y y3Zz3 0 Ww4

O Xx4Y y4Zz4

0 1 0 1 0

⎞
⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠

, (4.7)
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e

B2
punc =

⎛
⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

0 1 0 0 0

Ww5

E Xx5Y y5Zz5 0 Ww1

E Xx1Y y1Zz1 0 Ww2

E Xx2Y y2Zz2

1 1 0 1 0

0 0 Ww3

E Xx3Y y3Zz3 0 Ww4

E Xx4Y y4Zz4

0 1 0 1 0

⎞
⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠

. (4.8)

Estas matrizes serão a entrada do algoritmo, apresentado no Capítulo 3, que calcula a função de

transferência do primeiro evento erro do respectivo STTC−j.

4.2.3 Efeito do Entrelaçador

Para analisarmos o efeito do entrelaçador de comprimento K símbolos MPSK, consideraremos

uma sequência de entrada de comprimento K log2(M) bits com distância de Hamming w entre as

sequências de entrada que geram o percurso correto (c) e o percurso errado (e). O entrelaçador é

composto por dois entrelaçadores independentes, πO e πE , que atuam em grupos de K
2
log2(M) bits

nos intervalos de transmissão ímpar para πO e par para πE . Consequentemente, cada entrelaçador

tem comprimento K
2
log2(M) bits.

A distância de Hamming entre as sequências binárias correspondentes a (c) e (e) w = wO +wE ,

sendo wO a contribuição para a distância de Hamming correspondente aos intervalos ímpares e wE a

distância correspondente aos intervalos pares (vale lembrar: wO é enumerado em relação ao STTC-1

e wE ao STTC-2). Fornecidas as matrizes B1
punc e B2

punc como entradas do Algoritmo 3.1, obtém-se

as respectivas funções enumeradoras T 1(WO,X, Y, Z) e T 2(WE,X, Y, Z), dadas em (4.1), para o

STTC−1 e STTC−2, bem como suas respectivas multiplicidades médias t1wO,x1,y1,z1
e t2wE,x2,y2,z2

.

Para que o cálculo do limitante seja viável, admite-se que cada entrelaçador seja do tipo uniforme,

ou seja, cada entrelaçador mapeia eventos erro com distância de Hammingw I , I ∈ {O,E}, em todas

as possíveis, e distintas permutações
(K

2 log2(M)
wI

)
, com igual probabilidade [58]. Para um STTuC com

uma dada EEM com elementos x = x1 + x2, y = y1 + y2, z = z1 + z2 e distância de Hamming

w = wO + wE , a multiplicidade média do STTuC é dada por:

tSTTuC

w, x, y, z =
∑

x=x1+x2

∑
y=y1+y2

∑
z=z1+z2

∑
w=wO+wE

t1
wO,x1,y1,z1

× t2
wE,x2,y2,z2⎛

⎝ K
2 log2(M)

wO

⎞
⎠
⎛
⎝ K

2 log2(M)

wE

⎞
⎠

. (4.9)

A partir de (4.9) obtemos as multiplicidades média

aSTTuC

Ai
=

∑
w=wO+wE

tSTTuC

w, x, y, z
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do STTuC associada à i-ésima EEM ASTTuC
i utilizadas em (3.11), o limitante da união expurgado aqui

repetido por conveniência:

Pfe|H �
∑
S

aSTTuC

Ai
Q

⎛
⎝
√√√√γt

2

nR∑
j=1

Hj A
STTuC
i H†

j

⎞
⎠. (4.10)

A partir das matrizes adjacência reduzidas dos códigos componentes STTC−1 e STTC−2 (B 1 e B2)

temos na Figura 4.6 um quadro resumo do processo de obtenção do espectro de EEMs de um STTuC

perfurado.

Aplica-se o Algoritmo de Perfuração às

matrizes adjacências B1 e B2, obtendo-se

as matrizes perfuradas B1
punc e B2

punc.

Aplica-se o Algoritmo 3.1 às matrizes perfuradas

B1
punc e B2

punc, obtendo-se as funções enumeradoras

T 1(WO, X, Y, Z) e T 2(WE, X, Y, Z) e suas

multiplicidades t1wO ,x,y,z e t2wO,x,y,z.

A partir de T 1(WO, X, Y, Z), T 2(WE, X, Y, Z), t1wO,x,y,z e

t2wO,x,y,z, obtém-se o espectro de distâncias calculando(
aSTTuC
Ai

,ASTTuC
i

)
.

Figura 4.6: Quadro resumo do cálculo do espectro de EEMs
(
aSTTuC
Ai

,ASTTuC
i

)
de um STTuC.

4.3 EEMs dos STTuCs

Nesta seção listaremos as EEMs e suas respectivas multiplicidades dos STTuCs [ 22] (critério do

determinante) e [23] (critério do traço). As EEMs e multiplicidades foram obtidas com o mesmo

algoritmo anteriormente empregado para o STTC. Nesta tese utilizaremos um limitante expurgado

com distância de Hamming máxima igual a wmax = wO + wE = 6 e evento erro de comprimento

máximo igual a 10.

A Tabela 4.3 lista as EEMs dos STTuCs [22], QPSK e 8PSK, ambos com 8 estados e a Tabela 4.4

as EEMs dos STTuCs [23], 4 estados com modulação QPSK e 8 estados com modulação 8PSK. A no-
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tação de índice da EEM, EEM e multiplicidade segue a mesma adotada anteriormente para os STTCs.

As Tabelas 4.5 e 4.6 listam a classificação das EEMs dos STTuCs [22] e [23], respectivamente, para

o canal Rayleigh.

Tabela 4.3: Espectro de EEMs para os STTuCs [22], QPSK e 8PSK, ambos com 8 estados.

i (QPSK) ASTTuC
i aSTTuC

Ai
i (8PSK) ASTTuC

i aSTTuC
Ai

1, 2 [4; 8;±2] 378 1, 2 [1, 16; 11, 4;±j0, 04] 343

3 [6; 4; 0] 1592 3, 4 [7, 96; 10, 8;±j3, 36] 687

4, 5 [8; 4;±j2] 2280 5, 6 [2, 58; 9, 4;±1, 8] 244

6, 7 [8; 4;±2] 2280 7, 8 [2, 58; 9, 98;±1, 38] 176

8, 9 [4; 8;±2] 37, 84 9− 12 [1, 16; 10, 8;±1, 48± j1, 42] 744

10, 11 [6; 8;±2] 710 13− 16 [3, 98; 8, 56;±1, 02± j2, 38] 60

12, 13 [4; 6;±j2] 38, 64 17− 20 [3, 98; 12;±0, 96± j0, 4] 122

14, 15 [4; 6;±2] 38, 64 21− 24 [10, 8; 57, 96;±2, 38± j4, 38] 122

16 [4; 4; 0] 18, 37 25− 28 [4, 58; 11, 3;±2, 82± j1, 4] 30

17 [6; 6; 0] 1648 29− 32 [1, 16; 11, 4;±1, 42± j1, 42] 122

18 [8; 4; 0] 7232 33− 36 [11, 4; 11, 3;±2, 82± j2] 160

19 [4; 8; 0] 652 37− 40 [3, 98; 8, 56;±0, 4± j] 120

20 [4; 6; 0] 153 41− 44 [7, 96; 10, 8;±1, 42± j4, 82] 720

21− 24 [6; 6; 2± j2] 24, 5

25− 28 [8; 4; 2± j2] 33, 3

29, 30 [6; 6;±j2] 710

31, 32 [6; 4;±j2] 33

33− 36 [4; 8; 2± j2] 10, 3

4.4 Resultados

Similarmente aos STTCs, baseados nas estatísticas das EEMs dadas pelas Tabelas 4.5 e 4.6 dos

STTuCs em [22] e [23] respectivamente, faremos a simulação semi-analítica da FER parcial que

aproxima o limitante da união expurgado em (3.11) para a determinação do conjunto de EEMs do-

minantes. A simulação, para a obtenção da FER parcial, foi realizada utilizando-se um comprimento

de bloco de símbolos K = 66 e nR = 1 antena receptora para os STTuCs em [22] e K = 130

com nR = 2 para os STTuCs em [23]. Em todas as simulações foi considerado nT = 2 antenas

transmissoras e canal Rayleigh.

As Figuras 4.7 e 4.8 ilustram a FERι × ι para dois valores de SNR para os STTuCs em [22]

QPSK (13 dB e 17 dB) e 8PSK (17 dB e 21 dB), respectivamente, ambos com 8 estados. Os índices

ι� que produziram os conjuntos dominantes S ι� foram ι� = 6 para ambos os códigos. Consultando
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Tabela 4.4: Espectro de EEMs para os STTuCs QPSK (4 estados) e 8PSK (8 estados) de [ 23].

i (QPSK) ASTTuC
i aSTTuC

Ai
i (8PSK) ASTTuC

i aSTTuC
Ai

1 [22; 14; 6] 47 1− 4 [2, 58; 4;±1, 58± j] 122

2 [22; 4; 4 + j6] 400 5− 8 [2, 58; 4;±1± j1, 58] 122

3 [22; 14; 8] 178 9− 12 [2, 58; 4;±1, 82± j0, 41] 244

4− 7 [22; 4;±2± j6] 35 13− 16 [5, 41; 4;±3, 82± j0, 41] 244

8− 11 [22; 4;±j8] 43 17− 20 [5, 41; 4;±2, 41± j3] 60

12, 13 [22; 12;±4] 41 21− 24 [5, 41; 4;±3± j2, 41] 60

14 [14; 6; j6] 220 25− 28 [5, 41; 4;±2, 41± j1, 82] 122

15, 16 [22; 12;±j4] 41 29− 32 [4; 5, 41;±3± j0, 41] 122

17 [26; 8; 0] 460 33− 36 [6; 4, 58;±1, 82± j3, 82] 30

18− 21 [20; 4;±10± j2] 21 37− 40 [6; 4;±2, 41± j2, 41] 122

22− 25 [10; 10;±8± j4] 100 41− 44 [6; 4, 58;±1, 41± j2] 60

26− 29 [20; 6;±2± j12] 59 45− 48 [8, 82; 4, 58;±4, 41± j2, 41] 30

30− 33 [22; 8;±2± j8] 75 49, 50 [3, 17; 4, 58; 2± j2, 42] 122

34− 37 [22; 8;±6± j4] 155

38− 41 [16; 14;±8± j10] 325

42, 43 [22; 12;±j14] 55

44− 47 [20; 8;±4± j2] 125

48, 49 [22; 8;±12− j8] 330

50 [22; 6; 4 + j10] 35

a Tabela 4.7 tem-se os conjuntos dominantes S 6 = {A3,A14 −A18,A20,A31,A32} (QPSK) e

S6 = {A2,A4 −A6,A9,A10,A12,A21,A22,A26,A41 −A43} (8PSK).

Para os STTuCs em [23] temos FERι × ι ilustradas pelas Figuras 4.9 e 4.10 para dois valores

de SNR: QPSK, 4 estados (8 dB e 12 dB) e 8PSK, 8 estados (10 dB e 17 dB), respectivamente.

Os conjuntos dominantes de ambos STTuCs foram produzidos com o ι� = 5 que, consultando a

Tabela 4.7, resulta em S5 = {A22,A23,A43,A46 −A50} ( QPSK, 4 estados) e S5 = {A1 −A28}

(8PSK, 8 estados). A Tabela 4.7 resume os conjuntos dominantes dos STTuCs utilizados.

As Figuras 4.11 e 4.12 ilustram a FER × SNR para os STTuCs em [22] QPSK e 8PSK, res-

pectivamente, e as Figuras 4.13 e 4.14 ilustram os limitantes dos STTuCs em [23], QPSK e 8PSK,

respectivamente. Observa-se que, como no caso dos STTCs, os limitantes obtidos foram bem apro-

ximados. Os conjuntos dominantes S ι� indicados nas figuras são listados na Tabela 4.7. Os valores

apropriados de ι� utilizados em cada simulação são indicados nas legendas das figuras. É importante

ressaltar, como no caso dos STTCs, que o valor de ι� não varia com a relação sinal ruído.
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Tabela 4.5: Classificação estatística das EEMs dos STTuCs [22], QPSK e 8PSK, ambos com 8 estados.

i (QPSK) X̄i i (8PSK) X̄i

16 17,4 5, 10, 22 9,3

3 17,6 6, 12 10,2

20 18 4, 21 10,5

31, 32 18,3 9, 41 11,1

18 24 42 12

14, 15, 17 24,5 2, 26, 43 13,8

12, 13 25 1, 44 14,4

4− 7 24,8 15, 23, 24 15

10, 11, 19 25 8, 16, 30 15,3

29, 30 25,2 19, 20, 40 15,7

8, 9 26,4 11, 17, 31 16,3

25− 28 26,7 29, 39 28

1, 2, 21− 24 27 18, 27 28,9

33− 36 29,8 34, 36 29,7

32 30,5

25, 37 31,3

3, 7, 35 32,1

13, 14 32,5

28, 33, 38 33,1
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Tabela 4.6: Classificação estatística das EEMs dos STTuC [23], QPSK (4 estados) e 8PSK (8 estados).

i (QPSK) X̄i i (8PSK) X̄i

50 14,7 6, 9− 12 13

49 15,6 1− 4, 7, 8 13,4

47, 48 16,2 5 14

46 17 15− 21, 23, 24, 26 25

22, 23, 43, 45 18,5 13, 14, 22, 25, 27, 28 25,5

20, 21, 44 19 29− 32 26,5

42 19,5 37− 40 28,3

12 20,3 33− 36 30,2

39 21,4 41− 44 31,6

27, 37, 38, 41 22 45− 48 37,4

18, 19, 24− 26, 36, 40, 41 22,7 50 47

16, 17 23,5 49 47,8

33− 35 24,5

30− 32 25,8

28, 29 27,2

9 28,8

6− 8 29,8

4, 5 31,5

2 32,3

14, 15 38,9

10, 11, 13 40,3

3 44,6

1 46,5

Tabela 4.7: Conjuntos dominantes S ι� dos STTuCs [22] e [23].

STTuC 2ν Modulação S ι�

[22] 8 QPSK S6 = {A3,A14 −A18,A20,A31,A32}
8 8PSK S6 = {A2,A4 −A6,A9,A10,A12,A21,A22,A26,A41 −A43}

[23] 4 QPSK S5 = {A22,A23,A43,A46 −A50}
8 8PSK S5 = {A1 −A28}
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Figura 4.7: FERι × ι para o STTuC [22], QPSK,

8 estados, nR = 1, SNR = 13 dB e 17 dB. ι� = 6.
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Figura 4.8: FERι × ι para o STTC [22], 8PSK,

8 estados, nR = 1, SNR = 17 dB e 21 dB. ι� = 6.
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Figura 4.9: FERι × ι para o STTuC [23], QPSK,

4 estados, nR = 2, SNR = 8 dB e 12 dB. ι� = 5.
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Figura 4.10: FERι × ι para o STTC [23], 8PSK,

8 estados, nR = 2, SNR = 10 dB e 17 dB. ι� = 5.
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Figura 4.11: FER × SNR para o STTuC [22], QPSK, 8 estados, nR = 1 e S6 = {A3,A14 −
A18,A20,A31,A32}, K = 66. Canal Rayleigh.
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Figura 4.12: FER × SNR para o STTuC [22], 8PSK, 8 estados, nR = 1 e S6 = {A2,A4 −
A6,A9,A10,A12,A21,A22,A26,A41 −A43}, K = 66. Canal Rayleigh.
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Figura 4.13: FER × SNR para o STTuC [23], QPSK, 4 estados, nR = 2 e S5 = {A22,A23,A43,A46 −A50},

K = 130. Canal Rayleigh.
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Figura 4.14: FER × SNR para o STTuC [23], 8PSK, 8 estados, nR = 2 e S5 = {A1 −A28}, K = 130. Canal

Rayleigh.
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CAPÍTULO 5
CONCLUSÕES E TRABALHOS FUTUROS

Nesta tese foram descritos codificadores TCM para canais com desvanecimento quase estáticos.

Na primeira parte da tese foram descritos os esquemas TCM operando com uma antena transmis-

sora e uma antena receptora. Na segunda parte foram descritos os esquemas TCM combinados com

canais MIMO (STTCs) e em uma terceira e última parte foram abordados os STTCs em uma configu-

ração especial onde se utilizava decodificação iterativa (STTuCs). Em todas as partes citadas foram

derivadas as probabilidades do primeiro evento erro de tais esquemas de transmissão.

Na abordagem de esquemas TCM, foi introduzido um novo algoritmo para a obtenção da função

de transferência completa do esquema TCM, que permite calcular o espectro de distâncias empre-

gando somente linguagem de programação simbólica. O algoritmo introduzido é uma adaptação do

algoritmo original para codificadores convolucionais binários [43] e, por ter característica completa-

mente matricial, pode ser implementado em qualquer linguagem de programação simbólica, evitando

buscas exaustivas na treliça [29] do codificador, base da maioria dos algoritmos da literatura. Este

algoritmo, apesar de ser implementado em linguagem simbólica, utiliza menos memória (quando

comparado com outros algoritmos de programação simbólica) devido a sua característica de expurgo

dos termos que não contribuem para os caminhos não fechados durante a busca da treliça.

Na análise de desempenho de STTCs, foi introduzida uma nova técnica de obtenção de um limi-

tante para a probabilidade de erro de tais esquemas. Para a obtenção do limitante foram introduzidos

dois algoritmos, completamente matriciais, um para o cálculo do espectro de distâncias truncado

de ordem N e o outro para a classificação dos parâmetros deste espectro utilizando uma simulação

semi-analítica da FER.

Após a aplicação do algoritmo para o cálculo do espectro truncado das EEMs, estas são se-
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lecionadas utilizando uma nova técnica apresentada que classifica estas EEMs pela sua relevância

estatística (diferente dos critérios até agora encontrados na literatura que levam em conta somente os

parâmetros de classificação como determinante e/ou o posto destas EEMs).

A técnica apresentada mostrou-se eficiente quando se comparou as FERs expurgadas com resul-

tados de simulações para uma ampla faixa de SNR e número de antenas receptoras. Com a técnica

proposta observa-se que sempre consegue-se um limitante com boa aproximação.

Foram considerados códigos da literatura construídos de forma heurística [10], com busca exaus-

tiva [12] e com o critério de maximizar a distância Euclidiana entre as sequências transmitidas [15].

O limitante da união expurgado demonstrou ser muito preciso para estes três tipos de construção de

códigos.

Verificou-se também que o emprego do mesmo conjunto dominante de EEMs em outros cenários

proporcionou bons limitantes para um comprimento de bloco de transmissão maior, para os códigos

que empregam TAS/MRC e no caso de correlação entre as antenas transmissoras.

Ao final, foi proposta uma técnica de enumeração de STTuCs perfurados. As matrizes adjacentes

dos STTCs componentes foram obtidas com o mesmo algoritmo utilizado anteriormente para STTCs.

Para que a enumeração levasse em conta o efeito da perfuração, foi apresentado um algoritmo,

também completamente matricial, que atua nos elementos da matriz adjacente de modo a produzir

uma nova matriz com o efeito da perfuração. Este algoritmo é uma adaptação do algoritmo anterior-

mente utilizado em matrizes adjacentes binárias, cujos elementos eram posteriormente mapeados em

símbolos complexos da constelação. O algoritmo modificado proposto atua diretamente nos elemen-

tos complexos da matriz adjacência, simplificando em muito a implementação. O algoritmo também

prevê a condição inicial de cada STTC componente com relação ao sincronismo da perfuração.

Após a obtenção das matrizes de cada STTC componente, os algoritmos utilizados anteriormente

para STTCs para obtenção do espectro truncado e a classificação de EEMs são empregados aqui

também. Objetivando, como no caso dos STTCs, verificar a validade da técnica, foram utilizados

STTCs componentes com critérios de construção variados. Os limitantes obtidos tiveram uma boa

aproximação com relação à FER.

5.1 Sugestão de Trabalhos Futuros

Durante este estudo, foram explorados alguns tipos de codificadores e de canais com o objetivo

de testar a faixa de atuação da técnica proposta. Obviamente, alguns tipos de codificadores e canais

não foram contemplados.
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Poderíamos sugerir como propostas de trabalhos futuros testar esta técnica em codificadores que

empregam diversidade espacial com decodificação linear [61], códigos que empregam entrelaça-

mento de bit conjugado com TCM denominados de BICM (do inglês - bit-interleaved coded modu-

lation) [62], códigos que utilizam cooperação de diversidade [63], STTCs em canais com desvaneci-

mento submetidos ao ruído estável (impulsive noise) [64], códigos com concatenação serial [65] com

ou sem iteração [66], dentre outros.

Em uma primeira tentativa de testar a nova técnica de enumeração para obtenção de bons limi-

tantes, nesta tese foram utilizados canais quase-estáticos Rayleigh e Rice. Nestes modelos de canais

não foram levados em consideração a distância entre antenas transmissoras e receptoras, o tipo de es-

palhamento (scattering) que o meio de propagação provoca na transmissão, entre outros parâmetros

que afetam os elementos da matriz do canal.

Uma proposta de enumeração de modelos de canais mais práticos seria a de canais do tipo pinhole

e keyhole [44, 67], onde a matriz do canal não exibe a independência estatística de seus elementos,

como no caso do canal quase-estático, mas uma correlação entre eles e uma certa deficiência do posto

desta matriz. Em resumo, seriam relaxadas as exigências de comprimento do bloco de símbolos

transmitidos com desvanecimento constante e independente entre este blocos e seriam considerados

alguns parâmetros que caracterizariam de forma mais realística a propagação.
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