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Desempenho de uma Estrutura Semi-Cega de
Deteccao e Turbo Decodificacao Conjunta Aplicada
a Canais Continuos no Tempo

Richard Demo Souza' e Javier Garcia-Frias?

Resumo— Receptoes que operam a taxa de simbolos, e que
estimama respostaaoimpulso do canal,témtido seudesempenho
avaliado com baseno canal equivalente discreto (DTTF) proposto
por Forney, que inclui um filtr o casado,e requer o conhecimento
prévio do canal. Se o meio for desconhecido,entdio o modelo
DTTF passaa representarum limitante superior para o sistema.
Usandoum modeloalternativo para o canal equivalente discreto,
estimamos a perda de desempenhorelativa ao modelo DTTF
para um receptor semi-cegooperando a taxa de simbolos e
gue envolve detec@o e turbo decodifica@o conjunta. Nossos
resultadosmostram que as perdas podem ser despredveis.

Palavras-Chave— Estimacdo semi-cega, detec@o e turbo
decodifica@o conjunta, filtr o casado.

Abstract— Symbol-sampledrecevers that estimatethe channel
responsehave had their performance evaluated via Forney’s
model for the equivalent channel (DTTF). This model contains
the matched filter, and thus requiresthe previous knowledge of
the continuous-time channelimpulse responself the continuous
channel is unknown then the DTTF model becomesan upper
bound on the system performance. Using an alternative model
for the equivalent discrete-time channel, we estimate the perfor-
mance loss relative to the DTTF model for a symbol-sampled
semi-blind recever, with combined data detection and turbo
decoding Our results showv that the lossescan be negligible.

Keywords— Semi-blind estimation, combined data detection
and turbo decoding, matched filter.

I. INTRODUGCAO

A combinacdo das operacdes de deteccdo e turbo
decodificacdo para canais com interferéncia intersimbolica
(IES) tem atraido consideravel aten¢do nos G(ltimos anos [1],
[3], [4]. Um novo método cego, baseado na detecgdo e na turbo
decodificagdo de maximo a posteriori (MAP), foi recentemente
proposto em [1].

Porém, o desempenho destas estruturas tém sido repeti-
damente aferido apenas para o canal modelado como um
filtro transversal discreto no tempo (DTTF). Esse modelo
vem da famosa estrutura proposta por Forney em 1972, o
estimador de méxima verossimilhanga [5], onde 0 meio de
transmissdo é representado por um canal equivalente discreto.
Em [5] & demonstrado que a saida da cascata do filtro casado,
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um amostrador a taxa de simbolos e um filtro branqueador
proveé estatisticas suficientes para tal estimacdo. Assim o canal
discreto seria a cascata do filtro transmissor, do canal continuo,
do filtro casado, do amostrador e do filtro branqueador. Porém,
para o projeto do filtro casado & necessario o conhecimento
prévio da resposta ao impulso do canal continuo no tempo, 0
que torna irreal a utilizacdo deste modelo quando desconhece-
mos esta resposta.

Em [6] e [7] & demonstrado que, no caso de um canal
continuo no tempo e desconhecido, um receptor discreto s6
pode prover estatisticas suficientes para uma estimacdo de
méaxima verossimilhanca se o sinal recebido for amostrado
a uma taxa superior a taxa de simbolos. Esse resultado
tem duas conseqiiéncias diretas. A primeira & que para se
obter a otimalidade seria necessario aumentar ainda mais a
complexidade computacional, devido a sobreamostragem, de
sistemas ja bastante complexos como [1]. A segunda é que, no
caso de se aplicar uma estrutura discreta, amostrada a taxa de
simbolos, diretamente a recep¢do de dados transmitidos via
um um canal continuo no tempo e desconhecido, ocorrera
uma perda de desempenho, provocada pela correspondente
insuficiéncia estatistica.

Neste artigo nbs investigamos exatamente o segundo caso,
utilizando uma estrutura semi-cega, baseada na estrutura cega
de [1]. Como nosso objetivo é evitar 0 aumento de complex-
idade computacional que seria oriundo da superamostragem,
precisamos estimar a perda de desempenho decorrente desta
op¢do. Para tal consideramos dois casos. O primeiro caso, ou
caso ideal, &€ aquele em que a estrutura & avaliada usando-
se 0 modelo DTTF equivalente para 0 meio de transmissdo
continuo. Este sera a referéncia ou o limitante superior para
o desempenho do sistema. O segundo caso, ou caso real,
considera um modelo para o canal equivalente discreto onde
o filtro casado é substituido por um filtro receptor casado ao
filtro de transmissdo, refletindo a falta de conhecimento prévio
da resposta ao impulso do canal continuo no tempo. A seguir
estimamos a perda de desempenho do caso real em relagdo ao
ideal, em dB’s, em termos da Capacidade de Informacdo ou
Taxa de Informacdo [14]. Na seqiiéncia verificamos o valor
estimado através de simulagBes computacionais.

Note que o receptor utilizado para as simulag¢Bes presentes
neste artigo € na realidade uma modificacdo da estrutura
proposta em [1], de cega para semi-cega, e teve o objetivo
de eliminar o problema da convergéncia local apresentada
pelo método cego. Além do mais, a estrutura semi-cega
possui uma complexidade computacional consideravelmente



XX SIMPOSIO BRASILEIRO DE TELECOMUNICACOES-SBT’03, 05-08 DE OUTUBRO DE 2003, RIO DE JANEIRO, RJ

reduzida, apresentando uma perda insignificante de eficiéncia
em termos de taxa transmissao [2].

Il. MODELO DO CANAL EQUIVALENTE DISCRETO

Nos consideramos dois diferentes modelos para se obter o
canal equivalente discreto. O primeiro considera o caso em
que a resposta ao impulso do canal continuo no tempo é
conhecida e é usada para o célculo do filtro casado como
apresentado em [5]. Este sera considerado como o caso ideal.
O segundo caso considera a resposta ao impulso do canal
continuo desconhecida e o filtro casado é substituido por um
filtro receptor casado com o filtro transmissor.

A. Caso Ideal: Canal Conhecido

Aqui a resposta ao impulso do canal continuo no tempo,
c(t), é conhecida no receptor. Neste caso podemos considerar
0 modelo introduzido por Forney em [5], o DTTF. O diagrama
de blocos do modelo pode ser visto na Figura 1.

\ n(
Filtro Cana Filtro 2(t) 2(n) Filtro b(n)

Transmissor —{ Continuo ——@—» Casado — Branqueador—
T(f) C(f) M(f) t=nT WF(z)

an)

Fig. 1. Diagrama de blocos para o caso do canal conhecido.

Os dados discretos a(n) sdo primeiro processados por um
filtro transmissor, cuja resposta ao impulso é t(t), antes de
serem transmitidos através de um canal continuo no tempo,
¢(t). No receptor, os dados de saida do canal, adicionados a um
ruido Gaussiano branco, n(t), entram no filtro casado, M (f),
com resposta ao impulso m(t) casada com a cascasta do filtro
transmissor e do canal continuo no tempo, ¢(t) * c(t), onde
€ a operacdo de convolugdo. A saida do filtro casado é entdo
amostrada, na taxa de simbolos, 7', e em seguida processada
pelo filtro branqueador W F'(z), produzindo o sinal discreto
b(n).

A resposta ao impulso ¢(¢)xc(t)xm(t) sera chamada de g(t),
e sua versdao amostrada a taxa de simbolos de g(n). Devido
ao filtro casado, g(n) pode ser vista como uma funcdo de
autocorrelacdo, seu espectro racional associado G(z) tem a
propriedade de que G(z) = G*(1/z*), onde o sobrescrito *
significa complexo conjugado. Assim, as 2 x L raizes de G(z)
tém a simetria de que se p & uma raiz, 1/p* também & uma
raiz. Como conseqiiéncia, G(z) pode ser escrita como [10]:

)= 2 llim-azHi-ds)
[Ti=y (1 = diz=)(1 = di2)
onde |cx| < 1, |di] < 1e A € R. Portanto, G(z) pode ser
fatorada como:

G(z) = lAszl (1 - Ckz_l)] lAHle (1- sz)]

[T, (L —diz=") | | TTee, (1 —dg2)
GH(2)G™(2) = GT(2) (GH(1/29)", )

onde G*(z) é causal, G—(z) é anti-causal, e A? pode ser
determinado via [10]:

In A2 = / "l [G (eU"))] dé. 3)

— T

Escolhendo-se o filtro branqueador W F'(z) como:

1 1
V= o6 T @y “

0 ruido na sua saida, w(n), serd branco, com a mesma
varidncia de n(t). Além do mais, podemos escrever b(n)
como:

b(n) =Y a(n — k) f(k) + w(n), ®)

k

onde f(k) = g*(k) é a transformada inversa de G*(z), e é 0
filtro equivalente transversal, de tempo discreto, proposto por
Forney.

B. Caso Real: Canal Desconhecido

O diagrama de blocos da Figura 2 apresenta 0 modelo a
ser considerado na determinacdo do canal discreto equivalente
para o caso de o canal continuo no tempo ser desconhecido e
0 receptor operar com amostragem a taxa de simbolos.

\ n(t)
Filtro y(t) y(n)

—»@—» Receptor
R(f)

Filtro Cana
AN | Transmissor Continuo
T(f) C(f)

t=nT

Fig. 2. Diagrama de blocos para o caso do canal desconhecido.

Neste caso o filtro branqueador estéa ausente e o filtro casado
& substituido por um filtro receptor, R(f), com resposta ao im-
pulso r(t) casada & resposta ao impulso do filtro transmissor,
que é conhecida no receptor. A saida deste filtro, dada por
y(t), & entdo amostrada & taxa de simbolos, T, produzindo
y(n). Assim, y(n) pode ser escrito como:

y(n) = _a(n — k)h(k) + w(n), (6)

k

onde h(k) é a versdo amostrada a taxa de simbolos da resposta
ao impulso A(t) do canal equivalente, definida como:

h(t) = t(t) * c(t) *xr(t), (7)
e w(n) € a versdo amostrada & taxa de simbolos de w(t), onde:
w(t) = n(t) xr(t). (8)

Em geral w(n) & um ruido Gaussiano colorido.

I1l. A ESTRUTURA SEMI-CEGA

Nesta secdo apresentamos brevemente a estrutura semi-cega
de estimacdo, deteccdo e turbo decodificacdo conjunta [2] que
sera utilizada nas simulagBes. Primeiro & necessario apresentar
a estrutura dos dados transmitidos, que sdo turbo codificados
[9], para a seguir apresentar o receptor propriamente dito.
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A. O Codificador

A fonte, definida como u(n), & uma seqliéncia aleatoria
binaria indepedente e identicamente distribuida. Os bits de
informacao wu(n) sdo codificados usando um codificador tur-
bo paralelo [9], de taxa R = 1/3, com um interleaver,
(w), de comprimento B, e dois codificadores convolucionais
constituintes iguais, de taxa R = 1/2, e matriz geradora

2 3
G(D) = [1 H2ERP”

Apbs os bits terem sido turbo codificados, eles sdo agrupa-
dos e processados por um interleaver de canal, (7), e a seguir
modulados em BPSK, finalmente formando assim a seqiiéncia
a(n), onde a(n) € {—1,1}, que ser& transmitida através do
canal discreto equivalente, h(k) ou f(k).

Na estrutura semi-cega os primeiros 7:. bits do bloco de bits
de informacdo, de comprimento B, sdo conhecidos. Portanto,
os primeiros 7. bits sistematicos e os primeiros T, bits
codificados do primeiro codificador constituinte sdo também
conhecidos. O interleaver de canal posicionard os 2 x T
simbolos conhecidos dentro do bloco de simbolos a serem
transmitidos de uma maneira que depende das caracteristicas
do interleaver.

O motivo pelo qual levamos em conta a utilizacdo de uma
técnica semi-cega ao contrario da estrutura cega proposta em
[1] é a susceptibilidade da Gltima em relacdo aos minimos
locais. O uso de uns poucos bits de treinamento dentro do
bloco de informacgdo permite a minimizag¢do da probabilidade
da convergéncia local e ainda por cima proporciona uma
diminuicdo de pelo menos 50% no nimero de iteracdes a
serem executadas no receptor [2].

B. O Receptor

Uma vez que o canal é considerado desconhecido é
necessario efetuar um processo de estimacdo de canal antes
que o receptor produza uma estimativa dos dados transmitidos.
A estimacdo é efetuada usando-se o algoritmo de Baum-Welch
[8] através da trelica com 2% -estados correspondente ao canal
equivalente discreto, cuja ordem é L. O algoritmo é executado
uma série de vezes antes da primeira iteracdo da estrutura
de deteccdo e turbo decodificagdo [1], provendo assim uma
estimativa inicial do canal equivalente. Essa estimativa & ainda
refinada ao final de cada iteracdo do processo combinado de
deteccdo e turbo decodificacdo [1].

O receptor consiste em trés blocos: um detector relativo
ao canal com IES e dois decodificadores correspondentes aos
dois codificadores constituintes do codigo turbo. O detector
faz uso da trelica do canal discreto equivalente e do algoritmo
de Baum-Welch, da mesma forma que o estimador. Os dois de-
codificadores, cada um correspondente a um dos codificadores
constituintes do codigo turbo, fazem uso do algoritmo BCJR
como em [9].

Cada bloco calcula informacdo extrinseca para ser repassada
a cada um dos outros blocos, como explicado em [1] e
[4]. Note entretanto que o célculo da informacdo extrinseca
também precisa ser modificado para levar em conta 0s
simbolos de treinamento. Para cada uma das trelicas (tanto
para o detector como para os dois decodificadores) as prob-

abilidades de transicdo de cada ramo correspondente a um
simbolo conhecido sdo fixadas em 1, como em [11], [12].

A Figura 3 apresenta um diagrama de blocos do receptor,
onde E representa o bloco responsavel tanto pela estimacdo de
canal como pela detecgdo, D! & o primeiro decodificador, D2
€ o segundo decodificador, = é o interleaver do codificador
turbo, 7! o deinterleaver, 7 & o interleaver de canal e 7!

o deinterleaver.

:
=
. ¥
7 E 7! é D! - D? B
- : ( . =
y(n)oub(n) - -1
™

Fig. 3. Diagrama de blocos do receptor.

IV. RESULTADOS DE SIMULACAO

Nesta secdo nbs procuramos determinar, numericamente,
a perda em dB’s, em termos da Capacidade de Canal [14],
quando usamos a estrutura de recepc¢do semi-cega, amostrada
a taxa de simbolos, diretamente em um sistema de transmissao
onde o canal é continuo no tempo.

A. Determinacdo dos Canais Discretos

Considere um modelo para o canal continuo no tempo
formado por dois impulsos de mesma amplitude e atrasados
no tempo de uma fragdo do instante de simbolo:

c(t) = V0.5 x 8(t) — V0.5 x &(t — p), 9)

onde §(t) é o impulso, u = %T e T é o periodo de simbolo *.
O filtro de transmissdo é do tipo raiz de cosseno levantado com
fator de excesso de faixa 8 = 0.35 [13]. No caso do canal ser
desconhecido, o filtro receptor seré& casado ao filtro transmissor
de forma que o pulso resultante seja do tipo cosseno levantado
com fator de excesso de faixa g = 0.35.

No caso ideal nos consideramos que a resposta ao impulso
do canal em tempo continuo, ¢(t), é conhecida. Assim, o filtro
casado tem resposta ao impulso m(t) casada com a cascata
entre o filtro transmissor e o canal continuo, t(t) x ¢(t), € 0
filtro branqueador W F(z) pode ser projetado via fatoragdo
espectral [10]. Usando os pardmetros apresentados acima, a
resposta ao impulso resultante

g(t) = t(t) x c(t) xm(t),

e sua versdo amostrada a taxa de simbolos, g(n), ttm a forma
mostrada na Figura 4.

10 objetivo de manter os dois raios em (9) com igual amplitude & procurar
maximizar a interferéncia intersimbdlica resultante.
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Fig. 4. Resposta ao impulso resultante g(¢) e sua versdo amostrada a taxa
de simbolos. Caso ideal.

A resposta ao impulso amostrada g(n) tem transformada z
dada por:

G(z) = 0.03342° — 0.47462" + 0.9005 — 0.47462" + 0.03342~>.

(10)
Nesse caso as L = 4 raizes sdo:
[12.0754;1.2596; 0.7939; 0.0828],
e consequientemente G(z) pode ser fatorada como:
GT(z) = A(1-0.794127") (1-0.08282""),  (11)
e
G™(2) = A(1—0.7941z) (1 — 0.0828z), (12)

onde A? = 0.5079. Escolhendo G~ (z) como o filtro bran-
queador, o filtro transversal a tempo discreto (DTTF) equiva-
lente tem transformada F'(z) = G*(z) dada por:

F(z) =0.7127 — 0.624827" 4+ 0.046862"2.  (13)

No caso real, onde a resposta ao impulso do canal em tempo
continuo é desconhecida, a resposta ao impulso resultante

h(t) = t(t) % c(t) % r(t)

e sua versdo amostrada a taxa de simbolos a partir do instante
otimo de amostragem ¢, tém a forma dada pela Figura 5. O
instante 6timo de amostragem é definido como aquele que
resulta na sequiéncia discreta com a maior energia [16].

A resposta ao impulso amostrada h(n) tem transformada z
dada por:

H(z) = 0.6368 — 0.6947z ' +0.05492 2. (14)

Note que, uma vez que o filtro receptor é do tipo raiz de
cosseno levantado, a densidade espectral de poténcia de w(t),
amostrada a taxa de simbolos, serd constante em todo o
espectro, o que faz com que w(n) seja um ruido Gaussiano
branco como no caso ideal.

0.8

0.6 =

0.4 -
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-8 -6 -4 -2 0 2 4 6 8
tempo (intervalos de simbolo)

Fig. 5. Resposta ao impulso resultante h(t) e sua versdo amostrada a taxa
de simbolos. Caso real.

Uma tentativa para se estimar a perda em termos de Capaci-
dade de Canal quando utilizamos diretamente a estrutura semi-
cega, amostrada a taxa de simbolos, para estimacdo, deteccdo e
turbo decodificacdo de dados transmitidos através de um meio
continuo no tempo como 0 modelado acima, seria o calculo
da capacidade dos dois diferentes canais Gaussianos com IES
dados por H(z) e F(z). Como nos restringimos a fonte a ser
do tipo i.i.d., a méxima informacdo mQtua passa a ser chamada
de taxa de informacdo [14] ou capacidade de informacao [15],
e é dada por:

Ciid = % /ﬂrlogg [1 + 2% |H (eﬁ) |2 db, (15)
onde ﬁ—o é a relagao sinal-ruido, em termos da energia de
simbolo E,, e H(e’?), onde z = €79, & a transformada da
resposta ao impulso do canal, seja ela h(k) ou f(k).

Calculando a taxa de informacdo em funcdo da relagdo
sinal-ruido para os dois canais FIR equivalentes dados por
F(z) e H(z) chegamos ao resultado apresentado na Figura
6. Como podemos ver, com base na taxa de informacdo, a
perda em relagao ao caso ideal & muito pequena, podendo ser
estimada como sendo de apenas 0.075 dB.

B. Simula¢bes Computacionais

Nas simulacgBes a seguir utilizamos a estrutura sucintamente
apresentada nas sec@es I11-A e 111-B. Os blocos de informacdo
tém comprimento B = 10000 bits, onde apenas T,, = 300
bits dentro do bloco s8o considerados conhecidos. A escolha
de 75 = 300 bits se da a fim de minimizar a probabilide de
ma convergéncia e diminuir a complexidade computacional da
estrutura originalmente cega proposta em [1]. Maiores detalhes
podem ser obtidos em [2].

Na Figura 7 temos, para o caso ideal, onde o canal discreto
equivalente F(z) & dado por (13), a taxa de erro de bit
(BER) versus o nimero de iteragGes da estrutura semi-cega de
deteccdo e turbo decodificagdo combinada [2], para as relacBes
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Fig. 6. Capacidade do canal Gaussiano e taxa de informagdo dos canais

Gaussianos com |ES com resposta em frequiéncia dada por H(z) (Real) e
F(z) (Ideal). AWGN & o canal Gaussiano sem IES. No detalhe um zoom ao
redor da taxa R = 1/3

sinal ruido E;/No = {1.15;1.2} dB, onde E; é a energia de
bit. Como podemos ver, a uma BER de 108, somos capazes
de transmitir com uma Ej, /Ny tdo baixa quanto 1.2 dB.

Eb/N0 =1.15dB

Eb/NO =1.20dB

7 |

L L L L
10 20 30 40 50 60 70 80 90
Iteragdes do Processo Conjunto

Fig. 7. BER versus nimero de iteracdes da estrutura semi-cega de deteccdo
e turbo decodificagdo combinada para o caso ideal e relagdes sinal ruido
Ey/No = {1.15; 1.2} dB.

Na Figura 8 temos a mesma simula¢do, mas para o caso
real, onde o canal equivalente discreto H(z) foi calculando
levando-se em conta que o filtro receptor é casado apenas
com o filtro transmissor, e cuja transformada z & dada por
(14). Neste caso, a uma taxa de erro de bit (BER) de 1075,
a minima relagdo sinal-ruido obtida para uma comunicagdo
confiavel foi de E; /Ny = 1.3 dB.

Assim, a perda em termos de Ej/Ng, quando utilizamos
a estrutura semi-cega, amostrada a taxa de simbolos, para
a recepcdo de dados transmitidos através de um sistema

EDINU =1.25dB

Eb/NO =1.30dB

L L L L
10 20 30 40 50 60 70 80 90
Iteragdes do Processo Conjunto

Fig. 8. BER versus nimero de iteragGes da estrutura semi-cega de detecgdo
e turbo decodificagdo combinada para o caso real e relagdes sinal ruido
Ey/No = {1.25;1.3} dB.

continuo, onde a resposta ao impulso do canal em tempo
continuo é desconhecida, foi de apenas 0.1 dB. Assim, a perda,
obtida via simulagdo, € muito proxima aquela predita pela
curva da taxa de informagao dada pela Figura 6, que é de
0.075 dB.

Na Tabela | listamos a perda estimada, em dB’s, para 0 caso
do modelo de dois raios dado em (9), onde o atraso relativo
entre os dois impulsos, u, varia entre 0.1 e 0.9 da duracdo
de simbolo. Para cada atraso relativo p nos apresentamos a
perda estimada considerando o instante 6timo de amostragem
to (perda minima); o pior instante de amostragem, t,,, em
relacdo as perdas (perda méxima); e também a perda média
ao longo do conjunto de possiveis instantes de amostragem
t, = (0.0,0.1,...,0.9) x T.

TABELA |
ESTIMATIVA DA PERDA DE DESEMPENHO ENTRE OS CASOS REAL E IDEAL
COMO FUNGAO DO ATRASO g ENTRE OS DOIS IMPULSOS DO MODELO
DEFINIDO POR (9).

u Perda Perda Perda
(xT) | Minima (dB) | Média (dB) | Maxima (dB)
0.1 0.070 1.20 2.65
0.2 0.025 1.18 2.75
0.3 0.065 1.16 2.57
0.4 0.002 1.14 2.65
0.5 0.055 1.10 2.43
0.6 0.010 1.06 2.45
0.7 0.035 1.00 2.22
0.8 0.010 0.95 2.18
0.9 0.075 0.90 2.00

Como podemos ver, a maior perda minima estimada,
variando-se 0 atraso entre os raios do modelo dado por (9),
foi justamente aquela para o caso simulado, onde y = 1% xT.
A perda média ficou entre 0.90 e 1.20 dB’s, enquanto a perda
méaxima (que corresponde a0 maximo erro de sincronismo),
ndo ultrapassou os 2.75 dB’s. Considerando-se perfeito sin-
cronismo, mesmo que nés nao tenhamos mais estatisticas
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suficientes para uma estimacdo de maxima verossimilhanca
dos dados transmitidos através do canal continuo no tempo,
a perda ao se manter o receptor operando a taxa de simbolos
quando o canal & desconhecido pode ser insignificante.

V. DISCUSSAO

Apresentamos uma avaliagdo do desempenho da estrutura
semi-cega introduzida em [2], que deriva da proposta cega em
[1], e que opera com amostragem & taxa de simbolos, quando
utilizada para a recepg¢do de dados transmitidos através de um
canal continuo no tempo e desconhecido. Os resultados apre-
sentados em [6] demostram que ha uma perda de desempenho
e que esta pode ser evitada caso se faga a superamostragem dos
dados de entrada do receptor. Porém isto aumenta a complex-
idade computacional. Nosso objetivo foi procurar quantizar
a perda da estrutura de [2], a fim de determinar o grau de
necessidade de se incrementar a complexidade computacional
de uma estrutura ja bastante pesada.

Para tal fizemos uso de dois diferentes modelos para o
canal equivalente discreto, um para o caso onde o canal
continuo no tempo é conhecido e outro no caso em que este é
desconhecido. No caso em que o canal continuo & conhecido
ha a possibilidade de se efetuar uma estimagdo de maxima
verossimilhanca dos dados transmitidos [5]. Portanto esse foi
0 que consideramos o caso ideal, a referéncia para o calculo
das perdas.

Conjecturamos que as perdas poderiam ser estimadas
levando-se em conta a curva da taxa de informacdo [14] para
cada um canais discretos equivalentes. Simulag¢fes usando-se
a estrutura proposta em [2], para um modelo de dois raios
defasados e de igual amplitude para o canal continuo no
tempo, confirmaram a diferenca de desempenho predita pela
curva da taxa de informacdo. Por fim, estimamos a perda, em
dB’s, para uma faixa de atrasos relativos entre os dois raios
(de 0.1 a 0.9 da duracdo de simbolo), sendo que, no caso de
perfeito sincronismo, nenhuma delas foi superior a 0.075 dB.

Apesar de serem validos apenas para a estrutura e modelo
de canal continuo apresentados aqui, estes resultados, em
conjunto com aqueles apresentados em [16], nos levam a crer

que a necessidade de se utilizar um receptor superamostrado
pode ser relaxada para uma consideravel gama de aplicacdes,
0 que resulta numa grande economia em termos de complex-
idade computacional.
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