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Nao posso deixar que as idéias sejam sb
idéias. Tenho de empurra-las até descobrir
como torna-las reais.

-Nolan Bushnell- fundador da Atari

A sabedoria é a coisa principal; adquire,
pois, a sabedora; sim, com tudo o que
possuis adquire o conhecimento. Exalta-a, e
ela exaltara; e, abracando-a tu, ela te
honrara.

-Provérbios 4: 7-8




AGRADECIMENTOS

Agradecgo a todos que direta ou indiretamente contribuiram para a realizacio
deste trabalho. Em especial, devo agradecer:

a meus pais MARCOS e ELISSA e meus avés DINAH, HELIO e MILA pelo
esfor¢o continuo para minha educagao;

a minha esposa MIRIAM e meus filhos MARINA e DANIEL pelo amor e
paciéncia de me suportarem;

a meu orientador WALTER BORELLI pela continua e cuidadosa orientacao;

a meus gerentes LAURO GOMES, pela confianga em meu trabalho, e
JURANDIR PITSCH, por sua orientagio, ensinamentos e muito frutiferas
discussdes técnicas;

ao Prof. DALTON SOARES ARANTES e a ANTONIO CLAUDIO FRANCA
PESSOA, pelas exaustivas simulagGes iniciais de desempenho de decodificadores
para uso no projeto SAMSAT, dentro do convénio TELEBRAS-UNICAMP.

ao técnico FLAVIO BUENO BRANDAO, pela sua dedicacdo, paciéncia, esforgo
e cuidado na realizacdo de diversas atividades de laboratério necessarias na
execucgao deste trabalho;

ao estagiario e depois engenheiro ROGERIO CARDOSO, que muito contribuiu
na depuragdc das placas e programou todas as rotinas de teste necessarias para
vahidar este trabalho;

ao estagiario ANDRE C. MARCHIORI, que fez as rotinas de programacio das
memdrias PROMs e EPROMs usadas no decodificador;

a Sra. SILVANA MARIANI, que cuidadosamente digitou e fez a editoracgio
eletronica deste trabalho;

a TELEBRAS, que deu todo o suporte financeiro para a execucido deste
trabalho;

a todos os colegas do projeto SAMSAT.

v




RESUMO

Mostramos, ao longo deste trabalho, como projetamos uma arquitetura de
maquina digital capaz de realizar a decodificagdo por decisdo suave do cédigo de
Golay estendido (24,12), usando o algoritmo dois de Chase, dentro de um sistema de
transmissao de dados via satélite com acesso miltiplo por divisdo temporal (AMDT).
Esta arquitetura é tal que pode ser implementada com a tecnologia de Cls digitais
"off-the-shelf” disponivel no mercado e atingir taxas de transmisséio de até 1 Mbit/s.
O custo e tamanho do circuito final sdo altamente competitivos dentro da classe de
desempenho a que pertence esta técnica de codificagao-decodificacio.

ABSTRACT

We show throughout this thesis how to design a digital machine architecture
suitable to decode by soft-decision the extended Golay block code (24,12), using the
Chase Algorithm II, to be used as a PCB, component of a TDMA data transmission
system by satellite. This architecture may be implemented using off-the-shelf digital
ICs and still reach 1 Mbit/s transmission rates. Cost and chip count of final circuitry
are highly competitive within the class of performance to which this FEC technique
pertains.
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INTRODUGAO

1.1. ESCOPO DA TESE

O trabalhe que apresentaremos no que se segue pertence ao campo das
Comunicagbes Digitais ou Transmissdo Digital, dentro da area de Teoria da
Informagao, nos topicos da Teoria da Codificagdo de Canal e Decodificacio.

Dedicamo-nos, especificamente, ac estudo e ao projeto de uma arquitetura de
maquina digital capaz de realizar a Decodificacdo por Decisdo Suave de um cédigo
corretor de erros, linear, binario, sistematico e de bloco, chamado Cédigo de Golay
Estendido, com pardmetros (n, £, d) iguais a (24, 12, 8), onde n é 0 comprimento em
bits do vetor codigo, £ é o comprimento em bits da palavra a ser codificada e d é a
distdncia minima de Hamming das palavras-cédigo. Doravante, chamaremos este
codigo de CGE (24, 12).

A técnica de decodificacdo langa mao de um algoritmo proposto originalmente
por CHASE [13] em 1971 e que doravante serd chamado Algoritmo 2 de Chase,
porque este propos, junto com este, outros dois algoritmos e 0s chamou de algoritmos
1,2e3.

A arquitetura a ser proposta aqui é bloco constituinte do modem (modulador-
demodulador) de um sistema de transmissido de dados via satélite, com técnica de
acesso multiplo por divisdo temporal (AMDT).

Esta arquitetura pode ser implementada (e efetivamente o fo1) usando-se como
componentes Cls digitais *“standard™, disponiveis hoje comercialmente. Estes
componentes “off-the-shelf” sao CIs de integracio em baixa e média escalas (SSI e
MSI) em tecnologia C-MOS, da série HCMOS compativel com TTL, CIs das séries
TTL-LS (Low Schottky) e TTL-S (Schottky), e CIs de memérias RAMs em tecnologia
N-MOS.

O hardware resultante pode ser usado para taxas de transmissio de 1068
kbit/s, sendo a maxima velocidade de operagio limitada somente pelos tempos de
acesso das memdrias disponiveis (2,5 Mbit/s para 25 ns de tempo de acesso).
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O custo, complexidade e nimero de ClIs do circuito final sdo altamente
competitivos, dentro da classe de desempenho a que pertence esta arquitetura.

Os pontos supracitados (custo, complexidade e nUmero de Cls versus
velocidade de operagio) merecem destaque pois é onde reside o que julgamos ser a
originalidade da tese: apesar de Chase ter concebido, e simulado em computador,
estes algoritmos em 1971, ndo encontramos referéncias ou trabalhos ou
equipamentos que o0s implementassem em hardware, voltados a taxas de
transmissdo altas. Uma variante do algoritmo de Chase, proposta por HACKETT
[16], foi implementada, por ele mesmo, em software, usando microprocessador, para
taxas de transmissdo muito baixas.

Além disso devemos ressaltar que a arquitetura aqui proposta utiliza conceitos
e técnicas recentemente introduzidas no projeto de maquinas digitais, tais como
processamento em pipeline, processos paralelos e circuitos auto-temporizados.

Este trabalho teve inicio em julho de 1986, quando ja se dispunha, no Centro
de Pesquisa e Desenvolvimento da TELEBRAS (CPgD-TELEBRAS), de uma
primeira Especificacdo de Sistema do sistema AMDT de transmissio de dados via
satélite, batizado com 0 nome de SAMSAT.

Nesta primeira especificagdo, o CGE (24, 12) e o algoritmo 2 de Chase para a
decodificagio suave, usando quantizacio de oito niveis eram adotados com base nas
recomendacbes de um estudo feito por PESSOA e ARANTES [31] dentro de um
convénio entre o CPgD-TELEBRAS ¢ a FEE-UNICAMP.

Resumidamente, o nosso trabalho consistiu nas seguintes fases:

— estudo de algoritmos alternativos para a decodifica¢do por decisdo suave de
codigos de bloco, usando o CGE (24, 12);

— validacdo do algoritmo 2 de Chase como melhor alternativa para a
decodificagao do CGE (24, 12), levando em conta as restrigdes impostas pela
Especificacido de Sistema AMDT;

~ concepcao da arquitetura para o decodificador por decisio suave, usando o
algoritmo 2 de Chase;

— projeto logico do hardware, a nivel de circuitos e selecéo de Cls;

— montagem do hardware projetado em placa de prototipagem do tipo “wire-
wrap”;

— “debug” e reprojeto de hardware, com alteracdes na versdo “wire-wrap” do
decodificador, para checar a viabilidade do projeto;

— projeto do “lay-out” da placa de circuito impresso, na primeira versio;

— montagem e “debug” de dez placas de circuito impresso, na primeira versao,
caracterizacdo de desempenho e testes de integra¢do no sistema para estas dez
placas;

— reprojeto de “lay-out™ da placa, jA na sua versio definitiva, e montagem,
“debug” e testes de outras dez placas de circuito impresso, nesta versao definitiva,
assegurando assim sua viabilidade como produto industrial.
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Da exposigdo acima, pode-se ver que nio demos énfase ao estudo de outros
codigos alternativos ao CGE (24, 12), por duas razdes: a primeira é a existéncia de
estudos anteriores que justificavam plenamente sua adogio no sistema AMDT e a
segunda € que uma mudanga do codigo e do sistema de codificacio alteraria
radicalmente a composicdo e pardmetros do sistema AMDT, tais como estrutura de
quadros e surtos, comprimento minimo de surtos, eficiéncia do sistema em termos de
simbolos, e outros, o que traria impactos consideraveis sobre outras unidades
funcionais do sistema e, portanto, sobre a Especificacio de Sistema e sobre outros
trabalhos que j& estavam em andamento. Consegiientemente, nesta tese, nio
abordaremos esta tematica comparativa sobre cédigos. Todavia, mostraremos que o
CGE (24, 12) é um bom cédigo para o sistema AMDT e também procuraremos
generalizar a aplicagdo da arquitetura proposta para o decodificador a outros
codigos de bloco, com base em seus parametros (n, k, d) e com base nos paradmetros
do quantizador.

Para melhor situar o tema de nosso {rabalho, apresentamos na préxima secao o
problema geral da Codificagfio de Canal e sua decodificagiio associada, seguido de
uma de suas maiores aplicagdes, que é a otimizac¢io de canais no transponder e
redugdo de custos das estagdes terrenas em sistemas de transmissao digital via
satélite. Isto sera feito de forma resumida e aproveitaremos para relembrar alguns
conceitos basicos. Em seguida, em outra segdo, exporemos a divisdo dos capitulos
deste trabalho.

A proxima segao, revisdo de conceitos basicos, foi incluida apenas para orientar
quem porventura nfo esteja acostumado aos conceitos de cédigos corretores de erro e
transmissao via satélite, podendo-se ir para a segdo 1.3 caso ja se esteja acostumado
aos conceitos e nomenclaturas.

1.2. REVISAO DE CONCEITOS BASICOS

1.2.1. CODIGOS CORRETORES DE ERRO

A teoria da codificagdo de canal tem como objetivo primordial a procura de
métodos eficazes para transmitir e receber mensagens digitais através dos diversos
canais existentes (meio fisico de transmissio) de forma a minimizar a distorcdo das
mensagens recebidas, i.e., de forma a se ter na recepgio o menor nimero possivel de
erros nas mensagens originalmente transmitidas.

Assim, os codigos corretores de erro baseiam-se em técnicas de processamento
de sinais digitais que aumentam a confiabilidade das mensagens recebidas e,
portanto, a qualidade da comunicacdo também é aumentada.

Todos os codigos corretores de erro, do mais simples ao mais complexo, sdo
obtidos usando-se dois fatos basicos, a saber:
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a) uso de redundéncia, i.e., toda mensagem digital codificada possui, além dos
bits de informagao, digitos adicionais (redundantes), para aumentar as diferengas
entre as varias mensagens; assim, dificulta-se a ag@o corruptora do ruide de
transformar uma mensagem em outra;

b) uso do efeito de redugdo do valor médio de ruido através da técnica de se
fazer com que os digitos de redundéincia dependam de véarios bits de informacao
espalhados no tempo; assim, dificulta-se a agao do ruido, ja que é mais provavel que
ele possa interferir em dois ou mais simbolos adjacentes do que em simbolos
distantes no tempo.

Como ja dissemos na se¢ao anterior, estamos especificamente interessados nos
codigos corretores de erros lineares, binarios, sistematicos e de bloco. Esta secio
apresenta de forma resumida o que é esta subdivisio dos cédigos corretores de erro.
A teoria geral dos codigos corretores de erro pode ser encontrada nas referéncias
({11], [14], [27], [33], [34] e [44D.

(Genericamente, os sistemas de comunicacio que empregam cdédigos corretores
de erro podem ser representados resumidamente pelo diagrama de blocos da figura
1.1. abaixo:

FONTE CODIFICADOR
DIGITAL P! e CANAL || MODULADOR |—ge——
CANAL
rRuibo ! DEcomu-
NICAGAO

: DECODIFICA- i
DESTINATARIO 1,001 canaL [ DEMODU- | g |

LADOR

FIGURA 1.1. DIAGRAMA DE BLOCOS DE UM SISTEMA DE COMUNICAGOES EMPREGANDO
CODIGO CORRETOR DE ERROS

Para o presente trabalho, as definices dadas a seguir sdo suficientes para
nosso propoésito de rever o que é um coédigo corretor de erros linear, binario,
sistematico e de bloco. Foram baseadas na ref. [33].

DEFINICAO 1: CODIGO (CORRETOR DE ERROS)

Um cédigo corretor de erros é obtido através de um mapeamento de uma
seqiiéncia de k simbolos de informagao em uma outra seqiiéncia, mais longa, com n
digitos (n > k), chamada palavra-cédigo.
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Normalmente, dados n e k, 0 mapeamento é feito de forma a maximizar a
distincia de Hamming entre duas palavras-cédigo quaisquer (ver definigio 2 a

seguir).
Os comprimentos n e k podem ser tdo grandes quanto se queira, inclusive semi-

infinitos.

DEFINICAO 2: DISTANCIA DE HAMMING E PESO DE HAMMING

A disténcia de Hamming entre duas énuplas quaisquer Ci e C2, dyy [C1,C3], é
o numero de posigdes em que as mesmas diferem. Assim, no caso binario,

dy [C1,C2] pode ser expressa pela equagio abaixo:

n
d Clacz = Z C}L@C2L (1.1)
i=1

onde:

Cyi, C2i —1i-ésimo digito da palavra C1 ou Co.
@ ~ operacao booleana * ou exclusivo™

O peso de Hamming, WH, de uma palavra qualquer é, por defini¢io, o niimero
de digitos ndo-nulos da palavra. Portanto, para uma palavra biniria de
comprimento 2, Cj, o peso de Hamming pode ser expresso pela equagio a seguir:

n
1 [Ci]= D Cu (1.2)
ic1

A distincia de Hamming e o peso de Hamming sdo muito teis na analise dos
codigos corretores de erro.

DEFINICAO 3: CODIGO DE BLOCO

Um cédigo corretor de erros é definido como sendo um cédigo de bloco se, para
cada seqiiéncia (ou bloco) de £ simbolos de informacfo presentes & entrada do
codificador, a seqiiéncia de n digitos presentes a saida do codificador depende
somente dos k simbolos presentes a entrada. Ou seja, a palavra-cédigo de
comprimento n é fungio exclusiva da palavra de informacédo de comprimento &.

A nomenclatura para este cédigo de bloco é usualmente feita dizendo-se que
temos um codigo (r, k) com taxa de codifica¢do R igual a:
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R = ¥ (1.3)

Existe outra grande familia de codigos, chamados cdédigos de arvore, onde, para
cada k simbolos de informagéo de entrada, o codificador gera n digitos a saida que
dependem néao s6 dos &k simbolos presentes a entrada mas também de simbolos de
informacg&o anteriores. Entfo, para o caso de simbolos binarios de entrada e saida,
vistos pelo angulo da teoria de circuitos légicos, podemos afirmar que o codificador
para um cédigo de bloco é um circuito com estado anico, ou seja, pode ser um circuito
combinatdrio, enquanto o codificador para um cédigo de arvore é uma maquina de
miultiplos estados, ou seja, é sempre um circuito seqiiencial.

A definigao ([33], [14]) de um cédigo de bloco é a seguinte: codigo de bloco é um
conjunto de M seqiiéncias, com comprimento n finito, de simbolos de um canal q-
ario. Ou seja, € um conjunto de M énuplas g-arias. Normalmente, temos a seguinte
condigio para M:

M = ¢* k<n (1.4

DEFINICAO 4: CODIGO BINARIO
Um cédigo corretor de erros é binario se os simbolos das palavras-cédigo sido
binarios. Para este alfabeto binario, ¢=2.

DEFINICAO 5: DISTANCIA MINIMA E CAPACIDADE CORRETORA
DOS CODIGOS DE BLOCO BINARIOS

A distincia minima (de Hamming) de um codigo de bloco é definida como sendo
a minima distdncia de Hamming entre quaisquer duas palavras-cédigo. E denotada
por dMIN ou d , indistintamente, ao longo deste trabalho.

Para um codigo gualquer define-se a capacidade corretora como sendo igual a ¢
se este cbdigo é capaz de ser decodificado de forma que seja possivel se fazer a
correcio de todos os padrdes de erro com ¢ ou menos erros em uma palavra-codigo
qualquer. '

No caso de um cédigo de bloco pode-se mostrar que sua capacidade corretora é ¢
se e somente se sua distincia minima de Hamming, djfIN. respeitar a seguinte
condic¢do:

darinv =2-t+1 (1.5)

DEFINICAO 6: CODIGOS DE BLOCO LINEARES:

Formalmente, um cédigo de bloco linear (n.k) é definido como sendo um sub-
espago vetorial, de dimenséo &, do espago vetorial formado por todas as énuplas q-
anas ([33], cap. 3).
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Portanto, todo cédige linear sempre possui a palavra nula 0, e toda e qualquer
combinacdo linear de palavras-cédigo gera outra palavra-cédigo e qualquer palavra-
cédigo multiplicada por qualquer escalar pertencente ao campo (alfabeto de
simbolos) também é palavra-cédigo.

Por causa disto, para um codigo de bloco linear, a distdncia minima do cédigo é
igual ao minimo peso obtido entre todas as palavras-cédigo exceto a palavra nula.

Um codigo de bloco Iinear C pode ser completamente definido por uma matriz
geradora [G] de dimensdo (kxn) composta por uma base vetorial qualquer, de &
vetores, para o sub-espaco vetorial formado pelo conjunto de palavras-cédigo de C.

Como todo sub-espago, o cédigo C tem um espago nulo, cuja matriz geradora,
denotada por [H], de dimensao nx(n—k), é tal que o produto

[G][H]" =[0] (1.6)

onde [0] é a matriz nula kx(n-k). [H] é chamada de matriz de verificagio de
paridade de C, onde cada linha da matriz [H} é uma equacio generalizada de
verificacéo de paridade.

DEFINICAO 7: CODIGO SISTEMATICO

Um cédigo de bloco é sistematico se e somente se os k primeiros digitos da
palavra-codigo de n digitos forem iguais aos k bits de informacgio da segiiéncia de
entrada.

Os (n—k) digitos restantes sao digitos de paridade obtidos através de
combinacdes lineares de bits de informacéo.

Assim, a matriz [(G] de um codigo sisteméatico sempre sera da forma:

[G] = [k]P] (1.7)
onde

%] = matriz identidade kxk
{P] = matriz kx(n-k)

DEFINICAO 8: CODIGO CICLICO E POLINOMIO GERADOR

Um cédigo de bloco é ciclico se e somente se toda e qualquer palavra-cédigo
Cy =(a,-1,ap-2,...,a2,01,a9) gerar outra palavra-cédigo C2 através de um
deslocamento wunitario e ciclico a direita de seus componentes, ie.,
C2 = (a‘()’an-—l”“’a?) @2 ,(11). ‘

Neste trabalho, apesar de nao usarmos o cbdigo de Golay na forma ciclica, mas

sim o codigo de Golay estendido CGE (24, 12) em sua forma sistematica, é
importante ressaltarmos sua relagdo com cédigos ciclicos e polinémios geradores pois
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estes altimos ainda podem ser aproveitados para minimizar o hardware do
codificador ou do calculo da sindrome.

Todo cédigo ciclico pode ser caracterizado por um polinémio gerador g(x), que se
define como sendo um polinémio que é fator de todas as palavras-cédigo ndo-nulas,
quando postas em suas formas polinomiais

|

Ci(x) = a1 4@, ox™ 24 tayx+ag

DEFINICAO 9: SINDROME E DECODIFICACAO POR MiINIMA
DISTANCIA -

Define-se sindrome como sendo um vetor de dimensao (n-k) obtide do produto
de uma énupla V qualquer com a matriz verificagioc de paridade transposta:

s =Vv[a]" (1.8)

Assim, teremos gue S é nulo se e somente se V for palavra-cbdigo.

Para decodificadores de minima distancia de cédigos de bloco lineares, a
sindrome é unica para cada padrio de erro corrigivel e pode-se, portanto, realizar a
decodificacfo através de uma tabela que relacione sindrome e padrao de erros.

DEFINICAO 10: ARRANJO PADRAO E CLASSES LATERAIS

Seja um c6digo binario linear C (n,k) e suas palavras-cédigo 0, ¢y, cg, ..., Cok.

Define-se arranjo-padrdo para este codigo como sendo uma tabela
decodificadora formada por todas as énuplas binarias dispostas da seguinte
maneira:

1- as palavras-codigo sio dispostas na primeira linha, com a palavra nula a
esquerda.

2- das énuplas restantes, escolhe-se uma qualquer, representada aqui por d;,
para ser colocada na segunda linha, logo abaixo da palavra nula 0. Completa-se esta
linha com as énuplas correspondentes as somas de d; com cada palavra-cédigo ¢;
colocadas sob estas mesmas palavras-cédigo ¢;. Normalmente, para uma tabela
decodificadora bem construida, a palavra dy escolhida seria uma das mais provaveis
de serem recebidas caso fosse transmitida a palavra 0, i.e., uma cujo peso fosse
baixo.

3- repete-se 0 passo acima, formando diversas outras linhas com outras
énuplas do, dg, dy, etc. até que todas as énuplas possiveis aparecam uma nica vez
no arranjo.

A cada linha do arranjo-padrdo da-se o nome de classe lateral ou coset, sendo
gue cada énupla da primeira coluna é chamada lider de classe lateral.
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1.2.1.1. O CODIGO DE GOLAY

Dada sua importancia teérica e sua importéncia pratica na implementacéo do
sistema AMDT, vamos rever agora as principais caracteristicas do coédigo de Golay
(33], [14], [27], [28], [34], [44], [21]).

Em 1949, Golay descobriu o tinico cédigo perfeito e ndo-trivial binario além dos
de Hamming, conhecido até hoje. Um codigo linear de bloco é dito perfeito se, para
algum ¢ inteiro, ele possuir todos os padrdes de erro com pesos menores ou iguais a ¢,
e nenhum outro, como lideres de coset (também conhecidos como lideres de classes
laterais) ([33], cap. 4). Cédigos triviais sdo os codigos de repeticdo simples (Z2m+1,1) e
os codigos de um unico digito de paridade (n,n-1).

Golay, procurando cédigos perfeitos, verificou que a igualdade (1.9) abaixo:

23 23 23 23 11

PFEHEHE)- @
indicava que era possivel a existéncia de um cédigo perfeito (23, 12) que corrigiria
todos os padrdes de {=3 erros ou menos, tendo, por isso, dMIN=d=7. A igualdade
refere-se a distribui¢do dos padrdes de erros dentro do arranjo-padrio de classes
laterais (cosets) do codigo ([14], cap. 1; [33], cap. 2).

O cédigo de Golay (CG) (23, 12) pode ser estendido ao receber um digito de
verificagfio de paridade total, calculado pela soma médulo 2 (X-OR) dos 23 digitos e
aumentar a distdncia minima para dMIN=7+1=8 e gerar o cbdigo de Golay
estendido (CGE) (24, 12).

Peterson & Weldon ([33], cap. 5) fornecem a distribuicio de peso das palavras-
codigo de CG (23, 12) e CGE (24, 12), mostrada na tabela 1.1.

Peso WH (Ci) N° de Palavras com este Peso
CG (23, 12) CGE (24,12)

0 1 1

7 253 -
8 506 759

11 1288 -
12 1288 2576

15 506 -
16 253 759

23 1 -

24 - 1
Total = 212 4096 4096

TABELA 1.1. PESO DE HAMMING DAS PALAVRAS-CODIGO
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O CGE (24, 12), com d maior que o CG (23, 12), nao é perfeito mas quase-
perfeito, pois tem como lideres de classe lateral todos os padrdes de erros triplos ou
menos e alguns padroes de erro com peso 4. De qualquer forma, tanto o CG (23, 12)
como o CGE (24, 12) sdo OTIMOS para um canal BSC porque sdo, no minimo,
quase-perfeitos (qualquer cédigo quase-perfeito é OTIMO para o BSC, [33, cap. 3]).

Como o BSC é a versdo com quantizagio abrupta de um canal AWGN, que é o
modelo aplicavel a um canal via satéhite linear como o nosso caso, 0 CG (23, 12) e o
CGE (24, 12) sao OTIMOS para um canal linear de satélite.

Apesar de Golay ter determinado seu coédigo (23, 12) usando forca bruta,
podemos deriva-lo de forma mais elegante usando o conceito de codigos ciclicos e
algebra sobre Corpos de Galois GF (29) ([33], cap. 8; [11], cap. 2). O procedimento de
construgao fornece um codigo BCH corretor de erros duplos cujos polindémios
geradores sao ([33], {11]):

glx)=x"ex%ex"ex%ex%eXxea1 (1.10)
ou
gx)=X"TexPoxfox’eoxlex?ael (1.11)

No caso de nosso sistema AMDT, o polinomio escolhido para gerar as palavras-
codigo para o CG (23, 12) é o dado por (1.10). O cédigo CGE (24, 12) usado no AMDT
é dado, entéao, por:

c = (b,p)
b(x) =a(x) g;(x)
igx)=3x"exsx'ex0x’0ox01 (1.12)

23
Pi2=b®-@byy= Db

i=]

E importante notarmos que g;(x) e go(x) foram obtidos especificando-se um
codigo BCH corretor de erros duplos apenas. Apesar disso, o codigo CG (23, 12) tem
dain=T e i=3, permitindo corre¢io de erros triplos. A conclusio, importante, é que
se usarmos um decodificador BCH s6 conseguiriamos corrigir erros simples e duplos.
Para se conseguir corrigir erros triplos também, o decodificador binario pode ser, por
exemplo, uma tabela decodificadora (look-up table) ou um decodificador de Kasami
[21].

O codificador entdo pode ser facilmente realizado para ter saida na forma
sistematica usando um registrador de deslocamento com realimentacdo (FSR's) de




Cap. 1 11

(k-1)=11 estagios com os circuitos descritos em ({33], cap. 7; [11]) obtendo uma
palavra-codigo

Cﬁ(61'"624)—"—(al-"a12>p1"'l?11:pzz) (1.13)

onde (a1...a12)=a sdo os 12 digitos de informacao, vetor de entrada; (p1..p11) 0s
digitos de paridade do CG (23, 12) obtidos via multiplica¢do de a por g;(x) no FSR e
P12 o digito de paridade total.

Sera 1til, para a explicacio dos processos do decodificador obtermos as
matrizes [Gq] e [Hy] do CG (23, 12) e as matrizes [(G] e [H] do CGE (24, 12).

A matriz [Gq] do CG (23, 12) — veja eq. 1.16 — pode ser obtida a partir das
classes de residuo representadas pelos polindémios XZ. g,(x), 0 < Z < k, e é uma
matriz kxn = 12x23.

Para coloca-la em sua forma escalonada reduzida (ou canénica), que é a matriz
geradora do codigo posto sob forma sistematica, sabemos, pelo teorema do resto de
Euclides, que

Xt — ri(0 =g;(x) q; gk <i<n-1 (1.14)

é palavra-codigo onde s6 o termo em grau *“i” é nio-nulo para i >> n—k-1.
Entao, podemos fazer (X'-r) como j-ésima linha de [G4] , i = n—.
A forma de [G1] ficara sendo

[G1]=[l| - R] (1.15)

(10101110001100000060000 0]
01010111000110000000000
00101011100011000000000
00010101110001100000000
00001010111000110000000
00000101011100011000000C
00000010101110001100000
00000001010111000110000
00000000101011100011000
00000000010101110001100
00000000001010111000110
00000000000101011100011, (1.16)
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onde Ik é a matriz identidade (kxk) e -R é uma matriz kx(n-k) onde a j-ésima
linha é o vetor dos coeficientes em —r ,,_j (x). Procedendo assim, [Gy ] posta na forma
escalonada reduzida é dada em (1.17) e vale para o CG (23, 12) posto em forma
sistematica:

[10000000000010101110001]
01000000000011111001001
00100000000011010010101
000100006000011000111011
00001000000011001101100
00000100000001100110110
{Gﬂ:000000100000@0110011011
00000001000010110111100
00000000100001011011110
00000000010000101101111
00000000001010111000110
0000000000010101110001 1] (1.17)

O codigo de Golay estendido CGE (24, 12) pode ser modelado como na fig. 1.2 a
seguir:

CG (23,12)

S ) I S L2 T ——

FIGURA 1.2. CODIFICADOR PARA O CGE (24,12) (MODELO TEORICO)

Temos entao, pela estrutura da palavra cédigo ¢ do CGE (24, 12), que:

23
c= b[Gg]r(b,Zb,;) (1.18)
i=1
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Donde

[(}2]==[123j17i} (1.19)

€ uma matriz 23x24.
Como b =a [(4], teremos:

c=(a[G])*[Gg] (1.20)

onde a é o vetor de informacéo [1x12], ¢ a palavra-codigo [1x24], [G4] a matriz
geradora do CG (23, 12) dada por (1.17), [12x23], e [Gg] é uma matriz [23x24]
constituida por uma sub-matriz identidade I3, [23x23], e um vetor coluna de 1Is.

A matriz geradora [G] do CGE (24, 12) néo nos interessa para efeito da
discussdo do decodificador. Entretanto, é muito importante obtermos a matriz de
verificagio de paridade [H] do CGE (24, 12).

A matriz [Hi] de verificagdo de paridade do CG (23, 12) posto na forma
sistematica &, como sabemos ([33], [27], [11], [12]D:

[G1]=[1[P] = [H]=[-P"|1, ;] (121 a)

Entdo, a matriz [H1] do CG (23, 12) sera (n-k)xn = 11x23 e valera, por inspecio
em {1.17):

(111110010010100000000007
011111001001010000000060
11000111011000100000000
01100011101100010000000
110010001111006001000000
[Hy]={10011101010100000100000
10110111100000000010000
010110111100000600001000
00101101111000000000100
00010110111100000000010
11110010010100000000001_

(1.21b)
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No caso do CGE (24, 12), a matriz [H] é obtida acrescentando-se um vetor-linha
1 e a matriz é 12x24, dada em (1.21) (¢).

(111110010010100000000000]
011111001001010000000000
1100011101100601000000000
011000111011000100000000
110010001111000010000000
100111010101000001000000
101101111000000000100000
010110111100000000010000
001011011110000000001000
000101101111000000000100
111100100101000000000010
111111111111111111111111 (1210

No decodificador, esta matriz [H] é usada na determinacio dos vetores-
sindrome que indicarao as posigdes dos erros nas palavras recebidas, ja que

T

s= r[H] (121 d)

1.2.1.2. PROPRIEDADES ADICIONAIS DO CODIGO DE GOLAY

Algumas propriedades adicionais do cédigo de Golay, interessantes tanto do
ponto de vista tedrico quanto do pratico serdo vistas nesta secdo.

Observando os espectros de peso dos cédigos de Golay CG (23, 12) e CGE (24,
12), dados na tabela 1.1, podemos concluir que eles apresentam simetria de pesos
em torno do valor médio (n / 2). Esta simetria indica que, se a palavra ¢ pertence ao
codigo, entdo o complemento booleano € digito-a-digito de ¢ também pertence ao

codigo (i.e.,se ceC=¢ceC).
Para provar esta propriedade, recordamos que, em algebra binaria, a inversdo
booleana é dada por:

¢ =(1+¢) (1.22)

Como qualquer um dos polinémios geradores, g,(x) ou go(x) — ver egs. (1.10) e
(1.11) - que déo origem a matrizes geradoras com um numero impar de 1's em cada
uma das 23 colunas, podemos, sem perda de generalidade, usar a matriz G canénica
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obtida de g(x), dada em (1.17). Esta matriz tem um *1” por coluna na sub-matriz
identidade e sete “1's” em cada coluna da sub-matriz paridade [P].
Assim, para uma palavra-codigo ¢ obtida de uma palavra a de entrada, temos:

C; =a; 1<1 <12

. 1.23
G = P(i-12) 13<1 <23 ( )
com as equagbes de paridade p;_;5 obtidas da matriz [G1] dada na eq. (1.17):

Dy =ay+a9 +Qg +ay +a5 +08 +ann

P11 =Q) +as +ag +ay -'3‘-(17 +a1p + a9

Para uma palavra a de entrada a = (1+a) = [(1+ay),...,(1 + a9, teremos:

cit=1+aq;=@;=¢; 1<i<12

E também, a partir da matriz [G1] dada em (1.17):

o =(1+a)+(1+ag) +(1+ag)+(1+ay) +(1+a5) +(1+ag) +1+ay ) =1+ 1+ 1+ 1+ 1+ 14 1)+ py =By
1

p;‘ 1 =(1+a1)+(1+a.2)+(i+ag)+(1+a4)+(i+a7)+(1+q_(9+(1+cqg)=(1+1+1+1+1+1+1)~;~ P1=D

Entdo, para uma entrada &, temos como palavra-cédigo:

c. =6 1<1<12
’ (1.24)
: = D(i-12) 13<1 <23

No caso do cédigo estendido CGE (24, 12), temos:

C24 = P12 =@ +Ag+--+Qyp + Py + Pgt+pyp (1.25)

Portanto, para entrada a:
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Coy = p?z =(1+ay)+(A+ag)+--+(1+ayje)+(A+p))+1+pg)+-+(1+pyy) =

23
=| D 1|+ P12 =D1g =Tz (1.26)

i=1

Conclui-se entdo que:

Para os codigos CG (23,12) e CGE (24, 12),sec eC entao ccC. C.Q.D.

Esta propriedade se aplica a qualquer cédigo de bloco binario que tenha o vetor
1 como palavra-cédigo, que equivale a distribuicio simétrica de pesos em torno de
(n/2) e que equivale a ter nimero impar de 1's nas colunas da matriz G.

Da propriedade descrita acima decorre outra propriedade:

A decodificagao dos cédigos de Golay CG (23, 12) e CGE (24,12) é transparente
a ambigitidade de fase associada a demodulagio de um sinal BPSK. Esta
propriedade leva, em termos praticos, a esquemas de decodificagdo mais simples,
que nfo exigem a resolugio (remogio) desta ambigiiidade.

Isto constifui uma vantagem aparente porque, na maioria dos casos de
transmissdo digital, a polaridade dos digitos (dada pela coeréncia de fases entre
transmissao e recepgao) importa muito.

Assim, nos casos de transmiss@c continua, o Unico meio de remover a
ambigiiidade de fase de sinais BPSK seria a codificagio diferencial do sinal digital
em banda basica, resultando em uma modulagdo BPSK diferencial que, como se
sabe, tem um desempenho abaixo do BPSK coerente dado que a taxa de erro de bit é
o dobro da taxa de erro de simbolos. Em outras palavras, o ganho de codificacao
assintotico do coddigo de Golay é reduzido, na pratica, pelo uso de codificagio
diferencial.

Ja nos casos de transmissao em surtos, como é 0 nosso caso, este problema pode
ser evitado através do uso de um preambulo adequado, que permita a remocio da
ambigiiidade de fase. Aproveita-se assim a existéncia do preambulo nao s6 para
suas fungdes primordiais (sinalizacdo de inicio de transmissio, recuperacic de
portadora e recuperacao de relégio de simbolos) mas também para maximizar o
desempenho quanto a ruido do sistema.

Para esquemas de modulagio QPSK, que é o nosso caso, aplicam-se 0s mesmos
principios acima, com a ressalva de que existem 4 condicoes de ambigiiidade de fase
entre transmissao e recepgio ao invés de apenas 2 do BPSK. A tabela 1.2, apresenta
as condi¢des de ambigiiidades de fase para QPSK:
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y A B
0° P Q
90° Q P
180° 3 0
270° Q P

TABELA 1.2. AMBIGUIDADES DE FASE PARA QPSK

onde y é a fase relativa entre a portadora recuperada e a portadora de
transmissdo, A e B sdo os canais em fase e quadratura da recepgdo e P e Q os canais
em fase e quadratura da transmissao.

1.2.1.3. EXEMPLO DE APLICAGAO DO ALGORITMO DE CHASE

Chase [13] e Pessoa e Arantes [31] verificaram por simulagdo em computador
qual seria o desempenho dos decodificadores baseados nos algoritmos 1, 2 e 3 de
Chase em um canal AWGN e com o codigo de Golay estendido (24, 12); os resultados
obtidos por Chase [13] estdo na Fig. 1.3. a seguir, assumindo modulacao 2-PSK.

Pela Fig. 1.3., pode-se concluir que:

a) para P;,=10-4 o desempenho do decodificador usando ou o algoritmo 1 ou 0 2
tem um ganho de 1,6 dB sobre o decodificador binario (decisdo abrupta) e um ganho
de 3,0 dB aproximadamente sobre uma transmissio nao-codificada [31];

b) os ganhos assintéticos sao de 3 dB para decodificacdo binaria e de 6 dB para
decodificacdo por correlagao [13];

¢) para P,=10-5 o0 ganho do decodificador binario é de 2 dB sobre a transmissao
nao-codificada e o do decodificador por correlacio é de 4 dB [13];

d) o desempenho dos algoritmos 1 e 2 sdo exatamente iguais mas o algoritmo 1
usa 10626 padroes de teste conforme veremos no capitulo 4, enguanto o algoritmo 2
usa apenas 16 padroes de teste ja que d=8 para o codigo estendido de Golay (24, 12).

e) o desempenho do algoritmo 3 é 0,4 dB pior que o dos algoritmos 1 e 2 para
P,=10-5, e usa 5 padrdes de teste Tj com Tj tendo 0, 1, 3, 5, e 7 digitos “1”, nas 7
posigoes menos confiaveis. Neste caso especifico, onde n=24 ainda é relativamente
pequeno, as vezes vale a pena usar 16 padrdes de testes do algoritmo 2 ao invés de
se usar os 5 do algoritmo 3 para ganhar 0,4 dB e ficar com um desempenho 0,1 dB
pior que o melhor decodificador possivel, que é o de correlagao.

Este exemplo de aplicagao do algoritmo 2 de Chase usando o CGE (24, 12) é de
grande importdncia pratica para ndés dado que a arquitetura apresentada neste
trabalho é especificamente voltada para esta aplicagio, apesar de poder ser
estendida para outros cédigos de bloco desde que se disponha do decodificador por
decisdo abrupta e se adapte os diversos blocos constituintes do decodificador aos
pardmetros do c6digo usado (i, k£ e d), conforme mostraremos no capitulo 5.
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Apbs esta revisdo sucinta de conceitos de codigos corretores de erro,
passaremos a revisao de um tipico enlace digital via satélite para mostrar conceitos
e problemas especificos da transmissao via satélite.




Cap. 1 19

1.2.2. TRANSMISSAO DIGITAL VIA SATELITE

A tecnologia de transmissdo via satélite foi uma das tecnologias que mais
rapidamente se desenvolveram e uma das que mais rapidamente penetraram no
mercado, devido ao enorme aumento de capacidade para comunicagoes
transoceanicas quando comparada com os cabos submarinos.

O satélite geoestacionario de comunicagdes foi concebido por Arthur Clarke em
1945 como sendo um repetidor de radio a 36.000 km de altitude e em 1965 o
primeiro satélite geoestacionario comercial para telecomunicagdes, o Intelsat I, ja
estava em servigo. ,

Tipicamente, um satélite de telecomunicagbes geoestacionario é um repetidor
ativo de microondas situado em uma oOrbita sobre o equador, a 36.000 km de
altitude. Nesta o6rbita, o periodo de translacio do satélite em torno da Terra é de 24
horas, igualando o periodo de rotacio da prépria Terra. Entdo, para um observador
fixo em um ponto da superficie terrestre, a posi¢io aparente do satélite ndo muda,
e, a orbita pode ser chamada geoestacionaria. Um satélite de telecomunicacoes,
além de painéis solares, baterias, subsistemas de comando e telemetria para
controle de véo e foguetes e retrofoguetes, possui o subsistema de comunicacdes,
comumente chamado de “payload” (carga Gtil).

O diagrama em blocos deste “payload” esta mostrado na Fig. 1.4.

Este *“payload” consiste em um conjunto de repetidores ativos chamados de
“transponders”. Normalmente, estes transponders ocupam freqiiéncias adjacentes e
possuem largura de faixa de 40 MHz aproximadamente.

No caso do Brasil, os satélites BRASILSAT I e BRASILSAT II operam na faixa
chamada banda C (3,9 a 6,2 GHz). Cada satélite tem uma banda passante
autorizada de 500 MHz, recebe sinais das estactes terrenas na faixa de 5925 MHz a
6425 MHz e os retransmite na faixa de 3700 MHz a 4200 MHz. Cada um dos
satélites tem 24 transponders, com 36 MHz de largura de faixa cada um. Estes
transponders sé@o divididos em 2 grupos de 12 transponders, cada grupo eperando
com polarizacéo ortogonal a do outro. Nos BRASILSATS, a polarizacgio é linear e,
portanto, 12 transponders recebem o feixe de polarizagio horizontal e os outros 12
recebem o feixe de polarizagio vertical. As razdes para dividir a banda autorizada de
500 MHz em sub-faixas de 36 MHz e usar diversos “transponders” ao invés de um
anico “transponder” sao:

a) economia: a poténcia e peso do subsistema de energia teriam que ser muito
grandes porque as valvulas TWT do satélite teriam que ser de altissima poténcia no
caso de “transponder” tnicoe (para evitar intermodulages no ambiente multi-
portadoras), encarecendo muito o satélite e o foguete de lancamento;

b) tecnologia: existem dificuldades técnicas muito grandes para implementar
um “transponder” tnico;

¢) confiabilidade: ha ganho de confiabilidade com varios transponders.
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Do ponto de vista de servigos e da tecnologia de transmissdo, a comunicag&o via
satélite apresenta a enorme vantagem de oferecer uma grande quantidade de canais
para comunicagdes a longas distancias ou transocednicas a custos razoaveis e
menores que em outras opgoes tecnolégicas. Entretanto, a comunicacdo via satélite
apresenta algumas dificuldades, que podem ou nfo se tornarem inconvenientes,
dependendo do servigo.

A primeira dificuldade é o atraso de propagacao. Este atraso é inevitavel e
ocorre devido a limitagfo fisica da velocidade da luz na atmosfera e no vacuo. Como
em um enlace a informagéo percorre no minimo 72.000 km (caso as estagdes estejam
sobre o equador), o tempo de propagacic é da ordem de 260 ms a 270 ms e varia
conforme a localizagdo das estagdes. Este atraso em nada afeta o desempenho de
transmissdo de TV ou voz, mas pode ser inconveniente em alguns servigcos de
transmissao de dados.

Para outros TPDR
* /REPET!DOR ou TRANSPONDE!N
divisor de LNA+fiitro
;'éncia | separador e
de canais
* oscilador conversor
TN local - de
\ * 2225MHz freqgiiéncia
antena do b filtro d
satélite combinador Hiro ge
de poténcia < saida+tHPA .

De outros TPDR \ . /

FIGURA 1.4. DIAGRAMA EM BLOCOS DO SUBSISTEMA DE COMUNICAGOES DE UM SATELITE
TIPICO
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A outra dificuldade, contornavel, diz respeito as perdas de transmissao e ruido,
que obrigam os sistemas via satélite a operarem com tecnologias modernas e mais
refinadas que as utilizadas em outros sistemas de telecomunicacoes.

Assim, tipicamente, as estagdes terrenas precisam utilizar amplificadores de
poténcia de microondas (HPAs “high power amplifiers”) na faixa de 1 W (para um
canal de voz) a 600 W (transmissio de TV), amplificadores com baixo ruido (LNAs —
“low-noise amplifiers™) na faixa de 180 °K (recepgiio de TV doméstica) a 40 °K
(estagdo de altissima capacidade) e antenas paraboélicas de alto desempenho com
didmetros enfre 2 m (recepcido de TV doméstica) e 30m (estagio de altissima
capacidade), na banda C. A fig. 1.5. a seguir mostra uma estacio terrena de
transmissao via satélite tipica em diagrama de blocos simplificade, omitindo
equipamentos redundantes e de comutacdo (que aumentam a confiabilidade da

estacio).

LEGENDAS:

ALM - alimentador

HPA - amplificador de poténcia

LNA - amplificador com baixo ruido

EQPTO. DE RF - equipamento de RF

{combinadores, divisores de poténcia,

filtrosem 4 e 6 GHz)

CONV. SUB. - conversor de subida
(transliacdo de Fl para 6 GHz)

HPA LNA CONV. DESC. - conversor de descida

+ ' (franslacéo de 4 GMz para FI)

delpara FI-TX - equipamentos de fregiiéncia
- interrediaria (tipicamente 70 MHz) de
DISTRIBUIDOR DE RF Outros  yr3nsmissso (moduladores, fittros,
+— eqptos sintetizadores, amplificadores).

Fi-RX - idem, para recepg@o

A L]

COnversor conversor {(demoduladores, CAG, CAF, recuperacio
de subida de descida de portadora).
BB-TX - equipamento de banda bésica
/ ' de transmissao (amplificadores, filtros,
™ pré-énfase, embaralhadores,
FI-TX FI - RX codificadores de voz, c6digo corretor de
erros, codificadores de video, interfaces).
A moderm v BB-RX - equipamento de banda basica de
recepgao (amplificadores, filtros, de-
énfase, desembarathadores,
BB - TX BB-RX decodificadores D/A de video ou voz,
4 f Y, decodificador do codigo corretor de erros,
Y interfaces, recuperadores de reldgio).

a rede terrestre

FIGURA 1.5. ESTAGAO TERRENA TiPICA — DIAGRAMA EM BLOCOS SIMPLIFICADO
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Quanto ao uso de transmissdo digital nas comunicagfes via satélite, as
vantagens e desvantagens em relagao aos sistemas analdgicos sao basicamente as
mesmas que se tem em outros tipos de sistemas de transmissao. A transmissio
digital via satélite tem, entre outras, as seguintes vantagens sobre a transmissao
analodgica:

a) transparéncia dos sinais digitais: 6 modem, excefo em poucas funcgdes, tem os
mesmos circuitos, qualquer que seja o servigo;

b) hierarquia facilitada (para taxas de transmissao);

¢) permite uso de AMDT (acesso multiplo por divisdo temporal), AMDF (idem,
em freqiiéncia) ou AMDC (idem, por codigo); nos sistemas analdgicos s temos
AMDF;

d) permite privacidade através de criptografia, o que é importante em algumas
comunicacbes via satélite, jA que os sinais transmitidos via satélite podem ser
captados por qualquer estacao;

e) economia nos equipamentos, gque usam fungbes que podem ser comuns a
todos os servigos, barateando o custo;

f) maior resisténcia a ruidos e interferéncias, podendo operar com relacoes
sinal-ruido mais baixas do que os sistemas analbgicos e também menor recuo dos
amplificadores de poténcia, que passam a operar mais proximo da saturacio,
barateando ainda mais o custo das estacdes.

As maiores desvantagens sio:

a) o atraso de propagacio pode interferir em alguns servigos (dados iterativos,
p. ex.) e em alguns métodos de acesso (AMDT);

b) normalmente, os sistemas digitais ocupam mais faixa que os sistemas
analédgicos equivalentes, o que também ocorre na transmissao via satélite.

Normalmente, a decisao de se usar sistemas de transmissdo digital ou
analégica leva em conta, em funcgio do servigo, se o transponder operara limitado em
faixa ou em poténcia. Os sistemas digitais, apesar de ampliarem a faixa requerida
para um mesmo nimero de usuarios, requerem relagdes sinal-ruido muito mais
baixas para uma mesma qualidade de servigo.

Finalmente, citaremos agora as principais perdas que ocorrem nas
transmissdes via satélite e as principais interferéncias (ruido) na faixa de 4/6 GHz
(banda C). _

A atenuacio de espago livre é a maior perda, devido as enormes distancias.
Para uma antena de estacio de 30 m de didmetro e antena do satélite de 1,5 m de
didmetro, na banda C, com freqiiéncias de subida e de descida iguais a 6,175 GHz e
3,95 GHz, as perdas de subida e de descida sdo de aproximadamente 95 dB e 104
dB, respectivamente ({29}, cap. 4).

A atenuacio por chuvas é outro fator de perda. Tipicamente, uma chuva forte
(16 mm/hora), em 6 GHz, da 1 dB de perda para angulos de elevacio de 90° e 3 dB
para elevacgao de 15° (J29], cap. 4).
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Outras atenuagdes sdo devidas a nuvens e nevoeiros, neve, granizo, etc. Estas
atenuagdes também sdc pequenas (1 dB ou menos) e dependem da freqgiiéncia e
adngulo de elevacgdo [29].

Outra perda estd associada a absor¢io atmosférica devida ao oxigénio
molecular, vapor d'agua e elétrons livres. Esta perda, na banda C, também é
pequena e func¢do da elevacio da antena. Para os dngulos de elevagio das antenas
no Brasil, ela é desprezivel na banda C [29].

Outro efeito atmosférico causador de perdas é a despolarizagio do feixe na
ionosfera, que, além da perda em si, gera uma interferéncia entre as polarizacdes
ortogonais, Este efeito também é desprezivel na banda C.

Além destas perdas, a atmosfera causa um efeito chamado cintilagdo, que
ocorre em determinada hora do dia (inicio da noite, durante 2 a 3 horas
aproximadamente). A cintilagdo acarreta varia¢bes rapidas e de pequena amplitude
no sinal em torno de 3 dB para cima e para baixo do nivel nominal, como se fossem
*micro-desvanecimentos”. Este fendmeno vem ocorrendo com muita freqiiéncia no
Brasil e com amplitudes de variagAo maiores do que a literatura fornece para
regifes como Estados Unidos e Europa.

Finalmente, existe uma perda controlavel mas nio desprezivel, que é a perda
por desapontamento (misalignment) de antenas. Esta perda é maior para antenas
grandes, com feixe de abertura reduzida e é provocada pelo movimento do satélite e
por ventos. Pode ser da ordem de até 0,5 dB.

Quanto aos tipos de interferéncia e ruido que afetam a comunicacio via
satélite, a maior delas é, sem davida alguma, o sol. Na faixa de 4/6 GHz, a
temperatura de ruido varia entre 10.000 °K a 1.000.000 °K, dependendo da
atividade solar. Para temperaturas de ruido desta ordem, o sinal fica ininteligivel e
o sistema sofre realmente uma interrupgio. Gracas 4 mecanica das 6rbitas, esta
interrupgdo de servigo é previsivel e dura em torno de 10 minutos durante 5 dias
consecutivos semestralmente. Assim, pode-se contornar o problema com
chaveamento de satélites ou uso de rotas alternativas [29].

A maior fonte de ruido (ap6s o sol) no lance de subida é a Terra e o ruido na
banda C é plano e vale em média 254 °K ([29], cap. 7).

Existemn ainda os ruidos galactico e cosmico, que s@o despreziveis acima de 1
GHz [29], ruido de descargas eletrostaticas e raios, também desprezivel [29] e o
ruido do céu, que vale aproximadamente 30 °K [29].

Além disso, a mesma atmosfera, que absorve radiacio, a reemite sob forma de
ruido, que varia em fungéo da freqiiéncia e da elevacfio da antena. Assim, o ruido na
banda de 4/6 GHz originado pelo vapor d'4gua, oxigénio e elétrons esta na faixa de
temperatura de ruido de 3 °K a 10 °K para elevacées de 90° a 15° [29].

O mesmo ocorre com a chuva, granizo, neve, nevoeiros e nuvens. Os ruidos
gerados por reemissdes podem, segundo [29], variar, na banda C, de 10 °K (elevacio
de 90°) a 30 °K (elevagio de 15°) para nevoeiro ou nuvens e de 10 °K (90° de
elevacio) a 40 °K (15° de elevacgio) para chuvas fortes.
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Existe ainda o ruido da lua e o ruido produzido pelo ser humano. Este ultimo é
desprezivel na banda C pois a emissio de maquinas elétricas, carros, etc, ocorre
abaixo de 1 GHz. Apenas os enlaces de microondas terrestres podem atrapalhar
nesta faixa, porém, com estudos de engenharia de sistemas adequados, o problema é
contornavel (colocando-se, por exemplo, as estacbes terrenas dentro de um vale
cercado de montanhas, o risco de interferéncia é minimizado).

No caso do lance de descida, temos que considerar também o ruido préprio do
equipamento de recepcdo, que tem uma temperatura de ruido devida a4 soma das
temperaturas de ruide da antena (60° K tipico), da guia de onda e do LNA (40°K a
180° K tipicos).

Entdo, a partir dos perfis tipicos de ruidos, usa-se tipicamente, para o calculo
de sistemas, uma temperatura de ruido total de 1000 °K para o lance de subida
(inclui antena e LNA do satélite) e de 250 °K para o lance de descida (inclui antena
e LNA da estagio terrena), ac se operar na faixa de 4/6 GHz com estacdes terrenas
com antenas de 12m de didmetro, utilizando o feixe global do satélite [29].

O dimensionamento exato de um enlace é feito levando-se em conta todos estes
fatores e, no caso da transmissdo digital, a taxa de erro desejada, que fornecera a
relacdo sinal-ruido desejada. Convém notarmos que o ruido na transmissdo via
satélite em banda C é predominantemente branco, gaussiano e aditivo (porque os
ruidos vém de varias fontes independentes e com densidade uniforme na faixa de 4
a6 GHz).

Na proéxima se¢do, veremos um dos mais eficientes sistemas de miltiplo acesso
ao transponder de um satélite, o acesso miltiple por divisao temporal (AMDT).

1.3. O SISTEMA AMDT

Os sistemas de transmissao digital via satélite que utilizam técnicas AMDT
(acesso miultiplo por divisdo temporal, TDMA em inglés) vém se tornando cada vez
mais comuns e Iimportantes no cendrio das comunicagbes internacionais e
domésticas via satélite gracas as suas caracteristicas altamente vantajosas para as
comunicagoes via satélite [29].

Desde o inicio da década de 80 o Canada possui 2 servicos AMDT para
comunicagoes domésticas: o “High-Capacity TDMA” e o *“Thin-Route TDMA™; nos
Estados Unidos, um sistema AMDT de comunicacbes orientadas a realizacdo de
nego6cios entre empresas é operado pela companhia privada SBS e, recentemente, o
INTELSAT introduziu seu sistema, operando comercialmente desde o inicio de 1985
(um sistema experimental para estudos de viabilidade técnica e comercial ja operava
desde 1974). O CPqD-TELEBRAS desenvolveu um sistema AMDT — o SAMSAT -
cujo teste de campo realizado pela EMBRATEL, mais os testes sistémicos de
laboratorio foram concluidos com sucesso.

Como um satélite é um repetidor ativo de microondas estacionario a 36.000 km
de altura e, portanto, muito caro, este recurso deve ser compartitlhado pelo maior
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ntmero de usuarios possivel para que possa ser viavel economicamente. Assim, a
técnica AMDT prové um meio para tal compartilhamento: as diversas estacdes que
compdem uma rede transmitem seqiiencialmente, em instantes distinfos, surfos de
dados em uma cadéncia de repetigdo bem controlada para nio aglomerar surtos no
satélite que os retransmite as estagdes terrenas, formando um quadro repetitivo,
como mostra a Fig. 1.6. Ocorre assim uma multiplexacio no tempo entre as diversas
estagbes, onde cada surto (burst) de dados é transmitido s6 por uma estacfio, mas
todas podem receber todo o quadro (frame). Para controlar a cadéncia de
transmissao e o sincronismo do sistema como um todo, deve existir uma estagio de
referéncia (ER), que comande remotamente todas as outras estacgbes (ETS).

Originalmente, os sistemas AMDT foram idealizados para aumentar a
capacidade de canalizagio dos TRANSPONDERS do satélite, porque, nos satélites
antigos, a poténcia de transmissdo das valvulas TWT de saida dos
TRANSPONDERS (repetidores com largura de faixa BW=36MHz) era limitada a
poucos watts e sobrava faixa no espectro de 500 MHz dos satélites. A poténcia de
saida era limitada por causa do custo de lancamento por quilo de carga ftil
“payload” de eletrdnica, por causa da baixa eficiéncia das baterias solares e da
razdéio ganho por peso das antenas dos satélites. A tecnologia de comunicacdes via
satélite na época era mera evolugio da vigente nos “LINKS” de microondas
terrestres, ou seja, a técnica de compartilhamento era 0 FDMA (frequency-division
multiple-access ou multiplexagio em freqiéncia). Com isso, criou-se uma limitacio
basica na méaxima qualidade de sinal (maxima relagdo sinal-ruido, SNR ou S/N) que
podia ser obtida, devido a dois fatores conflitantes: para amortizar ¢ custo, um
namero maior de usuarios deveria existir, mas, aumentar o nimero de usuarios
imphicaria em aumentar a intermodulagio entre portadoras (dada a pequena
poténcia disponivel, com rapida saturagdo da TWT), reduzindo a SNR final, podendo
cair abaixo do minimo nivel de qualidade exigido pelo usuério. A soluciio para este
problema era é6bvia: diminuir o ntmero de portadoras existentes em um transponder
e aumentar o numero de usudrios significava passar de multiplexacio em
freqiéncia para multiplexagdo no tempo. Concebeu-se assim os sistemas AMDT de
“primeira geragdo”, cujas caracteristicas eram:

a) apenas uma portadora ocupando todo o transponder de 36 MHz, com alta
taxa de dados (60 Mbit/s usande BPSK ou 120 Mbit/s usando QPSK);

b) poucas estagbes terrenas compartilhando o servico, que se comportavam
como um né de rede com milhares de portas acopladas a esse né, e portanto
aglutinadas geograficamente;

¢) quadro fixo, com s6 um PTT (plano de tempo de transmissio).

Contudo, o cenario de comunicagoes foi evoluindo até chegar aos anos 80. Hoje,
a eficiéncia dos painéis solares é muito superior que a de antes; com novos
materiais, as anfenas podem ser maiores (e entdo com maior ganho) e mais leves
que as primeiras antenas dos satélites iniciais; o custo de langcamento por
quilograma de “payload” é menor e a eficiéncia das TWTs é maior. Nas
comunicagdes por via terrestre, houve um sibito aumento de demanda com a
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explosdo das comunicaces de dados de computador, texto e negécios; viabilizagio de
canais de banda larguissima (fibra 6tica); digitalizacio de voz e imagens e a
exigéncia, por parte dos usuarios, de maiores facilidades e flexibilidades de
mterconexio e maior qualidade de sinal. Tudo isto fez com que, hoje, o recurso
limitado no satélite deixasse de ser a poténcia disponivel e passasse a ser faixa de
utilizagao (limitada a 500 MHz na faixa de 6/4 GHz).

Brasi}
Sat,

i |

ETS i ER

ETS ETS

FIGURA 1.6. UM SISTEMA AMDT TiPICO

Surgiram, entdo, a técnica de reuso de freqiiéncia, com o aproveitamento da
ortogonalidade de polarizagbes nas antenas (polarizacio horizontal e vertical ou
circular a direita e a esquerda); aumento das freqiiéncias de enlace (de 6/4 GHz para
11-9 GHz, 14-12 GHz, migrando para 20-18 GHz) e conseqiiente aumento da largura
de faixa total disponivel (de 500 MHz para 580 MHz e hoje em 800 MHz) e uma
mudanga na tecnologia de estagbes terrenas, no sentido de torna-las menores, mais
baratas, mais flexiveis e mais portateis. Como o satélite é hoje o meio de
transmissdo a distdncia mais versatil porque pode: fazer radiodifusdo
(*BROADCASTING”™) e comunicagdes ponto-a-ponto, atingir regides onde os enlaces
terrestres seriam invidveis economicamente (regides inéspitas ou de baixa
densidade populacional), e cobrir uma vasta regifio (que pode teoricamente chegar a
1/3 da superficie da Terra), atingindo com isto o maior ntimero de usuarios
possiveis, o esforgo no sentido de estacbes menores, baratas, flexiveis e
transportaveis é de suma importdncia para competir com outros meios de
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transmissfo que hoje sdo mais baratos (como fibra 6ptica), mas nfo tio versateis ou
de ampla cobertura ou, ainda, transportaveis e méveis.

Inevitavelmente, a tecnologia AMDT caminhou neste sentido e o sistema
desenvolvido hoje no CPgD é um AMDT com as seguintes caracteristicas:

a) uso de miltiplas freqiiéncias compartilhadas no tempo pelas estacbes, ja que
a poténcia disponivel no satélite assim permite. Sdo 16 freqiiéncias diferentes.

b) com isto, pode haver um aumento da capacidade de interconexdio entre
estagbes jA que podem continuamente, transmitir surtos em instantes distintos em
freqiiéncias diferentes. Cria-se, entdio, uma “central de comutacdo virtual no
espaco” (virtual porque a inteligéncia nio esta “on-board” mas na Terra, na ER);

¢) esta “central” aumenta a flexibilidade do sistema, j4 que os PTTs sio
programéaveis e podem ser trocados periodicamente (desde que nio seja quadro a
quadro) dentro de um tempo que seja suficientemente longo;

d) estacbes pequenas, baratas e flexiveis, mas nido tido facilmente
transportaveis;

e) capacidade total de trafego de 8,192 Mbit/s, distribuidos em quadros a 512
kbit/s com 60 ms de duragéo por 16 freqiiéncias distintas, fo a f15, como mostra a
Fig. 1.7. O sistema pode ter até 126 ETS operando, uma estacdo de referéncia
primaria ER0 e uma outra estacdo de referéncia, secundaria (reserva ou “stand-
by”), ER1;

f) velocidade minima de porta de usuario de 1,2 kbit/s e maxima de 48 kbit/s e
velocidade minima de porta de tronco de rede de 64 kbit/s e maxima de 384 kbit/s.

O *espaco nao-utilizado” mostrado na Fig. 1.7 é inerente a todo sistema AMDT
multifreqiiencial e é um intervalo de tempo para que todas as ETS “oucam” o canal
comum de sinalizagio (CCS) da ER para ETS (na freqiiéncia fg). O CCS serve para
controle do sistema, supervisdo das ETS e monitoragdo de status (alarmes) entre ER
e ETS. O CCS ETS para ER é acessado por contencgiio e detecgdo de colisio, i.e.,
qualquer ETS pode enviar sinais & ER neste CCS ETS para ER (em f1) e pode haver
colisdo de transmissoes de 2 ETS quaisquer. Cada surto (nfo mostrado na Fig. 1.7)
dentro de um quadro é precedido por um preimbulo necessario em toda transmissao
por surto. Este preAmbulo consta de um tempo de guarda, uma palavra Gnica (PU)
para marcar inicio de surto e uma seqiiéncia de dados que facilite a recuperagio de
portadora e de relégio de bit. A modulacio é QPSK coerente e é mantido um
sincronismo virtual em cada porta para compensar erros de freqiiéncia, posi¢do (que
faz variar tempo de propagacio das mensagens) e efeito Doppler introduzidos pelo
satélite, que nao é perfeitamente geoestacionario.

Com isto, demos aqui as principais caracteristicas do sistema AMDT
desenvolvido no CPgD. Vamos agora justificar a utilizacio de um cédigo corretor de
erros no sistema e um decodificador tio poderoso como o de Chase,
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FIGURA 1.7. CAPACIDADE TOTAL DO SISTEMA AMDT (SAMSAT)
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1.3.1. NECESSIDADE DE CODIGO CORRETOR DE ERRO NO AMDT

Para mostrar que € necessario o uso de cédigos corretores de erro no sistema
AMDT, vejamos primeiro alguns pontos conflitantes: _

a) as estagoes precisam ser pequenas, relativamente baratas e flexiveis;

b) a poténcia disponivel no satélite é limitada pelo recuo (back-off) necessario
para nio haver intermodulacio entre as 16 portadoras (canal linear);

c) a atenuacdo de espaco livre no lance de subida e no lance de descida,
somadas, ficam em torno de 200 dB;

d) a qualidade do sinal recebido deve ser boa o suficiente para garantir a
confiabilidade exigida pelo usuario.

Esta gualidade exigida pelo usuéario é tal que seja garantida a disponibilidade
dos enlaces por mais de 99% do tempo. Para isso, a probabilidade de erro média de
bit deve ser menor que 10-6 [42].

Por outro lado, para que as estagbes possam ser pequenas e baratas, o
amplificador de poténcia de transmissiao (HPA) tem que ser de poténcia de saida nio
muito alta (pois a relagdo prego/poténcia ndo é linear mas exponencial); o
amplificador de baixo ruido (LNA) nido pode ser de muito baixa temperatura de
ruido (porque, novamente, para temperaturas de ruide abaixo de 100°K, o preco
cresce assustadoramente) e a antena n#o pode ser de alto ganho porque, alto ganho
em antenas, significa maiores didmetros que, por sua vez, significam custos maiores
{(crescendo, também, exponencialmente em funcgiao do didmetro).

Temos, entdo, que diminuir o desempenho do equipamento comum (antenas,
HPA, LNA e os conversores de subida/descida), para que custe menos, e aumentar a
complexidade do equipamento de processamento de sinais em FI e em banda basica,
aumentando o seu desempenho, que depende mais da arquitetura escolhida e
métodos de modulagdo do que do desempenho dos componentes em si. Por isto, os
métodos usuais de modulacdo escolhidos para modems via satélite sio o BPSK (2-
PSK) ou o QPSK (4-PSK) coerentes, que sdo os de melhor desempenho conforme
provado em [34], [44], [28], [12]. A tabela 1.3 d4 os valores de P}, probabilidade de
erro de bit média, em fungdo de Ey/N,, obtida usando-se a eq. (1.27) abaixo, valida
para um canal AWGN (caso de canais via satélite operando na regido linear):

P, = %erfc( gh) ,para BPSK e QPSK Q.27
44
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Eb/No (dB) Pb
6,9 ' 10-3
8.4 104
97 10-5
10,6 10-6
11,2 10-7
11,9 10-8

TABELA 1.3. Pp, X Ep/N, PARA BPSK E QPSK NAO-CODIFICADOS (CURVA TEORICA)

OBS.: Na tabela 1.3., EJ/N, = E/N, para BPSK e E /N, = E/N, + 3 dB para
QPSK pois o QPSK sao 2 BPSKs ortogonais e cada simbolo representa 2 bits.

No entanto, devido as restricbes sobre as antenas, LNAs ¢ HPAs e também
devido a maxima intermodulagio aceitavel (introduzida pelo satélite) e para
conseguir maior capacidade de canal (canalizagdo) do transponder, a especificagio
de sistema para o AMDT exige P, < 10-7 para E/N, = 8,5 dB, conforme calculos de
sistema da EMBRATEL, feitos para viabilizar economicamente o sistema, para
minimizar a intermodulagéo e para atender o critério de qualidade de sinal exigido
pelos usuarios potenciais [42].

Pela Tabela 1.3., vemos que, ¢ impossivel atingirmos esta especificagfio no caso
sem codificagio apropriada para a correcao de erros no receptor.

Tal controle de erros pode ser realizado de duas maneiras: ou com a técnica de
codigos corretores de erro (FEC) ou com a tecmca de requisicio automatica de
repeticio de mensagens (ARQ).

A primeira técnica (FEC - forward error correction) usa a redundancia
introduzida na mensagem para alimentar um decodificador que faz parte do modelo
“fisico™ de canal e transmissor/receptor. O cédigo tem taxa R = k/n e o sistema de
codificacio-decodificacdo opera com eficiéncia constante ao longo do tempo pois
sempre descarta (n—k) digitos a cada n digitos. A segunda técnica (ARQ - automatic
repeat request) usa uma redundincia de (n-k) digitos que ndo alimentardio um
decodificador corretor mas um circuito de verificagdo de paridade que detecta os
eventuais erros e, quando de suas ocorréncias, envia um pedido de retransmissio do
bloco errado, através de um canal reverso. Assim, esta técnica situa-se nioc no
modelo “fisico” mas na camada de protocolo, sendo necessaria uma realimentacdo
(canal reverso).

Em linhas gerais, temos as vantagens e desvantagens entre os dois métodos
listadas a seguir:

a) FEC:

a.1.) Vantagens:

— néo necessita canal reverso (realimentacio);

- a eficiéncia de saida de informacdo é constante e igual a taxa R = k/n do
codigo;

— o-atraso total pode ser constante para qualquer bloco;
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a.2) Desvantagens:

~ a eficiéncia de saida que é, no caso, a taxa R de codificacfio cai com o aumento
de ganho assintético do coédigo usado;

— a selecdo do algoritmo de decodificagio nfo é trivial, principalmente se se
exige alta confiabilidade nos dados transmitidos;

— a confiabilidade dos dados decodificados é muito sensivel a qualquer
degradagdo nas condigdes de transmissio pelo canal (.e., a curva Pp x Ey/N, em um
sistema codificado fica mais préxima da posigdo vertical (steeper) que a de um
sistema n#o-codificado); no caso limite, Shannon provou que se Ey/N, > -1,6 dB, Py,
-» 0 e se Ep/N, << -1,6 dB, Pp ->1/2 ({44], cap. 2, sec. 2.5).

b) ARQ:

b.1.) Vantagens: _

~ baixissima probabilidade de erros no-detectaveis (P, << 10-10);

- & efetivo em qualquer canal, com desempenho independente do tipo de ruido
(AWGN ou canal com desvanecimento, etc.)

— simplicidade na implementagdo do codificador/decodificador, implicando em
equipamentos mais baratos;

b.2)) Desvantagens:

— precisa de um canal reverso (realimentagio por protocolo);

- atraso de decodificagéo variavel para cada bloco;

— exige uma armazenagem, no lado de transmissio, dos blocos transmitidos
cujo comprimento depende do dobro do tempo de propagacio no canal mais o tempo
de atraso do processo de codificagao/decodificacio; entao, ou a fonte de dados precisa
ser controlavel ou “buffers” de memoéria precisam existir.

Pelo que foi exposto, e conhecendo as caracteristicas de um enlace via satélite,
que sdo: tempo de propagacao de subida mais descida de aproximadamente 300 ms e
ponto de operacdo de Ep/N, situado entre 6 dB e 13 dB, a técnica de ARQ nio
oferece a solugdo ideal pois qualquer retransmissio de um bloco sé aconteceria, no
minimo, 0,9 s apés este bloco haver chegado, ou seja, seria necessario um buffer, no
AMDT, de n=0,9 x 512 kbit/s = 461 kbits no minimo. Além disso, devido ao baixo
FEy/N, no ponto de operagdo, as retransmissfes seriam muito freqiientes e
inviabilizariam o sistema por causa da baixa eficiéncia de saida.

A solugdo, entdo, é introduzir um sistema que use FEC de forma a atender a
especificagdo de Pp < 107 para E;/N, = 8,5 dB e, caso o usuério deseje mais
confiabilidade nas transmissdes, usar entdo o ARQ (a cargo do usuério) para obter
Pp < 10-10 no final do processo hibrido FEC-ARQ.

Para o sistema AMDT, varias combinagdes de cédigos e decodificadores foram
consideradas.

Os coédigos convolucionais pecam para transmissdo por surtos devido 3
propagagao da treliga apés o final do surto, o que nio acontece com cédigos de bloco.
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Entre todos os codigos de bloco considerados, o coédigo de Golay estendido (24,
12) combinado com uma decodificagdo por decisdo suave usando o algoritmo 2 de
Chase foi o que mais se prestou as necessidades. Ele é pratico, por ter taxa R = 1/2
(facilita os reldgios a serem recuperados), por ser ciclico (facilita o codificador) e por
ser linear e sistematico. Além disso, com a decisdo suave em oito niveis, fornece um
ganho suficiente para atender a especificac@o pois este ganho cobriria tanto a
diferenga teoérica como a margem de implementagio (degradagdo) do modem ([13],
[31D.

A Fig. 1.8 mostra o desempenho do decodificador selecionado para o AMDT
comparado a outros, obtidos por simulacio [31]. Pessoa [32] simulou a sensibilidade
do decodificador a variagbes de poténcia no CAG do AMDT e descobriu que a
degradacgdo para + 6 dB de variagio em relagao ao nivel 4timo é de apenas + 0,3 dB.

1.3.2. RESTRICOES DE IMPLEMENTAGAO DA ARQUITETURA DE UM
DECODIFICADOR DE CHASE IMPOSTA PELO SISTEMA

1.3.2.1. SISTEMA DE MODULACAO DO AMDT

O AMDT utiliza transmissfo por surtos e modulagio QPSK coerente. Do ponto
de vista de desempenho da probabilidade de erro de bit, Pp, em funcdo de E/N,,
sobre o canal AWGN, este sistema tem caracteristicas idénticas ao do BPSK com o
anico cuidado de que a energia por simbolo é 3 dB superior 4 de um sistema BPSK
para uma mesma energia por bit considerada em ambos os sistemas.

Do ponto de vista de implementac@o pratica, o sistema exige uma série de
processamentos de sinal ap6s a demodulagio e antes da decodificacio propriamente
dita. Estes processamentos sdo comentados a seguir,

1.3.2.2. SAIDA DO DEMODULADOR QUANTIZADA

Assim como no modulador existem 2 canais P (“phase”) e Q (“quadrature™), o
demodulador tem como saidas 2 canais, chamados aqui de A e B. Cada canal é
quantizado em 8 niveis com o auxilio de um conversor A/D de 3. bits, cujo
mapeamento de niveis em palavras ou vetores de 3 bits é tal que o bit mais
significativo da a polaridade Y; do digito demodulado e os outros 2 ddo uma medida
do nivel de confiabilidade (vetor aj), a definir no Cap. 4, do digito recebido.

A Fig. 1.9. fornece a tabela de conversao de niveis em palavras usada para o
nosso caso (decodificador com algoritmo 2 de Chase).
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FIGURA 1.8. DESEMPENHO DO CODIGO DE GOLAY (24, 12) SOBRE O CANAL GAUSSIANO
(MODULAGAO 2-PSK) [31]
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SAIDA ANALOGICA DO SAIDA DO DEMOD.
DEMOD. (DIAGR DE OLHO) {CANAIS A OU B)
(CANAIS A QU B) QUANTIZADA
23 zz z1| EMTADOR.
HIFOTETICO
1 t ] +1
11 o]+
1 1] TF +1
1 0 o]+
o] 0 o1 -1
[¢] 4] 1§ -1
8] 1 of -t
)] 1 1§ -1
-t Ts -
T1, T2, T3 — Limiares de quantizacio
Ts —» Periodo de um simbolo
|L.O.A. —» instante 6timo de amostragem
23 — Valor de simbolo da seqiiéncia recebida Aou B (Y;)

22, 21 —> Niveis de confiabilidade do simbolo demodulado (x;)

FIGURA 1.9. SAIDA QUANTIZADA DO DEMODULADOR

O codigo usado para oj é tal que, quanto maior a confiabilidade de Y; (quanto
mais afastado rj estiver do limiar L), maior é o valor binéario de aj.

Para implementar esta saida, foi usada uma légica combinacional de conversio
apés a saida de um conversor A/D de 3 bits do tipo “flash™, usando varios
comparadores em paralelo. O resultado fornecido pela logica combinacional é
amostrado pelo rel6gio apenas quando ja estiver estabilizado, para nio resultar em
erros de amostragem.

1.3.2.3. RESOLUCAO DAS AMBIGUIDADES DE FASE DA DEMODULACAO

O sinal QPSK coerente é demodulado apés a recuperacic de portadora na
recepgio, conseguida através da amarracio de fase de um oscilador local a uma das
quatro fases possiveis do sinal QPSK. Esta amarracio é conseguida através de
técnicas de malha fechada (PLLs, Costas Loop, Remodulagdo) ou através de
sucessivas multiplicagbes em malha aberta. No caso de transmissdes em surto, para
minimizar o preambulo necessario, a multiplica¢do sucessiva em malha aberta é a
melhor pois minimiza o tempo de aquisigdao. Para QPSK obtemos 4 x f através de
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o(t) = x4 (t), onde o(t) é o sinal da portadora recuperada, x(t) o sinal QPSK recebido e
fc a freqiiéncia da portadora.

Entretanto, com qualquer uma das técnicas anteriores, devido ao fato da
modulacgao ser coerente e nio diferencial, surgem ambigitidades de fase nos canais A
e B demodulados. Estas ambigiidades precisam ser removidas antes da
decodificagéo. Tais ambigiiidades sdo mostradas na Tabela 1.4. abaixo, onde:

Y (graus) A B
0° P Q
90° Q P
180° P Q
270° Q P

TABELA 1.4. RESOLUGAO DE AMBIGUIDADES DE FASE EM FUNGAO DA FASE DE REFERENCIA
DA PORTADORA RECUPERADA

x(t) = p{t)cosw t + g(t)sen wt (1.28)
o(ty=cos(w t+y) (1.29)

x(t) é o sinal QPSK e o(?) a portadora recuperada através da potenciacio de x(?).

A resolucdo das ambigiiidades de fase é conseguida pela monitoragio das
palavras tinicas (conhecidas como PUs) presentes no inicio de cada surto, dentro do
préambulo. Se alguma delas estiver invertida em relagdo a que era esperada, o
detector de palavra Unica a inverte e comuta os canais; se estiverem as duas
palavras tnicas invertidas, o detector de palavra inica nio comuta os canais mas
apenas as inverte.

Com isto, resolve-se a ambigiiidade introduzida na demodulacgio. Isto é feito
nas 3 linhas de saida, correspondentes aos 3 bits para a quantizacdo em oito niveis,
para cada canal. Lembramos que as palavras tinicas nao s3o codificadas.

1.3.2.4. AMBIGUIDADE DE DECOMUTAGCAO DOS CANAIS Ae B

Na transmissdo, a seqiiéncia de simbolos em forma serial, obtidos a partir do
embarathamento e codificagdo dos bytes de informacdo, é comutada em 2 linhas
seriais P e Q que serdo filtrados e entrario no modulador.

O formato da comutagio dentro da janela de tempo alocada A transmissio de

um surto é o seguinte:
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a) o 1° simbolo e todos os simbolos impares presentes 2 saida do codificador sao
enviados no canal P:

P« C@ktl), ke N
b) o 2° simbolo e todos os simbolos pares sdo enviados no canal Q:
Q«C@k),keN

Assim, na entrada do decodificador, deverd haver um decomutador tal que,
apos a habilitacdo deste, serialize os simbolos recebidos nos canais A e B da recepcio
na seguinte forma:

Y=P1Q1P2Q2P3Q3..PiQj (1.30)

O mesmo deve ser feito com os niveis de confiabilidade a, através de
conversores paralelo-série.

1.3.2.5. HABILITACAO DO DECODIFICADOR

Um surto consiste do preAmbulo e dos dados a serem transmitidos. Destas duas
partes, o predmbulo ndo é codificado e consiste do tempo de guarda, da seqgiiéncia
para recuperacgio de portadora e relégio, e das palavras Ginicas. Apenas a parte de
dados é codificada pelo codificador do cédigo corretor de erros.

Assim, na recepgio, o decodificador recebe um sinal de habilitacio que indica
inicio da parte de dados. Este sinal é enviado pelo detector de palavra tinica apés a
deteccgio da palavra Gnica.

1.3.2.6. SINCRONISMO E RELOGIOS DO DECODIFICADOR

Existem 2 sincronismos no sistema AMDT a serem observados, que sdo:

a) sincronismo de surto (ou local): é o sincronismo dado pelos relégios
recuperados (de simbolo e de bit) e pelo pulso de detecgdo de qualquer palavra Gnica
constante do alfabeto de palavras Gnicas do sistema AMDT (sdo 4, definindo se o
tipo de surto é de dados ou das referéncias). E o sincronismo de sistema perturbado
pelas variagbes do satélite (efeito Doppler, variagdo da posi¢io nominal do surto,
etc);

b) sincronismo de sistema ( ou de ER0); é o sincronismo fornecido pela estacio
de referéncia ERO a todo o sistema AMDT. Este sincronismo é nominal e é mantido
pela atualizacido da medida de diferencga entre as posicées nominais dos surtos e as
posices reais destes dentro de um quadro. Esta diferenca é compensada por uma
FIFO gque sincroniza os dados com o sincronismo de sistema. Assim sendo, como
hipotese de trabalho, admitimos que todos os sinais apbés a regeneracio
(amostragem) e antes da decodificagdo, sdo corrigidos por FIFOs (first-in, first-out)
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de forma a se enquadrarem dentro do surto nominal. Ou seja, o decodificador
operara dentro do quadro nominal dado pela estagdo de referéncia, de forma que
dados e relégios estario totalmente sincronizados.

Um moédulo de relégio mestre fornece qualquer relégio necessario a partir de
17,088 MHz. A taxa de simbolos é de 534 kbit/s nas saidas do demodulador. Apos a
conversao P/S a taxa é de 1068 kbit/s e na saida do decodificador a taxa sera de 534
kbit/s.

Todos os relégios sao sincronos na borda de subida, com a borda de descida
indicando o meio do periodo dos simbolos.

1.3.2.7. ATRASO DE DECODIFICACAO

O decodificador deve ter um atraso maximo de 2 a 3 blocos @. e., 2 a 3 palavras-
c6digo): um bloco para calcular a sindrome e receber a seqiiéncia rj, outro para
decodificar rj, mais um para acomodar restrigbes praticas de “timing”. Conforme
veremos, no capitulo 7, o atraso da arquitetura proposta é de dois blocos mais dois
bits, num total de 26 bits de informacao.

1.4. DIVISAO DA TESE

Dividimos o trabalho em sete capitulos, de forma a tentarmos facilitar ao
maximo a compreensdo dos diversos aspectos e condigdes de contorno que
influenciaram mnosso trabalho, bem como permitir a apresentacao, clara e
sistematica, dos resultados e conclusdes advindos no decorrer deste trabalho.

Fornecemos abaixo o conteddo de cada capitulo.

O presente capitulo 1 mostra a motivagio da tese, fornecendo uma visdo geral
do problema especifico que nos propusemos a resolver, uma revisao de conceitos
basicos e a sistematizacdo ou divisdo da tese.

No capitulo 2 estudamos os decodificadores por decisdo suave para codigos de
bloco binarios lineares sob um ponto de vista teérico e generahizado, comparando seu
desempenho 6timo com os decodificadores por decisdo abrupta. Analisamos também
os efeitos da quantizacéo sobre este desempenho. A referéncia basica deste capitulo
foi [34], cap. 5.

O capitulo 3 é devotado ao estudo de diversos algoritmos disponiveis para
decodificadores por decis@o suave de c6digos de bloco, exceto os algoritmos de Chase
e de Hackett. Procuramos também realcar suas diferencas em desempenho e
complexidade de implementagao, para efeito de comparagdo. A referéncia basica
deste capitulo foi [14], cap. 4.

No capitulo 4 apresentamos os algoritmos de Chase e a sua variante proposta
por Hackett. Estes algoritmos ndo foram tratados no capitulo 3 junto com outros
algoritmos ndo sé porque um deles foi escolhido para a implementacido da
arquitetura mas principalmente porque sio assintoticamente 6timos, pois sio
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algoritmos de decodificagdo de maxima verossimilhanga. As principais referéncias
deste capitulo sédo {13] e [16].

Nestes capitulos introdutérios, fazemos uma revisio geral do embasamento
tedrico necessario, e ja disponivel na literatura, para a consecucao do trabalho aqui
proposto. A partir do capitulo 5 até o final, incluindo apéndices, apresentamos as
contribuicdes originais deste trabalho.

Dedicamo-nos, no capitulo 5, ao cerne de nosso trabalho: o desenvolvimento de
uma arquitetura de hardware conveniente 4 implementagio do algoritmo 2 de
Chase para decodificagdo por decisfo suave do CGE (24, 12), generalizando em
seguida esta arquitetura a qualquer cédigo corretor de erros de bloco, binario e
linear. Detalhamos minuciosamente o método de analise e decomposigdo do
algoritmo em processos paralelos, as técnicas de sintese dos blocos processadores e a
analise de cada bloco e, finalmente, sua integracdo com o conjunto dos blocos que
implementam os diversos processos, mostrando também uma idéia inicial da
m:xplement;at;ao dos blocos constituintes da arquitetura a nivel de circuito, buscando
a mmzmm.agao do nimero de ClIs a serem utilizados através de técnicas de
maximizacio de fungdes de cada CI a ser utilizado no hardware.

No capitulo 6 apresentamos os resultados obtidos com o hardware. Iniciamos
com a descrigao do projeto logico da arquitetura proposta no cap. 5, mostrando de
forma detalhada a composi¢do de cada bloco da arquitetura a nivel de Cls.

Através de analise comparativa, procuramos demonstrar que o hardware
minimo para realizar o algoritmo 2 de Chase para o CGE (24, 12) é o que foi
efetivamente implementado. Logo ap6s isto fornecemos os resultados de desempenho
de taxa de erro medidos em laboratério para uma das placas, comparando-os aqueles
fornecidos por simulacio ([13], [31]) e também dados sobre a reprodutibilidade das
placas com a arquitetura proposta. Finalmente, junto as conclusdes deste capitulo,
fornecemos o resultado medido de taxa de erro do modem do sistema AMDT.

Por dltimo, o capitulo 7 apresenta um resumo de cada capitulo anterior
fornecendo as principais conclusdes presentes em cada um. Sugerimos também
algumas extensdes da arquitetura, aplicada a outros sistemas, néo incluidos neste
trabalho, e que, por causa disso, necessitariam estudos mais aprofundados.

O apéndice A contém os métodos de teste da arquitetura. Para a caracterizacio
completa do hardware em laboratério, sdo necessarias trés categorias de testes. Sdo
elas: testes do hardware digital, para validar o projeto légico; testes do decodificador
inserido em canal AWGN, para caracterizar o desempenho do hardware; e testes no
sistema AMDT, para validar o funcionamento do hardware integrado ao sistema.

O apéndice B fornece exemplos de seqiiéncias que levam a resultados distintos
ao decodificar por decisdo suave e ao decodificar por decisao abrupta, ilustrando o
principio operativo de algoritmo de Chase.




DECODIFICADORES POR DECISAO
SUAVE PARA CODIGOS DE BLOCO

2.1. INTRODUGAO

A finalidade deste capitulo é determinar o desempenho 6timo de um sistema
digital que use codigos de bloco binarios e lineares na transmissio e que utilize na
recepgio um decodificador com decisdo suave de sua entrada sem quantizagdo ou
quantizada em @ niveis diferentes de amplitude, como mostra a Figura 2.1 abaixo:

coODGO

ronte MM e M moou 'Pm'bozm - pecop [
einAria |, | BLoco |, }anor |, wapor |, |AEADOR | pessing
T {n.k} ?
K digdos n digitos RUIDO

A} DIAGRAMA EM BLOCOS

SAIDA DO CODIF. ENTRADA G-ARIA DO DEMOD. SAIDA DO DECOD.

B) CANAL Q-ARIO O
o

FIGURA 2.1. UM TIPO DE SISTEMA DE COMUNICAGAO DIGITAL
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Para aquilo a que nos propusemos, consideramos apenas o canal AWGN (de
ruido aditivo, branco e gaussiano), modulagido PSK coerente antipodal (2 fases) e
receptor casado (ou 6timo), que sdo os métodos mais eficientes em energia por bit
necessaria para um determinado desempenho em probabilidade de erro.

2.2. DESEMPENHO DO DECODIFICADOR OTIMO

Seja E'r a energia de transmissao de sinal para cada palavra-cédigo ¢ na saida
do decodificador de um cédigo de bloco (n,k) e seja Eg a energia necesséaria a
transmissdo de um tnice digito da palavra-cédigo. Como existem 7 digitos em cada
palavra-cédigo, Ep =n-E;. Sabendo ainda que cada palavra-cédigo carrega em seu
bojo k bits de informacdo (i.e., & bits da fonte binaria de informacao), temos que a
energia por bit de informacdo Ep valera:

ET n ES
E =7 - Eo="2 2.1
R ) 2.D
onde:
R=k/ taxa do cédigo de bloco (n,k), bin#rio
Eg energia de transmissio por digito de saida, que é 1 simbolo se o
modulador for antipodal, i.e., s6 tiver 2 simbolos de saida
Ey energia por bit de informacio.

Vamos supor ainda que as palavras-cédigo sdo equiprovaveis a priori com
probabilidade p, :

1 1
P = M —273‘ 22)

Esta hipétese é razoavel visto que, mesmo que a fonte primaéria nio seja
balanceada ou equiprovavel, a condi¢do é facilmente obtida através do uso de um
embaralhador de dados entre a fonte binaria e o codificador. Este embaralhador
nada mais é que um FSR (feedback shift-register) configurado como um gerador de
seqiiéncias de méaximo comprimento. Esta seqiiéncia passa por todos os (2¢-1)
padroes de comprimento JJ/ em um FSR de J estagios e pode ser somada (médulo 2)
com a seqiiéncia original da fonte sem que perca as propriedades de pseudo-
aleatoriedade e equiprobabilidade (]33], cap. 7).

Suponhamos agora que os digitos & saida do codificador sejam transmitidos um
a um, i.e., cada um é um simbolo de saida do modulador, apenas para garantir a
equagdo 2.1. Ou seja, o esquema de modulacdo é antipodal e aqui vamos supor
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modulagao 2-PSK (também conhecido por PSK antipodal, ou PSK binAario) com as
fases dadas abaixo na tabela 2.1:

ENTRADA DO MOD. X;(-ésimo FASE DA PORTADORA A SAIDA
simbolo) DO MOD.
1 0°ou 0 rd
0 180° ou 1t rd

TABELA 2.1. ESTADOS DE UM MODULADOR 2-PSK

Voltamos a repetir: esta hipétese é feita apenas para nio introduzir um fator L
na equacao 2.1 quando a transmissao é Q-aria (i.e., 1 simbolo de saida para cada L
digitos de entrada, @=2L). Para 2-PSK, cada palavra-codigo resulta em um entre
M=2F sinais de transmissao possiveis sendo enviado ao receptor. Conforme se sabe
([34], cap. 4; [12]; [44], cap. 2), o receptor 6timo, que minimiza a probabilidade
média de erro de uma entre M mensagens ou sinais para um canal AWGN, é
constituido por um banco de M filtros casados cada um com um dos M possiveis
sinais, em paralelo, como mostra a Figura 2.2. As saidas dos M filtros casados sio
comparadas ao final da mensagem e a saida de maior amplitude é tomada como
sendo verdadeira. No nosso caso, cada mensagem tem 7 digitos e é comparada ao
final de cada bloco transmitido. Outra possibilidade é usarmos M correladores.

Para o caso analisado aqui, o receptor a ser implementado pode ser
simplificado usando-se apenas um filtro casado (ou correlador) com o sinal PSK
binario antipodal usado para transmitir cada simbolo (d1g1to) da palavra- codigo,
seguido de wum decodificador que forme M VARIAVEIS DE DECISAO
correspondentes as M palavras-cédigo ¢; possiveis,

Precisamos agora achar resposta a 2 questdes:

a) Qual deve ser a regra de formacio das M VARIAVEIS DE DECISAO que
garantem a optimalidade de receptor?

b) Quais sdo os limitantes (bounds) do desempenho de tal receptor?
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DECISAO

PELO

vaft) MAIOR

vy(t)
hy(t)=x4(t-T)
—{ h(t)=X,(t-T) VALOR

(SEM O
TERMO DE
POLARI-
ZAGAO)
m(t)
hn{t)=x.(t-T)

— X;{t} & a forma de onda de transmissdo associada a palavra-cédigoc(t)
— T € o periodo de x
— V;{t) é variavel de decisio

y(t)

a) com filtros casados

T
J ()dt
x,(t) 0

i T

— _..->®——| J ()at
y(t) X{t) —
T

J (.)dt
Xlt) ’

b) com correladores

DECISAO
PELO
MAIOR
VALOR
(SEM ©
TERMO DE
POLARI-
ZACAO)

FIGURA 2.2. RECEPTORES OTIMOS EM CANAIS AWGN
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2.2.1. REGRA DE FORMAGAO DAS VARIAVEIS DE DECISAO

O receptor 6timo é representado abaixo, na fig. 2.3 ;

T
Ts SAIDA
y ()t PECODIFE- | -
) CADOR
0 .
cosw,t
Demodulador
LEGENDAS:

T¢ = periodo de simbolo (digito), n{t} = ruido do canal
o, = freqiiéncia da portadora; o = atenuagio no canal
x(f) — pulso ou forma de onda associado 2 salda de modulador

WE) — sinal & entrada do demodulador

+0o0
Ht)=a Zx(t -iTs)- cosm ¢ + n(t)

{=—0

FIGURA 2.3. RECEPTOR OTIMO SIMPLIFICADO

Sejam entao ¥i,7 €11, 2,..,n}, os n valores amostrados a saida do integrador,
a cada 7§ segundos, para qualquer uma palavra-cédige c¢j . Como a modulagio é 2-
PSK coerente e antipodal, os ¥j podem valer (ver tabela 2.1):

20E.+v;se ¢; =x;; =1
¥; m{ § J i Yy (2_3)

20k +vjse ¢;=x;=0

onde ¢;; € o digito da posigdo j da i-ésima palavra-codigo cj, x;; € o simbolo
correspondente que modula o pulso x(#), o é a atenuacfio do canal AWGN sobre o
sinal (0 <o <1) e o conjunto de variéveis{u jod = 1,...,n} representa o0 ruido branco
aditivo gaussiano nos instantes de amostragem, sendo cada vj uma variavel

‘aleatéria (V.A) gaussiana de média zero e varidncia igual a 2EgN, ( N, é a
densidade espectral bilateral de poténcia do ruido ).
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O receptor, sabendo de antemao quais sdo as M palavras-codigo que podem ser
transmitidas (porque o cédigo C é fixo por hipétese), ac receber o conjunto

{y =1, .,n} pode formar as seguintes variaveis de decisdo U; , representadas pelo
sistema de equacgdes (2.4) definido abaixo:

n
U, = Z(2cﬁ—})-yj paratadoiel,Z,...,MeM=2k 2.4)
. jml
Mas como cjj € {0,1}, teremos:

(2 1) lsecijzl o5
@G -1sec;=0 | 2.5)

Entao, levando (2.5) e (2.3) no sistema (2.4), podemos estabelecer o processo de
decisdo do receptor sobre gual palavra-cédigo foi originalmente transmitida dado
que ele conhece a forma de onda recebida. Desenvolvendo o sistema (2.4), teremos:

[

Uy = 2(2(51}‘ ml)'-(zx;_,- ~1)-(2()!.ES);I~(261J; wl)-l)j
J=1 ,

U, = i(‘?cmj ~1)(22j - 1)-(20Eg) + (26 -1)-v;
=1

Onde o sinal de (2.3) no termo 20Eg foi substituido pelo termo (2xb-~1),

supondo que foi transmitida a palavra c; . Se calcularmos o valor maximo de U; no
sistema acima, observamos que U; ser4 maximo se e somente se os coeficientes

(chj - 1) forem de mesmo sinal que os coeficientes (23:;;,' - 1), ou seja, se e somente se

0S termos c;; se alinharem é\_s variaveis x]; para todo j, i.e., se e somente se ¢; for
1gual a xj. Além disso, como U; é uma variavel aleatéria, sua média valera 20E SN,
}a que o conjunto {v;j} tem média nula. Todos os outros valores, de U 71 a Uy com
excecdo de U; , terao médias menores gracas ac nio-alinhamento de sinais dos
termos que compdem o sistema de equacdes.
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Ora, como Uj s6 € maximo se ¢;; = x;;, e como as palavras-codigo sdo diferentes
entre si, o receptor que escolhe a palavra-coédigo correspondente ac valor maximo de
Uj.....Upy é 6timo no sentido de que ele sempre minimiza as chances de se cometer
um erro no processo de decisdo. Assim, o receptor proposto deve, a partir do calculo
das variaveis de decisio definidas em (2.4), escolher a fungio que assume o maxnno
valor dentro do conjunto calculado.

Isto é equivalente e proporcional ao calculo de

}V%%X{Probabﬂidade de [sinai x; foi transmitido/ y(t)]}

que é o processo de um receptor 6timo, também conhecido como receptor MAP
(maximo a posteriori).

2.2.2. LIMITANTES DE DESEMPENHO DO RECEPTOR DE DECISAO SUAVE
(RECEPTOR OTIMO)

O desempenho do receptor pode ser avaliado através da probabilidade de erro
em fungao da relagdo sinal-ruido na entrada do receptor.

Como o codigo de bloco binario C assumido aqui é linear e, além disso, todas as
palavras-cédigo s@o equiproviveis na transmissdo, a probabilidade de erro na
decodificagdo de um bloco formado por uma palavra-cédigo ¢; é igual a
probabilidade de erro de decodificagdo de qualquer outra ¢j, V i;j / ¢j, cjeC. Entso,
a probabilidade de erro de bloco média (média sobre todas ¢; € ) é igual a
probabilidade de erro de bloco de uma palavra-cédigo qualquer. Para a nossa
analise, consideramos aqui a palavra-cdigo ¢y = 0 (vetor nulo), que pertence a C
pois este é linear.

A probabilidade de se decodificar corretamente ¢;=0 é dada pela

probabilidade da variavel de decisio U; ser maior que todas as outras 2% -1
variaveis (UQ,U 3,..,U 2}2_}). Assim, calculando os valores médios e as variancias das

variaveis, obtém-se:

a) E[U,]=20Eg-n; o2 =2EgN, (2.6)

1
b) E[Uj] = 20 -n[1 —2(w; /n)]; o;‘jj =2EcN,;j=2,..,2% 1 2.7

onde W; é o peso de Hamming da palavra j.
Ainda existe a correlagfo cruzada entre ¢4 e ¢j, que vale:

pj= 1~2(Wj/n) j=23,..,2F 1 2.8)
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que complica a dedugdo do valor exato da probabilidade de decodificacao
correta de €y, }4 que Uy ndo serd uma V.A. independente de Uj.

E mais facil e mais geral, valendo para qualquer cédigo, calcular uma
expressdo (curva) limitante superior para o desempenho do decodificador (supondo
Uj e Uj independentes) ao invés de se tentar calcular exatamente a probabilidade
de erro porque, neste caso, depender-se-ia da distribui¢do de pesos de cédigo. Para
isso, temos que calcular a probabilidade de que Uj exceda o valor de Uy :

Pj:Pr{Uj>U;]::Pr[Uj~—U3>O]:Pr[U;mUj<0] 2.9

Definindo umanova V.A. V
V=U;-U;=2aEgn{1-0;)+ N - N, (2.10)

Como Nj e No s#o gaussianos, (V] ~ Ng) é gaussiano e entdo V é gaussiana de

média dada abaixo (observar que Eg n = E7 e que Nj é a soma dos processos
gaussianos V; referentes a V1 e Np é a soma dos V; referentes a Uj):

E[V]=2aEr(1-p;) 2.11)
e variancia
o2 = E[(Nl MN2)2] - E{N12]+ E[Nzﬂm 2E[N\Ny]= 4ErN,(1-p;)  (2.12)

Entao:

y 9 ~v-2aEp(1-p;
Pr[V <0]z Jpvdvz ! J-exp[ ° T(l p")}iv

J2aoy e 2(5%,

°E
Pr[V<0]:%ercha2NT(Impj)] (2.13)
[¢]

Mas, levando (2.8) em (2.13), temos:

2
1 E
P; = é—erfc(\/a b -R-Wj) (2.149)
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1 Eb
szPr[Uj>U;]:§erfc -N;.R-Wj (2.15)
onde:
By o’
N, N,

Entéo, a probabilidade de erro de bloco média é limitada superiormente pela
soma de 2%--1 probabilidades do tipo P}

2% -1
Pp< ) P
=2

I - Eb
= E erfc R W (2.16)
2 o’ VNO

Para avaliar a expressio (2.16) precisamos conhecer a distribuicdo de pesos das
palavras-cédigo, o que pode ser obtido, por exemplo, através das identidades de Mac
Williams, desde que se conhega o codigo a ser utilizado ([33], cap. 3; [14], cap. 2).

Alternativamente, podemos modificar (2.15) de forma a dependermos somente
da distdncia minima (peso minime) do cédigo, ao invés de termos que conhecer a
distribuigdo de pesos do c6digo. Para isso, observamos que:

erfc‘}——m R-W; <erfc f R d <exp( -R- d} 2.17)

Entao, teremos:

<Lk B pg Lo Bop
Prp < 5 (2 1) erfc N, Rd<2 ex[ N, R-d+kIn2 (2.18)
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Comparando (2.18) com o limitante superior da probabilidade de erro de um
sistema 2-PSK nao-codificado, que vale:

E'
Pp = é—exp{—N—iJ (2.19a)

Podemos definir um GANHO DE CODIFICACAO do codigo como sendo a
relagdo dos expoentes em (2.19) e (2.18) ([34], cap. 5):

~(Ep/N,)-R-d+kIn?2 In2
L B o=t d fg dmk___._______
Gcodlgo _( Eb ] No) R ( Eb ; Ng )
ou
In2
Gesdigoys = lﬁlog{R'd —km} P (2.19b)

As expressbes (2.16) e (2.18) fornecem os limites superiores para a
PROBABILIDADE DE ERRO DE BLOCO MEDIA para um sistema 2-PSK com
codigo binario LINEAR E DE PALAVRAS EQUIPROVAVEIS. A probabilidade de
erro de BIT DE INFORMACAO média Pp é muito mais complicada de se calcular a
partir de Pg porque, quando ha um erro no bloco, alguns dos k¢ BITS DE
INFORMACAOQ podem estar errados e outros corretos. Saber quantos sdo corretos e
quantos sdo errados ¢ dificil. Entretanto, Py, é proporcional a Pg e a constante de
proporcionalidade vale, no caso de sinais (palavras-cédigo) ortogonais ([44], cap. 2):

2(}3“1)

1=— (2.20)
2% -1

P, =1 Pg 2.21)

A demonstragdo da equagio (2.20) é dada em Viterbi e Omura ([44], cap. 2) e
esta resumida abaixo.

Para cédigos ortogonais, todos os padrdes de erro de bloco sdo equiprovaveis,
pois todas as 2% palavras-codigo sdo equidistantes.

Desta maneira, temos as seguintes conclusées:
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k ) ) .
1 - existem ( ] combinagdes ou formas pelas quais u bits em k podem estar
u

errados;
ii- um erro de bloco causard qualquer padrio de erros no vetor de dados

(informacao), com probabilidades iguais de ocorréncia valendo Pr , pois ha 2k 4

ok _
padrdes de erro de bits.
Entao, a probabilidade de erro em um bit sera:
k
1 kY P
Py = Z“'( ) e
k u=1 uy 2 -1
k
I u-k! Py
P.o=|=. . ‘
71 % uz::lu!-(kmu)f] gk _ 1
ok-1)
Pb‘zk_l‘PE | (2.22)

OBS.: o somatério é reduzido a Z(k"}‘) de maneira similar aquela para derivacao
da formula de distribuigdo de Poisson, j4 bem conhecida dos textos de estatistica;
por isto, nao fizemos todas as passagens aqui.

A partir de (2.20), observamos que:

hmt=1 (2.23)
k-1

e

. gk-1
khm?lwzk_fE (2.24)

Entéo, para k ndo muito pequeno, temos, em média, para coédigos ortogonais:

_Pr

P
b=

(2.25)
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Segundo ([34], cap. 5; [44], cap. 2], para cédigos quaisquer, 1 depende das
propriedades de distdncia do cédigo mas ndo é maior que 1/2, em média. Assim
ambos afirmam que:

Py<-L (2.26)

A referéncia ([44], cap. 2) vai além e diz que, como limitante inferior, teremos:

il 8 2.27)

Como exemplo, eles fornecem o coédigo de Golay estendido (24,12) sistemético,
que tem d=8: para haver um erro de bloco, no minimo 1/3=8/24 erros nos digitos da
palavra-cédigo tém que ter ocorrido. Como o cédigo considerado é sisteméatico e de
taxa 1/2 (i.e., metade dos simbolos sdo bits de informacdo, a mesma razdo de 1/3

ocorre, em média, nos bits de informagéo em erro). Assim, Py, = Pr /3.

2.3. COMPARAGAO DA DECODIFICAGAO POR DECISAO SUAVE
COM A DE DECISAO ABRUPTA

A decodificagdo por decisdo abrupta é aquela que considera a amostra de um
simbolo com sendo guantizada em apenas dois niveis ("0" e "1") e passa a tratar
estes simbolos quantizados como sendo os digitos do vetor de entrada do
decodificador (i.e., palavra-cédigo mais ruido na entrada do decodificador).

A quantizacdo em 2 niveis é facilmente realizada por um limitador ou
comparador, que decide apenas a polaridade do simbolo demodulado, no instante

otimo de amostragem. _ X
O decodificador usado entdo é o decodificador BINARIO DE DISTANCIA

MINIMA, que usa, como critério de decodificagdo, a procura da palavra-cédigo com
menor distancia de Hamming em relacio ao vetor recebido. Este critério é o étimo
(do ponto de vista de minimiza¢do de Pg) para um canal binario simétrico (BSC)
com probabilidades de transigio p<1/2 e cddigos lineares binarios com fonte de bits
equiprovaveis (i.e. Pr{ transmitir 0 } = Pr{ transmitir 1 }), conforme
(I341,144],133],{14].[27],[28],[12]).

Relembrando, temos que 0 BSC, dado na Figura 2.4, tem uma probabilidade de
transi¢do p que vale, para modulacao 2-PSK ([34], cap. 4; [12], cap. 10]:
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1 a“Er
p—z erfe N,
{ t
L ot |2 R\
p=—-erfe| ,|—%-
2 No 2.28)

L

onde «ﬁbw — relagao sinal ruido por bit na entrada do receptor.
14

(1-p)

0 0
X RX
1 1

(1-p)
se p>1/2 ha inversdo de simbolos no canal

FIGURA 2.4 - CANAL BINARIO SIMETRICO (BSC;}

De ([34], cap. 5; [44], cap. 2; [33], cap. 4; [14], cap. 1] sabemos que a
probabilidade de erro de bloco Py tem um limitante superior para cbédigos guase-
perfeitos ou perfeitos dado por:

& (n _
Pgparps 2, [m)'P""(iwp)n " (2.29)

m=t+1

~com ¢ = INT[(d - 1)/2] .
Ou ainda, usando a expressao obtida do fato de que Pf nao pode ser maior que
o total de palavras-codigo (exceto a originalmente transmitida) vezes a
probabilidade de confundir a palavra transmitida com sua mais préxima ([34], {44],
[33], [14D.
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| d d -
Pgpiarp <(2¢-1). 2 ( ) p™-(1-p)? (2.30)
m=INT[d/2]+1\"""

com d = dMIN-
Ou ainda usando o limitante de Chernoff, temos ([34], cap. 5):
d/2
P < (2% ~1)[4p(1- p)]" 2.31)

De (2.31) e (2.28):

/

/2

2 ,
E E
. <{2k _1).]2 rf]/méw-Rw rfc | —2. R 2.
PE<( ) erie NO eric ]VO ( 32)“

Para um codigo de Golay (23,12), que é cédigo perfeito, a probabilidade Pr
para decisdo abrupta vale, exatamente:

23 (93 m 3 (23 3 m
PEHARD = Z4(m)pm(lmp)23 =1- Z (mem.(l_p)23 (2.33)
m=

m=0

Usando a expressio (2.33) e a (2.16), as referéncias ([34], cap. 5 e [44], cap. 2]
avaliam e plotam o desempenho em decodificagdo por decisdo abrupta e o limitante
superior de desempenho em decodificagfio por decisdo suave para o Cédigo de Golay
(23,12) e para o cédigo estendido (24,12) (ver Figura 2.5 na préxima secio). No caso
do codigo de Golay (23,12), a curva limitante superior para decisfio suave apresenta
um desempenho melhor em 2 dB (aproximadamente) em relacio a curva exata do

desempenho da decisdo abrupta, para a regido 1072 > Py > 1076 (que é a faixa de
probabilidades de erro usadas na pratica no atual estagio tecnolégico). Para o cédigo
estendido de Golay (24,12), a diferenga entre as curvas também é de 2 dB, na regido
de interesse para a Pg, a favor da deciso suave. Esta diferenca de 2 dB é aplicavel
nao s6 a estes codigos, mas a todos os outros codigos de bloco lineares sobre um
canal de ruido branco, aditivo e gaussiano (AWGN), sendo praticamente insensivel
ao tipo de cdédigo usado. A melhor performance da decodificacdo por decisdo suave se
deve a um aumento na capacidade de canal, conforme mostrado abaixo (veja
equactes (2.39) e (2.42)).
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2.3.1. CAPACIDADES DE CANAL AWGN, COM CODIGO BINARIO, MODULAGAO 2-
PSK COERENTE E DECODIFICAGAO POR DECISAO SUAVE E ABRUPTA

Usando-se um decodificador por decisdo abrupta, 0 modelo de canal utilizado é
o BSC da Figura 2.4 e a capacidade de canal C valerd ([34], [44], [14], [12]), em
bits/simbolo (ou bits/digito):

C=1+p-logg p+(1- p)-logs(1- p) @239

com p dado por (2.28).

Supondo C=R (taxa k/n do cédigo) e substituindo (2.28) em (2.34), chegamos a
expressio abaixo:

EC
R= lﬁfwb-Rlogz"meR+ 1- 1} R logo _\’}V—R (2.35)
(1)

Se R tende a ser nulo (e, palavra-cédigo infinita), teremos que a equagio
(2.28) se transforma em:

lim p==—, /= —&.R (2.36)

(aproximagdo para valores pequenos da fungio erro complementar).

Ainda para valores pequenos de x, sabemos que:

2
logo(l+x) = T (2.37)

(truncagem da expansdo de Taylor do In{1 +a) = @ -a?/2+--)

Entao, levando (2.37) e (2.36) em (2.34), teremos o seguinte valor para a
capacidade de canal C para o caso de decisdo abrupta:

‘R (2.38)

Se C=R e R tende a zero:
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B, g
Iim —2=—:In2=0,37 dB (2.39)
R->ON, 2
Para o canal AWGN com decodificagdo por decisdo suave, a capacidade C
valera (ver Figura 2.1a para notagéo) ([34], cap. 5; [44], cap. 2; [25]):

17 plylx=0)  *¥ ply/x=1)
C=rd | plyrx=0)10gy PV E =Dy [ ply 15 =1)10gy 22 X2V gL 3400
4 p(y) i p(y)

onde p(y/x=0) e p(y/x=1) representam as densidades de probabilidades
condicionais da saida demodulada dado que foi transmitido um 0 ou um 1. Como o
canal é AWGN:

1 ~(y-m,)* /2%
p(y/x—())—‘[ﬂ_ﬁ-e ‘ (2.40b)
| T
plylx=1)= zi'ﬁ-e"(i" m)" /20 (2.40¢)

onde mg=-2aEg , m; =+2aEg , energias associadas aos simbolos 0 e 1,

o?=2EgN, , Eg = R-Ej e ainda:

P(y) = {p(y/x=0)+ ply/x=1)}

Conforme se sabe, para um canal analégico (decisio suave sem quantizacio),
quando R tende a ser nulo, de forma que a mensagem é infinita, a teoria de
informacdo para canais continuos prova que:

imc- L B g @.41)
R0 In2 N, '
Se C=R :

__E

Im —*=In2=-1,6dB (2.42)
R—0N,

Ora, a medida que n aumenta, e R tende a ser nulo (mensagem infinita), o
ganho obtido pela decisdo suave em relacdo a abrupta é:
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o
o

HARD

£y
A _ %VO R-o0 _ (%)1112 _ 33
SH E, / |[SOFT =~ 2 2
NyiR—0

A =10log= =2 dB
SH idB g 2 (2.43)

Para taxas 0 < K <1 de codificagdo, este ganho da decisdo suave sobre a decisdo
abrupta pode ser calculado através de métodos numéricos e, a medida que

R—1, ASH!dB-—)'ldB.

As figuras 2.5 e 2.6, plotadas por Proakis em ([34], cap. 5), mostram,

respectivamente, as curvas Pg x Ep/ N, e B x (Ep/N,) minimo para decisbes suave
e abrupta em am codigo de Golay (23,12).

1o+ ]

A
A}

5 % '
P\ i
! LAy
AR ‘ T
v\ |
o % 1
s R\

Py probabifity of » code word error
L% ]

10 12 14

FIGURA 2.5. CURVAS Ep/N, X Pg PARA CODIGO DE GOLAY (23,12) ([34], CAP.5)
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10 t e —
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w 04 / /
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5—: i1 ] ¢ 3 2 3 4 5 [

¥, mummum SNR/bit, 48

FIGURA 2.6. CURVAS R X Ep/N, MINIMO PARA CODIGOS DE BLOCO LINEARES: RELATIVOS AS
EQUAGOES (2.35) E (2.40) ([34], CAP.5)

Um outro meio de avaliarmos a diferenga de ganhos, de forma mais

aproximada gue a anterior, baseia-se nos argumentos abaixo.
Observando a equagfo (2.19) notamos que, no limite, quando a relacéo sinal-
ruido é muito alta, i.e., /N, tende a infinito, o ganho assintético para a decisdo

suave valera:

Hm  Giyq| p =1010g[R-d] dB para decisdo suave.

E,/N, >
Similarmente, a partir da equagio (2.32) obtemos para decisdo abrupta:

Lm G4l dB = 1010g{R-(t+ 1)] = lﬁlog[Bz‘—d] dB para decisao abrupta.

S
Eb:f‘mc'—)w

Desta forma, a diferenca entre os ganhos seria de 3 dB a favor da decisdo
suave, e no caso do CGE (24,12) os ganhos assintéticos de codificacdo seriam de 6 dB
para a decisdo suave e 3 dB para a decisdo abrupta.

Os argumentos acima sfo encontrados em ([13];[14]). Entretanto, conforme
provamos na equagio (2.43) a diferenga méaxima entre os ganhos em decisdo suave e

- abrupta é de 2 dB.
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2.4. EFEITOS DA QUANTIZAQAO__ SOBRE O DESEMPENHO DE
UM DECODIFICADOR POR DECISAO SUAVE

Toda a anélise de desempenho do decodificador por decisfo suave para cédigos
de bloco lineares feita até aqui supds, como modelo de canal, um receptor que usa
amostras PAM na decodificagdo, que obviamente tem entrada de amostras nio-
quantizadas.

Na pratica, todavia, o receptor de decisdo suave (que é 6timo) tem limitacdes
tecnolégicas que impdem restrigbes sobre a implementacdo. Esta, via de regra, é
feita como indica a Figura 2.1a e b.

Ha um demodulador realizado com técnicas analégicas e um decodificador que
é uma maquina digital para calculos. Para interfacear o DEMOD e o DECOD coloca-
se entao um quantizador em ¢ niveis que fornece a entrada do DECOD um némero

igual a [INT(logg Q)+I] entradas de seqiiéncias binarias referentes & amostra

regenerada e quantizada do "digito analégico” demodulado.

A quantizagao impde degradagfes ao desempenho do decodificador em relagio
aquele atingido por um receptor 6timo (nao-quantizado). Comentamos aqui quio
grande é esta degradagao em func¢io do nimero de niveis de quantizacio.

Uma primeira conclusao 6bvia é que a degradacio D(Q) introduzida pela
quantizacdo de @ niveis vale necessariamente:

Lim D(@)<2dB VvC,YQ.R=k/n (2.44)
R0

porque a quantiza¢do minima =2 niveis (0 e 1) equivale a decisdo abrupta e 2
dB é a diferenca de desempenho entre a decisdo suave nae-quantizada e a decisfo

abrupta na regifo de interesse 1072 < Py <1075,

A segunda conclusdo, vinda de resultados de simulagtes feitas por diversos
autores ([14], cap. 1; [26]) é que, na maioria dos casos, uma quantizacdo em 8 niveis
(gquantizador de 3 bits de saida) tem uma performance da ordem de 0,2 dB a 0,5 dB
pior que a do decodificador ndo-quantizado. Clark e Cain ([14], cap. 1) mostram
curvas de Eg/N, x Pg considerando varias combinagoes de niveis de quantizacio (8
e 4 niveis, e 3 niveis com uma zona de apagamento) e formas de quantizagdo
(espacamentos lineares, simétricos e uniformes, com A fixo entre as regides de
decisdio; espacamentos baseados em métrica 6tima, com A = proporcional ds métricas

dos simbolos j, m jz—A—Biog(Pr[ j/O]), e espagamentos uniformes mas

considerando regides de nio-decisdo ndo-uniformes gue indicariam "apagamento"),
considerando um cédigo de repeti¢do simples (7,1). Os resultados obtidos por eles
indicam gque a quantizagiio em 8 niveis, tanto com espagamento linear ou 6timo,
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degradam apenas 0,2 dB em relagdoc a4 quantizaglo infinita (e, amostras nio-

quantizadas), na regiao 1077 < Pr < 1073 | sendo que para Pg < 107% a curva para
quantizagio linear diverge da quantizacdo 6tima, degradando o desempenho.

Os efeitos da quantizagdo podem ser "encarados” de duas maneiras distintas:

a) ou consideramos a quantizacdo em @ niveis introduzindo um ruido de

gquantizagdo a ser somado ao ruido de canal ([28]; [35], cap. 5; [25], cap. 5; [30],

cap. 9] e que degradara o desempenho;

b) ou consideramos a quantizacio em @ niveis como alierando o modelo de

canal e influindo na capacidade de canal C;

Ambos os modelos levam a resultados finais idénticos para o desempenho pois,
no fundo, sdo equivalentes. Mas o método b) tem algumas vantagens analiticas.
Viterbi e Omura ([44], cap. 3] obtiveram algumas expressbes analiticas para a
capacidade de canal C em nats/simbole para diversos tipos de canais a partir da
equacao (2.40a) (maior detalhamento ver ref. [44], cap. 3, secdo 3.4):

a) para um canal AWGN continuo (nao-quantizado) de entrada binaria:

C = Eg para Es 1 (comparar com eq.(2.41)) (2.45)

N, N

b) para um canal BSC (2 niveis de quantizagdo), que é o pior caso para canais
gquantizados:

2 Eg para Es <<1 {comparar com eq.(2.38)) (2.46)

~n N, N,

¢) para um canal Q-aric com (=8 niveis, considerando ruido AWGN,

T A 1 [N, L .
gquantizacdo uniforme com 3= EJ_;% e entradas binarias ( A é o espacamento de
quantizacao):
Eg Eg 1
C = 0,95 para —= <<1|0OBS.: 10logiqg——— =0,22 dB 2.47
N, PN, ( 810°0,95 ) 247

Entdo, uma concluséo importante para uma engenharia de projeto de sistemas
codificados que leve em consideragdo a relagéo custo-beneficio é que com Q=8 niveis
de quantiza¢do, a degradagdo no desempenho é desprezivel em relacdo @& ndo-
quantizada para decodificagdo por decisGo suave, e, para qualquer cédigo, vale
aproximadamente 0,22 dB.




ALGORITMOS PARA DECODIFICADO-
RES DE CODIGOS DE BLOCO POR
DECISAO SUAVE

3.1. INTRODUGCAO

Pretendemos neste capitulo mostrar alguns dos algoritmos desenvolvidos para
decodificacio de codigos de bloco usando a técnica de decisio suave. E 6bvio que tais
algoritmos se aplicam a decodificadores de decisdo abrupta, que daqui para a frente
serdo chamados DECODIFICADORES DE DISTANCIA MINIMA (de Hamming),
mas que nao sao normalmente usados para tal, dada a implementa¢io mais
complexa do que a enormidade de decodificadores binarios j4 desenvolvidos e
estudados, sem nenhum ganho em desempenho ({14}, [27], [33], [34]).

Apresentamos aqui os seguintes algoritmos:

a) algoritmo de Massey (APP ou decisio majoritaria);

b) algoritmo de Hartmann-Rudolph;

¢) algoritmo de Greenberger;

d) algoritmo de Weldon; ,

e) algoritmo de Omura ("conjunto de informacio").

Existem ainda os algoritmos de Chase e suas variantes (Hackett, etc.) que
serdo estudados no préoximo capitulo, visto que sio os mais interessantes de se
implementar na pratica devido ao ganho que podem fornecer aliado a simplicidade
de implementagio dentro do atual espectro de tecnologias de Cls disponiveis e
aplicagdes em sistemas de comunicagfo.

Os critérios de decisdo, que todos os algoritmos citados acima usam, podem ser
trés:

-— mdximo a posteriori (MAP), aplicavel a qualquer canal;

— mdxima verossimilhanga (MV), que é equivalente a0 MAP sé para fontes de

simbolos equiprovaveis a entrada do canal;

59
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— minima distdncia (MD), que é equivalente 3 MV para canais Q-arios
"simétricos” em relagdo a fonte binaria equiprovavel de entrada (e,

pl@-1/0)=p(0/1), p(@-2/0)= p(1/1), etc; ver Figura 2.1.b).

3.2. ALGORITMO DE MASSEY

O algoritmo de Massey, também chamado de APP (a posteriori probability),
decodificagéio por limiar (threshold), ou ainda decodificagio por légica majoritaria
"generalizada” é uma extensdo da decodificagio bindria por légica majoritaria.
Assim, é uma técnica que minimiza a probabilidade de erro média de simbolo, nio
de bloco, e que no limite para % infinito, d4 minima probabilidade de erro média de
bit (assim como de bloco).

Sendo uma extensdo da idéia de Massey para os decodificadores binarios de
logica por decisdo majoritaria, podemos aplicar aqui todos os conceitos relativos a
esta técnica: ortogonalizagdo de codigos, decodificagio em 1 ou mais passos,
decodificadores por 16gica majoritaria tipo I ou tipo II, etc. ({27], cap. 7; [14], cap. 3;
[33], cap. 10).

A idéia basica é estimar o valor do j-ésimo digito ¢; da palavra-cédigo ¢ de
forma que:

¢j =V < MAX{Pr[e; = x/{B,}]} = Px]c; -V /{B}] 3.1)

onde { B; } é um conjunto de digitos B;s obtidos de somas de verificacao de
paridade excluido o digito correspondente ao j-ésimo digito do vetor-erro.
Pela regra de Bayes:

Pr[{Bi}/Cj = V}-:PI‘[CJ' = V}
Pr{{B;}]

Prlc; =V/ {B;}]= (3.2)

podemos modificar a eq.(3.1) de forma que a regra de decodificagdo passa a ser:

Cj = 1 @Pl‘[{Bi}ij = 0]-PI‘[C]‘ 7»0]<P}7[{Bi}/0j EI}-PI‘[CJ' :1] (3.3)

Como o codigo é completamente ortogonalizavel (por hip6tese), teremos J=d-1
somas de verificagio de paridade ortogonais sobre ¢ j-ésimo digito e entfo, devido a

ortogonalidade, todas as probabilidades Pr[Bi /cj xx] serdo independentes e, por
1sto:
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L

Pr[{Bi}lcj :x] = HPr[B,- lcj= x]’
=0

A equacdo (3.3) fica entdo:
o/ o
cj=1 @Pr[cj = 0]~HP1‘[B,- lej= O] < Pr[cj- = l]-HPr[Bi lej= 1]
, =0 1=0

Se Pr|c;=0]=Prlc;=1] (hipbtese de simbolos equiprovéveis), e transformando o
produtorio em somatorio de logaritmos, vem que:

J PriB;/c; =0
cj =1 se e somente se Zlo [ b ] < 3.9
P Pr[B,; lej = 1]
Sabe-se ainda que:
n;
B; = cj+ Zeﬂ (3.5)
I=1

I=j

onde e;] é o 1-ésimo termo da i-ésima soma de verificagdo de paridade e n; é o
namero de digitos que compdem a soma ortogonal sobre &j.

De (3.5) observamos que, se nio houver erros, cada B; é uma estimativa
independente de ¢;. Ainda vemos que:

a) B;=0 se e somente se ¢;=0 e n° par de erros ocorre ou
¢;=1 e n® impar de erros ocorre

b) B;=1 se e somente se ¢;~0 e n° impar de erros ocorre ou
¢j=1 e n® par de erros ocorre

Vamos assumir agora que p; é a probabilidade de ocorréncia de um niimero
impar de erros na equacfo que define B; e ¢;=1-p; a de ocorréncia de um ntmero
par de erros. Entiao:

Pr[BiZO/CjZO]rPr[BiZI/Cj :l]:qiﬁlmpi_ (3.6.a)

Pr[Bi:I!cjﬁﬁ]rPr{Bi:()/cj:1]:pi (3.6.b)




Cap. 3 62

Entao, se B;=0:

PrB;/c;=0| g

M 36.¢c
PI[B,; ICj = 1} D; ( )
Se B;=1:
Pr{B;/c;=0] 5 (g )"
[Bi’cj=0] p; _ (9.:-_] (3.6.d)
Pr[Bi ij = 1] q; B
Usande o artificio de que a expressio (1-28;) vale:
1seB; =0
1-2B;) = '
( i) {wl se B; =1
Podemos dizer que:
Pr|B;/c;=0] (g \1"2B:)
[ t A ] = [g‘—) , para todo B; {0,1} (3.6.e)
Pr[Bi /Cj = }] B

Entao, levando (3.6.e) em (3.4), e usando propriedades de logaritmos, a regra
de decodificagao sera:

J
¢; =1 se e somente se Z(l -2B; )1og(~g~i—) <0 3.7
Ipc

=0 t

Trabalhando a expressio (3.7), podemos modificar a regra de decisdo para a
dada a seguir:

N ] oJ . :
c¢; =1 se e somente se ZB,; log(—gi_-) > % Ziog(g%) (3.8).
=0 \PiJ g Z
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Esta expressao é similar aquela usada para o decodificador binario de logica
majoritaria tipo II, que é dada por:

J
1
¢; =1 se e somente se ZB,-wi_ > ET (3.9.a)
i=0)
com o; sendo um fator peso proporcional a confiabilidade atribuida 3 i-ésima
soma de verificagao de paridade (no caso de légica majoritaria, todo w;=1) e

o
T=>o0; (3.9.b)
i=0

Para a decisdo suave, pode-se estabelecer este fator peso como sendo o
logaritmo da relagio de probabilidades, conforme se vé na equacio (3.8).

Entretanto, p; e q; podem ser avaliados somente em funcio das saidas y;il e de
um demodulador néo-quantizado. Assim, de acordo com [14], se y é a probabilidade

de ocorrer um erro sobre o digito ¢j na equacio Bj, teremos, para 2-PSK coerente e
canal AWGN:

exp{ j4w/f§ié’iq
[4]
i+ exp[—w~—~~—4 v is lyid:I
4]

vi1 = Prlerro/ y;]= (3.10)

E entao, no caso de decisdo suave, poderiamos, de acordo com Clark e Cain
[14], estabelecer como fator peso ©; uma relagio que valera:

w; = Iog—qi’:_— = log

[

1+

n;

—

ot
i
[y

(1-2v;)

1-

:,;s

Lot
I

1

(1-2y;)

(3.11)

Para a eq. (3.11) ser mais tratavel em hardware, pode-se provar [14] que, se
By = —In(1-2y;)

(3.12)
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vem que:

n;
0;=lo cotgh[%ZBig) (3.13)
I=1

Assim, o calculo dos ©;'s ndo depende de divisbes das entradas rjj, mas sé de
somas de fungdes em tabelas (ROMs) das entradas rj] do decodificador (saidas do
demodulador).

A implementacdo deste algoritmo APP de Massey para decodificadores que
usam decisdo suave é especialmente simples em dois casos, onde o hardware exigido
¢é bastante simplificado:

a) canal do tipo apagamento, binéario (i.e., 3 niveis de quantizacio);

b) s6 se usa a informagfo de confiabilidade (B;) associada ao simbolo de menor

confiabilidade (decodificador de distdncia minima de Forney);

Para ambos os casos pode-se mostrar que o algoritmo APP de Massey é 6timo
assintoticamente.

Maiores detalhes do algoritmo estdo em Clark & Cain [14]. Lee & Weng [26]
discutem a implementacgio do algoritmo (modificado por Goathal) no caso de canal
AWGN com quantizador de 2 bits (4 niveis), usando s6 o simbolo menos confiavel
(caso b das simplificacdes), aplicado a um Cédigo de Golay Estendido (24,12). Suas
conclusées foram:

a) para uma faixa de probabilidade de erro média de bit 10-6<Pb<10-2, o
decodificador implementado em decisdio suave tem um desempenho de 1 dB
(aproximadamente) melhor que o decodificador por decisdo abrupta, no maximo;

b) o decodificador em decisido suave implementado usa 90 chips TTL-LS-MSI e
4 PROMs; :

¢) o decodificador em decis@o suave implementado consegue ir a velocidades de
entrada de 8 Mbit/s, (i.e., 4 Mbit/s de dados de informagdo na saida, ja que o cédigo
tem R= 1/2).

Conforme veremos no capituloe 6, podemos, para este mesmo coédigo, usar um
decodificador com o algoritmo 2 de Chase, com desempenho melhor ainda (1,5 dB ou
mais de ganho em relagio ao de decisdo abrupta), nimero comparavel de chips (100
HCMOS, 3 RAMs, 3 EPROMs, 2 PROMs) e quantizagio em 3 bits (8 niveis) de canal
AWGN, perdendo na velocidade maxima (que seria da ordem de 2,5 Mbit/s para o
canal e 1,25 Mbit/s para bits de informacio, se usarmos RAMs de 25 ns). Isto
acontece porque, para aumentar o desempenho, precisamos aumentar a
complexidade da logica e, conseqiientemente, quase sempre a maxima velocidade de
operacdo cai. Entretanto, o requisito de velocidade do sistema onde o nosso
decodificador operara é menor, sendo a taxa de bits de informacdo igual a 534 kbit/s.
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3.3. ALGORITMO DE HARTMANN-RUDOLPH (HR)

Também conhecido como decodificagio 6tima simbolo-a-simbolo, o algoritmo de
Hartmann-Rudoiph minimiza a probabilidade de erro média de um simbolo e nioc de
bloco (assim como o de Massey). Apesar desta minimizacio levar, no Limite, a
minima probabilidade de erro média de bloco (¢ também a de bit), é curioso notar
que estes métodos podem levar a termos na saida do decodificador palavras gue néo
sa@o, necessariamente, palavras-cédigo!

Este algoritmo é apropriado para cédigos ciclicos e/ou coédigos que tenham um
nimero pequeno de digitos de paridade (i.e., taxa R alta). Isto ocorre porque
devemos calcular uma funcio de deciséao comphcada para todo e gualquer digito de
cheque de paridade (em contraste com o de Massey, onde s6 se computa aquelas
ortogonais sobre um certo digito). Para a compreensdo da regra de decisio
(decodificagao) necessitamos de algumas definicées, dadas a seguir:

a) DEF. 1: Sejam C e C' um cod1g0 de bloco e seu dual. Seja ¢'; a i-ésima

palavra-c6digo do cédigo dual C' e ¢j; 0 j-ésimo digito. A razdo de Ver0531mﬂhan(;a do
J-ésimo digito recebido rj é dada por:

Prob(r; /1)

3.14
Probirj/ﬁj ( )

b) DEF. 2 : Seja a grandeza Pj

1~®j
i~ :
1+<D}

(3.15)

Entao a regra de decisdo sera baseada em uma funcio de decisdo /4 e é dada
por:

2n-k n-1 s
n=0 e fg= ), []p;7" " 20 (3.16)

" . J
i=1 j=0
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onde:

1se j=m . .. , . C .
Iim = . , @ = ou-exclusivo e ¢, é o j-ésimo digito da i-ésima palavra-
Ose jzm y

codigo do codigo dual C' e ¢y é 0o m-ésimo digito da palavra decodificada.
Esta regra de decisao dada por (3.16) é melhor compreendida se soubermos que
a funcao de decisio fd vale:

fq =Probfc,, =0/x] - Problc, =1/r] (3.17)
Chegar de (3.17) a (3.16) é mostrado em ({14}, cap. 4).
O problema agora ¢é tornar (3.16) implementavel. Para tanto, podemos cbservar

que, levando (3.14) em (3.15), vem:

o Prob(r; /0) - Prob(r; /1)
J - Prob(r; /0) + Prob(r; /1)

Seja r; o digito recebido e 7; o seu valor quantizado em 2 niveis. Entao:

o MIN[Prob(rj / 0) . Prob(rj /1)]
Prob{rj é errado/ rJf]m Prob(rj /9) + Prob(rjf/})

Com isto, teremos:

l ij =1- 2Pr0b[fj é errado/ rj]

o que nos leva a

P = —1);3 [1 - 2Prob{erro/ r; ]]

Desta forma, usando as defini¢es de equagbes B; de venﬁcaqao de paridade,
vem a seguinte "interpretacao” para a funcéo f4.

Com B;, g; e p; definidos como no algoritmo de Massey, sem a exigéncia de
ortogonalidade sobre um determinado digito de paridade (ver equacdes (3.5) e (3.6)).

2n—vk .
fa= D (1-2B;)q; - p;) (3.18)

=1
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Entéo, a implementacio envolve um processo subdividido em:
a) uso da matriz [H] de verificacéo de paridade do cédigo C para calcular toda e
qualquer estimativa em c¢;; (m-ésimo digito) a partir das amostras dos digitos

recebidos decididos abruptamente (2 niveis), fj's;

b) Ponderar cada estimativa com a diferenga entre a probabilidade de que a
estimativa € correta e a probabilidade de que ela é incorreta;

¢) Somar todas as estimativas ponderadas e comparar com zero.

Neste sentido, o algoritmo HR é uma generalizacio do APP de Massey,
envolvendo o compute de muitas equagdes de somas de verificagdo de paridade néo
necessariamente ortogonais. Dai o fato de ser eficiente apenas para cédigos de taxa
R alta.

Uma alternativa para diminuir o nimero de equacbes de verificagio de
paridade derivada do algoritmo HR é o algoritmo de Greenberger dado a seguir.
Outro algoritmo derivado do HR é o de Hwang {20].

3.4. ALGORITMO DE GREENBERGER

Este algoritmo derivado do HR procura, obviamente, minimizar a
probabilidade de erro média de simbolo (como no HR), mas descartando equacdes de
paridade que contenham simbolos recebidos de baixa confiabilidade, i.e., que contém
pouca informacdo. O algoritmo consiste em 8 passos:

1) Ordenar os simbolos recebidos em ordem decrescente de confiabilidade G.e.,
distdncia de seu valor quantizado em relagdo ao limiar de decisao abrupta (limiar de
polaridade)).

2) Ordenar as colunas de [H] (matriz de verificagio de paridade) tal que a
coluna correspondente ao digito mais confidvel é a 1° coluna (.e., a mais &
esquerda), etc, em ordem decrescente de confiabilidade, reordenando colunas da
esquerda para a direita;

3) Fazer operages de linhas (soma, permutacio, etc), elementares, tal que a
matriz [H] reordenada seja nula acima da diagonal principal de uma sub-matriz
quadrada que comega na parte superior e na parte mais 2 direita desta; a 1° linha
sera nula nas n—k-1 posigdes menos confidveis, a 2° sera nula em n-k-2 posigdes
menos confiaveis, etc;

4) Usar a 1° linha desta matriz [H] obtida em 3 aplicando o método HR para
estimar cada simbolo recebido. Isto fara com que se use s6 duas palavras-cédigo do
cédigo dual que sio o vetor nulo 0 e a 1 linha de [H], h;.

5) Repetir 4, usando 2 linhas de [H] obtida em 3, 0 que gerara 4 palavras do
codigo dual: 0, h; e outras duas que conteréio a contribuigio do (k+2)-ésimo simbolo
mais confidvel.
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6) Continuar 5, adicionando novas linhas de [H] obtida em 3 até que as
estimativas tenham variado pouco, estabilizando-se, ou até um certo nimero limite
de iteragdes estabelecido a priori.

7) Baseado nas Gltimas estimativas dos simbolos recebidos, escolher os k& mais
confiaveis que formam um CONJUNTO DE INFORMACAOQ (qualquer conjunto de k
digitos de palavra-codigo de um C(n,k) que possam ser especificados de forma
independente, i.e., k digitos obtidos através de colunas I.I. na matriz [G] do cédigo
C; ver [14]). Codificar novamente estes & digitos, regenerando a palavra-cédigo;

8) Reordenar os simbolos e transferir os k& bits de informacao ao destinatéario.

Greenberger testou o algoritmo para o cédigo de Golay (23,12) e precisou gerar
64 palavras do cédigo dual, bem menos que as 1024 palavras do HR completo.

O algoritmo é orientado a aplicagao de microprocessadores, sendo realizado por
software.

Duas desvantagens de implementacio se tornam evidentes:

a) Grande ntimero de palavras testadas quando comparado com as 16 de um
algoritmo 2 de Chase para o cédigo de Golay (23,12) (tanto o de Greenberger como o
HR completo), sem ganhar em desempenho (como veremos, o algoritmo de Chase é
6timo pois € eguivalente a um receptor por correlacio).

b) Ambos os algoritmos, tanfo o de Greenberger como o HR completo hoje s6 sao
vidvels economicamente usando-se microprocessadores dado que os calculos sdo
extensos; conseqiientemente, as velocidades onde sdo aplicaveis tém que ser baixas
(tipicamente menores que 64 kbit/s).

3.5. ALGORITMO DE WELDON

O procedimento imaginado por Weldon utiliza varios decodificadores binarios
- de decisado abrupta para fornecer estimativas iniciais de simbolos e, a partir delas e
de informagdes de confiabilidade dos digitos, poder iniciar o calculo de uma funcéo
de decisao.

Os seguintes passos devem ser efetuados:

1) O decodificador recebe uma palavra de N digitos quantizados em @ niveis

(geralmente, @ = 2™ = quantizador de m bits), que serdo ponderados (cada nivel i,
1=0 a @-1) por uma fungao-peso o; tal que:

cg=0 (3.19.a)
0 £0] £0g £ £0@g] , (3.19.b)
O; +0Q.1-; = 0g-1 (3.19.¢)

para @ =2" =>{0;}={0,1.2,....Q -1/ 5, €Z} ;
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2) Cada o; recebido é representado por um ntimero binario de r bits. Cria-se,
entdo, r seqiiéncias binarias diferentes de n digitos. Como, por hipétese, vale (3.19),
vem que:

,
o= a;V; (3.20)
J=1 |

onde @jj ¢ um nimero binério e Vj é um ntimero nao-negativo, ponderador de
ayj, tal que:

r
ZVJ =6@-1-0 nimero r é tal que nunca precisard ser maior que
i1 -

INT{(@ +1) /2} 0 que garantiria

o=V

62_ = V] -+ V2

SINT[Q-1/2) = V1 + V2 + -+ ViN{(@-1)/2]
0Q-1=Vi+Va++Vinrj(@+1)2]

3) Usando r decodificadores binarios (decisdo abrupta), decodificar cada uma
das r seqgiiéncias e obter r palavras-cédigo. Cada bit de cada palavra-cddigo é,
conseqlientemente, tratado como se fosse uma estimativa independente do simbolo
transmitido;

4) Combinar as r estimativas bit a bit usando uma funcao de deciso:

r
C‘j 20¢3fd :Z(}—ZB;J;)O% (3.21)
£=1
onde Bjj é o j-ésimo bit na i-ésima seqiiéncia decodificada e ©; é um "peso”,
proporcional a confiabilidade da estimativa, que vale:

W; = Vz Ri ) ' (3-22)

com:

V; — ndmero fixo associado a cada decodificador V; = 2i‘1, t =1 para o bit
menos significativo e assim por diante)

Ri= MAX [0, dpn-2 nil; n; = n° de erros na decisdo abrupta cometidos pelo i-
ésimo decodificador.
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Desta maneira, o algoritmo de Weldon permite que se corrija qualquer padrio
de erros cujo peso suave é menor que (Q-1).dpsTN/2.

Este algoritmo, apesar de ser facilmente implementavel nio tem um
desempenho muito bom quando comparado a outros cuja complexidade de hardware
nao & muito maior que a dele (por exemplo, o algoritmo de Massey, conforme ([14],
[26]). ‘

Tal como os anteriores, ele também procura minimizar a probabilidade de erro
média de simbolo.

3.6. ALGORITMOS BASEADOS EM CONJUNTOS DE
INFORMACAO

Estes algoritmos baseados em conjuntos de informacio, juntamente com o

‘algoritmo de Chase (e suas variantes) minimizam a probabilidade de erro de bloco

média, o que faz com que se minimize a probabilidade de erro média de bit. Assim,
todos estes algoritmos sempre produzem, a saida do decodificador, palavras-cédigo.

Os algoritmos baseados em conjuntos de informacgédo para decodificadores por
decisao suave sdo derivados daqueles desenvolvidos para decisio abrupta e
divididos em dois tipos basicos: algoritmo de Omura e Decodificacio parcial de
sindrome.

3.6.1. CONCEITOS UTEIS

3.6.1.1. DEFINICAO DE CONJUNTO DE INFORMACAO

CONJUNTO DE INFORMACAO para um cédigo de grupo (n,k), é qualquer
conjunto de %k posigdes de uma palavra-cédigo que podem ser (cada uma)
especificadas de maneira independente em relacdo aos outros (k-1) digites do
conjunto. O restante dos digitos (n—k) sdo chamados de conjunto de paridade.

Portanto, dada a matriz [G] geradora do codigo, c= (cy.c9,...c;), a=
(a1,a92.....ap) e c= ajGG], um conjunto de informagio é qualquer conjunto de k
posigdes que podem ser obtidas através de colunas de [G] que sejam L.1.'s.

Exemplos:

a) Em um codigo sistematico, [G] = [I | P], as primeiras k posicoes da palavra-
codigo formam um conjunto de informacao;

b) Qualquer outro conjunto de posigbes do codigo sistematico pode formar um
outro conjunto de informagido desde que seja possivel fazer a coluna correspondente
(4 posigao) na matriz geradora [G] ter peso unitario (i.e., apenas 1 elemento "1" na
coluna e o resto dos elementos valem "0"), através de operacdes elementares entre
linhas da matnrz [G].
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3612 ALGORITMO GERAL DA DECODIFICACAO POR CONJUNTO DE
INFORMACAO '

O fato das posi¢bes no conjunto de informacio serem independentes faz com
que este conjunto especifique completamente a palavra-cédigo e com que os outros
digitos das n—k posigées possam ser reconstruidos a partir deles. O algoritmo entfo
resume-se a:

1) Selecionar varios conjuntos de informagédo diferentes de acordo com alguma
regra;

2) Construir uma palavra-cédigo para cada conjunto assumindo que os digitos
das posi¢es especificadas pelo conjunto de informagio estdo corretos.

3) Comparar cada palavra-c6digo hipotética obtida em 2 com a seqiiéncia
recebida e selecionar a palavra-cédigo mais préxima.

Existem dois métodos gerais para implementar o passo 1 : gerar conjuntos de
informagao a partir de conjuntos de posi¢des previamente determinados ou entio
gera-los a partir de procura aleatoria.

Para implementar o passo 2, dois métodos sdo usados: ou se usa [G] para
recodificar ou se usa [H] para calcular uma sindrome que, no caso de se assumir que
as k posicoes do conjunto de informacao sao corretas, é o proprio padrio de erros nas
(n—k) posigdes que formam o conjunto de paridade.

Este algoritmo tanto pode ser usado em decisdo abrupta como suave.

3.6.2. ALGORITMO DE OMURA

De uma maneira geral, os algoritmos baseados nos conjuntos de informacéio
aplicados ao caso de decis@o suave utilizam o algoritmo geral de 3.6.1.2 escolhendo
como conjuntos de informacao os % digitos mais confiaveis da seqiiéncia de n digitos
- recebida e um ndmero arbitrario j de digitos menos confiaveis para o conjunto de
paridade. Varios conjuntos de informagao sdo entdo escolhidos entre o restante de (n
-7) posigbes para cobrir todas as combinacgoes de até v erros.

O algoritmo de Omura consiste no seguinte:

1) Receber a seqiiéncia demodulada r, escolher um conjunto arbitrario de
paridade {P} e obter uma matriz [H] inicial na forma canénica reduzida e
modificada através de operagbes elementares para contemplar o conjunto de
paridade associado {&, k+1,...,n—~1} (como no algoritmo de Greenberger, visto na secao
3.4).

2) Calcular a sindrome s e achar um vetor-erro e inicial através de s = e.[H]T.
Para [H] em forma canénica reduzida , se §=(s1, 59,...,.8p-k) = =0, 0....0, s1, s9, ...,

Sp-h)-

3) Achar um elemento no conjunto de informacso tal que se o trocarmos com
um elemento de {P}, obtendo {P'}, um novo conjunto de paridade, e gerarmos uma
nova sindrome s' com {P%, tenhamos s' com o minimo peso possivel.
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4) Trocar realmente {P} por {P'} definido em 3, calcular nova matriz [H'] e
calcular um novo vetor erro e’ tal que e' seja igual a justaposigdo de um vetor § e s'
no novo conjunto de paridade {P"}.

5) Se o peso de s' ou e' € menor que a capacidade corretora t ou igual a ¢, a
procura termina. Caso contrario, volte em 2.

No caso de decisdo abrupta t = INT[ %w}» ] e qualquer {P} inicial serve.

No caso de decisiao suave o algoritmo funciona para ¢t valendo até t=(d-1). O
peso no caso de decisio suave deixa de ser o peso de Hamming e passa a ser um peso
baseado na confiabilidade dos digitos recebidos. Esta confiabilidade pode ser obtida
através da quantizagao dos digitos recebidos em Q > 2 niveis de forma a associar
uma amplitude ao digito, além da polaridade.

Para reduzir o niimero de vetores-erro testados (iteragdes) podemos ordenar os
digitos de recepgio de acordo com a confiabilidade deles e escolher como conjunto
inicial de paridade {P} sobre os (n—k) digitos menos confiaveis. Como ¢ pode ser t=(d—
1), pode-se mostrar que o algoritmo é de maxima verossimilhanca. Entretanto exige
muitas iteragbes quando comparado com o algoritmo de Chase. Clark & Cain [14,
cap. 4, segao 4.5.2] citam que o JPL (Jet Propulsion Laboratory da Califérnia)
implementou o algoritmo de Omura em decisdo suave para um cédigo (128,64) que
testava 10.000 padrdes de erro aproximadamente (todos os de um e 2 erros e 25%
dos padrGes mais provaveis de 3 erros). O desempenho ficou 0,5 dB pior que o do
decodificador de maxima verossimilhanca no ponto de 2 dB de relagdo sinal-ruido.
Se cada padrao de erro puder ser testadc em 50 ns, a decodificagdo levaria 500 us, o
que equivaleria a uma taxa maxima de entrada de 256 kbit/s ou uma taxa de dados
a saida de 128 kbit/s maxima. Conforme veremos, o desempenho de um
decodificador de Chase também é 0,5 dB pior para PERIG'3 e s6 0,3 dB pior para
Pgp= 10~9 em relacio ao decodificador por correlagdo, sendo necessarias muito

menos seqiiéncias de teste (16 apenas), sendo portanto mais simples (menos
hardware) e mais veloz que este decodificador do JPL.

3.6.3. DECODiFiCACKO PARCIAL DE SINDROME

Este algontmo visa diminuir o ntmero de padrdes de teste exigido para
decodificadores baseados em conjunto de informagao, através do artificio abaixo
(caso seja possivel):

1) Supor que, para um dado conjunto de pandade {P} escolhido e um conjunto
de informacdo {S} associado, a matriz [H]T na forma canénica reduzida e
reordenada tem uma sub-matriz identidade [I] na parte direita interior mais
extrema. Entdo [H]T pode ser particionada em:
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T [P1]0
[H] M[“qu} (3.23)

com P1 sendo r x(k+r) com 1< r < n arbitrario (depende do conjunto {P}
escolhido).

2) Assim, a sindrome e o vetor-erro podem ser particionados em:

s=e[H]|"
(3.24)
[s1ls2] = [elieg][ggg}

onde e} tem (k+r) componentes e 81 tem r componentes.

3) a componente s , a sindrome parcial, vale:

51 = e;P1 (3.25)
€9 — e1P2 + 8o (326)

4) Como e; corresponde ac padrao de erros e nas primeiras k+r posigdes e eg ao
padrio e nas n—k-r posigdoes restantes, podemos usar (3.25) para achar varios
padrdes de erro a serem testados que tenham peso pequeno e sejam definidos sobre o
conjunto de informac&@o e entdo usar (3.26) para determinar o restante dos erros
sobre o conjunto de paridade. Com isto podemos restringir o niimero de erros em ey
para algum ndmerc pequeno W e reduzir o ntimero de calculos necessarios.

N3o encontramos na literatura consultada nenhuma implementacio. Clark e
Cain [14] suspeitam que o tempo de decodificagio seja maior que o do algoritmo de
Omura, porque o numerc de conjuntos {P} aumentaria em relagio ao de Omura,
para um mesmo desempenho.




ALGORITMOS DE CHASE E HACKETT

4.1. INTRODUGAO

No capitulo 2 estudamos qual o desempenho de decodificadores por decisio
suave quando comparado com o de decisdo abrupta para cédigos de bloco lineares.
No capitulo 3 descrevemos os algoritmos mais usados de decisdo suave para cédigos
de bloco (APP, HR, Greenberger, Weldon, Omura e decodificacdo parcial de
sindrome) exceto o algoritmo de Chase e suas variantes, que serdo vistos aqui.

O fato de se descrever o algoritmo de Chase em um capitulo separado se deve a
2 fatores:

a) ele é um algoritmo de decisdo de méaxima verossimilhanca (MV) em sua
forma completa (algoritmo 1 a ser descrito adiante) e o0s outros sdo meras
aproximacoées; '

b) E simples e facilmente implementavel:

Por isto merece ser estudado detalhadamente, dada a sua importancia teérica e
pratica.

Neste capitulo serdo descritos o algoritmo de Chase (nas 3 versdes propostas
por ele), o algoritmo de Hackett e o algoritmo de Chase generalizado. Provaremos
também que o algoritmo de Chase é equivalente a um decodificador de maxima
verossimilhanca e, por isto, é 6timo.

Para este capitulo, as referéncias sdo ({14}, [13], [16], {43], [31]).

4.2. IDEIA BASICA DO ALGORITMO DE CHASE

Vamos imaginar o sistema Q-ario mostrado na Figura 2.1aeb.

A idéia basica do algoritmo de Chase é dada abaixo:

1) Supor um quantizador de J bits colocado entre a saida do demodulador e a
entrada do decodificador seja tal que, para cada J bits que representam uma
amostra de um digito Y; da seqiiéncia de n digitos Y recebida, tenhamos:

74
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a) 1 bit ( o mais significativo, MSB) — representa a polaridade (0 ou 1) do
digito Y;

b) J-1 bits — representam um vetor de confiabilidade a; de (J-1) componentes
associados ao digito Y;

¢) Q = 2J niveis

2) Introduzir A PRIORI inversoes de polaridade em um ntmero F arbitrario de
digitos que sejam o0s menos confidveis da seqiiéncia Y, a partir da geracdo de varias
seqiiéncias de teste T somadas ao vetor recebido Y, gerando palavras Y =Y&T. O
numero de seqiiéncias de teste a serem geradas é 2F de forma a testar todas as
combinagdes possiveis de inversdes a priori nos F digitos menos confiaveis.

OBS.: & indica soma médulo-2 (ou exclusivo).

3) Usando um decodificador bindrio (decisdo abrupta), decodificar
BINARIAMENTE a segiiéncia Y=Y®T, para achar padrdes de erro com erros nos
digitos mais confidveis que os “F” digitos menos confidveis da seqiiéneia Y, achando
um vetor-erro E.

4) Somar E e T para obter ZT=E@®T, obtendo um padrio de erros que é a soma
dos erros decodificados binariamente com os erros que ja poderiam ter sido
corrigidos previamente, quando da obtengio de Y.

5) Calcular o peso analdgico associado a ZT (este peso é a soma das
confiabilidades a; associadas & posi¢do do i-ésimo digito ).

6) Escolher o padrao ZT correspondente ac menor peso analégico.

7) Decodificar ¢ =X = YOZT

Para esclarecer o procedimento acima, vale fazermos alguns comentarios:

a) No passo 2 o que se faz invertendo os digitos de menor confiabilidade é
equivalente a supor, antes mesmo de decodificar binariamente a seqiiéncia recebida,
que estes digitos estdo errados, 0 que é uma hipétese bastante razoavel ja que é
pouco provavel que o ruido que provoca ¢ erro tenha uma amplitude tio alta que
chegasse a valer o dobro dos niveis *analégicos” dos niveis légicos 0 e 1, (levando,
por exemplo, o nivel transmitido com uma polaridade a chegar na recepcio com a
polaridade invertida mas com o0 mesmo nivel).

b) Como supomos que os digitos menos confidveis estdo errados, devemos em 3)
aliviar a “carga de trabalho” do decodificador binério, que é capaz de corrigir s6
t1=INT[(d~-1)/2] erros, para que ele possa achar outros erros nio tio provaveis. Com
1sto, 0 passo 2 retira eventuais “sobrecargas de erros” do decodificador binario.

¢) O passo 4 simplesmente nos diz que o padrio de erros que ocorreram na
seqiiéncia é o dado pelo padrao de erros saindo do decodificador binario em conjunto
com o padrao de erros testado sobre os digitos menos confiaveis. £ 6bvio que, se
invertemos algum digito correto antes de decodifica-lo binariamente, na saida do
decodificador binario o padrio de erros tera um digito *“1” nesta posicdo e entdo
ZTi=Ti®E;=1®1=0, que é digito do padrdo de erros final, indicara que nfo houve
erro naquela posicéio.
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Conforme fica claro no procedimento, o algoritmo de Chase aumenta a
capacidade corretora do sistema de codificacio-decodificagio de forma a podermos
corrigir até t erros onde:

d-1

4.

Qualquer decodificador por decisdo suave pode sempre corrigir qualquer erro
cujo peso analégico é menor que { [ (Q-1).d ]/2}, para um cédigo C de distincia
minima d e quantizador de Q niveis.

Entao, como a seqiiéncia de polaridades Y recebida pode conter até (d-1) erros
binarios para néo ser confundida com outra palavra-cédigo, a pergunta mais natural
é:

“Como escolher F de forma a maximizar a capacidade corretora do
decodificador, t, dadas as 2 restrigies acima? Como escolher F de forma que i= (d-1),
valor maximo que f podera assumir?”*

Esta questdo serd respondida mais adiante. Primeiro devemos enunciar o
algoritmo de Chase de uma maneira mais formal.

4.3. FORMALIZAGCAO DO ALGORITMO DE CHASE

Seja o sistema de comunicagio digital mostrado na Figura 2.1a.

Cada seqiiéncia de & bits de informacdo a= (¢1,...ar) é codificada em uma
seqiiéncia de n digitos binaries ¢= (c1, ¢9...cn) que por sua vez é mapeada nos
simbolos X= (X1 X2.. Xp) (no caso de 2-PSK, X; = ¢; i=1,...n) transmitidos pelo canal
e corrompidos por ruido de forma que a saida do demodulador temos uma seqiiéncia
r de n amostras do sinal recebido. '

Seja agora essa seqiiéncia r mapeada em uma segiiéneia Y de n digitos
bindrios (obtidos por um limitador, *hard-limiter”), Y= (y1 ¥2..¥n) e, além disso, em
uma seqiiéncia a de n niimeros positivos denotada por a = « 1 «2..a, onde o; esta
associado a y; e r;. Como hipdtese restritiva suponhamos que:

a; >0 <> Prob[yi estar correto] > Prob[y j estar correto} 4.2)

Entdo, a; é uma INFORMACAQO MEDIDA NO CANAL e da uma medida
relativa da confiabilidade dos digitos binarios y; recebidos, 1 <i < n.

A obtengdo dos y; e o; é facilmente realizada por um quantizador de Q-niveis
(conversor A/D de J bits, J arbitrario) onde o bit mais significativo representa a
polaridade do sinal e, portanto, ¥; e os J-1 bits menos significativos representam os
o, onde Q=2J .
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Vamos agora definir alguns conceitos titeis:

1) Um decodificador bindrio é aquele que decodifica Y como sende uma
palavra-codigo Xm se Xm é aquela que difere no menor nitmero de posi¢des em
relacdo a Y, entre todas as palavras do cédigo C, desde que WHXm+Y) < INT [(d-
1)/2] onde WH é o peso de Hamming. Caso contrario nenhuma palavra-codigo é
encontrada.

2) Um decodificador bindrio completo é aquele capaz de achar Xy, € C tal que:

Wy(Y@eX,)= MIN Wy(YeX,)
1<s <2k

Este decodificador sempre fornece 4 saida uma palavra-cédigo, mesmo que

errada (quando Wy (Y ® Xp,,) = INT[(d - 1)/2]).
3) Peso analdgico de uma seqliéncia V; é definido por:

Wy (Vj) = ZaiVji (4.3)

=1

Chase [13] define um DECODIFICADOR POR MEDIDA DE CANAL
COMPLETO como sendo aquele que decodifica Y, seqiiéncia recebida, como sendo
Xm €C desde que:

W (Y@ X,)= MIN W(YeX,)

4.4
1£s£2k 4.4

Neste caso, queremos achar o padrio de erros Zm= Y&Xy de minimo peso
analégico.

Mais adiante mostraremos que um decodificador que satisfaca (4.4) é na
verdade um receptor de maxima verossimilhanga para o canal AWGN.

Queremos agora achar um algoritmo de decodificagdio com as seguintes
restrigoes: satisfaca (4.4) (resirigdo I) e que, por hipétese, use um decodificador
binario para facilitar a implementacdo (restricdo 2). Para tanto, Chase {13] propos o
gue se segue;

O objetivo é usar as medidas de canal o e um decodificador binario de forma
que este ajude a obter um pequeno conjunto de padrdes de erro possiveis (ao invés
de um Gnico padrio de erros dado pelo decodificador binario).

Para tanto, perturbamos a seqiiéncia recebida Y com um padrio de teste T de n
digitos que valem 0 nas posigdes que nio queremos inverter e 1 naquelas onde
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queremos inverter. A perturbacfo é conseguida através de soma médulo 2, obtendo
e A - *
uma nova seqiéncia, Y :

Y=YeT (4.5)

Em seguida' decodiﬁcam‘os Y com um decodificador binario e obtemos um
padrao de erros Z relativo a Y. O padrao de erros real, relativo a Y é dado por ZT e
vale:

Z7=7®T 4.6)

que pode tanto ser como néo ser diferente de Z, dependendo de Y' estar ou nio
mais préximo de outra palavra-cédigo que nfo aquela que seria obtida caso
fizéssemos s6 a decodificagdo bindria de Y. Assumindo um cédigo C de bloco, linear
com distdncia minima d e empacotamento esférico das 28 palavras-cédigo dentro do
espago de 2™ seqiiéncias de recepcdo possiveis, isto seria equivalente a perturbar Y
de forma que Y caia fora da esfera de raio INTj(d-1)/2] que envolve Y e esta
ilustrado na Figura 4.1.

O algoritmo de Chase é definido de forma a usar as medidas a para fazer com
que a sequéncia recebida Y seja sempre perturbada ao redor de uma esfera de raio
(d-1).

Xa a Xd : palavras-cédigo de C

raio = {0/ -1}

Y : vetor-recebido

Xa

raio = INT [(d- 1)/ 2]

raio = INT [ (d-1)/2 ]

FIGURA 4.1. SITUAGAO NO ESPAGO DE PALAVRAS
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Seqaéncia Recebida Y
Niveis de Confiabilidade O

Y

l Gerar um novo

padréo de teste T

Para
Y=Y&T
pode-se achar Z’ por

decodificagao
binaria?

SiM

L

Caicular o peso analagico de

Z,=20T

Armazenar este valor de Z;

Foram
gerados todos os
vetores-emro?

Foi
armazenado um
vetor-erro?

SiM Decodificar
X=Y®&Z,

Decodificar
X=Y

FIGURA 4.2. FLUXOGRAMA DO ALGORITMO DE CHASE




Cap. 4 80

O algoritmo de Chase obedece entfo aos passos 1 a 7 vistos no item 4.2 e pode
ser representado por um fluxograma, dado na Figura 4.2

Devemos observar que o algoritmo de Chase ndo exige (como restri¢io) um
decodificador binario completo mas apenas um decodificador binério, capaz de achar
uma palavra-cédigo apenas quando: .

Wy (Z) <INT[(d -1)/2] .7

Assim, é perfeitamente possivel que ndo se ache nenhum padr3o de erro valido
e consideramos como estimativa de Xy, o proprio Y recebido, apesar de certamente
estar em erro.

Vamos agora responder as perguntas feitas no final do item 4.2 (*como escolher
F...”), descrevendo as 3 formas propostas por Chase para escolher as segiiéncias de
teste perturbadoras da seqiiéncia recebida, mas que usam, todas as 3 formas, o
mesmo algoritmo da Figura 4.2.

4.4. ALGORITMO 1 DE CHASE

O algoritmo I de Chase considera como conjunte de padroes de teste aquele
formado por fodos os padrdes Tj que levem a um Z7=E @ Tj de peso menor ou igual
a (d-1), para que as palavras modificadas Yj a serem testadas distem de até (d-1)
da palavra recebida Y. Assim:

()= (o, walen) - S, <00}

(4.8)

Como a decodificac@o decide com base no peso anal6gico e ndo no de Hamming,
pode existir um vetor erro escolhido cujo peso de Hamming seja maior que INT [(d-
1)/2], o que aumenta a capacidade corretora do sistema de codificacao.

Um conjunto {Tj}, proposto por Chase, que respeita (4.8) mas &
superdimensionado com certeza (i.e. é suficiente mas ndo necessario) é aquele que
gera todos os Zr; com peso binario menor que d. Tal conjunto seria o que contivesse
todos os padrbes de teste Tj de peso de Hamming igual a INT [d/2] e o de peso
igual a zero, pois o decodificador binario corrige até INT [(d-1)/2] erros e por isso é
capaz de gerar todos os padrdes de erro E de peso menor ou igual a INT [(d-1)/2]
que combinados com Tj, podem levar a qualquer Zr; de peso até (d-1). Ou seja:

{Tj} = {Tj/ Tj = 0.\/ Wy (Tj) = iTji = INT[de]}

t=1 (4.9)
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Devemos observar que o ntmero de padrées de teste diferentes entre si sera
elevado e vale:

n n!
N = (INT[d/fZ]) " (n-1INT[d/2])! (INT[d/2])!

(4.10)

Portanto, o algoritmo 1 s6 é aplicivel a cédigos de distancia minima d pequena
ou para prover a simulagbes em computador um limitante inferior para a
probabilidade de erro de um decodificador por medidas no canal completo.

4.5. ALGORITMO 2 DE CHASE

No algoritmo 2 de Chase, considera-se como conjunto de padrdes de erro
possiveis somente os padrdes Z7; com um namero de erros menor ou igual a INT
[(d-1)/2] localizados em posigbes diferentes das que sio dadas pelas INT [d/2]
posigdes de menor confiabilidade no vetor recebido Y. Por isto, todos os padrdes Zry
testados tém no maximo (d-1) erros mas o conjunto {Z1;} nao contém mais todos os
padrdes de erro Zy; possiveis para serem testados, 3a que INT [d/2] posicbes em erro
possiveis estao fixadas dado um vetor Y recebido junto com seu vetor-confiabilidade
a= (a1, 02, a3,...on).

O conjunto de padrées de teste, proposto por Chase [13], que gera todos os
padrdes de erro Zr; descritos acima é dado por:

T; tem qualquer combinacio de digitos 1 nas
{Tj}:{ y g ) @11

INT[d/2] posigdes de menor nivel de confiabilidad

Neste caso, existem 2 INT [4/2] combinacdes de valores dos digitos cujas posicdes
sdo as INT [d/2] de menor confiabilidade e, portanto, existem 2 INT [d/2] padrées de
teste T possiveis que valerdo ou “0” ou *1” combinados de qualquer maneira nas
INT [d/2] posicdes de menor confiabilidade e “0” nas outras [n~INT [di2]] posigdes
restantes,

Se o algoritmo 2 for implementado em software, 2 INT 1d2] ¢ ym ndamero
méaximo de padrdes Tj. Geralmente poderemos testar muito menos padrées porgue,
se o padrdo de erros inicial Z', obtido pelo decodificador binério, tiver peso de
Hamming unitario (WH(E)=1), entio todos os padrdes de teste Tj com Wi (Ty)< INT
[(d-3)/2] levardo a ZT=Z. Por hardware obviamente devemos testar sempre as
2INTd/2] possibilidades para simplificar os circuitos.

Devemos observar que Chase mostra que o algoritmo 2 ndo tem um
desempenho téo bom como o algoritmo 1 ja que nio se testa todas as posigoes de erro
possiveis mas apenas as INT [d/2] de menor confiabilidade. Mas se por um lado
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perdemos em desempenho, ganhamos em ntimero menor de padrdes de teste a serem
gerados e tempo de decodificagio porque o algoritmo 1 gera um nimero astrondémico
de padrdes de teste Tj (NT;, eq. 4.10), produzindo o padrio de teste desejado varias
vezes (exatamente (INT [d/2]) vezes) e gerando padrées altamente improvaveis um
sem numero de vezes.

Por exemplo, para o cédigo de Golay estendido, CGE (24,12), como d=8, temos
que o nimero de padrdes de teste no algoritmo 2 é de:

N, (2)= oINTI&2] _ 44 padrdes de teste

Para o algoritmo 1, teriamos:

24!
20141

Ny (1) = =23 x 22 x21= 10.626 padrdes de teste
3

Quanto ao desempenho, Chase [13] e Pessoa & Arantes [31] fizeram simulacoes
para os algoritmos que serdo analisadas minuciosamente no capitulo 5, item 5.3.

Por enquanto, basta dizermos que a constatacio principal é que os algoritmos 1
e 2 tém o mesmo desempenho para este codigo, em canal AWGN, na faixa de Ep/No
de 0 a 6 dB.

O algoritmo 2 é de grande interesse pratico, assim como o algoritmo 3,
conforme sera visto na préxima secdo.

4.6. ALGORITMO 3 DE CHASE

E quase igual ao algoritmo 2 sé que aqui o numero de padroes de teste é bem
mais reduzido, valendo apenas INT [(d/2)+1] ao invés de 2 INT (d/2),

Neste caso, o conjunto {Tj} de padrGes de teste é formado achando as (d-1)
posicées de menor confiabilidade do vetor Y recebido e fazendo com que os padrées
Tj tenham digitos *“1” nas i posigées de menor confiabilidade e sejam “0” nas (n-i)
posicoes restantes, onde { valera:

a) 1= 1,3,5..d-1 e i=0 para d=d par;

b)i=0,2,4..d-1 para d=d impar

E o algoritmo de menor conjunto {Tj} a se testar, sendo altamente desejavel
para a implementacdo de decodificadores para cédigos grande distdncia minima d,
ja que aqui o ntmero de Tj's cresce linearmente com d, enquanto nos outros cresce
combinatoriamente (algoritmo 1) e exponencialmente (algoritmo 2).

Entretanto, Chase mostra, por simula¢fo, que o desempenho é inferior em
relag@o aos outros 2 algoritmos (como veremos na secéo 5.3).
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4.7. OPTIMALIDADE DO ALGORITMO DE CHASE

Mostramos na segdo 2.2.1 que um receptor é 6timo no sentido de que tem
minima probabilidade de erro caso ele use como regra de decisdo um processo MAP
(méaximo a posteriori) que escolhe como saida a forma de onda x tal que:

x=x; © MAX Prob[xj |}(t)} = Prob[xi l_}(t)] (4.12)
X J )

Mostraremos aqui o que Chase prova para o decodificador baseado em seu
algoritmo: que ele é equivalente a um receptor MAP para um canal AWGN.

Vamos inicialmente supor o receptor de sinal da Figura 4.3, recebendo um
sinal binario antipodal (i.e., modulacdo 2-PSK) e um canal de ruido branco aditivo
e gaussiano (AWGN).

A onda y(t) recebida entra em n filtros de decisdo. A onda transmitida foi
X=e=(x1 x2 x3...Xn). A saida dos filtros é uma estatistica de decisio ponderada e a
regra de decisao, sobre os digitos xj &, por hipbtese:

seviz0 = xi=1=y;
se v; <0 = xi=0=y;]

onde v; é uma estatistica de decisido (sem ponderacao).

10 5y =Wy,
P jigito >
y(t) 20 $; = WV,
> - digito
o S, =WV
n-ésimo | 5n = WnVn
>| digito >

FILTROS

FIGURA 4.3. MODEL.O DO RECEPTOR DE CHASE
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A estatistica ponderada, que é na verdade a saida dos filtros, é a estatistica de
decisao multiplicada por um fator-peso W; positivo. A medida de canal ou valor de
confiabilidade o; do digito Y; sera denotada e definida por:

o = Wi vy (4.13)
s;i =Wy

Para o canal AWGN vamos assumir que os N filtros de decisio sio casados com
as formas de onda de forma que a estimativa v; do digito x;, dada pelo i-ésimo filtro
casado, sera (v; aqui assumida como tensdo, niao energia como na segio 2.2.1).

vi=ﬁ+Ni sex; =0
v; = m(\/f%—N,;) sex; =1 (4.149)
Wi =1

OBS.: Reparar que aqui assumimos mapeamento de fases 0 — 00 e 1 — 1800,

onde E é a energia do sinal que representa xj e N; é o ruido AWGN de
densidade de poténcia (unilateral) No, média zero e variancia N;j2= No/2.

Entdo, como em 2.2.1, o receptor casado é MAP pois é de maxima
verossimilhanga (MV) e os simbolos x; sao equiprovaveis (Prob (0)= Prob (1)= 1/2) e o
ruido é AWGN.

Mas a regra de decisao de maxima verossimilhanga pode ser modificada:

. I
MAX Prob[s|xy, | <> MAX Y W,V (-1)", 1<m < 2k (4.15)
m m

i=1

onde s= (51,52,...8n) € Xm= (Xm1 Xm2.. Xmn)

O somatério em (4.15) pode ser dividido em 2 parcelas: um somatério sobre
todas as posigdes i dos digitos onde x;,; # Y}, que formariam um conjunto de posicoes
Sy, € um somatério sobre todas as posigoes ¢ dos digitos onde xm; = Y;. Entdo o
membro a direita em (4.15) é equivalente a:

I
MAXZwivi(wl)xmf = MAX leiv,;[m Z|wivi] (4.16)
m m

i=1 ' ieS,, ieS,,

levando (4.13) em (4.16) teremos:
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MAX Z[wiv,;]w Ziwivl{{ -
Mo 1ieS, ieS,
4.17)

n
MAX Zai“ Zai+ Zaim Zai = MAX Zai—-2 Zai
M lieS, moli=1

ieS,  ieS,  ieS, ieS,

Como o primeiro termo é igual para _todas as palavras-cédigo X,,,€C, teremos:

n
MH%X ;ai——z Zai C)MHEN Zai

IS, " jeS
Mas:
n A
MIN > a; =MIN a;Z,,; =MIN W, (Z,,) (4.18)
" jeS,, =g "

com Zm= YOXm e Sm, voltamos a repetir, é o conjunto de posi¢des onde os
digitos de Xy e Y sdo diferentes.
Entao, a regra de decisdo MV é equivalente 4 de minimo peso analdgico do
padrio de erros para um canal AWGN,
. C.Q.D.
Como um altimo comentério, o algoritmo de Chase praticamente dobra a
capacidade corretora de qualquer cédigo ja que por decodificagdo binaria (decisdo

abrupta), temos tyapp = INT[(d ~1)/2} e por decodificagdo usando o algoritmo de

Chase temos tgopr ={(d -1) .

4.8. ALGORITMO DE HACKETT

Hackett [16] particularizou o algoritmo 2 de Chase para a decodificacio de um
codigo de Golay estendido (24,12) propondo uma variante de algoritmo que é mais
eficiente quando implementada em software que a versio original de Chase porque
diminui o namero de padrdes de teste & metade do normalmente exigido, gracas a
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certas propriedades que o cédigo de Golay estendido (CGE) (24,12) apresenta e que
podem estar presentes em outros codigos de importincia pratica.

O decodificador binario usade por ele foi o de técnica de “error-traping” ([33],
[14], [27]) e os resultados foram:

a) implementado em um microprocessador, os resultados praticos coincidem
com a teoria dentro de 0,1 dB;

b) simulado em um Cyber 176 usando FORTRAN, o tempo de decodificacio
médio, por bit de informagao, foi de 175 us +/-10%.

O algoritmo de Hackett é mostrado na Figura 4.4. e é interessante
enfatizarmos que ele se aplica ndo s6 ao CGE (24,12), mas a todo cédigo de bloco
(n,k) que seja estendido, 1.e., seja obtido de um cédigo (n-1,k) pela adicio de um
digito de paridade total. E isto que permite com que o numero de padrdes de teste
seja reduzido 4 metade, ou seja, passe de 2INT [d/2] para 2INT [d/2-1] pois g idéia &
sempre complementar o digito menos confidvel a priori, toda vez que a paridade
total recebida somada MOD 2 com a paridade regenerada no CGE, isto é:

24 23
r=2 5 =y249 )
i1 i1

valer 0 (i.e., quando elas coincidirem). Esta inversdo é feita a priori, toda vez
que r=0, para termos sempre um numero impar de erros na saida do decodificador
binario j4 que uma decodificacdo bindria de um ntmero par de erros raramente
produz uma palavra-cédigo com melhor correlacio com a entrada analégica do que
aquela palavra produzida por decodifica¢fio binaria de um numero impar de erros
segundo Hackett [16].

4.9. GENERALIZAGAO DO ALGORITMO DE CHASE

Tendolkar e Hartmann propuseram em 1984 uma generalizacio do algoritmo
de Chase para a decodificacdo por decisdo suave de cédigos binarios de bloco e
lineares [43].

Esta generaliza¢do tem importancia 4 medida em que permite uma redugdo de
hardware, j4 que ndo exige um decodificador binario de capacidade corretora

t= INT[(d ~1) / 2] mas apenas um com capacidade corretora ¢ < t*.

Para apresentar o algoritmo generalizado, vamos recorrer a algumas definicdes
adotadas em [43]:
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SIMBOLOGIA;

Recebe B =b,... b, (bits decisio abrupta) A - Vetor analégi-
Q = q,... g, (niveis de confianca) co que foi rece-
bido antes da
quantizacio
- - B - Vetor de pola-
Acha os 4:63 menos confidveis ridade (bits da
€ Seus enderegos py, Py, Py, Py decisdo abrupta)

Q - Vetor dos ni-

SIM (checa) e ;:&sede confiabili-

=b® . $by=0 W - Vetor de teste
Cma_x - Variavel
boy by que armazena o
{complementa bit menos confidvel) maior valor que
foi achado para a
f correlacBode Y

com A
Inicializa parametros C - Correlacdo en-
W=b,.by Crw=—0 k=0 treYe A
M Y - Palavra deco-
V dificada pelo de-

codificador binario
k - Variavel auxi-

liar de contagem
f hpj - Linha da

Calcula sindrome S para W' = w,. w.,

- : matriz [H] endere-
Gerar préxima sindrome Deoedrﬁca@é;ﬂ por dec’s'a; cada p(E}r }pE
S.8® hm @ hpmk abrupta de obtendo {Mk}' sequiéncia
' que causa todas
T ISP S— as combinagdes
; narnero par de
Gerar préxima palavra C,C bits que possam
Wwd1,01,, Z Y ocorrer
Z - Varidvel que

guarda o padrio
de maxima corre-

lacéo

K k +1 Z'ﬁ“al

FIGURA 4.4. FLUXOGRAMA DO ALGORITMO DE HACKETT PARA O CGE(24,12)

1) Distancia Euclidiana: Sejam uma palavra-cédigo xm= (Xm1...Xmn) mapeada
em uma seqiiéncia de simbolos ou sinais S (xp) =8 (X 1)....S Gmy) € uma seqiiéneia
recebida r = (r;....ry). Denota-se a distincia euclidiana entre S (xm) e r por dE (S
(Xm), r); uma regra de decisdo de maxima verossimilhanca em canais AWGN com
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sinalizag&o antipodal (2-PSK) é decodificar r com Xy se dE (8 Xm), r)< dE (S
(Xv),r) para todo m diferente v. Tal regra é equivalente a:

4 (S(X) ) < d(S(X,)r) o [S(X ) 7] 2 [S(X) 7]

onde [a.b] é o produto interno no espago de sinais ([12] apéndice A; [25],
capitulo 1) E equivalente ao computo do peso analogico, proposto por Chase.

2) t* = INT [(d-1)/2] e t << t* e Y= Vetor obtido pela decisio abrupta der.

3) Um padrao de teste de n elementos é denotado por Tj e um conjunto de
padrdes de teste denotado por {Tj}.

Assim, o algoritmo de Chase generalizado pode ser enunciado nos seguintes
passos:

a) Para cada Tj € {Tj}, decodificar o vetor Y®Tj através de um decodificador
binario de capacidade corretora ¢ << t* e construir um conjunte C' gue contenha
todas as palavras cédigo X tais que, para algum Tj e {I3}, tenhamos dp(X, Y&TY)< ¢.

b) Se C' nio for conjunto vazio, selecionar Xm como estimativa da palavra-
cédigo originalmente transmitida, onde Xi, deve satisfazer as seguintes condigdes:

b)) X, €C
b2) dp(S(Xp).r) < dE(S(x’m),r) VX =Xy, eC

Se C' for vazio, o algoritmo nio consegue decodificar a seqiiéncia Y.

O algoritmo de Chase generalizado pode ser completamente especificado pela
capacidade corretora ¢ do decodificador binario utilizado e pelo conjunto de padrdes
de teste {Tj}. Para um dado 7, a complexidade e performance do algoritmo serdo
funcoes de {T4}.

Tendolkar e Hartmann fornecem entio os co;;}untos {TJ} necessarios para se
implementar os Algoritmos 1, 2, e 3 de Chase na forma generalizada, que
apresentamos sem as correspondentes demonstragdes, mostradas em [43].

4.9.1. ALGORITMO 1 GENERALIZADO

Considera-se como conjunto de padroes de teste o seguinte:

a) CASO DE d IMPAR:

Definem-se m :INT[d/ 2t+1)] e conjuntos S; cujos elementos sdoc todos os

vetores binarios de n elementos e peso de Hamming [t + (-1) (2¢t+1)] com 1<i<m.
Entao teremos:
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()= Us,

onde U representa a unido de conjuntos.

b) CASO DE d PAR:

Definem-se m' = INT[(d ~1)/(2t + 1)] e conjuntos S; de todos os vetores binarios

de n elementos e peso de Hamming [1+¢+(i-1) (2t+1)] com l1<ism’ e {To}, o vetor
nulo 0 de n elementos. Entao teremos:

r;} - m,} U [ Us }

Com esta relagao de {Tj} asseguramos que todas as palavras-cédigo, de
distdncia de Hamming menor ou igual a (d-1) do vetor Y recebido, serdo
identificadas e consideradas para teste.

4.9.2. ALGORITMO 2 GENERALIZADO

Considerando ¢ tal que 0<t<t*=INT [(d-1)/2], {Tj} ser4d entdo o conjunto de
vetores binarios de comprimento n que tenham quaisquer ntimero de digitos 1™ nas -
o posigdes menos confiaveis, sendo os outros digitos “0”, onde v vale, em funcio de #:

n-{ ,para O0<t<{d/4)-1
o = 4 t* ,paradimparet:t*
\MIN {(n - t),INT[(t +1) x Z(tiﬂ}} , para os outros valores

onde ® tem a propriedade de que, para toda palavra-cédigo X tal que
dpe (S (X),r)<d-E,, ndo mais que ¢ erros estardo localizados fora das o posig¢ies

menos confiaveis.
Tendolkar e Hartmann ainda propdem um algoritmo 3 generalizado, com uma
regra de construcao bastante complicada para o conjunto de padrdes {Tj} e com um
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nimero de padrdes muito pouco menor que o exigido para o algoritmo 2
generalizado, ao contrario do que ocorre entre os algoritmos 2 e 3 de Chase “puros™;
além disso, como ocorre nos algoritmos *“puros”, a perfomance do algoritmo 3
generalizado é também pior que agquela do algoritmo 2 generalizado.

De gualquer forma, os algoritmos generalizados propostos por Tendolkar e
Hartmann sao, segundo eles mesmos [43], vantajosos quando a distancia minima do
codigo, d, cresce de forma a tornar anti-econémica a utilizagfio de um decodificador
binario (decisdo abrupta) de capacidade corretora de ¢* erros. Dao como exemplo, o
uso de seus algoritmos generalizados para o codigo de residuo quadratico (47,23)
com d igual a 12.

No caso de um cédigo de Golay estendido (24,12), de d igual a 8, o uso do
algoritmo 2 de Chase, “puro®, leva a apenas 16 padrdes de teste e o decodificador
binario (decisao abrupta) a ser utilizado pode ser feito por uma EPROM de 4096
posic¢des, que é suficientemente econémica atualmente. Por isto, em nosso caso, nio
usaremos 0s algoritmos generalizados.

Encerramos aqui a discussdo teérica sobre o algoritmo de Chase. Vamos
discutir aspectos de implementagdo do algoritmo no capitule 5.




A ARQUITETURA DO DECODIFICADOR
DE CHASE

5.1. ARQUITETURA DO HARDWARE: CONSIDERACOES GERAIS

Neste capitulo, estudamos algumas arquiteturas de hardware para a
implementacdo do decoedificador por decisao suave com algoritmo 2 de Chase para o
CGE (24, 12) e comentamos a seguir algumas conclusdes que nos levaram a optar
pela arquitetura apresentada nos préximos itens.

Pelo item 1.3.2.7., sabemos que o tempo maximo para decodificacdo e decisio do
melhor padrdo de teste é de 24 digitos a 1068 kbit/s:

n _ 24
velocidade 1068.10°

Tprcop = = 24,47 ps (5.1)

Supusemos aqui que os vetores Y e aj, definidos como anteriormente {cap. 4), ja
haviam sido recebidos e a sindrome S, referente ao sinal recebido Y, foi calculada a
medida que os digitos entravam no decodificador, assim como suas posi¢des menos
confiaveis. .

Entao, temos disponivel para processar cada segiiéncia de teste (sdo 16 Tj's no
algoritmo 2 de Chase para o CGE (24, 12) com d=8) um tempo que vale:

tproc.’l‘j T R 4 s (5.2)

Isto significa que, em um processo serial, disporiamos de 1,4 HUs para montar
um padrao de teste Tj (especificando os enderecos, até 4, das posigdes de Ti que
teriam digitos 1's), decodificar binariamente, calcular o peso analdgico e compara-lo
com o registro de peso analégico.
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Tal processamento serial realizado em software com um microprocessador é
inviavel dentro de 1,4 ps com os atuais microprocessadores disponiveis no mercado
atualmente. Os microprocessadores de 8 bits monoliticos mais rapidos (8051, p. ex.)
tém ciclo de instrucio de 1 ps o que ¢ insuficiente (uma s6 manipulagdo de 24 bits
levaria 3 ps, dobro dos 1,4 ps totais disponiveis). Com um microprocessador
monolitico mais poderoso, como o 80386 de 32 bits, clock de 16 MHz e 3,64 MIPS
(mega instrucdes/seg.), em 14 ps poderiamos fazer apenas 5 instrucoes
manipulando 32 bits, 0 que ainda nao é suficiente para uma rotina de decodificagso.

Podemos, entéo, considerar processadores do tipo bit-slice, configuraveis a nivel
de CPU, bipolares e mais rapidos. Com eles, associados em uma arquitetura tipo
RISC (reduced instruction set), poderiamos realizar o decodificador em software
para 1,068 Mbit/s, usando o decodificador de Hackett (8 Tj's ao invés de 16).
Todavia, este decodificador seria muito mais caro, com maior consumo de energia, de
depuragdo (debug) muito mais dificil e com maiores propensdes a problemas de EMI
(electromagnetic interference) do que o hardware que sera descrito por nés.

Outra arquitetura possivel, valendo-se ainda do processamento serial, seria
implementar o hardware especifico com Cls MSI TTL-S, TTL-AS ou mesmo ECL. As
desvantagens seriam as mesmas do processador bit-slice, usando muite mais chips
que este.

Outra arquitetura que mereceu atengio foi a utilizagio de um DSP (digital
signal processor) monolitico, que é um microprocessador dotado de argquitetura em
pipeline, processador vetorial e muita velocidade na manipulagio de strings de
dados. Foi descartada apés anilise de mercado que indicava ser carc e de dificil
fornecimento no Brasil. Contudo, a idéia ainda é promissora.

Por Gltimo, passamos a comentar a arquitetura final escolhida. A arquitetura
escolhida utiliza como elementos de hardware chips baratos da série MSI TTL-LS ou
da nova série 74HC/HCT (high-speed C-MOS, compativeis pino a pino com TTL) e
memorias C-MOS ou N-MOS (PROM, RAM e EPROM). Estes chips promovem uma
queda brutal nos niveis de consumo, tém menor emissio de interferéncias e menor
susceptibilidade a EMI, maiores margens de ruido, sdo muito faceis de achar no
mercado e tém baixo custo. Sua tunica desvantagem seria a velocidade de
processamento, que é totalmente contornada pelo uso de uma arquitetura de
processamento pipeline, com processos sendo realizados em paralelo por
processadores vetoriais especificos para uma determinada tarefa. Maiores detalhes
s@o encontrados em [8] no que tange a defini¢des mais formais de *“processamento
pipeline”, “processadores vetoriais”, “processos paralelos”, etc.

Para nés, o que interessa aqui é mostrarmos como identificar os processos
paralelos dentro do macro-processo de decodificacic e quais as cadéncias e
entrelacamentos dos diversos processos paralelos. E isto que faremos a seguir.,
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5.2. DIVISAO DO PROCESSO DE DECODIFICACAO EM
PROCESSOS PARALELOS

Revendo o algoritmo 2 de Chase, segbes 4.3 e 4.5, para o CGE (24, 12),
encontramos os seguintes processos que podem ser definidos:

a) Armazenar a seqiiéncia recebida (decidida abruptamente) Y;

b) Calcular a sindrome primaria 8 =Y [H]T;

¢) Procurar e armazenar os enderegos POSI, i=1,...,n das posicoes dos INT [d/2]
= 4 digitos menos confiaveis a partir da recepgio dos vetores o de confiabilidade dos
digitos;

d) Armazenar o peso analégico a; (niveis de confiabilidade) de cada digito Yi do
bloco Y Ge 1,2....,24);

e) Gerar os 24 = 16 padrées de teste Tj a partir das 4 POSi:

D) Gerar as 16 sindromes de teste STy (j<0,1,....15) que serio calculadas a partir
de STj = Tj HIT;

g) Obter as 16 sindromes modificadas Sj'=S @ STy;

h) Obter os 16 padroes de erro E'j a partir das sindromes Sj', por tabela
decodificadora binaria (look-up table);

i) Calcular Ej = E2 Ty;

) Calcular os 16 pesos analégicos Wo (Ej) a partir da soma dos
vetores-confiabilidade o associados as posigdes que valem “1” em E;j;

k) Comparar os 16 Wy (Ej) e achar o Ej de menor peso analégico; armazenar
este vetor EjMIN;

1) Somar o padrao de erros Ej a seqiiéncia Y, obtendo a estimativa da palavra-
codigo originalmente transmitida, X =Y @& Ejmin;

m) Transferir os primeiros £ digitos de X como bits de informacéo ac usuéario.

A passagem do fluxograma do algoritmo 2 de Chase da Fig. 4.2. para a divisdo
dos processos dada acima ndo é direta e precisa ser esclarecida em varios pontos, o
que faremos no que se segue para provar que é adequada.

Primeiramente, precisamos provar que o cilculo de Wa (Ej) como mostrado no
item j é valido e vantajoso. Outro fato a ser provado é que o fato de trabalharmos
com os enderegos das posigdes no vetor é mais vantajoso que trabalhar com a palavra
toda.

5.2.1. PROVA DO ITEM j

Precisamos provar que o calculo do peso analégico a partir da soma dos
vetores-confiabilidade enderegados pelas posicdes cujos digitos valem “1% no vetor
Ej é equivalente ao calculo do peso analégico da diferenca entre a palavra recebida e
a decodificada. Queremos achar
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MINW (Y®X,,) ‘ (5.3)

como exige o algoritmo de Chase na eq. (4.4). Sabemos ainda que:
n
W (K) =D ak
i=1

Como X, = Y® Ep (5.4)
onde Epy € o padrao de erros, levando (5.4) em (5.3), teremos:

MIN W, (Y®X )= MINW (YO YO®E) = MINW,(E,,)
m 7 m

Mas:
T

Wo(Em) =D aje; (5.5)
1=1

A grande vantagem de (6.5) sobre (5.3) é que s6 devemos somar até (d-1)
termos dos o; enderecados pelos digitos que valem “1” em Ep, ao invés da soma de n

1
termos Za {Y; ®X,,;) , reduzindo portanto o ntimero de chips necessarios.
i=1

5.2.2. PROVA DA VANTAGEM DE SE TRABALHAR COM ENDEREGOS DAS
POSICOES EM ERRO

Vamos provar aqul que em todo o processo de decodificagio é vantajoso
trabalharmos com os enderegos das posigbes em erro ao invés de trabalharmos com
os vetores completos, desde que n seja suficientemente grande.

Seja um c6digo binario linear de bloco de comprimento n e dimensio %,
denotado por C (n,k), e que tenha distdncia minima d.

No caso de uma decodificagdo binaria convencional (decisdo abrupta), o
decodificador tem capacidade corretora:

{=INT [g—“—l—]
2
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a) DECODIFICACAO CONVENCIONAL:

A decodificacdo convencional determina um vetor-erro E de n elementos e
realiza a soma de E com o vetor recebido r para achar a estimativa da palavra-
cédigo originalmente transmitida ¢:

c=roKE (5.6)

Como r, E e ¢ tém n digitos, 0 ntimero de linhas fisicas (trilhas de circuito
impresso) a serem manipuladas é:

Lf} =n (57)

b) pECODIFICACAO COM A MANIPULACAO DOS ENDERECOS DAS
POSICOES EM ERRO:

Para enderecar binariamente um néGmero inteiro entre 1 e 7 precisamos de um
numero de bits de endereco que vale:

_ i 13 . B
NBA - {k)gg n="I para n=2" , I inteiro (5.8)

INT[logg n]+1 para quaisquer n inteiros, n = 2°

Como o decodificador binario pode corrigir até ¢ erros, o ntimero maximo de
linhas fisicas a manipular seria:

Lrs = t-{INT[logz n]+1} | (5.9)

Comparande (5.9) com (5.7), dada uma capacidade corretora t, a figura 5.1.
apresenta os graficos de Lf] e Lf2 versus n,parat=3et=17.

O CGE (24, 12) tem ¢ = 3 e n = 24. Calculamos os pontos de intersecgdo entre
LfteLp parat =3 el =7 e vemos que, com t = 3, e para qualquer codigo com n
>>10, passa a ser vantajoso o uso das posi¢es em erro ao invés da palavra toda.
Devemos também salientar que, com o algoritmo 2 de Chase, a capacidade corretora
aumenta para (d-1) = 7 de um CGE (24, 12), embora continuemos a usar um
decodificador binéario com { = 3.




Cap. 5 96

A Y=Lf1,Lf2
256

128 |

64 .

32.

16 |

n

t t ; + 4 t + t } .
5 4 8‘ 15‘ 32 64 128 256 1024 2048

9,94 24

FIGURA 5.1. CURVAS Lgq, Lgz VERSUS n

5.2.3. FLUXOGRAMA DOS PROCESSOS QUE IMPLEMENTAM O ALGORITMO 2 DE
CHASE

A fig. 5.2. apresenta o fluxograma dos processos apresentados nos itens a a m
do inicio desta segao.

As linhas cheias indicam o fluxo de dados de um processo para outro e as
pontithadas representam a dependéncia (do processo) de dados calculados
previamente (em outro processo anterior). O sinal ENDEC é um sinal que habilita o
decodificador quando o nivel é baixo (“0™); PA é um registrador de peso analégico
que no inicio do processo recebe o valor associado 4 maxima confiabilidade, i.e., é
carregado com o valor apmAx.d = 3.8 = 24, J é um contador médulo 16, incrementado
ao final de cada processo associado a um padrio de teste Ty, je0,.,15. Méo
registro que recebe os digitos correspondentes aos bits de informacdo para transferi-
los posteriormente ao usuario. Uma funcgio adicional incorporada ao decodificador é
um medidor de BER (bit error rate), taxa de erros média na linha, que da um
alarme quando esta for maior que 10-2, pois neste caso, a taxa de erro de bit a saida
do decodificador ndo atende mais aos requisitos de alto desempenho garantido ao

usudrio, quando o canal é AWGN (tipicamente, enlaces satélite podem ser
modelados assim).
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ENDEC=0 1 J=-0
APMAZENAMENTO mm g‘sw’ssmf;
DA SEGUENCTA Y N %,as DOS DIGI~
£ CALCULO DA r VETS € ARAZEUR
SINOROME S { |95 YEIORES 13-
i
I
i CBTENCA
;| PADRRO 0 TESTE
I
e _»Slngﬁ , éinrg ..., 15
Sj=585] I | . .DE TESTE
[ 8, =0, ..., 15
1=
i i
ACHAR 0 VETOR- | |
Ernc ' i SOMA
CRECADO POR 1 1 1 BB T
SJ (rame wok-up) | |
;
I feaccuan W (7]
[ [ SOMA_DoOS <&
~md QUE SAOD ENDERE- J=—dJd+1
CADOS POA DIGI-
TOS "1* M g§*

PA~Ww« (E)

ARMAZENAR €

i

M—INFO (V)

CALCULAR

Yo Yoy
ACHAR O BER

FIGURA 5.2. FLUXOGRAMA DA SEQUENCIA DOS PROCESSOS QUE !MPLEMENTAM

ALGORITMO 2 DE CHASE
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Abaixo fazemos alguns comentarios importantes para o entendimento dos
processos que serio detalhados logo mais:

a) Para o CGE (24, 12), precisamos de 5 linhas ou bits de endereco para a
posigao de qualquer digito entre 1 e 24.

b) A sindrome priméaria S pode ser calculada com um registrador de sindrome
convencional.

c) A busca das 4 posigdes menos confiaveis é feita sucessivamente 3 medida que
os digitos Y; e os vetores associados o; vdo chegando; ndo ha, portanto, “perda” de
tempo para executar este processo.

d) Para calcular a sindrome-teste STy fazemos o ou-exclusivo (X-OR) bit-a-bit
das linhas da matriz [H)T (gravada em PROM), cujos enderecos sdao dados pelos
enderecos dos digitos que estdo supostamente em erro, i.e., pelos enderecos dos
digitos que sdo *1” no vetor-teste Tj.

PROVA (tem d)

Seja um vetor-erro de um codigo (n, k), E = (e, ei,...eﬁ- 1) e a matriz [HIT |, (n-
B)x n:

hoo  hor - hop-p- hy
T hio A1 - Rypopg h,;

_h'nwi,{) hn~<},_l h’(n.~1),(n—k.-1)‘ hnwi

Entao, a sindrome S sera:

S=E-[H]' =Yh; Vi\(E=1)r0<is<n-1 (5.10)
1

Para o nosso caso, devemos fazer até 4 somas ja que Tj tem até 4 digitos *17.

e) Como temos que calcular o peso Wo (Ej) no menor tempo possivel e
economizar ao maximo o numero de chips, a tabela decodificadora S —» EY pode ser
modificada para uma tabela S'j — (enderegos das posigdes cujos digitos sdo *1” em
E’J) que, usados em conjunto com os enderecos POSm, m= {0, 1, 2, 3}, suprimem a
soma Ej= E'j @ Tj e passam a enderegar diretamente os aj necessarios ao ealculo do
peso analogico. As vantagens sio: :

— eliminagdo de um somador binério de 24 bits (reparar aqui que nio é X-OR
bit-a-bit mas soma ordinaria);
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- ao invés de 24 linhas de saida, a tabela fornecera 20 linhas apenas (4
enderegos no maximo, de 5 bits cada um), economizando espago de lay-out;

— ao invés de termos 24 X-ORs para calcular Ej = E'j® Ty, usamos um circuito
que analisa a coincidéncia de enderegos entre as quatro POSm (1< m < 4) de menor
confiabilidade e os 4 enderecos de saida da tabela decodificadora.

) A corregio, ao invés de ser feita pelo X-OR, ¢ = Y @ Ej, passa a ser feita pela
inversdo dos digitos no instante em que este estiver saindo para o usuario {por meio
de um contador que fornece o enderego do digito que estd saindo, quando este
coincide ou com qualquer POSm ou qualquer endereco de Ej).

5.3. DETALHAMENTO DO MACRO-PROCESSO DE DECODIFICA-
CAO

Apés toda a discussdo anterior, estamos prontos, agora, para apresentar o
macro-processo de decodificagdo, os circuitos (em diagramas de bloco) que
implementam os processos mais complexos e mais importantes, e o diagrama em
blocos do decodificador do AMDT.

A Fig. 5.3. mostra o MACRO-PROCESSO DE DECODIFICACAO.

A Fig. 5.3. é essencialmente a mesma da Fig. 5.2. com o detalhe de distribuir no
tempo a seqiiéncia de processos. Estes tempos estdo dentre dos circulos a esquerda e
0s processos que ocorrem entre eles sao separados por linhas pontilhadas.

A convencio de tempos é dada abaixo:

ti —> tempo de duragdo do digito (i) da palavra-cédigo (k)

a 0 —> instante inicial
1224 > duracao dos bits

t; — idem, da préxima palavra-cédigo (k+1)

tjr — 1dem, da préxima palavra-cédigo (k+2)
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FIGURA 5.3. MACRO-PROCESSO DE DECODIFICAGCAO

5.3.1. DECOMUTAGAO DOS CANAIS Pe Q

Conforme salientamos no capitulo 1, se¢do 1.3.2.4., a recepciic de uma palavra
de 24 bits exige uma recomposicio dos sinais dos canais P e Q, que, apesar de nfo
fazer parte do processo de decodificagio apresentado na Fig. 5.3., deve ser feita pelo
hardware decodificador de forma a decomutar corretamente os canais P e Q. A Fig.
5.4. ‘mostra o circuito necessario para realizar esta decomutacio e seu “timing”
(diagrama de sinais no tempo) associado.
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FIGURA 5.4. DECOMUTAGAO DOS CANAIS PE Q

5.4. CALCULO DA SINDROME PRIMARIA

O calculo da sindrome (primaria) S é feito com um registrador de sindrome
convencional, como mostra a fig. 5.5., sem “perda” de tempo, pois o calculo é feito a
medida que os digitos a decodificar chegam serialmente. Como se sabe,

S =v [H]T (5.11.3)

Ou seja, em codigos ciclicos:

= jﬁgﬁ;{ = resto
S(x) = R{g(x)J R t (5.11.b)

A fig. 5.5. a) apresenta o circuito para g(x) genérico onde:

gx) =8 X +g 1 X 1g 1 X + g (5.11.c)
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Como para o CG (23, 12)
gx)=x"ex%ex"0x%eX axa1

22
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E, no CGE (24, 12), se C = ((j,...,C23), C93 = ZC,; é 0 12° bit da sindrome, o

£=0
~gerador de sindrome sera conforme mostrado na fig. 5.5.b)

5.5. PROCESSO 01: PROCURA DAS 4 POSICOES DE MENOR

CONFIABILIDADE

Este processo pode ser implementado com o circuito da Figura 5.6.
Neste processo, P1, P2, P3 e P4 sfo os enderecgos das posicdes (de 1 a 24) dos 4
digitos menos confidveis, cujos pesos a; estardo armazenados em W1, W2, W3 e W4.
I é um contador de enderecos com excursido de 1 a 24. Deste contador I depende,
portanto, toda a estratégia de se trabalhar com os enderegos das posicées dos digitos
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nos vetores processados pela arquitetura: vetor de recepgio, Y, vetores padrées de
teste, T4, vetor-erro, etc.

O processo funciona da forma descrita a seguir. A medida que os digitos de um
vetor de recepgdo vao chegando, cada confiabilidade associada a cada digito é
comparada com o maior valor de confiabilidade armazenado nos registradores W1 a
W4, que possuem as 4 menores confiabilidades que chegaram até o momento da
comparacdo. Este maior valor dentre W1 a W4 é obtido através da logica de
comparagio formada pelo conjunto de comparadores, multiplexadores e portas
NAND da figura 5.6 a). Caso o valor da confiabilidade que chega seja maior que o
maior valor de confiabilidade armazenado até este momento, ele é desprezado. Caso
o valor da confiabilidade que chega seja menor que o maior valor de confiabilidade
armazenado (i.e., o maior entre os 4 menores até este instante), ocorre uma troca: o
valor que chega é armazenado no registro Wi que guarda o maior valor até o
mstante da comparagio, sendo este maior valor descartado apés a comparacio. A
mesma logica de selegdo, que atualiza o registro Wi que possui o maior valor de
confiabilidade, faz também a atualizagéo do registro de posicio Pi correspondente a
Wi (11 < 4). Na condigdo de igualdade entre o valor da confiabilidade que chega e o
maior valor de confiabilidade em Wi, é indiferente, do ponto de vista do algoritmo de
Chase, a ocorréncia ou néao-ocorréncia de atualizagao de registros.

Para garantir o funcionamento deste processo, é necessaria a inicializacdio dos
registros W1 a W4 com o valor méximo de confiabilidade que o quantizador fornece,
no inicio de cada bloco de 24 digitos que entram no decodificador. No nosso caso, este
valor é 3, representado por convencio como sendo 11 na base 2.
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FIGURA 5.6. CIRCUITO DE PROCURA DAS QUATRO POSICOES MENOS CONFIAVEIS

5.6. PROCESSO 02: OBTENGAO DOS 16 PADROES DE TESTE Tj

Tendo em cédigo binario as 4 posigdes (enderegos) dos digitos menos confiaveis,
precisamos gerar todas as 16 combinagdes possiveis destes. A solugéo é dada por um
contador médulo 16 “modulando” ou mascarando P1, P2, P3 e P4.

Sejad =J3J2J1J0€ {0, 1,2 ... Fy} um contador médulo 16 e P1, P2, P3, P4
os enderegos dos 4 digitos menos confidveis da palavra recebida Y. Para gerar Ty,
basta fornecermos os 4 enderegos que eventualmente podem ser *1” em Ty,
chamados aqui DT1, DT2, DT3, DT4. Entao:

DT1=4dJ0.(P1) =J0.(P11 P12 P13 P14 P15)

DT2 = J1.(P2) =J1.(P21 P22 P23 P24 P25)

DT3 =J2.(P3) = J2.(P31 P32 P33 P34 P35)

DT4 = J3.(P4) = J3.(P41 P42 P43 P44 P45) (5.12)
Precisamos ainda observar qual a velocidade de mascaramento necessaria para

efeito de céalculo da velocidade de relégio do contador médulo 16. Este relégio,
diferentemente do caso do contador I (contador mestre de posigdes) que recebe
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diretamente o relbégio de digitos (no caso, 1068 kHz), é funcdo das premissas da
arquitetura.

Como queremos minimizar o hardware usado e também o tempo de
decodificagao, dado que os enderecos das posi¢ées de menor confiabilidade s6 estio
disponiveis ao fim do processo de entrada, ou seja, apés o primeiro bloco do tempo de
decodificacdo, e dado que queremos decodificar em, no méaximo, dois blocos,
dispomos entio de um bloco para gerar todos os padroes de teste. Portanto, se Rq é a
taxa de digitos, N o tamanho do bloco em digitos e d a distdncia minima do cédigo
usado, a freqiiéncia fjs do reldgio do contador de mascaramento serd, genericamente:

o INT[%4]
fM:WF__.Rd (5.13)

Em nosso caso especifico:

i6
mea

. _
.Rdzg.}gd (5.14)
Portanto, o contador de mascaramento deve receber um relégic de 2/3 da taxa
de digitos (1068 kbit/s), ou seja, 712 kHz.
A figura 5.7. mostra o diagrama em blocos do circuito necessario para
implementar este precesso.

ch
v
CONT. MOD. 1§ Pl P2 P3 P4
43 d2 4! 40| Ksx) £x) 5x) 5x)
R 15 15 s
(0) S 5% s¥ s}
DTI oT2 DT3 D74
d0
i P40 P4. P4z P43 P44

w I Y YYY

OT40 DT4! DT42 DT43 DT44

FIGURA 5.7. CIRCUITO DE GERAGAO DOS PADROES DE TESTE
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5.7. PROCESSO 03: CALCULO DAS SINDROMES-TESTE STj

Conforme o procedimento, dado no item 5.2.3. (comentéario d), fazemos aqui 4
somas bit-a-bit de linhas da matriz [H]T (gravada em PROM) enderecadas pelos
DT; de Ty (usando a eq. (5.10)).

Observamos que:

0 se o digito for 0

DT; =
‘ {la 2410 =1y a 18y se odigito for1

A fig. 5.8. mostra o circuito utilizado e a fig. 5.9 mostra o contetdo da PROM.

5 MUX 4 P/1 ROM 25X12 REGISTRO({12X)
[3 1 o B e £
BT2 —e— 1) 5 AD Do )
565 8§ pmfmpd S s by e
DT ey 3 43 EY] D1l
DT§ ey 3 - T ex—e  f12
5 A0 Al (4] RESET
12r 12
P ip—4 €1 OR ra
3 E2
Q0 Qi El £2
CONTAROR XOR
CK »—JHCK  HOD. 4 saipa
1'12

T - 12

4 EL A o 12 saioa
»{ £2 N} >cx Q
D REGISTROS ST

FIGURA 5.8. CIRCUITO PARA CALCULAR S7j




Cap. 5 108

ENDERECO| S(0-7) | S(8-11) BITS MATRIZ PAR. TRANSP.
HEXADEC. | HEXAD. IHEXAD. JO 1 2 3 4 56 6 7 8 9 1011
00 00 00 0 0O00O0OO0CO0OO0OOCOOCOO
01 75 0C 101011100011
02 9F 0C 111110010011
03 4B oD 110100101011
04 E3 OE 110001110111
05 B3 09 110011011001
06 66 0B 011001101101
07 CC OE 6001100110111
08 ED 09 101101111001
09 DA 0B 010110111101
0A 84 OE co0o1011011 111
0B 1D 08 101110001101
oC 3A OE 6010111000111
oD 01 0B 1 00000O0O0OCOO 1
OE 02 08 0 1000000O0O0O0O1
OF 04 08 0 0100000O0CO0O1
10 08 08 0O 00100000O0CGO0 1
11 10 08 0O 000100000 O0C1
12 20 08 000CO0O01T000O0O01
13 40 08 000000C10CO0O0O01
14 80 08 O 00000010001
15 00 0S 0 000O0CO0O0OO01O0O01
16 00 CA |0 00O O0CO0D0O0CO0CO0T1TO 1
17 00 0C |]O0OOCO0OO0OO0COCOCOO11
18 00 08 0 0O0000OO0CGOGOCTO O 1
FIGURA 5.9. TABELA DE PROGRAMA DAS PROMS DE CONVERSAODE TJEM S

O relégio do contador médulo 4 da figura 5.8. é obviamente guatro vezes mais
rapido que o relégio do contador de mascaramento para que o valor final da soma
(i.e., a sindrome-teste STj}) esteja disponivel no inicio do préximo padrao de teste, ou
seja, ao final do periodo disponivel para o padrio de teste vigente. De forma geral,
temos entdo que a freqiiéncia deste reldgio, /ST, deve ser:

fsr = INT[%}'fM (5.15)

Com fA dado na equacido (5.13). Novamente, o relogio s6 depende dos
parametros do cédigo usado e da taxa de digitos.

Uma variante do circuito, de forma a incluir também a soma com a sindrome
primaria, S, obtida pelo registrador de sindrome, economizando entio um somador
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bit-a-bit adicional, pode ser implementada caso estejam disponiveis registradores e
PROMs do tipo “tri-state”. Assim, apenas elaborando o circuito de controle para
realizar cinco somas sucessivas, temos um circuito menos volumoso para realizar
duas etapas do macro-processo de decodificaco: calculo da sindrome de teste e soma
desta com a sindrome primaria. O preco a pagar é a utilizacdo de um contador
médulo 8 no lugar de médulo 4 (da figura 5.8) e dobrar a fregiiéncia de operacdo do
contador, agora chamada fSOMA:

fsoma = 2-INT[%]-)’M (5.16)

Por economizar somadores (cada somador deve ser um conjunto de X-ORs de
mesma dimensao que a sindrome, i.e., (n-k)), adotamos esta tltima solugiio e temos
que fSOMA = [(2.4.2)/3] Rd = (16/3) Rd = 5696 kHz. Este é o valor maximo de
freqiiéncia usado pela arquitetura aqui apresentada. Ndo é um valor alto de
freqiiéncia, se comparado as necessarias para a operagio dos decodificadores de
Viterbi disponiveis em CIs dedicados, que usam freqiiéncias de operacgio minima em
torno de 80 a 140 vezes o valor da taxa de bits (este valor depende do tipo de trelica),
operando entdo com freqiiéncia da ordem de 5 MHz para decodificar uma linha de
apenas 50 kbit/s. Nao é também um valor alto do ponto de vista de interferéncia nos
circuitos de RF. Entretanto, é um valor que ji exige certas restriges e cuidados no
projeto fisico de placas (disposigéo de lay-out, uso de pistas blindadas, aterramentos
convenientes, etc) muito densas que usem Cls com tempos de propagacio ja
relevantes (como é o caso da placa que contém esta arquitetura).

5.8. PROCESSO 04: ACHAR O VETOR-ERRO E'j (TABLE LOOK-
UP)

Ap6s calcularmos S'j = S @ STy, queremos achar os enderegos das posicdes do
vetor-erro Ej cujos digitos valem *17, através de um decodificador binario (tabela
decodificadora). O codigo tem =3 e n=24 e é quase perfeito. Entdo a tabela tera 4x5
Linhas de saida, como mostra a fig. 5.10.

Vale a pena lembrarmos que o procedimento de confecgiio da ROM ou EPROM
que implementa o decodificador de decisdo abrupta (i.e., o decodificador binario) é
muito trabalhoso. Envolve 0 uso de um microcomputador que prepara a tabela a
partir de um programa com o seguinte algoritmo exaustivo (valido para cédigos de
bloco lineares perfeitos ou quase-perfeitos):

a) geragdo de todos os padrdes de erro de peso minimo até o peso t=INT [(d-
1)/2}, com ¢t sendo a capacidade corretora do codigo;

b) Escolha de alguns padrées de erro de peso igual a (t+1), quando o codigo é
quase perfeito, de forma a completar o conjunto de 2% padrées;
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c¢) Calcular as sindromes correspondentes aos padrées, multiplicando-los por
[HJT, matriz de verificacdo de paridade transposta;

d) ordenar a tabela formada, em ordem crescente de sindromes, e separar os
bits em grupos de 8 (para facilitar EPROMs).

Tal programa, codificado em TURBO PASCAL, executado em uma maquina do
tipo PC-XT com relégio de 8 MHz, consumiu cerca de 3 horas de CPU, mesmo apés
otimizacio dos algoritmos de geracio (de padrfes e sindromes) e das estruturas de
dados usadas, no caso do CGE (24, 12).

Os padrdes de erro utilizados foram todos os de 0, 1, 2 e 3 erros mais 1/6 de
todos os padroes de 4 erres (para completar os 4096 padrdes corrigiveis). Como
padrées de 4 erros selecionados, usamos todos os que tinham erro no primeiro digito
do bloco.

s'1l———JAD
s'z———{ Al

ROM
sY
4096 x 20

A

PEI  PEZ PE3 aisas,
h 4

ei

§'12 ] A 12

————
L
W m———

4\

FIGURA 5.10. DECODIFICADOR BINARIO

5.9. PROCESSO 05: CALCULO DO PESO ANALOGICO

A fig. 5.11. mostra o hardware que permite calcular o peso analégico do vetor-
erro. Os multiplexadores fazem uma anélise da coincidéncia de quaisquer PEi com
quaisquer DTj. Caso haja DTj = PEi, Vi, j, ndo ha erro nesta posicio. Neste caso,
acessamos a posicdo 0 da RAM de pesos (ai) onde estara gravado previamente aj =
0.

Para realizar o calculo do peso analégico dos 16 padrdes de erro, dados pela
soma bit-a-bit do padrao de erro dado pelo decodificador binario mais o vetor de
teste associado, o reldgio do registrador de pesos analégicos necessita de uma
freqiiéncia muito mais alta que a taxa de digitos de entrada.

Em nosso caso especifico, o decodificador binério fornece até quatro enderegos
de posices em erro e o vetor de teste outros quatro enderegos de posiges de baixa
confiabilidade do vetor recebido (bloco de 24 digitos na entrada do decodificador).
H4, portanto, a necessidade de se somar até oito valores de confiabilidades
(associadas a essas posigdes) dentro do intervalo em que um dos padrdes de teste
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esta valido. Lembrando que os padrbes de teste sao 186, ha, portanto, que se achar 16
pesos analégicos (por bloco de 24 digitos), num total de 16x8 = 128 somas (e acessos
de leitura a RAM de confiabilidade). A freqiiéncia de relégio do registro acumulador
do somador deve, entdo, ser igual a:

128 16
g =2 Ry = 2R 1
fpa 4 3 (5.17)

onde fPA é a freqiiéncia de relégio do acumulador do somador de calculo do
peso anal6gico do padrido de erros sob teste e também a freqiiéncia de acessos 2 RAM
de confiabilidades e R a taxa de digitos a4 entrada do decodificador. Em nosso caso,
obtemos P4 = 5.696 kHz, mesmo valor de fSOpA dada em (5.16), podendo-se,
entdo, utilizar o mesmo relégio para os dois circuitos.

De forma geral, o relégio necessario para o acumulador sera dado por:

foa {1 221" 1y 6.18)

com

" t  para codigos perfeitos
" H(t+1) para c6édigos quase- perfeitos

onde fPA é a freqiiéncia necessaria para o relégio do acumulador do somador de
pesos analogicos, fAf dado segundo a eq. (5.13) e t* é 0 numerc maximo de erros que
o decodificador binario consegue corrigir.

E interessante observarmos que fPA sera igual a fSOMA sempre que o cbdigo
utilizado for quase-perfeito (0 que é verdade para quase todos os cédigos de bloco
usados na pratica).

Outro aspecto interessante a ser observado é gue, pela teoria, o decodificador
de Chase s6 corrige até (d-1) erros mas o hardware trabalha com d enderecos de
posicoes em erro no vetor de erro sob teste, sempre! Esta incongruéncia é aparente
porque o analisador de coincidéncia de enderegos impede, para um padrao final
selecionado, na préatica, que as d posi¢des em erro tenham enderecos ativos. No
minimo, um deles estard com o endereco fantasma 0 da RAM de pesos {e
confiabilidades) e o somador somaria uma confiabilidade 0 no peso analdgico do
padrdo sob teste. Entretanto, estas d posiches em erro sio necessirias porque,
devido 4 implementagio em hardware ser fixa, néio se sabe a priori quais enderecos
de posigdes em erro fornecidos pelo decodificador binario sio coincidentes aos
enderecos de posigoes menos confiaveis fornecidos pelo gerador de padrdes de teste.
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FIGURA 5.11. CIRCUITO PARA CALCULO DO PESO ANALOGICO

Voltando a fig. 5.11., que mostra o diagrama em blocos do circuito que
implementa o processo de calculo do peso analégico de cada padrio de teste,
ressaltamos que omitimos as linhas de *reset” dos registros, que sio for¢ados a ir a
0 no inicio de cada célculo de peso analégico dos padrdes sob teste. Além disso, o
circuito implementado pode dispensar os multiplexadores caso os registros de
padroes de erro do decodificador binario (PE1 a PE4) e os dos digitos sob teste (DT1
a DT4) sejam do tipo “tri-state” e estejam ligados em um barramento comum. A
multiplexacg&@o ocorre entdo naturalmente, com um decodificador de 3 para 8 linhas
realizando a habilitacdo de cada registro no barramento em instantes de tempo
distintos e de forma seqiiencial. Como os padrdes PEi e DT} estdo presentes em
tempos distintos, temos ainda que usar quatro flip-flops que indicam o status de ter
havido cu nfo uma coincidéncia de valor entre um determinado DTj com algum dos
quatro PEi. Este bit de status é usado para *“apagar” o DTj coincidente quando
ocorre sua hberacdo no barramento.

Finalmente, se o tempo de comparacio, necessario para o comparador de
métricas (descrito na préxima segdo) atuar, for suficientemente pequeno, o valor do
peso analogico SF do padrao de erros sob teste nio precisa ser armazenado em um
registrador separado do acumulador como ocorre na fig. 5.11. Para nao utilizarmos o
registrador de peso analégico do somador, basta que o tempo de comparacdo e
atualizagdo do comparador de métricas seja menor que o tempo disponivel entre a
obtencédo do peso analbgico e o “reset” do acumulador. Deve-se observar que esta
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- restrigio € apenas para economia de Cls e nio uma restrigdo necessaria ao projeto
da arquitetura proposta.

5.10. PROCESSOS 06 e 07: CORREGAO DAS POSICGOES EM
ERRO E CALCULO DO BER

A fig. 5.12. mostra o hardware necessario. Caso o peso analégico do vetor erro
em questao seja o menor de todos, os DTy, i€{1,...,4} e os PEj, je{1,...4} sdo copiados
nos latches de acesso ao “corretor”, conjunto de 8 comparadores de DT's e PE's com
o valor da contagem médulo 12.

O; (DA MEM. DE CONF.)

e e s o s

SAlDA
>REG. M —)D_.

i2 BITS ’

FIGURA 5.12. CORRETOR E CALCULO DE BER

O circuito que implementa estes processos, ilustrado na fig. 5.12, funciona da
seguinte forma: a medida que os pesos analégicos (SF) sdo calculados, para cada
padrdo de erro sob teste, eles sdo entdo comparados aoc menor peso analégico
encontrado até o momento, previamente armazenado em um registrador. Ao mesmo
tempo que o peso analégico é calculado, os enderecos das posicées em erro do padrio
de erro sob teste sdo armazenados em outro registro, representados na fig. 5.12. pelo
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conjunto de oito registradores de deslocamento de cinco bits. Este conjunto de
enderecgos de posigdes em erro é obtido pela justaposi¢ao dos enderecos de posicbes
em erro fornecida pelo decodificador binario (decisao abrupta) com os enderegos dos
digitos de teste, ap6s a analise de coincidéncia de enderecos.

Se o resultado da comparagao indicar que o novo peso analégico é menor que o
armazenado no registrador de menor peso analdgico, 0 novo peso é armazenado
neste registrador e o conjunto de enderegos das posicbes em erro deste padrio de
teste é copiado em um conjunto de registradores, que guardam o padrao de erros de
menor peso analogico.

Ao final da varredura dos 16 padrées de teste, teremos entdo o padrio de erros
mais provavel, dado pelo conjunto de enderegos das posi¢ées em erro de menor peso
analégico.

Podemos agora, de posse do padrao de erros final, proceder & corregiio e ao
calculo da taxa de erro de entrada (i.e., taxa de erro do canal). O processo de
correcio € do tipo classico: a4 medida que os bits de informacgdo vdo saindo do
decodificador eles sdo invertidos através de um ou-exclusivo que recebe a linha de
corregao (que fornece nivel légico se nédo houver erro e 1, se houver erro). O processo
de obtencgao deste sinal de correcdo é que difere um pouco do usual: ao invés de usar
os k digitos (do padrio de erros) correspondentes aos k bits de informacdo, usamos
um conjunto de comparadores onde cada um compara cada endereco de posicdio em
erro com o endereco do bit que esti saindo, dado por um contador médulo %
sincronizado a cadéncia da seqiiéncia de bits de informacido que saem. Os
comparadores fornecem 0 se nfo houver coincidéncia entre os enderecos das posigdes
em erro e 1 se houver coincidéncia. O contador de niimero de erros estimado no
canal, usado para fornecer um alarme que indica a qualidade deste canal, também
recebe como relégio um sinal que é resultado da comparacdo dos enderecos de
posi¢des em erro com o endereco O, que é, conforme convencionamos antes, na segio
5.7., um enderego “fantasma” ou “dummy”™ usado para indicar auséncia de erros.

Uma restrigdo de projeto dada pela arquitetura neste circuito é o valor de
carregamento inicial do registro de menor peso analégico. Este valor inicial deve ser
maior que o maior peso analégico possivel para um padrao de erros qualquer. Como
trabalhamos com o padréo de erros, e nao com o vetor de saida, e lembrando que o
decodificador de Chase corrige até (d-1) erros, ha, no maximo, (d-1) digitos 1 em
qualquer padrao de erros sob teste.

Portanto, esta restrigdo é:

PAI > apgay -(d-1) (5.19)

onde PAI é o peso analdgico inicial do registro de menor peso analégico.
Observamos que ha necessidade de PAI ser estritamente maior e ndo maior ou igual
ao produto da maxima confiabilidade de um digito por (d-1) porque o comparador de
métricas que seleciona o menor peso precisa pulsar ao menos uma vez durante os 16
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padrdes de teste para que seja copiado no minimo um conjunto de enderecos de
posicdes em erro.

Como restrigdo de projeto, usamos, conforme ja comentado na sec¢éio 5.2.3., a
restrigao: -

PAI = ApArAX -d (5.20)

No caso especifico aqui descrito, este valor é 3x8 = 24. Este valor é carregado no
registrador de menor peso analégico toda vez que comeca o processamento de um
novo bloco que entre ne decodificador, e é feito de forma independente do sinal de
atualizacio resultante da comparagao de métricas.

O conjunto de registradores de deslocamento e registros de armazenamento dos
enderegos das posigdes em erro, do padrio de erros sob teste, envolve um némero de
Cls razoaveimente grande e foi usado aqui para ilustrar a execucdo do processo. Um
nimero muito menor de Cls pode ser usado caso substituamos este conjunto de
registradores por uma meméria RAM integrada e excitadores de barramento, com
um esquema de paginacdo adequado. O circuito final que implementa a arguitetura
proposta lanca méo desta técnica, que é descrita a seguir, na sec¢do 5.12. Antes,
porém, é til apresentarmos o diagrama em blocos do decodificador como um todo,
mostrando as interconexodes entre os diversos blocos que realizam os processos do
macro-processo de decodificagido da fig. 5.3.

5.11. DIAGRAMA DE BLOCOS DO DECODIFICADCOR

O hardware do decodificador, com as interconexdes entre os diversos blocos que
o compdem, esta representado, sob a forma de diagrama de blocos, na fig. 5.13.

Este diagrama mostra, além dos blocos j4 analisados anteriormente, que sio
responsaveis pela execucdo dos processos mais importantes da decodificagdo, outro
bloco — RAM 50x3 - que nada mais é que uma meméria de dados e confiabilidades,
responsavel pelos processos restantes do macro-processo de decodificagdo: recepgio e
armazenamento das confiabilidades e digitos da seqiiéncia de recepgéo, e conversio
de velocidade e transmissdo dos bits de informagdo a saida. Esta meméria de digitos
e confiabilidades também é paginada, para permitir um compartilhamento de
Processos.

A fig. 5.13. mostra o hardware especifico da arquitetura proposta para o
decodificador de Chase, usando o cédigo de Golay estendido CGE (24,12), conforme
se vé pelas dimensbes das memoérias. Entretanto, este diagrama em blocos serve
para qualquer cédigo de bloco binario, linear e sistematico; o que muda é apenas a
dimensio das memérias e o nimero de **fios” nas interconexées entre blocos.

Os processos do macro-processo de decodificaciio estao divididos entre os
diversos blocos de hardware de acordo com a descri¢do a seguir:
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FIGURA 5.13. DIAGRAMA DE BLOCOS DO DECODIFICADOR PROPOSTO

a) memoria de dados e confiabilidades - RAM 50x3: recepcio e armazenamento
das seqiiéncias de dados e confiabilidades, e conversio de velocidade e transmissio
dos bits de informagfo a saida; participa também do clculo do peso analégico;

b) gerador de sindrome primaria: calculo da sindrome primaria e
armazenamento da mesma;

¢) cagador de posicdes menos confidveis: procura e armazenamento das 4
posi¢bes menos confiaveis do bloco a ser decodificado: existe, neste bloco, o contador
mestre de posicfes (contador 1), responsavel pela geragio de enderecos (de 1 a 24)
das posigdes de digitos dentro do bloco, enderecos estes que sfio usados por todos os
outros blocos;

d) gerador de padrdes de teste: obtencdo e armazenamento dos 16 padrdes de
teste, a partir das 4 posigoes menos confiaveis;

e) gerador de sindromes de teste: processo de calculo da sindrome de teste
associada ao padrdo de teste vigente, através da transformacdo linear de
multiplicagdo pela matriz de verificagdo de paridade transposta;

f) somador de sindromes: processo de calculo da sindrome de teste associada ao
padrao de teste vigente e soma da sindrome priméaria com sindrome de teste;

g) decodificador binario (ou de decisdo abrupta): tabela decodificadora gravada
em EPROM, realiza o processo de decodificacdo por decisdio abrupta através do
fornecimento de um padrio de erros (com até 4 erros) enderecado pela sindrome-
soma;
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h) analisador de coincidéncia de enderegos: “soma bit-a-bit” do padrio de erros
decodificado binariamente com o padrao de teste vigente, através do apagamento de
enderegos de digitos *1” comuns aos dois padrdes; fornece o padrfio de erros que
deve ter seu peso analégico caleulado;

1) analisador de métricas: calculo do peso analégico e selecio do menor peso
analégico entre os 16 calculados a cada bloco;

j) memoria de posigées em erro: armazenamento dos enderecos das posigdes em
erro do padrio de menor peso analégico;

1) corretor de erros: processo de enviar os bits de informacao a saida, invertendo
0s que estao em erro, segundo os enderegos das posiges em erro do padrao de menor
peso analégico;

m) medidor de taxa de erro: sinalizar, através de alarme, estimativas de taxas
de erro altas no canal, ou seja, na entrada do decodificador; o limiar de taxa de erro
é independente dos parametros do cédigo e do decodificador, sendo varidvel de
acordo com a qualidade de sinal desejada pelo usuario-receptor; ja a taxa de erro no
canal s6 depende da relac¢do sinal/(ruido mais interferéncia) disponivel:

n) conversor paralelo-série: interface entre o decodificador e o quantizador do
demodulador QPSK.

5.12. TIMING E PAGINAGAO DE MEMORIAS

Conforme haviamos comentado nas segbes 5.10 e 5.11, o processo de
armazenamento dos enderecos das posigdes em erro do padrao de erros de menor
peso analégico é feito de forma mais econémica se usarmos uma meméria RAM.
Similarmente, o uso de memoria RAM para armazenar dados e confiabilidades é
mais racional e economico que outras configuragdes, principalmente ao se trabalhar
com o5 enderegos das posigoes dos digitos.

Esta se¢ao mostra em detalhes estas solugdes adotadas na arquitetura para o
compartilhamento de memoéria entre os processos e os cuidados e restriges
necessarios ao bom funcionamento do decodificador.

Analisando © macro-processo de decodificacio, fig. 5.3, notamos que os
processos de armazenamento séio necessarios para evitar duplicagio de circuitos, no
caso de palavras-cédigo em seqiiéncia transmitidas através do canal, que é o que
ocorre em cem por cento das aplicacbes praticas (seja essa seqiiéncia de blocos finita,
no caso de transmissac por surtos como o nosso, ou infinita, no caso de transmissio
continua). Entretanto, em alguns dos processos — aqueles que envolvem recepcio e
armazenamento ou armazenamento e transmissio — a duplicacio é inevitavel
porgue a cadéncia dos dados obedece a taxas de digitos (ou de bits) fixas.
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No caso da arquitetura proposta, o uso de técnicas de paginacio emula a
duplicagéo de circuitos através da divisio da 4rea de meméria disponivel em partes
iguais mas com fungdes distintas alternantes: enquanto uma esta disponivel para
escrita de dados, a outra fica disponivel para leitura de dados, invertendo-se as
fungdes no bloco seguinte a ser decodificado. Além disso, o acesso para escrita ou
leitura é controlado pelo nivel légico do relégio mais rapido do sistema, ie., o
controle do acesso depende se o relogio esta ON = 1 ou OFF = 0, numa multiplexacéo
temporal de funcoes.

Tanto na memodria de posicdes em erro quanto na meméria de dados e
confiabilidades, a paginacdo principal é feita por intermédio do contador mestre de
posic¢bes, que, ao indicar o final de um bloco (24° digito em nosso caso), pulsa para
um divisor por 2, de forma a fazer a saida deste divisor ficar em nivel 1égico estavel
(0 ou 1) durante o periodo de um bloco, alternando este nivel no bloco seguinte e
assim, alternando-se a cada bloco, durante todo o surto. Esta saida é ligada entdo a
um enderego maior que 32 = 1F§] nas linhas de endereco da memoéria.

5.12.1. MEMORIA DE POSIGGES EM ERRO

A memodria de posigdes em erro usa as duas paginas para compartimentalizar,
em regides distintas, os enderecos das posi¢bes em erro que estdo sendo gravados na
memoéria — para serem usados na correcio dos bits gue sairdo do decodificador, no
bloco seguinte — e os enderegos das posices em erro que estdo sendo lidos da
mem¢oria — para corrigir 0s bits que estao saindo do decodificador.

Além destas duas paginas, cada uma delas possui dois segmentos - ou sub-
paginas — que sao usadas para armazenar, de forma indistinta, os enderecos das
posigdes em erro que tém o menor peso analdgico. O motivo da existéncia dos dois
segmentos é dado abaixo, para o caso especifico do CGE (24, 12), que foi
implementado, mas o raciocinio vale e é facilmente estendido a outros casos.

Existem 16 padrdes de teste diferentes, cada um podendo levar a até 16
padrdes de erro associados diferentes. Para cada padrao de erros, o peso analdgico
ou métrica associada s6 é conhecido apds 8 somas e acessos 2 meméria de dados e
confiabilidades. Portanto, a métrica do padrac de erros vigente sé é conhecida ao
final de cada seqiiéncia de 8 enderegos de posicies de digitos em erro e, para evitar
registradores de deslocamento ou outros elementos de meméria, exceto a RAM de
erros, no bloco “meméria de posi¢ées em erro”, A medida que cada acesso 4 meméria
de dados e confiabilidades é feito, para leitura da confiabilidade enderegada por um
endereco de posigdo de digito em erro, a ser usada no calculo de métrica, este
endereco é gravado como dado na memoria de posicdes em erro, em um dos
segmentos. Ao final de 8 acessos, o somador ja tem o valor da métrica. Caso este
valor seja maior ou igual aquele armazenado no registro de menor peso analégico, o
comparador de métricas ndo pulsa e mantemos o mesmo segmento, de forma que os
proximos 8 enderecos de posigoes de digitos em erro, associados a um novo padrio de
teste, sejam gravados sobre os & enderecos anteriores. Entretanto, caso o valor da
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métrica calculada seja menor que o valor armazenado no registro de menor peso
anal6gico, o comparador de métricas pulsa, trocando o valor do registro de menor
peso analégico, e, simultaneamente, comandando uma troca de segmento de forma
que, supondo que ndo haja mais métricas menores que esta até o fim dos 16 padrées
de teste, teremos preservado um segmento com os oito enderegos das posigies em
erro do padrdo de menor peso, onde ndo houve acessos para escrita posteriores.
Assim, toda vez que o comparador de métricas pulsar, ocorrerd uma troca de
segmentos de forma a preservar, gravados, os enderegos das posi¢des em erro do
padrio de menor peso.

Ao final dos testes sobre os 16 padrées, precisamos fazer a leitura destes
enderegos para o corretor atuar. Isto é facilmente feito, enderecando a meméria na
pagina anterior, no complemento do valor do Gltimo segmento onde houve escrita de
dados.

Para que a troca de segmentos ocorra de maneira ordenada, apesar dos
segmentos serem indistintos em seus formatos, todo o primeiro padrio de teste tem
os enderegos das posiges de digitos em erro associados gravados no primeiro
segmento. Isto é feito forcando, através de um “reset™, um flip-flop tipo T, que gera o
segmento, a ir para nivel légico 0 toda vez que um novo bloco comega a ser
decodificado. Antes de passarmos a um exemplo de funcionamento desta meméria,
vamos mostrar sua divisao estrutural, dada na fig. 5.14.

E4 E3 E2 E1 EO

o o0 5 ¢ o .
PAGINA 1 ENDEREGO RELATIVO
SEGMENTO 1
o o 1 1 1 _—"[ bes 000
2
o 1 ¢ o6 ¢ PAGINA 1 gé 3 gf ;
SEGMENTO 2 DE4 011
0 1 1 1 1 DES 100
DE 6 101
1 0 0 0 0 PAGINA 2 DE 7 110
SEGMENTO 1 DEs 11
1 0 1 1 1
1 1 0 0 0 PAGINA 2
SEGMENTO 2
1 1 1 1 1

FIGURA 5.14 MAPEAMENTO DA MEMORIA DE POSICOES EM ERRO
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Vejamos alguns exemplos, supondo sempre que estamos analisando um bloco
cuja pagina seja a pagina 1 para gravagao. _

Suponhamos a seguinte seqgiiéncia de pesos analégicos para os 16 padroes de
teste: 4, 8, 4, 8, 10, 12, 10, 8, 10, 10, 12, 10, 8, 8, 10, 12. O comparador pulsaria
apenas uma vez, no primeiro padrao, trocando o peso inicial (24) por 4. Os enderecos
do padrdo de erros de menor peso ficariam gravados na PAGINA 1 SEGMENTO 1 e
o indicador de segmento estaria indicando SEGMENTO 2. No préximo bloco, a
pagina de gravacio sera a 2 mas para a saida de dados do bloco anterior, que passa
a ocorrer neste instante, usamos, na leitura dos enderecos dos erros, a PAGINA 1 e o
complemento do bit que indica o Ultimo segmento onde houve gravagdo nesta
pagina. Como o indicador de segmentos indica SEGMENTO 2, para a leitura dos
enderecos do padrdo de menor peso, usamos SEGMENTO 1.

Um caso mais complexo é dado a seguir. Sendo a seqiiéncia de pesos: 12, 8, 10,
10, 8,4, 0, 4, 4, 8,10, 10, 8, 12, 12, 16, o comparador pulsaria nos padrdes de feste 1,
2, 6, 7, mudando de segmento sucessivamente, nestes padrdes, até trocar de novo de
SEGMENTO 2 para SEGMENTO 1 no final do padrdo 7. Entdao, o SEGMENTO 2
tem armazenado os enderecos das posi¢oes de digitos em erro do padrdoc de menor
peso. '

A velocidade exigida de gravagio na memoria de posicdes em erro é a mesma
que a leitura da memoria de dados e confiabilidades para o processo de calculo de
pesos: 128 ciclos de escrita por bloco ou 5.696.000 ciclos de escrita por segundo.
Como o compartilhamento entre escrita e leitura é multiplexado no tempo pelo
relégio de 5.696 kHz (nivel baixo indica ciclo de escrita, nivel alto indica ciclo de
leitura), para efeito de correcio dos bits, o que se faz é uma varredura ciclica do
segmento que tem o padrdo de menor peso durante a saida dos doze bits de
informacgdo (que saem a taxa de 534 kbit/s). Assim, por bit de informacéo,
realizamos a comparaciao de sua posicdc com as 8 posicoes do segmento de menor
métrica, num total variavel de 10 ou 11 comparagdes por bit (s6 8 sio efetivas; as
outras 2 ou 3 sdo repeticdes), gerando um pulso de correcdo quando ha coincidéncia
entre a posicao do bit e um dos enderecos de posi¢oes em erro lidos do segmento de
“menor métrica” da meméria de posi¢des em erro.

5.12.2. MEMORIA DE DADOS E CONFIABILIDADES

Esta memoria, RAM (50x3), apesar de possuir uma paginacio simples, tem um
compartilhamento entre processos bastante complexo, jA que estes possuem
cadéncias diferentes.

O mapeamento de memoria é dado na fig. 5.15.
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ENDERECO CONTEUDO
DECIMAL HEXADEC.
0 o 0 {PAG.1)
1 1 SEQUENCIA
DE DADOS E
_ CONFIABILIDADES
24 18 (PAGINA 1)
25 19 -
NAO
31 1F USADO
32 20 0 (PAG.2)
3 21 SEQUENCIA
DE DADOS E
CONFIABLLIDADES
{PAGINA 2)
56 38

FIGURA 5.15. MAPEAMENTO DA MEMORIA DE DADOS E CONFIABILIDADES

O mapeamento acima reflete exatamente a descricio de hardware ja feita: as
posicoes dos digitos da seqiiéncia recebida assumem valores de 1 a 24, dadas por um
contador mestre de posiges (contador I da fig. 5.6.a), com saidas ligadas as linhas
de enderego menos significativas da memodria (através de isoladores *tri-state™); a
pagina é dada por um flip-flop tipo T (divisor por 2), que alterna seu estado a cada
bloco, e corresponde a linha de enderego mais significativa da meméria e os
enderecos 0 de cada pagina tém gravada a confiabilidade *dummy™ 0.

Esta constante “dummy”, por razdes de garantia de manutengio de seu valor,
decidimos grava-la a todo digito que entre no decodificador. Esta gravacdo é, na
realidade, um processo adicional aqueles que a meméria deve suportar.

Entdo, a lista de processos que compartilham a meméria de dados e
confiabilidades é a seguinte: _

a) recepgac e armazenamento da seqiiéncia de dados a ser decodificada e
confiabilidades associadas, num total de 24 ciclos de escrita por bloco, a 1068 kbit/s;

b) gravacao de 0 no enderego 0 da pagina usada, com 24 ciclos de escrita por
bloco, a 1068 kbit/s;

c) leitura dos bits de informagéo a enviar a saida, com 12 ciclos de leitura por
bloco, a 534 kbit/s;

d) leitura das confiabilidades para calculo de peso analdgico, com 128 ciclos de
leitura por bloco, com relogio de 5.696 kHz.

Lembramos que todos estes processos sdo sincronos e devem estar
sincronizados entre si, para garantir o nao aparecimento de colisdes ou *overlaps”
de processos nos barramentos da meméria. Isto é bastante dificil de se fazer, por
causa da relacéo fracionaria de fases entre os processos a), b), ¢) com o processo d).
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Entretanto, é possivel realizar estes sincronismos mituos gragas a uma
multiplexacdo conveniente, conforme a descrita abaixo.

Em primeiro lugar, estabelecemos, arbitrariamente, que a leitura das
confiabilidades seria realizada durante os intervalos de tempo em que o relégio de
(16/3)Rd, 5.696 MHz, estivesse em nivel légico 1. O restante dos processos, que, em
conjunto, realizam menos acessos a meméria que o processo de leitura de
confiabilidades, sdo, todos, realizados durante os intervalos de tempo em que o
relogio de (16/3)R estiver em nivel 16gico 0.

Para garantir a execugao dos outros trés processos, sem ocorréncia de colisdes,
o periodo de um digite do bloco a ser decodificado é dividido em quatro intervalos de
tempo iguais, gerados por um contador médulo 4, excitando um decodificador, e seu
reldgio deve ser 4xR{.

A ocupacgdo dos processos é dada a seguir:

a) intervalo 1 (contador no estado 00): escrita de 0 na posi¢io 0 da pagina em
uso;

b) intervalo 2 (contador no estado 01): leitura do bit de informacio a ser
enviado a saida, enderecado pelas posicéesde 1 a 12;

c) intervalc 3 (contador no estado 10): escrita dos digitos e confiabilidades do
bloco que vai ser decodificado, nos enderegos relativos de 1 a 24 da pagina em uso;

d) intervalo 4 (contador no estado 11): ndo utilizado.

E estes processos s6 séo ativados quando estdo dentro dos intervalos
respectivos acima e o relogio de 5.696 kHz esta em nivel légico 0.

Esta técnica de multiplexacdo no tempo destes processos esta perfeitamente
casada com o “duty cycle” disponivel para o relégio de (16/3)Rd, que é de 1/3, e
permite, entdo, o uso de memérias RAM com tempos de acesso otimizados para
maximizar suas eficiéncias de ocupacao de tempo (ver ref. [2] application note AP-
74) resultando entdo no menor custo possivel para estas memérias, ja que os tempos
de acesso requeridos sAc 0s mAaximos possivels para o sistema.

Devemos reparar que o “duty cycle” de 1/3, para o relégio de 5.696 kHz é muito
conveniente para o sistema, porque esta freqgiiéncia é 16/3 da taxa basica Rd (1068
kbit/s). Pode entdo ser obtida por um PLL (“phase locked-loop™) que gere 16 vezes a
taxa (i.e., 17,088 MHz), passando esta saida por um divisor por 3. Como divisores
por 3 tém normalmente “duty cycle” de 1/3 ou 2/3, escolhemos o de 1/3.

Para calcularmos 0 maximo tempo de acesso das memérias a serem utilizadas,
sabemos que este deve ser igual ao ton do relégio de 5.696 kHz. Como toNAOFF =
1/3, teremos:

Ticesso <58,5 ns (5.21)
RAM
Na pratica, hda ainda tempos de propagagdo nas légicas de controle,
capacitancias e indutancias de carga, tremor das formas de onda (*jitter” e/ou
“skew™) e até mesmo o tempo de transito nas trilhas de circuito impresso, de forma
que o tempo de acesso ndo pode ser igual ou muito préximo ao valor maximo
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disponivel. Tipicamente, uma trilha de 13 cm de comprimento com carga de 40 pF,
em placa de epoxy, da um tempo de propagacio de 4,5 ns. Logicas de controle com
apenas um nivel de profundidade légica, feitas com dispositivos TTL-LS ou HCMOS,
como queremos, introduzem tempos de propagacio entre 8 e 10 ns (ref [2],
application note AP-74).

Assim, por seguranca de projeto, decidimos usar memérias com tempo de
acesso garantido de 45 ns (RAMs funcionalmente equivalentes entre si sio
normalmente oferecidas em versdes de 100, 70, 55, 45, 35 e 25 ns). Assim:

TACESSO = 45 ns (5.22)
RAM

Desta analise feita para a meméria de dados e confiabilidades, podemos
concluir que também a meméria de posigbes em erro necessita de um tempo de
acesso de 45 ns.

A eficiéncia de ocupagio de tempo por acesso nas memoérias é de:

eficiéncia _ 4B .,
acesso B8 H % (5.23)
Ja a eficiéncia de ocupagac de tempo total por bloco cai, para as duas
memorias, por causa das restrigbes de sincronismo entre processos, mesmo tendo
sido otimizadas.

T n?deacessos
e . Gresso bloco 45ns x 256
eficiéncia = = =52% 5.24
4 gi?e%os T(1 bloco) 24/1068kHz ° (5.24)
e . 45ns x {12 +24 + 24 +128)
eﬁcz,éncmwf = - — 38%, (5.25)
deerros 24/ 1068kHz
econfiabilidades

Todas as idéias desta segdo podem ser facilmente estendidas a outros codigos
de bloco lineares e sistematicos, exceto estes Gltimos valores associados a tempos de
acesso. Basta que, no lugar do relégio de (16/3)R{, raciocinemos com o relégio dado
pela equagao (5.18).

Maiores detalhes sobre o conceito de eficiéncia de ocupagio de tempo de RAMs
sdo dados na ref [2], no application note AP-74, “High Speed Memory System
Design Using 2147H”, de Joe Altnether.




RESULTADOS

6.1. INTRODUGAO

Abordaremos neste capitulo os resultados obtidos com a arquitetura proposta
para o decodificador por decisdo suave usando o algoritmo dois de Chase para o
codigo de Golay estendido (24, 12).

Iniciamos com a descricdo detalhada do projete de cada bloco do hardware que
implementa a arquitetura. Em seguida, forneceremos os dados referentes a ntimero
total de componentes, e analise de complexidade do hardware. Finalmente,
apresentaremos os resultados dos testes obtidos em diversas placas com esse mesmo
hardware.

O projeto do hardware obedeceu as seguintes fases:

a) concepgao da arquitetura para execugdo do algoritmo, descrita no capitulo 5;

b) projeto (légico e elétrico) do hardware, que implementa a arquitetura,
voltado & minimizacdo do nimero de Cls;

¢) construcdo de um protétipo em placa com conexdes elétricas do tipo “wire-
wrap”’, para depuragio e validagdo do projeto;

d) projeto de placa de circuito impresso, com “lay-out” visando minimizar os
problemas decorrentes de interferéncias, diafonias e reflexdes elétricas
potencialmente perigosas;

e) construgdo de um numero razoadvel de placas de circuito impresso, para
verificagdo de reprodutibilidade e outros problemas associados a fabricagdo, bem
como os testes do sistema AMDT. Em nosso caso, foram construidas dez placas
reproduzindo o hardware da placa “wire-wrap” (protétipo).

6.2. DESCRICAO DO PROJETO DE HARDWARE

Como ja foi dito antes, a tecnologia que escolhemos para a implementacio do
hardware é a légica HCMOS, excetuando alguns poucos dispositivos, que sdo os
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seguintes: RAMs (N-MOS de alta velocidade), PROMs, alguns comparadores de
magnitude (TTL Schottky) e alguns drivers de meméria (TTL Low Schottky). A
razdo de logica diferente para as RAMs e PROMs é a inexisténcia, até o momento,
de dispositivos C-MOS equivalentes com o desempenho ou confiabilidade requeridos
pela aplicacdo. Nos outros casos, a mudanca da logica foi necessaria por restricdes
de velocidade e tempos de propagacao.

Entretanto, precisamos realgar que esta mistura de familias légicas nao
implica em translacdes de niveis porque todas as séries utilizadas sdo compativeis
entre si e com a familia TTL em termos dos niveis elétricos correspondentes aos
niveis 16gicos 0 e 1. A Unica excegdo é no caso de CIs TTL alimentando entradas
HCMOS e TTL simultaneamente. Neste caso, temos para saida em nivel 16gico 1,
VOH (TTL) = 2,4V e VIH (HCMOS) > 3,15V.

Portanto, dependendo do nimero de entradas TTL, é necessario o uso de um
resistor de “pull-up” apés a saida “totem-pole” TTL, de forma a manter VOH (TTL)
>> VIH (HCMOS). Todavia, se a saida TTL s6 alimenta entradas N-MOS e HCMOS,
este resistor é perfeitamente dispensavel porque sempre teremos, na pratica, VOH
(TTL) = 3,15V (a corrente de entrada de um dispositivoe HCMOS é tdao infima, que o
uso deste resistor s6 seria mandatério para mais de 50 entradas HCMOS ligadas a
uma saida TTL). Maiores detalhes encontram-se na ref. [5].

QOutra restri¢do de projeto, ao usarmos dispositivos HCMOS, é a necessidade de
redes resistivas de “pull-up” em barramentos *“tri-state™ que alimentem entradas
HCMOS, porque, dada a altissima impedéncia de entrada dos HCMOS, nos
intervalos de tempo em que o barramento estivesse em estado de alta impedancia, os
dispositivos HCMOS com entradas em aberte tenderiam a oscilar, levando os
circuitos influenciados por eles a estados indesejaveis ou mesmo a situacgdes de
“Jatch-up”.

O projeto logico esta intimamente ligado A concepcdo da arquitetura (a
descrita no cap. 5}, e, para minimizar ¢ ntmerc de Cls, adotamos o procedimento de
projetar cada bloco da arquitetura separadamente e, em seguida, analisar as
possibilidades de redugio do ntimero de Cls na interface entre os blocos, de forma a
integra-los o mais fortemente possivel, aumentando as interdependéncias mutuas.
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6.2.1. DESCRIGAO DO PROJETO LOGICO

Analisamos aqui a composic@o logica de cada bloco constituinte da arquitetura
proposta, a saber:

a) interfaces de entrada e saida do decodificador;

b) contador mestre de posi¢des;

¢) conversor paralelo-série;

d) gerador de sindrome primaria;

e) cagador de posigées menos confiaveis;

f) memoria de dados e confiabilidades;

g) gerador de padrdes de teste;

h) gerador de sindromes de teste;

1) somador de sindromes;

i) tabela decodificadora;

k) analisador de coincidéncia de enderecos;

1) analisador de métricas;

m) meméoéria de posi¢oes em erro;

n) corretor de erros;

o) medidor de taxa de erro.

Na divisdo acima, incluimos as interfaces de entrada e saida, que nio estavam
no diagrama em blocos do cap. 5, e separamos o contador mestre de posi¢des do bloco
cagador de posi¢bes menos confidveis, por causa de sua importincia na geracio de
enderegos. E o contador I do bloco cacador de posigdes menos confiavels apresentado
no cap. b.

Separamos também o medidor de taxa de erros do corretor de erros para
facilitar a descricdo a seguir. De forma geral, todos estes blocos ja foram
apresentados no capitulo 5, onde se encontram figuras mostrando suas composicdes
em sub-blocos.

6.2.1.1. INTERFACES DE ENTRADA E SAIDA DO DECODIFICADOR

Realizam a troca de sinais de entrada e saida do *hardware” do decodificador
com outras partes do sistema, localizadas em outras placas.

A interface de entrada recebe todos os relégios necessarios (5696 kHz, 4272
kHz, 1068 kHz, 534 kHz), habilitacdo do decodificador e os canais P e Q quantizados
em 3 bits e com ambigiiidade de fase de demodulagio ja resolvida (num total de 6
linhas: 2 de polaridade e 4 de confiabilidade). £ composta por 2 Cls receptores de
linha, cada um contendo 6 portas inversoras com Schmitt-trigger na entrada, tendo
tripla funclo: isoladera, para nfo carregar cada sinal enviado ao decodificador com
mais de uma entrada, regeneradora de sinais, para melhorar as formas de onda e
filtrar reflexées, picos induzidos (“spikes™) e diafonia nos sinais, e inversora. A cada
porta de entrada € associado um resistor de *pull-up” ou “puill-down” de 1 kQ, com
as fungbes de garantir niveis légicos adequados nas entradas das portas HCMOS
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quando nao existir excitagdo das outras placas e também diminuir a impedéncia de
carga que as linhas de entrada “enxergam™. Além disso, foi necessaria a incluséao de
um pequeno capacitor acelerador na linha de 5696 kHz, para melhorar a forma de
onda.

A interface de saida é formada por um conjunto de 3 portas inversoras com alta
capacidade de corrente (“drivers”), que enviam os sinais de bits de informacio
decodificados (invertidos) e alarme (n&o-invertido). Estas portas fazem parte de um
CI com 6 drivers inversores.

6.2.1.2. CONTADOR MESTRE DE POSICOES

Este bloco, originalmente representado como contador I do cacador de posicdes
menos confidveis (fig. 5.6), é um contador sincrono de 5 bits, que muda de estado na
borda de subida do relégio de digitos (1068 kHz), e que varia sua contagem entre os
valores 1 (00001) e 24 (11000), ciclicamente a partir da habilitacdo do decodificador.
Enumera (ou endereca) as posigies dos digitos de um bloco, 4 taxa de 1068 kbit/s,
através de suas saidas e gera, adicionalmente, pulso indicando o 24° digito (final de
um bloco), pulso de cépia de sindrome priméaria, pulso de apagamento dos
registradores de sindrome e enderegos de posicées menos confidveis e onda
gquadrada indicativa de bloco par (nivel 1) ou impar (nivel 0) entrando no
decodificador. Esta onda quadrada serve para a geraciio de paginac@o nos blocos de
memoérias de dados e confiabilidades e de enderecos das posi¢des em erro.

Dois CIs, contadores sincrenos de 4 bits, em cascata, sdo o nacleo deste bloco,
gerando, em suas saidas, contagens de 1 a 24. O estado “24” é detectado por uma
porta NAND, cuja saida, NDIG24, for¢a carregamento sincrono, nos contadores, do
valor 1. Entretanto, a inicializa¢do do circuito é feita quando o sinal de habilitagdo
muda de nivel, através de uma porta ou-exclusivo cujas entradas estdo ligadas as
saidas de integradores RC, com constantes de tempo diferentes, por sua vez ligados
ao sinal de habilitagdo. Assim, quando o sinal de habilitagdo muda de nivel 0 para 1,
o ou-exclusivo produz um pulso estreito e de nivel 1; passando este pulso por uma
porta inversora, geramos o pulso de carregamento inicial. Este pulso é entio
combinado com a saida do detector de estado “24” através de um AND, formando o
sinal de carregamento do valor 1 nos contadores. Este mesmo sinal, combinado com
um pulso de nivel 0 bastante estreito, gerado pelo relégio de 4272 MHz, da origem
ao pulso de apagamento, NLIMR, do registrador de sindrome e dos registradores de
posicies menos confidveis, que também serve para inicializar os registros de
confiabilidades associadas a&s posicoes menos confidveis com o valor de
confiabilidade maxima de um digito, i.e., 3 (11).

Finalmente, o pulso de deteccdo do estado “24” comanda um flip-flop D (ligado
como flip-flop T) para a geragdo da onda quadrada, indicativa de bloco, que fica em
nivel 0 durante os 1° 3°, 5°,... blocos e em nivel 1 para os 2°, 4°, 6°,... blocos de digitos
que entram para ser decodificados. Através de outra combinacio de portas, é gerado
um sinal estreito para a cépia de sindromes e enderecos de posicies menos
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confiaveis, apds a 24° borda de subida de relégio de 1068 kHz mas antes do pulso de
apagamento NLIMR. Chamaremos este sinal de NCOPIA.

As 5 saidas dos contadores e a saida do flip-flop T damos os nomes PEMP (0-5),
enderecos de escrita na memoéria de pesos.

6.2.1.3. CONVERSOR PARALELO-SERIE

E meramente um CI, multiplexador quadruplo de 2 linhas para 1 linha, onde 3
multiplexadores realizam a conversdo paralelo-série dos canais P e Q, previamente
demodulados, regenerados, quantizados e sem ambigiidades de fase, em 3 linhas
seriais: de digitos de polaridade, PY, e 2 linhas de confiabilidade, PPAQ e PPAL, de
forma a restaurar a correta ordenacdo dos digitos dentro do bloco, conforme
explicado no item 1.3.2.4. A velocidade de entrada é 534 kbit/s e de saida 1068
kbit/s.

6.2.1.4. GERADOR DE SINDROME PRIMARIA

Este bloco consiste em um registro de sindrome comum, ([33], [14]), idéntico
aquele que seria usado em uma decodificacdo por decisio abrupta de um cédigo de
bloco ciclico (i.e., um circuito que realiza a divisio pelo polinémio gerador g(x)). Veja
fig. 5.5.b.

E composto por um registrador de deslocamento com realimentacdes via ou-
exclusivos, formado por 2 CIs do tipo flip-flop D séxtuplo e 6 portas ou-exclusivo,
onde uma das células flip-flop é apenas um atrasador de um digito e as outras 11
compdem o registro que divide pelo g(x) do CG (23, 12). H4 ainda uma porta AND,
que barra a entrada do 24° digito, e um flip-flop D realimentado através de um ou-
exclusivo para calcular o digito de paridade total, i.e., o Gltimo digito da sindrome.
As 12 linhas que compdem a sindrome sio copiadas, antes do pulso de apagamento
(NLIMR) do registro de sindrome, em um registro de armazenamento formado por 2
flip-flops D tri-state séxtuplos, ao final do 24° digito, através do pulso de cépia
(NCOPIA). Evitamos assim, o uso de 2 registradores de sindrome.

6.2.1.5. CACADOR DE POSICOES MENOS CONFIAVEIS

- Este bloco foi implementado como na fig. 5.6, exceto pelo contador 1, ja descrito
no item 6.2.1.2.

E constituido por 4 flip-flops D séxtuplos, registros dos 4 enderecos menos
confiaveis selecionados até um instante qualquer; 4 flip-flops D duplos, para
armazenar as 4 menores confiabilidades, associadas aos enderecos, selecionadas até
um instante qualquer; 3 multiplexadores, para o roteamento da maior confiabilidade
entre as 4 menores, selecionadas até um instante qualquer, que sera comparada a
confiabilidade que estd chegando; 4 comparadores de 4 bits, para realizar as
comparagbes que comandam os multiplexadores; 1 demultiplexador de 3 para 8
linhas, para selegio do relogio de atualizagio, operando em conjunto com 2 Cls OR
de 4 portas, de 2 entradas cada; légica de sele¢io composta por 3 portas NAND e 1
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inversora, para gerar corretamente o enderego fornecido ao demultiplexador; por
Gltimo, um conjunto de 3 flip-flops D octais, para armazenar, apés o 24° digito, os 4
enderecos de posigdes menos confidveis, liberando o resto do circuito para atuar no
bloco seguinte.

6.2.1.6. MEMORIA DE DADOS E CONFIABILIDADES

Devido as técnicas de paginagaoc e de compartilhamento dos processos, ja
descritas no capitulo 5, o circuito deste bloco ficou razoavelmente pequeno, mas com
operacao bastante complexa.

E composto por:

a) um CI de memodria RAM 1Kx4, de 45 ns, em tecnologia N-MOS;

b) um excitador/isolador 3-estados, séxtuplo, de enderecos de escrita de dados e
confiabilidades na meméria; '

¢) um excitador/isolador 3-estados, séxtuplo, de dados e confiabilidades a serem
escritos na memoria, enviados pelo conversor paralelo-série;

d) um excitador/isolador 3-estados, octal, que forca escrita de 0 no endereco 0
ou 32 (20g7),em funcio da pagina disponivel para escrita;

e) um excitador/isolador 3-estados, séxtuplo, de enderegos de leitura de bits de
informacgéao que carregario o registrador de saida;

f) um excitadorfisolador 3-estados, séxtuplo, de enderegos de leitura de
confiabilidades a serem somadas para um padrio de teste, em tecnologia TTL-LS
por razdes de tempos de propagacio associados.

Possui ainda um conjunto de portas AND, OR, NAND e inversores que
fornecem os sinais de comando ao conjunto de excitadores de barramentos e
memoria, a partir de um contador de 4 bits cujo relégio é 4272 kHz. Redes resistivas
de “pull-up”, em filme espesso, sdo associados aos barramentos (usamos 3 delas).

6.2.1.7. GERADOR DE PADROES DE TESTE

Gera seqiiencialmente os 16 padrGes de teste, a partir dos 4 enderecos de
posigbes menos confidveis armazenados nos *latches™ octais do cagador de posices
menos confiaveis. O circuito é basicamente o mesmo da fig. 5.7, constituido por: um
CI contador médulo 16 (4 bits), que recebe um relégio de 712 kHz, para gerar os bits
de *“mascaramento” das posi¢des menos configveis; um conjunto de 5 CIs de 4 portas
AND de 2 entradas; um conjunto de registradores de armazenamento dos vetores de
teste gerados, até o fim do processo de calculo do peso analégico associado a cada
um, composto por 2 Cls flip-flops D octais e 1 CI flip-flop D séxtuplo.
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6.2.1.8. GERADOR DE SINDROMES DE TESTE E SOMADOR DE SINDROMES

Estes dois blocos sdo implementados em um circuito que utiliza um barramento
3-estados em comum (para os dois blocos), conforme j4 foi exposto na secdo 5.7,

O circuito consiste em:

a) uma memoéria composta por 2 PROMs 32x8, de 25 ns, em tecnologia TTL
Schottky, que contém a matriz de verificaciio de paridade transposta acrescida de
uma linha toda nula, de acordo com a tabela da fig. 5.9;

b) trés multiplexadores duplos de 4-para-1 linha, responsaveis pelo
seqiienciamento dos 4 digitos de teste que serdo usados como enderego das PROMs;

¢) um contador de 4 bits associado a uma légica de portas que, a partir do
relégio de 5696 kHz, geram sinais de comando vitais para o sincronismo deste bloco
e dos blocos restantes. Estes sinais sfo: um sinal de relégio intermitente (PSSP) de 5
bordas de subida e periédico a cada 8 periodos do relégio de 5.696 kHz e um sinal de
habilitacdo das PROMs (PCOST) por 4 das 5 bordas de PSSP. Ha ainda outros
sinais de controle de menor importancia.

d) um registro formado por 2 Cls, com 6 flip-flops D cada um, usados para
guardar o resultado da soma bit-a-bit a cada borda de PSSP:

e) doze portas ou-exclusivo que formam o somador bit-a-bit das colunas da
matriz guardada nas PROMs ou da sindrome priméaria com o resultado acumulado
no registro descrito no item anterior.

A soma é feita em 5 passos. Ao final das primeiras 4 bordas de subida de PSSP
obtém-se a sindrome de teste nas saidas do registro acumulador, que é somada na
quinta borda de subida de PSSP a sindrome priméaria. Este valor final sera usado
como enderego da tabela decodificadora.

6.2.1.9. TABELA DECODIFICADORA

E o bloco que realiza o processo de decodificagio do padrdo de erros associado a
sindrome-soma, ie., é o decodificador binario (decisdo abrupta) exigido pelo
algoritmo de Chase. £ composto por 3 CIs de meméria EPROM 8Kx8 de 200 ns, em
tecnologia N-MOS, que guardam uma tabela de 4096 posigoes com 20 saidas. Tém
como entrada os enderegos dados pela sindrome-soma e como saida os (até) 4
enderecos das posigbes em erro no vetor recebido perturbado pelo vetor-teste. Seis
redes resistivas de “pull-up” em filme espesso sdo associadas ao barramento de
saida. As saidas das EPROMs estio validas 200 ns apés PCOST = 1 e haver ocorrido
a quinta borda de subida de PSSP, até PCOST = 0.

6.2.1.10. ANALISADOR DE COINCIDENCIA DE ENDERECOS

Este bloco realiza a soma bit-a-bit do padrio de erros decodificado com o padrio
de teste vigente através da justaposicio das posigdes em erro decodificadas com as
posicbes dos digitos de teste, suprimindo-se aqueles enderecos que aparegam
simultaneamente nos dois conjuntos. Assim, os enderecos resultantes desta
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justaposigio indicardo quais confiabilidades armazenadas serdo usadas para o
calculo de peso analégico associado ao padrio vigente.

O circuito implementado baseia-se em um barramento e compde-se de: 4
registros octais 3-estados para armazenar as (até) 4 posicdes em erro decodificadas
que serao multiplexadas no tempo no barramento de justaposicio; 4 isoladores
séxtuplos 3-estados para multiplexar, junto com as posicdes em erro, os (até) 4
digitos de menor confiabilidade do padrio de teste vigente; um contador médulo 8 e
um decodificador 3-para-8 linhas para liberar, seqiiencialmente, no barramento de
justaposicéo, as 4 posicoes em erro e os 4 digites de teste; 4 comparadores de
igualdade de 8 bits, para fazerem a analise de coincidéncia entre posicdes em erro e
digitos de teste; 2 flip-flops duples, tipo D, e 4 portas OR, para apagar os digitos de
teste coincidentes com qualquer posigic em erro, e, finalmente, uma légica de 11
portas AND responséveis pelo apagamento das posicoes em erro e digitos de teste
coincidentes. O barramento de justaposicio tambem possui uma rede resistiva de
“pull-up” em filme espesso.

6.2.1.11. ANALISADOR DE METRICAS

O analisador de métricas é o bloco responsavel pelo calculo dos 16 pesos
analégicos (correspondentes aos 16 padroes de erro obtidos) e pela selecio do menor
destes pesos.

Compoe-se de:

a) um somador binario completo de 4 bits e uma porta ou-exclusivo,
responsaveis pela soma da parcela de peso analégico acumulada (em somas
anteriores) com o valor de confiabilidade lido da meméria de dados e confiabilidades,
quando esta tiver como enderego as posigbes em erro ou digitos de teste que nio
coincidiram no barramento de justaposicio do analisador de coincidéncia de
enderecos;

b) um registrador séxtuplo que funciona como acumulador de parcelas da soma
de confiabilidades, e que recebe pulso de apagamento (“reset”) ao final de cada vetor
teste;

c) dois isoladores séxtuplos, sendo um responsavel pela inicializacio forcada do
comparador de métricas, carregando o valor 24 (11000 binario) como métrica inicial
de cada bloco no registrador de armazenamento de menor métrica, e o outro sendo
responsavel pela liberagdo das saidas do somador para comparacio somente nos
instantes adequados, i.e., apés o término de cada soma que fornece o peso analdgico
associade a cada vetor-teste:

d) dois comparadores de 4 bits ligados em cascata para realizar as comparagoes
sucessivas dos pesos analégicos (métricas) calculadas até que se encontre o menor
entre eles;

e) um registrador séxtuplo de armazenamento da menor métrica entre as 16
associadas aos padroes de teste de um bloco;

f) logica de selegdo composta por uma porta NAND de 2 entradas e uma porta
ou-exclusivo de 2 entradas, que gera o pulso de cépia do valor de uma métrica
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(associada a wum vetor-teste) no registrador de armazenamento, caso os
comparadores indiquem que esta métrica é menor que aquela j4 armazenada no
registrador. Resistores de “pull-up” em filme espesso sdc usados nos barramentos
de comparagéo e de soma e ajudam nas interfaces entre légica TTL-Schottky e
HCMOS, pois os comparadores e 0 somador precisam ser TTL-Schottky para atender
aos requisitos de velocidade.

6.2.1.12. MEMORIA DE POSICOES EM ERRO

Este bloco armazena as posigdes em erro do padrido de menor peso analégico
(métrica), selecionado no analisador de métricas.

E constituido por:

a) dois CIs de meméria RAM 1Kx4, de 45 ns, em tecnologia NMOS, compondo
uma memoéria de 32 palavras de 5 bits, responsaveis pelo armazenamento dos 4
padrdes de erro e 4 digitos de teste associados a cada um dos 16 padroes de teste. O
armazenamento é realizado em 2 paginas divididas em 2 segmentos cada, que se
alternam a cada bloco recebido, conforme mecanismo ja explicado na segéo 5.12.1;

b) um isoladoer séxtuplo 3-estados e um contador de 4 bits que, juntos, fornecem
o enderego de escrita de cada uma das posi¢bes em erro na meméria de erros;

¢) um isolador séxtuplo 3-estados e um contador de 4 bits que, juntos fornecem
o enderego de leitura das posicdes em erro correspondentes ac padrio de menor
métrica previamente selecionado;

d) um isolador séxtuplo 3-estados para fornecer os conjuntos de posi¢des em
erro & memoria, via barramento de dados, na fase de escrita;

e) dois flip-flops tipo D, duplos, responsaveis por dar a paginagio e
segmentagio corretas da memoéria de erros, tanto na fase de escrita quanto na de
leitura.

Trés redes resistivas de “pull-up” em filme espesso estdo ligadas aos
barramentos de dados e enderegos da memdria de posicdes em erro.

6.2.1.13. CORRETOR DE ERROS

Além da funcio o6bvia de corrigir erros, este bloco também realiza a
transferéncia dos bits de informagio (armazenados na meméria de confiabilidades e
dados) para a saida, convertendo a velocidade de transferéncia de entrada (1068
kbit/s) para a de saida (534 kbit/s).

E composto por:

a) um registrador de deslocamento de 12 bits, composto por dois Cls de 8 bits
em cascata, de entrada série e saidas paralelas, operando a 1068 kbit/s, que recebe
os 12 bits de informacio da memoria de dados e confiabilidades;

b) um registrador de deslocamento de 12 bits, também composto por dois Cls de
8 bits em cascata, de entradas paralelas e saida série, operando a 534 kbltls que
transfere os bits de informacao & saida;
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¢) um conformador de pulsos de relégio para gerar bordas de subida, a 1068
kHz, em fase com os dados lidos da memoéria de dados e confiabilidades:

d) um contador auxiliar de posigdes, de 4 bits, que gera enderegos de *1” a
“12%, a taxa de 534 kbit/s e em fase com o processo de deslocamento do bloco para a
saida. ,

e) um comparador de igualdade de 8 bits para comparar as 8 posicdes em erro,
lidas no segmento da meméria de posi¢oes em erro correspondente 4 menor métrica,
com o enderego do bit que esta sendo transferido para a saida. Este comparador é
habilitado s6 na fase de leitura da memoéria de posi¢des em erro;

f) um flip-flop tipo D que funciona como registrader de erro. Este flip-flop
recebe um pulso de “reset” a cada bit que sai do decodificador, inde a *1” e
registrando o erro toda vez que o comparador pulsa;

g) uma porta ou-exclusivo, que realiza efetivamente a corregiio nos bits;

h) um flip-flop tipo D atuando como “latch”, para copiar o bit ja corrigido antes
de transferi-lo para a saida;

i) um registrador séxtuplo para colocar nas fases corretas os enderecos de bits e
o bit a corrigir.

6.2.1.14. MEDIDOR DE TAXA DE ERRO

O medidor de taxa de erro calcula a taxa de erro média de hit (bit error rate ou
BER), a entrada do decodificador, sinalizando, por meio de um alarme, se este BER
de entrada excedeu ou nio um determinado limiar previamente estabelecido de
acordo com o objetivo de desempenho do sistema onde o decodificador ira funcionar.
Este objetivo de desempenho é normalmente o BER médio de saida, que tem que ser
menor que um limitante maximo aceito pelo usuario do sistema.

Como este decodificador opera em surtos — ver cap. 1 — o medidor de taxa de
erro é muito mais complexo do que em uma transmissio continua. Isto decorre do
fato de que, para se fazer uma medida de taxa de erro com um grau razoavel de
precisdo, &€ necessario se observar uma populacio muito grande de bits, conforme
Kerczewski, Daugherty e Kramarchuk [22] mostram em seu trabalho. Baseado em
seus resultados, mostraremos ao final desta se¢io qual é o intervalo de confianca da
medida feita por este medidor, cuja composi¢io passamos a descrever:

a) um contador médulo 256 sincrono, composto por 2 Cls contadores de 4 bits,
cuja fungdo é contar o nimero de erros de bits de informagio, detectados pelo
decodificador, dentro de um determinado intervalo de tempo igual ao ntimero de bits
que constituem a populacdo total observada vezes o periodo de um bit. O relégio
deste contador de erros recebe, portanto, os préprios pulsos de correcdo de bits,
vindos do corretor de erros. Este contador de erros é apagado (i.e., recebe um
“reset”) ao final de cada periodo de observacdo. Ele tem ainda uma auto-
desabilitacdo dada pelo pulso de transbordo (“vai-um™ ou *ripple carry”) que o inibe
ao contar 256 erros. Além disso, recebe uma linha de habilitacio que s6 o deixa
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contar passado o tempo de atraso de decodificagio apés a habilitagdo do
decodificador (26 bits de informacéo);

b) um temporizador, composto por 4 contadores assincronos de 4 bits, gue conta
um numero inteiro (poténcia de 2) de periodos de relégio de bit, somente durante a
parte da duragdo dos surtos que contenha dados validos, ou seja, compensando o
tempo de atraso de decodificagdo. Assim, este temporizador recebe como relégio o
préprio relégio de bit (534 kHz em nosso caso) convenientemente controlado por um
sinal que fornece a janela temporal onde os dados decodificados de um surto estio
validos. Além disso, este temporizador, que atua como um contador da populacio
total de bits observados, recebe também um *auto-reset” vindo da saida do Gltimo
estagio de contagem;

¢) um temporizador de atraso, composto por um contador assincrono de 4 bits,
uma légica OR de diodos e uma porta AND para “modular” o relégio de bit com a
Janela temporal de dados validos, fornece o relgio para o temporizador de populagio
total de bits (descrito em b) acima). A janela de dados validos é gerada através do
contador de forma a se iniciar apés os primeiros 36 bits depois que o decodificador
foi habilitado, terminando quando ¢ decodificador é desabilitado. Assim, a janela
comeca 10 bits validos apés o atraso de decodificagdo e termina junto com a
desabilitagdo de entrada do decodificador, ou seja, 26 bits de saida antes do surto
terminar. Esta janela foi gerada desta forma para economizar hardware, JA que a
geragdo de uma janela de observagfio que cobrisse todos os bits validos exigiria
circuitos mais complexos que o implementado. Entretanto, para um canal bem
comportado, com ruido aditivo branco e gaussiano apenas, o BER médio nio
depende da posicao (ou fase) das janelas observadas, mas apenas do tamanho da
populagao de bits observados, porque o sistema pode ser considerado estacionario no
sentido amplo [25];

d) Um registrador, flip-flop tipo D, da condicdo de alarme medida na dltima
temporizacio da populagio de bits observados. Este flip-flop recebe em sua entrada
D a linha de transbordo (*ripple carry™) do contador de erros e, como relogio, o sinal
de saida do Gltimo estigio de contagem do temporizador de populacdo de bits
observados;

e) Um indicador visual de alarme formado por um diodo emissor de luz em
série com um resistor limitador de corrente ligados entre a saida Q do registro de
alarme e terra de sinal; ’

f) Uma rede de controle das condi¢ées de reset de alarme formada por 4 diodos
e um resistor de “pull-up” fazendo légica AND, onde cada diodo esti ligado
respectivamente a: um sinal de limpa ao ligar (“power-on reset™) fornecido por uma
rede RC; um sinal de reset assincrono fornecido por um dispesitivo de E/S
(entrada/saida, ou 1/0) da unidade processadora que contém a CPU controladora da
estagdo onde o decodificador esta inserido, para prover ao software de controle do
sistema um meio de reset assincrono deste alarme; um sinal temporizado por uma
rede RC que desative o alarme, caso o sinal de habilitagio do decodificador fique
inativo por um periodo maior que um quadro do sistema AMDT, para dar cobertura
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nos casos em que uma estagdo saia de servigo estando o alarme ativado e,
finalmente, um quarto sinal que fornece um *reset” de alarme apés 8.192 (8K) bits
de informacdo. Este Gltimo sinal é necessario apenas porque a condi¢io de alarme a
ser fornecida ao processador da estagdo deve ser dada na forma presenca de pulso
(alarme ativo) / auséncia de pulso (alarme inativo) e ndo na forma de niveis logicos
somente (p. ex., 1 para alarme ativo e 0 para alarme inativo).

No medidor em questdo, o nimero total de bits observados pode ser
programado, por meio de um “jumper”, em 16.384 bits ou 32.768 bits permitindo,
entdo, dois limiares para o alarme:

a) Periodo 16.384 bits: o alarme pulsa se BER for maior ou igual a 256/16.384,
i.e., 1,6625E(-2);

b) Periode 32.768 bits: o alarme pulsa se BER for maior ou igual a 256/32.768,
i.e., 7,8125E(-3).

Finalmente, dado o principio de funcionamento do medidor de BER, podemos
agora analisar as imprecisdes inerentes a esta técnica de medida da taxa de erro de
entrada do decodificador, i.e., da taxa de erro do canal.

A primeira imprecisdo diz respeito ao ndo-conhecimento da segiiéncia de bits
originalmente transmitida que, a rigor, levaria 4 medida exata. Entretanto, para
isto ser factivel, deveriamos ter uma fonte de bits que produzisse uma seqiiéncia de
bits totalmente conhecida e dois canais com atrasos idénticos , sendo um deles o
canal real (que produz erros) e o outro livre de erros. O resultado da comparacao bit-
a-bit entre as recepgdes dos dois canais forneceria o numero de erros. Na pratica, o
canal sem erros pode ser substituido por um receptor auto-sincronizavel em uma
seqliéncia binaria pseudo-aleatéria wutilizada como segiiéncia de entrada na
transmissdo, como é feito nos equipamentos de teste do tipo “medidor de BER”
sugeridos no apéndice A. Obviamente, este tipo de medida exige que a fonte real de
bits ndo esteja ligada ao codificador, inviabilizando, portanto, medidas em ambiente
de operacdo (on-line) como a que fazemos com o medidor de BER interno ao
decodificador. Assim, o uso dos pulsos de correciio como sendo os erros reais que
aconteceram no canal durante a transmissio é, na verdade, uma estimativa dos
erros reals e pressupde, portanto, que desprezemos a taxa de erro de saida do
decodificador frente a taxa de erro de entrada. Indo um pouco além, os erros a saida
do decodificador sdo de duas espécies: erros devidos a ultrapassagem da capacidade
corretora mas passiveis de detecgdo e erros devidos a nao-detecgio. Assim, como a
probabilidade de néo-deteccdo é menor gque a probabilidade de erro a saida do
decodificador (porque, para qualquer c6digo, uma nao-detecciio sé ocorre se o
numero de erros for maior ou igual a d e a capacidade corretora é sempre menor gue
d), podemos assumir como limitante superior de nio-detecgdo a taxa de erro a saida
do decodificador. Desta forma, para este coédigo CGE(24,12) e o decodificador
baseado no algoritmo 2 de Chase, dada uma taxa de erroc de 1E(-2) a entrada do
decodificador, teremos uma taxa de erro menor que 1E(-6) a saida, se o canal for
AWGN (conforme veremos a seguir nos resultados praticos obtides). Entdo, a




Cap. 6 136

imprecisdo cometida por usarmos os pulsos de correcio ao invés dos erros reais no
medidor, seria de, no maximo:

110%-1.107
1.1074

ERRO(1)=1 =110 =0,01% (6.1)

Esta imprecisdo €, portanto, desprezivel para todos os efeitos praticos.

A segunda imprecisio diz respeito ao fato de que, mesmo dispondo de uma
contagem real dos erros, ie., mesmo que o0s testes sejam feitos com uma fonte
conhecida de bits e a contagem de erros seja baseada na comparacio bit-a-bit das
seqiiéncias transmitida e recebida, a medida da taxa de erro seria apenas um
estimador estatistico da taxa de erro verdadeira dado que a medida é feita dentro de
um intervalo de tempo finito. Em termos estatisticos podemos dizer que a populacio
de bits observada para a medida ndo é o espago amostral total (este é infinito e a
populagéo finita). Assim, Kerczewski, Daugherty e Kramarchuk [22] mostram que
para BER em torno de 1E(-2) ou menores, e para populacdes maiores que 1000 bits,
a natureza binomial da contagem de erros pode ser aproximada por uma
distribui¢do de Poisson e, levando o desvio padrio desta aproximacdo na
desigualdade de Tchebychev, obtém-se a férmula abaixo:

1

Proby M < (1- P)-(BERV)-(E2)

>P (6.2)

onde

M: tamanho da amostra, i.e., populacgéo de bits observados

BERV- BER verdadeiro

P: probabilidade do BER medido (BERM) estar com tolerdncia de * & em
relacdo ao BERV, para M bits observados

E: imitante do erro de medida valendo:

BERV - BERM|

N
E=""gErv

(6.3)

A partir da equagdo (6.2), observamos que o medidor de taxa de erro fornece o
alarme para a taxa de erro desejada com toleridncia de 20% e com uma probabilidade
de acerto maior que 90% em ambas as programacgdes. Para tanto, basta resolvermos
a desigualdade entre colchetes na equacgio (6.2) para P, fixando o parimetro E em
20% e notando que o produte M.BERV é, na verdade, o ntiimero de bits em erro
medidos, que em nosso caso € fixo e vale 256.
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A terceira imprecisio diz respeito ao fato do medidor acumular os erros
somente dentro de subintervalos dentro dos surtos, sendo estes subintervalos néo
contiguos, por forca de simplicidade exigida pelo hardware. A figura 6.1. a seguir
esclarece 0 esquema de medida:

Rsl>+<’i‘ e— s ———>+<'i‘G>+<— 83-+|-(T e 5 - f<— 8 >
— T P A 1
lz| | 1zl | Izl I jz] | iz] |
<> b > e— Fe—> k< >
m m m m m
1l 2 3 4 k
LEGENDAS :

tg - tempo de guarda entre os surtos do sistema AMDT
81, 82, 83, S4 - tamanho dos surtos 1, 2, 3, 4, (em bits)
M1, M2, M3, M4 - tamanho dos suhmtewalos de medicio de BER dentro dos surtos 1, 2, 3, 4, em bits,

com mi < Si
z - nimero de bits dentro de um surto, descartados da populagio observada; por

construgdo do medidor, Z = S; - M; vale 36 bits.

FIGURA 6.1. DISTRIBUICAO DOS SUBINTERVALOS DE MEDICAC DE BER DENTRO DOS
SURTOS

Mj, é tal que My + Mo + ... + M, = M bits com M = 16.384 ou 32.768 bits.

Sui}ondc que, dentro de M; ocorreram rn; erros, o medidor estima BER como
sendo:

E
o
7y + g+ -+

BERM = =izl (6.4)
my+mottmy X
2. m
t=1

desde que:

k
> m; = M =16.384 ou 32.768 bits (6.5)
=1
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Claramente, uma medida que tivesse observado a totalidade de bits em cada
surto, se dentro de cada S; ocorreram r; erros, seria diferente da dada em (6.4) e
valeria, na expressio genérica:

BER =-1— (6.6)

> Si=M (6.7

Todavia, se o ruido que provoca os erros for um processo aleatério estacionério
no sentido amplo, a sua média estatistica ndo depende do instante de tempo onde foi
observada [25]. Como numa distribui¢io binomial B (n,p) com parimetros n
(mumero de experiéncias) e p (probabilidade de sucessos) a média é [23]:

E{B@®p)] = np 6.8

Se fixarmos n=M, sabendo que E [B (n,p)] é constante no tempo porque o
processo & estacionario no sentide amplo, teremos que:

BER'=BERM =p (6.9

Entao, se o ruido for aditivo, gaussiano e branco, o processo é estacionario [25],
cap. 3) porque sua média é constante no tempo e é nula. Além disso, também a sua
autocorrelagao nao depende dos instantes de tempo mas somente de sua diferenca.

Assim, a terceira imprecisdoc do medidor é desprezivel em um sistema via
satélite operando em banda C (6 GHz/4 GHz) onde nio ha desvanecimentos e o
ruido térmico predomina inclusive sobre interferéncias de outros sinais dentro e fora
do transponder. Quio desprezivel pode ser esta impreciso é algo que s6 depende do
grau de fidelidade do ruido real de sistema a um processo aleatério estacionario no
sentido amplo, o que é extremamente dificil de se avaliar na pratica.

Finalmente, ainda ha uma quarta e Gltima imprecisio associada 3 medida em
si e que também pode ser desprezada. Ela se refere ao método de medida, que
observa a taxa de erro de bit 4 entrada, quando o processo aleatério (que provoca os
erros) atua sobre os digitos demodulados. E esta taxa de erros de digitos a entrada
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do decodificador, junto com a distribuicdo de erros que limita o desempenho de
sistema (taxa de erro de bit 4 saida do decodificador). Portanto, a rigor, deveriamos
estar medindo a taxa de erro de digitos & entrada do decodificador e ndo a taxa de
erro de bit. Entretanto, lembrando que o codigo CGE (24, 12) utilizado é sistemético
e lancando mio de um raciocinio idéntico ao usado na andlise da terceira
imprecisdo, podemos deduzir que a taxa de erro de bit a entrada do decodificador
tem o mesmo valor que a taxa de erro de digito a entrada do decodificador no caso de
ruidos que sejam processos aleatérios estacionarios no sentido amplo e de
demoduladores que, para cada erro de simbolo, produzam a saida apenas um erro de
digito (0 que é trivial para BPSK e que, para QPSK, basta usar cédigo de Gray
([12].[28] no modulador).

Como comentario final, gostariamos de esclarecer que esta descrigdo e analise
detathadas do funcionamento do alarme foram feitas nesta se¢fio de forma mais
extensa gue para outros blocos porque estes Gltimos ja haviam sido analisados e
descritos no capitulo 5 e aqui preferimos dar apenas suas composigdes em termos de
Cls. Ja no caso do medidor de taxa de erro, esta andlise e descrigdo do bloco de
forma detalhada eram pouco relevantes 4 compreensio da arquitetura proposta no
capitulo 5. Entretanto, sfo relevantes na discussido da estrutura especifica do
hardware implementado para este bloco e, por isto, resolvemos inclui-las aqui.

6.3. COMPARAGAO ENTRE O HARDWARE IMPLEMENTADO E
OUTRAS ALTERNATIVAS

Na presente segiio, mostraremos que o hardware implementado, apesar de
complexo, é o que otimiza a solug¢do de espacgo através da minimizagao do nimero de
componentes, para um decodificador por decisde suave baseado no algoritmo 2 de
Chase para o CGE (24, 12). Claro esta que, ao assumirmos ¢ algoritme come sendo
fixo, e a0 mantermos os niveis de quantizacao fixos, estamos supondo um objetivo de
desempenho quanto & taxa de erro que ndo variara, i.e., ndo admitimos, para efeito
da analise feita aqui, uma degradacgdo deste desempenho, ja analisado nos capitulos
led.

Entretanto, esta analise é obrigatéria para demonstrar que a placa seria
inviavel em termos de espaco para acomodar outras solugdes, dai a necessidade dela
ser complexa.

No capitulo 5, se¢do 5.2. provamos algumas relagdes que ajudam a minimizar o
hardware, seja através da redugio do niimero de parcelas envolvidas no computo do
peso analbgico, seja através da diminuigio do ntimero de linhas de sinal necessarias
para a representacio de vetores internamente a placa.

Entretanto, apesar destes resultados indicarem uma tendéncia de diminuigio
do hardware, nio ficou provado que o nimero de ClIs seria maior com qualquer
outra solucdo. E isto o que tentaremos fazer aqui nesta sego, realcando novamente
gue esta ndo é uma prova que possa ser encarada como definitiva e estatica no
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tempo, porque o mercado de componentes é muito dindmico e situacdes hoje
vantajosas podem, no futuro, tornarem-se desvantajosas {em tamanho ou custo).

Inicialmente, analisemos a situagfio de uma implementacéo direta do algoritmo
2 de Chase, sem as simplificagbes adotadas que estdo comentadas no capitulo 5, em
particular nas segoes 5.2. e 5.12.

Vamos também assumir que algumas implementacdes de alguns dos blocos
mais triviais nao serdo alteradas. Estes blocos seriam o registrador de sindrome, o
decodificador binario, as mterfaces de entrada/saida e o conversor paralelo-série,
para os quais é trivial que quaisquer outras tentativas de implementacao redundam
em um namerc maior de circuitos e Cls ([33], [27], [14]). Cada bloco acima foi
~ implementado com 8, 3, 3, e 1 Cls respectivamente, totalizando 15 Cls.

Apos analise criteriosa da implementacéo direta, concluimos gue teriamos um
acréscimo de:

11+1+11+1+30+1+2=57Cls (6.10)

em relacdo a implementacao original, que usa 124 CIs.

As parcelas da soma acima sdo correspondentes, respectivamente, aos
seguintes conjuntos:

a) cacador de posigdes menos confiaveis;

b) gerador de padrdes de teste;

¢) gerador de sindromes de teste, somador de sindromes e registro de sindrome;

d) tabela decodificadora;

e) analisador de coincidéncia de enderegos, somador de confiabilidades e
memoéria de dados e confiabilidades;

f) corretor de erros (etapa de saida), comparador de métricas e meméria de
posiches em erro;

g) medidor de taxa de erro.

Portanto, definitivamente, uma implementagio direta do algoritmo 2 de Chase
demandaria um numere excessivamente maior de Cls do que a implementacgao feita.
Este namero, 46% maior que o ntmero final a que chegamos, ndo poderia ser
acomodado dentro do espago fisico disponivel para o hardware do decodificador,
mesmo usando placas filhas, pois o ntmero de interconexdes entre os Cls
aumentaria de forma ainda maior, ja que é funcio da combinagdo dos pinos dos Cls
e ndo do ntamero de Cls em si mesmo.

Agora que ja temos a estimativa do nimero de Cls em uma implementacao
direta do algoritmo 2 de Chase, vamos analisar outras alternativas de
implementacao.

Suponhamos que fagcamos uma mescla de implementagio dos blocos de forma
que alguns trabalhem com os vetores de 24 digitos diretamente e outros com os
enderecos dos digitos que valem 1, para tentar aproveitar as vantagens de nimero
de Cls necessarios de uma e outra forma. Seriam necessarios entiio conversores de
forma direta para forma enderecada e vice-versa.
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O conversor da forma de representagdo direta para a representacdo por
enderegos exigiria um dentre os seguintes 2 circuitos:

a) uso de um contador de enderegos de 1 a 24, composto por 2 Cls contadores de
4 bits sincronos, 1 Cl com 4 portas NAND, 1 CI com 4 portas OR e 4 Cls flip-flops D
séxtuplos, num total de 8 Cls; tem o inconveniente de impor atrasos iguais ao tempo
de contagem, exigindo compensagdes nos outros blocos, que irdo ter registros de
atraso para os processos entrarem em fase;

b) uso direto de 24 CIs isoladores séxtuplos, com entradas de sinal iguais aos
enderecos de 1 a 24 e entradas de habilitacdo dadas por cada digito do vetor de 24
posi¢des a ser convertido, cujas saidas sao multiplexadas no tempo por mais alguns
outros Cls contadores ou, dependendo da parte afetada, pelo contador mestre de
posicoes. Portanto, a solugio com minimo de Cls é a a).

O conversor da forma de representagdo por enderecos para a forma direta
poderia ser implementado por um conjunto de 12 ClIs flip-flops D duplos com set e
reset, um conjunto de 5 Cls decodificadores 3-para-8 linhas, atuando sobre os sets
dos flip-flops, um gerador de reset inico composto por um CI AND de 4 portas, um
CI contador de 4 bits e um conjunto de 4 ClIs isoladores séxtuplos para
multiplexagdo temporal dos 4 enderecos que serdo entradas do decodificador, num
total de 23 Cls.

Entdo, o conjunto de conversdo e reconversio, a ser colocado como interface
entre os blocos, exigiria um total de 31 Cls, 0 que elimina qualquer possibilidade de
economtia através do uso dos blocos mais econdmicos em namero de Cls.

Conseqgiientemente, provamos que a implementacao feita por nés, baseada em
uso de enderegos de digitos 1 de vetores e em somas simplificadas (ver item 5.2) é
bem mais econéomica em termos do numero de ClIs exigidos do que uma
implementagdo direta ou mesclada gue use ClIs LSI e MSI disponiveis no mercado,
em tecnologias C-MOS de alta velocidade (série 74HC/HCT) e N-MOS. Em termos
de custe, o hardware implementade custa pouco menos de US$ 300 entre placa de
circuito impresso, componentes e mao de obra para montagem.

Finalmente, na se¢do 5.1. realgamos que uma arquitetura promissora pode se
valer de DSPs (digital signal processors). Entretanto, mesmo usando o DSP mais
rapido disponivel hoje (segundo semestre de 1990), o TMS320C30, com ciclo de
instrucao de 60 ns e custo de US$ 300 por unidade, teriamos 23 ciclos de instrucio
(apenas) para processamento de cada padrio de teste, insuficientes para fazer uma
rotina que envolveria desde a montagem do padrio de teste, mais as 8 somas do
calculo do peso analégico, mais o processo de decisdo. Se usiassemos mais DSPs, a
placa ficaria anti-econdémica, pois além dos DSPs (sejam um ou mais), ainda é
necessario todo um hardware de suporte do processador, envolvendo meméria de
programa, membéria de dados, isoladores de barramento, etc. Qutros processadores
do tipo DSP, mais baratos, como o TMS320C25, que custa US$ 40 e tem ciclo de
maquina de 100 ns, tém além da inconveniéncia de tempos de processamento
maiores e, porfanto, insuficientes, a inconveniéncia de terem arquitetura de 16 bits,
ao invés de 32 bits, e os vetores a serem manipulados sdo de 24 digitos. Entdo, o uso
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de DSPs para processamento do algoritmo 2 de Chase aplicado ao CGE (24, 12) a
taxas de 1 Mbit/s é uma idéia somente promissora. K necessario esperarmos uma
redugdo maior de custo conjugada a um aumento da velocidade de processamento.

Por causa de todos os fatores analisados anteriormente, concluimos que o
hardware implementado é o que fornece a melhor razio custo/beneficio em relacgéo a
custo, espaco, confiabihdade ou consumo mas que, por outro lado, é razoavelmente
complexo e que, por isto mesmo, exige um procedimento de teste mais apurado que
outros hardwares mais convencionais usando CIs LSI e MSI comercialmente
disponiveis.

Apés a andlise dos resultados obtidos com a implementacio do hardware de
decodificagdo, baseado na arquitetura proposta no capitulo 5, quanto ao projeto do
hardware, apresentaremos nas duas préximas seges os resultados de desempenho
medide do decodificador implementado bem como medidas de reprodutibilidade
deste desempenho para outras placas, atestando a robustez do projeto e sua
viabilidade como produto fabricavel e nio mero protétipo de laboratério.

6.4. MEDIDAS DE DESEMPENHO - RESULTADOS

6.4.1. RESULTADOS DE LABORATORIO

Foram montadas, depuradas e testadas dez placas de circuito impresso
contendo o hardware projetado, jaA em versdo industrializavel. Estas placas
receberam roétulos de um a dez e em seguida escolhemos uma delas, a de ntimero 7,
para ser caracterizada exaustivamente em termos de seu desempenho quando
inserida no canal. As restantes foram caracterizadas apenas em alguns pontos, para
reduzir o tempo de teste necessario.

Nesta se¢ao 6.4., mostramos e discutimos os resultados de desempenho desta
placa Unidade Decodificadora UDC # 7.

Estes resultados foram obtidos a partir do teste do decodificador inserido no
canal, descrito no apéndice A,

Entretanto, vale a pena recordarmos aqui as principais caracteristicas do teste
e do set-up de medigao de laboratério:

a) o teste é realizado em banda basica;

b) o teste usa operagfio em surtos semi-infinitos para cada medida feita, ou
seja, dentro do intervalo de tempo de cada medicdo, hd um tinico surto:

c) o teste usa, como palavra-cédigo transmitida, o vetor nulo de 24 digitos 0, ao
qual é somado o ruido; ao se valer da linearidade do sistema de codificaco-
decodificagio, é necessario que o hardware sob teste tenha passado sem problemas
em um teste de trafego de dados (sem corregio ativada e sem ruido injetado);

d) o ruido gerado é do tipo AWGN, na faixa de 12 kHz a 1052 kHz;
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e) o unico elemento de degradacdo, introduzide no sistema de medig¢do, em
relacdo ao comportamento teérico do decodificador 2 de Chase com quantiza¢ao
uniforme de 3 bits, é o comportamento nao ideal do conversor A/D de 3 bits utilizado;

f) o medidor de taxa de erro utilizado no teste é o HP3763 error-detector,
programado para recepcao de palavra nula (ie., tudo zero) e no modo de medicdo
continua “SLOW BER”, onde o resultado mostrado no display, e enviado a uma
impressora térmica, é obtido como sendo o quociente de 100 erros medidos sobre o
namero de bits observados necessarios para se acumular 100 erros. Apenas para
medidas muito longas usamos o0 modo contagem de erros.

Para uma caracterizagio completa da placa # 7 procuramos medir as taxas de
erro de saida, tanto em decisdo suave quanto em decisdo abrupta (jA que isto é
possivel apenas com a mudanga de um estrape), para uma faixa de taxas de erro de
entrada (i.e., de canal) que vai de 6 x 10-2 a 3 x10-3, cobrindo toda a regido de
operagdo que o decodificador tera que suportar ao operar com o modem do sistema
AMDT.

Na maioria das vezes, o nimero de medidas feitas para um determinado ponto
de operagéo varia de ponto para ponto de forma que a populacio de medidas nio foi
uniforme para todos os pontos medidos. Isto ocorre porque o tempo de duracio de
uma medida e o intervalo entre medidas sio extremamente rapidos, fazendo com
que ndo tenhamos velocidade suficiente para controlar as chaves dos instrumentos
de maneira a ter uma uniformidade do ntimero de medidas. Entretanto, procuramos
garantir um ntmero minimo de 4 valores medidos em cada condigdo de cada ponto
de operacéio, exceto no ponto de taxa de erro mais baixa (devido ao tempo muito
longo).

Os valores de ruido foram ajustados de forma que pudéssemos medir o
desempenho do decodificador nos seguintes pontos (aproximados) de taxa de erro a
entrada do decodificador:

6,0 x 10-2; 5,0 x 10-2; 4,0 x 10-2; 3,0 x 10-2; 2,0 x 10-2; 1,7 x 10-2; 1,5 x 10-2;
1,2 x 10-2; 1,0 x 10-2; 8,0 x 10-3; 6,0 x 10-3; 4,0 x 10-3; 3,0 x 10-3.

A partir dos dados obtidos em laboratério calculamos a média estatistica dos
valores, juntamente com a varidncia, através de formulas usuais de estatisticas [23].

N
fxE[X]:%-Zx,; (6.11)
i=1

r Y
o =,‘/E[(x—f)2]:[mgﬁ§<ximf)ﬂ ” 6.12)
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onde:

¥ - média estatistica dos valores amostraisda V.A. X

ox — desviopadrao de X

x; —1-ésimo valor amostral de X

N - tamanho da amostra de X (ntimero de pontos medidos)

E |[.] - esperancga estatistica.

Estas médias estdo mostradas na tabela 6.1, a seguir.

BERENT BERENT | N de PYOS, Besvig- BERSDA | NdePT0S. | Besvio- BERSDS | W* de PTES. Desyio
Estimado {Média) Medidos Padrao flédia) Medidos Padrde Média) Medidos Padriic | Observacio
BERENT BERENT BERSDA BERSBA BERSDS
80FE -2 5,9%0E -2 18 B,52E -2 1,1BE -2 17 0HE-2 1,50E 4 22 1,23FE 4
50E-2 §,02E-2 23 0,37E-2 6,70E -3 18 1,26 E -3 3.16E 4 14 0,40k -4
40E -2 3.93E-2 18 049E -2 315E-3 13 0,55E -3 S4B E -5 15 107E-§
3,0E-2 2.B7E-2 F4l 0,23E-2 S46E 4 19 2,25E4 2.53E-5 13 0ASE 5
2,0E-2 1,96 E -2 24 0,20E -2 154 E4 15 BASE 4 3.63E-6 1) 0,55E &
1,7E-2 1,64 E -2 21 8,1BE -2 1,12ZE4 18 0,36E4 2,27E-6 07 93E-6
15E-2 1,53 -2 20 015E -2 T,00E -5 i5 1,J6E-5 1,3E-b ] 0,15E-6
1,2E-2 1,18E-2 12 0O,11E-2 252E-5 12 0,35E-5 3,65E-7 04 0,28E-7
$,0E-2 1.02E -2 36 B,99E -2 188E -5 10 938E-5 1,73E -1 10 G,19E-7
8.0F-3 1.51E-3 2 0.19E-3 3BBE 6 07 0,63E -6 3.78E -8 10 1,IBE-B
§0F-2 6 40E -3 32 0,68E -3 1,97E-6 10 0ASE £ 1.83E-8 11 0.NES
40E-3 401E-3 26 0,32E-3 253E-7 22 0.5E-7 | 1,39E-8* 12 1,35E 9 * o dec.
suave, ha
varias
medidas
COm MEeROS
gue 100
eros
acumuiados
30E-3 3,24E-3 25 031E-3 1LITE-T7 1 BITE-7 1 1,33E-10* 1] 1,15E-10 * o
acima

TABELA 6.1. MEDIA DOS VALORES DE TAXAS DE ERRO DE DIVERSOS PONTOS DE OPERAGAO
DO DECODIFICADOR OBTIDOS EM LABORATORIO (UDC # 7) - DESEMPENHO MEDIO

NOTACAO: Para maior clareza dos algarismos, substituimos na tabela a
notacéo cientifica convencional X, Y. 10 {(Z) pela notacéio abreviada X,YE (Z) .

SIGLAS:

BERENT - taxa de erro de bit (BER) i entrada do decodificador

BERSDA - taxa de erro de bit (BER) a saida do decodificador, em decisio
abrupta

BERSDS - taxa de erro de bit (BER) a saida do decodificador, em decisio
suave.

BERENT ESTIMADO - valor estimado “a olho” pela mera observagio em
laboratério da excursdo da BERENT , ao estarmos em um ponto de observagio.
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Agora, de posse dos valores médios das taxas de erro de enfrada e de saida
(para decisdes suave e abrupta) correspondentes a UDC # 7, podemos tracar as
curvas de desempenho médio desta placa.

Estas curvas podem assumir diversas formas, cada uma adequada a um fim
especifico:

a) curva do log1(9 BERENT versus log190 BERSDS ou log1g BERSDA;

b) curva BERENT versus BERSDS ou BERSDA em escala DILOG;

c) curva Epi/No em decibéis versus BERENT ou BERSDS ou BERSDA em
escala MONOLOG;

Estio apresentadas nas subsecfes a seguir, onde também discutimos a
finalidade de cada uma delas.

6.4.2. CURVA DE TENDENCIA DO DESEMPENHO

Apresentamos a curva logloBERENT versus log]gBERSDS e a curva

log10BERENT versus log10BERSDA, plotadas em escala linear na figura 6.2.
Conforme se sabe feoricamente ([44] ,[14]), para relagbes sinal-ruido
relativamente altas, que levem a taxas de erro inferiores a 1x10-2, em um canal
AWGN, a teoria de informacado nos diz que os ganhos de codificagdo podem ser
comparados através de uma relagio entre expoentes de uma mesma base.

Conseqlientemente, logi0BERENT e log10BERSDA ou log19BERSDS estio
relacionados de forma linear e os coeficientes angular e de intersecgdo da reta
podem ser obtidos através de uma regressdo linear sobre os pontos medidos
experimentalmente, usando-se o0 método dos minimos guadraticos.

Esta é a finalidade desta curva: obter duas retas que fornecam a tendéncia das
taxas de erro em decisao abrupta e decisdio suave, para que possamos, através dos
coeficientes angulares e através dos antilogaritmos dos coeficientes lineares
(interseccio da reta com o eixo das ordenadas), traca-las em escala DILOG e termos,
entdo, curvas que fornecam os valores das taxas de erro diretamente (conforme
veremos na proxima subsecao).

A tabela 6.2. a seguir relaciona as taxas de erro médias e seus logaritmos
decimais.
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BERENT  1jog BERENT | BERSDA |, BERSDA | BERSDS |55 BERSDS
590E -2 -1,229 1,18 E-2 -1,928 750E 4 -3,125
502 E -2 -1,299 6,70 E -3 2,174 3,16 E 4 -3,500
393E -2 -1,406 3,15E -3 2,502 9,48E -5 4,023
287E-2 -1,542 9,46 E 4 -3,024 253F -5 4,597
1,99 E -2 -1,701 1,84 E 4 3,735 363E6 -5,436
164E -2 -1,785 1,12 E 4 -3,951 227E6 -5,644
1,53 E -2 -1,815 700E-5 -4.155 132E 6 -5,879
1,18 E -2 1,928 252 E -5 4,599 365E -7 6,438
1,02 E -2 -1,991 1,48 E -5 ~4,830 173E -7 6,762
761E-3 2,119 366 E -6 -5,437 3,78E -8 7,423
6,40 E -3 2,194 1.97E 6 -5,706 1,83E -8 -7,738
401E -3 -2,397 253 E -7 6,597 1,39E -9 -8,857
324 E -3 -2,489 1,11E-7 -6,955 1,33E -10 9,876

TABELA 6.2. LOGARITMOS DECIMAIS DAS TAXAS DE ERRO MEDIAS OBTIDAS
EXPERIMENTALMENTE PARAAUDC#7

Lancamos estes pontos em grafico na figura 6.2., que também mostra as retas
obtidas através de regresséio linear destes pontos para os casos de decisdo abrupta e
de decisdo suave, usando os valores dos logaritmos decimais das taxas de erro
médias medidas experimentalmente.

As regressoes lineares foram realizadas através de funcdes internas de uma
calculadora TI-58C e forneceram os seguintes resultados, supondo que na abcissa

temos log 10 BERENT e nas ordenadas, log1gBERSDA e log1gBERSDS :
a) caso da decisdo abrupta (X = log1g BERENT e Y = logjgBERSDA):

—reta:
Y =mda X +bda (6.13)
— ponto de intersecgio com eixo das ordenadas (coeficiente linear):
bda = 3,133 6.14)
- coeficiente angular:
mda = 4,031 (6.15)
— coeficiente de correlagio:
Oy _
Pda = Mda - — = 0,999 (6.16)
Oy

com ox e oy sendo os erros quadraticos médios dos pontos nas direcbes X e Y
respectivamente.
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b) caso da decisio suave (X =log10BERENT e Y = logjgBERSDS):

Y = mgs X + bds (6.17)
- coeficiente linear:
bds = 3,191 (6.18)
— coeficiente angular:
mds = 5,054 6.19)
- coeficiente de correlagio:
Ok
Pds = Mgs-—— = 0,996 6.20)
Oy

com ox e oy erros quadraticos médios dos pontos nas direges X e Y
respectivamente: '

Além disso, as regressdes servem para fornecer pontos especificos, Giteis no
tragado de retas em escala DILOG, tabelados abaixo, nas tabelas 6.3. ¢ 6.4.:

BERSDA log,, BERSDA log,, BERENT BERENT
1E-2 -2 -1,273 5328 E -2
1E -3 -3 -1,522 3.009E -2
1E -4 4 1,770 1,700 E -2
1E-5 -5 2,018 9,600 E -3
1E-6 6 -2,266 5422 E -3
1E-7 | -7 2,514 3,062 E -3
1E-8 -8 2,762 1,730 E -3
1E-9 9 -3,010 9,770E 4
1E-10 -10 -3,258 5518 E -4

TABELA 6.3. PONTOS DA CURVA DE TENDENCIA DA DECISAO ABRUPTA-UDC #7
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BERSDS log,, BERSDS log,, BERENT BERENT
TE= 2 -1,027 9,400 E -2
1TE-3 3 1,225 5958 E -2
1E 4 -4 -1,423 3778 E -2
1E-5 -5 -1,621 2,400 E -2
1E 6 -6 -1,818 1,519E -2
1E -7 -7 2,016 9,633 E -3
1E -8 -8 2,214 6,108 E -3
1E-9 -9 -2,412 3,873 E -3
1E-10 -10 -2,610 2,456 E -3

TABELA 6.4. PONTOS ESPECIFICOS DA CURVA DE TENDENCIA DA DECISAO SUAVE (UDC # 7}

Finalmente, realcamos que os resultados medidos tém excelente aderéncia em
relacdo as retas, conforme atestam os altos valores dos coeficientes de correlacio
dados em (6.16) e (6.17).

6.4.3. CURVAS DE DESEMPENHO DA TAXA DE ERRO

Chamamos de curvas de desempenho da taxa de erro as curvas BERENT

versus BERSDA e BERENT versus BERSDS tragadas em escala DILOG (com
escalas logaritmicas nos dois eixos), obtidos paraa UDC# 7.

Estas curvas, tragadas de forma direta a partir da plotagem dos pontos
experimentais da tabela 6.1. e de suas regressoes lineares (com pontos das tabelas
6.3. e 6.4), estdo nas figuras 6.3. e 6.4., onde segmentamos a escala por motivo de
facilidade de desenho.

Nestas mesmas figuras, apresentamos as curvas tedricas esperadas para o caso
de decisdo abrupta e o caso de decisdo suave sem quantizagio usando o algoritmo 2
de Chase. Estas curvas foram obtidas de forma indireta, usando os pontos da tabela
6.6. Estes pontos foram deduzidos das curvas Ebi/No versus BER encontradas em
[31] e a partir da tabela 6.5. abaixo, que fornece os valores tedricos de Pb versus
Ebi/No sem codificacdo, baseada na férmula:

1 Eyi
= —erfc_ =2
P, 2e c N, (6.21)

onde:

Pp  — probabilidade de erro de bit

Epi/Np - energia por bit de informagio por densidade espectral de poténcia de
ruido, a entrada do receptor. _

erfc - funcgio erro-complementar.
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Ebi/No (dB) Pb Ebi/No (dB) Pb
1,0 5628 E -2 7.5 3,980 E 4
1,5 4640 E -2 8,0 1,909 E -4
2,0 3751E -2 85 8403 E -5
2,5 2,966 E -2 9,0 3,364 E -5
3,0 2228 E -2 9,5 1,212 E -5
3.5 1717 E -2 10,0 3876 E 6
4.0 1250 E -2 10,5 1,085E -6
45 8,794 E -3 11,0 2B617E-7
50 5954 E -3 11,5 5340 -8
55 3,862 E -3 12,0 9,031 E -9
6,0 2,388 E -3 12,5 1,237E-9
6,5 1,400 E -3 13,0 1,339 E -10
7.0 7,727 E 4

TABELA 6.5. PROBABILIDADE DE ERRO VERSUS RELAGAO SINAL/RUIDO PARA QPSK
COERENTE

Para construir uma tabela BERENT por BERSDA ou por BERSDS,
assumimos primeiro uma igualdade entre BERENT e Pp, somamos 3dB ao Ep;/N,
correspondente e, com o resultado desta soma, achamos nas curvas plotadas em [31]
o valor de BERSDA ou BERSDS (conforme a curva usada). Esta tabela estd dada
abaixo.

BERENT Ebi/No (dB) Ebi/No + 3 (dB) BERSDA. BERSDS
5628 E -2 1,0 4.0 ~ 7,2 E -3 ~7,0E 4
4640 F -2 15 45 ~ 36E-3 ~ 20FE -4
3751 E -2 2,0 50 ~ 18E-3 ~ 58E -5
2,966 E -2 2,5 55 ~ 7.0E -4 ~ 12E-5

TABELA 6.6. PONTOS TEORICOS DE DESEMPENHO (OBTIDOS POR SIMULAGAO
COMPUTACIONAL)

Estas curvas de desempenho das figuras 6.2. e 6.3. servem, entdo, para se
obter, de forma muito rapida, os valores das taxas de erro de bit a saida do
decodificador dada a taxa de erro de bit a4 entrada, para ambos os casos: de decisdo
abrupta e de deciséo suave da UDC # 7.

Também, conforme podemos observar na figura 6.2., os resultados obtidos estio
muito proximos daqueles que sido encontrados por simulacdo computacional, i. e., os
valores teodricos ([31], [13]).
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6.4.4. CURVAS DE RELAGAO SINAL-RUIDO

As curvas de desempenho obtidas na sub-secao anterior originam-se de forma
natural das medidas realizadas em laboratério, onde uma medigio do Ep;/N, em
banda-basica fica dificultada pelo esquema de teste adotado (transmissdo da
palavra nula, etc) e por falta de instrumental adequado (p. ex. medidor de poténcia
ou um voltimetro RMS verdadeiro com a resposta de freqiiéncia adequada).

Apresentamos aqui as curvas de BERENT, BERSDA e BERSDS em funcio de
Ep;/Ny, que é a relagdo entre a energia por bit de informagdo e a dens1dade
espectral de poténcia do ruido.

Estas curvas sdo construidas de forma indireta a partir do procedimento
fornecido no apéndice A.

Inicialmente, supomos BERENT igual a Pp e tragamos a curva Ep;/N, x
BERENT. Depois, associamos BERSDA ou BERSDS ao valor indireto de Ep;/N,,
através dos seguintes calculos:

a) dado BERSDA ou BERSDS achamos o0 BERENT correspondente;

b) com este BERENT obtemos o Ep;/ N, sem codifica¢do correspondente;

¢) somamos 3 dB a este Ep;/N, sem codificacido e associamos este valor a
BERSDA ou BERSDS, conforme o caso.

Apresentamos na tabela 6.7. os resultados destes calculos para decisdc abrupta
e na tabela 6.8. os resuitados para decisido suave.

A partir destes dados tabelados acima (nas tabelas 6.7. e 6.8)) e dos dados da
tabela 6.5., plotamos as seguintes curvas:

a) cuarva BERENT por Ep;/N,, baseada na tabela 6.5., que representa o caso
da recepc¢ao de sinal QPSK coerente;

b) curva BERSDA por (Ep;/Ng)', baseada na tabela 6.7., que representa o caso
da recepcéo de sinal QPSK coerente, com decodificagio por decisdo abrupta do CGE
(24, 12) usando a UDC # 7;

c) curva BERSDS por (Ep;/Ny)', baseada na tabela 6.8., que representa o caso
da recepgio de sinal QPSK coerente, com decodificagdo por decisio suave com 8§
niveis de quantizagdo, através do algoritmo 2 de Chase para o0 CGE (24, 12), usando
aUDC#T;

d) pontos da simulagfic do algoritmo 2 de Chase ([31], [13]) para o CGE (24, 12)
para o caso sem guantizacdo.

Estas curvas e pontos, plotados em escala MONOLOG, podem ser vistas nas
figuras 6.5., 6.6. e 6.7., de forma segmentada no eixo das ordenadas, para melhor
visualizagio dos graficos.

As curvas de relagéo sinal-ruido prestam-se a varios fins, sendo especialmente
uteis na determinacio dos ganhos dos sistemas de codificagdo-decodificagdo e na
comparagio entre varios desempenhos distintos.
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Deixaremos a anilise de desempenho e as conclusées que podem ser obtidas a
partir destas medidas da UDC # 7 para uma se¢do posterior, onde sera feita uma
analise global do desempenho do hardware implementado, abrangendo as diversas
placas construidas.

Por ora, basta notarmos que 0 desempenho medido para a decisdo suave com a
UDC # 7 é muitissimo préximo ao desempenho obtido por simulagio, conforme se vé
nas figuras 6.5. e 6.6.

Passamos agora a analisar, na préxima se¢do, 0 desempenho medido para
outras placas montadas com o mesmo hardware baseado na arquitetura proposta no
capitulo 5, para verificar a reprodutibilidade de desempenho, que viabilizara a
arquitetura e o hardware implementado como estruturas fabricaveis.

{da curva sem codific.) {Epi/No)'=
BERSDA BERENT Ebi/No {dB) Ebi/No + 3 (dB) | Observagdes
1,18E -2 580E -2 ~0 90 3,80 Pontos Medidos
6,70k -3 502E-2 ~1,30 4,30 Pontos Medidos
315E-3 383E-2 ~2 40 5,40 Pontos Medidos
9,46 E -4 287 E-2 ~2,60 5,60 Pontos Medidos
1,84E -4 1,99E -2 ~3,20 6,20 Pontos Medidos
112E 4 164E -2 ~3,55 6,55 Pontos Medidos
700E -5 1,53E-2 ~3,70 8,70 Pontos Medidos
252E-5 1,18 E -2 ~4 10 7,10 Pontos Medidos
148E-5 1,02E -2 ~4 30 7,30 Pontos Medidos
366E-6 7B61E-3 ~4.70 7,70 Pontos Medidos
197E -6  B6,40E -3 ~4, 90 7,90 Pontos Medidos
253E-7 401E-3 ~5 45 8,45 Pontos Medidos
1,11E-7 3,24 E -3 =570 8,70 Pontos Medidos
1E-2 533E-2 ~1,15 415 * Pontos de Regresséo
1E-3 3,00E -2 ~2 45 5,45 * Pontos de Regresséo
1E-4 1,70E -2 ~3,50 6,50 * Pontos de Regressdo
1E-5 960E-3 ~4,40 7,40 * Pontos de Regressdo
1E-6 542 E -3 ~5,10 8,10 * Pontos de Regressao
1E-7 306 E-3 =575 8,75 * Pontos de Regresséo
1E-8 1,73E -3 ~6,30 8,30 * Pontos de Regressdc
1E-9 977E-4 ~6, 85 8,85 * Pontos de Regressdo
1E-10 562 E -4 ~7,25 10,25 * Pontos de Regressao

TABELA 6.7. CONSTRUGAO DA CURVA BERSDA POR Ep,/Ng
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{da curva sem codific.) (Ebi/No) =
BERSDS BERENT Ebi/No {dB) Ebi/No + 3 (dB) | Observagbes
7,50E 4 580 E -2 ~(),80 3,90 Pontos Medidos
3,16 E 4 502E-2 =~1,30 4,30 Pontos Medidos
948 E -5 3,93E-2 ~2 40 5,40 Pontos Medidos
253E-5 287E-2 ~2 60 5,60 Pontos Medidos
3,63E -6 1,99E-2 =3,20 6,20 Pontos Medidos
227TE -6 1,64E -2 ~3,55 6,55 Pontos Medidos
1,32E 6 153E-2 ~3,70 6,70 Pontos Medidos
365E -7 1,18E -2 ~4.10 7,10 Pontos Medidos
1,73 E -7 1,02E -2 ~4 30 7,30 Pontos Medidos
378E -8 761E-3 ~4 70 7,70 Pontos Medidos
1,83 E -8 6,40 E -3 =~4 90 7,90 Pontos Medidos
1,39E -9 401E-3 ~5 45 8,45 Pontos Medidos
1,33 E-10 3,24E-3 ~5,70 8,70 Pontos Medidos
1E-2 Q40 E -2 — — * Pontos da Regresséo
1E-3 596 E -2 ~0,85 3,85 * Pontos da Regressao
1E-4 378E-2 =~1,95 495 * Pontos da Regressdo
1E-5 240E -2 ~2.90 590 * Ponlos da Regressdo
1E-6 1.52E -2 ~3 65 6,65 * Pontos da Regressdo
1E-7 963E-3 ~4 35 7,35 * Pontos da Regressdo
1E-8 6,11 E-3 ~5 00 8,00 * Pontos da Regressdo
1E-© 3,87 E-3 ~5 50 850 * Pontos da Regresséo
1E-10 246 E -3 ~5,95 8,95 * Pontos da Regressdo

TABELA 6.8. CONSTRUGAO DA CURVA BERSDS POR Ep/N,,
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6.5. REPRODUTIBILIDADE DO HARDWARE RESULTADOS

Apés a caracterizagdo exaustiva da UDC # 7, passamos a caracterizar as nove
placas restantes, utilizando o mesmo set-up de testes anterior, porém medindo
apenas o desempenho em um ponto especifico de operagao.

Este ponto especifico de operagao tem que ter dois atributos desejaveis:

a) rapidez de medida do desempenho;

b) capacidade de detecgdo de pequenas falhas do hardware, nio encontradas
durante a depuracdo, através da observacio de anomalias nas taxas de erro
medidas.

Como esta capacidade de detecgao de falhas é funcio direta da sensibilidade a
peguenas variagbes na taxa de erro e essa sensibilidade aumenta para taxas de erro
pequenas, os dois atributos sao conflitantes entre si.

Empiricamente, no laboratério, o ponto de operagio que nos deu o melhor
compromisso entre os dois atributos gira ao redor da taxa de erro de entrada de 2,0 x
10-2.

Com isto, como a taxa de erro de saida (em decisdo suave) esperada é em volta
de 3 x 10-6 a 4 x 10-6, o0 tempo de uma medicio de 100 erros a 534 kbit/s dura 47 a
62 segundos (1 minuto, aproximadamente) e, neste valor de taxa de erro de saida,
erros provocados pelo hardware e nao pelo ruido AWGN j4 nfo sio mais mascarados
pelos erros vindos do ruide, havendo tempo de observacio no analisador légico com
duragdes ao redor de 4 a 5 segundos.

Entdo, tomando como ponto de operagio de referéncia o ponto de taxa de erro
média a entrada de 2,0 x 10-2, e usando como valor de referéncia a taxa de erro
média a saida da UDC # 7, fizemos uma série de medidas de taxa de erro a saida
das outras UDC's.

Os resultados estao apresentados na tabela 6.9, dada a seguir:
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Rétulo da UDC Resultados Medidos @ BERENT = 2E -2 BERSDS
BERSDS
# 7 Ver Figura 6.4 36E-6
#1 14E-6;13E-6,1,2E-6;13E-6 1,30E-6(c=0,08E 6)
#2 35E-7,55E-7,67E-7,47E-7 S510E-7(c=135E-7)
#3 67E-7,18E-6,71E-7.58E-T; 863E-7(c=436E-7)
10E-6 68E-7,60E-7
#4 11E-6,15E-6.97E-7,94E-7 113E-6(c=0,26 E -6)
#5 90E-7,90E-7 90E-7(c=0)
#6 25E-6,31E-6,23E-6;1,8E-6 24E 6(c=054E -6)
#8 41E-7,53E-7;31E-7 41E-7{c=11E-7)
#9 1,3E-6;,1,2E-6,1,2E-6;1,3E-6 1.25E 6(c=0,06 E-6)
#10 20E-6;,22E-6;18E-6;15E-6; 1.97E-6(c=0,72E -6)
20E-6 33E-6,96E-7

TABELA 6.9. RESULTADOS DE DESEMPENHO DAS QUTRAS PLACAS OPERANDO EM DECISAO

SUAVE

O ponto de referéncia de taxa de erro média a entrada de 2 x 10-2 foi ajustado
para a mesma poténcia de ruido anteriormente ajustada para a medida da UDC # 7,
e a taxa de erro de entrada averiguada no inicio das medidas de cada placa.

O ntmero de medidas realizadas por placa variou em funcdo do critério de
aprovagio usado, que foi o seguinte:

a) se a placa estivesse com taxas de erro de saida estaveis e menores ou iguais
a da UDC # 7, bastavam de 2 a 4 medidas;

b) se a placa estivesse com taxas de erro de saida instaveis, oscilando um
pouco, 4 medidas era o minimo necessario;

c) se a placa apresentasse taxas de erro de saida maiores que o dobro da UDC #

7, voltava a fase de depuragao e, ao retornar, um minimo de 7 medidas eram feitas,
para garantir que a depuracioc havia sido efetiva.

Para inferir que este método de avaliagdo em um tnico ponto seria efetivo,
medimos, para a segunda placa analisada no laboratério, a UDC # 9, o desempenho
em um segundo ponto, referente a uma taxa média de erro 3 entrada de 1,0 x 10-2,
Os resultados obtidos foram tabelados abaixo:

UDC | BERENT Resultados Medidos - BERSDS BERSDS
#
7 |10E-2 Ver Figura 6.4 173E7

9 |10E-2 |22E-7,20E-1,22E-7;21E-;,1.5E-I,1,5E-,1,7E-7 | 1,89E-7 (5= 031 E-7)

TABELA 6.10 RESULTADOS DA UDC # 9 NO PONTO DE 1,0 E -2 PARA DECISAO SUAVE
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Comparando as taxas de erro médias 4 saida do decodificador operando em
decisdo suave, para as UDC # 7 (referéncia) e UDC # 9, em dois pontos de operacio
distintos, podemos assumir que o método de avaliagio por ponto inico é mais que
suficiente para se aceitar uma placa como operacional. Isto é 6bvio do ponto de vista
teérico, mas ndo era garantido na pratica, onde hi& muitissimas varidveis
desconhecidas que poderiam influir neste aspecto, mas que, diante destas medidas,
parecem nao existir ou, a0 menos, nao influir na regido de interesse para a operagio.

Do ponto de vista da reprodutibilidade do desempenho, a tabela 6.9. nos indica
que este se manteve dentro de limites que permitem afirmar que tanto a arquitetura
proposta para o decodificador quanto o hardware implementado sdo adequados para
a manufatura industrial porque mostram-se reprodutiveis, além do fato do
hardware ser robusto e barato.

6.6. CONSIDERACOES SOBRE O DESEMPENHO MEDIDO

Conforme apresentamos nas secbes 6.4 e 6.5, os resultados de desempenho
medidos apresentam alta correlagdo com os resultados previstos teoricamente (por
simulagdo ou analiticamente) e também alta correlacio entre si, quando medidos
sobre um conjunto de placas. Todavia, ndo gquantificamos estas correlacdes.

Para encerrar este capitulo, forneceremos nesta secido algumas conclusdes
importantes baseadas nas se¢Ges 6.4 e 6.5 precedentes e nas segdes 2.2, 2.3, 1.2, 1.3
e 6.2,

6.6.1. GANHO DO SISTEMA DE CODIFICAGAQ-DECODIFICAGAQ

Definimos ganho do sistema de codificagéo-decodificacio como sendo a
diferenca em dB entre a relagio sinal/ruido por bit de informacdo do sistema sem
codificag@o e a relagio sinal/ruido por bit de informacéo do sistema com codificacio
necessarias para produzir a saida uma mesma taxa de erro de bit de informac3o.

O ganho sempre é especificado a uma determinada taxa de erro de bit de
informacé&o porque as curvas de desempenho sido nio-lineares.

Entéo, referindo-se as figuras 6.5, 6.6 e 6.7, o ganho é obtido diretamente
observando-se as diferencas na diregio Ep;/ N, para um mesmo BER especificado.

A tabela 6.11 fornece os diversos ganhos (ganho em decisio suave com
quantizagado de 8 niveis, ganho em decisdo abrupta, etc) em funcio das taxas de
erro, para a UDC# 7.
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BER Gps (dB) GDA (dB) | Apsa(ds) | GCOD(AB) | A gH (dB)
1E-3 2,90 2,25 0,65 (-2,424) N/D
1E-4 3,50 1,95 1,55 1,269 1,6
1E-5 3,65 2,15 1.5 2,700 2,0
1E-6 3,90 2,40 1.5 3,426 N/D
1E-7 N/D N/D N/D 3,925 N/D
1E-8 4.00 2,70 1.3 4,284 N/D
1E -9 4,05 2,70 1,35 4,510 N/D
1E-10 415 2,85 1,3 4,685 N/D

TABELA 6.11. GANHOS DAUDC #7

Na tabela acima, a notagao usada é a seguinte:

GDS - ganho do sistema de codificacdo-decodificagdo em decisdo suave usando
8 niveis de quantizagao e algoritmo 2 de Chase para o CGE (24, 12), em relagio a
um sistema sem codificagdo (2-PSK ou 4-PSK), obtido através de medidas de
laboratério sobre a UDC# 7;

GDA - ganho do sistema de codificagdo-decodificacio em decisdo abrupta
(decodificagdo binaria) para o CGE (24, 12), em relacio a um sistema sem
codificagdo (2-PSK ou 4- PSK), obtido através de medidas de laboratério sobre a
UDC#7;

ADSA - ganho do sistema operando em decisio suave sobre o sistema operando
em decis@o abrupta, medido como sendo a diferenca entre GDS e GDA, em dB;

GCOD - limitante superior para o ganho do sistema de codificagdo-
decodificagdo, operando em decisdo suave na capacidade do canal sem quantizacdo,
fornecido pela equagdo (2.19) (ver capitulo 2) aplicada ao CGE (24, 12), que tem:

R=1/2 d=8 k=12

O Ep;/ N, correspondente as taxas de erro tabeladas foi extraido da tabela 6.6.,
na coluna de (Ep;/Ny)'.

ASH - ganho do sistema operando em deczsao suave, sem guantizacgio, sobre o
sistema operando em decisdo abrupta, obtido por s1mula§ao (ver capitulo 1, secao
1.2.1.3).

N D - significa valor nao-disponivel ou insuficiéncia de dados.

Comparando esta tabela e os resultados das secoes 1.2.1.3., 1.3.1.,, 2.2. e 2.3.
anteriores, muitas conclusdes importantes advém e estio listadas abaixo-

1) As simulagbes feitas por Chase [13] e Pessoa & Arantes [31] indicavam (cap.
1, se¢do 1.2.1.3.), para Py = 1,0 x 10-4, no caso de decodificacio por decisdo suave
usando o algoritmo 2 de Chase, com guantizagdo de 8 niveis, um ganho de 1,6 dB em
relacgao a decodificagéo binaria e um ganho de 3,0 dB sobre uma transmissio no-
codificada, supondo que o cédigo utilizado era o CGE (24, 12). O hardware
implementado para este mesmo decodificador, usando a UDC # 7, produziu,
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conforme a tabela 6.11., ganhos de 1,55 dB e 3,50 dB em relacio & decodificagdo
binaria e 4 transmissao néo-codificada, respectivamente, para uma taxa de erro de
bit & saida de 1,0 x 10-4.

PORTANTO, NESTA TAXA, O HARDWARE PROJETADO PRODUZ OS
RESULTADOS ESPERADOS, OBTIDOS POR SIMULAGAO, COM ERROS DE 0,05
dB (DECISAO ABRUPTA) E 0,50 dB (DECISAQO SUAVE).

2) Pelas mesmas simulagdes, para Pp = 1,0 x 10-5, o ganho do decodificador
binario é de 2 dB sobre a transmissfo nao-codificada e o ganho do decodificador por
correlacdo, sem quantizagdo, é de 4 dB sobre o esquema nao-codificado (segdo
1.2.1.3). Com a UDC # 7 obtivemos em laboratério ganhos de 2,15 dB e de 3,65 dB,
respectivamente, para a decisdo abrupta e para a suave. Como o algoritmo 2 de
Chase esta4 a apenas 0,1 dB do desempenho do decodificador por correlagio e a
guantizacio em 8 niveis degrada o desempenho em cerca de 0,22 dB, o ganho teérico
do sistema com quantizacao em 8 niveis usando o algoritmo 2 de Chase seria de 3,68
dB em relagio i transmissao nao-codificada nesta taxa de erro de bit.

PORTANTO, NESTA TAXA, O HARDWARE PROJETADO PRODUZ OS
RESULTADOS ESPERADOS, OBTIDOS POR SIMULAGCAQ, COM ERROS DE 0,15
dB (DECISAO ABRUPTA) E 0,03 dB (DECISAO SUAVE).

3) O ganho assintético sobre a transmiss@o nfo-codificada é de 3 dB para o
decodificador binario e de 6 dB para o decodificador por correlagido, quando o cédigo
é o0 CGE (24, 12) -~ ver secao 1.2.1.3. e cap. 2, equacgdo (2.19) — e, paraa UDC# 7, em
taxa de erro de bit a saida suficientemente baixa, como 1,0 x 10-10, as curvas de
tendéncia das medidas fornecem ganhos de 2,85 dB e 4,15 dB respectivamente. Para
esta mesma taxa, a eq. (2.19) fornece um limitante superior para o ganho em decisdo
suave, usando o decodificador por correlacdo sem quantizacio, de 4,69 dB, ou 4,47
dB supondo quantizacio de 8 niveis.

ENTAO, NESTA TAXA DE 1,0 x 10-10, O HARDWARE PROJETADO
FORNECE OS GANHOS ESPERADOS, OBTIDOS POR MEIOS ANALITICOS,
DENTRO DE VARIACOES DE 0,15 dB (DECISAO ABRUPTA) E DE 0,32 dB
(DECISAO SUAVE).

6.6.2. RELACIONAMENTO DAS TAXAS DE ERRO

Uma outra forma, a nosso ver mais racional, de fornecer o desempenho do
hardware projetado é através das relagbes entre as taxas de erro de bit de
informacdo a saida do decodificador, em ambos os casos, de decisdo suave e de
decisdo abrupta, e a taxa de erro de bit a entrada do decodificador, que é a taxa de
erros correspondente aquela gue se obteria em uma transmissio nao-codificada.

Achamos que esta forma é mais racional porque, do ponto de vista do
decodificador (e ndo mais do canal), é exatamente o que ele enxerga: erros ocorrendo
em uma seqiiéncia de simbolos recebidos, que serdo removidos através de um
algoritmo matematico (manipulagdo algébrica, procedimentos de estimagdo
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estatistica, etc.) de forma a reduzir a ocorréncia destes erros, na saida, sobre os bits
de informacgao.

Assim, esta caracterizagdo, baseada na funcdo do decodificador de reduzir
erros, seria feita através da explicitacdo de uma FUNCAO DE TRANSFERENCIA
DE TAXA DE ERRO DO DECODIFICADOR, definida como uma relagdo
matematica biunivoca entre as taxas de erro de entrada e saida.

Além disso, esta fungéo de transferéncia é, via de regra, para codigos usuais
{de bloco ou convolucionais, lineares) uma relacido simples e elegante, como uma
reta, por exemplo.

Nas figuras 6.3 e 6.4 ja foram plotadas as relaces entre as taxas de erro de
entrada e saida do hardware implementado.

Entretanto, é na figura 6.2 que nos baseamos para obter uma relagio simples
para o desempenho medido da UDC # 7, usando regressao linear.

A partir das equagdes 6.13. a 6.20 podemos obter as funcdes de transferéncia
da UDC # 7 e concluir o seguinte:

1) PARA O DECODIFICADOR OPERANDO EM DECISAO ABRUPTA, A
FUNCAO DE TRANSFERENCIA DE TAXA DE ERRO DA UDC # 7 VALE:

log1o BERSDA = (4,031 log10BERENT) + 3.133 (6.22)

2) PARA O DECODIFICADOR OPERANDO EM DECISAO SUAVE, A
FUNCAO DE TRANSFERENCIA DE TAXA DE ERRO DA UDC # 7 VALE:

log10 BERSDS = (5,054 log10 BERENT) + 3,191 (6.23)

6.6.3. DESEMPENHO DO CONJUNTO DE PLACAS

A exposicio dos resultados de desempenho obtidos para as dez placas UDC,
feita na seg@o 6.6., mostra que o resultado obtido pelo conjunto converge para o
resultado esperado e que os resultados, de cada UDC, sdo similares entre si.

Para uma taxa de erro & entrada de 2,0 x 10-2, a média de conjunto das taxas
de erro de bit médias das dez placas vale, usando a tabela 6.9.:

E [BERSDS] = 1,44 . 10-6 (6.24)

onde E [} representa média estatistica.
O desvio padraoe do conjunto vale:

GCON = 0,99 - 10-6 | (6.25)

E estes resultados nos permitem concluir que, em média, o desempenho médio
de cada UDC é sempre um pouco melhor que o da UDC # 7, o que, por mera
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coincidéncia, é um resultado muito bom para a garantia de que todas as placas estéio
dentro dos parametros desejaveis de desempenho.

6.6.4. OBJETIVO DE DESEMPENHO

Na secdo 1.3.1. do capitulo 1 apresentamos a tnica restricdo de desempenho
imposta ao decodificador, que é fazer com que a taxa de erro de bit a saida do
decodificador, média, seja menor que 1,0 x 10-7, para uma relagio sinal/ruido
Ep;/Ny de 8,5 dB.

A partir da figura 6.6. obtemos os seguintes resultados de desempenho da UDC
# 7 operando com decisio suave:

a) para Ep;/N, = 8,5 dB, a taxa de erro de bit & saida é de 1,0 x 10-9;

b) a taxa de erro de bit a saida é de 1,0 x 107 quando Ep;/N, valer
aproximadamente 7,35 dB, permitindo ao restante do modem (exceto o quantizador,
j4 incluido na medida) ter uma margem de implementacio de 1,15 dB para
acomodar degradagbes de recuperagdo de portadora, recuperacio de relogio,
confroles automaticos de ganho e de freqiiéncia (CAG e CAF), ruidos de fase e
espurios de osciladores, intermodulacoes, filtragens, etc.

Portanto, a conclusio final sobre o desempenho do hardware projetado é:

1) O HARDWARE PROJETADO ATENDE AO REQUISITO DE
DESEMPENHO EM TAXA DE ERRO DO SISTEMA E, JUNTO COM O
CONVERSOR A/D DE 3 BITS, AINDA DEIXA UMA MARGEM DE
IMPLEMENTACAO DE 1,15 dB AO RESTANTE DOS EQUIPAMENTOS DAS
ESTACOES QUE COMPOEM O SISTEMA AMDT VIA SATELITE.

Para complementar esta conclusio, fornecemos abaixo os resultados medidos
do sistema, com o modem realizando um loop a nivel de FI de 70 MHz e com
introducado de ruido branco, aditivo e gaussiano, no ponto de operagdo de C/No de 66
dB/Hz, onde C é a poténcia total do espectro modulado. A UDC utilizada neste teste
foi a UDC # 7 e a medida feita foi 0 nimero de erros em 1 x 1018 bits A saida.

C/Ng EpiNo Faixa de BERENT Nimero | Nimero | Nimero BERSDS
{dB/Hz) (dB) - | Minimo de | Maximo de
Erros de Erros | Medigbes
66.0 8,726 80E-3 at¢1,0E-2 3 55 285 2,35E-7
(o = 1,98.10-7)

TABELA 6.12. RESULTADOS DO TESTE DO MODEM COMPLETO
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6.7. COMPARAGOES COM OUTRAS ARQUITETURAS

Quando iniciamos este trabalho, em 1986, a tnica arquitetura de hardware,
proposta e implementada, para um decodificador por decisio suave de codigos de
bloco, publicada na literatura, era aquela concebida por Lee & Weng [26], e que
comentamos no capitule 3.

Recentemente, porém, o interesse em decodificagdo por decisio suave de
c6digos de bloco vem aumentando. Por causa disto, Abbaszadeh & Rushforth [7] e
Koga [24] propuseram, em 1987 e 1989, respectivamente, duas novas arquiteturas
para a decodificacdo por decisdo suave de cédigos de bloco.

Assim, para finalizarmos este trabalho, compararemos nesta secdo a
arquitetura que propusemos com as outras trés, scb os pontos de vista de aplicacio,
desempenho e maxima velocidade de operacso.

Lee & Weng [26] propuseram e implementaram uma arquitetura de baixa
complexidade para decodificar o CGE (24, 12) por decisfio suave com quantizagdo de
2 bits (4 niveis), usando o algoritmo chamado “weighted erasure decoding”. Esta
arquitetura utiliza dois decodificadores por decisdo abrupta, sendo um para o bit
mais significativo de saida do quantizador e o outro para o bit menos significativo.
Um comparador associado a uma légica de chaveamento seleciona o decodificador
que fornece a seqiiéncia de saida, em fungio do ntmero de erros apresentados por
cada decodificador e do peso dado a cada decodificador. Devemos ressaltar que estes
pesos vartam em funcéo do tipo de canal (AWGN, Rayleigh, etc), do valor de Eb/No e
dos himiares de quantizagido. No algoritmo de Chase, a confiabilidade é funcao
somente dos limiares de quantizacdo e do tipo de canal. A arquitetura escothida
levou aos seguintes resultados:

a) o hardware para o CGE (24, 12) usou 90 Cls TTL MSI e 4 PROMs;

b) a velocidade maxima deste hardware é de 4 Mbit/s para bits de informacgio e
8 Mbit/s para os digitos no canal; '

¢) os ganhos de codificacio, operando em decisfio suave, foram de 3,0 dB para
taxas de erro de bit de 1,0 x 10-5 e 2,5 dB para 1,0 x 10-3; as curvas plotadas em
[26] indicam uma melhoria da decisfio suave sobre a decisio abrupta em cerca de 1
dB para taxas de erro de bit 4 saida variando entre 1 x 10-Z22a 1 x 10-6.

Lembrando que a arquitetura que propusemos para o CGE (24,12) tem:

a) hardware com 124 CIs (116 Cls MSI, 3 EPROM, 2 PROM e 3 RAM),
incluindo o medidor de taxa de erro (7 Cls) e as interfaces de entrada/saida (3 Cls),
func¢oes estas nio existentes no hardware de Lee & Weng;

b) ganhos de codificacdo, em deciséio suave, de 3,65 dB para taxa de erro de bit
de 1 x 10-5 ¢ 2,9 dB para 1 x 10-3 e uma melhoria da decisdo suave sobre a decisdo
abrupta de 1,5 dB para taxas de erro de bit menores que 1 x 10-3 (ver tabela 6.11):

¢) taxa de transmissdo maxima da ordem de 1,25 Mbit/s para bits de
informacao e 2,5 Mbit/s para o canal, no caso de usarmos RAMs com 25 ns de tempo
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de acesso, mantendo-se a tecnologia HCMOS no restante do hardware, concluimos
que a arquitetura proposta neste trabalho tem um desempenho 0,5 dB superior ao
da proposta por Lee & Weng, na faixa de interesse de taxas de erro de operacdo, a
um custo ligeiramente maior, porque o nimero de Cls adicionais é de apenas 20 Cls
(em torno de US$ 50, se cada unidade custar US$ 2,5). Como a aplicagiio é a mesma,
comunicagao digital via satélite, se tivéssemos que ganhar estes 0,5 dB na antena,
HPA ou LNA, o custo seria muitissimo mais alto. Todavia, nossa arquitetura é
tecnologicamente inviavel para operar em taxas de informacdo na faixa de 4 Mbit/s
pois, apesar da légica poder ser transformada de tecnologia HCMOS para TTL-LS
ou TTL-S, memoérias RAMs com tempos de acesso menores que 25 ns s6 sio
disponiveis em tecnologia ECL; no caso desta troca de tecnologia de memérias ser
feita, as implicagdes seriam, no minimo, o uso de conversores de nivel (j& que a
tecnologia ECL é ndo compativel com a TTL em termos de caracteristicas elétricas)
e, no maximo, a troca de toda a légica para tecnologia ECL. De qualquer forma, a
opcido que se fizesse acarretaria em profundas mudancgas no hardware por nés
concebido, fosse a nivel de niimero de CIs ou a nivel de consumo, dissipagao, lay-out
e mesmo projeto logico.

Outra arquitetura, proposta em 1987 por Abbaszadeh e Rushforth [7], foi
concebida para ser implementada por ClIs dedicados VLSI, em tecnologia N-MOS de
1,3 um, para o CGE (24, 12). Esta arquitetura usa como algoritmo de decodificacéio o
algoritmo de Conway-Sioane [15], proposto em 1986, e ndo analisado no capitulo 3
deste trabalho. Este algoritmo é de maxima verossimilhanca, porém sé é aplicavel a
coédigos corretores de erro que contenham sub-cédigos (i.e., subgrupos) cujos
arranjos-padrdes tenham poucas classes laterais e que possam ser decodificados de
forma simples e rapida. No caso do CGE (24, 12), existe um sub-cédigo (24, 5) com
128 classes laterais. O algoritmo exige decodificagio por minima distancia
euchidiana (calculo dos produtos internos ou correlacio) para cada uma das classes
laterais, e consegue realizar a decodificacdo por méxima verossimilhanca muito
rapidamente (com cerca de 1/30 das operacoes requeridas por um decodificador por
correlagio). A arquitetura foi dividida em 2 CIs dedicados com operacéo paralela e
em “pipeline”. Ela assume que o vetor recebido foi quantizade em 16 niveis (4 bits) e
representado em complemento de 2 (i.e., a quantizacio ndo produz a saida um digito
mais significativo de polaridade e os outros digitos niio sfio simétricos ao redor do
limiar “0™, como nos algoritmos que envolvem confiabilidades). A organizacdo do
hardware possuil as seguintes caracteristicas:

a) um primeiro chip, chamado pré-processador (PPC), calcula 6 wvalores
associados a decodificagio do sub-cédigo;

b) um segundo chip, chamado calculador de produto interne (IPC), decodifica o
sub-cédigo (24, 5) para 128 classes laterais e seleciona a palavra final decodificada
para o CGE (24, 12);

¢) o IPC é baseado em 8 processadores internos seqiienciais, cada um
processando 16 classes laterais e formando, no conjunto, um “pipeline”;
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d) o tempo de atraso de decodificagao é de 576 ciclos do relégio principal dos
processadores e cada bloco dura 144 ciclos deste mesmo relégio; portanto, o atraso de
decodificacdo é de 4 blocos e a freqiiéncia de simbolos é de (12/144) vezes o relogio
principal;

e) para a tecnologia empregada, os autores [7] acreditam que o relégio principal
sera de 5 MHz a 7 MHz, o que fornece uma taxa de transmissdo de bits de
informagéo de 416 kbit/s a 625 kbit/s, no maximo. _

Os autores nédo forneceram no trabalho nenhum dado referente a desempenho
medido, nem a possiveis aplicagies.

Desta forma, comparada & nossa proposta, podemos concluir que a arquitetura
descrita em [7] tem aplicacéio limitada a cédigos que contenham subgrupos de facil
decodificagio por correlagdo e, ainda assim, tem atraso de decodificagdo maior e
velocidade de operacdio maxima menor que em nossa arquitetura, além de exigir
relégios de fregiiéncias mais elevadas que no nosso hardware aplicado ac CGE (24,
12). Todas estas desvantagens decorrem do fato de que esta arquitetura exige 144
ciclos de maquina e a que propomos exige 128 ciclos de maquina. Além disso, esta
arquitetura 7] s6 é implementéavel usando-se ClIs dedicados pois sua implementacio
com Cls comerciais é inviavel dado o alto nimero de fungdes que seriam requeridas.
Nossa arquitetura foi implementada com Cls comerciais porém também &
integravel, e um CI dedicado néo é viavel no Brasil dada a baixissima demanda, que
nAao proporcionaria economia de escala.

Por dltimo, ha uma arquitetura, proposta em 1989 por Koga [24], voltada a
aplicagdes de transmissio digital via satélite em sistemas AMDT de altissima
velocidade (120 Mbit/s) do INTELSAT. Tal arquitetura é, necessariamente, em
“pipeline” e usa um algoritmo de Chase modificado pelo autor, para operar com o
codigo BCH (127, 112) corretor de erros duplos/detector de erros triplos, adotado
pelo INTELSAT no sistema AMDT de alta capacidade (120 Mbit/s). Para conseguir
operar em alta velocidade, Koga procura alterar o nimero de padrdes de teste
exigido pelo algoritmo, pois conforme observa , o algoritmo 1 é sempre impraticavel e
os algoritmos 2 e 3 s6 ddo bons resultados quando h4 somente um pequeno nlmero
de posigoes menos confiiveis (da ordem de d/2) na palavra recebida, como ocorre no
CGE (24, 12) e outros coédigos (n,k,d) com relagiio n/d pequena. Quando a relacgio n/d
é grande, como no cédigo BCH (127, 112), outros critérios para selecio do conjunto
de padroes de teste sdo desejaveis. Assim, Koga procura, no seu trabalho, avaliar
outros métodos de geragdo de padrdes de teste, propondo um método onde os pesos
de Hamming dos padrdes de teste sdo fixados em fungdo do ntimero “aparente” de
erros (decodificagdo binaria), e o nGmero de padrdes de teste e os niveis de
quantizacio e seus espacamentos sdo variados. Propde, entio, o uso de quantizagio
de 4 bits (16 niveis) uniforme, com espacamento 0,12, que fornece uma melhoria de
1 dB sobre a decodificagao abrupta na taxa de erro de bit de 1 x 10-4 e com apenas 4
padroes de teste, ou um ganho sobre os sistemas néo codificados de 4 dB na taxa de
erro de bit de 1x 10-6, para 7 padrdes de teste ou mais. Feita esta anélise, propde
uma arquitetura similar & nossa, e que possui um bloco que estima o ntimero
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aparente de erros a partir da sindrome obtida do vetor recebido. Entdo, analisa esta
arquitetura sob os aspectos relacionados as dificuldades de implementacgio (tempos
de acesso de memodrias, tecnologia a ser usada, etc). Conclui que ndo haveria
dificuldades substanciais para a implementagio da arquitetura operando a 120
Mbit/s.

Comparada a nossa arquitetura, concluimos que, apesar de ndo ter sido
implementada por hardware especifico, o diagrama de blocos das duas é bastante
similar, sendo que Koga propde tecnologia ECL para operar a 120 Mbit/s; o atraso de
decodificagio na arquitetura dele é de 3 blocos ao invés de 2, porém o niéimero de
padrdes de teste pode cair para quatro ac invés dos 8 necessarios ao algoritmo 2 de
Chase (porque, neste codigo BCH, d vale 6), com um desempenho, obtido por
simulagéo, em torno de 0,7 dB pior que a decodifica¢do por correlacio.




CONCLUSOES E SUGESTOES PARA
FUTURAS PESQUISAS

Este capitulo final estd dividido em 2 segies: a primeira reapresenta as
principais conclusdes deste trabalho, ja fornecidas ao final de cada capitulo ou das
segbes dos capitulos. A segunda secio apresenta algumas idéias e sugestdes nossas
para a extensio deste trabalho em outras aplicagdes.

7.1. CONCLUSOES

Este trabalho apresentou uma arquitetura digital para decodificadores por
decisdo suave de cédigos corretores de erros de bloco, lineares, sistematicos e
binarios, usando o algoritmo 2 de Chase. Especificamente, a arquitetura proposta foi
implementada com sucesso para o codigo de Golay estendido (24, 12), usando-se Cls
SSI e MSI comercialmente disponiveis, para usc no modem do sistema SAMSAT
desenvolvido no CPqD-TELEBRAS para comunicagdes de dados via satélite,
funcionande a 534 kbit/s de taxa de informacio e 1068 kbit/s de digitos.

Para o desenvolvimento deste trabalho, iniciamos, no capitulo 2, revendo que o
uso de decisdo suave na decodificag@o de cédigos corretores de erro de bloco, lineares
e binarios, com transmissio antipodal, resulta em um ganho assintético de 2 dB
sobre sistemas que usem decodificacio com decis@io abrupta, assumindo que a
decis@io suave é nio quantizada. No caso de quantizacio linear de 8 niveis (3 bits), a
degradagio no desempenho e, conseqiientemente, no ganho assintético vale 0,22 dB,
independentemente do cédigo utilizado.

No capitulo 3, revimos diversos algoritmos para a decodificacdio por decisdo
suave de codigos de bloco, analisando-os como possiveis alternativas ao algoritmo de
Chase tanto do ponto de vista de desempenho bem como do ponto de vista da
implementagcéo. Os algoritmos revistos foram os de Massey, de Hartmann-Rudolph,
de Greenberger, de Weldon e os de Omura e decodificagio por sindrome parcial.
Todos estes algoritmos sdo sub-6timos ou 6timos assintoticamente, o que ja é uma
desvantagem destes algoritmos em relacdo ao algoritmo de Chase, que é 6timo,

170




Cap. 7 171

porque o desempenho deles é pior do que o desempenho oferecido pelo algoritmo de
Chase. Assim, eles sb seriam vantajosos caso apresentassem grandes simplificagdes
de hardware nas suas implementacdes e ainda assim atingissem a velocidade de
transmissio requerida. As principais conclusdes sobre estes algoritmos foram as
seguintes;

a) de Massey — a implementacdo é simples para canais binarios do tipo
apagamento ou quando s6 se usa um unico valor de confiabilidade, associada ao
digito de menor confiabilidade do bloco. Mesmo assim, ela leva a circuitos com um
nimero comparavel de CIs em relacdo & arquitetura do algoritmo de Chase e o
desempenho fica cerca de 0,5 dB pior que o obtido via algoritmo de Chase; como
vantagem, o circuito pode atingir velocidades mais altas que o nosso;

b) de Hartmann-Rudolph (HR) - o processo utilizado para a implementacdo é
muito mais complexo que o de Chase, porque estdo envolvidas muitas somas de
verificagdo de paridade; consegiientemente, o circuito para o HR é bem maior que o
exigido pelo de Chase e s6 passa a ser vantajoso para taxas de cédigo (k/n) bem alta.
Como exemplo, o HR precisa computar 1024 palavras no caso de CG (23, 12), o que
inviabiliza sua implementacdo em hardware, exceto os baseados em
microprocessadores, para velocidades baixissimas.

c) de Greenberger — reduz as 1024 palavras do HR para 64, no caso de CG (23,
12). Pode ser implementado em microprocessadores, mas devido a limitacio de
relégio destes microprocessadores e a extensio de calculos, s6 sdo viaveis para taxas
de transmissao baixas, menores que 64 kbit/s;

d) de Weldon — é de facil implementagio em hardware, viabilizando circuitos
simples e alta velocidade de operagdo, porém seu desempenho é bem pior que o dos
outros algoritmos;

e) de Omura - apesar de ser teoricamente um algoritmo 6timo, sua
implementagdo em hardware é dificilima porque, em primeiro lugar, os conjuntos de
paridade exigem muitas operagbes para serem construidos e tém tamanhos
variaveis e depois o atraso de decodificacdo é variavel. Assim, a implementacao s6 é
viavel usando-se computadores de porte razoavel rodando o algoritmo em software.
Mesmo assim, a taxa de bits nfio pode ser muito alta para nio comprometer ¢ atraso
de decodificagio. Pelo mesmo motivo, o niimero de padrdes a testar deve ser limitado
e, por causa disso, o desempenho cai muito rapidamente. Ao contrario, o algoritmo
de Chase, que também é 6timo, tem um desempenho gue cai lentamente em fungao
de redugfo do nimero de padroes de erro testados e os circuitos para sua
implementacao sio muito mais baratos que um computador. Pelos mesmos motivos
expostos acima, a decodificagio parcial de sindrome, similar ao algoritmo de Omura
porque ambos se baseiam em “Conjuntos de informacao” {14], ndo é alternativa
viavel para substituir eventualmente o algoritmo de Chase.

O algoritmo de Chase e suas variantes generalizadas e a proposta por Hackett
foram revistos no capitulo 4. Primeiramente, apresentamos o algoritmo de Chase de
forma mais intuitiva que a descrita por ele no trabalho original [13], para
realcarmos a idéia basica do algoritmo baseados mais em conceitos fisicos {(que
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regem o canal e seu ruido) do que em expressdes matematicas. Em seguida,
descrevemos formalmente o algoritmo de Chase tal como proposto por ele e revimos
as trés formas do algoritmo. Revimos, ent#o, que o algoritmo de Chase é 6timo pois
equivale a um receptor de méaxima verossimilhan¢a. Em funcio do conjunto de
padrdes de teste escolhido, pode ocorrer uma degradagio infima de desempenho.
Apresentamos entdo o algoritmo de Hackett, que é uma variacfic do algoritmo 2 de
Chase, reduzindo o numero de padrdes de teste exigidos. Este algoritmo de Hackett
apresenta uma pequena degradag@o em rela¢do ao algoritmo 2, mas simplifica a
decodificagdo quando implementado em microprocessadores, para taxas baixas de
transmissdo. Para o caso de hardware dedicado, a arquitetura nio ficaria muito
menos complexa que a arquitetura necesséaria para o algoritmo 2 de Chase. Foi feita
entdo uma revisao da generalizacdo do algoritmo de Chase proposta por Tendolkar e
Hartmann para simplificar a implementagao nos casos em que o cédigo usado tenha
distdncia minima muito grande e o decodificador por decisdo abrupta, “interno® ao
decodificador por decisdo suave, tenha que ser complexo.

O capitulo 5 apresenta o que consideramos o cerne deste trabalho: a
arquitetura que concebemos para o decodificador usando o algoritmo dois de Chase,
e que foi implementada para o CGE (24, 12) usado no sistema SAMSAT,
respeitando-se as restricbes de implementacdo impostas por este sistema -
apresentadas no cap. 1, segao 1.3.2., que sio:

a) transmissdo por surtos e sistema de modulacido QPSK coerente;

b) quantizagdo das 2 saidas do demodulador em 3 bits (8 niveis), sendo o bit
mais significativo correspondente ao digito de polaridade e os outros dois fornecem
uma medida do nivel de confiabilidade do simbolo recebido segundo a tabela da fig.
1.9;

¢) a resolugdo das 4 ambigiiidades de fase da demodulacdo é realizada
previamente a decodificagiio, no circuito detector de palavras tinicas;

d) a decomutacio das 2 linhas demoduladas deve ser feita de forma a remontar
o bloco comutado em 2 linhas pelo codificador;

e) o decodificador recebe um sinal de habilitagdo indicador do inicio da porgdo
de dados codificados de um surto (o predmbulo néo é codificado);

f) o relégio de simbolos é de 534 kHz e o de digitos de 1068 kHz; a borda de
descida dos relbgios indica o meio do periodo do simbolo ou do digito;

g) o atraso de decodificagdo deve ser o menor possivel, em torno de dois a trés
blocos (palavras-cédigo).

Iniciamos este capitulo 5 mostrando a inviabilidade ou a inconveniéncia de
arquiteturas que usassem microprocessadores ou processadores digitais de sinais
(DSPs).

Em seguida, apresentamos como concebemos a arquitetura a partir da divisio
do algoritmo 2 de Chase em processos paralelos, que manipulam os dados de forma
ligeiramente diferente da proposta por Chase, porém de forma mais vantajosa em
termos praticos: o peso analégico computado é o peso analédgico dos vetores erro e
nao o da palavra decodificada; nfo usamos vetores de comprimento n, mas sé os
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enderegos de posigoes cujos digitos valham 1; finalmente, ndo usamos calculo de
sindromes na sua forma convencional para calcular a sindrome associada a cada um
dos vetores-teste exigidos pelo algoritmo de Chase, mas sim o resultado da soma da
sindrome primaria com uma sindrome de teste, sendo esta Qiltima obtida pela soma
das até 4 linhas da matriz [H] enderegadas pelos até 4 digitos *“1” do padrio de
teste vigente, no caso do CGE (24, 12). O macro-processo de decodificagdo é
apresentado na fig. 5.3 e ocorre em duas etapas.

Na primeira etapa, que dura todo o periodo de um bloco, ocorrem a recepcao e
armazenamento dos simbolos demodulados, quantizados e sem ambigiiidade de fase
(digito Y de polaridade e par de digitos o de confiabilidade associada a Y); o calculo e
armazenamento da sindrome priméaria, associada ao vetor Y; e a procura e
armazenamento dos enderecos das 4 posi¢des com as menores confiabilidades dentro
do bloco recebido.

Na segunda etapa, que dura todo o periodo do bloco subsegiiente, ocorrem a
obtengdo e armazenamento dos 16 padrdes de teste; calculo de uma sindrome de
teste associada ao padréo de teste vigente; soma bit-a-bit das sindromes primaria e
de teste; decodificacio binaria, obtendo um padrio de erros associado & sindrome-
soma; “soma”, através de multiplexacdo, seguida de analise de coincidéncia de
enderegos, do padrdo de erros com o padrdo de teste vigente; calculo do peso
analégico associado; selecdo do menor peso analbgico através de comparacdes
sucessivas; armazenamento das posigfes em erro (*soma” do padrio de erros e
padréo de teste) correspondentes ao padrio de menor peso analégico; calculo da taxa
de erro de bit; e a transferéncia dos bits de informagdo a wm registrador de saida. A
partir desta etapa, a decodificagio estd completa, restando apenas a transferéncia
dos bits de informacdio a saida, com conversio de velocidade e correcdo dos bits
errados através de inversao légica nas posicdes em erro armazenadas anteriormente.
Todo este processo ocorre durante o segundo bloco subseqiiente, mais um atraso de 2
bits de informagao.

Apds termos montado o macro-processo de decodificacdo baseado no algoritmo 2
de Chase, mostramos, através de diagrama de blocos, a concepgiio do hardware que
implementa cada processo principal da decodificagio para o CGE (24, 12). Esta
concepgdo € posteriormente generalizada para cada processo, obtendo-se os
pardmetros principais dos circuitos (freqiiéncias de relégio, niimero de registros,
valores maximos de varidveis) em funcao dos pardmetros do cédigo (n, k, d) e da
taxa de transmissdo de digitos Rd. Desta forma, analisamos: a decomutacdo dos
canais demodulados; o calculo da sindrome primaria; a procura das 4 posigbes de
menor confiabilidade, em um processo que ndo exige ordenacio de posicoes; a
obtengio dos 16 padroes de teste; o calculo das sindromes de teste; a tabela
decodificadora para decodificaglo binaria; o calculo do peso analégico com analise de
coincidéncia de enderegos; e finalmente, a corregdo das posicbes em erro e calculo da
taxa de erro de bit.
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De posse destes componentes, pudemos entiio apresentar o diagrama de blocos
do decodificador por decisdo suave usando o algoritmo 2 de Chase para o CGE (24,
12), com os seguintes blocos:

a) contador mestre de posicoes;

b) conversor paralelo-série de entrada;

¢) gerador de sindrome primaria;

d) cagador de posigbes menos confijveis;

e) memoria de dados e confiabilidades;

f) gerador de padrdes de teste;

g) gerador de sindromes de teste;

h) somador de sindromes;

i) tabela decodificadora;

i) analisador de coincidéncia de enderecos;

k) analisador de métricas;

I) memoria de posices em erro;

m) corretor de erros;

n) medidor de taxa de erro;

o) interfaces de entrada e saida do decodificador.

Finalmente, ainda no capitulo 5, mostramos como racionalizamos o uso de
memoérias na arquitetura, usando técnicas de paginacio, para minimizar ¢ ntimero
de Cls envolvidos no armazenamento de dados, confiabilidades e posigoes em erro, e
ainda assim permitir o compartilhamento de meméria entre os processos. Cabe aqui
evidenciarmos que a arquitetura concebida permitiu a sua implementagio através
de CIs “standard”, disponiveis comercialmente, e que a mesma se vale de técnicas
modernas de projeto digital tais como processamento paralelo, “pipelining”, e
paginacao de memorias.

Por Ultimo, o capitulo 6 apresentou os resultados que obtivemos com a
arquitetura que propusemos, implementada para o caso do CGE (24, 12). Demos a
descricdo detalhada do projeto logico e elétrico de cada bloco que compde o
bardware, cujo empacotamento eletromecinico e lay-out dos componentes (124 Cls,
1 conector, capacitores, resistores, diodos e LED), em uma placa de 13,05 x 8,87
pol2, resultou em densidade de 0,63 pol2/CI equivalente e cujo consumo final, foi, na
média, de 1,25 A com um “ripple” de fonte acarretado pelo “lay-out” de no maximo
0,55 V pico a pico.

Mostramos em seguida que, para o CGE (24, 12), o hardware proposto é aquele
que minimiza o nimero de Cls comerciais (disponiveis atualmente, sem serem
microprocessadores) exigidos para a implementagio do algoritmo 2 de Chase no
sistema AMDT.

Finalmente, apresentamos os resultados de desempenho medidos em
laboratério para 10 placas com o hardware proposto para decodificar por decisio
suave 0 CGE (24, 12). Estes resultados mostraram excelente aderéncia is previsoes

tedricas e, para terminar esta se¢iio de conclusdes fornecemos a seguir as principais
medidas realizadas:
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a) para a placa UDC # 7, obtivemos, em fungdo das medidas diretas da taxa de
erro de entrada versus taxa de erro de saida, varias curvas indicativas do
desempenho, inclusive, por método indireto, a curva Ey;/N, versus BER de saida;

b) na UDC # 7, para uma taxa de erro de bit a saida de 1,0 x 104, os ganhos
estimados da decisdo suave sobre a decisdo abrupta e sobre a transmissio nio-
codificada foram, respectivamente, de 1,55 dB e 3,50 dB:

c) idem, para taxa de erro de saida de 1,0 x 10-5, os ganhos foram de 2,15 dB e
3.65 dB (estimados indiretamente);

d) os ganhos, na taxa de saida de 1,0 x 10-10, foram de 2,85 dB e 4,15 dB
(estimados indiretamente), para a UDC # 7, muito préximos aos valores tedricos;

e) pudemos, através das medidas, estabelecer relacbes lineares entre os
logaritmos das taxas de erro. Estas funcfes de transferéncia de taxa de erro da UDC
# 7 sdo dadas pelas equagbes (6.22) e (6.23), para os casos de decisdo abrupta e
suave, respectivamente;

f) para o conjunto de 10 placas, na taxa de erro de entrada de 2,0 x 10-2, a taxa
de erro de bit a saida teve média de conjunto de 1,44 x 10-6, todas as placas com
resultados parecidos (o desvio padrao foi de 0,99 x 10-6);

g) para a UDC# 7, com Ey;/N, de 8,5 dB, a taxa de erro de bit 4 saida foi de 1,0
x 10-9 e é de 1,0 x 10-7 para E;/N, de 7,35 dB; a margem de implementacio
restante &, portanto, de 1,15 dB.

Logo ap6s este capitulo 7, fornecemos ainda dois apéndices.

O apéndice A fornece métodos de teste convenientes para a caracterizacio da
arquitetura implementada a nivel de circuito para o CGE (24, 12).

Por dltimo, fechando este trabalho, apresentamos, no apéndice B, exemplos
esclarecedores que nos mostram claramente a forma de atuagio do algoritmo de
Chase no sentido de aumentar a capacidade corretora do codigo para padroes de erro
com peso de Hamming podendo valer até (d-1).

7.2. EXTENSOES

Procuramos, neste trabalho, mostrar a concepgiio de uma arquitetura de um
decodificador por decisdo suave utilizando o algoritmo 2 de Chase para o CGE (24,
12), que pudesse ser usada no sistema AMDT de transmissdo de dados via satélite
SAMSAT, e que fosse implementavel a partir de CIs digitais “standard”
comercialmente disponiveis.

Esta arquitetura pode ser usada para outros cédigos corretores de erro de bloco,
binarios e lineares, e as condigdes de contorno para esta extensdo também foram
apresentadas neste trabalho.

Existem, todavia, outras extensdes e aplicagies desta arquitetura que exigem
trabalho néo desenvolvido aqui.

Assim, é certo que é necessaria uma maior investigacio sobre os limites da
arquitetura aqui proposta quando usada com outros codigos. OQu seja, apesar de ser
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implementavel, a arquitetura pode comecar a originar circuitos maiores e tornar-se,
por conseguinte, anti-econ0mica. Basta, para isso, investigar para que faixa de
valores de n, k e d ela é atrativa e, entfo, determinar quais coédigos de bloco,
binarios e lineares fornecem desempenho a custos suportaveis usando o
decodificador proposto.

Outro campo a explorar é a extensdo desta arquitetura a sistemas de
fransmissao continua que ndo possuam uma estrutura de quadro temporal nem
usem codificacdo diferencial. Neste caso, ha que se acoplar & arquitetura proposta
circuitos que resolvam as ambigiiidades de fase dos sistemas de demodulagéo e que
fornegam o sincronismo de bloco (palavra), a partir de limiares de taxa de erro de
bit, por exemplo. Técnicas de “interleaving® (rearranjo de digitos em varios blocos)
podem ser 1teis neste caso, além de ajudar a combater erros em surtos do canal.

Pode-se ainda investigar se a arquitetura proposta é boa para integracio,
visando a producgdo de Cls, ou se continua a ser uma boa opcéo para uso em
velocidades mais altas, implementando-a com Cls da familia ECL[38].

Por Gltimo, sem se importar com a arquitetura aqui proposta, poderia ser feita
uma investigagao mais profunda sobre o conceito de fungao de transferéncia de taxa
de erro como ferramenta de caracterizagdo e comparacio de codigos corretores.
Introduzimos este conceito no capitulo 6 para exprimir as caracteristicas de taxa de
erro de bit a saida em fungdo da taxa de erro 4 entrada, através de uma relacio
hnear simples.



METODOS DE TESTE

A.1. INTRODUGAO

Procuramos, neste apéndice A, descrever os métodos de teste para a validacéo
da arquitetura e alguns procedimentos de depuragio do hardware.

Dividimos os testes em trés categorias, com o intuito de realcar suas
finalidades. Sao elas:

a) testes do hardware digital, com as finalidades de validar a arquitetura,
mostrar sua viabilidade de implementacido e funcionar como procedimentos de
depuracao do hardware em laboratério e/ou produgio;

b) teste do decodificador inserido no canal, com as finalidades de validar a
arquitetura funcionando como decodificador em um canal AWGN continuo e de
obter as curvas de desempenho em condigdes de laboratério, bem controladas.

c) testes no sistema, com a finalidade de validar a arquitetura dentro do
contexto de um sistema AMDT, com surtos variaveis e com um modem real, o que
introduz degradagdes no desempenho esperado.

Para facilitar a execugéo dos testes, introduzimos, no hardware digital que
mmplementa a arquitetura proposta, alguns “jumpers” (estrapes) que permitem a
programacgao manual de determinadas alteragbes no hardware, necessarias &
execugdo dos testes. Sdo trés os “jumpers”, com as seguintes fungdes:

a) JP1: sele¢do de decodificagfio por decisdio suave (pinos 1 e 2 em curto) ou
decodificagdo por decisdo abrupta (pinos 2 e 3 em curto). Este *“jumper” atua
modificando o sinal de “reset™ dos registros de armazenamento dos 4 enderegos das
posi¢bes de digitos menos confidveis, do bloco cacador de posicbes menos confiaveis;
se selecionamos decisdo abrupta, os “latches” ficam permanentemente em nivel
l6gico O (zero), produzindo, por bloco, 16 vetores de teste iguais e nulos;

b) JP2: selegdo de corregdo de bits ativada (pinos 1 e 2 em curto) ou desativada
(pinos 2 e 3 em curto). O “jumper” atua diretamente sobre a entrada da porta ou-
exclusivo que recebe os pulsos de mmversdo de bit; com a correcao desativada, esta
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entrada da porta fica permanentemente em nivel légico 0, sem receber entdo os
pulsos de corregéo dos bits;

c) JP3: selegdo de limiar de alarme de taxa de erro detectada a entrada do
decodificador em 2-6 = 1,56 x 10-2 (pinos 1 e 2 em curto) ou 2-7 = 7,81 x 10-3 (pinos
2 e 3 em curto). O jumper atua diretamente sobre o periodo de observagdo da taxa de
erro, i.e., sobre o nimero de bits que constituem a populacdo amostral, sem alterar o
médulo da contagem de erros, i.e., sem variar o niimero de eventos “erro em bit” que
provocam o estouro ou transbordo do contador de erros.

A.2. TESTE DO DECODIFICADOR INSERIDO NO CANAL

O decodificador esta, normalmente, inserido dentro de um modem, que realiza
a interface com o canal. Este modem, normalmente, realiza translagoes em
freqiéncia do sinal digital codificado e devidamente filtrado por um filtro de
Nyquist e, na demodulagio, ainda hé as recuperagées de portadora e relégio.

Assim, se fossemos verificar o desempenho do decodificador, estariamos
sujeitos a sérias restrices de funcionamento e também a erros, introduzidos por
outros circuitos, na distribuicdo de ruide. Estes erros sdo associados as nio-
Linearidades da modulagdo/demodulacéo e conversdes de freqiiéncia, que introduzem
intermodulacdes e espurios de osciladores, aocs erros de fase do modulador,
demodulador, aos erros de fase dos recuperadores de portadora e de relégio, ao
tremor do relogio recuperado e, em sistemas AMDT, is perdas e falsas deteccGes de
palavra tnica (que leva 4 perda total de um surto). .

Portanto, para verificar o desempenho do decodificador em um canal AWGN,
temos que montar um “set-up” de medigdo com condi¢des bem controladas, de forma
que o ruido gerado seja realmente gaussiano e branco (com o menor erro de
distribuigdo possivel) e em que a Gnica degradacio admitida seja a associada 3
quantizacioe em 3 bits do sinal analégico.

Para simplificar este “set-up” valemo-nos novamente da linearidade do codigo
e usamos, como palavra-cédigo transmitida pelo codificador, uma palavra nula (0).
Com isto, néo precisamos do codificador em hardware. Basta deslocarmos o ruido
com um nivel continuo, através de uma polarizagio adequada no conversor A/D, de
forma que este apresente em sua saida, na auséncia de ruido, o valor 0 para os
digitos de polaridade e 11 para os digitos de confiabilidade.

Os instrumentos necessarios para este teste sdo o medidor de taxa de erro
(detector de erros) e um gerador de ruido branco para multiplex telefénico, além de
fonte, sistema de geragdo de relégios do decodificador, sistema de conversio A/D
para o decodificador e amplificador de ruido. A fig. A.1. ilustra a configuracgdo para
os testes.




Apéndice A 179

GERADOR DE RUIDO
AWGHN BANDA LARGA

ANALISADOR
AMPLIFICADOR LOGICO
"1  BANDA LARGA
1
H
! SELEGAD
DECODIFICADOR e e
S0B TESTE ABRUPTA
CONVERSOR AD 3
ENTRADA
3 VTS cana st (apohs M1 SAIDA
it 202 ARIZACAD
RELOGIO RELOGIOS  HABIITACKD
5 . 4 1 4
7
10E8K Hr SAIDAS
fgem 4 N MEDIDOR DE
fd VCC HABLIT.
20v / RETEMPORIZADA TAXA DE ERROS
VA SIST. DE GER.
DE RELOGIOS ENTR.
1 [RELOGIC DADGE
Y s PABILITACAC  E34KR | e e = -

FIGURA A.1. CONFIGURAGAO DE TESTE DE DESEMPENHO DO DECODIFICADOR

Observando a fig. A.1., pode-se notar que os digitos de polaridade e
confiabilidades da seqiiéncia de recepc¢iio entram no decodificador através de um
tnico canal. Isto é conseguido por meio de um cabo ligado a um soquete de CI de
forma que, a0 substituirmos o CI encarregado de realizar a multiplexagio dos canais
no decodificador pelo soguete com cabos, os digitos do A/D entrem no decodificador
nos mesmos pinos de saida do multiplexador. Evita-se, com isso, a duplicacio de
geradores de ruido, amplificadores e conversores A/D. Outro fato a se notar é que
nio ha necessidade de se fazer uma habilitacio de decodificacio de forma sincrona,
ja que a palavra-codigo transmitida é o vetor nulo e o sincronismo de blocos é
desnecessario neste caso.

Cuidados especiais devem ser tomados para garantir a fidelidade, do ruido
gerado, a distribuicdo gaussiana de amplitudes e a distribui¢io uniforme em
fregiiéncias. Na pratica, usamos um gerador de ruido para multiplexadores FDM de
canais telefénicos, que gera ruido branco e gaussiano em banda larga (8 kHz a 12
MHz) e que possui um conjunto de filtros passa-baixas e passa-altas para as mais
~ diversas canalizagbes telefonicas. Estes filtros tém como caracteristicas a altissima
atenuacgio na faixa de rejeigdo, faixa de passagem muitissimo plana e transicao
brusca da faixa de passagem para faixa de rejeicio (na freqiiéncia de corte). Para
impedir a entrada de ruidos gerados ndo-brancos (abaixo de 8 kHz, a densidade
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espectral de poténcia de ruido aumenta muito), e para barrar ruides que
comprometam o desempenho do conversor A/D (acima de 2 MHz, o A/D tem tempos
de propagacao diferentes na légica, o slew rate dos comparadores comega a influir),
usamos os filtros passa-altas de 12 kHz e passa-baixas de 1052 kHz de forma a
termos ruido branco e gaussiano nesta faixa. Devemos observar que esta faixa de
ruido é suficiente para todos os efeitos praticos sobre o teste, porque 1052 kHz é bem
maior que a minima faixa necessaria para o canal (a freqiiéncia de Nyquist neste
caso é de 534 kHz) e porque 12 kHz é bem menor que a componente espectral de
ruido que afetaria um bloco de digitos inteiro (1068/24 = 44,5 kHz). Além disso, para
garantir que a poténcia média de ruido n3o varie durante o intervalo de medigao das
taxas de erro, devemos operar em ambiente de temperatura controlada, com
oscilagdes em torno de +/— 2° C, jA que o ruido é gerado por semicondutores
especificos mas sensiveis & temperatura. O gerador usado nos testes é do tipo
TF2091C da Marconi Instruments. Como as amplitudes de ruido geradas néo tém
nivel suficiente para excitar o conversor A/D de forma a gerar altas taxas de erro, é
necessario o uso de um amplificador entre o gerador de ruido e o conversor A/D. Este
amplificador precisa ser muito planc na faixa de ruido utilizada e ser altamente
linear na sua faixa dinimica, de forma a amplificar linearmente amplitudes 4 vezes
maiores que o valor RMS do ruido, ou seja, o ponto de compressdo deve ser 12 dB
maior que a maior poténcia média de ruido desejada. Com isto, garantimos que o
ruido segue a curva gaussiana sem distorgGes observaveis na pratica, jA que o
amplificador comega a saturar apenas em amplitudes com probabilidade de
ocorréncia menor que 4 x 10-5. Portanto, 99,996% das amplitudes de ruido seguem
a distribuigdo gaussiana. Fizemos um amplificader para ser usado nos testes com a
as seguintes caracteristicas: ganho de 20 dB em 75 Ohms, perdas de retorno de 35
dB na entrada e 26 dB na saida, faixa de passagem (-3 dB) de 3,2 kHz a 3,2 MHz,
sem ondulacio na faixa de passagem, excursio de 8,8V em aberto e sem compressao,
usando os Cls LH0032 (amplificador de video) e LH0033 (amplificador de corrente
faixa larga) na configuracio de amplificador cascode realimentado.

O conversor A/D de 3 bits usado nestes testes é 0 mesmo que se usa no
demodulador QPSK, e é do tipo de comparadores em paralelo, com referéncias dadas
por uma rede resistiva, para atender aos requisitos de velocidade de operagdo. As
saidas dos comparadores alimentam uma légica de interface que gera os niveis
légicos segundo a convencdo dada na fig. 1.9.

Para somar a palavra-codigo nula ac ruido que entra no A/D, alteramos as
tensdes de alimentagdo da rede resistiva de referéncia de V(1) = +V1 e V(-1) = -V1
para V(1) = +2V1 e V(-1) = 0V, onde V1 representa o nivel maximo do “clho
demodulado”, no instante 6timo de amostragem. Devemos reparar que, neste caso,
nao ha olho demodulado, apenas mudamos as tensbes da rede de referéncia para
fornecer nivel légico 0 para o digito de polaridade e nivel 1 para os digitos de
confiabilidade na auséncia de ruido, i.e., com a entrada do A/D aterrada. Para
atender os requisitos de velocidade, os comparadores usados no conversor A/D
precisam ser muito rapidos e ter alto “slew rate”; usamos entdo comparadores do
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tipo LM760. Os resistores da rede resistiva de referéncia devem ser de precisdo
(tolerancias maximas de 1% em relacdo ao valor teérico calculado).

O procedimento do teste deve ser o seguinte:

a) desativar a correcio de erros através do JP2;

b) selecionar, através do atenuador de precisdo do gerador de ruido, uma
poténcia média de ruido de forma que a média das taxas de erro médias sem
corre¢dio seja igual a uma taxa de erro de canal desejada; estas taxas de erro médias
sio medidas com o medidor de taxa de erro operando em modo BER (bit error rate);

c) selecionar operagdo em decisdo abrupta através do JP1;

d) ativar a correcdo de erros através do JP2;

e) medir as taxas de erro médias para correciio ativada, e calcular a média das
taxas meédias;

) selecionar operagao em decisdo suave através do JP1;

g) repetir os passos d) e €) deste procedimento, obtendo a média das taxas de
erro médias no caso de decisdo suave;

h) repetir o procedimento todo para outras taxas de erro de canal desejadas.

Devemos aqui alertar para o cuidado que se deve ter na medida de taxas de
erro médias. O medidor de taxa de erros que utilizamos completa uma medida de
taxa de erro toda vez que o nimero de erros detectados for igual a 100, quando esta
em modo BER. Isto fornece uma estimacio da taxa de erro média bastante boa, com
tolerdncia e nivel de confiabilidade adequadas, em torno de +/-20% e 75%,
respectivamente [22]. Se ndo dispusermos de um detector de erros que opere desta
forma mas apenas em contagem de erros, devemos sempre medir sobre uma
temporizagio adequada de forma que o niimero de erros medidos seja maior ou igual
a 100, sob pena de degradar a qualidade da medida.

Para comprovar a afirmagéo acima, lembramos que em um canal sem meméria,
o processo de contagem de erros de bit em uma seqiiéncia de bits é de natureza
binomial onde cada um dos N bits recebidos tem uma probabilidade p de estar em
erro. Como, na prética, normalmente temos p << 0,01 e N >>>> 1.000, podemos
aproximar a distribuigdo binomial por uma de Poisson. Usando entdo a expressdo de
desvio padrdo da distribui¢do de Poisson na desigualdade de Tchebycheff, obtemos a
seguinte expressao [22]:

1
PROB| N zP Al
[ <(}-P)-p-E2}> A.D

onde

N =namero de bits observados, i.e., populacdo amostral
p = valor verdadeiro da taxa de erro
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P = probabilidade da taxa de erro medida estar dentro do intervalo + E de

tolerancia do valor verdadeiro da taxa de erro para N bits observados
E = limite de erro de medida, definido por:

E_IP . p (A2)

com p' sendo a taxa de erro medida.

Manipulando algebricamente (A.1), obtemos, dados P e E desejados, o valor
minimo necessario do produto (N.p). Entretanto, (Np) é o ntmero de erros
observados na populagio amostral. Assim se estabelecermos um erro maximo de
20% na medida com um nivel de confianga de 75%, veremos que o nimero minimo
de erros a observar numa seqiiéncia de tamanho qualquer é (V.p) = 100. Portanto,
medidas feitas com menos de 100 erros sdio perigosamente enganosas porgue além
de terem mais tolerancia, ultrapassam mais fregiientemente esta tolerancia.

Como resultado do teste, obtemos uma série de pontos para tracar as curvas de
desempenho do decodificador operando tanto em decisdo suave como em decisdo
abrupta. Podemos entdo tracar as curvas de taxa de erro de saida versus taxa de
erro de entrada, para os dois casos, diretamente, ou podemos tracar, por meio
indireto, as curvas de taxa de erro de saida versus Ep;/N,, nos dois casos. Para a
curva Ep; /N, ser tragada, devemos adotar o seguinte procedimento:

a) tendo a tabela dos pontos Ep/N, versus BER para QPSK sem codificagao,
entramos com o BER a entrada do decodificador correspondente a um BER de saida
desejado, e obtemos o E}/ N, sem codificacio;

b) para achar o ponto de Ep;/N, adicionamos 3 dB ao valor de Ep/N,
encontrado acima, porque o CGE (24, 12) tem taxa 1/2;

¢) plotamos o ponto de coordenadas (Ep /N, + 3 dB, BER de saida).

Estes resultados podem, entio, ser comparados aos resultados teéricos obtidos
por simulagGes. Podemos além disso, obter 0 ganho em taxa de erro ponto a ponto.

O teste descrito aqui serve também para a verificagio dos limiares do alarme
de taxa de erro excessiva a entrada do decodificador.

A.3. TESTES NO SISTEMA

Os testes propostos nos itens anteriores sfio mais que suficientes para a
caracterizago e validagdo da arquitetura proposta. Ficariam faltando, no entanto,
os testes do decodificador integrado ao sistema AMDT. Todavia, descrevé-los aqui
foge em muito ao escopo deste trabalho, j4 que eles envolvem um universo muito
extenso de outras unidades constituintes do sistema ¢ também muitos instrumentos
de teste, tornando inviavel as suas descrigbes dentro deste trabalho. Além disso, a
tnica informac3o adicional que obteriamos para a caracterizacio do decodificador é
a execugao de testes com transmissio em surtos e, mesmo esta informacgdo é mais
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dependente da unidade que envia o comando de habilitagiio de decodificagiio do que
do decodificador, ja que este foi testado, com verificagdo de aceita¢io do comando nos
testes anteriores e também foi verificado o atraso de decodificagéio. Descrevemos,
entdo, os testes com o decodificador funcionando no sistema de forma bastante
resumida.

Uma estagio do sistema possui, de forma resumida, as seguintes unidades de
interface com o decodificador: modem, controlador de modem e geragdo de
freqiiéncias. A seqiiéncia decodificada é, na verdade, uma linha de dados
multiplexada de diversos usuarios que se conectam ao sistema através de portas de
acesso de diferentes velocidades e interfaces programaveis (RS-232, V.36, ete).

Assim, a medida de taxa de erro passa a ser feita escolhendo-se uma das portas
e nela conectando o medidor de taxa de erro. A seqiiéncia a ser programada na
recepgdo deve coincidir com a seqiiéncia de dados enviados por um gerador de
padrbes conectado a porta parceira do enlace estabelecido por duas estacdes do
ststema.

Podemos entdo realizar os seguintes testes: todos os testes do hardware digital
(os procedimentos mudam) quando as estagdes estio na mesma localizagdo
geografica e conectadas em FI (de 70 MHz), de forma a podermos ter ruidc AWGN
controlado, ou o teste de desempenho através do canal satélite, para qualquer
localizag@io das estacdes. Lembramos que neste teste, além do ruido térmico
(AWGN), influem as interferéncias geradas por intermodulacio no transponder do
satélite, por polarizacdo cruzada, espirios de outros transponders, enfim todos os
esplrios e interferéncias geradas pelas nao-linearidades do sistema e do canal
satélite.

Influem também as degradagbes do sistema associadas s outras unidades
(filtros de Nyquist, erros de fase da demodulagfo, recuperacio de portadora,
recuperagio de relédgio, efeito Doppler do movimento do satélite, perdas de palavras
inica, etc).




EXEMPLOS ESCLARECEDORES

- PADROES ALTERNATIVOS PARA O TESTE DO
DECODIFICADOR -

Os padrdes que serdo descritos neste apéndice servem para ilustrar como é que
a decis@o suave pode aumentar a capacidade corretora do sistema de codificacio-
decodificagdo. Devemos ressaltar que estes mesmos padrdes auxiliaram a depuracéo
(em laboratorio) do hardware projetado.

B.1. PADRAO DE TESTE A1

Seja o padrdo de teste dado pelos seguintes vetores de polaridade e de
confiabilidade:

mowce | 11 2 f3lafs 6]l 7 BIoTMIN|RIBIU][BIB]T]IBIBI XTI 2D TS
YA (o0 T T A f 1l i lqdd o111 110 T 1t [ 3110111111 1
epy [ 31T T3T3T3t3]3 T3 s l3 3311313331351 E
B.1)

Estes vetores representam a forma de onda quantizada de uma seqiiéncia de
digitos recebidos para ser decodificada.

Vamos mostrar o processo de decodificacio passo por passo para os casos de
decisdo abrupta e de decisd3o suave, e os resultados das seqiiéncias decodificadas
comparadas com a palavra recebida estéo ilustrados nas figuras B.1 a), b) e ¢).

Inicialmente, suponhamos o processo de decodificacdo por decisdo abrupta
como sendo o escolhido.

Neste caso, o tnico vetor a ser observado é o vetor dos digitos de polaridade Y
(Al) e todos os calculos sdo feitos com base nas distancia e peso de Hamming. No
hardware, programado para decisio abrupta através de um estrape JP1 - ver
apéndice A - o vetor das confiabilidades «(A1) é desprezado, forgando-se os quatro
registradores de armazenamento dos enderecos de posicies dos digitos menos
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confidveis a terem valor 0 permanentemente, através de suas linhas de reset. Isto
acarreta que as 16 decodificacées realizadas pelo hardware, no tempo de duragéo de
um bloco, serdo todas iguais e correspondentes aquela que seria realizada por um
decodificador binario, ja que as sucessivas métricas calculadas corresponderdo néo
aos pesos analbgicos dos padrdes de erro associados, mas apenas ao peso de
Hamming do padrao de erro dado pela tabela decodificadora multiplicado pelo valor
correspondente de confiabilidade que os digitos podem assumir (em nosso caso, vale
3 no maximo). _

Entdo, lembrando o processo de construgio da tabela decodificadora analisado
na sec¢éo 5.8, que, para padrdes de 4 erros, s6 contempla aqueles que englobem um
erro no primeiro digito do bloco, vemos que a palavra-cédigo que possui a menor
distancia de Hamming em relacdo & seqiiéncia Y (A1) é a palavra que tem os 24
digitos “1%, isto é:

CHAD=1=(111111111111111111111111) B.2)

Neste caso, o padrao de erro correspondente seria o de posn;oes em erro dadas
por PE (A1)=(1,7, 13 e 19):

EAD=(100000100000100000100000) (B.3)

cujo peso de Hamming vale 4. A sindrome correspondente vale o ou-exclusivo
bit-a-bit das colunas 1, 7, 13 e 19 da matriz de verificacdo de paridade do CGE (24,
12), ou seja:

S(A1) = Y.[H]T = (0001 1111 0100) = 2F8K B.4)

e [H] ¢ a matriz de verificagio de paridade do CGE (24, 12) dada pela eq.
(1.21c).

Os resultados acima sdo exatamente aqueles que sdo obtidos se
acompanharmos o processo executado pelo hardware:

a) deslocamento sucessivo da seqiiéncia Y (Al) através do registrador de
sindromes da figura 5.5, 23 vezes e através do acumulador de paridade total (fig.
5.5), 24 vezes. Obtemos a mesma sindrome primaria;

b) enderecamento da tabela decodificadora através da sindrome primaria, ja
que as sindromes-testes serdo sempre 0. Usando a notagdo da fig. 5.10., obteremos,
por construgio da tabela:

PE1 (A1) =1; PE2 (A1) =7, PE3 (A1) = 13; PE4 (A1) = 19 B.5)

c) uso destes PEi, 1 < 1< 4, e dos digitos de teste DTi:
DT1=DT2=DT3=DT4=0 (B.6)
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como enderecos das confiabilidades a serem somadas pelo somador de
métricas,

d) obtenc¢édo de 16 métricas iguais que valerio:
Wa (A1) =a(1) + a(7T) + a(13) +a (1D + 0+ 0+ 0+ 0 = 12 (B.7)

devemos reparar que este valor é o peso de Hamming do padrio de erro obtido
multiplicado pelo valor das confiabilidades associadas:

e) inversao dos digitos acusados como estando em erro pelo padrido de erros PEi
(Al), 1< 1 < 4, obtendo a palavra-c6digo com minima distancia de Hamming em
relagio ao vetor Y (Al) recebido, ou seja o vetor 1.

) transferéncia dos 12 primeiros digitos & saida, pois, sendo o CGE (24, i2)
utilizado um cédigo sistematico, estes sdo os proprios bits de informagao.

Suponhamos agora que o processo de decodificagéio seja o por decisdo suave. No
hardware, devemos usar a programacio normal do estrape JP1, e agora tanto Y (A1)
como o(Al) serdo usados nos calculos, feitos agora com base nos conceitos de
distancia e peso analégicos introduzidos por Chase e definidos no capitulo 4.

Para a decisdo suave usando o algoritmo 2 de Chase devemos inicialmente
buscar, por inspe¢do no vetor o, quais as 4 posicoes dos digitos de menor
confiabilidade. Assim, teremos, inspecionando (B.1):

P1=2; P2 =8; P3 =14; P4 =20 (B.8)

posigoes cujos « valem 1. No hardware, o cacador de posigdes menos confiaveis
indicara exatamente estas posi¢des, nesta mesma ordenagio.

Em seguida, pelo algoritmo 2 de Chase, perturbamos Y (Al) com todas as 16
combinagfes possiveis dos Pi, 1 <i < 4, calculamos 16 sindromes e decodificamos
binariamente, calculandoc em seguida 16 pesos analégicos e selecionando o padriio de
menor peso.

Equivalentemente, o macro-processo implementado no hardware calcula 16
sindromes a partir da soma da sindrome primaria com as sindromes teste e depois
continua de forma igual ao algoritmo de Chase.

Analisamos abaixo os resultados de cada padrdo de teste, DT, 1 < i <4

01) DT = (0,0,0,0) = §'1 = (0001 1111 0100) =2F8 g
- PE=(1,7,13,19), Wa = 12, dg = 4 =»> C1 = 1 (decisao abrupta)

02) DT =(2,0,0,0) > S'2=(1110 0110 0111) =E67 g
- PE=(4,15,20,0), Wa=8,dy =4
= C2 =(001011011111010111001111)
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03) DT =(0,8,0,0) = S'3 = (101010001101) =B15 g
-~ PE=(11,16,24,0), Wa = 10,diy = 4
=C3=(0111110011010110 1101 1110)

04) DT =(2,8,0,0) > S'4=(1101 0001 1110) =78A g
- PE=(1,3,10,21), Wa=14,dH =6
=> C4=(1001 1100 10110111 1101 0111)

05) DT =(0,0,14,0) > S'5=(0101 1111 0101) = AFA
- PE=(9,18,21,0), Wa=10,d[{ = 4
= C5=(0111 11010111 0011 1001 0111)

06) DT =(2,0,14,0) => S'¢ = (1010 0110 0110) = 665 4
. PE=(1,17,22,24), Wa= 14, dH =6
= Cg=(10111101 11110011 0101 1010)

07) DT =(0,8,14,0) = S'7 = (1110 1000 1100) =317 |4
o PE=(1,6,1523), Wa = 14, dff = 6
= C7=(11111000 1111 0001 1101 1101)

08) DT = (2,8,14,0) = S's = (0001 0001 1111) = F88 §1
o PE=(5,12,13,0), Wa =12, dH =6
= C8=(0011 0100 1110 1011 1101 1111)

09) DT = (0,0,0,20) > S'9 = (0001 1110 0101) = A78 4
- PE=(2,4,150), Wa=8,dH =14
= Cg=(0010 1001 1111 0101 1100 1111)

1{)‘) DT =(2,0,0,20) = S'190=(11100111 0110) =6E7 i
- PE=(4,15,0,0), Wa=8,d}{ =4
= C10=(00101101 1111 0101 1100 1111)

11) DT = (0,8,0,20) => §'11 = (1010 1001 1100) = 395 g
S PE=(1,9,12,22), Wao=14,dH =6
= C11=(1111110001100111 1100 1011)

12) DT = (2,8,0,20) => S'12 = (0101 0000 1111) = FOA i
- PE=(4,8,1520), Wa=8,diH =4
= €12 =(0010 1101 1111 0101 1100 1111)

13) DT = (0,0,14,20) = 8'13 = (0101 1110 0100) = 27A |1
- PE=(1,5,10,16), Wa = 14, dH =6
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= C13=(11110101 1011 0010 1100 1111)

14) DT =(2,0,14,20) = S8'14 = (1010 0111 0111) = EE5 g4
- PE=(4,14,15,0), Wa=8,dg =4
= C14=(0010 1101 11110101 1100 1111)

15) DT = (0,8,14,20) = §'15 = (1110 1001 1101) =B97
~ PE=(3,7,17,0), Wa=12,dg =6
= C15=(0101 1110 11110011 0100 1111)

16) DT = (2,8,14,20) = 8'14 = (0001 0000 1110) =708 g
.. PE=(1,11,18,19), Wa. = 16, dH = 8
= C15=(10111100 11110011 1010 1111)

Ressaltamos que os resultados acima podem ser checados da seguinte forma:

a) fazemos o ou-exclusivo bit-a-bit da sindrome primaria S com as colunas da
matriz [H]} (eq. (1.21.¢)) correspondentes as posigdes dadas no conjunto de digitos
*1” do padrao de teste (DT), obtendo assim a sindrome S';

b) o padrdaoc de erros dado pelo conjunto PE deve checar S' através do ou-
exclusivo bit-a-bit das colunas da matriz [H] enderegadas pelas posicdes em erro
dadas por PE;

¢) o peso analogico Wa é a mera aplicagdo da férmula da eq. (4.3), facilitada
porque somamos apenas as confiabilidades associadas aos digitos enderegados pela
justaposi¢do dos conjuntos DT e PE, expurgados aqueles que pertengam
simultaneamente aos dois conjuntos; :

d) a disténcia de Hamming dH é o ntimero de enderegos diferentes de zero no
conjunto obtido pela justaposi¢do dos conjuntos DT e PE, expurgados os que
coincidem entre si.

Enfim, como 0 menor peso analégico vale 8 e corresponde ao segundo padrio de
teste, a palavra-codigo decodificada valera:

Cs(A1)=C2=(00101101 1111 0101 1100 1111) B.9
O vetor-erro correspondente a PE O DT = (2, 4, 15, 20) sera:
E(A1)=(010100000000001000010000) (B.10)

E a seqiiéncia de bits a saida sera dada pelos 12 primeiros digitos de C2.

£ interessante, ainda aproveitando este exemplo, realcarmos varias
caracteristicas importantes do macro-processo de decodificagdo que agui aparecem
nitidamente. _

A primeira dela diz respeito & expansdo da capacidade corretora do sistema de
codificagio-decodificacdo. Enquanto na decodificacfic por decisdo abrupta todos os
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padrdes de erro resultantes tém 0, 1, 2 ou 3 erros em qualquer posicio dentro do
bloco ou ainda 4 erros desde que um deles seja no primeiro bit, a decodificagio por
decisdo suave pode levar a padrdes de erro com até 7 erros. No exemple dado, o
padrdo de erros foi de 4 erros sem que tenha o primeire bit em erro, o que seria
impossivel de se decodificar com o processo em decisdo abrupta.

A segunda caracteristica € a de que, qualquer que seja o vetor-teste dado no
conjunto DT, a palavra decodificada sempre deve ser uma palavra-cédigo do CGE
(24, 12), porque o decodificador binario utilizado é completo.

A terceira caracteristica estd relacionada a necessidade do analisador de
coincidéncia de enderegos. Neste exemplo, nos padroes de teste 12 e 14 ha
coincidéncia entre o0 DT2 e PE2 e entre 0 DT3 e PE2, respectivamente.

A quarta caracteristica é que muitas vezes padrbes de teste originados de
combinacdes diferentes levam a um conjunto igual de vetor-erro final. No exemplo,
os padrdes de teste 2, 9, 10, 12, e 14 levam ac mesmo padrio de erro, dado pela
justaposicao dos DT e PE, excluindo os coincidentes, que é, por sinal, o padrio de
erro de menor peso analégico.

A quinta e ultima caracteristica é exemplificada no padrio de teste 16: o
padrdo compde-se de um conjunto de 8 posi¢des em erro, indicando que a palavra-
codigo que esta sendo testada dista, do vetor Y (Al) recebido, a distancia minima do
CGE (24, 12), o que indica que o vetor-erro correspondente jamais poderia ser o de
minimo peso analégice, conforme ja haviamos frisado na secio 5.9.

As figuras B.1 a), b) e ¢) mostram, respectivamente: a forma de onda recebida,
reconstituida por um conversor D/A hipotético a saida do quantizador: a forma de
onda decodificada por decisdo abrupta; a forma de onda decodificada por decisdo
suave. Supusemos tambhém um mapeamento dos digitos de forma que 0 é
representado por -4 e 1 por 4. '

A partir da comparagao das figuras podemos compreender graficamente como a
decisio suave aumenta a capacidade corretora do sistema.

Uma primeira interpretacdo das figuras diz respeito a diferenca de energias
entre as formas de onda. Esta diferenca é proporcional a diferenca das areas sob as
curvas e é proporcional a poténcia de ruido necesséria para transformar uma forma
de onda em outra. A melhor decodificacio possivel é aquela que minimiza a
diferenca de areas sob as formas de onda recebida e forma de onda representativa
da palavra-cédigo originalmente transmitida, jA que ruidos de baixas energias sio
mais provaveis que ruidos de altas energias em um sistema de comunicagio bem
dimensionado. Na figura B.1.a), hachuriada com retas inclinadas & direita, temos a
diferen¢a de area entre y (¢) e uma suposta C (¢) = 1 originalmente transmitida. Esta
suposta C (7) seria o resultado da decodificacdo por decisdo abrupta, conforme ia
vimos. A diferenca entre as 4reas vale 44. Ja na figura B.1 ¢), hachuriada com retas
inclinadas a esquerda, temos a diferenga de area entre y (¢) e uma suposta C () =
[representagao temporal de C2] originalmente transmitida. Esta suposta C (f) seria
o resultado da decodificacdo por decisdo suave, conforme ja vimos. A diferenca entre
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as areas vale 32. Entdo, a forma de onda que minimiza a poténcia de ruido e
portanto a probabilidade de erro ¢ dada pela figura B.1.c).

Outra interpretacdo, que ndo altera o resultado final, é aquela onde
observamos qual palavra-cédigo tem a maior correlagiio com y(¢), palavra recebida.

B.2. PADRAO DE TESTE A2

O padrdo A2 é formado por um vetor de polaridade que é a inversio booleana
de Y (Al) e o mesmo a(Al). As saidas da decodificacio tanto em decisdo abrupta
como em decisdo suave sao inversdio booleana das saidas anteriores, pois 0 CGE (24,
12) é simétrico (ver cap. 1), e os padrdes de teste s3o os mesmos da secdo B.1. Assim
teremos:

moicE [ 1 T 2]31efsfel]7 8lsTnln]lwln|ulBlolulelBlalsolals
yeo Tiforofolololsl ool alololijololololol 1 Tol ol 51510
apy [3( 1133 333 1|3 (s 33331313 T T I3 51
cyppg JoTojojofolololofololololololololelol ool sTot5Ts
gy 111 joftfololtiolololojo 1ol ilo0]l6 ol i otoloTs
Esta dado em (B.11), junto com as saidas para os casos de decisio abrupta e

suave.

Woice 1 1 1213 4afsTe6l7T8]el 0l R]IBlu]lBlBlTIR]RID 0T 5T
Yia3) 0] 0 o0flo]ilo]oil1le]0 oJoJoeleloloj1tloledoTloloTle
R R R A N B P A I R N N B
cup 1 Jojololt ol T rTol1]lololololsteol sl oT oot T5ts
CsA3) |0 | o lolofolofolel 0ol cloflojofoloetelolol ool ot
(B.11)

O conjunto dos 16 padrdes de teste e os respectivos pesos-analégicos estdo
dados na tabela B.1. a seguir, ja com as coincidéncias eliminadas.
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FIGURA B.1. FORMAS DE ONDA DO PADRAO DE TESTE A1

legendas:
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# PE DT Wa # PE DT Wa
1 1.7,9,22 0,0,0,0 12 9 511,180 0,0,0,8 1
2 12,14,17,0 3,0,0,0 9 10 1,10,15,23 3,0,0.8 12
3 58,11,0 0,18,0,0 1 11 5,11,0,0 0,18,0.8 1
4 12,413 3,18,0,0 10 12 05110 0,18,0.8 1
5 8,111,180 0,050 1 13 11,18,0,0 0,058 1
6 1,6,16.20 3,050 12 14 0,11,18,0 0,0,5.8 1
7 8,11,0,0 0,18,50 1 15 11,0,0,0 0,18,58 1
8 0,8,11,0 0,1850 1 16 0.11,0,0 0,18,58 1

TABELA B.1. RESULTADOS DO PADRAO A3

B.4. PADRAO DE TESTE A4

Esta dado em (B.12),junto com as saidas para decisiio abrupta e suave.

WoicE | 1] 2fa3f4afs]e]7]aloalwulnlulBIulBleluvlelwlolalelnlx
v(ad) JojefoJoloyol6loliTolotijoetodoteloloi i It ol ol o01s
amy | P22 2222z o s T3 233 s (3|0 oz 22T
Cutdgy [ 1 [0 J 011 f0foJola 1 t1l6iiloliledalolel il ol otoTle
gy JofojoJofololo[eo o olejolololelctiolecloTloT ool T
B.12)

O conjunto dos 16 padrdes de teste e os respectivos pesos analégicos podem ser
vistos na tabela B.2. abaixo, jA4 com os enderecos coincidentes eliminados dos
conjuntos PE e DT.

# PE DT Wq # PE DT W
1 1,4,10,14 0,0,0,0 7 9 9,12,19 0,000 20 1
2 4,10,14,0 1,0,0,0 7 10,0,9,12 19,0,0,0 20 1
3 12,19,20,0 09,00 1 11, 12,180 0,080 20 1
4 0,12,19,20 0,9,0,0 1 12,0,12,19 0,090 20 1
5 9,12,20,0 0,0,19,0 1 13,9,120 0,00,19 20 1
6 0,8,12.20 0,0,19,0 1 14,0,9,12 0,0,0,19 20 1
7 12,20,0,0 0,8,19.0 1 15, 12,0,0 0,0919 20 1
8 0,12,20,0 0,9,19,0 1 16,0120 0,0919 20 1

TABELA B.2. RESULTADOS DO PADRAO A4
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A eqguacio (B.13) fornece o padrao e as saidas esperadas:

WOICE T 1 {2 [3lalol6l7lslsIwlnlulBlul[sleln]lalolaTalal 5T
Yo, 1o [ ojoJolilaioJo|o6]1]olotololij1loliiolelsToTlatls
aes |2 2o a3 fofs|s{s(T[ololsfola 3]0 e 3 3
cups) Jo Jololofl1fototolofifotlilidolii il i TeT oo T o os
Cgdsy |0 jojojojojolololojojJojodolotelotolotlol ol ol ol 0T
(B.13)

O conjunto dos 16 padrdes de teste e os respectivos pesos estio na tabela B.3, ja
com as coincidéncias de enderegos removidas.

# PE DT Wo # PE DT Wy
1 12,13170 | 0,000 9 9 1,8,20,21 0,0,0,15 9
2 1,8,1520 | 21,000 S 10 1,8,20,0 21.00,15 S
3 1,3,11,23 | 0,16,0,0 12 11 5,10,18,0 0,16,0,15 0
4 78140 21,1600 7 12 1,9,0,20 21,0,0,15 9
5 1,6,7,19 0,0,10,0 10 13 5,16,18,0 0,0,10,15 0
6 223240 1210100 g 14 1,9,0,20 21,0,0,15 9
7 5,15180 |0,16,10,0 0 15 518,00 0,16,10,15 0
8 1,4,13,22 | 21,16,10, 12 16 5,18,0,0 0,16,10,15 0
0

TABELA B.3. RESULTADOS DO PADRAO A5

B.6. PADRAO DE TESTE A6

Esta dado, junto com as saidas de decisdo abrupta e suave, na equacio (B.14):

WOICE T1 1 2 13T 456 7[8[elo[nlrelnlutlnsleli]lelolazlmTnlsTs

Y#6) |6 tojofloloj1]olojololodloletlolilol ot T I T To ol o ToTT
apg |33l os o33 T[3(s a3 (o3 3| 1(o[3]3]0 ]33
Cutg) 1 1010 ]0jtiti1iol0loio0joloqol it o]+ 7Totol0ToTs
Cob) [0l o jojojotlotojlojojojotelojololojolololololoTo o
(B.14)

O conjunto dos 16 padrdes de teste, j4 com os enderegos coincidentes
eliminados, estd na tabela B.4. a seguir.
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# PE DT Wy # PE DT Wy
1 1,5,7,16 0,000 12 9 6,18,19,0 0,0,0,15 1
2 14,21,24,0 22000 9 10 1,2,8,13 22,0,0,15 12
3 9,12,13,0 0,400 9 11 1,17,20,21 04,15 12
4 1,10,18,23 22,4,00 10 12 3,511.0 22,4015 7
5 15,18,19.0 0,0,6,0 1 13 18,19,0,0 0,0,6,15 1
6 1,3,9,20 22,06,0 10 14 18,19,0,0 0,06,15 1
7 1,8,11,14 0460 12 15 0,18,19,0 0,0,6,15 1
8 2,16,17,0 22,460 9 16 1,7,12,24 2248615 12

TABELA B.4. RESULTADOS DO PADRAO A6

B.7. PADRAO DE TESTE A7

Esta dado em (B.15), junto com as saidas da decodificagdo em decisdo abrupta e
em decisido suave.
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(B.15)

O conjunto dos 16 padrdes de teste, jA com os enderegos coincidentes
eliminados, est4 na tabela B.5. abaixo:

# PE DT W # PE DT Wq
1 1,14,1820 | 0,0,0,0 12 9 6,10150 | 0,0.0.13 10
2 9,11,17,0 | 23,0,0,0 4 10| 1,41922 | 230013 | 14
3| 41,417,230 | 09,00 4 11 1,312,166 | 09.0,13 13
4 11,177.00 | 239,00 4 12| 110170 | 23.900 4
5 917230 | 00,110 4 13 127.8 0,011,13 | 12
6 917,00 | 23,0110 4 14 9.017,0 | 230110 4
7 17,2300 | 09.11,0 4 15 | 017,230 | 09.11.0 4
8 170,00 | 23.9.11,0 4 16 017,00 | 239.11.0 4

TABELA B.5. RESULTADOS DO PADRAO A7

E interessante notarmos nestes padrdes de teste de Al a A6, e em especial em
A7, como opera o mecanismo que alivia a carga de trabalho do decodificador binario
(de decisdo abrupta) através das inversdes a priori nos digitos menos confidveis que
foram selecionados para serem combinados.
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