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Receptores Iterativos Semi-Cegos para Modulacao
Codificada Espacio-Temporal e Canais Seletivos
Quasi-Estaticos

Richard Demo Souza! e Javier Garcia-Frias?

Resumo—Dois  receptores iterativos semi-cegos para
modulagcdo codificada espacio-temporal e canais MIMO
seletivos em freqiiéncia sdo analisados. Comparagdes, em termos
de taxa de erro de bit e de esforco computacional, mostram
que o receptor que faz uso de uma supertrelica para deteccdo
e decodificagdo conjunta &€ uma alternativa mais atraente do
ponto de vista computacional do que o receptor que faz uso de
trelicas separadas para os processos de deteccdo e decodificacdo.

Palavras-Chave— Estimacdo  semi-cega, algoritmo EM,
codificagdo espacio-temporal, deteccdo e decodificagdo conjunta.

Abstract— Two different iterative receivers for space-time cod-
ed data transmitted through frequency selective fading channels
are analyzed. We compare the two schemes in terms of bit
error rate and computational effort. Our results show that, in
many cases, the supertrellis approach for combined detection and
decoding can be a better compromise solution than the separate
approach.

Keywords— Semi-blind estimation, EM algorithm, space-time
coding, combined data detection and decoding.

I. INTRODUGCAO

Métodos iterativos para deteccdo e decodificagdo combina-
da para sistemas com multiplas entradas e mdltiplas saidas
(MIMO) tém sido intensamente investigados desde a proposta
dos codigos espacio-temporais por Tarokh et al [1]. Exemplos
desta investigacdo sdo os trabalhos publicados em [2] e [3].
Outro tema de pesquisa em voga € o projeto de receptores
cegos ou semi-cegos para canais com desvanecimento plano
e desconhecido [4-7], onde o algoritmo da maximizacdo da
esperanca [8] € utilizado para a estimacao do canal.

Em [9] e [10] os autores estendem a proposta em [7] para
0 caso em que o canal aléem de desconhecido & seletivo em
freqliéncia. Assim o problema passou a ser de estimac&o,
deteccdo e decodificacdo combinada, o que também & um
avanco em relacdo a [2].

O objetivo deste trabalho & comparar as duas estruturas,
de [9] e [10], em termos de complexidade computacional
e taxa de erro de bit. A diferenca entre as duas propostas

& ora a utilizacdo de uma supertrelica [11] para deteccdo
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e decodificacdo conjunta [9], ora a utilizacdo de trelicas
separadas para deteccdo e decodificacdo [10].

Este artigo & organizado da seguinte maneira. Na Secao |l
introduzimos o modelo do sistema. Na Secéo 111 apresentamos
0s métodos de estimagao de canal e da variéncia do ruido, que
sdo comuns aos dois receptores. Na Sec¢do IV comentamos
sobre os dois métodos diferentes de deteccdo e decodificacdo.
Na Secdo V exploramos a combinacdo dos processos de
estimacdo, deteccdo e decodificacdo de forma iterativa. Na
Secdo VI comparamos 0s dois receptores propostos e, por fim,
na Secdo VII apresentamos alguns comentarios finais.

Il. MODELO DO SISTEMA

Considere um sistema de comunicacdo envolvendo N an-
tenas transmissoras e M antenas receptoras, em um ambiente
seletivo em freqiiéncia e com desvanecimento Rayleigh, como
mostrado na Figura 1. O sinal recebido pela j-ésima antena
no instante de tempo %, z7(k), é dado por

N D-1
2(k) =Y VEs s'(k—dhi;(d) + 7 k), (1)
i=1 d=0

onde s?(k) & um simbolo de uma constelagio m-PSK represen-
tando o dado codificado por um codificador espacio-temporal
[1] que é transmitido pela antena ¢ no instante k; a entrada
do codificador espacio-temporal no instante ¥ & uma palavra
binaria de comprimento log, m, denotada por u(k); v/Es &
a energia média do sinal a ser transmitido; 57 (k) & um ruido
Gaussiano complexo, branco, de média nula e variancia No /2

por dimensao; e

€ a representacdo FIR, de energia unitaria, do canal seletivo
em freqUéncia entre as antenas i e j, onde h;;(d) sdo
variaveis aleatorias Gaussianas complexas, independentes e
identicamente distribuidas, com média nula, e variancia o3,
onde Zfz_ol o2 =1, e o sobrescrito 7 denota transposicdo.
Os desvanecimentos h; ;(d) sdo constantes durante a duracéo
de um frame, e mudam independentemente de um frame para
outro.

Nos sera (til expandir essas definicBes para um modelo
matricial no qual os sinais z7 (k) recebidos em cada uma das
M antenas no instante k£ podem ser expressos por:

hij(D —1)]"

X = Skh+77k, (2)



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

Antenas
Receptoras

7] oemodiado]
Modulador 1 1 Demodulador

Antenas
Transmissoras

Codificador S/p Receptor
E-T
— 7y
Modulador N M Demodulador
Fig. 1. Modelo do sistema de comunicagdo com codificagdo espacio-

temporal.

onde x;, e um vetor M x1, S, = I/ ® s{ € uma matrix
M x NMD,

sp = [s'(k) --- s'(k—D—1) s*(k)--- sV (k—D—-1)]T

€ o vetor de dados ND x 1, I, &€ a matriz identidade M x M,
® € o produto direto,

h=[h{, hy, .- hyy]"
€ o vetor de canal NMD x 1, e
me = [n' (k) (k) -

& o vetor de ruido M x 1.
Em termos de um frame tendo L simbolos, as equacBes
anteriores podem ser reescritas como:

n™ (k)"

x = Sh + 7, (3)
onde
x=[x{ x; - x7]"
€ um vetor LM x 1,
S=[s{ s --- SiI"

€ uma matriz LM x NMD, e
n=mi n - npl"

€ o vetor de ruido LM x 1.

I11. ESTIMAGAO DO CANAL E DA VARIANCIA DO RUIDO
A. Estimacdo de Canal

Suponha que os coeficientes, h, do canal sejam desconheci-
dos. A solugdo de méaxima-a-posteriori para estimacdo destes
coeficientes é dada por:

h= arg m’?xp(h|x). 4)

Tal maximizacdo pode ser simplificada se considerarmos o
algoritmo da Maximizacdo da Esperanca (EM) [8], onde x
sdo os dados incompletos, S sdo os dados complementares, e
y = {x,S} s8o os dados completos. Assim, de acordo com
[8], a seguinte maximizacdo de probabilidade a posteriori:

h =arg msza,xp(h|y), (5)

sera realizada mais facilmente do que (4).

Usando a regra de Bayes podemos escrever a funcdo de
verossimilhanca p(h|y) na forma logaritmica como:

L = logp(S|h) + log p(x[S, h) +log p(h), (6)

onde consideramos apenas 0s termos que dependem de h. A
substituicdo de p(h|y) por (6) em (5) geralmente simplifica a
operacdo de maximizacdo, sem perda de otimalidade.

Uma vez que S é desconhecida, n6s consideramos primeiro
a esperanca de (6) em relacdo a S, e entdo sua maximizacdo
para obter a estimativa h. Seguindo a notacdo de [8], a
esperanca é dada por:

Q(|h!) = Eg [logp(x|S,h)|x, ﬁl] +logph), (7)

onde h! é a estimativa atual do canal. A funcdo densidade de
probabilidade dos dados recebidos, x, é:

p(x|S,h) =7 ME NG exp [— (x — Sh)” Ny* (x— Sh)], (8)

onde o sobrescrito ¥ significa transposta Hermitiana. A fungio
densidade de probabilidade conjunta do canal MIMO é:

p(h) = 7~ VMP K| exp [WK'h], (9)
onde K & a matriz de covariancia NMD x NMD:
K = E; [hh"]. (10)

Substituindo (8) e (9) em (7), e ignorando algumas con-
stantes, obtemos:

Qm[R) = —Esg [(x — Sh)" N3 (x — Sh) |x, ﬁ’] +
—h7K'h. (11)
Seja a nova estimativa de canal definida como
h't! = arg m’?,xQ(h|ﬁl), (12)

a qual pode ser encontrada derivando-se (11) em relagdo a h
e igualando-se a zero, 0 que resulta em:

hi*! = (Ny'Es [$7S] + K1) - Ng!-Es [87] - x.
(13)

Supondo disponivel uma estimativa da varidncia do ruido,
& necessario obter uma primeira estimativa de Es [S¥S] e
Es [S¥], para garantir que o algoritmo EM possa fornecer
uma estimativa do canal. As probabilidades necessarias para
o0 célculo dos valores esperados sao obtidas considerando-se
que os primeiros T, simbolos do frame de comprimento L
sdo conhecidos. Com esta suposicdo, na iteracdo I = 1 0s
primeiros T, simbolos t&ém probabilidades conhecidas e os
outros L — T;. simbolos sdo igualmente provaveis. Entretanto,
com esta estratégia semi-cega de estimacdo, a relagdo sinal
ruido efetiva & reduzida. Se nbs levarmos em conta a perda
relativa a seqiiéncia de treinamento, entdo:
L-T.

SNReg = SNR x ———.

- (14
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B. Estimagdo da Variancia do Ruido

Supondo que no final da iteracdo [ uma nova estimativa do
canal, h'+1, e um conjunto de probabilidades a posteriori dos
simbolos transmitidos em cada antena, P(s™ (k) = s'|x, h*+1),
i = 0---2™ estejam disponiveis, a variancia do ruido pode
ser estimada como sendo:

R N N N 2

= g (e Bs s AT
onde N} & a estimativa anterior. A fim de prover uma estima-
tiva inicial para ser usada na primeira iteracdo, consideramos
N como o valor médio quadratico do sinal recebido dividido
por 2, 0 que, como em [7], sempre superestima a variancia.

(15)

IV. DETECCAO E DECODIFICAGAOQ

A estimacdo de canal e da varidncia requer o conhec-
imento de Es [SH#S] e Eg[S#]. A fim de se obter as
probabilidades necessarias para o céalculo das esperancas,
nés consideramos o uso de dois procedimentos diferentes
de deteccdo e decodificagdo com saida suave, baseado num
algoritmo BCJR [12] modificado para codificagao espacio-
temporal apresentado em [13].

A. Supertrelica

O primeiro procedimento a ser considerado faz o que
chamaremos de detec¢do e decodificacdo conjunta, onde o
modelo Markoviano representando o canal com IES, com
mP~1 estados, & combinado com a trelica que representa
0 codigo espacio-temporal. Assim, cada um dos estados da
trelica do codigo da origem a mP~! estados na trelica
combinada. Esta treliga resultante & chamada de supertrelica,
como em [11].

Uma vez determinada a supertrelica, com base nas atu-
ais estimativas do canal e da varidncia do ruido, podemos
determinar as equacOes iterativas, conforme apresentado em
[9], para o calculo das probabilidades P(s™(k) = si|x,h) e
P(u(k) = u'|x, h), que sero utilizadas, respectivamente, para
o calculo das esperancgas e para a decisdo final com base no
critério de maxima-a-posteriori.

B. Trelicas Separadas

No segundo método nbs consideramos um processo iterativo
de deteccdo e decodificagdo em dois estagios, como em [2].
Porém, neste caso & importante notar que devemos introduzir
um interleaver entre a codificacdo e a transmissdo dos dados
[2], [3]. Note também que a regra do interleaver deve ser
a mesma para cada uma das antenas a fim de se manter as
propriedades do codigo espacio-temporal.

Neste processo em duas etapas 0 primeiro passo consiste na
deteccdo dos simbolos usando-se a trelica do canal, que tem
(m™N )D*1 estados [15]. No final do processo de deteccdo &
determinado um novo conjunto de probabilidades a posteriori
dos simbolos transmitidos em cada uma das antenas. A seguir,
esse novo conjunto de probabilidades € utilizado para gerar a
informacdo extrinseca que ser& passada para o decodificador.

No segundo passo a decodificagdo € realizada sobre a
trelica do codigo espacio-temporal. A decodificagdo faz uso

da informacdo extrinseca obtida do detector e refina as prob-
abilidades a posteriori dos simbolos transmitidos em cada
uma das antenas. As equacOes iterativas para a deteccdo e a
decodificacdo sobre trelicas separadas podem ser encontradas
em [10].

V. COMBINAGCAO DA ESTIMACAO, DETECCAO E
DECODIFICACAO

A combinacdo dos trés processos: estimacdo do canal,
deteccdo/decodificacdo, e estimacdo da varidncia é feita de
forma iterativa. Cada iteracdo [ consiste em trés passos.
O primeiro passo produz uma nova estimativa do canal,
hi+!, através do algoritmo de maximizacdo da esperanca
(EM), baseado nas probabilidades a posteriori dos simbolos
transmitidos, P(s™(k) = s'|x,h!), fornecida pelo detec-
tor/decodificador, e da estimativa da variancia do ruido, NV,
ambas obtidas ap6s a iteracdo [ — 1.

No segundo passo, o detector/decodificador, que pode ser
implementando através da supertrelica ou das trelicas sepa-
radas, produz um novo conjunto de probabilidades a posteriori,
P(s™(k) = s'|x, h'*!), baseado na estimativa de canal, h'*?,
produzida no primeiro passo da iteragdo /, e na estimativa da
variancia do ruido, V¢, produzida ao final da iteracdo [ — 1.

Este novo conjunto de probabilidades a posteriori e a nova
estimativa de canal serdo usadas no terceiro e (ltimo passo da
iteracdo [ na obtenc¢do da nova estimativa da variancia do ruido,
Né“. Na Figura 2 nos apresentamos um diagrama de blocos
que resume as interagdes entre os trés estagios do receptor
iterativo.

P(s"(k) = s'[x, bf), N} P(s"(k) = s'|x, ), N§

x Plu(k) =[x, B'*)

x Estimador
de Canal h+

Detector e
Decodificador

P(s"(k) = si‘xy fl’“)

Ni*' | Estimador | P(s"(k) = s'x, B

de Variancia

Fig. 2. Diagrama de blocos para os esquemas de recepgdo.

Ao final do segundo passo da Gltima iteracéo, I, 0 detec-
tor/decodificador produzira as probabilidades a posteriori dos
dados de entrada do codificador, P(u(k) = v|x, h's), as quais
serdo utilizadas na decisdo final sob o critério de maxima-a-
posteriori.

V1. COMPARAGCAO ENTRE AS ESTRUTURAS

Nesta se¢d0 nds comparamos as propostas de recep¢do em
[9], que faz uso da supertrelica, e em [10], que considera
trelicas separadas para deteccdo e decodificacdao. No6s utilizare-
mos duas figuras de mérito. A primeira &€ a complexidade de
trelica [14], que esté relacionada com o esfor¢o computacional.
E a segunda é a taxa de erro de bit, que para uma determinada
qualidade de servico, esta relacionada com a energia a ser
dispendida no transmissor. O objetivo & encontrar alguma
forma de relag@o custo-beneficio a fim de poder comparar as
duas estruturas.
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A. Complexidade de Trelica

McEliece e Lin definiram a complexidade de trelica em
[14], a qual estd diretamente relacionada com o esforco
computacional que um algoritmo do tipo Viterbi ou BCJR
requer para decodificar um bit, dado um determinado médulo
de trelica [14]. Muito embora a definicdo de complexidade
de trelica tenha sido apresentada para codigos binarios, nos
extrapolaremos seu uso para os codigos espacio-temporais. Em
especial, nos concentraremos na contagem total de ramos de
um determinado médulo de trelica [14], desconsiderando o
nimero de bits associados com o rotulo de cada ramo, que
serd 0 mesmo para todas as trelicas a serem consideradas.

Em geral, se a trelica de um cbdigo tem o .q. €stados e
ecode Famos por estado, entdo a supertrelica, que engloba o
modelo Markoviano do canal com IES e a trelica do codigo,
tera um total de

Dfl) (16)

(Ucode xXm X €code

ramos.
Por outro lado, as trelicas separadas terdo contagem total
de ramos igual a

((mN)D_l X mN) + (Ucode X ecode) - (17)

D—1 P .
Como ( (m™) x m!¥ ) ser4 normalmente maior do que

(0code X (MP~1 —1)) X €code, NOS podemos afirmar que o
uso da supertrelica demanda um menor esforco computacional
do que o uso de trelicas separadas.

Vamos considerar agora um exemplo especifico, onde o
codigo espéacio-temporal a ser considerado é o 4-PSK 8-
estados projetado por Tarokh et al [1], e o comprimento da
IES € D = 2. Ao construir a supertrelica que combina o0
modelo Markoviano do canal com IES e a trelica do codigo,
cada estado da trelica do codigo é repartido em mP~! = 4
estados. Desta forma a trelica resultante, que pode ser vista na
Figura 3, ter4 contagem total de ramos igual a 32 x 4 = 128.

No caso das trelicas separadas, nds primeiros construimos
a trelica para o canal, com (m~)” "' = (42)' = 16 estados,
e mV = 42 = 16 ramos saindo de cada estado, cujo modulo
pode ser visto na Figura 4. O total de ramos é de 16 x 16 =
256. A seguir temos que considerar a trelica do codigo, que
pode ser vista na Figura 5, e cuja contagem de ramos é de
8 x 4 = 32. Assim, a contagem total de ramos para os dois
modulos é de 256+ 32 = 288, 0 que & mais do que duas vezes
a contagem de ramos da supertrelica. Assim, de acordo com
[14], o esforco computacional requerido pela supertrelica é de
menos da metade do requerido pelas trelicas separadas.

Porém, ndo se pode chegar a uma conclusdo definitiva com
base no exposto acima. Como os dois receptores considerados
sdo iterativos, € necessario saber quantas iteragcBes de cada
um sao necessarias para se obter a convergéncia. Ou seja,
nas condi¢des do exemplo acima, podemos considerar uma
contagem de ramos total no caso da supertrelica (CTsuper)
como sendo:

CTouper = I x 128, (18)

0000, 0001, 0002, 00 03
0110,0111,0112,0113
0220,0221,0222,0223
0330, 0331, 0332, 0333
1022,1023,1020,1021
1132,1133,1130, 1131
1202,12 03,1200, 1201
1312,1313,1310, 1311
2000, 2001, 2002, 2003
2110,2111,2112,2113
2220,2221,2222,2223
2330,2331,2332,2333
3022,3023,3020,30 21
3132,3133,3130,3131
3202, 3203, 3200, 3201 CIRIAL X
3312,3313,3310, 3311 (‘yé:@z%é@;&é
2200, 2201, 2202, 2203

RETSEETIS

KK XS

\{’;&)(
2310,2311,2312,2313
2020,2021,2022,2023

2130,2131,2132,2133

&
(B
*:‘}‘ 20

LR Y
3222,3223,3220,3221 )/}'3’ "ﬁ“& SRR
3332,3333,3330,3331 i = e

X 3}\‘91 A\‘A‘\(‘)‘{“{
Ll 77 SRR

R
RS

3002, 3003, 3000, 30 01
3112,3113,3110,3111
0200, 0201, 02 02, 02 03
0310,0311,0312,0313
0020, 00 21, 00 22, 00 23
0130,0131,0132,0133
1222,1223,1220,1221
1332,1333,1330,1331
1002, 1003, 1000, 10 01
1112,1113,1110,1111

Fig. 3. Supertrelica para o esquema de deteccdo e decodificagdo conjunta,
usando o 2-codigo espacio-temporal 4-PSK 8-estados projetado por Tarokh
et al [1]. Os simbolos no lado esquerdo representam os rotulos dos ramos e
os simbolos a direita representam os estados da trelica, seguindo a notagdo
introduzida em [1].

onde I’ &€ o nimero de iteragBes necessarias para convergéncia.
Para o caso das trelicas separadas podemos definir analoga-
mente:

CTyep = 1" x 288. (19)

A seguir nbs investigamos, por simulacdo, o nimero de
iteracOes, I’ e [", necessarias para cada receptor, assim como
0s seus desempenhos em termos de taxa de erro de bit.

B. Taxa de Erro de Bit

Nesta secdo nbs consideramos 0 mesmo codigo espacio-
temporal 4-PSK 8-estados e o comprimento da IES de D = 2,
utilizados na secd@o anterior. A idéia é determinar o desempen-
ho em termos de taxa de erro de bit para os dois receptores
em questdo, aquele que faz uso da supertrelica e aquele que
considera as trelicas separadas.

Uma vez que a introdugdo dos simbolos de treinamento
diminui a relagdo sinal ruido efetiva, um nimero maior de
simbolos de treinamento nao vai necessariamente resultar num
melhor desempenho. O comprimento 6timo do treinamento
para o caso da supertrelica foi determinado em [9], e & igual
a T! = 12 simbolos. Para o caso das trelicas separadas o
comprimento 6timo, determinado em [10], é igual a T = 22
simbolos. As simulagBes a seguir fazem uso de 7' ou de T,
de acordo com o caso.

A Figura 6 mostra a taxa de erro de bit (BER) versus a
relacdo sinal ruido (SNR) em dB’s, para o caso do canal plano
(sem interferéncia entre os simbolos), para o receptor pro-
posto usando uma supertrelica para deteccdo e decodificacdo
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Fig. 4. Trelica para o canal com IES, considerando-se N = 2 antenas
transmissoras e comprimento da interferéncia D = 2. Os simbolos a direita
representam os estados da trelica. Os rotulos dos ramos sdo complexos e sdo
determinados em func@o dos coeficientes do canal.

00, 01, 02, 03
10,11, 12,13
20,21,22,23
30, 31, 32, 33
22,23,20,21
32,33,30,31
02, 03, 00, 01
12.13.10. 11

~N o o~ W N BB O

Fig. 5. Trelica para o 2-codigo espécio temporal, 4-PSK 8-estados, projetado
por Tarokh et al [1]. Os simbolos no lado esquerdo representam os rotulos
dos ramos e os simbolos a direita representam os estados da treli¢a, seguindo
a notacéo introduzida em [1].

conjunta, e para o receptor proposto usando trelicas separadas
para deteccdo e decodificacdo. Nos trés casos, 0 sistema tem
N = 2 antenas tranmissoras e M = 1 antena receptora, e
para os dois Gltimos casos o canal é seletivo em freqiiéncia
e 0 comprimento da IES € D = 2. O receptor usando uma
supertrelica precisou de !' = 3 iteragBes para convergir,
ao passo que para O receptor que usa trelicas separadas
precisamos de " = 8 iteragdes. A Figura 7 contém a mesma
simulacdo, mas para 0 caso de M = 2 antenas receptoras.
Assim, seguindo a defini¢do introduzida na se¢do anterior:
CTsuper =3 x 128 = 384 (20)
ramos e
CTsep = 8 x 288 = 2304 (21)

ramos, ou seja, a contagem total para o caso da supertrelica &
6 vezes menor do que para as trelicas separadas.

— — Canal Plano
—©— Supertrelica, 1=3
A —&— Separadas, 1=8

12 13 14 15
SNR (dB)

Fig. 6. Taxa de erro de bit (BER) versus relagdo sinal ruido (SNR) para
N = 2 antenas transmissoras, M = 1 antena receptora, e comprimento da
IES de D = 2 para o receptor proposto usando uma supertrelica apds [ = 3
iteracBes (Supertrelica - [ = 3), e para o receptor proposto usando trelicas
separadas apds | — 8 iteragdes (Separadas - ! = 8). Na figura também &
mostrada a BER para o canal plano, onde D = 1.

— — Canal Plano
—©- Supertrelica, 1=3

10°F —A- Separadas, 1=8

-5 I I I I I

8
SNR (dB)

Fig. 7. Taxa de erro de bit (BER) versus relac@o sinal ruido (SNR) para
N = 2 antenas transmissoras, M = 2 antena receptora, e comprimento da
IES de D = 2 para o receptor proposto usando uma supertrelica apos I = 3
iteracBes (Supertrelica - I = 3), e para 0 receptor proposto usando trelicas
separadas ap6s | = 8 iteracBes (Separadas - I = 8). Na figura também é
mostrada a BER para o canal plano, onde D = 1.

A diferenca de grau de diversidade entre as curvas para o
receptor utilizando a supertrelica e para o receptor utilizando
trelicas separadas fica evidente nas Figuras 6 e 7. Esse resulta-
do ja era esperado e foi antecipado pelos autores de [3], onde
ficou demonstrado que o receptor que usa uma supertrelica
exige, para atingir o maximo nivel de diversidade, um codigo
espacio temporal com um nimero minimo de estados maior
do que o que exige um receptor usando trelicas separadas. Em
outras palavras, o exemplo em questdo insere uma “puni¢do”
em termos de BER no desempenho do receptor usando uma
supertrelica.

Assim, em termos de taxa de erro de bit, o receptor usando
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trelicas separadas, a partir de uma dada relagdo sinal ruido,
obteve um desempenho superior ao do receptor usando uma
supertrelica, e essa diferenca apresenta a tendéncia de aumen-
tar com a SNR devido a disparidade de graus de diversidade.

VII. COMENTARIOS FINAIS

Com base nos resultados das secBes VI-A e VI-B, e
tomando a liberdade de desconsiderar a complexidade relativa
a estimacdo de canal e da variancia do ruido, podemos dizer
que o receptor que utiliza trelicas separadas para deteccdo e
decodificacdo requer seis vezes mais esforco computacional
do que o receptor que usa uma supertrelica.

Os resultados das simulagds mostram que, para as faixas de
relacdo sinal ruido consideradas, a diferenca em termos de taxa
de erro de bit & pouco significativa entre os dois receptores.
Assim, numa operagdo a uma BER de 10=2 por exemplo,
que é tipica para aplica¢Bes de voz [16], o receptor com uma
supertrelica, além de apresentar o0 mesmo desempenho, ainda &
consideravelmente menos complexo do que o receptor usando
trelicas separadas.

Como o grau de diversidade que os dois receptores podem
alcancar pode ser diferente, como no caso das simulaces, a
diferenca relativa de desempenho aumenta com a relacgdo sinal
ruido. Porém, um aumento de complexidade da ordem de seis
vezes, como a do exemplo considerado, requer uma diferenca
de desempenho de alguns dB’s para se fazer justificavel.

Num caso onde os dois receptores podem atingir 0 mesmo
grau de diversidade, como para o codigo 4-PSK 16-estados
projetado em [3], a diferenca de desempenho foi de apenas
1 dB!. Dada a diferenca de velocidade de convergéncia do
processo iterativo como um todo, que magnifica a diferenca
de complexidade computacional, fica evidente a vantagem em
termos de custo beneficio dada pela opgdo da supertrelica.

Considere agora 0 minimo nimero de estados definido em
[3], ocode = 4, que 0 receptor com trelicas separadas precisaria
para atingir a maxima diversidade no caso do comprimento da
IES ser D = 2. Neste caso, CTs.p, = 1" x 128. Novamente, de
acordo com [3], o receptor com uma supertreli¢ca precisaria de
no MiNiMo ocoqe = 16. Agora CTsyper = I" x 256. Uma vez
que para 0 processo iterativo completo, abrangendo estimacdo,
deteccdo e decodificacdo ficou demonstrado, pelos resultados
de [9], [10], que I" > 2 x I', entdo nem assim o receptor com
trelicas separadas seria menos complexo do que o receptor
com uma supertrelica. E note que neste caso o receptor com a
supertrelica teria um desempenho em termos de BER melhor
do que o receptor com trelicas separadas, devido ao maior
nimero de estados [3].

INote que em [3] ndo & considerada a estimag&o de canal nem da variancia
do ruido.

Finalizando, fica claro pelos resultados obtidos neste tra-
balho, e em [9], [10], que a opcao pela supertrelica é, para a
maioria dos casos, mais vantajosa em termos de esforco com-
putacional do que a op¢do pelas trelicas separadas, pagando-se
um custo muito pequeno em termos de desempenho.
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