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Esquema H́ıbrido de Diversidade de Transmissão
para Sistemas WCDMA

Rodrigo P. Ramos e Celso de Almeida

Resumo— Apresentamos um novo esquema de transmissão
com múltiplas antenas para o enlace direto de um sistema de
múltiplo acesso por divis̃ao de ćodigo banda larga (WCDMA).
O esquema propostoé um hı́brido das duas t́ecnicas existentes
na padronizaç̃ao dos sistemas WCDMA, com a utilizac¸ão em
conjunto de ćodigos espac¸o-temporais e arranjo de antenas.
Analisamos o desempenho do modelo proposto com relac¸ão à
probabilidade de erro de bit por meio de simulaç̃ao e desenvol-
vemos tamb́em um limitante para esta probabilidade.

Palavras-Chave— Códigos espac¸o-temporais, diversidade na
trasmiss̃ao, WCDMA.

Abstract— We present a new multiple antenna transmission
scheme for the downlink of a wideband code division multiple
access (WCDMA) system. The proposed scheme is a hybrid of
the two techniques used on the WCDMA systems standard, with
joint application of space-time codes and antenna arrays. We
evaluate the performance of the proposed model in relation to
the bit error probability by means of simulation and we also
develop an upper bound on this probability.

Keywords— Space-time coding, transmission diversity,
WCDMA.

I. I NTRODUÇÃO

Nos últimos anos, tem sido dada grande atenc¸ão aos sis-
temas de comunicac¸ão sem fio devido ao mercado promissor
deste setor. Estes sistemas tˆem a necessidade de prover altas
taxas de transmiss˜ao (até 2 Mb/s) devido `a crescente busca por
novos servic¸os de multim´ıdia sem fio, como acesso `a Internet e
vı́deo-conferˆencia. Assim, o uso de taxas elevadas requer uma
alta confiabilidade na comunicac¸ão. Entretanto, o tamanho
cada vez menor das unidades m´oveis faz com que melhorias
no terminal do usu´ario sejam impratic´aveis. Felizmente, os
avanços tecnol´ogicos permitem a implementac¸ão de estac¸ões
rádio-base (ERBs) mais complexas, e, assim, o foco para
alcançar os requisitos das altas taxas necess´arias parece ser
através da melhoria nas ERBs.

Os desafios de uma comunicac¸ão sem fio confi´avel são
os de superar a natureza variante no tempo dos canais com
desvanecimento com propagac¸ão por múltiplos percursos [1].
Um assunto importante que tem sido extensivamente estudado
como forma de combater este mal consiste no uso de t´ecnicas
de diversidade na transmiss˜ao [2], [3], [4]. Estas t´ecnicas se
baseiam no uso de c´odigos em conjunto com m´ultiplas antenas
de transmiss˜ao nas ERBs para conseguir ganho de diversidade
no enlace direto. Outra t´ecnica que se tornou uma tecnologia
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chave para o aumento da capacidade e das taxas de transmiss˜ao
em sistemas sem fio ´e o uso de arranjo de antenas [5], [6]. Sua
utilização tem como principal caracter´ıstica a diminuic¸ão da
interferência nos sistemas multiusu´arios, e se baseia, a grosso
modo, na compensac¸ão das diferentes atenuac¸ões e fases do
canal feita nas antenas.

A utilização destes dois m´etodos em separado est´a pre-
vista na padronizac¸ão do sistema de terceira gerac¸ão europeu
[7], [8]. Neste trabalho, propomos um modelo h´ıbrido de
transmiss˜ao para o enlace direto de um sistema WCDMA: a
utilização conjunta das t´ecnicas de diversidade na transmiss˜ao
com a compensac¸ão das atenuac¸ões e fases distintas nas
antenas. Analisamos o desempenho deste sistema com relac¸ão
à probabilidade de erro de bit m´edia, para a qual desenvol-
vemos um limitante superior. Na Sec¸ão II, desenvolvemos
express˜oes de probabilidade de erro de bit m´edia para os
esquemas de transmiss˜ao existentes na padronizac¸ão WCDMA
e para o novo esquema proposto. Os resultados num´ericos são
mostrados na Sec¸ão III e por fim, na Sec¸ão IV, apresentamos
as conclus˜oes do trabalho.

II. ESQUEMAS DETRANSMISSÃO PARA O ENLACE DIRETO

Existem dois esquemas principais de transmiss˜ao com
múltiplas antenas para o enlace direto de um sistema WCDMA
[7]: o esquema de malha aberta (open loop), em que o
transmissor n˜ao tem conhecimento do canal, e o esquema de
malha fechada (closed loop), no qual o transmissor recebe
informaç̃oes sobre o canal atrav´es da realimentac¸ão feita pelo
enlace reverso.

No esquema de malha aberta, ´e utilizado um c´odigo de
bloco espac¸o-temporal [2] como forma de se obter diversidade
na transmiss˜ao. O esquema utilizado ´e o de duas antenas de
transmiss˜ao, que fornece um ganho de diversidade de duas
vezes para o caso de desvanecimento lento.

No caso do esquema de malha fechada, s˜ao fornecidas `a
estac¸ão rádio-base (ERB) informac¸ões relativas `as condic¸ões
do canal no enlace direto. Esta informac¸ão é enviada pelo
móvel, através do enlace reverso, e a ERB seleciona amplitu-
des e fases distintos em cada antena, de forma a compensar
o efeito do canal no enlace direto. Vale salientar que o
mesmo s´ımbolo é transmitido em todas as antenas. Para um
tratamento estat´ıstico dos dois esquemas em separado previstos
na norma, para sistemas com um ´unico usuário, o leitor deve-se
referir a [9]. Neste artigo, n´os propomos um esquema h´ıbrido
que utiliza em conjunto ambos os conceitos apresentados
anteriormente.
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A. Modelo Geral do Sistema

Inicialmente, descrevemos o modelo estat´ıstico do enlace
direto de um sistema WCDMA com m´ultiplas antenas de
transmiss˜ao, sem no entanto considerar os esquemas de trans-
missão apresentados. O modelo do esquema proposto ser´a
ilustrado em seguida.

Vamos considerar o enlace direto de um sistema de
comunicac¸ões WCDMA, com uma ´unica célula eK usuários
distribuı́dos uniformemente dentro da mesma. Assumimos que
os usuários se comunicam por meio de um canal que apre-
senta desvanecimento seletivo em freq¨uência comL percursos
resolvı́veis. A estac¸ão rádio-base (ERB) temnT antenas de
transmiss˜ao. O sinal recebido por cada usu´ario é dado por:

r(t) =
K∑

k=1

L∑
l=1

nT∑
i=1

αliAkbkipki(t−(l−1)Tc) cos (2πfct + φli)+n(t)

(1)
onde αli e φli são o desvanecimento e a fase dol-ésimo
percurso entre ai-ésima antena da ERB e o usu´ario de
interesse. Observe que estes termos independem do ´ındicek,
uma vez que estamos considerando o enlace direto. O termo
Ak representa a amplitude do sinal dok-ésimo usu´ario, bki ∈
±1 são os s´ımbolos BPSK transmitidos para ok-ésimo usu´ario
através dai-ésima antena,fc é a freqüência da portadora,n(t)
é o ruı́do aditivo gaussiano branco, de m´edia nula e func¸ão
de autocorrelac¸ão E{n(t1)n(t2)} = N0

2 δ(t1 − t2), e pki(t)
é a seq¨uência de espalhamento dok-ésimo usu´ario e i-ésima
antena, definida como:

pki(t) =
Gp−1∑
τc=0

cki(τc)g(t − τcTc),

onde{cki(τc), 0 ≤ τc ≤ Gp − 1} é uma seq¨uência formada
por Gp chips que tomam os valores{±1}, Gp = Tb/Tc é o
fator de espalhamento,Tb é o intervalo de tempo de bit,Tc é
o intervalo de tempo de chip, eg(t) é a forma do pulso, que
assumiremos retangular de amplitude unit´aria.

No receptor do usu´ario desejado (que assumiremos como
sendo o de ´ındice 1), o detector do usu´ario 1 (filtro casado) por
máxima-verossimilhanc¸a (ML, do inglês,maximum likelihood)
escolhe a seq¨uência de s´ımbolos { b̂1i}, 1 ≤ i ≤ nT , que
minimiza a seguinte m´etrica:

M =

∫ Tb

0

[
r(t) −

L∑
l′=1

nT∑
i′=1

α̂l′i′ Â1 b̂1i′

× p1i′(t−(l′−1)Tc) cos(2πf0t+φ̂l′i′)
]2

dt ,

ou, equivalentemente, que maximiza a m´etrica:

y=

L∑
l′=1

nT∑
i′=1

α̂l′i′ Â1b̂1i′

∫ Tb

0

r(t)p1i′(t−(l′−1)Tc) cos(2πf0t+φ̂l′i′)dt,

onde ˆαl′i′ , Â1, b̂1i′ e φ̂l′i′ representam os valores estimados
das respectivas vari´aveis. Substituindo-se o sinal recebido
nesta express˜ao,

y =
L∑

l′=1

nT∑
i′=1

α̂l′i′Â1 b̂1i′

K∑
k=1

L∑
l=1

nT∑
i=1

αli
Ak

2
bki cos(φli − φ̂l′i′)ρ

[l′,l]
1i′ki

+

L∑
l′=1

nT∑
i′=1

α̂l′i′ Â1 b̂1i′Nl′i′ (2)

em queρ
[l′,l]
1i′ki é dado por:

ρ
[l′,l]
1i′ki =

∫ Tb

0

p1i′(t − (l′ − 1)Tc)pki(t − (l − 1)Tc)dt (3)

e

Nl′i′ =
∫ Tb

0

n(t)p1i′(t − (l′ − 1)Tc) cos(2πf0t + φ̂l′i′)dt

Parak = 1, l′ = l e i′ = i em (2), assumindo estimac¸ão
perfeita de todas as vari´aveis e supondo que todos os usu´arios
têm a mesma amplitude de sinal , isto ´e, Ak = A, temos o
sinal do usu´ario de interesse:

yd =
A2Tb

2

L∑
l′=1

nT∑
i′=1

α2
l′i′ b̂1i′b1i′ (4)

A interferência dos m´ultiplos percursos e m´ultiplas antenas do
usuário desejado ´e obtida fazendo-sek = 1 e l �= l ′ ou i �= i′:

ympi =
A2

2

L∑
l′=1

nT∑
i′=1

αl′i′

L∑
l=1
l �=l′

αli′ b̂1i′b1i′ρ
[l′,l]
1i′1i′ cos(φl′i′ − φli′ )

+
A2

2

L∑
l′=1

nT∑
i′=1

αl′i′

nT∑
i=1
i�=i′

αl′ib̂1i′b1iρ
[l′,l′]
1i′1i cos(φl′i′ − φl′i)

+
A2

2

L∑
l′=1

nT∑
i′=1

αl′i′

L∑
l=1
l �=l′

nT∑
i=1
i�=i′

αlib̂1i′b1iρ
[l′,l]
1i′1i cos(φl′i′ − φli)

(5)

A interferência de m´ultiplo acesso ´e dada por:

ymai =
A2

2

L∑
l′=1

nT∑
i′=1

αl′i′

L∑
l=1

nT∑
i=1

K∑
k=2

αlib̂1i′bkiρ
[l′,l]
1i′ki cos(φl′i′−φli)

(6)
e o termo referente ao ru´ıdo é dado por:

yr =
L∑

l′=1

nT∑
i′=1

αl′i′A b̂1i′Nl′i′ (7)

Portanto,y pode ser reescrito como:

y = yd + ympi + ymai + yr

= yd + I(b̂11, b̂12, · · · , b̂1nT ), (8)

ondeI(b̂11, b̂12, · · · , b̂1nT ) é a soma de toda a interferˆencia e
ruı́do. É importante salientar que ela ´e dependente dos bits es-
timados pelo detector do usu´ario de interesse. Com base no te-
orema central do limite, assumimos queI( b̂11, b̂12, · · · , b̂1nT )
é uma variável aleat´oria (V.A.) gaussiana de m´edia zero,
condicionada ao desvanecimento, .

Supondo sem perda de generalidade que{bki} = 1, para
todo k, i, consideremos as V.A.Mκ, 0 ≤ κ ≤ 2nT − 1,
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obtidas de (8) para todas as2nT poss´ıveis combinac¸ões de
(b̂k′1, b̂k′2, · · · , b̂k′nT ). Fazendo um mapeamento bin´ario para
bipolar (-1 para1 e 1 para 0), podemos notar que o ´ındiceκ
é o s´ımbolo decimal correspondente `a representac¸ão binária
de (b̂1nT , · · · , b̂12, b̂11), com o bit b̂1nT sendo o mais signifi-
cativo. Portanto, a probabilidade de acerto na demodulac¸ão é
dada por:

Pc = P (M0 > M1, M0 > M2, · · · , M0 > M2nT −1) (9)

No entanto, pode-se mostrar que nem todas as(2nT − 1)
variáveisM0 − Mj � Wj , 1 ≤ j ≤ 2nT − 1, são necess´arias
no cálculo de Pc, uma vez que apenasnT delas não são
combinac¸ão linear de nenhuma outra. DefinindoW i′ = M0 −
M2i′−1 , para 1 ≤ i′ ≤ nT , ondeM2i′−1 é uma V.A. que
corresponde `a combinac¸ão b̂k′i′ = −1 e b̂k′i = 1, para todo
i �= i′, pode-se observar que asnT variáveisWi′ formam uma
estat´ıstica suficiente, o que nos leva a definir a probabilidade
de acerto como:

Pc = P (W1 > 0, W2 > 0, · · · , WnT > 0) (10)

Assim, as vari´aveisWi′ são dadas por:

Wi′ =A2Tb

L∑
l′=1

α2
l′i′ + A2

L∑
l′=1

αl′i′

L∑
l=1
l�=l′

αli′ρ
[l′,l]
1i′1i′cos(φl′i′−φli′)

+A2
L∑

l′=1

αl′i′

nT∑
i=1
i�=i′

αl′iρ
[l′,l′]
1i′1i cos(φl′i′−φl′i)

+A2
L∑

l′=1

αl′i′

L∑
l=1
l�=l′

nT∑
i=1
i�=i′

αliρ
[l′,l]
1i′1i

cos(φl′i′−φli)

+A2
L∑

l′=1

α2
l′i′

K∑
k=2

ρ
[l′,l′]
1i′ki′

+A2
L∑

l′=1

αl′i′

K∑
k=2

L∑
l=1
l�=l′

αli′ρ
[l′,l]
1i′ki′cos(φl′i′−φli′)

+A2
L∑

l′=1

αl′i′

K∑
k=2

nT∑
i=1
i�=i′

αl′iρ
[l′,l′]
1i′ki

cos(φl′i′−φl′i)

+A2
L∑

l′=1

αl′i′

K∑
k=2

L∑
l=1
l�=l′

nT∑
i=1
i�=i′

αliρ
[l′,l]
1i′kicos(φl′i′−φli)

+2

L∑
l′=1

αl′i′A Nl′i′ (11)

onde (6) foi reescrita como a soma de quatro termos, do mesmo
modo que (5). Pode-se mostrar que, assumindo quey mai, ympi

e yr são independentes par a par, as V.A.Wi′ são também
independentes par a par. Assim, a probabilidade de erro de bit
é dada por:

Pb =
1

nT

nT∑
i′=1

P (Wi′ < 0) (12)

Uma vez que assumimos queI(b̂11, b̂12, · · · , b̂1nT ) é uma
V.A. gaussiana de m´edia nula, Wi′ é também gaussiana,
condicionada aos desvanecimentosα li′ , 1 ≤ l ≤ L, com

média:

µW
i′ =

A2Tb

2

L∑
l′=1

α2
l′i′ (13)

e variância:

σ2
Wi′ =

A4T 2
b (K − 1)

Gp

L∑
l′=1

α4
l′i′ +

A4T 2
b K

2Gp

L∑
l′=1

L∑
l=1
l�=l′

α2
l′i′α

2
li′

+

[
A4T 2

b KL(nT − 1)

2Gp
+ A2TbN0

] L∑
l′=1

α2
l′i′ (14)

em que usamosα2
li = α2 = 1, para todol, i, cos2 = 1/2 e

consideramos seq¨uências aleat´orias s´ıncronas de m´edia zero e

valor quadrático médioρ
[l′,l]
1i′ki

2
= T 2

b

Gp
parak �= 1 (x representa

valor médio de uma V.A.x). Assim, temos a probabilidade de
erro:

P (Wi′ < 0) =

∫ 0

−∞
p(Wi′)dWi′ = Q

(
µW

i′

σWi′

)
= Q

(√
2γbi′

)
(15)

onde a relac¸ão sinal-ru´ıdo-mais-interferˆencia (SINR) por bit,
para ai′-ésima antena de transmiss˜ao,é definida como sendo:

γbi′ =

L∑
l′=1

α2
l′i′

2(K−1)
Gp

∑L
l′=1

α4
l′i′∑L

l′=1
α2

l′i′
+ K

Gp

∑L
l′=1

∑L
l=1
l�=l′

α2
l′i′α

2
li′∑L

l′=1
α2

l′i′
+ KL(nT −1)

Gp
+ 2N0

A2Tb

(16)
e a SINR total por bit ´e dada pela soma das SINR em todas

as antenas:

γb =
nT∑

i′=1

γbi′ (17)

Portanto, a probabilidade de erro de bit m´ediaé dada por:

Pb =
1

nT

nT∑
i′=1

E
{
Q
(√

2γbi′
)}

= E
{
Q
(√

2γbi′
)}

=
∫ ∞

−∞
Q
(√

2γbi′
)
p(γbi′ )dγbi′ (18)

ondep(γbi′ ) é a funç̃ao densidade de probabilidade (PDF) de
γbi′ . Podemos observar queγbi′ é a razão de uma V.A. chi-
quadrada de ordem2L por uma func¸ão de potˆencias de V.A. do
tipo Rayleigh, de forma que n˜ao conhecemos uma express˜ao
exata da PDF. A fim de simplificar a obtenc¸ão desta PDF,
aproximamos o denominador de (16) pelo seu valor m´edio, o
que resulta em:

γbi′ �

L∑
l′=1

α2
l′i′

4(K − 1)
Gp

+
K(LnT − 1)

Gp
+

2N0

A2Tb

(19)

onde usamosE{αk} = (2σ2)k/2Γ(1+k/2), em que2σ2 = 1
e Γ(k) = (k − 1)! é a funç̃ao gama parak inteiro. Portanto,
γbi′ é aproximadamente uma V.A. chi-quadrada de ordem2L
com PDF dada por:

p(γbi′ ) =
1

(L − 1)!γL
c

γL−1
bi′

e−γb
i′ /γc (20)
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em que γc é a SINR por percurso, para cada antena de
transmiss˜ao, dada por:

γc =
1

4(K − 1)
Gp

+
K(LnT − 1)

Gp
+

2N0

A2Tb

(21)

Deve-se salientar que esta aproximac¸ão é mais precisa quanto
maior for o valor de L.

Portanto, a probabilidade de erro de bit m´edia é obtida
substituindo-se (20) em (18), de onde se obt´em [1]:

Pb = pL
L−1∑
m=0

(
L − 1 + m

m

)
(1 − p)m (22)

onde

p =
1
2

(
1 −

√
γb

LnT + γb

)
(23)

com γb sendo a SINR m´edia por bit, obtida de (17) e (19) e
dada por:

γb = nT γbi′ =
1

4(K − 1)
GpLnT

+
K(LnT − 1)

GpLnT
+
( Eb

N0

)−1

(24)
onde Eb/N0 é a relac¸ão sinal-ru´ıdo média (SNR) por bit,
definida como: Eb

N0
=

A2TbLnT

2N0
(25)

B. Esquema de Diversidade de Malha Fechada

Como já mencionado anteriormente, o esquema de malha
fechada se baseia em aplicar diferentes amplitudes e fases nas
antenas, de forma a combater o efeito do canal. Este esquema
tenta fazer com que o sinal de cada usu´ario seja recebido
coerentemente pelo mesmo.

Nos esquemas de malha fechada propostos para WCDMA,
as atenuac¸ões e fases das antenas s˜ao vers˜oes quantizadas
dos ganhos ´otimos [7]. Além disso, existem dois modos de
operac¸ão distintos: o modo 1, em que apenas as fases do
sinal transmitido s˜ao ajustadas, e o modo 2, onde tanto a
fase quanto as amplitudes do sinal transmitido s˜ao ajustados.
Para simplificar o problema, consideramos neste artigo o
modo de operac¸ão 1 e amplitudes e fases n˜ao quantizadas.
Assumimos tamb´em que as fases dos canais s˜ao perfeitamente
estimadas. Desta forma, o sinal ponderado transmitido pelai-
ésima antena direcionado aol-ésimo percurso ´e dado por:

sli(t) =
K∑

k=1

Akbkipki(t) cos (2πfct − φ̂kli) (26)

em queφ̂kli representa a compensac¸ão de fase no transmissor
para ol-ésimo percurso entre ai-ésima antena e o receptor do
k-ésimo usu´ario.

Assim, o sinal recebido pelo usu´ario desejado ´e:

r(t) =
K∑

k=1

L∑
l=1

nT∑
i=1

αliAkbki

× pki(t − (l − 1)Tc) cos (2πfct + φ1li − φ̂kli) + n(t)
(27)

O detector ML do usu´ario 1 escolhe os s´ımbolos b̂1i que
maximizam a m´etrica:

y =
L∑

l′=1

nT∑
i′=1

α̂l′i′ Â1b̂1i′

∫ Tb

0

r(t)p1i′(t − (l′ − 1)Tc) cos(2πf0t)dt

=

L∑
l′=1

nT∑
i′=1

α̂l′i′ Â1 b̂1i′

K∑
k=1

L∑
l=1

nT∑
i=1

αli
Ak

2
bkiρ

[l′,l]
1i′ki cos(φ1li − φ̂kli)

+

L∑
l′=1

nT∑
i′=1

αl′i′A1 b̂1i′Nl′i′ (28)

Seguindo a mesma metodologia da subsec¸ão anterior, encon-
tramos que a nova SINR por bit por canal ´e:

γbi′ =

L∑
l′=1

α2
l′i′

(K−1)
Gp

∑L
l′=1

α4
l′i′∑L

l′=1
α2

l′i′
+(K+1)

Gp

∑L
l′=1

∑L
l=1
l�=l′

α2
l′i′α

2
li′∑L

l′=1
α2

l′i′
+(K+1)L(nT−1)

Gp
+ 2N0

A2Tb

(29)
e a SINR total por bit ´e dada por (17). Novamente utilizando

a aproximac¸ão do denominador deγ bci′ por sua m´edia, che-
gamosà express˜ao:

γbi′ �

L∑
l′=1

α2
l′i′

2(K − 1)
Gp

+
(K + 1)(LnT − 1)

Gp
+

2N0

A2Tb

. (30)

Portanto,γb é também uma V.A. chi-quadrada e a probabili-
dade de erro de bit para o esquema de malha fechada ´e dada
por (22), comp definida em (23), com a substituic¸ão deγ b

por:

γb = nT γbci′ =
1

2(K − 1)
GpLnT

+
(K + 1)(LnT − 1)

GpLnT
+
( Eb

N0

)−1

(31)
Observe que, apesar de um aumento na interferˆencia para o

esquema de malha fechada, representado pelo termoK +1 no
denominador de (31), em comparac¸ão com um termo de ordem
K em (24), o primeiro termo do denominador da SNIR total
por bit é duas vezes menor no esquema de malha fechada que
o mesmo termo para o esquema de malha aberta. E como esse
é o termo dominante, para valores n˜ao muito altos do produto
LnT , o esquema de malha fechada apresenta um ganho com
relaç̃ao ao esquema de malha aberta.

C. Esquema de Diversidade de Malha Aberta

O esquema de transmiss˜ao de malha aberta se baseia no uso
de códigos espac¸o-temporais. Neste trabalho, consideramos o
uso de c´odigos espac¸o-temporais em trelic¸a (STTC, do inglˆes
space-time trellis code), que foram primeiramente propostos
em [3] como forma de se obter diversidade na transmiss˜ao
pelo uso de m´ultiplas antenas, sem no entanto perder eficiˆencia
espectral. O ganho de diversidade ´e proporcional ao n´umero de
antenas de transmiss˜ao, para o caso de desvanecimento lento.

Consideraremos apenas o caso de desvanecimento r´apido
(variando bit a bit), que pode ser obtido pelo uso de um
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entrelac¸ador perfeito para um desvanecimento lento, e que
apresenta maior ganho de diversidade. Para o caso consi-
derado, o crit´erio de projeto definido em [3] baseia-se na
distância livre do c´odigo (df ), e o ganho de diversidade
é proporcional adf . Desta forma, a escolha dos melhores
códigos é feita baseada nos c´odigos convolucionais bin´arios
conhecidos na literatura que apresentam a maior distˆancia
livre.

Um código STTCé, portanto, definido pela matriz geradora
(nT , kc) de um código convolucional bin´ario, dada por:

G = [g1 g2 · · · gnT ]T

onde(·)T indica a transposta de uma matriz egi é um vetor
de dimens˜ao (1 × Kckc), que representa ai-ésima func¸ão
geradora, dada em representac¸ão octal, comK c sendo o com-
primento de restric¸ão do código. Como exemplo, consideremos
o código G = [1 2]T , com df = 3, que tem a representac¸ão
em treliça mostrada na Figura 1. Em cada transic¸ão estão
especificadas a entrada do codificador e as respectivas sa´ıdas.

0

1

0/00

1/11

0/10

1/01

0

1

Fig. 1. Representac¸ ão em trelic¸a do código G = [1 2]T , comdf = 3.

A seqüência de s´ımbolos dok-ésimo usu´ario é codificada
usando a matrizG e a sa´ıda do codificador ´e representada
por uma matrizbk de dimens˜ao (nT × N), onde N é o
comprimento da seq¨uência codificada, que ´e dada por:

bk =


b
(1)
k1 b

(2)
k1 · · · b

(N)
k1

b
(1)
k2 b

(2)
k2 · · · b

(N)
k2

...
...

. . .
...

b
(1)
knT

b
(2)
knT

· · · b
(N)
knT

 . (32)

Assim, a cadan-ésimo intervalo de bit codificado, o sinal
recebido por cada usu´ario é dado por (1), com os bits trans-
mitidos para ok-ésimo usu´ario retirados dan-ésima coluna
de bk, onde oi-ésimo elemento ´e transmitido pelai-ésima
antena.

Na decodificac¸ão, em cada est´agio da trelic¸a, o decodifi-
cador ML do primeiro usu´ario escolhe a seq¨uência de bits
codificadoŝb(n)

1i que maximiza a m´etrica:

y =
N∑

n=1

L∑
l′=1

nT∑
i′=1

α
(n)
l′i′ A1b̂

(n)
1i′

×
∫ nTb

(n−1)Tb

r(t)p1i′ (t−(l′− 1)Tc) cos(2πf0t + φ
(n)
l′i′ )dt

(33)

onde (·)(n) representa o valor da vari´avel no instante de
sı́mbolon. Por meio do algoritmo de Viterbi, o decodificador
escolhe a matriẑb1 que apresenta a maior m´etrica acumulada.

O limitante superior para a probabilidade de erro de bit

Dados Codificador
STC

Conversor
S/P

w1

w2

Ant. 1

Ant. 2

Fig. 2. Esquema de transmiss˜ao hı́brido.

médiaé dado por [1]:

Pb ≤
∞∑

d=df

βdP2(d) (34)

ondeβd são os pesos do c´odigo convolucional eP2(d) é a
probabilidade de erro de bit m´edia em cada est´agio da trelic¸a,
queé similar a (22), exceto que agora o ganho de diversidade
é Ld, isto é:

P2(d) = pLd
Ld−1∑
m=0

(
Ld − 1 + m

m

)
(1 − p)m (35)

com p definida em (23).

D. Modelo do Esquema H́ıbrido de Diversidade

A Figura 2 ilustra o novo esquema para o caso de duas
antenas. No novo modelo, os s´ımbolos a serem transmitidos
são primeiramente codificados por um codificador espac¸o-
temporal e transmitidos por cada uma das antenas, ap´os serem
ponderados pelas estimativas das fases de canal na ERB.
Salientamos que as antenas transmitem s´ımbolos distintos.

Assim, o sinal recebido pelo usu´ario de interesse ´e repre-
sentado por (27), com a diferenc¸a que os bitsbki do k-ésimo
usuário são codificados e tomados coluna a coluna da matriz
bk, a cada intervalo de bit codificadon, 1 ≤ n ≤ N . Portanto,
o algoritmo de Viterbi escolhe a matriẑb1 que maximiza a
métrica dada por (33). Desta forma, a probabilidade de erro
de bit é dada por (34), ondeP2(d) é obtida de (35), comp
definida em (23), utilizando-se a SINRγ b definida em (31).

III. R ESULTADOSNUM ÉRICOS

Nesta sec¸ão, apresentamos alguns resultados obtidos da
probabilidade de erro de bit m´edia (BER, do inglˆesbit error
rate) utilizando-se o esquema de transmiss˜ao hı́brido proposto.
Os resultados de simulac¸ão foram obtidos atrav´es do método
de Monte Carlo para uma modulac¸ão BPSK.

A Figura 3 apresenta curvas de simulac¸ão e resultados
analı́ticos para a BER de um sistema WCDMA em func¸ão do
número de usu´arios, comnT = 2 antenas de transmiss˜ao, um
código STTC com matriz geradoraG = [1 2]T com distância
livre df = 3, um fator de espalhamentoGp = 64, para um
canal comL = 3 percursos resolv´ıveis e uma relac¸ão sinal-
ruı́do por bit média Eb/N0 = 15 dB. O caso sem c´odigo
também está mostrado na figura para fins de comparac¸ão. Po-
demos observar que o uso do esquema h´ıbrido de transmiss˜ao
proposto apresenta desempenho muito superior ao caso do uso
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Fig. 3. Probabilidade de erro de bit m´edia (BER) em func¸ão do número de
usuáriosK, tendo como parˆametrosnT = 2, Gp = 64, L = 3, Eb/N0 = 15
dB, para o codificadorG = [1 2]T com df = 3.
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Fig. 4. Probabilidade de erro de bit m´edia (BER) em func¸ão do número de
usuáriosK, tendo como parˆametrosnT = 2, Gp = 64, L = 3, Eb/N0 = 15
dB, para o codificadorG = [5 7]T com df = 5.

apenas do esquema de malha aberta. Por exemplo, para uma
BER da ordem de10−3, temos um ganho de aproximadamente
50% no número de usu´arios para o sistema h´ıbrido. Podemos
observar ainda que o limitante superior da probabilidade de
erro de bit médiaé mais confi´avel para o caso do esquema de
malha fechada, tendo uma discrepˆancia com a simulac¸ão mais
acentuada para o caso h´ıbrido proposto, cuja explicac¸ão ainda
nos foge.

O comportamento da aproximac¸ão do limitante se repete
para o uso de um c´odigo com distˆancia livre maior, como
mostrado na Figura 4, em que s˜ao mantidas as mesmas
caracter´ısticas da figura anterior, utilizando-se agora o c´odigo
G = [5 7]T , que tem distˆancia livredf = 5. Salientamos que
o ganho no n´umero de usu´arios para o esquema h´ıbrido cresce
por conta do aumento na distˆancia livre do c´odigo.

A Figura 5 mostra a comparac¸ão entre as SINRs do esquema
hı́brido (linha tracejada) e de malha aberta (linha s´olida), dadas
por (31) e (24), respectivamente, em func¸ão do número de
usuários, para quatro valores distintos do produtoL nT e para
uma SNR por bit m´edia deEb/N0 = 15 dB. Podemos observar
que, para valores baixos deL nT , o esquema h´ıbrido tem
um desempenho superior (maior SINR) ao esquema de malha
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Fig. 5. Comparac¸ão do valor m´edio da SINR para o esquema h´ıbrido (linha
tracejada) e o esquema de malha aberta (linha s´olida), em func¸ão do número
de usuários, paraEb/N0 = 15 dB, parametrizada pelo produtoL nT .

aberta para praticamente qualquer n´umero de usu´arios. Com o
aumento do produtoL nT , os esquemas tˆem aproximadamente
o mesmo desempenho.

IV. CONCLUSÕES

Neste artigo, propusemos uma nova t´ecnica para trans-
missão de dados no enlace direto de sistemas WCDMA, base-
ado no esquema previstos nas padronizac¸ões existentes. Uti-
lizamos códigos STTC baseados em c´odigos convolucionais
para implementar o esquema de malha aberta e consideramos
apenas a compensac¸ão de fase na implementac¸ão do esquema
de malha fechada. Assumimos um canal com desvanecimento
rápido seletivo em freq¨uência e seq¨uências de espalhamento
aleatórias, e desenvolvemos um limitante para a probabilidade
de erro de bit destes sitemas. Os resultados num´ericos apresen-
tados mostram que o novo esquema proposto tem desempenho
bastante superior ao esquema de malha aberta simples, para
um produtoL nT não muito grande.
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