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Resumo - Neste trabalho, sdo introduzidos dois esquemas di-
ferentes de recepgao iterativa, para a transmissdo de dados
submetidos a codificacdo espago-temporal em canais sele-
tivos em freqii€ncia com desvanecimento quase estatico. Am-
bos os esquemas operam de forma semicega e fazem uso do
algoritmo da maximizagdo da esperanga para estimar o canal
desconhecido. A diferenga entre os dois métodos esta no
fato de que detecgdo e decodificagdo de maxima-a-posteriori
sdo realizadas sobre uma supertrelica ou sobre treligas se-
paradas. Os dois esquemas sio comparados em termos de
complexidade de trelica, nivel de diversidade e taxa de erro
de bit. Tal comparacdo mostra que o método que utiliza a
supertrelica demanda menor esfor¢o computacional e apre-
senta convergéncia mais veloz. Por outro lado, o método
baseado nas treligas separadas é capaz de atingir um nivel de
diversidade mais elevado e, conseqiientemente, uma taxa de
erro de bit menor. Essa relacdo custo-beneficio € investigada
através de exemplos e simulagdes computacionais. Os resul-
tados obtidos evidenciam que, em geral, o método baseado
na supertrelica ¢ uma solucdo mais interessante do que o
baseado nas treligas separadas.

Palavras-chave: Equalizacéo turbo, canais MIMO, cédigos
espago-temporais, algoritmo EM, estimagdo de canal.

Abstract - We introduce two different iterative receivers for
space-time coded data transmitted through frequency selec-
tive fading channels. Both receivers operate semi-blindly and
make use of the expectation maximization algorithm for es-
timating the unknown channel. The approaches differ in the
sense that maximum-a-posteriori data detection and decod-
ing are either performed over a supertrellis or over separate
trellises. The two approaches are compared in terms of trel-
lis complexity, achievable diversity level, and bit error rate.
The supertrellis approach shows to be less computational de-
manding and has a faster convergence rate. The separate ap-
proach can achieve a higher diversity level and thus a smaller
bit error rate. We explore this trade-off with examples and
computer simulations. These show that, in many cases, the
supertrellis approach can be a better solution than the sepa-
rate approach.

Keywords: Turbo equalization, MIMO channels, space-time
codes, EM algorithm, channel estimation.
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1. INTRODUGAO

De forma independente, Telatar [1] e Foschini ¢ Gans {2]
demonstraram que € possivel elevar consideravelmente a ca-
pacidade de sistemas de comunicagdo sem fio através da
utilizacdo de miiltiplas antenas, tanto no transmissor quanto
no receptor. Motivados por esses importantes resultados na
esfera da teoria da informagdo, Tarokh et al [3] introduziram
os chamados cédigos espago-temporais (STC’s), em que a
redundéncia € inserida de forma apropriada tanto no espago
(antenas transmissoras) quanto no tempo, de modo que ga-
nhos de diversidade ¢ de cédigo possam ser obtidos simul-
taneamente.

Os STC'’s ja foram analisados extensivamente para o caso
de um canal com desvanecimento plano [3-7]. Porém.
quando se considera taxas de transmissdo muito altas,
situagdio na qual a largura de banda do sinal a ser transmi-
tido ultrapassa a da banda de coeréncia [8,9], o canal comega
a apresentar seletividade em fregiiéncia e, portanto, inter-
feréncia entre os simbolos (IES). Para lidar com esse pro-
blema, algumas técnicas diferentes de detecgio (equalizagio)
foram propostas e analisadas por varios pesquisadores nos
ultimos anos [10-13]. Em [10~12], o canal é considerado
perfeitamente conhecido no receptor. Ja em [13], a estimagio
do canal é feita de forma ndo iterativa e baseada no critério
do erro quadratico médio minimo.

Entretanto, a questdo de se estimar o canal com miiltiplas
entradas e multiplas saidas (MIMO) pode ser vista como um
problema de méaxima verossimilhanga (ML) baseado em da-
dos incompletos. Nesse tipo de situa¢@o, o algoritmo da
maximiza¢do da esperanga (EM) [14-16] tem se demons-
trado uma ferramenta bastante atraente ¢ efetiva. Aplicagdes
do algoritmo EM no projeto de receptores iterativos para o
caso de canais MIMO planos [17-21] podem ser facilmente
encontradas na literatura especializada.

A solugdo cldssica para a equalizagdo de madxima-a-
posteriori (MAP) para sistemas MIMO demanda um grande
esfor¢co computacional, uma vez que o nimero de estados
do equalizador cresce exponencialmente com o aumento do
nimero de antenas transmissoras e do comprimento da IES.
Recentemente, algumas técnicas baseadas em pré-filtragem
[12,13] e na inser¢do do codificador espago-temporal dentro
do modelo do canal [11] foram propostas como alternativas
menos complexas.

Este trabalho apresenta uma constru¢do alternativa, na
qual o modelo Markoviano que representa o canal € inserido
na trelica do STC, o que resulta em uma “supertreli¢a”.
Devido as fortes restrigdes impostas pelo STC, detecgdo e
decodificagio conjunta podem ser realizadas com complexi-
dade computacional reduzida. A supertreli¢a pode ser cons-
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truida para qualquer STC, enquanto que inserir o codifica-
dor espago-temporal dentro do modelo do canal, como pro-
posto em [11], requer a existéncia de uma transformagio li-
near que relacione os simbolos a serem transmitidos pela
primeira antena aqueles que devem ser transmitidos pelas
demais. Além disso, ao contrdrio de [11-13], o canal
MIMO ¢ considerado desconhecido e o receptor é proje-
tado com base no algoritmo EM, que realiza a estimagdo de
canal, deteccdo e decodificacdo de forma iterativa e semicega.
Meétodos semicegos [22,23] utilizam tanto simbolos conheci-
dos (treinamento) como desconhecidos (informagio) durante
o processo de estimagdo. Dessa forma, ¢liminam os proble-
mas de convergéncia inerentes aos métodos cegos e necessi-
tam de um ndimero de simbolos conhecidos menor em relacio
aos métodos treinados.

O desempenho do receptor iterativo semicego baseado na
supertreliga, realizando detecgio e decodificacido conjunta, é
comparado com o de um receptor iterativo semicego baseado
em trelicas separadas, realizando detecgdo e decodificagdo
combinadas. Essa comparagdo mostra que uma iteragdo
do receptor baseado na supertrelica requer menor esfor¢o
computacional do que uma iteragdo do receptor baseado em
trelicas separadas. Além disso, a convergéncia para o caso
da supertrelica € mais rdpida, o que faz com que a comple-
xidade computacional total seja reduzida ainda mais. En-
tretanto, diferentemente do caso da supertrelica, o uso de
trelicas separadas permite que um entrelacador de canal seja
utilizado antes da transmiss@ao dos dados. Esse procedimento
possibilita a obten¢ido de um nivel de diversidade mais alto
[24] e, conseqiientemente, de uma menor taxa de erro de bit
(BER). Portanto, o receptor baseado na supertreli¢ca demanda
menor custo computacional, mas pode apresentar pior desem-
penho do que o baseado em trelicas separadas. Logo, ha uma
relagd@o custo-beneficio a ser explorada entre as duas técnicas.

Este trabalho estd dividido em sete secdes. A Sec¢do 2
apresenta o modelo do sistema a ser considerado. A Secio
3 aborda a estimacdo do canal e da varidncia do ruido,
enquanto que a Secdo 4 apresenta os dois esquemas para
deteccdo e decodificacdo: o que utiliza a supertrelica e o
que utiliza trelicas separadas. A Secdo 5 discute a res-
peito da combinagdo de forma semicega dos estdgios de
estimacao do canal e da variancia do ruido, e de detecgéo e
decodificacdo. A Secdo 6 compara as duas técnicas apresen-
tadas (supertreliga e treligas separadas) em termos de comple-
xidade computacional, com base na complexidade de treliga
[25], no nivel de diversidade [24] e na BER. Por fim, a Se¢ao
77 apresenta os comentarios finais.

2. MODELO DO SISTEMA

Considere um sistema de comunica¢Ges sem fio envol-
vendo N antenas transmissoras e M antenas receptoras,
como o mostrado na Figura 1, em um ambiente com IES e
desvanecimento Rayleigh. O sinal recebido pela j-ésima an-
tena no instante de tempo k, 17 (k), é dado por:

D-1
oI (k) = ; ; V@, si(k —d)hi j(d) + 77 (k), (1)
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Figura 1. Diagrama de blocos de um sistema de

comunica¢des sem fio com codificagao espago-temporal, N
antenas transmissoras e A antenas receptoras.

onde s(k) é um simbolo de uma constelagdo m-PSK que re-
presenta o dado na saida de um codificador espago-temporal
[3] e que € transmitido pela antena ¢ no instante k; a entrada
do codificador espago-temporal no instante k£ ¢ uma palavra
bindria de comprimento log, m, denotada por u(k); ®, € a
energia média do sinal a ser transmitido através do canal:
nj (k) € um ruido Gaussiano complexo, branco, de média nula
e variincia Ny /2 por dimensido; (D — 1) é o comprimento da
IESe
hij = [hi;(0) hiy(1) - hiy(D = D)7

¢ a representacdo FIR, de energia unitdria, do canal sele-
tivo em freqiiéncia entre as antenas ¢ € j, onde h, ;{d) sdo
varidveis aleatérias Gaussianas complexas, independentes e
identicamente distribuidas, com média nula, e variancia o3,
onde Zf;:_ol 02 = 1, e o sobrescrito T denota transposigao.
Os desvanecimentos h; ;(d) sao constantes durante um bloco
de informagdo ¢ mudam independentemente de um bloco
para outro. E interessante expandir essas definicdes para um
modelo matricial, no qual os sinais x7 (k) recebidos em cada
uma das M antenas no instante k possam ser eXpressos por:

Xy = Sgh + i, 2)

onde x; € um vetor M x 1; Sy = Iy ® sT é uma matriz
M x NMD;

sp = [st(k) - s' (k=D —-1)s*k)--- s¥(k-D-1)"

é o vetor de dados N D x 1; I, é amatriz identidade M x M ;
& é o produto direto;

h= [th.l h;l h1Tv,M]T
é ovetorde canal NMD x 1e
me = [n' (k) n*(k) - n™ (k)"

é o vetor de ruido M x 1.
Em termos de um bloco contendo L simbolos, pode-se
reescrever as equacgdes anteriores como:

x = Sh + 7, 3)
onde
x=[x] x3 - x|
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é um vetor LM x 1;
S=[s{ s} ---s7]"

é uma matriz LAl x NMD e

n=mnin3 it

¢ o vetor de ruido LM x 1.

3. ESTIMAGCAO DO CANAL E DA
VARIANCIA DO RUIDO

3.1 ESTIMACAO DO CANAL

Suponha que os coeficientes h do canal sejam desconheci-
dos. A solugdo de MAP para a estimagao desses coeficientes
¢ dada por:

h= arg ml?xp(h|x). 4)

Tal maximizac@o pode ser simplificada se for considerado o
algoritmo EM [14], onde x sdo os dados incompletos; S sdo
os dados complementares e y = {x, S} sdo os dados com-
pletos. Assim, passa-se a utilizar a seguinte maximizacao de
probabilidade-a-posteriori (APP):

h = arg max p(hly). (5

Através da regra de Bayes, pode-se escrever p(h|y) como:

p(y[h)p(h)

) ©

p(hly) =

Conseqiientemente, a sua fungdo de verossimilhanga na
forma logaritmica é dada por:

L =log p(y|h) + logp(h) — log p(y), @)
que pode ser reescrita como:
L =logp(S|h) + logp(x|S,h) + logp(h),  (8)

onde considera-se apenas os termos que dependem de h. A
substituicdo de p(h|y) por (8) em (5) geralmente simplifica a
operagdo de maximizagdo, sem perda de otimalidade.

Uma vez que S é desconhecida, considera-se primeira-
mente a esperanga de (8) em relagdo a S, e entdo a sua
maximizagao para obter a estimativa h. Seguindo a notagao
de [14], a esperanga € dada por:

QUhJR) = B [log p(SIh)|x, b +

Es [logp<XIS,h)Ix1 fll] +logp(h), (9)

onde h! é a estimativa do canal disponivel na iteragio (.
Como S € independente de h:

Q(hJR') = Es [log p(xIS, h)[x, B + logp(h).  (10)

A func¢io densidade de probabilidade dos dados recebidos x
é

p(x|S,h) =7~ MEN!

- exp [— (x — Sh)" N7 (x — Sh)] ., an
onde o sobrescrito ¥ significa transposta Hermitiana. A
func¢do densidade de probabilidade conjunta do canal MIMO

€
p(h) = 7~ VMP K|  exp WK~ 'h], (12)

onde K € a matriz de covaridncia NAM D x NM D do canal:
K = E, [hhf]. (13)

Substituindo (11) e (12) em (10) e ignorando algumas
constantes, obtém-se:

QR = - Eg [(x — Sh)" N3!(x - Sh) |x. ﬁl]
—h¥K " h. (14)
Seja a nova estimativa de canal definida como:
A = arg m}?xQ(th’), (15)

a qual pode ser encontrada derivando (14) em relagdo a h? e
igualando a zero, o que resulta em:

B+ = (N 'Es [8HS] + K1)

-Ng'-Eg [$"] - x. (16)

Supondo disponivel uma estimativa da variancia do ruido,
é necessdrio obter uma primeira estimativa de Eg [SHS] e
Eg [SH ] para garantir que o algoritmo EM possa fornecer
uma estimativa do canal. Porém, uma estimativa confidvel
desses valores esperados ndo estard disponivel enquanto nio
se tiver uma estimativa para os coeficientes do canal. Para
solucionar esse problema, considera-se que os primeiros T,
simbolos do bloco de comprimento L sao conhecidos no
receptor. Esses simbolos permitirdo que se obtenha uma
primeira estimativa do canal, a qual vai ser refinada com o
passar das iteragdes, ja que os L — T, simbolos desconheci-
dos passardo a ter suas APP’s estimadas. Assim, a partir da
segunda iteracio, uma nova estimativa do canal € obtida pela
exploracdo conjunta tanto dos simbolos conhecidos como
de uma estimativa dos simbolos desconhecidos (baseada nas
APP’s), caracterizando, a partir dai, a opera¢do semicega do
receptor.

3.2 ESTIMACAO DA VARIANCIA DO RUIDO

Supondo que no final da iteragdo [ uma nova estima-
tiva do canal, h'*!, ¢ um conjunto de APP’s dos simbolos
transmitidos em cada antena, P(s™(k) = s*|x,h't!l), i €

{0,1,--- ,m — 1}, estejam disponiveis, pode-se estimar a
variancia do ruido como:

- 1 . I TN 2

Nyt = }(x— Es [S|x,hl+1,N3] h’“)‘ , a7

onde Né € a estimativa anterior. Para prover uma estima-
tiva inicial a ser usada na primeira itera¢do, considera-se N(}
como o valor quadratico médio do sinal recebido dividido por
2, 0 que, como em [21], sempre superestima a varidncia.
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4. DETECCAO E DECODIFICAGAO

A estimagiio do canal e da varidncia do ruido requerem o
conhecimento tanto de Eg [S#S] como de Eg [S¥]. Para
se obter as probabilidades necessdrias para o cdlculo dessas
esperangas, utiliza-se dois esquemas diferentes para detec¢do
e decodificagio com saida suave, ambos baseados no al-
goritmo BCIJR [26] modificado para modulagdo espago-
temporal descrito em [27].

4.1 SUPERTRELICA

Nesse caso, considera-se que o modelo Markoviano que
representa o canal com IES (com mP~! estados) é combi-
nado com a treliga do STC. Cada um dos estados da trelica do
codigo € dividido em mP 1 estados. Em seguida, considera-
se a decodificagdo de MAP sobre a supertreliga, que agora re-
presenta o canal com IES e o cédigo. E interessante notar que
a supertrelica pode ser vista como uma construgio mais geral
do que a introduzida em [11], em que um modelo linear para
o STC € combinado com o canal com IES. A supertrelica,
ao contrario do método proposto em [11], permite que se
considere qualquer STC. Essa caracteristica € muito impor-
.tante, ja que, em termos de ganho de codificacdo, os melho-
res STC’s ndo sdo necessariamente aqueles que podem ser
representados por um modelo linear, uma vez que a classe
dos c6digos com diversidade completa é enorme [5].

Assim, a solugdo de MAP a ser dada pelo detec-
tor/decodificador conjunto para a seqiiéncia de entrada u(k),
dadas as observacgdes x, é

u(k) = arg max P(u(k) = u'[x, h), (18)

onde P(u(k) = ul|x. l:1) é a APP da entrada u(k) = ul,
i€ {0,1,--- ,m—1} e héaestimativa atual do canal. Pode-
se expressar essas APP’s como:

P(u(k) = u'|x,h) =
Z z P(u(k) = u', 0%, o 11|x, h),

Tk Oni1

19)

onde P(u(k) = u', 0k, 0k41|X, h) é a probabilidade no ins-
tante k£ de que, dadas as observagdes x e a informacdo a res-
peito do estado do canal h,a transi¢do do estado oy para o
estado o441 na supertreligca esteja associada com a entrada
u(k) = ' no codificador.

Seguindo [27], pode-se definir

P(u(k) = v}, 0k, 0541]x,h) =

Aok (9k) 7k (Tks Oks1 Xk) Brr1 (k1) (20)
onde A € um coeficiente de normalizacfo tal que
)\ZZ Z P(u(k) = u',0k,0541/x) = 1. (21)
i Ok Ok41
As recursdes oy € B sdo definidas por:
akr1(oki1) = Y k(%) 7k (0k, Ohs1. X) (22)

Ok
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e
Brelon) = Y Brerr(oh)m(on orr, xk),  (23)
Th41
onde
Y (Ok, Ok, %K) = O k(Oks Okp1,x0). (24)

?
A probabilidade conjunta v..(ck, ok +1. Xk) € dada por:

’Y]ic(O'k,O'k+1,Xk) = p(Xk|0k,ul,fl)P(u(I€) = ui)v (25)

onde
p(xk|o, u' h) = 7~ M NG

- exp [— (xk — Skﬁk)H N()_l (xk — Skﬁk)J (26)

é a fun¢do densidade de probabilidade dos dados recebidos
Xy, dados a transicdio de estados definida por (o4, u') e 0
estado atual do canal h, enguanto que P(u(k) = u') é a
probabilidade-a-priori do simbolo de informagdo u' no ins-
tante k.

Através das recursdes definidas anteriormente, pode-se
reescrever as APP’s definidas em (18) como:

P(uk) = uw'|x,h) =AY Y [ok (on)

Ok Ok+1

Ak (Ok, Okt1, Xk} Br1 (k1) |- 27

Essa equagdo € qtil para decodificagdo. Porém, para rea-
limentar o estimador do canal, é necessdrio definir as APP’s
dos simbolos transmitidos por cada uma das N antenas:

P(s™(k) = s'|x,h) =
>3 P(s™(k) = 5", 0k, 0k41|x, h),

Ok Ok41

(28)

onde P(s™(k) = s', oy, 0k41/X, ) é a probabilidade no ins-
tante k de que, dados o sinal recebido x e o estado do canal h,
a transigdo do estado oy, para o estado o esteja associada
com a transmissao do simbolo s (k) = s’ pela antena n.
Seguindo o mesmo procedimento acima, obtém-se:

P(s™(k) = s', 0%, 0k41/x,h) =
1ok (k) Yok (Oks Okt 15 Xk) Brtr (Ok41) 5 (29)

onde p é um fator de normalizagdo tal qual A e a probabili-
dade conjunta 'yflfk (ks Ok+1, Xk ) € dada por:

Vi (T Trg1, Xi) = p(Xlok, u' h)P(s™ (k) = s*), (30)

onde P(s"(k) = s*) é a probabilidade-a-priori dos simbolos
s™(k) = s* transmitidos pela antena n no instante k.

Finalmente, pode-se reescrever as APP’s dos simbolos
transmitidos pela antena n como:

P(s™(k) = s'[x,h) =Y >~ [ok (ow)

Tk Tk+1

Ak (ks Okt 1, Xk) Bregr (Okg1) |- 3D
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4.2 TRELICAS SEPARADAS

Nesse segundo método, considera-se um processo em
dois estdgios para detecgdo e decodificagio. No primeiro
passo, realiza-se apenas a detec¢do (equalizagio) utilizando
uma versdo modificada do algoritmo BCJR [26] para
modulagao codificada espago-temporal [27] através da treliga

que representa o canal, com (mN)D_l estados [13]. Na
seqiiéncia, realiza-se decodificagdo, também usando um algo-
ritmo BCJR madificado para modulagio codificada espaco-
temporal, mas agora sobre a trelica do cédigo. Note que nesse
caso se utiliza um entrelagador de canal antes da transmissio,
e informagdo extrinseca € trocada entre os dois estagios,
sendo entdo usada como informagio-a-priori.

421 DETECCAO

A solug@o de MAP do detector para a seqiiéncia transmi-
tida s(k) (apds o entrelagamento), dadas as observacdes x,
é

s(k) = argmax(P(s™(k) = s*)|x, h), (32)
onde P(s”(k) = s'|x,h) é a APP do simbolo s™(k) = st
a ser transmitido pela antena n no instante k, com i €
{0,1,--- ,m — 1}, e h € a estimativa atual do canal. Essas
APP’s podem ainda serem expressas como:

P(s™(k) = s'|x,h) =
Z Z P(s™(k) = 5,04, 0x41]%, 1),

Tk Ok+1

(33)

onde P(s™ (k) = s', ok, 0k41/x, h) é a probabilidade de que,
no instante k, dados os simbolos recebidos x e a atual esti-
mativa do canal fl, a transig@o entre os estados oy € 041,
na trelica do canal, esteja associada com a transmissido do
simbolo s™(k) = s? pela antena n.

De maneira andloga a sec¢do anterior, define-se:

P(s™(k) = 3i70k70k+1‘x’ fl) =
pew (k) Yok (Ok, Okt1.Xk) Brg1 (Okg1), (34)

onde p € um coeficiente de normalizagdo e as recursdes oy €
Bi sdo definidas como (22) e (23). Porém, nesse caso:

Vi(Ok, Ok41,Xk) = D(Xk |0k, Ok s1, 1)

JID. Pa(s™(k) = 8.0k, 0k41]x.h),  (35)

’Yriz,k(o'halcﬂ-lvxk) = p(Xk|ok, Tk41,h)

'Pa(sn(k) = $i70k70k+1|x7 B)- (36)

onde P,(s™(k) = s' 0%, 0k41]%,R) é a probabilidade-a-
priori de que, no instante k, dados x e h, a transicao do
estado o para o estado o4 na trelica do canal esteja asso-
ciada com a transmissdo do simbolo s™(k) = s pela antena
n. Pode-se calcular essas probabilidades-a-priori através de:

Po(s"(k) = s*,0k, 0kp1|x,0) =

P,{s"(k) = si|x, fl) - T, 37

onde 7 = 1 se a transi¢do (oy,0k+1) na trelica do canal
estiver rotulada com s® = s’. Em caso contrdrio, 7 = 0.
P,(s™(k) = s'|x,h) ¢ a informagdo-a-priori obtida do de-
codificador.

Por fim, assim como em (26),

p(xk|ok, oky1, h) = 7 M NG
. \H N
-exp |:— (Xk — Skhk> NO_I (Xk — Skhk):| (38)
¢é a funcdo densidade de probabilidade dos dados recebidos

Xy, dadas agora a matriz S; associada com a transi¢do
(AU’C’ Ok+1) Na trelica do canal e a estimativa atual do canal

Com essas defini¢des, pode-se reescrever as APP’s em (32)
da seguinte maneira:

P(s*(k) = s'|x.h) = D 3 [ax (ow)

Ok Ok+1

ok Tk Tk 1, Xk) Brg1 (1) ] (39)

Determina-se a informagdo extrinseca a ser passada para o
decodificador, como em [10], através da relagdo

P(s"(k) = si[x,h) = 7 (Pe(s”(k) = s i,ﬁ))
- P,(s"(k) = s'|x.h),

(40)

onde 7(e) corresponde a operagio de entrelagamento ¢ X € a
versdo desentrelacada de x.

422 DECODIFICACAO

A decodificagdo € realizada de forma bem similar a
detec¢do. A diferenca é que agora deve-se também disponi-
bilizar as APP’s da seqiiéncia de entrada do codificador.

Novamente, busca-se:

u(k) = arg max P(u(k) = u'|%, h), 40

onde P(u(k) = u'|%,h) é a APP dos simbolos de entrada
u(k) = u’, que pode ser reescrita como:
P(u(k) = u'|X, h) =
>N Plulk) = v, 0k, 0541 [%, B),

Ok Ok41

(42)

onde P(u(k) = u’, 04, 0x41|%, h) é a probabilidade no ins-
tante k de que, dadas a versao desentrelagada dos dados rece-
bidos X ¢ a estimativa atual do canal h, a transi¢io do estado
o) para o estado o4 na trelica do cédigo esteja associada
com a entrada u(k) = u’.

Seguindo o padréo das se¢des anteriores, pode-se escrever:

P(u(k) = u', 0%, 0541/%. h) =
Ao (01) V% (Oky Ok 15 Xi) Beg1 (Ok41),  (43)

onde A é um fator de normalizagio e as recursdes ag € 3 sdo
definidas do modo usual, com a diferenca que aqui

Vi(Oks Ok 1, Xk) = ZW‘i(Uk’Uk+1,ik)~ (44)
¢
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A probabilidade conjunta .. (o, o+1, Xk ) € dada por:

’711;'(0-}\‘70-/\‘4-175&1() -
1> Pats™(k) = s ok on41, u' %, B), (@5)

onde P,(s"(k) = s*,0k, 0xs1,u’|%, h) é a probabilidade-
a-priori de que, no instante k, dados X e h, a transicdo en-
tre os estados o e o,y na trelica do cédigo, produzida
pelo simbolo de informagio u?, esteja associada com a trans-
missdo do simbolo s™(k) = s* pela antena n. Note que,
para o calculo da probabilidade acima, necessita-se da verséo
desentrelacada de (40) e da trelica do STC, de modo similar
ao que foi feito em (37).
Por fim, calcula-se as APP’s em (41):

Pu(k) = u'[%,bh) = 2> > [ox (o)

Yk (Tks Ohy 1, Re) Bt (Ohy1) |- (46)

Assim, como em (27), a equagdo (46) é util para a
decaodifica¢do. Porém, para realimentar o estimador de canal,
¢ necessdrio que se defina a versdo desentrelagada das APP’s
dos simbolos transmitidos por cada uma das N antenas:

P(s"(k) = s'|%, h) =
S0 3 PR = 5,0k o K. ),

Ok Ok41

(47)

onde

P(s"(k) = s', 04, 0r41|%, ) =
pok (k) Yok (Tks Ohar, i) Brgr (Ok41); (48)
¢ € um fator de normalizagdo; as recursdes sdo

dgﬁnidas como usualmente e a probabilidade conjunta
Yook (Oks Okt1, X)) €
Yok Tk Ohgr1, R) = Pa(s™(k) = s, 0%, 041X, h). (49)
Assim:
P(S”(k‘) = 37:|)"(’ B) = #Z Z [ak (Uk)
Ok Ok+1
A Ok Okt1, Rie) Bt (Th41) |- (50)

Pode-se calcular a informagdo extrinseca a ser passada
para o detector através da relagdo

P(s"(k) = s'|%,h) = 7~ (Pe(s”(k) = si|x, B))

Py (s"(k) = s'|%,h),  (51)

inversa do

N

onde 7~ !(e) corresponde a

entrelagamento.

operacgao

5. ESTIMACAO, DETECCAO E
DECODIFICACAO COMBINADAS

A combinacdo dos trés processos (estimagdo do canal,
deteccio/decodificacio e estimac@o da varidncia) € feita de
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Figura 2. Diagrama de blocos mostrando a interagao dos trés
estagios do receptor.

forma iterativa. Cada iteragdo [ consiste em trés passos. O
primeiro passo produz uma nova estimativa do canal, h!*!,
através do algoritmo EM. Este, por sua vez, utiliza tanto
as APP’s dos simbolos transmitidos, P(s"(k) = s'|x,h!),
fornecidas pelo detector/decodificador, como a estimativa at-
ual da variancia do ruido, N}, ambas obtidas apds a iteracdo
[ — 1. No segundo passo, o detector/decodificador, que pode
ser implementando através da supertrelica ou das treligas se-
paradas, produz um novo conjunto de APP’s, P(s"(k) =
s'|x, h!*1), com base na estimativa atual do canal, h'*!, pro-
duzida no primeiro passo da iteragio [, e na estimativa atual
da variancia do ruido, N(l,, produzida ao final da iteragao [ — 1.
Esse novo conjunto de APP’s e a nova estimativa do canal sdo
usados no terceiro e ultimo passo da iteragdo [, onde se obtém
a nova estimativa da variancia do ruido, N(l)’“. A Figura 2
apresenta um diagrama de blocos que resume as interagdes
entre os trés estagios do receptor iterativo.

Ao final do segundo passo da ultima iteragdo, {f, o detec-
tor/decodificador produz as APP’s dos dados de entrada do
codificador, P(u(k) = u'|x, h's), as quais sdo utilizadas na
decisdo final sob o critério de MAP.

Finalmente, na estratégia semicega adotada neste trabalho
T simbolos sdo conhecidos dentro de um bloco de compri-
mento L. Essa perda na taxa liquida de informacéo € levada
em conta nas simulagdes, onde a SNR efetiva a ser conside-
rada é dada por:

L-T,

SNR.s = SNR x 7

(52)

onde SNR = Com essa definicao € possivel
otimizar o desempenho dos receptores propostos em fungio
do niimero de simbolos conhecidos dentro de um bloco'.

Nxd,
NU .

6. SUPERTRELICA VERSUS TRELICAS
SEPARADAS

Nesta secdo, compara-se os dois métodos apresentados an-
teriormente (supertrelica e trelicas separadas) em termos de
complexidade de trelica, nivel de diversidade e BER.

'Note que sem essa normalizacio da SNR. obterfa-se um desempenho
monotonicamente crescente em fungio de T, o que ndo refletinia a relacao
custo-beneficio entre vazao e desempenho caracteristica de métodos semice-
£0s.
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6.1 COMPLEXIDADE DE TRELICA E NIVEL

DE DIVERSIDADE

McEliece e Lin definiram em [25] a complexidade de
treliga para um cddigo convolucional, a qual esta diretamente
relacionada com o esforco computacional requerido por um
algoritmo do tipo Viterbi [28] ou BCJR [26] para decodi-
ficar um bit e ¢ fun¢do do moédulo de trelica [25] para o
c6digo em questdo. Muito embora a complexidade de treliga
ter sido definida para cédigos bindrios, aplica-se esse con-
ceito no caso de STC’s. Na realidade, a metodologia empre-
gada concentra-se unicamente na contagem de ramos dado
um certo médulo de treliga, ndo levando em conta o nimero
de bits associado com o rétulo de cada ramo, uma vez que
este serd o mesmo para todos os casos considerados neste
trabalho.

Em geral, se o médulo de treliga para o STC tem ooq4e €5-
tados € e.,4e ramos saindo de cada estado, entdo o médulo
para a supertrelica, a qual combina o modelo Markoviano
para o canal com IES com a trelica do STC, tem

D—l)

(Ucode X m X €code (53)

ramos.
Por outro lado, o médulo para as trelicas separadas tem
uma contagem de ramos dada por:

((mN)D_l

Uma vez que (mN)Dé, em geral, maior do que
(0code X (MP™1=1)) X €coge, pode-se afirmar que a
supertrelica demanda, geralmente, menor esfor¢o computa-
cional do que as treligas separadas. '

Por exemplo, considere o STC 4-PSK com 8 estados pro-
jetado por Tarokh et al [3], N = 2 e D = 2. Construindo a
supertrelica para esse caso, cada estado da trelica do cédigo é
dividido em mP~1 = 4 estados. Assim, o médulo da trelica
resultante, que pode ser visto na Figura 3, tem uma contagem
de ramos de 32 x 4 = 128.

Para o caso das trelicas separadas, constréi-se primeira-

X mN) + (Ucode X ecode) . (54)

mente a treli¢a para o canal, com (mN)D-1 = (42)1 =16
estados e m”™ = 4% = 16 ramos saindo de cada estado, cujo
mdédulo pode ser visto na Figura 4, e que tem 16 x 16 = 256
ramos. Em seguida, considera-se o médulo de treliga para o
STC, mostrado na Figura 5, que possui 8 x4 = 32 ramos. As-
sim, a contagem de ramos considerando-se os dois modulos
€ de 256 + 32 = 288 ramos, valor maior do que o dobro da
contagem para a supertreli¢a. Portanto, de acordo com [25],
o esfor¢o computacional requerido pela supertreliga para de-
codificar um bit € menor do que a metade do esforgo re-
querido pelas trelicas separadas.

A Tabela | lista a contagem de ramos da supertrelica e
das trelicas separadas, para os casos dos STC’s 4-PSK com
{4,8,16} estados, 8-PSK com {8,16,32} estados, D =
{2,3} e N = 2 antenas transmissoras. Analisando a tabela, é
possivel afirmar que a supertrelica € menos complexa do que
as treligas separadas para todos os doze casos estudados e que
essa vantagem se acentua com o aumento do comprimento da
interferéncia e da eficiéncia espectral.

Entretanto, ao se utilizar a supertrelica, € possivel que
ndo se atinga o mesmo grau de diversidade que poderia ser
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Figura 3. Supertrelica para detec¢do e decodificagdo con-
junta, para o STC 4-PSK com 8 estados, N =2e¢ D = 2. Os
simbolos a direita representam os estados da trelica.

atingido com a utilizagdo de treligas separadas. Em [24, Teo-
rema 1] foi mostrado que quando um entrelagador de canal
ndo estd presente (como no caso da supertreliga), para se atin-
gir uma taxa de transmissdo de m bits/simbolo € um grau
de diversidade r por antena receptora, o STC precisa ter ao
menos 2m("=D) egtados. Por outro lado, em [24, Teorema 2]
foi mostrado que, quando um entrelagador de canal € usado
(como no caso das trelicas separadas), para se atingir uma
taxa de transmissdo de m bits/simbolo € um grau de diver-
sidade r por antena receptora, o STC precisa dispor de ao

menos 2™(5 1) estados, o que, para um canal seletivo em
freqiiéncia, é sempre menor do que 2™("= D),

Por exemplo, para o STC 4-PSK com 8 estados, N = 2
e D = 2, como considerado acima, no caso da supertrelica
(onde um entrelagador de canal ndo é usado), o nivel de di-
versidade que pode ser atingido é

3
=—+2=3.5,
r 3 +
enquanto que no caso das trelicas separadas (onde um
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Figura 4. Treli¢a para o canai com IES, onde m = 4, N = 2
e D = 2. Os simbolos a direita representam os estados da
trelica. Os rétulos dos ramos sdo complexos e funcio 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

Figura 5. Trelica para o cédigo 4-PSK com 8 estados para
N = 2 antenas transmissoras, projetado por Tarokh et al. Os
simbolos 2 esquerda representam os rétulos dos ramos e o0s
simbolos a direita correspondem aos estados da trelica.

entrelagador de canal € utilizado), a diversidade completa
(r = 4) pode ser atingida.

A Tabela 2 lista o nivel de diversidade que pode ser
atingido pelos métodos propostos, para 0s mesmo casos con-
siderados na Tabela 1. Pela andlise dos dados fica claro que,
para os doze casos estudados, a supertreliga atinge um grau de
diversidade menor do que as treligas separadas, com a tnica
excecdo do caso do STC 4-PSK com 16 estadose D = 2, em
que os dois métodos atingem o mesmo grau de diversidade.

Note que nesta se¢do foi considerada a complexidade
de trelica para o mddulo, a qual estd diretamente rela-
cionada com o esforgo computacional para se realizar uma
iteragdo. Entretanto, a complexidade total de trelica de-
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Medulacio 4-PSK
D=2 Teode = 4 Ocode = 8 Tcode = 16
Supertrelica 64 128 256
Separadas 272 288 320
D=3 Tcode = 4 Tcode = 8 Ocode = 16
Supertrelica 256 512 1024
Separadas 4112 4128 4160
Modulacao 8-PSK
D=2 Ocode = 8 | Ocode = 16 | Ocode = 32
Supertrelica 512 1024 2048
Separadas 4160 4224 4352
D=3 Ocode = 8 | Tcode = 16 | Teode = 32
Supertrelica 4096 8192 16384
Separadas 262208 262272 262400

Tabela 1. Contagem de ramos para a supertrelica e para
as trelicas separadas, considerando-se os STC’s 4-PSK com
Ocode = {4,8,16} estados, 8-PSK com .44, = {8,16, 32}
estados, D = {2,3} ¢ N = 2. O niimero de ramos deixando
cada estado da trelica dos cédigos € de e.oqe = 4 para os
c6digos 4-PSK € €04 = 8 para os cédigos 8-PSK.

Modulagao 4-PSK
D=2 Ocode = 4 Ocode = 8 Ocode = 16
Supertrelica 3 35 4
Separadas 4 4 4
D=3 Ocode = 4 Ocode = 8 Ocode = 16
Supertrelica 4 4.5 5
Separadas 6 6 6
| Modulagio 8-PSK
D=2 Tcode = 8 | Tcode =16 | Teode = 32
Supertreliga 3 333 3.66
Separadas 4 4 4
D=3 Ocode = 8 | Ocode = 16 | Ocoge = 32
Supertrelica 4 4.33 4.66
Separadas 6 6 6

Tabela 2. Nivel de diversidade que pode ser atingido pelo
receptor usando a supertreliga € para o receptor usando as
treligas separadas, para o caso dos STC’s 4-PSK com 0 ¢ode =
{4, 8,16} estados, 8-PSK com 0.4 = {8, 16, 32} estados,
D={2,3},N=2eM=1.

pende do nmimero de iteragdes que cada receptor (usando
a supertrelica ou as trelicas separadas) requer para a con-
vergéncia. Assim, é necessdrio investigar a taxa de con-
vergéncia de cada estrutura para que se possa determinar a
real diferenca de complexidade entre elas, bem como avaliar
como os seus diferentes niveis de diversidade se refletem na
BER.

6.2 SIMULAGCOES COMPUTACIONAIS

Nesta secdo, investiga-se o desempenho dos dois recep-
tores propostos em termos de BER versus SNR. Seguindo o
exemplo considerado na segdo anterior, considera-se que 0s
dados s@o codificados utilizando-se 0 STC 4-PSK com 8 es-
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Figura 6. BER ao final de I’ = 3 iteragdes para o receptor
semicego usando a supertrelica, versus o nimero de simbolos
conhecidos dentro do bloco, T, paraas SNR’s = {12,13,14}
dB, o STC 4-PSK com 8 estados projetado por Tarokh et al,
N = 2 antenas transmissoras, M = 1 antena receptora ¢
D =2.

tados projetado por Tarokh et al [3]. Os simbolos codifica-
dos sdo entdo transmitidos em blocos de L = 130 simbolos.
Nas seguintes simulagdes, o nimero de antenas transmisso-
ras ¢ N = 2, os canais sdo seletivos em freqiiéncia, D = 2
e com desvanecimento Rayleigh quase estatico, em que os
coeficientes de cada um dos M x N canais tém a mesma
variancia 02 = 0,5, s3o constantes durante um bloco e mu-
dam independentemente de um bloco ao outro?. Para o caso
das treligas separadas, o entrelacador de canal utilizado € do
tipo matricial, 13 x 10 e deterministico.

Note ainda que nas simulagdes, a variincia do ruido € cal-
culada a partir de SNR, a qual € fungido de SNR, L e T,.
Assim, uma vez que a introdugdo de alguns simbolos conhe-
cidos dentro do bloco induz a uma perda na SNR efetiva,
ndo € necessariamente verdade que aumentar o nimero de
simbolos conhecidos T, levard a uma BER menor. Logo,
¢é necessario otimizar o nimero de simbolos conhecidos 7.
para cada um dos dois métodos considerados.

A Figura 6 apresenta um grafico da BER, depois de trés
iteragdes usando a supertreligca para detecgio e decodificagéo
conjunta, versus o nimero de simbolos conhecidos dentro do
bloco T, para diferentes niveis de SNR ¢ A/ = 1 antena
receptora. Pelos resultados obtidos, pode-se concluir que
o nimero 6timo de simbolos conhecidos dentro do bloco,
com respeito & minima BER, é aproximadamente 7)) = 12
simbolos.

Em seguida, compara-se o desempenho do receptor
semicego utilizando a supertrelica ao obtido pelo mesmo
receptor empregando o conhecimento prévio do canal. A
Figura 7 mostra a BER versus a SNR para o casode A =1
antena receptora, apds as iteragdes I’ = {1,2,3} do recep-

Note que canais com comprimento de interferéncia mais longo sempre
podem ser reduzidos a um canal equivalente com comprimento mais curto
através de uma pré-filtragem, como explorado em [12].

BER

—&— Canal Plano
107 -©- Superttreliga ~
-o- PCSI

10~ L L L L L
9 10 " 12 13 14 15

SNR (dB)

Figura 7. BER versus SNR, para o STC 4-PSK com 8 esta-
dos projetado por Tarokh et al, N = 2 antenas transmissoras,
M = 1 antena receptora, D = 2 e T) = 12 simbolos conhe-
cidos dentro do bloco de L = 130 simbolos. Supertrelica €
aBER apés I’ = {1, 2, 3} iteragBes para o receptor semicego
proposto usando uma supertrelica e PCSI é a BER para o re-
ceptor usando a supertrelica mas com conhectmento prévio
do canal. A BER para o caso do canal plano também ¢é
mostrada na figura.

tor semicego usando a supertrelica; na saida de um receptor
usando também a supertreli¢ca, mas com conhecimento prévio
do canal, e para o caso onde o canal € plano (D = 1). Pode-
se concluir que I’ = 3 iteragbes para o receptor semicego
usando a supertrelica s@o suficientes para que seu desem-
penho fique a apenas 0,5 dB do caso do receptor com co-
nhecimento prévio do canal. Note também que, apés uma
SNR um pouco maior do que 10 dB, o receptor semicego uti-
lizando uma supertrelica, gracas a diversidade induzida pelo
canal com IES, apresenta um desempenho superior ao caso
do canal plano.

Na Figura §, investiga-se novamente a questdo do niimero
6timo de simbolos conhecidos dentro do bloco, mas agora
apds oito iteracdes do receptor semicego usando treligas se-
paradas para detecgdo e decodificagdo combinadas. Nesse
caso, o comprimento 6timo estd concentrado na regido
definida por T = [20; 30] simbolos. Daqui em diante, serd
utilizado T = 20 para ndo sacrificar em demasia a taxa
liquida de informacdo que pode ser transmitida através do
canal.

Assim como no caso da supertrelica, o desempenho do re-
ceptor semicego usando trelicas separadas serd comparado
com o do mesmo receptor tendo conhecimento prévio do
canal. A Figura 9 apresenta a BER versus a SNR apés
I ={1,2,4, 6,8} iterag3es para o receptor semicego usando
treligas separadas; apds [” = 5 iteragdes para o receptor
usando trelicas separadas, mas com conhecimento prévio do
canal, e também para o caso do canal plano. Pode-se notar
que para o receptor semicego usando treligas separadas, apds
uma SNR de 10,5 dB, o efeito de diversidade induzido pelos
canais com IES produz uma BER menor do que a BER obtida
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Figura 8. BER ao final de !” = 8 iteragdes para o recep-
tor semicego usando treligas separadas, versus o nimero de
simbolos conhecidos dentro do bloco, T}/, para as SNR’s =
{12,13,14} dB, 0 STC 4-PSK com 8 estados projetado por
Tarokh et al, N = 2 antenas transmissoras, // = 1 antena
receptorae D = 2.
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Figura 9. BER versus SNR, para o STC 4-PSK com 8§ esta-
dos projetado por Tarokh et al, N = 2 antenas transmissoras,
M = 1 antena receptora, D = 2 e T = 20 simbolos co-
nhecidos dentro do bloco de L = 130 simbolos. Separadas
¢ a BER ap6s I” = {1,2,4, 6,8} iteragbes para o receptor
semicego proposto usando treligas separadas e PCSI é a BER
ap6s " = 5 iteragdes para o receptor usando treligas separa-
das mas com conhecimento prévio do canal. A BER para o
caso do canal plano também € mostrada na figura.

no caso de um canal plano, sem IES. Comparado ao recep-
tor com conhecimento prévio do canal, o receptor semicego
apresenta uma perda de desempenho de apenas 1 dB.

De acordo com as Figuras 7 € 9, a supertrelica mostrou
ser mais do que duas vezes mais rapida do que as trelicas
separadas em termos de taxa de convergéncia. Isso pode
ser explicado pelo fato de que a supertreliga impde fortes
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Figura 10. BER versus SNR para o STC 4-PSK com 8 esta-
dos projetado por Tarokh et al, N = 2 antenas transmissoras,
M = 1 antena receptora ¢ D = 2. Supertrelica é a BER
apGs I’ = 3 iteragOes para o receptor semicego usando uma
supertrelica e Separadas é a BER apés [ = 8 iteragdes para
o receptor semicego usando treligas separadas. A BER para
o caso de um canal plano também esta mostrada na figura.

restricdes nas possiveis seqiiéncias transmitidas e, assim, o
receptor procura em um espago muito mais reduzido do que
o receptor usando trelicas separadas. Com as treligas separa-
das, a deteccdo € realizada no espago irrestrito definido pela
eficiéncia espectral, pelo nimero de antenas transmissoras e
pelo tamanho do bloco, o que reduz consideravelmente a ve-
locidade de convergéncia. Além disso, a supertrelica neces-
sita de um menor nimero de simbolos conhecidos dentro do
bloco para atingir o seu melhor desempenho, o que garante
uma taxa liquida de informagao mais alta.

Uma vez que foi determinado o nimero 6timo de simbolos
conhecidos, T} = 12 e T} = 20, e o niimero de iteragdes
necessdrias para convergéncia, [’ = 3 e [’ = 8, respectiva-
mente para o caso da supertreli¢a e para o caso das treligas
separadas, ja se pode comparar os dois esquemas em termos
de BER. As Figuras 10 e 11 apresentam em funcdo da SNR e
para, respectivamente, M = 1 e M = 2 antenas receptoras, a
BER ap6s I’ = 3 iteragdes para o receptor semicego usando
uma supertrelica e conhecendo T, = 12 simbolos dentro do
bloco; a BER apés I = 8 iterages para o receptor semicego
usando treligas separadas e conhecendo T = 20 simbolos
dentro do bloco e a BER para o caso de um canal plano.
Analisando esse resultados, pode-se afirmar que, mesmo com
um nivel de diversidade um pouco inferior, o receptor ite-
rativo empregando a supertreli¢a apresenta um desempenho
bastante similar ao do receptor usando trelicas separadas para
a margem de SNR’s consideradas.

Por fim, considerando que o receptor € iterativo, a con-
tagem total de ramos (TEC) para o caso da supertrelica é

TECsyper =1 x 128 = 3 x 128 = 384, (55)
enquanto que para o caso das treligas separadas, € igual a

TEC,e, = 1" x 288 = 8 x 288 = 2304. (56)
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Figura 11. BER versus SNR para o STC 4-PSK com 8§ esta-
dos projetado por Tarokh et al, N = 2 antenas transmissoras,
M = 2 antenas receptoras ¢ D = 2. Supertrelica é a BER
apés I’ = 3 iteragbes para o receptor semicego usando uma
supertreli¢a, e Separadas é a BER apés I” = 8 iteragdes para
o receptor semicego usando trelicas separadas. A BER para
o caso de um canal plano também esta mostrada na figura.

Dessa forma, no exemplo aqui apresentado®, o esforgo com-
putacional requerido pela supertrelica é seis vezes menor do
que pelas treligas separadas, enquanto que a diferenca de de-
sempenho ficou em no maximo 0,5 dB.

7. COMENTARIOS FINAIS

Neste artigo, foram apresentados dois receptores dife-
rentes empregando modulacdo espago-temporal para canais
de propagag@o seletivos em freqiiéncia, quase estdticos e
desconhecidos. Ambos os receptores operam de forma
semicega e utilizam o algoritmo EM para estimar o canal.
O primeiro receptor realiza os processos de deteccido e
decodificacio através do emprego de uma supertrelica (por-
tanto de forma conjunta), enquanto que o segundo utiliza
trelicas separadas (de forma combinada). Em ambos os ca-
sos, 0 equacionamento ¢ baseado em um algoritmo BCIR
modificado para modulagdo espago-temporal.

Os dois métodos foram comparados em termos de com-
plexidade de treliga, nivel de diversidade e BER. Esse pro-
cedimento evidenciou a existéncia de uma relacdo custo-
beneficio entre desempenho ¢ complexidade computacional,
a qual foi devidamente explorada. Em termos de comple-
xidade de trelica, a supertrelica mostrou ser consideravel-
mente menos complexa do que as treligas separadas. Tal van-
tagem se acentua com o aumento do comprimento da IES e
da eficiéncia espectral. No que diz respeito a taxa de con-
vergéncia, a supertrelica é mais rapida do que as treligas se-
paradas, além de requerer um niimero menor de simbolos
de treinamento. Por outro lado, para as trelicas separa-

*Note que. uma vez que a detecgio e a decodificagio so muito mais
complexas do que a estimagdo do canal e da varilncia, ndo se considerou
essas dltimas nos calculos do esfor¢o computacional.

das, devido ao fato de que nesse caso pode-se utilizar um
entrelacador de canal, o nivel de diversidade que pode ser
atingido é maior, sendo que essa diferenca aumenta com
o comprimento da IES. Entretanto, a diferenca em diversi-
dade nem sempre se traduz em uma grande diferenca em ter-
mos de BER e, assim, o ganho em dB pode ndo compensar
o tremendo acréscimo em complexidade computacional re-
querido pelas trelicas separadas.
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