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Resumo— Receptores que operam à taxa de śımbolos, e que

estimama respostaao impulso do canal,têmtido seudesempenho
avaliado combaseno canal equivalentediscreto (DTTF) proposto
por Forney, que inclui um filtr o casado,e requer o conhecimento
pr évio do canal. Se o meio for desconhecido,então o modelo
DTTF passaa representarum limitante superior para o sistema.
Usandoum modeloalternativo para o canal equivalentediscreto,
estimamos a perda de desempenhorelativa ao modelo DTTF
para um receptor semi-cegooperando à taxa de śımbolos e
que envolve detecç̃ao e turbo decodificaç̃ao conjunta. Nossos
resultadosmostram que as perdas podem ser despreźıveis.

Palavras-Chave— Estimação semi-cega, detecç̃ao e turbo
decodificaç̃ao conjunta, filtr o casado.

Abstract— Symbol-sampledreceivers 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 requires the previous knowledgeof
the continuous-time channel impulse response.If 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 estimatethe perfor-
mance loss relative to the DTTF model for a symbol-sampled
semi-blind receiver, with combined data detection and turbo
decoding. Our results show that the lossescan be negligible.

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

I. INTRODUÇÃO

A combinação das operações de detecção e turbo
decodificação para canais com interferência intersimbólica
(IES) tem atraı́do considerável atenção nos últimos anos [1],
[3], [4]. Um novo método cego, baseado na detecção e na turbo
decodificação de máximo a posteriori (MAP), foi recentemente
proposto em [1].

Porém, o desempenho destas estruturas têm 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 máxima verossimilhança [5], onde o meio de
transmissão é representado por um canal equivalente discreto.
Em [5] é demonstrado que a saı́da da cascata do filtro casado,�
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um amostrador à taxa de sı́mbolos e um filtro branqueador
provê estatı́sticas suficientes para tal estimação. Assim o canal
discreto seria a cascata do filtro transmissor, do canal contı́nuo,
do filtro casado, do amostrador e do filtro branqueador. Porém,
para o projeto do filtro casado é necessário o conhecimento
prévio da resposta ao impulso do canal contı́nuo no tempo, o
que torna irreal a utilização deste modelo quando desconhece-
mos esta resposta.

Em [6] e [7] é demonstrado que, no caso de um canal
contı́nuo no tempo e desconhecido, um receptor discreto só
pode prover estatı́sticas suficientes para uma estimação de
máxima verossimilhança se o sinal recebido for amostrado
à uma taxa superior à taxa de sı́mbolos. Esse resultado
tem duas conseqüências diretas. A primeira é que para se
obter a otimalidade seria necessário aumentar ainda mais a
complexidade computacional, devido à sobreamostragem, de
sistemas já bastante complexos como [1]. A segunda é que, no
caso de se aplicar uma estrutura discreta, amostrada à taxa de
sı́mbolos, diretamente à recepção de dados transmitidos via
um um canal contı́nuo no tempo e desconhecido, ocorrerá
uma perda de desempenho, provocada pela correspondente
insuficiência estatı́stica.

Neste artigo nós investigamos exatamente o segundo caso,
utilizando uma estrutura semi-cega, baseada na estrutura cega
de [1]. Como nosso objetivo é evitar o aumento de complex-
idade computacional que seria oriundo da superamostragem,
precisamos estimar a perda de desempenho decorrente desta
opção. Para tal consideramos dois casos. O primeiro caso, ou
caso ideal, é aquele em que a estrutura é avaliada usando-
se o modelo DTTF equivalente para o meio de transmissão
contı́nuo. Este será a referência 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 substituı́do por um filtro receptor casado ao
filtro de transmissão, refletindo a falta de conhecimento prévio
da resposta ao impulso do canal contı́nuo no tempo. A seguir
estimamos a perda de desempenho do caso real em relação ao
ideal, em dB’s, em termos da Capacidade de Informação ou
Taxa de Informação [14]. Na seqüência verificamos o valor
estimado através de simulações computacionais.

Note que o receptor utilizado para as simulações presentes
neste artigo é na realidade uma modificação da estrutura
proposta em [1], de cega para semi-cega, e teve o objetivo
de eliminar o problema da convergência local apresentada
pelo método cego. Além do mais, a estrutura semi-cega
possui uma complexidade computacional consideravelmente
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reduzida, apresentando uma perda insignificante de eficiência
em termos de taxa transmissão [2].

II. MODELO DO CANAL EQUIVALENTE DISCRETO

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

A. Caso Ideal: Canal Conhecido

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

a(n)

n(t)

z(t)
Transmissor Branqueador
     T(f)      C(f)      M(f)      WF(z)

z(n) b(n)

t=nT

Filtro Canal
Continuo Casado

Filtro Filtro

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

Os dados discretos � ���	 são primeiro processados por um
filtro transmissor, cuja resposta ao impulso é �����
	 , antes de
serem transmitidos através de um canal contı́nuo no tempo,�����
	 . No receptor, os dados de saı́da do canal, adicionados a um
ruı́do Gaussiano branco, �����
	 , entram no filtro casado, � ����	 ,
com resposta ao impulso � ���
	 casada com a cascasta do filtro
transmissor e do canal contı́nuo no tempo, �����
	��������
	 , onde �
é a operação de convolução. A saı́da do filtro casado é então
amostrada, na taxa de sı́mbolos, � , e em seguida processada
pelo filtro branqueador ��� ����	 , produzindo o sinal discreto� ���	 .

A resposta ao impulso �����
	 �!�����
	 � � ���
	 será chamada de " ���
	 ,
e sua versão amostrada à taxa de sı́mbolos de " ���	 . Devido
ao filtro casado, " ���	 pode ser vista como uma função de
autocorrelação, seu espectro racional associado # ���$	 tem a
propriedade de que # ���$	&% #(' �*),+,� ' 	 , onde o sobrescrito '
significa complexo conjugado. Assim, as -/.10 raı́zes de # ����	
têm a simetria de que se 2 é uma raiz, )3+ 2 ' também é uma
raiz. Como conseqüência, # ���$	 pode ser escrita como [10]:# ���$	�%547698;:<>=@? �*)BAC� < ��D ? 	E�*)FAC� '< �$	8 : <>=@? �*)�AHG < � D ? 	E�*)FACG '< ��	$I (1)

onde J � < JLK ) , J G < JNM ) e 4PORQ . Portanto, # ����	 pode ser
fatorada como:# ����	S% T 4 8 : <>=@?FU )BAC� < ��D ?WV8X:<>=L? �*)BACG < � D ? 	�Y T 4 8 : <>=@? �*)BAC� '< �$	8X:<>=L? �*)BACG '< �$	ZY% #1[ ���$	 # D ���$	�% #1[ ����	 U #1[ �
)3+,� ' 	\V ' I (2)

onde # [ ���$	 é causal, # D/���$	 é anti-causal, e 4 6 pode ser
determinado via [10]:]_^ 4767%a`cbD b ]_^Xd #feZgihkjmlmn oqp Gir!s (3)

Escolhendo-se o filtro branqueador ��� ���$	 como:��� ����	t% )# D ���$	 % )� # [ �*),+,� ' 	
	 I (4)

o ruı́do na sua saı́da, u ���	 , será branco, com a mesma
variância de �����
	 . Além do mais, podemos escrever

� ���	
como: � ���	�%wv < � ���xACy!	\�N��y!	{z u ���	 I (5)

onde �N�|y!	�% " [ �|y!	 é a transformada inversa de # [ ���$	 , e é o
filtro equivalente transversal, de tempo discreto, proposto por
Forney.

B. Caso Real: Canal Desconhecido

O diagrama de blocos da Figura 2 apresenta o modelo a
ser considerado na determinação do canal discreto equivalente
para o caso de o canal contı́nuo no tempo ser desconhecido e
o receptor operar com amostragem à taxa de sı́mbolos.

a(n)

n(t)

y(t)

     T(f)      C(f)      R(f)

y(n)

t=nT

Filtro
Continuo
Canal Filtro

ReceptorTransmissor

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

Neste caso o filtro branqueador está ausente e o filtro casado
é substituı́do por um filtro receptor, }�~���� , com resposta ao im-
pulso ��~��
� casada à resposta ao impulso do filtro transmissor,
que é conhecida no receptor. A saı́da deste filtro, dada por� ~��
� , é então amostrada à taxa de sı́mbolos, � , produzindo� ~��� . Assim, � ~��� pode ser escrito como:� ~���9�������q~��x�C�!�\�~|�!�@����~����� (6)

onde �@~��!� é a versão amostrada à taxa de sı́mbolos da resposta
ao impulso �@~��
� do canal equivalente, definida como:�~��
������~��
���7��~��
�q���$~��
�W� (7)

e ��~��� é a versão amostrada à taxa de sı́mbolos de ��~��
� , onde:��~��
������~��
������~��
�W� (8)

Em geral ��~��� é um ruı́do Gaussiano colorido.

III. A ESTRUTURA SEMI-CEGA

Nesta seção apresentamos brevemente a estrutura semi-cega
de estimação, detecção e turbo decodificação conjunta [2] que
será utilizada nas simulações. Primeiro é necessário apresentar
a estrutura dos dados transmitidos, que são turbo codificados
[9], para a seguir apresentar o receptor propriamente dito.
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A. O Codificador

A fonte, definida como � ���	 , é uma seqüência aleatória
binária indepedente e identicamente distribuı́da. Os bits de
informação � ���	 são codificados usando um codificador tur-
bo paralelo [9], de taxa � % )3+�  , com um interleaver,
( ¡ ), de comprimento ¢ , e dois codificadores convolucionais
constituintes iguais, de taxa � %£)3+ - , e matriz geradora# �|¤¥	�% d ) ? [{¦9[{¦�§m[{¦�¨? [{¦ § [{¦ ¨ p .

Após os bits terem sido turbo codificados, eles são agrupa-
dos e processados por um interleaver de canal, ( © ), e a seguir
modulados em BPSK, finalmente formando assim a seqüência� ���	 , onde � ���	�O�ªiA1) I )�« , que será transmitida através do
canal discreto equivalente, ¬ ��y!	 ou �N��y!	 .

Na estrutura semi-cega os primeiros � bits do bloco de bits
de informação, de comprimento ¢ , são conhecidos. Portanto,
os primeiros �  bits sistemáticos e os primeiros �  bits
codificados do primeiro codificador constituinte são também
conhecidos. O interleaver de canal posicionará os -�.�� 
sı́mbolos conhecidos dentro do bloco de sı́mbolos a serem
transmitidos de uma maneira que depende das caracterı́sticas
do interleaver.

O motivo pelo qual levamos em conta a utilização de uma
técnica semi-cega ao contrário da estrutura cega proposta em
[1] é a susceptibilidade da última em relação aos mı́nimos
locais. O uso de uns poucos bits de treinamento dentro do
bloco de informação permite a minimização da probabilidade
da convergência local e ainda por cima proporciona uma
diminuição de pelo menos ®�¯$° no número de iterações a
serem executadas no receptor [2].

B. O Receptor

Uma vez que o canal é considerado desconhecido é
necessário efetuar um processo de estimação de canal antes
que o receptor produza uma estimativa dos dados transmitidos.
A estimação é efetuada usando-se o algoritmo de Baum-Welch
[8] através da treliça com - : -estados correspondente ao canal
equivalente discreto, cuja ordem é 0 . O algoritmo é executado
uma série de vezes antes da primeira iteração da estrutura
de detecção e turbo decodificação [1], provendo assim uma
estimativa inicial do canal equivalente. Essa estimativa é ainda
refinada ao final de cada iteração do processo combinado de
detecção e turbo decodificação [1].

O receptor consiste em três blocos: um detector relativo
ao canal com IES e dois decodificadores correspondentes aos
dois codificadores constituintes do código turbo. O detector
faz uso da treliça 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 código turbo, fazem uso do algoritmo BCJR
como em [9].

Cada bloco calcula informação extrı́nseca para ser repassada
a cada um dos outros blocos, como explicado em [1] e
[4]. Note entretanto que o cálculo da informação extrı́nseca
também precisa ser modificado para levar em conta os
sı́mbolos de treinamento. Para cada uma das treliças (tanto
para o detector como para os dois decodificadores) as prob-

abilidades de transição de cada ramo correspondente a um
sı́mbolo conhecido são fixadas em 1, como em [11], [12].

A Figura 3 apresenta um diagrama de blocos do receptor,
onde ± representa o bloco responsável tanto pela estimação de
canal como pela detecção, ¤ ? é o primeiro decodificador, ¤ 6
é o segundo decodificador, ¡ é o interleaver do codificador
turbo, ¡ D ? o deinterleaver, © é o interleaver de canal e © D ?
o deinterleaver.

PSfrag replacements ²
³>´ µW¶k·�¸*¹�´ µ>¶
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Fig. 3. Diagrama de blocos do receptor.

IV. RESULTADOS DE SIMULAÇÃO

Nesta seção nós procuramos determinar, numericamente,
a perda em dB’s, em termos da Capacidade de Canal [14],
quando usamos a estrutura de recepção semi-cega, amostrada
à taxa de sı́mbolos, diretamente em um sistema de transmissão
onde o canal é contı́nuo no tempo.

A. Determinação dos Canais Discretos

Considere um modelo para o canal contı́nuo no tempo
formado por dois impulsos de mesma amplitude e atrasados
no tempo de uma fração do instante de sı́mbolo:�����
	�%aÀ ¯ s ®(.ÂÁ ���
	NAÃÀ ¯ s ®Ä.xÁ ���NAHÅ	 I (9)

onde Á ���
	 é o impulso, ÅÆ%ÈÇ?*É � e � é o perı́odo de sı́mbolo 1.
O filtro de transmissão é do tipo raiz de cosseno levantado com
fator de excesso de faixa Ê % ¯ s   ® [13]. No caso do canal ser
desconhecido, o filtro receptor será casado ao filtro transmissor
de forma que o pulso resultante seja do tipo cosseno levantado
com fator de excesso de faixa Ê % ¯ s   ® .

No caso ideal nós consideramos que a resposta ao impulso
do canal em tempo contı́nuo, �����
	 , é conhecida. Assim, o filtro
casado tem resposta ao impulso � ���
	 casada com a cascata
entre o filtro transmissor e o canal contı́nuo, �����
	{�&�����
	 , e o
filtro branqueador ��� ����	 pode ser projetado via fatoração
espectral [10]. Usando os parâmetros apresentados acima, a
resposta ao impulso resultante" ���
	�%Ë�����
	��7�����
	�� � ���
	 I
e sua versão amostrada à taxa de sı́mbolos, " ���	 , têm a forma
mostrada na Figura 4.

1O objetivo de manter os dois raios em (9) com igual amplitude é procurar
maximizar a interferência intersimbólica resultante.
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Fig. 4. Resposta ao impulso resultante Ì,Í_Î�Ï e sua versão amostrada à taxa
de sı́mbolos. Caso ideal.

A resposta ao impulso amostrada Ð�~��� tem transformada Ñ
dada por:ÒÔÓ�Õ3Ö×�Ø�Ù ØZÚÛÚEÜ3Õ,Ý9ÞÂØ�Ù Ü3ßEÜ3àZÕiáâXØ�Ù ãÛØZØ3ä/ÞxØ�Ù Ü,ßEÜÛàÛÕiå�áâXØ�Ù ØÛÚZÚZÜ3Õ�å!Ý3Ù

(10)

Nesse caso as æc�5ç raı́zes são:èêéÛë � ì�í,î,ç�ï é � ë î�ð�ñ�ï\ì��òíÛðió�ð!ïmì�� ì�ô ë ô3õE�
e conseqüentemente ö÷~�Ñ�� pode ser fatorada como:ö1øB~�Ñ$�9�ËùËú é �Cì!�ûí3ð�ç é Ñ!üý
þ�ú é �Cì!� ì�ô ë ôiÑ!üý
þ�� (11)

e öÄü�~�Ñ$�9�ËùÃ~ é �Cì!�ûí3ð�ç é Ñ$��~ é �Cì!� ì�ô ë ô�Ñ$��� (12)

onde ù7ÿH�Pì�� î�ì$í,ð . Escolhendo ö ü ~�Ñ�� como o filtro bran-
queador, o filtro transversal a tempo discreto (DTTF) equiva-
lente tem transformada �÷~�Ñ��9�Ëö ø ~�Ñ�� dada por:�÷~�Ñ��9�5ì!�ûí é3ë íF�Hì�� ñ ë ç�ô�Ñ�ü{ý�Ãì!� ì�ç�ñ�ôiñ�Ñ�ü ÿ � (13)

No caso real, onde a resposta ao impulso do canal em tempo
contı́nuo é desconhecida, a resposta ao impulso resultante�@~��
�9�5��~��
���7��~��
������~��
�
e sua versão amostrada à taxa de sı́mbolos a partir do instante
ótimo de amostragem ��� têm a forma dada pela Figura 5. O
instante ótimo de amostragem é definido como aquele que
resulta na seqüência discreta com a maior energia [16].

A resposta ao impulso amostrada �~��� tem transformada Ñ
dada por:� ~�Ñ$�9�5ì�� ñió�ñ�ô7�Cì!� ñ�ð�ç!í3Ñ ü{ý ��ì�� ì�î,çiðiÑ ü ÿ � (14)

Note que, uma vez que o filtro receptor é do tipo raiz de
cosseno levantado, a densidade espectral de potência de �(~��
� ,
amostrada à taxa de sı́mbolos, será constante em todo o
espectro, o que faz com que ��~��� seja um ruı́do Gaussiano
branco como no caso ideal.
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Fig. 5. Resposta ao impulso resultante �����
	 e sua versão amostrada à taxa
de sı́mbolos. Caso real.

Uma tentativa para se estimar a perda em termos de Capaci-
dade de Canal quando utilizamos diretamente a estrutura semi-
cega, amostrada à taxa de sı́mbolos, para estimação, detecção e
turbo decodificação de dados transmitidos através de um meio
contı́nuo no tempo como o modelado acima, seria o cálculo
da capacidade dos dois diferentes canais Gaussianos com IES
dados por ������ e ���
��� . Como nós restringimos a fonte a ser
do tipo i.i.d., a máxima informação mútua passa a ser chamada
de taxa de informação [14] ou capacidade de informação [15],
e é dada por:���
� ��� ������� "! #$% $�&�'"(")+* ��,.-0/21354766 8:9<;>=@?�A 66 )>B�C"DFE (15)

onde GIHJLK é a relação sinal-ruı́do, em termos da energia de
sı́mbolo / 1 , e 8 � ; =@? � , onde � � ; =@? , é a transformada da
resposta ao impulso do canal, seja ela MN��OF� ou PQ��OF� .

Calculando a taxa de informação em função da relação
sinal-ruı́do para os dois canais FIR equivalentes dados por���
��� e ��
��� chegamos ao resultado apresentado na Figura
6. Como podemos ver, com base na taxa de informação, a
perda em relação ao caso ideal é muito pequena, podendo ser
estimada como sendo de apenas RFS R�TVU dB.

B. Simulações Computacionais

Nas simulações a seguir utilizamos a estrutura sucintamente
apresentada nas seções III-A e III-B. Os blocos de informação
têm comprimento W � � RXR"RXR bits, onde apenas YNZ �\[ RXR
bits dentro do bloco são considerados conhecidos. A escolha
de YIZ �][ RXR bits se dá a fim de minimizar a probabilide de
má convergência 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 ������� é dado por (13), a taxa de erro de bit
(BER) versus o número de iterações da estrutura semi-cega de
detecção e turbo decodificação combinada [2], para as relações
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sinal ruı́do ±lk +nm É %fªi)is_) ®�o )is - « dB, onde ±2k é a energia de
bit. Como podemos ver, a uma BER de ) ¯ Dqp , somos capazes
de transmitir com uma ±rk +sm É tão baixa quanto )�s - dB.
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Na Figura 8 temos a mesma simulação, mas para o caso
real, onde o canal equivalente discreto

� ~�Ñ$� foi calculando
levando-se em conta que o filtro receptor é casado apenas
com o filtro transmissor, e cuja transformada Ñ é dada por
(14). Neste caso, a uma taxa de erro de bit (BER) de

é ì üq� ,
a mı́nima relação sinal-ruı́do obtida para uma comunicação
confiável foi de �l�s�j���Ô� é � ó dB.

Assim, a perda em termos de �r�s�j�5� , quando utilizamos
a estrutura semi-cega, amostrada à taxa de sı́mbolos, para
a recepção de dados transmitidos através de um sistema
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contı́nuo, onde a resposta ao impulso do canal em tempo
contı́nuo é desconhecida, foi de apenas R�S � dB. Assim, a perda,
obtida via simulação, é muito próxima aquela predita pela
curva da taxa de informação dada pela Figura 6, que é deRFS R�TVU dB.

Na Tabela I listamos a perda estimada, em dB’s, para o caso
do modelo de dois raios dado em (9), onde o atraso relativo
entre os dois impulsos, � , varia entre 0.1 e 0.9 da duração
de sı́mbolo. Para cada atraso relativo � nós apresentamos a
perda estimada considerando o instante ótimo de amostragem� 4

(perda mı́nima); o pior instante de amostragem,
�@�

, em
relação às perdas (perda máxima); e também a perda média
ao longo do conjunto de possı́veis instantes de amostragem� 1 � ��RFS R E R�S � E S�S>S E R�S  ���¡¢Y .

TABELA I

ESTIMATIVA DA PERDA DE DESEMPENHO ENTRE OS CASOS REAL E IDEAL

COMO FUNÇÃO DO ATRASO £ ENTRE OS DOIS IMPULSOS DO MODELO

DEFINIDO POR (9).£ Perda Perda Perda��¤F¥L	 Mı́nima (dB) Média (dB) Máxima (dB)¦ ��� ¦ � ¦s§j¦ �n� � ¦ ��� ¨n�¦ � � ¦ � ¦ �n� �n����© ��� § �¦ � � ¦ � ¦ ¨n� �n����¨ ��� � §¦ � ª ¦ � ¦n¦ � �n���yª ��� ¨n�¦ � � ¦ � ¦ �n� �n��� ¦ ��� ªs�¦ � ¨ ¦ � ¦ � ¦ �n� ¦ ¨ ��� ªs�¦ � § ¦ � ¦ �n� �n� ¦n¦ ��� �n�¦ � © ¦ � ¦ � ¦ ¦ � «n� ������©¦ � « ¦ � ¦s§ � ¦ � « ¦ ��� ¦n¦
Como podemos ver, a maior perda mı́nima estimada,

variando-se o atraso entre os raios do modelo dado por (9),
foi justamente aquela para o caso simulado, onde � �¬® 4 ¡¯Y .
A perda média ficou entre 0.90 e 1.20 dB’s, enquanto a perda
máxima (que corresponde ao máximo erro de sincronismo),
não ultrapassou os 2.75 dB’s. Considerando-se perfeito sin-
cronismo, mesmo que nós não tenhamos mais estatı́sticas
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suficientes para uma estimação de máxima verossimilhança
dos dados transmitidos através do canal contı́nuo no tempo,
a perda ao se manter o receptor operando à taxa de sı́mbolos
quando o canal é desconhecido pode ser insignificante.

V. DISCUSSÃO

Apresentamos uma avaliação do desempenho da estrutura
semi-cega introduzida em [2], que deriva da proposta cega em
[1], e que opera com amostragem à taxa de sı́mbolos, quando
utilizada para a recepção de dados transmitidos através de um
canal contı́nuo no tempo e desconhecido. Os resultados apre-
sentados em [6] demostram que há uma perda de desempenho
e que esta pode ser evitada caso se faça 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 já bastante pesada.

Para tal fizemos uso de dois diferentes modelos para o
canal equivalente discreto, um para o caso onde o canal
contı́nuo no tempo é conhecido e outro no caso em que este é
desconhecido. No caso em que o canal contı́nuo é conhecido
há a possibilidade de se efetuar uma estimação de máxima
verossimilhança dos dados transmitidos [5]. Portanto esse foi
o que consideramos o caso ideal, a referência para o cálculo
das perdas.

Conjecturamos que as perdas poderiam ser estimadas
levando-se em conta a curva da taxa de informação [14] para
cada um canais discretos equivalentes. Simulações usando-se
a estrutura proposta em [2], para um modelo de dois raios
defasados e de igual amplitude para o canal contı́nuo no
tempo, confirmaram a diferença de desempenho predita pela
curva da taxa de informação. Por fim, estimamos a perda, em
dB’s, para uma faixa de atrasos relativos entre os dois raios
(de ¯ sê) a ¯ s ° da duração de sı́mbolo), sendo que, no caso de
perfeito sincronismo, nenhuma delas foi superior à 0.075 dB.

Apesar de serem válidos apenas para a estrutura e modelo
de canal contı́nuo 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 considerável gama de aplicações,
o que resulta numa grande economia em termos de complex-
idade computacional.
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