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Abstract

This paper investigates intelligent reconfigurable surface-assisted non-orthogonal multiple
access (NOMA) networks for short packet communications where the source with multiple
antennas utilizes beamforming technology to serve two end users including a near user and
a far user. The analysis system, closed-form expressions of the average block error rates
(BLERs), latency and reliability at all users are derived under assuming perfect channel state
information over quasi-static Rayleigh fading channels. For evaluating the improvement
of the network system, a deep neural network (DNN) framework is designed to predict
the performance parameters in two cases: (i) BLERs prediction of the users, (ii) transmit
power allocation under the constraints of BLERs at each user which satisfy the extremely
high reliability requirements of uRLLCs. The extensive results demonstrate that first, the
DNN-based estimation results are more accurate than Monte-Carlo simulation results with
low execution time. Second, the allocated power for each user can be accurately predicted
at the high layers. Finally, two methods of evaluating the effectiveness of the DNN model,
i.e. root mean square error and mean absolute percentage error, reach low error which
verify the power of the designed DNN model for future analysis.

1 INTRODUCTION

1.1 Background and motivations

The beyond 5th generation wireless networks (5.5G and 6G)
will be one of the important components in our future lifestyles,
industries, and societies. Because of the prompt demands for the
internet of everything (IoE) system and intelligent applications
such as industrial automation, tackle internet and vehicle-to-
everything (V2X) communications, advanced main services are
considered including massive machine-type communications
(mMTCs), enhanced mobile broadband (eMBB), and ultra-
reliable and low-latency communications (uRLLCs). Especially,
uRLLCs will lay the foundation for mission-critical applica-
tions with stringent requirements on latency and reliability [1].
For example, factory automation and tactile internet require
the delay of 1–10 ms and the ultra-reliability of 99.9999%
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[2]. For achieving the requirements of uRLLCs, short-packet
communications (SPC) are a dominant solution for next-
generation wireless networks designed to support only short
packet transmission [3]. In addition, non-orthogonal multi-
ple access (NOMA) is recently proved as one of the pivotal
technologies for the future mobile networks in terms of sup-
porting massive connectivity, enhancing spectrum efficiency
and further improving reliability and latency [4]. Based on
the main strategy of NOMA, multiple users can be served at
the same time/frequency/code by power domain allocation
method via employing superposition coding (SC) and suc-
cessive interference cancellation (SIC) [5]. Besides, NOMA’s
high compatibility with many other potential techniques, e.g.
multiple-input multiple-output techniques (MIMO), coopera-
tive networks, millimeter wave communications and intelligent
reflecting surface (IRS). Particularly, IRS has regarded as
one of breakthrough technologies for revolutionizing wireless
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communications which are a lot of outstanding advantages such
as (i) smart and reconfigurable propagation environment due
to being able to adjust the amplitude and the phase of the
incident signal on IRS, (ii) deploying on any surface, e.g. build-
ings, walls and windows, and (iii) low energy consumption,
scalable cost/complexity because the passive elements of IRS
do not require dedicated energy resource for transmission or
decoding [6, 7]. Inspired by the benefits of NOMA and IRS
above, we consider the combination of IRS and NOMA in
SPC for aiming to ensure extremely high reliability for uRLLCs.
Recently, to guarantee the high quality of service (QoS) and
the strict latency of uRLLCs, deep learning (DL) is gained
recognition as a feasible solution to solve variety of practical
problems, such as performance prediction, congestion control,
queue management and resource allocation for IoE systems and
modern wireless networks [8]. Especially, DNN which one of
potential DL models is considered for minimizing the compu-
tational complexity to meet the real-time requirements of future
network systems [9].

1.2 Related works and challenges

Inspired by the great advantages of the above-mentioned
techniques, researchers have recently started to study the com-
bination of SPC-NOMA [10–13], and SPC-IRS [14, 15] or
SPC-DL in various scenarios [16, 17]. Specifically, Sun et al.
first investigated NOMA into SPC for low-latency in wireless
networks in ref. [10]. The results of the paper indicate that
the effective throughput of NOMA outperforms the effective
throughput of OMA with the same blocklength constraint, or
incurs lower latency to achieve the same effective throughput
target. Then, Yu et al. proved the superior performance of
NOMA over OMA in short-packet communications in terms
of BLERs for the physical-layer transmission delay reduction
in ref. [11]. Next, in ref. [12], Zheng et al. also analyzed the
BLERs of downlink NOMA network for SPC over Nakagami-
m fading channels in which the users are uniformly distributed
in a dics. The paper’s results show that the average BLERs
of the 2nd and 3rd users significantly decrease despite of the
small allocated power. Furthermore, Dung et al. extensively
investigated a multiuser downlink MIMO NOMA system over
Nakagami-m fading for SPC in [13]. The paper shows MIMO
with SPC can significantly improve the performance of NOMA
systems via BLERs in ensuring low-latency transmissions. Next,
a few works start to consider the association of SPC and IRS
as in [15]. Ramin et al. considered the IRS-aided SPC for the
uRLLCs system. The results show that the IRS-aided system
ensures high reliability and reduces latency as required by many
uRLLCs applications in terms of average decoding error prob-
ability and achievable rate. By leveraging IRS, in [14] Vu et al.
studied the performance of IRS-SNOMA systems under two
scenarios, namely perfect and imperfect SIC for serving two
users in SPC. The paper’s result proved the performance of
IRS-SNOMA system achieves better than that of IRS-SOMA
through both BLER and throughput. Finally, there are more
successes than expected of researchers when incorporating DL

into SPC to meet latency requirements for IoT applications [16,
17]. For example, in ref. [16], Van et al. designed DNN to pre-
dict the throughput for SPC in multi-hop wireless-powered IoT
networks. The paper shows the DNN’s prediction results are
accurate and the execution time is shorter than other methods.
The authors in ref. [17] proposed a novel multi-output deep-
learning framework to simultaneously predict the BLERs and
goodputs of the users for wireless-powered cognitive NOMA-
IoT networks with SPC. The paper proves the benefits of
DL model obtained such as high accuracy, low execution time
and reduced computational complexity through lowest indices
performance, i.e. RMSE and MAPLE.

1.3 Main contributions and organizations

Although the above researches on SPC have been taken into
consideration in either NOMA, IRS, or DL, most of the existing
works have solely focused on Equation (1) analyzing the system
performance in terms of BLERs and throughput, Equation (2)
simulating to verify the correctness of the results of the system
by Monte-Carlo simulation. Generally speaking, there has not
been works which completely satisfy the uRLLCs requirements.
Specifically, the problem of optimizing the system performance
for meeting the conditions of extremely high reliability and low
latency in future-generation wireless networks are still unsolved
because the objective function for the optimization problem
is too complex or not convex. Recently, the SPC-aided DL
scenarios have emerged as a powerful tool for network per-
formance evaluation [16, 17] to address the computationally
infeasible or overly complex functions of conventional opti-
mization methods. However, for the best of our knowledge,
none of the previous works uses DL to solve the system perfor-
mance optimization problems of SPC under the reliability and
latency constraints of uRLLCs.

Motivated by the limitation and the promising joint ben-
efits of IRS, DL, and NOMA networks for SPC, in this
paper we investigate the performance of the IRS-aided NOMA
networks for SPC in which a beamforming technique is
employed to provide the required quality of service (QoS) for
all users. Moreover, DL is also proposed to perform tasks, i.e.
the system performance and the power allocation prediction
under the BLER constraints to satisfy uRLLCs require-
ments. Thus, our main contributions can be summarized as
follows:

∙ Firstly, we derive the approximated and asymptotic closed-
form expressions of the average BLERs for all users, i.e. near
user and far user. The result indicates that the average BLER
of far user which receives the source’s signal by the IRS sup-
port decreases rapidly compared to the average BLER of near
user in the average and high-SNR regions.

∙ Secondly, we formulate the approximation of the e2e latency
and reliability at all users which considered as new metrics to
evaluate objectively the proposed system performance. This
reveals the performance at far user is better than that of near
user despite the lower power allocation.
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TABLE 1 Main notations in the paper.

Notations Description

| ⋅ | Absolute value

exp(⋅) Exponential function

𝕍(⋅) and 𝔼(⋅) Variance and expectation operator

Γ(⋅) Gamma function

Γ(⋅, ⋅) and 𝛾(⋅, ⋅) Upper and lower incomplete Gamma functions

Q(⋅) Gaussian Q-function

2F1(⋅, ⋅; ⋅; ⋅) Gauss hypergeometric function

∙ Thirdly, we construct a novel DNN framework towards real-
time improvement applications in future network systems
for predicting the BLERs of the users. The DNN results
prove that employing DNN is a promising solution in term
of accuracy and extremely short time compared to using the
Monte-Carlo methods.

∙ Finally, we design a general DNN to solve the problem of
optimizing system performance due to computational com-
plexity and objective function of non-convex optimization
problem by predicting the power allocation to each user
under the BLER constraints, which meets the requirements
of uRLLCs systems.

Next, In Section 2, we describe the system model as well as
analyze the instantaneous signal-to-interference-plus-noise ratio
(SINR) for each user. Then, the average BLERs analysis of the
proposed system model with both approximate and asymptotic
expressions are presented in Section 3. Subsequently, Section 4
discusses the DNN scheme for the considered scenarios. In
Section 5, we provide the simulation results and discussions.
Eventually, the paper is provided in Section 6. Some of the main
notations used throughout the paper are listed as in Table 1.

2 SYSTEM MODEL

As illustrated in Figure 1, we consider IRS-assisted
beamforming-NOMA networks with SPC, where a N -element
antenna array-aided base station (BS) exploits NOMA to simul-
taneously transmit its signals with two single-antenna users (i.e.
near user and far user, named as 1 and 2, respectively). An
IRS with L passive reflecting elements is used to enhance the
transmission quality between BS and 2. We assume that BS
can adjust as array, so that its radiation pattern is along the
array axis as known as end-fire arrays 1 [18]. We father assume
that the direct link between BS and 2 does not exist due
to obstacles from the environments, e.g. trees and buildings.
Also, all the channels are assumed to undergo independent and
identically distributed (i.i.d.) Rayleigh small-scale fading and to
have the same pass-loss exponent.

1 An end-fire array is a linear or planar antenna whose main beam (maximum radiation with
radiation angle of 00 or 1800) is along the line or in the plane of the array.

lh lg
IRS 

Controller

u2

u1
FIGURE 1 The model of IRS-assisted beamforming-NOMA networks
for SPC.

Employing the principle of NOMA, BS transmits a super-

posed signal xBS =
∑2

i=1

√
𝛼iPxi to i , where xi denotes the

normalized signal sent to i , P is the transmit power at BS, and
𝛼i is the power allocation coefficient of i and 𝔼{|xi |2} = 1. In
our proposed system, BS has only one end-fire maximum along
the direction of transmission to 1. For simplicity, we assume
that 𝛼1 > 𝛼2 ⩾ 0 and 𝛼1 + 𝛼2 = 1.

Thus, the signal received at 1 and 2 can be represented,
respectively, as

y1
=
|||AF

(
𝜃S1

)|||h0xBS + n1, (1)

and

y2
=
|||AF

(
𝜃S2

)|||
(

L∑
l=1

hl rl gl

)
xBS + n2, (2)

where AF(𝜃) =
1

N
{

sin[
N

2
(kd cos 𝜃+𝛽)]

sin[
1

2
(kd cos 𝜃+𝛽)]

} is the array factor of the

N -element array [18, Eq. (6.27)]; 𝜃 ∈ {𝜃S1
, 𝜃S2

} is the radia-

tion angle; k =
2𝜋

𝜆
is the phase factor; 𝛽 is the phase excitation

between the element arrays; d =
𝜆(N−1)

2N
is the distance of anten-

nas in the antenna arrays; 𝜆 is the wavelength; ni is the additive
zero average white Gaussian noise (AWGN) at i with zero
mean and variance of N0, i.e. ni ∼ CN (0,N0) and h0 is the
channel coefficient from BS- 1 link.

In addition, the l -th reflective element of IRS produces the
reflection coefficient as rl ≜ |rl |e j𝜓l (l = 1,L), where 𝜓l repre-
sents the adjustable phase, 𝜓l ∈ [0, 2𝜋), j2 = −1 and |rl | = 1
[19]. The channel coefficient from BS-IRS and IRS-2 links are

denoted by hl = d
−v∕2
1 Al e− j𝜙l and gl = d

−v∕2
2 Bl e− j𝜑l , respec-

tively, where d1 and d2 are the distances between BS and the
center of IRS and the center of IRS and 2, 𝜈 denotes the path
loss coefficient, Al , Bl , 𝜙l , and 𝜑l are the magnitudes following
Rayleigh distribution and the phases of the channel coefficients
of hl and gl , respectively.
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LINH ET AL. 1943

Based on the successive interference cancellations, 1 with
better channel quality can decode directly its signal x1, and treat
another x2, with poor channel condition as noise. Hence, the
instantaneous signal-to-interference-plus-noise ratio (SINR) for
1 can be obtained as

𝛾
x11
=

𝛼1Ω0G1𝛾̄

G1Ω0𝛼2𝛾̄ + 1
, (3)

where G1 = |AF (𝜃S1
)|2, 𝛾̄ =

P

N0
is the transmit SNR and

Ω0 = 𝔼{|h0|2} is the average channel gain at 1.
At 2, x1 is first decoded, where x2 is treated as interference.

Then, the signal is subtracted before decoding the own signal of
2. The SINR at 2 for decoding the signal of x1 and x2 can
be expressed, respectively, as

𝛾
x12
=

𝛼1P
|||AF

(
𝜃S2

)|||2
(

L∑
l=1

hl gl rl

)2

|||AF
(
𝜃S2

)|||2
(

L∑
l=1

hl gl rl

)2

𝛼2P +N0

, (4)

and

𝛾
x22
=

𝛼2P
|||AF

(
𝜃S2

)|||2
(

L∑
l=1

hl gl rl

)2

N0
. (5)

Assuming that IRS can know perfectly the phases of hl and
gl .2. Thus, IRS can control the phase shifting of each element
reflecting within the IRS, i.e. 𝜓l = −(𝜙l + 𝜑l ) for optimizing
the received SINR at 2. Moreover, we consider the near field
of the antenna array, where the distance between BS/2 and the

center of IRS is less than
2D2

𝜆
with the wavelength of the signal

and the maximum size of IRS denoted 𝜆 and D, respectively [6].

By setting G2 = |AF(𝜃S2
)|2 and Θ =

∑L

l=1 hl gl rl =∑L

l=1 d
−v∕2
1 d

−v∕2
2 Al Bl , the maximal SINR at 2 can be written

as

𝛾
x12
=

𝛼1G2Θ
2𝛾̄

G2𝛼2Θ2𝛾̄ + 1
, (6)

and

𝛾
x22
= 𝛼2G2Θ

2𝛾̄. (7)

2 Effective channel estimation methods are applied to obtain perfect CSI in IRS-assisted
wireless networks, such as brute-force methods [20], compressed sensing-based methods
[21], and deep learning-based methods [22]

3 PERFORMANCE ANALYSIS

3.1 Preliminaries

In this section, some preliminaries are presented for the average
BLER calculation at 1 and 2, i.e. the cumulative distribu-
tion function (CDF) of SINR at 1 and 2. As assumed the
channels between the users and BS are Rayleigh fading channels.
Hence, the channel gainΩ0 is exponentially distributed random
variables (RVs) with the CDF given as [23, Eq. (6.68)]

FΩ0
(x ) = 1 − exp (−𝜆0x ), (8)

where 𝜆0 = d 𝜈0 with v being the path-loss exponent [24] and
d0 being the physical distance of between BS and 1, respec-
tively. In addition, we can obtain the CDF of 𝛾x11

, based on [23,
Eq. (4.1)] as

F𝛾x11
(x ) = Pr

(
𝛼1Ω0G1𝛾̄

G1Ω0𝛼2𝛾̄ + 1
< x

)

=

⎧⎪⎨⎪⎩
1, x ⩾

𝛼1

𝛼2
,

FΩ0

(
x

G1𝛾̄(𝛼1 − 𝛼2x )

)
, x <

𝛼1

𝛼2
.

(9)

Combining Equation (9) with Equation (8), the CDF of 𝛾x11
can be written as

F𝛾x11
(x ) =

⎧⎪⎨⎪⎩
1, x ⩾

𝛼1

𝛼2
,

1 − exp

(
−𝜆0

x

G1𝛾̄(𝛼1 − 𝛼2x )

)
, x <

𝛼1

𝛼2
.

(10)

Proposition 1. The CDF of 𝛾
x12

and 𝛾
x22

at 2 can be expressed

as

F𝛾x12
(x ) =

⎧⎪⎪⎨⎪⎪⎩
1, x ⩾

𝛼1

𝛼2
,

1 −

Γ

(
a + 1,

1
b

√
x

G2𝛾̄(𝛼1 − 𝛼2x )

)
Γ(a + 1)

, x <
𝛼1

𝛼2
.

(11)

and

F𝛾x22
(x ) = 1 −

Γ

(
a + 1,

1

b

√
x

𝛼2G2𝛾̄

)
Γ(a + 1)

, (12)

where a = k2
1∕k2 − 1, b = k2∕k1, k1 =

L𝜋

4

√
1∕d v

1 d v
2 and k2 =

L∕d v
1 d v

2 (1 −
𝜋2

16
) [25, Lemma 1].
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3.2 Average BLER

In this section, we derive the closed-form expression of the
average BLER at 1 and 2 for the proposed system under
SPC. We assume that BS transmits a packet, in which contains 𝛽
information bits over blocklength  to i , through quasi-static
fading channels3 [26]. The coding rate for each transmission

block in the proposed system is given by  ≜ 𝛽

 . According
to ref. [27, Equation (59)], when  achieves sufficient large-
value (i.e.  ≥ 100 CUs), the maximum achievable rate can be
approximated as

 = C
(
𝛾i

)
−

√
(𝛾i

)
∕Q−1

(
𝜀i

)
, (13)

where  ∈ {x1, x2} denotes one type of the intended sig-

nal for i , C (𝛾i
)
Δ
= log2(1 + 𝛾i

) is the Shannon channel

capacity,  (𝛾i
)
Δ
= (1 − 1∕(1 + 𝛾i

)
2
)(log2e)2 is the channel

dispersion, which measures the stochastic variability of the
channel in relation to a destined channel for the same capac-
ity [28], 𝜀i

represents the instantaneous BLER for decoding 
at i , Q−1 is the inverse function of Q-function with Q(x ) =

1√
2𝜋

∫ ∞
x

exp(−
t 2

2
)dt [29].

From Equation (13), the average BLER for decoding  at i

can be calculated as

𝜀i
≈

∞

∫
0

Q

⎛⎜⎜⎜⎜⎝
C
(
𝛾i

)
−√

(𝛾i

)
∕

⎞⎟⎟⎟⎟⎠
f𝛾i

(𝛾)d𝛾, (14)

where f𝛾i

(.) is the probability density function of 𝛾i
. It is

challenging to directly derive the exact closed-form expres-
sion of Equation (14) because of the complex form of Q(.).
Fortunately, the linear approximation form of the Q-function,

i.e. Q(
C (𝛾i

)−√ (𝛾i
)∕ ) ≈ Ξ(𝛾i

) is derived [17, Equation (14)] as

follows:

Ξ
(
𝛾i

)
=

⎧⎪⎨⎪⎩
1, 𝛾i

≤ 𝜌iL ,

0.5 − vi

√(𝛾i
− 𝜁i

)
, 𝜌iL < 𝛾

i
< 𝜌iH ,

0, 𝛾i
≥ 𝜌iH ,

(15)

where v=[2𝜋(22i − 1)]−1∕2, 𝜁i

Δ
= 2i − 1, 𝜌iH = 𝜁i +

1

2vi

√ ,

and 𝜌iL = 𝜁i −
1

2vi

√ .

3 Quasi-static fading channels known as the channel in which channel fading coefficients
remain the constant value during each transmission block and can change independently in
another transmission.

Substituting Equation (15) into Equation (14) and using inte-
gration method by parts, the average BLER can be rewritten
as

𝜀i
= vi

√
𝜌iH

∫
𝜌iL

F𝛾i

(𝛾)d𝛾. (16)

Lemma 1. Over Rayleigh fading, the average BLER of 1 can be

attained as

𝜀1
=

⎧⎪⎪⎨⎪⎪⎩
v1

√(𝜌1H − 𝜌1L ),
𝛼1

𝛼2
≤ 𝜌1L ,

v1

√(𝜌1H − 𝜌1L − 1), 𝜌1L <
𝛼1

𝛼2
< 𝜌1H ,

v1

√(𝜌1H − 𝜌1L − 2),
𝛼1

𝛼2
≥ 𝜌1H ,

(17)

where 1 and 2 are given as in Equations (18) and (19), respectively.

1 =

exp
(
𝜆0

𝛼2G1𝛾̄

)
𝛼2

[
(𝛼1 − 𝛼2𝜌1L ) exp

(
𝜆0𝛼1

𝛼2G1𝛾̄

)
−
𝜆0𝛼1

𝛼2G1𝛾̄
Γ

(
0,

𝜆0𝛼1

𝛼2G1𝛾̄(𝛼1 − 𝛼2𝜌1L )

)]
. (18)

2 =
exp

(
𝜆0

𝛼2G1 𝛾̄

)
𝛼2

{
(𝛼1 − 𝛼2𝜌1L ) exp

(
𝜆0𝛼1

𝛼2G1𝛾̄(𝛼1 − 𝛼2𝜌1L )

)
− (𝛼1 − 𝛼2𝜌1H ) exp

(
𝜆0𝛼1

𝛼2G1𝛾̄(𝛼1 − 𝛼2𝜌1H )

)
+
𝜆0𝛼1

𝛼2G1𝛾̄

[
Γ

(
0,

𝜆0𝛼1

𝛼2G1𝛾̄(𝛼1 − 𝛼2𝜌1L )

)
−Γ

(
0,

𝜆0𝛼1

𝛼2G1𝛾̄(𝛼1 − 𝛼2𝜌1H )

)]}
. (19)

Proof. The proof of Lemma 1 is provided in Appendix A.
Next, let we consider the average overall BLER at 2, which

is presented by Proposition 2 below. □

Proposition 2. The average overall BLERs of decoding  at 2 can

be calculated as

𝜀2
≈ 𝜀

x12
+ 𝜀

x22
−min

{
𝜀

x12
, 𝜀

x22

}
, (20)

where 𝜀
x12

and 𝜀
x22

are the average BLERs for decoding x1 and

x2, respectively.

Proof. After performing successfully SIC to decode x1 and x2,
the average overall BLERs at 2 can be calculated as

𝜀2
= 𝔼

{
𝜀

x12
+
(

1 − 𝜀x12

)
𝜀

x22

}
= 𝜀

x12
+ 𝜀

x22
− 𝔼

{
𝜀

x12
𝜀

x22

}
. (21)
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LINH ET AL. 1945

By applying Cauchy inequality in ref. [30, Equation (1.6)] for
two real positive values of 𝜀x12

and 𝜀x22
, we have 𝜀x12

𝜀
x22

≤
1

2
(𝜀x12

2
+ 𝜀

x22

2
). As a result, we also deduce 𝔼{𝜀x12

𝜀
x22
} ≤

1

2
𝔼[𝜀x12

2
+ 𝜀

x22

2
]. It is noted that 𝜀x12

and 𝜀x22
are small, e.g. 10−3

to 10−5 [31], we can see clearly that if 𝜀x12
= 𝜀

x22
.

𝔼
{
𝜀

x12
𝜀

x22

} ≤ 𝔼[𝜀x12

2
]

< 𝔼
[
𝜀

x12

]
. (22)

or

𝔼
{
𝜀

x12
𝜀

x22

} ≤ 𝔼[𝜀x22

2
]

< 𝔼
[
𝜀

x22

]
. (23)

Generally, Equations (22) and (23) can written as

𝔼
{
𝜀

x12
𝜀

x22

}
≈ min

{
𝜀

x12
, 𝜀

x22

}
. (24)

By replacing Equation (24) into Equation (21), we can be
obtained as the desired results in Equation (20). □

Lemma 2. From Proposition 1 and Equation (16), the average

BLERs for decoding x1 and x2 at 2 can be obtained as follows:

𝜀
x12
=

⎧⎪⎪⎨⎪⎪⎩
v2

√(𝜌2H − 𝜌2L ),
𝛼1

𝛼2
≤ 𝜌2L ,

v2

√[(𝜌2H − 𝜌2L ) −
2

Γ(a+1)
3

]
, 𝜌2L <

𝛼1

𝛼2
< 𝜌2H ,

v2

√[(𝜌2H − 𝜌2L ) −
2

Γ(a+1)
4

]
,
𝛼1

𝛼2
≥ 𝜌2H ,

(25)

and

𝜀
x22
= v2

√

×

{
(𝜌2H − 𝜌2L ) −

2
Γ(a + 1)

[
Δ
(√
𝜌2H

)
− Δ

(√
𝜌2L

)]}
,

(26)

where

Δ(x ) =
x2

2
Γ

(
a + 1,

x

b
√
𝛼2G2𝛾̄

)
−

xa+2(
b
√
𝛼2G2𝛾̄

)a

×
e

−x

b
√
𝛼2G2 𝛾̄

2
−

(a + 2)

2

(
1

b
√
𝛼2G2𝛾̄

)2
Γ

(
a + 2,

x

b
√
𝛼2G2𝛾̄

)
.

Proof. The proof of Lemma 2 is provided in Appendix B. □

Remark 1. When 𝛾̄ → ∞, the value ofℑL andℑH in Equations
(A16) and (A17) are equal to zero. Therefore, the integral of
Equations (A20) and (A21) are all zero. Accordingly, the average
BLERs for decoding x1 at 2 can be approximated as

𝜀
x12
= v2

√(𝜌2H − 𝜌2L ). (27)

Remark 2. We note that the corresponding average latency dur-
ing transmission of the signal to i which measured in the
number of CUs [32, Equation (18)], can be expressed as

𝜏i =


1 − 𝜀i

. (28)

Then, reliability of transmitting the signal to i is denoted as
the probability that a desirable packet is successfully transferred
from the BS to i . The reliability 𝛿i of i can be calculated as

𝛿i = (1 − 𝜀i )100%. (29)

3.3 Asymptotic BLER

In this subsection, we will find the upper closed-forms of the
BLERs at i in the high-SNR regime. The approximation of
BLER is used to provide a more objective evaluation of the
system performance at high SNR levels. This approximation
is considered as an upper bound for BLER values when the
average SNR approaches infinity. This means that the system
BLER always achieves a value less than or equal to this upper
bound, no matter how high the SNR is increased. Furthermore,
this is desirable as the lower the block error rate, the better the
system performance.

Noted that the integral in Equation (16), the value of 𝜌iH −
𝜌iL can be obtained as

𝜌iH − 𝜌iL = 𝜁i +
1

2vi

√ −
(
𝜁i −

1

2vi

√
)
=

1

vi

√ .
(30)

By replacing v=[2𝜋(22i − 1)]−1∕2 into Equation (30), we have

𝜌iH − 𝜌iL =

√
2𝜋
(
22i − 1

)
∕. (31)

Under finite block length with  ≥ 100, 𝜌iH − 𝜌iL is small.
Moreover, F𝛾i

(𝛾) is a real valued function in the inter-

val [𝜌iL , 𝜌iH ]. As proven to have high precision in ref.

[33], Riemann integral approximation method, i.e.
b∫

a

f (z )dz =

(b − a) f (
a+b

2
) is utilized for Equation (16). The asymptotic

BLERs at i is given by

𝜀i
≃ F𝛾i

(
𝜁i

)
. (32)
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1946 LINH ET AL.

Moreover, based on the equivalent infinitesimal series of

1 − exp(−
x

𝛾̄
)
𝛾̄→∞
∼

x

𝛾̄
for Equation (10) and then replacing into

Equation (32), the asymptotic BLER at 1 for decoding x1 can
be derived as

𝜀1
≃ F𝛾1

(
𝜁1
)

≃

⎧⎪⎪⎨⎪⎪⎩
1, 𝜁1 ⩾

𝛼1

𝛼2
,

𝜆0
𝜁1

G1𝛾̄
(
𝛼1 − 𝛼2𝜁1

) , 𝜁1 <
𝛼1

𝛼2
.

(33)

Next, by applying [28, Equation (8354.2)] for Equations (11)
and (12), the asymptotic CDF of 2 can be rewritten as in
Equations (35) and (34), respectively, as

F𝛾x12
(x ) ≃

⎧⎪⎪⎨⎪⎪⎩

1, 𝜁1 ⩾
𝛼1

𝛼2
,

1
Γ(a + 1)

∞∑
m=0

(−1)m
(

1
b

√
x

G2 𝛾̄(𝛼1−𝛼2x )

)a+1+m

m!(a+1+m)
, x <

𝛼1

𝛼2
.

(34)

F𝛾x22
(x ) ≃

1
Γ(a + 1)

∞∑
m=0

(−1)m

(
1

b

√
x

𝛼2G2𝛾̄

)a+1+m

m!(a + 1 + m)
, (35)

where m is the expansion order. At high-SNR regime, we can
approximate F𝛾x12

(x ) and F𝛾x22
(x ) by ignoring the high value

of m (i.e. m = 0 is chosen). By combining Equation (32) with
Equation (30), the asymptotic BLERs of 2 can be expressed
as

𝜀
x12
≃

⎧⎪⎨⎪⎩
1, 𝜁2 ⩾

𝛼1

𝛼2
,(

1

b

√
𝜁2

G2 𝛾̄(𝛼1−𝛼2𝜁2 )

)a+1

Γ(a+1)(a+1)
. 𝜁2 <

𝛼1

𝛼2
.

(36)

and

𝜀
x22
≃ F𝛾x22

(
𝜁2
)
≃

((
1

b

√
𝜁2

𝛼2G2𝛾̄

))a+1

Γ(a + 1)(a + 1)
. (37)

Finally, by substituting Equations (36) and (37) into Equation
(20), we also obtain the asymptotic overall BLERs for decoding
x1 and x2 at 2, respectively, as

𝜀2
≃ 𝜀

x12
+ 𝜀

x22
−min

{
𝜀

x12
, 𝜀

x22

}
. (38)

FIGURE 2 The proposed DNN model for BLER prediction at i .

4 DEEP NEURAL NETWORK

4.1 BLER prediction

In this subsection, we will design a DNN framework to real-
ize the real-time estimation of system performance. While the
Monte-Carlo simulations and numerical integration methods
require a large amount of runtime for iteration loops to achieve
high exact results, which is infeasible for real-time applications
(i.e. IoT networks), DNN framework-based efficient perfor-
mance prediction does not require mathematical derivations.
Thus, DNN framework is proposed to simultaneously estimate
the BLERs of i with high accuracy, short execution time and
low computational complexity toward the real-time prediction
for responding to the requirements of different QoS scenar-
ios in modern wireless networks. Furthermore, the influences
of such parameters on the network and system performance are
analyzed.

■ DNN framework

The DNN model comprises an input layer, an output layer
and ℤ − 1 hidden layers illustrated in Figure 2. In input layer,
there are 14 neurons, in which each neuron corresponds to an
input parameter value provided in Table 2. In the ℤ − 1 hid-
den layers, each layer contains Q(z ) neurons for z = 1, … ,ℤ − 1
and adopts Sigmoid function as an activation function [34]. It is
very important to use in an artificial neural network (ANN) as
the activation functions support in learning and making sense
of non-linear and complicated mappings between the inputs
and corresponding outputs [35]. Because of its wide utilization
and simple computation, Sigmoid function is chosen in our pro-
posed DNN. The output layer has two neurons, corresponding
to the predicted BLERs of 1 and 2 (i.e. 𝜀1 and 𝜀2), respec-
tively. Moreover, we consider a fully connected output layer and
no activation functions is used for the typical prediction model.
The output layer, y(z ) is calculated as [9, Equation (13)]

y(z ) = g(z )
[
w(z )y(z−1) + b(z )

]
, (39)
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LINH ET AL. 1947

TABLE 2 Parameters for calculating BLERs.

Number Parameters Values

1 G1 1

2 G2 0.1

3 𝛾̄ [0, 20] dB

4 N 2

5 𝛼1 [0.5; 0.6; 0.8]

6 𝛼2 [0.5; 0.4; 0.2]

7 L 4

8  512 CUs

9 𝜈 2

10 𝛽1 256 bits

11 𝛽2 256 bits

12 d0 1,

13 d1 1,

14 d2 1,

FIGURE 3 The DNN framework of training and prediction phase.

where g(z )(x ) =
1

1−e−x
is Sigmoid activation function, w (z )(⋅) and

b(z )(⋅) are the layer of weight and bias. Based on Equation (39),
the predicted values of 𝜀i can be expressed as

𝜀i = ( ; Ω), (40)

where (⋅) is the mapping function of the input values  with
Ω, respectively and can be found from the learning process by
the DNN. Here, we setΩ = {w (z ), b(z )} is set of weight and bias.

Next, the DNN framework is divided into two phases of
training and prediction shown in Figure 3. In the training
phase, the Levenberg–Marquardt algorithm (LMA) is utilized
to optimize the model parameters, which based on the dataset
throughout the learning process offline. LMA is one of the
popular optimization algorithms in neural network training and
highly efficient [36, 37]. Depending on learning rate in the
backpropagation procedure, the weights and bias are updated

iteratively. As the entire training phase is performed offline,
the designed network can significantly reduce computational
complexity, deployment costs, and execution time [38]. After
completing the training process, the DNN is created in which
the achieved results can be used for the online prediction phase
whenever any new input is available.

■ Dataset generation

In order to generate a dataset for training DNN networks,
we calculate the average BLERs at i , i.e. 𝜀i through the chan-
nel and system parameters shown in Table 2 and formulas (17)
and (20). These parameters are extract as input variables and
𝜀i as output variables for training samples, respectively. Gener-
ally, in the generated dataset , each sample j is a row vector
with [In[ j ],Out[ j ]], j = 1, … ,, where In[j] and Out[ j ] are the
input variable and the corresponding output variable as men-
tioned above. As a result, the generated dataset  includes a
total of 2000 samples and randomly splits into the training set
for learning the prediction model and the test set for checking
as observed in Figure 3. Specifically, 70% is used for the training
set train, while the remaining of percentage of , i.e. 30% is
divided equally for valuation set val and testing set tes. For
illustrative purposes, we assume the proposed system network
is set in the two-dimensional plane. Therefore, the normalized
distances of the BS, IRS, 1 and 2 are determined as the func-

tion of locations as d =
√

(x − x )2 + (y − y )2, where
(x, x ) denote the location of the BS, IRS, 1, and 2 nodes,
respectively. Here, the coordinates of the nodes are set to (0, 0),
(1, 0), (0, 1), and (2, 0) and the corresponding distances, i.e. d0,
d1, and d2, are presented as Table 2.

■ Evaluation indices

We utilize two statistical indices as a measure of the effective-
ness of the proposed DNN model, i.e. root mean square error
(RMSE) and mean absolute percentage error (MAPE) methods,
respectively. These performance indices are defined as:

RMSE =

√√√√√ 1
tes

tes∑
j=1

(
𝜀

( j )
i
− 𝜀

( j )
i

)2
, (41)

and

MAPE =
1

tes

tes∑
j=1

|||𝜀( j )
i − 𝜀

( j )
i

|||
𝜀

( j )
i

, (42)

where 𝜀
( j )
i and 𝜀

( j )
i are the desired BLERs values, (i.e. the ini-

tial training values) and the predicted BLERs from the DNN
model, respectively.

Remark 3. RMSE and MAPE methods are one of the effective
methods to measure the difference between the predicted val-
ues and the actual values. Moreover, we note that both of them
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1948 LINH ET AL.

are inversely proportional to a number of samples tes , which
mean the smaller the error is, the larger tes is. Generally speak-
ing, the best error value is zero for our regression model. Until
now, consensus as not been reached on a unified standard metric
to evaluate the results of regression models. Therefore, RMSE
and MAPE are randomly chosen among other efficient meth-
ods for our model. Furthermore, from Equations (41) and (42)
paying attention to two methods MAPE gives better results than
that of RMSE does [39].

4.2 The transmit power prediction

The main objective of the proposed system is to meet the QoS
requirements of uRLLCs. For uRLLCs, the BLERs of i must
be lower than the target value 10−5 [40], which requires a high
transmit SNR. Because the asymptotic BLERs at i contains
sum of multiple terms, it is intractable to calculate them directly.
Therefore, we consider allocation power optimization problem
by using the average BLERs can be given by

min
Pi

𝜀i (Pi )

s.t. 𝛼1P1 + 𝛼2P2 ≤ P0,

𝛼1 + 𝛼2 = 1,

(43)

where P0 is the total transmit power budget of the system. It
is noted that from Equations (17), (25), and (26) the objective
function 𝜀i (Pi ) , is non-convex function so that the optimization
problem in Equations (43) is non-convex. This leads to the opti-
mization problem in Equations (43), which cannot be solved
by partial derivative method [41]. To resolve this problem, we
built DNN model for predict the transmit power Pi of i under
uRLLCs requirements. Similar to the BLERs prediction above,
in this subsection we also present the design of DNN model
and next conduct the training and testing processes for our
model network, which is illustrated in Figure 4a. The model also
includes an input layer (containing one neuron 𝜀i ), ℤ

∗ − 1 hid-
den layers with Q(z∗ ) neurons on each layer, z∗ = 1, … ,ℤ∗ − 1,
and an output layer (containing one output neuron P̂i ), respec-
tively. In this model, Sigmoid activation function and the LMA
algorithm are used as the prediction above. The predicted out-
put values of DNN model with the mapping function ∗, the
input values 𝜀i and set of weight and bias Ω∗ = {w (z∗ ), b(z∗ )},
respectively, are obtained as

P̂i = ∗(𝜀i ; Ω
∗ ). (44)

The parameters of model are the same parameters shown in
Table 2, where we use one of power allocation coefficients, e.g.
𝛼1 = 0.6 and 𝛼2 = 0.4 for computing the BLERs at i based
on Equations (17) and (20). Next, for URLLCs we only choose
𝜀i ≤ 10−5 as the input variables and output variables Pi to per-
form two of the training and prediction phases presented in
Figure 4b. The generated dataset ∗ can be represented as
the feature vector values of inputs and outputs, i.e. [𝜀( j∗ ), P ( j∗ )],
j∗ = 1, … ,∗.

FIGURE 4 Design of DNN model for the transmit power prediction at
i .

As a result, samples are generated and also divided in pro-
portion 80% for using the training set, ∗

train, while the percent
20% of ∗ splits into equally for valuating set ∗

val and testing
set ∗

tes.

5 NUMERICAL RESULTS AND
DISCUSSIONS

In this section, the achievable system performances of the
proposed model are verified by performing Monte-Carlo sim-
ulations. Furthermore, the effectiveness of the designed DNN
for predicting BLERs and the transmit power are confirmed by
implementing in MATLAB.

5.1 Performance evaluation

For setting parameters, we also utilize the key simulation
parameters provided in Table 2. Unless otherwise stated, as
follows: G1 = 1, G2 = 0.1, 𝛾̄ = 20dB,  = 512 CUs, 𝜈 = 2
[42] , 𝛽1 = 𝛽2 = 256 bits [33], N = 2, 𝛼1 = [0.5; 0.6; 0.8], 𝛼2 =
[0.5; 0.4; 0.2], d0 = d1 = d2 = 1, and L = 4 throughout for this
section unless otherwise stated.

Regarding to the DNN simulation, we use the training
parameters shown in Table 3.

First, we show the effect of the BLER on average SNR at
1 and 2 with three cases of power allocation coefficients,
i.e. 𝛼1 = 𝛼2 = 0.5, 𝛼1 = 0.6, 𝛼2 = 0.4, and 𝛼1 = 0.8, 𝛼2 = 0.2,
respectively. In Figure 5, we observe that the BLERs for 1
and 2 decrease in the medium and high average SNR ranges
when the transmit power allocation increases for all users. As
observed, the contrast BLER between the power allocation
coefficient of 𝛼1 for 1 and the value 𝛼2 for 1. Specifically,
the larger value 𝛼1 is, the lower the BLER at 1 has, accordingly.
For 2, the lowest BLER achieves when the value of 𝛼2 = 0.4.
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TABLE 3 Training parameters for DNN to the BLERs prediction.

Training parameters Values

A number of hidden layers 4 layers

A number of neuron in the hidden layers 100 neurons

Learning rate 10−3

Activation function Sigmoid

Epoch for training phase 1000 epochs

FIGURE 5 The effect of average SNR on the average BLERs at 1 and
2 with three cases of power allocation coefficients, i.e. 𝛼1 = 𝛼2 = 0.5 ,
𝛼1 = 0.6, 𝛼2 = 0.4, and 𝛼1 = 0.8, 𝛼2 = 0.2.

However, when 𝛼1 = 𝛼2 = 0.5 the BLER of 𝛼2 decrease but
the BLER of 2 obtains the highest of the values of 𝛼1. Con-
sequently, to ensure the energy source for both 1 and 2,
the power allocation coefficient 𝛼1 = 0.6 and 𝛼2 = 0.4 are cho-
sen for the later figures. Importantly, the predicted results using
DNN completely coincide with the results of theoretical anal-
ysis at all the SNR values for 1 and 2. At the high-SNR,
the simulation results match incompletely with two results of
theoretical analysis and DNN simulation because the BLER of
2 has the approximative form. This clearly shows that the
efficiency of DNN compared to the simulation results.

Figure 6 investigates the effect of blocklength  on the
BLER at 1 and 2. We see that the average BLERs at all users
decrease, when blocklength increases in two of average SNRs
as 𝛾̄ = 15 dB and 𝛾̄ = 20 dB. Note that the BLER of 2 is
smaller than that of 1 at all the value of 𝛾̄. This means that
the performance of 2 is better than the performance of 1
in spite of less power allocation. However, there is the trade-
off between large blocklength and high latency as shown in
Figure 8. For example, for 2 can ensure uRLLCs (the aver-
age BLER of 10−5), 𝛾̄ = 20 dB and the blocklength of 600 CUs
will be chosen.

Next, Figure 7 depicts the effect of passive reflecting ele-
ments L on the average BLER of 2 with three levels of 𝛾̄ as
5, 10, and 15 dB. As observed, the BLER of 2 decrease sig-
nificantly when increasing L and 𝛾̄. Since the limitation of 𝛾̄, we

FIGURE 6 The effect of blocklength  on the average BLERs at 1 and
2 with 𝛼1 = 0.6 and 𝛼2 = 0.4.

FIGURE 7 The effect of passive reflecting elements L on the average
BLER of 2.

can increase appropriately L for improving the performance of
2.

Figure 8 shows the influence of the latency and reliability
on the blocklength at 1 and 2 in typical two levels of aver-
age SNR, as 𝛾̄ = 15 dB and 𝛾̄ = 20 dB. As seen, the latency
and reliability of 2 are better than those of 1 for two cases
of SNRs, i.e. 15 and 20 dB. Noted that increasing  leads
to the latency for users increase, respectively. In particular, at
 = 300 CUs the latency of two users gains the best values,
e.g. 𝜏 ≈ 300 CUs with 𝛾̄ = 20 dB at 2 and the reliability
becomes saturated when  = 400 CUs. This is reasonable with
the results as shown in Figure 6 because of the slow decrease of
BLERs from  = 400 CUs. Therefore, as assumed if we choose
 = 600 CUs for a duration of 3𝜇, the system will suffer from
the latency of 1.8 ms which satisfies the delay requirement of
uRLLCs for serving tactile Internet [43].

Figure 9 depicts two of methods for evaluating the effec-
tiveness of the DNN model, i.e. RMSE and MAPE for 1
and 2. As observed, both of the methods decrease when the
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FIGURE 8 The influence of the latency and reliability on the blocklength
 at 1 and 2 in two cases of average SNR, i.e. 𝛾̄ = 15 dB and 𝛾̄ = 20 dB,
respectively.

FIGURE 9 RMSE and MAPE versus the number of testing samples.

number of samples M increases. Specifically, the RMSE and
MAPLE at 1 are smaller than those of 2 which show the
predicted output of 1 is more accurate. This mean that the
exact closed-form BLER of 1 is simply for calculating more
than the complex form of BLER of 2 . Moreover, the pre-
dicted results of MAPLE are better than that of RMSE with the
same hidden layers for all users. This prediction matches com-
pletely with the theoretical results in Equations (41) and (42).
However, the RMSE and MAPLE values obtain under 10−5 on
the checked dataset in which the error is so small and possible
for accurately predicting the designed DNN model.

Eventually, we evaluate the execution time of the DNN pre-
diction results compared with the results of theoretical analysis
and simulation in Table 4. We can see that the DNN prediction
takes a very short execution time compared the others which
prove the excellent efficiency of DNN. For example, the pre-
diction BLERs of DNN scheme require a short duration as
0.002797 s and 0.002962 s for 1 and 2 while the simulation
wastes 5.629326 and 25.463482 s, respectively. The reason why
the simulation results take longer is because of the computa-

TABLE 4 Comparison execution time of the theoretical and the
simulation results versus the proposed DNN network results at 1 and 2.

Scenarios Execution time (s)

Analysis - 1 1.336408 (s)

Analysis - 2 6.390332 (s)

Simulation - 1 5.629326 (s)

Simulation - 2 25.463482 (s),

DNN - 1 0.002797 (s)

DNN - 2 0.002962 (s)

FIGURE 10 The average BLER versus the transmit power allocation at
2 with different layers.

tional complexity of BLERs. Note that, for DNN prediction
the network scales also affect to the prediction time, e.g. the
execution time of 2 is about 5.0539224 s longer than that of
1.

5.2 The transmit power prediction

In this subsection, the results of power allocation prediction for
2 based on the proposed DNN model. The experiments for
the DNN model are implemented on Matlab and the training
parameters are similar to the prediction of BLER scheme, i.e.
100 neurons per layer, 1000 epochs for training phase, learning
rate of 10−3 and Sigmoid activation as shown in Table 3. Espe-
cially, the input values of average BLER for training phase are
chosen under 10−5. In this scheme, dataset is generated about
2000 samples divided into three percentage of dataset as 80%
for the training, 20% for the validation and the testing. First, we
demonstrate the effect of average BLER on average SNR which
considered as the transmit power P with different hidden layers
as in Figure 10. As observed, the average BLERs of 2 decrease
significantly, when P increases for all of the hidden layers. Con-
cretely, the prediction results by DNN model match completely
with the desired results (solid line) over two hidden layers.
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LINH ET AL. 1951

FIGURE 11 RMSE and MAPLE of DNN model with multiple hidden
layers and a number of samples.

TABLE 5 Comparison execution time of the proposed DNN model with
multiple hidden layers and the RMSE and MAPLE.

Scenarios Execution time (s) RMSE MAPLE

DNN – 1 layer 0.007380 (s) 1.805.10−8 6.033 .10−5 ,

DNN – 2 layer 0.007694 (s) 1.204 .10−20 , 4.3 89.10−16 ,

DNN – 4 layer 0.01024 (s) 1.204 .10−20 , 4.3 89.10−16 ,

DNN – 10 layer 0.010244 (s), 1.204 .10−20 , 4.3 89.10−16 ,

This leads to low values of RMSE and MAPLE as illustrated
in Figure 11.

We know that for multiple hidden layers the DNN model
can be capable of generating large dataset, and result in large
network capacity, while the DNN with 1 layer cannot learn
the complicated patterns in a large dataset. Therefore, the pre-
diction results with 1 layer is not as accurate as the results
in the bigger hidden layers. However, we should be conserva-
tively considered when increasing the number of hidden layers
because this will affect the system execution time as illustrated
in Table 5.

To be time-efficient solutions, the optimal hidden layer for
our DNN model can be chosen as 4 layers to achieve short
time in the considered system setup phase. Moreover, from
Figure 10, we note that for the average BLER of 10−5, the
power system is allocated about 21 dB. This mean that the
transmit power for 2 and 1 is 8.4 and 12.6 dB, respectively.

6 CONCLUSIONS

In this paper, we have investigated SPCs for IRS-assisted
NOMA systems. The proposed NOMA network is beneficial
in the context of limited transmit power and the low spectrum
efficiency to achieve uRLLCs. Besides that, the beamforming
techniques are utilized at the BS to provide the required qual-

ity of service for all users. In the finite-blocklength regime, the
approximated average BLERs for users are derived and from
which the e2e latency and the system reliability are also consid-
ered to provide a performance overview of both ultra-reliability
and low-latency. Subsequently, the asymptotic average BLERs
are conducted to get more insights into the system design in the
high-SNR regime. Furthermore, we developed a DNN frame-
work for the BLERs evaluation for users towards real-time
and the allocation power estimation for users with a low exe-
cution time under the uRLLCs constraints. The results have
shown that theoretical analysis results, the conventional simu-
lation results (by Monte-Carlo simulation) and the DNN results
for the BLERs prediction at users are well matched with each
other. Especially, the estimated results of DNN’s transmit power
allocation are in perfect agreement with the desired training
results with the low value of two error indices, i.e. RMSE and
MAPLE. Most importantly, our designed DNN method obtains
some advantages such as in high accuracy, low execution time,
and decreased computational complexity.
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APPENDIX A

Proof of Lemma 1. According to Equation (16), the average BLER
at 1 can be expressed as

𝜀1
≈ v1

√
𝜌1H

∫
𝜌1L

F𝛾x11
(𝛾)d𝛾. (A1)

By substituting Equation (10) into Equation (A1), we obtain

𝜀1
(x ) =

⎧⎪⎪⎪⎨⎪⎪⎪⎩

v1

√ 𝜌1H∫
𝜌1L

dx,
𝛼1

𝛼2
≤ 𝜌1L ,

v1

√1 + v1

√ 𝜌1H∫
𝛼1∕𝛼2

dx, 𝜌1L <
𝛼1

𝛼2
< 𝜌1H ,

v1

√2,
𝛼1

𝛼2
≥ 𝜌1H ,

(A2)

where

1 =

𝛼1∕𝛼2

∫
𝜌1L

exp

(
−𝜆0

x

G1𝛾̄(𝛼1 − 𝛼2x )

)
dx, (A3)

and

2 =

𝜌1H

∫
𝜌1L

exp

(
−𝜆0

x

G1𝛾̄(𝛼1 − 𝛼2x )

)
dx. (A4)

We change the variable of x in Equations (A3) and (A4) by set-
ting y = 𝛼1 − 𝛼2x. By doing so, Equations (A3) and (A4) can
be rewritten as

1 =
1
𝛼2

exp

(
𝜆0

𝛼2G1𝛾̄

)
×

𝛼1−𝛼2𝜌1L

∫
0

exp

(
−𝜆0

𝛼1

G1𝛼2𝛾̄y

)
dy,

(A5)

2 =
1
𝛼2

exp

(
𝜆0

𝛼2G1𝛾̄

)
×

𝛼1−𝛼2𝜌1L

∫
𝛼1−𝛼2𝜌1H

exp

(
−𝜆0

𝛼1

G1𝛼2𝛾̄y

)
dy.

(A6)

Next, by calculating the integral in Equations (A5) and (A6) and
then replacing 1 and 2 into Equation (A2). After some manip-
ulations, we can obtain Lemma 1, which also completes the
proof. □

APPENDIX B

Proof of Lemma 2. The aid of Equations (11), (12), and (16),
the average BLERs of 2 in decoding x1 and x2 can be

derived as

𝜀
x12
=

⎧⎪⎪⎨⎪⎪⎩

v2

√(𝜌2H − 𝜌2L ),
𝛼1

𝛼2
≤ 𝜌2L ,

v2

√[(𝜌2H − 𝜌2L ) −
2

Γ(a+1)
3

]
, 𝜌2L <

𝛼1

𝛼2
< 𝜌2H ,

v2

√[(𝜌2H − 𝜌2L ) −
2

Γ(a+1)
4

]
,
𝛼1

𝛼2
≥ 𝜌2H ,

(A7)

where

3 = v2

√
𝛼1
𝛼2

∫
𝜌2L

Γ

(
a + 1,

1
b

√
x

G2𝛾̄(𝛼1 − 𝛼2x )

)
dx, (A8)

4 = v2

√
𝜌2H

∫
𝜌2L

Γ

(
a + 1,

1
b

√
x

G2𝛾̄(𝛼1 − 𝛼2x )

)
dx, (A9)

and

𝜀
x22
= v2

√
k

⎛⎜⎜⎜⎜⎜⎝
(𝜌2H − 𝜌2L ) + ∫

𝜌2H

𝜌2L

Γ

(
a + 1,

1

b

√
x

𝛼2G2𝛾̄

)
Γ(a + 1)

dx

⏟⎴⎴⎴⎴⎴⎴⎴⎴⎴⏟⎴⎴⎴⎴⎴⎴⎴⎴⎴⏟
5

⎞⎟⎟⎟⎟⎟⎠
.

(A10)

We set the integral 5 as marked in Equation (A10) as follows:

5 =

𝜌2H

∫
𝜌2L

Γ

(
a + 1,

1

b

√
x

𝛼2G2𝛾̄

)
Γ(a + 1)

dx. (A11)

By employing the integral in Equation (A11) and later replacing
the result of 5 into Equation (A10), we obtain

𝜀
x22
= v2

√
[

(𝜌2H − 𝜌2L ) −
2

Γ(a + 1)

(
Δ
(√
𝜌2H

)
− Δ

(√
𝜌2L

))]
,

(A12)

where

Δ(x ) =
x2

2
Γ

(
a + 1,

x

b
√
𝛼2G2𝛾̄

)
−

xa+2(
b
√
𝛼2G2𝛾̄

)a

×
e

−x

b
√
𝛼2G2 𝛾̄

2
−

(a + 2)

2

(
1

b
√
𝛼2G2𝛾̄

)2
Γ

(
a + 2,

x

b
√
𝛼2G2𝛾̄

)
.

(A13)

Next, by setting z =
1

b

√
x

G2𝛾̄(𝛼1−𝛼2x )
, the integral of Equations

(A8) and (A9) can be respectively simplified as follows:
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3 = v2

√
+∞

∫
ℑL

Γ
(
a + 1, z

) 2z

𝛼2
2

(
z2 + 𝜒

)2
dz, (A14)

4 = v2

√
ℑH

∫
ℑL

Γ
(
a + 1, z

) 2z

𝛼2
2

(
z2 + 𝜒

)2
dz, (A15)

where

ℑL =
1
b

√
𝜌2L

G2𝛾̄(𝛼1 − 𝛼2𝜌2L )
, (A16)

ℑH =
1
b

√
𝜌2H

G2𝛾̄(𝛼1 − 𝛼2𝜌2H )
, (A17)

𝜒 =
1

𝛼2
, (A18)

 = G2𝛾̄b
2. (A19)

Moreover, we apply integration by parts through setting u =

Γ(a + 1, z ) and dv =
2z

(z2+𝜒)
2 . By doing so, Equations (A14) and

(A15) can be analytically obtained as

3 =

(
𝛼1

𝛼2
2

)
Γ(a + 1, ℑL )

ℑL
2
+ 𝜒

−

+∞

∫
ℑL

zae−z

z2 + 𝜒
dz

⏟⎴⎴⏟⎴⎴⏟
Ψ1

. (A20)

4 =
𝛼1

𝛼2
2

[
Γ(a + 1, ℑL )

ℑL
2
+ 𝜒

−
Γ(a + 1, ℑH )

ℑH
2
+ 𝜒

]
−

ℑH

∫
ℑL

zae−z

z2 + 𝜒
dz

⏟⎴⎴⏟⎴⎴⏟
Ψ2

.

(A21)

Especially, Ψ1 and Ψ2 as marked in Equations (A20) and (A21)
are expressed as

Ψ1 =

+∞

∫
ℑL

zae−z

z2 + 𝜒
dz, (A22)

and

Ψ2 =

ℑH

∫
ℑL

zae−z

z2 + 𝜒
dz. (A23)

By setting u = e−z and applying again the integration by parts
method, Equations (A22) and (A23) can be analytically obtained
as

Ψ1 =
1

𝜒(1 + a)

⎡⎢⎢⎢⎣
∞
ℑL

||za+1e−z +

∞

∫
ℑL

za+1e−z𝛿
(
z
)
dz

⎤⎥⎥⎥⎦, (A24)

and

Ψ2 =
1

𝜒(1 + a)

⎡⎢⎢⎢⎣
ℑH

ℑL

||za+1e−z +

ℑH

∫
ℑL

za+1e−z𝛿
(
z
)
dz

⎤⎥⎥⎥⎦, (A25)

where 𝛿(z ) = 2F1(1,
1+a

2
; 1 +

1+a

2
; −

z2

𝜒
) with 2F1(⋅, ⋅; ⋅; ⋅) is the

Gauss hypergeometric function [44, Equation (9.14.2)].
According to [45, Equation (15.1.1a)], the integral in Equa-

tions (A24) and (A25) are divergence. It is difficult to obtain
directly the closed-form mathematical expressions for this inte-
gral. Here, based on Matlab software, the authors obtain the
approximated values of Ψ1 and Ψ2, respectively. Finally, by
substituting the results in Equations (A24) and (A25) into
Equations (A20) and (A21), we attain the desired results as in
Lemma 2. The proof is concluded. □
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Dual-hop Relaying Networks for Short-Packet
URLLCs: Performance Analysis and Optimization

Nguyen Thi Yen Linh, Ngo Hoang Tu, Pham Ngoc Son, and Vo Nguyen Quoc Bao

Abstract—This paper investigates short-packet communications
for the dual-hop decode-and-forward relaying system to facilitate
ultra-reliable and low-latency communications. In this system,
based on the transmit antenna selection and partial relay selection
techniques, a selected relay having the highest received signal-to-
noise ratio (SNR) serves as a forwarder to support the unavailable
direct link between the source and destination, whereas a max-
imum ratio combining technique is leveraged at the destination
to achieve the highest diversity gain. Approximated expressions
of end-to-end (e2e) block error rates (BLERs) are derived over
quasi-static Rayleigh fading channels and the finite-blocklength
regime. To gain more insights about the performance behavior in
the high-SNR regime, we provide the asymptotic analysis with two
approaches, from which the qualitative conclusion based on the di-
versity order is made. Furthermore, the power allocation and relay
location optimization problems are also considered to minimize
the asymptotic e2e BLER under the configuration constraints.
Our analysis is verified through Monte-Carlo simulations, which
yield the system parameters’ impact on the system performance.

Index Terms—Optimization, relay network, short-packet com-
munications, ultra-reliable and low-latency.

I. INTRODUCTION

IN the dramatical development of emerging communication
systems, the technologies that support the fifth-generation

and beyond networks are positive factors in realizing the
era of the Internet of things and hyperlinked society by
enabling enhanced mobile broadband, massive machine-type
communications, and ultra-reliable low-latency Communica-
tions (uRLLCs) [1]–[3]. Known as one of the key services,
uRLLC requires the reliability more than 99.9999%, which
refers to packet error rate lower than 10−5 [4], [5], and latency
around 1 − 10 ms [6]. Inspired by these requirements, short-
packet communications (SPCs) with finite-blocklength have be-
come a potential solution, where some pioneering frameworks
on SPCs have been considered in the literature. For example,
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Polyanskiy et al. in [7] explored the approximation of the
maximum achievable rates as a function of error probability
and blocklength. Meanwhile, Yang et al. in [8] determined the
appropriate blocklength for the best ergodic capacity. Moti-
vated by the pioneering works, the outstanding performance
and capability of SPCs to support the aforementioned uRLLC
requirements has been well confirmed with the integrations of
various technologies and network models, such as the non-
orthogonal multiple access [9], energy harvesting [6], and the
multiple-input multiple-output (MIMO) systems [10], etc.

Besides that, the relaying system is known as an effective
solution to extend coverage, limit transmit power support, and
improve the efficiency of data transmission by using interme-
diate relaying nodes to support information transmission and
reception over short distances [11]. Recently, many scientists
have paid more attention to work on SPCs in relay networks
to enhance system performance and fulfill service require-
ments for 5G and beyond networks. Specifically, Yifan Gu
et al. in [12] compared the performance of full-duplex relay-
ing (FDR) and half-duplex relaying (HDR) dual-hop networks
under SPCs in terms of the block error rate (BLER). The
results of [12] have revealed that the FDR scheme achieves
better performance than that of HDR with less stringent BLER
requirements and low transmit power constraints. in [13], a
dual-hop hybrid automatic repeat request IoT network was
investigated with SPCs, where the users utilized either se-
lection combining or maximum ratio combining (MRC) to
detect the signals. Analyzing results in [13] have confirmed
that the MRC scheme achieves superior performance compared
to the selection combining scheme with big-enough transmit
power and a long-enough blocklength. Subsequently, in [14],
Makki et al. considered SPCs in multi-relay networks, where
relays applied either amplitude-and-forward (AF) or decode-
and-forward (DF) schemes to transmit and process the infor-
mation. It is shown that the end-to-end (e2e) throughput of the
DF scheme achieves better performance than that of the AF
scheme when increasing the number of hops in a wider range
of decoding delays.

A joint optimization investigation of power allocation (PA)
and relay location (RL) configurations for multihop MIMO
relay networks with SPCs was provided in [15]. Meanwhile,
the work [16] considered the partial relay-selection (PRS) tech-
nique, in which the best relay was selected to forward the signal
to the destination. The results in [16] have yielded a tradeoff that
increasing SNR and blocklength improve system performance
while increasing latency as the longer packets.

In this paper, to leverage the above aforementioned benefits
of the relay networks, we first study a DF multi-relay scheme

1229-2370/22/$10.00 © 2022 KICS
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in a dual-hop network with SPCs to support not only ultra-
reliability but also low-latency, where (i) the transmit antenna
selection (TAS) scheme is conducted for the signal processing
of multiple transmit antennas of the source, (ii) the PRS tech-
nique is utilized to determine the best relay having the highest
SNR among multiple relays, and (iii) the destination uses the
MRC technique for multiple installed antennas to achieve the
highest diversity gain. Our main contributions are summarized
as follows:

• We derive the approximated and asymptotic closed-form
expressions of the e2e BLERs for both the selective
DF (SDF) and fixed DF (FDF) schemes in the finite-
blocklength regime and quasi-static Rayleigh fading chan-
nels. The result indicates that the BLERs of the two
schemes are identical in the average and high-SNR regions
but distinguished in the low-SNR regime.

• We also investigate the performance in terms of e2e la-
tency and system throughput to provide a comprehensive
overview of not only ultra-reliability but also low-latency
standpoints.

• We propose two asymptotic approaches for the e2e BLER,
in which the second asymptotic approach is a way to
validate the correctness of the first approach. This reveals
that both of the asymptotic approaches for the e2e BLER
perfectly match with each other.

• We analyze two important practical optimization prob-
lems, including PA and RL, which are obtained in the
closed-form expressions for the designed configurations.

The remaining of this paper is organized as follows. In Sec-
tion II, we describe the proposed system model and derive the
preliminary essential cumulative distribution function (CDF)
forms. The BLER analysis of the proposed system model with
both approximated and asymptotic expressions is presented in
Section III. Subsequently, the optimization problems of PA
and RL are analyzed in Section IV. Numerical and simulation
results are discussed in Section V. Eventually, the conclusion is
provided in Section VI.

II. SYSTEM MODEL

As illustrated in Fig. 1, we consider a dual-hop network
consisting of a based station performed as a source (S)
equipped with antennas St (t = 1, 2, · · ·, T ), N single-antenna
relays Rn (n = 1, 2, · · ·, N), and a destination (D) installed
with antennas Dm (m = 1, 2, · · ·,M)1. We assume that there
is no direct link between the source and destination. The system
operates in a time-division multiple-access method with two
consecutive time slots via the help of the relays.

In the first time slot, the source transmits its signals to all
relays, where the TAS and PRS techniques are simultaneously
utilized. Based on the TAS principle, the system selects only
one optimal transmit antenna, which maximizes the received
SNR, out of T antennas of the source to perform the trans-
mission. We note that the TAS scheme on the transmit side
can achieve a significant reduction in hardware cost and power

1The value of t = 1, 2, · · ·, T , n = 1, 2, · · ·, N , and m = 1, 2, · · ·,M will
be used throughout this paper if we do not specifically mention.

Fig. 1. A dual-hop TAS/PRS/MRC relay system with SPCs.

consumption because only a single radio-frequency chain is
used. Subsequently, the PRS scheme is used with the principle
that only the relay having the highest SNR is selected as a
forwarder for the next hop. Denoting Rb as the selected relay
after utilizing the TAS and PRS schemes [17], [18], we have

b = arg max
t=1,···,T
n=1,···,N

γSRt,n , (1)

where γSRb
denotes the output SNR in the first hop and

γSRt,n
is the SNR of the link from St → Rn. Here, γSRt,n

follows the exponential distribution with the average SNR being
calculated as

γ̄SRt,n
=
PS

σ2
E
{∣∣ht,n∣∣2} =

PS

σ2
ΩSRt,n

, (2)

where PS is the transmit power of S, ht,n and ΩSRt,n
are the

channel coefficient and average channel gain of the link from
St → Rn, respectively, and σ2 denotes the additive white
Gaussian noise variance. The CDF of γSRb

is given as

FγSRb
(γ) =

T∏
t=1

N∏
n=1

Pr
(
γSRt,n ≤ γ

)
=

T∏
t=1

N∏
n=1

FγSRt,n
(γ).

(3)

We assume that the channel coefficients in each hop are
quasi-static block-fading channels [8], where channel fading
coefficients remain the constant value during each transmission
block and change independently in the another transmission.
The independent and identically distributed (i.i.d.) channels are
also assumed with the links of St → Rn and Rb → Dm. In
such a scenario, the average SNRs for all of the branches γ̄SRt,n

are the same, i.e., γ̄SRt,n
= γ̄SR. As a result, the CDF of the

output SNR in the first hop γSRb
is given by [18, Eq. (3)]

FγSRb
(γ) =

[
1− exp

(
− γ

γ̄SR

)]NT
=

NT∑
n=1

(−1)
n−1

(
NT

n

)[
1− exp

(
− nγ

γ̄SR

)]
.

(4)

In the second time slot, the best relay node uses DF technique
to decode successfully the received signal and transfer this
signal to the destination D. At the destination D, the spatial
diversity MRC protocol is investigated, i.e., it combines all
channels Rb → Dm at the destination. Therefore, the output
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SNR at the destination will increase linearly with the number
of diversity branches. As a result, the SNR at the output of the
MRC selector is determined by

γRbD =

M∑
m=1

γRbDm
, (5)

where γRbDm
is the received SNR at the antenna Dm. Under

i.i.d. Rayleigh fading assumption for the link of Rb → Dm,
we also have γ̄RbDm

= γ̄RbD = PRb
ΩRbD/σ

2, where PRb

is the transmit power at Rb and ΩRbD is the average channel
gain of the link from Rb → D. We note that |gm|2 follows
the exponential distribution so that γRbDm follows the chi-
squared distribution with a mean of Mγ̄RbD and variance
2Mγ̄RbD [19]. Accordingly, the CDF of γRbD is given by

FγRbD (γ) = 1− exp

(
− γ

γ̄RbD

) M∑
m=1

(
γ

γ̄RbD

)m−1

(m− 1)!
. (6)

III. PERFORMANCE ANALYSIS

In this section, we derive the approximated closed-form ex-
pression for the e2e BLER under the finite-blocklength regime.
The asymptotic analysis are further studied to gain more in-
sights into the performance behavior in the high-SNR regime.
Furthermore, the performance in terms of e2e latency and
throughput is also considered.

A. Average BLER

We assume that each transmission blocklength is k channel
uses (CUs). When S transmits β information bits to D over
k during each packet transmission, the coding rate of the pro-
posed system is r = 2β/k. For SPCs, the minimum blocklength
should be larger than 100 CUs [20], the average BLER can be
tightly approximated as [15, Eq. (9)]

ε̄X ≈ E

{
Q

(
C (γX )− r√
V (γX ) /k

)}
, (7)

where X ∈ {SRb,RbD}, C (γX ) = log2 (1 + γX )
is the Shannon channel capacity, V (γX ) =(
1− 1/(1 + γX )

2
)
(log2e)

2 is the channel dispersion
measuring the random variation of a channel compared to a
defined channel for the same capacity, E {.} is the expectation
operator, and Q (.) is the Gaussian Q-function [21]. From (7),
we observe that the form of Gaussian Q-function is too
complicated, which yields that it is intractable to solve (7)
directly. We now envoke the approximated linear form of
Q
(
(C (γX )− r)/

√
V (γX ) /k

)
≈ Φ (γX ) [20, Eq. (14)] with

Φ (γX ) =


1, γX ≤ ρL,

0.5− v
√
k (γX − θ) , ρL < γX < ρH ,

0, γX ≥ ρL,

(8)

where v = 1/
√
2π (22r − 1), θ ∆

= 2r−1, ρH = θ+1/(2v
√
k),

and ρL = θ − 1/(2v
√
k).

By inserting (8) into (7), the average BLER for the scheme S
can be tightly approximated as

ε̄X ≈
∞∫
0

Φ (γ) fγX (γ) dγ, (9)

where fγX (γ) denotes the probability density function of γX .
Subsequently, (9) is calculated by utilizing the partial integra-
tion method, which yields

ε̄X ≈
∞∫
0

Φ (γ) dFγX (γ)

=

(
Φ (γ)FγX (γ)

)∣∣∣∣∣ γ = ∞
γ = 0

−
∞∫
0

FγX (γ) dΦ (γ)

= v
√
k

ρH∫
ρL

FγX (γ) dγ. (10)

By substituting (4) and (6) into (10), the average BLERs at
the first and second hop are obtained, respectively, as

ε̄SRb
≈1 + v

√
k

NT∑
n=1

(−1)
n−1

(
NT

n

)
γ̄SR

n

·
{
exp

(
−nρH
γ̄SR

)
− exp

(
−nρL
γ̄SR

)}
, (11)

ε̄RbD ≈1− v
√
k

M∑
m=1

γ̄RbD

(m− 1)!

·
{
Υ

(
m,

ρH
γ̄RbD

)
−Υ

(
m,

ρL
γ̄RbD

)}
, (12)

where Υ(·, ·) is the lower incomplete Gamma function with
Υ(m,x) =

∫ x
0
tm−1 exp (−t) dt [22].

Proposition 1. Since the SDF scheme is considered at re-
lays [23], where the relay node supports only when it is able
to decode successfully the source information. As a result, the
e2e BLER can be calculated as

ε̄SDF
e2e = ε̄SRb

+ (1− ε̄SRb
) ε̄RbD. (13)

Otherwise, since FDF is utilized at relays [24], where the
selected relay always decodes and forwards the source infor-
mation without regarding the ability of prosperous decoding. In
such a scenario, the e2e BLER is given by

ε̄FDF
e2e = ε̄SRb

(1− ε̄RbD) + (1− ε̄SRb
) ε̄RbD. (14)

B. Asymptotic BLER

In this subsection, to observe the qualitative conclusions on
the system performance, we present the asymptotic forms of the
e2e BLERs in the high-SNR regime, where the first asymptotic
approach is utilized to highlight the illustration of asymptotic
characteristics and the second approach is to validate the first
one.
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1) The first approach: In the high-SNR regime, by applying
the equivalent infinitesimal series of 1 − exp (−x) x→0∼ x to
(10), the asymptotic BLER of the first hop is calculated as

ε̃
(1)
SRb

≈ v
√
k

ρH∫
ρL

(
γ

γ̄SR

)NT
dγ =

v
√
k
(
ρNT+1
H − ρNT+1

L

)
(NT + 1) γ̄NTSR

.

(15)

The asymptotic BLER of the second hop is solved by envoking
the helps of [22, Eq.(8.352.6)] and [22, Eq.(8.354.1)] for (10),
as given respectively by

Υ

(
M,

γ

γ̄RbD

)
=

(M − 1)!

[
1− exp

(
− γ
γ̄RbD

) M∑
m=1

1
(m−1)!

(
γ

γ̄RbD

)m−1
]
,

(16)

Υ

(
M,

γ

γ̄RbD

)
=

(
γ

γ̄RbD

)M ∞∑
n=0

(−1)
n

n! (M + n)

(
γ

γ̄RbD

)n
γ/γ̄RbD→0

=
1

M

(
γ

γ̄RbD

)M
. (17)

As a result, we get

ε̃
(1)
RbD ≈ v

√
k

ρH∫
ρL

1

M !

(
γ

γ̄RbD

)M
dγ =

v
√
k
(
ρM+1
H − ρM+1

L

)
M ! (M + 1) γ̄MRbD

.

(18)

We note the value of BLER will be very small in the high-
SNR range, i.e., ε̄SRb

≪ 1 and ε̄RbD ≪ 1. Accordingly,
Proposition 1 can be simplified, yielding the e2e asymptotic
BLER for the first approach as

ε̃
(1)
e2e ≈ ε̃

(1)
SRb

+ ε̃
(1)
RbD. (19)

2) Riemann integral approximation: By revisiting (10), we
find that the value of ρH − ρL =

√
2π(22r − 1)/k is small

since r is small as k ≥ 100 [20]. In such a scenario,

the first-order Riemann integral approximation
b∫
a

f (x)dx =

(b− a) f
(
a+b
2

)
is valid for (10). As a result, the asymptotic

BLERs for the first hop and second hop are given, respectively,
by

ε̃
(2)
SRb

≈ FγSRb
(θ)

high−SNR
≈

(
θ

γ̄SR

)NT
, (20)

ε̃
(2)
RbD ≈ FγRbD (θ)

high−SNR
≈ 1

M !

(
θ

γ̄RbD

)M
. (21)

Similar to (19), the e2e asymptotic BLER in for the second
approach is obtained as

ε̃
(2)
e2e ≈ ε̃

(2)
SRb

+ ε̃
(2)
RbD. (22)

Remark 1. We observe that the average BLER of each hop
in (10) is only dependent on the CDF function of γX . When

FγX (γ) becomes too complicated, the first asymptotic ap-
proach can be intractable to obtain the closed-form expression
for the average BLER. Instead of using the first asymptotic
method, we can utilize the Riemann integral approximation to
simplify the calculation. In this paper, we do not only utilize the
second context to reduce the calculating complexity but also
validate the correctness of the first approach.

Proposition 2 (Diversity order). By denoting the average total
transmit SNR as γ̄ = P0/σ

2, the transmit power constraints
with PS/σ

2 = ϕγ̄ and PRb
/σ2 = (1− ϕ) γ̄ are satified, where

ϕ ∈ (0, 1) denotes the PA coefficient for the source S. The
diversity order of the proposed system is determined by [25]

Θ = − lim
γ̄→∞

log
(
ε̃
(1)
e2e

)
log (γ̄)

= − lim
γ̄→∞

log
(
ε̃
(2)
e2e

)
log (γ̄)

= min (NT,M) . (23)

Proof. From (19) and (22), we express the diversity order of the
considered system, respectively, in the forms of [25]

Θ = − lim
γ̄→∞

log
(
ε̃
(1)
e2e

)
log (γ̄)

= − lim
γ̄→∞

log
(

ς1
γ̄NT + ς2

γ̄M

)
log (γ̄)

= min (NT,M) , (24)

Θ = − lim
γ̄→∞

log
(
ε̃
(2)
e2e

)
log (γ̄)

= − lim
γ̄→∞

log
(

ς3
γ̄NT + ς4

γ̄M

)
log (γ̄)

= min (NT,M) , (25)

where

ς1 =
v
√
k
(
ρNT+1
H − ρNT+1

L

)
(NT + 1) (ΩSRϕ)

NT
, (26)

ς2 =
v
√
k
(
ρM+1
H − ρM+1

L

)
M ! (M + 1)

(
ΩRbD (1− ϕ)

)M , (27)

ς3 =
θNT

(ΩSRϕ)
NT

, (28)

ς4 =
θM

M !
(
ΩRbD (1− ϕ)

)M . (29)

The proof is concluded.
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C. e2e Latency and Throughput

The e2e latency is characterized by the average delay during
transmission and decoding. Let L(k) denote the delay for de-
coding a packet with the blocklength k. Based on [14, Eq. (6)],
the e2e packet transmission latency (measured in the number of
CUs) is given by

τ = (k + L (k)) (1− ε̄SRb
)︸ ︷︷ ︸

First hop delay

+ k + L (k)︸ ︷︷ ︸
Second hop delay

= (k + L (k)) (2− ε̄SRb
) , (30)

where L (k) = αk with α being a constant that represents
the decoding delay factor [26, Lemma 6]. We note that in
(30), the total latency is taken into account only when the
best relay successfully decodes the signal and then the message
arrives at the destination, regardless of whether this message is
successfully decoded at the destination or not, which is precise
to the analysis in [14, Eq. (6)].

Besides that, the e2e throughput is defined as the ratio of the
number of information bits successfully received at the destina-
tion and the e2e packet transmission latency, which is measured
in bits per CU (BPCU). As a result, the e2e throughput for the
considered system is expressed as

δ =
β (1− ε̄e2e)

τ
. (31)

IV. OPTIMIZATION ISSUES

This section investigates the optimization problems for PA
and RL to minimize the e2e BLER under the system configura-
tion and uRLLC constraints.

A. PA Optimization

In this subsection, we will answer the important question of
the relay system under the fixed coordinations of the network
nodes, how is transmit power distributed to the source and
relay nodes for the best system performance? The optimal PA
optimization problem is given by

min
P

ε̄e2e (P) s.t. PS + PRb
≤ P0, (32)

where P is a set of transmit power variables, i.e., P =
(PS , PRb

), and P0 denotes the total transmit power budget of
the system.

It is noted that the optimization problem (32) is non-convex
because the objective function ε̄e2e (P) is a non-convex func-
tion. Therefore, we attempt to transform (32) into a convex
optimization problem. For uRLLCs, the e2e BLER must be
lower than 10−5 [5], which requires a high SNR. As a result, we
can invoke (22)2 for the objective function in (32). Specifically,
the problem (32) can be approximated as

min
PS ,PRb

ε̃
(2)
SRb

+ ε̃
(2)
RbD s.t. PS + PRb

≤ P0. (33)

2We note that since the results of the first and second asymptotic approaches
are identical, the second strategy, however, provides lower calculating complex-
ity. Therefore, we consider (22) as the objective function for simplification.

By inserting (20) and (21) into (33), the optimization problem
(33) becomes

min
PS ,PRb

(
θσ2dη1
PS

)NT
+

1

M !

(
θσ2dη2
PRb

)M
s.t. PS + PRb

≤ P0, (34)

where d1 is the distance between the source and multiple relays
and d2 is the distance between multiple relays and the destina-
tion. We assume the simplified pathloss model [19] with the
average channel power gains ΩSRn

= d−η1 and ΩRbD = d−η2 ,
where η denotes the pathloss exponent.

Proposition 3. The optimization problem (34) is convex. There-
fore, the Lagrangian multiplier method is beneficial to find a
single global optimal solution P∗.

Proof. By considering the Hessian matrix [27, Theorem. (A.2)]

H (P) =

 ∂2 ε̃
(2)
e2e(P)

∂P 2
S

∂2 ε̃
(2)
e2e(P)

∂PS∂PRb

∂2 ε̃
(2)
e2e(P)

∂PRb
∂PS

∂2 ε̃
(2)
e2e(P)

∂P 2
Rb

 , (35)

where

∂2 ε̃
(2)
e2e (P)

∂PRb
∂PS

=
∂2 ε̃

(2)
e2e (P)

∂PS∂PRb

= 0, (36)

∂2ε̃e2e (P)

∂P 2
S

=
NT (NT + 1)

(
θσ2dη1

)NT
PNT+2
S

> 0, (37)

∂2ε̃e2e (P)

∂P 2
Rb

=
M (M + 1)

(
θσ2dη1

)M
M !PM+2

Rb

> 0. (38)

Because all diagonal elements of H (P) are positive, H (P)

is positive definite. As a result, ε̃(2)e2e (P) in (34) is a strictly
convex function. Since the constraint is affine, the optimization
problem (34) is convex, which completes the proof.

Based on Proposition 3, we use the Lagrangian multiplier
method to determine P∗, where the Lagrange function of (34)
is given by

∆1 (P, ψ1) =
(θσ2dη1)

NT

PNT
S

+
(θσ2dη2)

M

M !PM
Rb

− ψ1

(
PS + PRb

− P0

)
,

(39)

where ψ1 is a Lagrange multiplier constant. By considering the
partial derivatives of ∆1 (P, ψ1) with respect to PS , PRb

, and
P0 equal to zero, we get

∂∆1(P,ψ1)
∂PS

= − (θσ2dη1)
NT

NT

PNT+1
S

− ψ1 = 0, (F1) ,

∂∆1(P,ψ1)
∂PRb

= − (θσ2dη2)
M
M

PM+1
Rb

M !
− ψ1 = 0, (F2) ,

∂∆1(P,ψ1)
∂ψ1

= PS + PRb
− P0 = 0, (F3) .

(40)

By considering (F1)− (F2), we obtain

PRb
=

( (
θσ2dη2

)M
M

(θσ2dη1)
NT

M !NT

) 1
M+1

P
NT+1
M+1

S . (41)
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By substituting (41) into (F3), we get

PS + Z1P
NT+1
M+1

S︸ ︷︷ ︸
∆
=g(PS)

= P0, (42)

where Z1 =

(
(θσ2dη2)

M
M

(θσ2dη1)
NT

M !NT

) 1
M+1

. We note that, when PS ,

Z1 > 0, and M,N, T ∈ N∗, g (PS) is an monotonically in-

creasing function because of ∂g(PS)
∂PS

= 1+Z1
NT+1
M+1 P

NT−M
M+1

S >

0. Furthermore, the right hand side of (42) is a constant func-
tion. When g (0) = 0, g (PS) > 0, and P0 > 0, (42) only
has a unique solution. To solve (42), we consider the following
proposition.

Proposition 4 (Newton–Raphson iterative root-finding algo-
rithm). We consider f (x), from a well-chosen value x0, the
iterations for a unique root of f (x) can be determined as

xn+1 = xn − f (xn)

∂f (xn) /∂xn
. (43)

Eventually, xn+1 converges to a unique root.

Proof. Based on the definition of the derivative, we have
∂f(x̂)
∂x̂ = lim

x→x̂

f(x)−f(x̂)
x−x̂ . This also means

∂f (x̂)

∂x̂
→ f (x)− f (x̂)

x− x̂
, (44)

where the notation → represents the convergence. Assuming
that x̂ is a solution, we have f (x̂) = 0. From (44), we get
∂f(x̂)
∂x̂ → f(x)

x−x̂ , which yields

x− f (x)

∂f (x̂) /∂x̂
→ x̂, (45)

where x̂ is a converged unique solution. The proof is concluded.

Remark 2. We note that the non-linear function (42) with
its constraints has sufficient conditions to satisfy the guar-
anteed convergence requirement for both the Newton–Raphon
and other search methods (e.g., Bisection, Secant, Bairstow),
i.e., a single variable function with a unique real root and
an easily determinable derivative. In this context, since a fair
comparison between the Newton-Raphson and other search
methods is guaranteed, the Newton-Raphson method offers the
quickest convergence rate [28]. Although the Bisection search
method is the simplest method to understand, it has the linear
rate of convergence, which is the search method with the lowest
convergence rate. Meanwhile, the Secant and Bairstow search
methods have aureal number and quaradtic convergence rates,
respectively, which are higher ones than that of the Bisection
search method but lower than that of the Newton-Raphson
method. As a result, the used Newton-Raphson search method
is the most efficient selection in our scope.

By utilizing Proposition 4, Algorithm 1 is utilized to find
the solution P ∗

S for (42). Based on the optimal solution P ∗
S

Algorithm 1 Iterative root-finding for (42)
Input: θ, σ2, d1, d2, η,M,N, T, P0

Output: P ∗
S

1: Initialize the maximum number of iteration Nmax = 1000
and PS,0 = 1

2: Compute Z1 =

(
(θσ2dη2)

M
M

(θσ2dη1)
NT

M !NT

) 1
M+1

3: for 0 ≤ n ≤ Nmax do
4: f

(
PS,n

)
= PS,n + Z1P

NT+1
M+1

S,n − P0

5:
∂f(PS,n)
∂PS,n

= 1 + Z1
NT+1
M+1 P

NT−M
M+1

S,n

6: PS,n+1 = PS,n − f(PS,n)
∂f(PS,n)/∂PS,n

7: end for
8: Solution P ∗

S = PS,Nmax+1

attained from Algorithm 1 and (F3), the optimal P ∗
Rb

is given
by

P ∗
Rb

= P0 − P ∗
S . (46)

Remark 3. We note that, in a special case with NT =M , (42)
can be easily solved and yields a unique solution as{

P ∗
S = ϕP0,

P ∗
Rb

= (1− ϕ)P0,
(47)

where ϕ =
(
1 + (1/M !)

1/(M+1)
(d2/d1)

(ηM)/(M+1)
)−1

.

B. RL Optimization

In this subsection, the optimal RL configuration is designed
to minimize the e2e BLER with the constraint of the normalized
transmission distance and the given PA configuration. Since
the original RL optimization is non-convex, we formulate the
optimal RL problem as a convex optimization by utilizing the
same hypotheses as those in the PA optimization problem.
Specifically,

min
d

ε̃
(2)
e2e (d) = min

d1,d2
ε̃
(2)
SRb

+ ε̃
(2)
RbD s.t. d1 + d2 = D, (48)

where d = (d1, d2) and D represents the normalized transmit
distance. By substituting (20) and (21) into (48), we get

min
d1,d2

(
θσ2dη1
PS

)NT
+

1

M !

(
θσ2dη2
PRb

)M
s.t. d1 + d2 = D.

(49)

By following the same footsteps as Proposition 3, it is the
fact that (49) is a convex optimization problem. Therefore, the
Lagrangian multiplier method is beneficial to find the global
optimal solution d∗. We define the Lagrangian cost function
for (49) as

∆2 (d, ψ2) =
(
θσ2dη1
PS

)NT
+ 1

M !

(
θσ2dη2
PRb

)M
− ψ2 (d1 + d2 −D) ,

(50)
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Algorithm 2 Iterative root-finding for (53)
Input: θ, σ2, PS , PR, η,M,N, T,D
Output: d∗1

1: Initialize the maximum number of iteration Nmax = 1000
and d1,0 = 1

2: Compute Z2 =

(
(θσ2)

NT
NTPM

Rb
M !

(θσ2)MMPNT
S

) 1
Mη−1

3: for 0 ≤ n ≤ Nmax do
4: f (d1,n) = d1,n + Z2d

NTη−1
Mη−1

1,n −D

5:
∂f(d1,n)
∂d1,n

= 1 + NTη−1
Mη−1 Z2d

η(NT−M)
Mη−1

1,n

6: d1,n+1 = d1,n − f(d1,n)
∂f(d1,n)/∂d1,n

7: end for
8: Solution d∗1 = d1,Nmax+1

where ψ2 is a Langrange multiplier constant. Similarly, by
performing the partial derivatives of ∆2 (d, ψ2) with respect
to d1, d2, and ψ2 equal to zero, we obtain

∂∆2(d,ψ2)
∂d1

=
(θσ2)

NT

PNT
S

NTηdNTη−1
1 − ψ2 = 0, (G1) ,

∂∆2(d,ψ2)
∂d2

=
(θσ2)

M

PM
Rb

M !
MηdMη−1

2 − ψ2 = 0, (G2) ,

∂∆2(d,ψ2)
∂ψ1

= d1 + d2 −D = 0, (G3) .

(51)

By considering (G1)− (G2), we get

d2 =

((
θσ2
)NT

NTPMRb
M !

(θσ2)
M
MPNTS

) 1
Mη−1

d
NTη−1
Mη−1

1 . (52)

Subsequently, by inserting (52) into (G3), we obtain

d1 + Z2d
NTη−1
Mη−1

1 = D, (53)

where Z2 =

(
(θσ2)

NT
NTPM

Rb
M !

(θσ2)MMPNT
S

) 1
Mη−1

. Similar to (42), (53)

also has a unique solution. By utilizing Proposition 4, we
design Algorithm 2 to determine the optimal solution d∗1 for
(53). Eventually, we replace the obtained d∗1 from Algorithm 2
into (G3), which yields

d∗2 = D − d∗1. (54)

Remark 4. For a special case with NT = M , the optimal RL
configuration is given by d∗1 = D

(
1 + (M !)

1
Mη−1

(
PRb

PS

) M
Mη−1

)−1

,

d∗2 = D − d∗1.

(55)

Remark 5. It is worth noting that, from the derived optimal
distances given in this part, we can easily indicate the optimal
relay coordination. Specifically, the optimal distances can be
expressed as

d∗1 =

√
(x∗R − x∗S)

2
+ (y∗R − y∗S)

2
, (56)

d∗2 =

√
(x∗D − x∗R)

2
+ (y∗D − y∗R)

2
, (57)
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Fig. 2. The performance comparison between the FDF and SDF schemes,
where N = 2 and M = 3.

where (x∗S , y
∗
S), (x∗R, y

∗
R), and (x∗D, y

∗
D) denote the coordi-

nations of the source, relays, and destination, respectively.
Because of the linear topology assumption, |y∗R − y∗S | =
|y∗D − y∗R| = 0. Accordingly, d∗1 and d∗2 are simplified to
d∗1 = |x∗R − x∗S | and d∗2 = |x∗D − x∗R|, respectively. In such
a scenario, a system of 3 linear equations is represented in a
matrix multiplication form as Ax = b, where

A =

 −1 1 0

0 −1 1

1 0 −1

 ,x =

 x∗S
x∗R
x∗D

 , and b =

 d∗1

d∗2

−D

 .
(58)

Because all row vectors of A are linearly independent, the
determinant of A becomes zero, which implies that the inverse
of A, denoted by A−1, exists. As a result, the optimal relay
coordination is determined as x = A−1b.

V. SIMULATION RESULTS AND DISCUSSION

In this section, we perform Monte Carlo simulations to verify
our theoretical analysis presented in the previous sections.

A. Performance Evaluation

For parameter settings, we assume the information with
β = 256 bits, blocklength k = 256 CUs, and pathloss exponent
η = 3. We consider the asymmetric system with d1 = 0.7 ·D,
d2 = 0.3·D, PS = 0.7·P0, and PRb

= 0.3·P0. The normalized
transmission distance D = 10 is assumed.

First, we compare the e2e BLER between the FDF and SDF
schemes, as shown in Fig. 2. Here, N = 2 and M = 3 are
assumed for the parameter settings. In this figure, we observe
that although the e2e BLERs of the SDF and FDF schemes
are identical in the medium and high-SNR regimes, their
performance, however, is different in the low-SNR range. In
particular, the performance of FDF is better than that of the SDF
scheme in the low-SNR regime. Consequently, we will only
consider the FDF scheme for the later figures. In addition, the
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Fig. 3. The e2e BLER versus the number of source antennas T , where N = 2
and M = 3.

influence of the number of source antennas T on the e2e BLER
is also depicted with some typical values of T = 1, 2, and 3.
It is clear that the performance improvement is significant only
when T goes from 1 to 2, whereas even in the low-SNR regime,
there is a negligible gap in the case of T = 3 compared to
that of T = 2. When γ̄ gets sufficiently high, the e2e BLERs
with T = 2 and T = 3 are entirely identical, which yields that
the value of T should be conservatively chosen to balance the
tradeoff between the cost implementation and performance. To
see this behavior in the wider range of T , Fig. 3 is dominated.
Importantly, the simulation results completely coincide with the
theoretical analysis results, which confirm the correctness of
our analysis.

Fig. 3 is dedicated to investigating the effect of T on the sys-
tem performance, whereN = 2,M = 3, and γ̄ = 10, 15, 20 dB
are assumed. As observed in Fig. 3, the e2e BLER becomes
saturated when T ≥ 2. As a result, T = 2 is an efficient choice
to balance the tradeoff between the performance and cost of
implementation. One way to improve the system performance
as expected is by increasing the average transmit SNR γ̄, as
shown in Fig. 3. However, the transmit power is usually limited
in practice; and even when the transmit power can be increased
as much as possible, it can cause interference with the other
propagation channels. Meanwhile, increasing the number of
relays N and destination antennas M can be considered as
an alternative way to significantly improve the system perfor-
mance, which is illustrated in Fig. 4.

Fig. 4 investigates the effect of the number of relays and
destination antennas on the system BLER, which is presented
in three-dimensional space. Each plane represents the BLER
analysis result with a specific average transmit SNR, where we
consider three levels of γ̄ as 5 dB, 10 dB, and 15 dB. Here,
T = 2 is assumed. The simulation results, which are presented
by dots, are math well with the analysis plane. As seen in Fig. 4,
the e2e BLERs dramatically drop when γ̄, N , and M increase,
as expected. We note that, as stated in Proposition 2, the diver-
sity gain of the proposed system is dependent on the design of
the number of relays, source antennas, and destination antennas,
which yields the important role of the designed numbers of

Fig. 4. The influence of the number of relays and destination antennas on the
system performance, where T = 2.
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Fig. 5. The effect of blocklength k on the e2e BLER, where T = 2, N = 4,
and M = 3.

relays and antennas for the network.
Subsequently, Fig. 5 shows the effect of blocklength on the

system performance in three typical cases of average SNRs as
10 dB, 15 dB, and 20 dB, where the parameters of T = 2,
N = 4, and M = 3 are set. In Fig. 5, we recognize that the
system performance is improved by increasing the average SNR
and blocklength. However, we note that the longer blocklength
also causes the higher e2e latency, as depicted in Fig. 8. This
tradeoff on the blocklength value should be conservatively
considered. For example, for a given average SNR γ̄ = 20 dB,
to ensure the reliability requirement in the order of e2e BLER
of 10−5, the blocklength of 450 CUs can be chosen.

Fig. 6 depicts the suitability between the approximated and
asymptotic BLERs. Here, the results are derived for the sce-
nario of T = 2, N = 4, M = 3, and k = 256, 512, 1024 CUs.
As seen in Fig. 6, the e2e BLER is decreased when increasing γ̄
and k. The theoretical analysis and simulation curves converge
with the asymptotic one in the high-SNR regime. Furthermore,
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Fig. 6. The suitability between the approximated and asymptotic BLERs as a
function of average SNR γ̄ in dB with T = 2, N = 4, and M = 3.
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Fig. 7. The influence of the e2e latency and throughput on the blocklength,
where T = 2, N = 4, M = 3, and γ̄ = 20 dB.

the second asymptotic approach is considered as a validated
strategy of the first asymptotic one, where they are in a good
agreement with each other.
Eventually, in Fig. 7, we can observe the system performance
in terms of the e2e latency and throughput that are the cru-
cial evaluation parameters in the uRLLC requirements, where
T = 2, N = 4, M = 3, γ̄ = 20 dB, and α = 0.5, 1.5, 2.5
are assumed. While increasing blocklength can improve the
reliability, they suffer from the higher latency and throughput.
Besides that, Fig. 7 also yields the impact of the decoding
delay factor. Specifically, with the higher value of α, the system
performance is negatively affected in terms of the e2e latency
and throughput. We note that, for a CU duration of 3 µs [6],
α = 1.5, and the parameter settings given in Fig. 7, if we
choose the blocklength of k = 450 CUs, the system will suffer
from the latency of around 2250 CUs corresponding to 6.75 ms
(<10 ms), which satisfies the low-latency constraint of uRLLCs
to serve factory-act applications [6].
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Fig. 8. The performance comparison between the optimal and non-optimal PA
configurations.

B. Performance Evaluation of Optimization Strategies

In this subsection, we compare the system performance of
the optimal and non-optimal configurations for PA and RL. For
a fair comparison, β = 256 bits, blocklength k = 256 CUs,
normalized transmit distance D = 1, and pathloss exponent
η = 3 are set in this subsection. The general case for T , N , and
M settings is considered with T = 2, N = 3, and M = 4.
Furthermore, we also show the optimization performance in a
special case with T = 1 and N = M = 2, where the optimal
configurations of PA and RL are dominated in (47) and (55).

Fig. 8 shows the performance comparison between the op-
timal and non-optimal PA configurations in both the general
and special cases of N and M . In this scheme, the distance
with d1 = 0.7 · D and d2 = 0.3 · D are fixed, as assumed
in Section V-A. To highlight the outstanding performance of
the optimal PA configuration designed in Section IV-A, we
consider the non-optimal scheme with the equal PA, i.e., PS =
PRb

= 0.5 ·P0. Fig. 8 reveals that the optimal PA performance
is significantly higher than that of the non-optimization in the
entire range of the average transmit SNR for both the general
and special cases. For e2e BLER of 10−5, the array gains of
2.5 dB are achieved in both the (T = 1, N = M = 2) and
(T = 2, N = 3,M = 4) cases.

In the performance comparison for RL configurations, we
assume that the power allocation is fixed with PS = 0.7 · P0

and PRb
= 0.3 · P0, as assumed in Section V-A. In Fig. 9, the

RL optimization designed in Section IV-B is compared to the
performance of the non-optimal RL scheme with d1 = d2 =
0.5·D. First, we recognize that the performance behavior shown
in Fig. 9 is the same as Fig. 8, which confirms the superior per-
formance of the designed optimal RL configuration. However,
the array gains achieved in Fig. 9 are much higher than that of
Fig. 8. Specifically, for e2e BLER of 10−5, the array gains of
6.25 dB and 9.5 dB are achieved with the (T = 1, N =M = 2)
and (T = 2, N = 3,M = 4) cases, respectively.
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Fig. 9. The performance comparison between the optimal and non-optimal RL
configurations.

VI. CONCLUSIONS

In this paper, we have investigated SPCs for the dual-hop
DF relaying system. The proposed relay network is benefi-
cial in the context of limited transmit power and co-channel
noise degradation, whereas the SPC framework is considered
to achieve uRLLCs. Besides that, the TAS, PRS, and MRC
techniques are utilized at the corresponding terminals to exploit
the diversity gain of the proposed system. In the quasi-static
Rayleigh fading channels and finite-blocklength regime, the
approximated e2e BLERs for both the SDF and FDF schemes
are derived from the closed-form expression, from which the
e2e latency and throughput are also investigated to provide a
performance overview of both ultra-reliability and low-latency.
Subsequently, the asymptotic e2e BLER is considered to get
more insights into the performance behavior in the high-SNR
regime. Furthermore, two optimization strategies of PA and
RL are analyzed to minimize the e2e BLER objective function
under the system constraints. The results have shown that the
BLERs of the SDF and FDF schemes are identical in the
average and high-SNR regimes but different in the low-SNR
range. Besides that, two asymptotic approaches for the e2e
BLER are well matched with each other. The simulation and
analysis results are also in good agreement and converge to the
asymptotic curve in the high-SNR regime, which validates the
correctness of our analysis. Most importantly, the performance
of the designed PA and RL optimization schemes is signifi-
cantly better than the non-optimal configuration.

REFERENCES

[1] M. Carugi, “Key features and requirements of 5G/IMT-2020 networks,”
[Online]. Available: https://www.Internetsociety.org.

[2] J. Navarro-Ortiz et al., “A survey on 5G usage scenarios and traffic
models,” IEEE Commun. Surveys Tuts., vol. 22, no. 2, pp. 905–929, Feb.
2020.

[3] N. N. Dao et al., “Survey on aerial radio access networks: Toward a
comprehensive 6G access infrastructure,” IEEE Commun. Surveys Tuts.,
vol. 23, no. 2, pp. 1193–1225, Feb. 2021.

[4] K. I. Pedersen, F. Frederiksen, G. Berardinelli, and P. E. Mogensen,
“The coverage-latency-capacity dilemma for TDD wide area operation
and related 5G solutions,” in Proc. IEEE VTC, May 2016, pp. 1–5.

[5] P. Popovski et al., “Wireless access for ultra-reliable low-latency commu-
nication: Principles and building blocks,” IEEE Net., vol. 32, no. 2, pp.
16–23, Mar.–Apr. 2018.

[6] O. L. A. López, E. M. G. Fernández, R. D. Souza, and H. Alves, “Ultra-
reliable cooperative short-packet communications with wireless energy
transfer,” IEEE Sensors J., vol. 18, no. 5, pp. 2161–2177, Apr. 2018.

[7] Y. Polyanskiy, H. V. Poor, and S. Verdú, “Channel coding rate in the
finite blocklength regime,” IEEE Trans. Inf. Theory, vol. 56, no. 5,
pp. 2307–2359, May 2010.

[8] W. Yang, G. Durisi, T. Koch, and Y. Polyanskiy, “Quasi-static multiple-
antenna fading channels at finite blocklength,” IEEE Trans. Inf. Theory,
vol. 60, no. 7, pp. 4232–4265, Apr. 2014.

[9] X. Sun, S. Yan, N. Yang, Z. Ding, C. Shen, and Z. Zhong, “Short-
packet downlink transmission with non-orthogonal multiple access,”
IEEE Trans. Wireless Commun., vol. 17, no. 7, pp. 4550–4564, 2018.

[10] J. Zeng et al., “Enabling ultrareliable and low-latency communications
under shadow fading by massive MU-MIMO,” IEEE Internet Things J.,
vol. 7, no. 1, pp. 234–246, Jan. 2020.

[11] T. Cover and A. E. Gamal, “Capacity theorems for the relay channel,”
IEEE Trans. Inf. Theory, vol. 25, no. 5, pp. 572–584, Sep. 1979.

[12] Y. Gu, H. Chen, Y. Li, and B. Vucetic, “Ultra-reliable short-packet
communications: Half-duplex or full-duplex relaying?” IEEE Wireless
Commun. Lett., vol. 7, no. 3, pp. 348–351, 2017.

[13] Y. Yang, Y. Song, and F. Cao, “HARQ assisted short-packet communica-
tions for cooperative networks over Nakagami-m fading channels,” IEEE
Access, vol. 8, pp. 151 171–151 179, Aug. 2020.

[14] B. Makki and M.-S. Alouini, “End-to-end performance analysis of delay-
sensitive multi-relay networks,” IEEE Commun. Lett., vol. 23, no. 12,
pp. 2159–2163, Dec. 2019.

[15] N. H. Tu and K. Lee, “Performance analysis and optimization of multihop
MIMO relay networks in short-packet communications,” IEEE Trans.
Wireless Commun., vol. 21, no. 6, pp. 4549–4562, Jun. 2022.

[16] V. N. Q. Bao and T. T. Thanh, “Performance analysis of partial relay
selection networks with short packet communications,” in Proc. IEEE
NICS. IEEE, Dec. 2019, pp. 23–26.

[17] I. Krikidis, J. Thompson, S. McLaughlin, and N. Goertz, “Amplify-and-
forward with partial relay selection,” IEEE Commun. Lett., vol. 12, no. 4,
pp. 235–237, 2008.

[18] V. N. Q. Bao and H. Y. Kong, “Diversity order analysis of dual-hop
relaying with partial relay selection,” IEICE Trans. Commun., vol. 92,
no. 12, pp. 3942–3946, 2009.

[19] A. Goldsmith, Wireless Communications. Cambridge University Press,
2005.

[20] B. Makki, T. Svensson, and M. Zorzi, “Finite block-length analysis of the
incremental redundancy HARQ,” IEEE Wireless Commun. Lett., vol. 3,
no. 5, pp. 529–532, Aug. 2014.

[21] P. C. Sofotasios and S. Freear, “Novel expressions for the marcum and one
dimensional Q-functions,” in Proc. IEEE ISWCS, 2010.

[22] I. S. Gradshteyn and I. M. Ryzhik, Table of integrals, series, and products.
Academic press, 2014.

[23] M. Khafagy, A. Ismail, M.-S. Alouini, and S. Aissa, “On the outage
performance of full-duplex selective decode-and-forward relaying,” IEEE
Commun. Lett., vol. 17, no. 6, pp. 1180–1183, 2013.

[24] G. Farhadi and N. C. Beaulieu, “Fixed relaying versus selective relaying
in multi-hop diversity transmission systems,” IEEE Trans. Commun.,
vol. 58, no. 3, pp. 956–965, 2010.

[25] D. Günduz, M. A. Khojastepour, A. Goldsmith, and H. V. Poor, “Multi-
hop MIMO relay networks: Diversity-multiplexing trade-off analysis,”
IEEE Trans. Wireless Commun., vol. 9, no. 5, pp. 1738–1747, May 2010.

[26] B. Makki, T. Svensson, G. Caire, and M. Zorzi, “Fast HARQ over finite
blocklength codes: A technique for low-latency reliable communication,”
IEEE Trans. Wireless Commun., vol. 18, no. 1, pp. 194–209, 2018.

[27] S. S. Rao, Engineering optimization: theory and practice. John Wiley
& Sons, 2019.

[28] B. Software, “Root finding – Method comparison.” [On-
line]. Available: https://mmiranda96blog.wordpress.com/2017/03/08/
root-finding-method-comparison/

https://mmiranda96blog.wordpress.com/2017/03/08/root-finding-method-comparison/
https://mmiranda96blog.wordpress.com/2017/03/08/root-finding-method-comparison/


11

Nguyen Thi Yen Linh received B.Sc and M.Sc
degrees in Applied Physics from Vietnam National
University, Ho Chi Minh (VNUHCM) in 2004 and
2008, respectively. In 2009, she joined the Depart-
ment of Faculty of Fundamental Science, Posts and
Telecommunications Institute of Technology (PTIT),
as a Lecturer. Now, she is working toward the Ph.D
degree in the Faculty of Electrical and Electronics
Engineering with Ho Chi Minh City University of
Technology and Education (HCMUTE). Her major
research interests are random wireless network, short

packet communications, cooperative communications, cognitive radio, physical
layer security and machine learning for wireless communication.

Ngo Hoang Tu received the B.S. degree in Computer
Networking and Data Communications from Ho Chi
Minh City University of Transport (UT-HCMC),
Vietnam, in 2020. He is currently pursuing his M.S.
degree in the Deparment of Smart Energy Systems
at Seoul National University of Science and Tech-
nology, South Korea. From January 2019 to January
2020, he worked as an Assistant Researcher with the
Wireless Communication Laboratory, the Posts and
Telecommunications Institute of Technology (PTIT),
Vietnam. From February 2020 to August 2020, he

was a Lecturer with the Department of Computer Engineering, UT-HCMC,
Vietnam. His research interests include the cognitive radio, relay networks,
MIMO systems, short-packet communications, and 6G infrastructures.

Pham Ngoc Son received the B.E. degree (2005) and
M.Eng. degree (2009) in Electronics and Telecom-
munications Engineering from Post and Telecommu-
nication Institute of Technology, Ho Chi Minh City
and Ho Chi Minh City University of Technology,
Vietnam, respectively. In 2015, he received the Ph.D.
degree in Electrical Engineering from University of
Ulsan, South Korea. He is currently a Lecturer in
the Faculty of Electrical and Electronics Engineering
of Ho Chi Minh City University of Technology and
Education (HCMUTE). His major research interests

are cooperative communication, cognitive radio, physical layer security, energy
harvesting, non-orthogonal multiple access, intelligent reflecting surface and
short packet communications.

Vo Nguyen Quoc Bao (Senior Member, IEEE)
(M’11—SM’16) served as the Dean of the Faculty of
Telecommunications and the Director of the Wireless
Communication Laboratory. He is currently an Asso-
ciate Professor of Wireless Communications with the
Posts and Telecommunications Institute of Technol-
ogy, Vietnam. He has authored over 200 journal and
conference articles that have over 2700 citations and
H-index of 25. His research interests include wireless
communications and information theory with current
emphasis on MIMO systems, cooperative and cog-

nitive communications, physical layer security, and energy harvesting. He is
a member of the Executive Board of the Radio-Electronics Association of
Vietnam and the Electronics Information and Communications Association
Ho Chi Minh City. He served as the Technical Program Co-Chair of ATC
(2013 and 2014), NAFOSTED, NICS (2014, 2015, and 2016), REV-ECIT
2015, ComManTel (2014 and 2015), and SigTelCom 2017. He is currently
serving as a Scientific Secretary of the Vietnam National Foundation for
Science and Technology Development Scientific Committee in Information
Technology and Computer Science. He is a Technical Editor-in-Chief of REV
Journal on Electronics and Communications since 2017, an Associate Editor
of the EURASIP Journal on Wireless Communications and Networking, an
Editor of the Transactions on Emerging Telecommunications Technologies
(Wiley ETT), the VNU Journal of Computer Science and Communication
Engineering, and the REV Journal on Electronics and Communications. Mr.
Bao’s awards and honors include IEEE Exemplary Reviewer for IEEE Wireless
Communications in 2013, best paper award at the 9th International Conference
on Communications and Networking in China (ChinaCom) in 2014, best
paper award at the International Conference on Computing, Management and
Telecommunications (ComManTel) in 2013, and outstanding paper award at
the 14th International Conference on Advanced Communication Technology
(ICACT) in 2012.



Nguyễn Thị Yến Linh, Võ Nguyễn Quốc Bảo, Phạm Ngọc Sơn 

DỰ ĐOÁN CÔNG SUẤT TỐI ƯU NGUỒN 
PHÁT CỦA HỆ THỐNG TRUYỀN GÓI TIN 
NGẮN QUA MẶT PHẢN XẠ THÔNG MINH 

BẰNG KỸ THUẬT HỌC SÂU 

Nguyễn Thị Yến Linh*+ 
, Võ Nguyễn Quốc Bảo*, Phạm Ngọc Sơn+ 

*Học Viện Công Nghệ Bưu Chính Viễn Thông 
+ Trường Đại học Sư Phạm Kỹ Thuật Thành Phố Hồ Chí Minh 

 

Tóm tắt- Trong bài báo này, chúng tôi đề xuất mô hình 

mạng nơ ron sâu để dự đoán công suất tối ưu nguồn phát 

của hệ thống truyền tin gói ngắn qua mặt phản xạ thông 

minh phù hợp yêu cầu uRLLCs. Đầu tiên, chúng tôi dẫn 

ra biểu thức xấp xỉ tỉ lệ lỗi khối qua kênh truyền fading 

Rayleigh. Dựa trên biểu thức tỉ lệ lỗi khối, chúng tôi tạo 

tập dữ liệu cho quá trình huấn luyện mạng nơ ron sâu và 

tiến hành kiểm tra kết quả dự đoán với một tập kiểm thử 

bất kỳ. Cuối cùng, để đánh giá chất lượng dự đoán của mô 

hình mạng nơ ron, chúng tôi dựa vào phương pháp đánh 

giá lỗi trung bình bình phương gốc (RMSE). Kết quả cho 

thấy rằng RMSE nhỏ (khoảng 
210−

) và giá trị này càng 

giảm khi tăng số lượng mẫu kiểm tra. 

Từ khóa- kỹ thuật học sâu, mặt phản xạ thông minh, 

fading Rayleigh, tỉ lệ lỗi khối, truyền thông gói tin ngắn. 

I.   GIỚI THIỆU 

Trọng tâm của mạng truyền thông không dây thế hệ 
thứ năm (5G)  và mạng không dây thế hệ tiếp theo (6G) là 
cung cấp dịch vụ đáng tin cậy cho các ứng dụng khác nhau 
với mục tiêu thiết kế sao cho thông lượng cao, giảm độ trễ 
đầu cuối và kết nối nhiều thiết bị [1, 2]. Do đó, giao tiếp 
cực kỳ tin cậy và độ trễ cực thấp (uRLLCs) được xem là 
yêu cầu chính cần đạt được của các hệ thống mạng không 
dây thế hệ mới nhằm hỗ trợ các ứng dụng mọi vật kết nối 
mạng (IoT) như tự động hóa công nghiệp, giao tiếp 
phương tiện kết nối mọi vật (V2X), thực tế ảo (VR) và 
thực tế tăng cường (AR) [3]. Dịch vụ uRLLCs yêu cầu 
nghiêm ngặt cả về độ tin cậy cực cao ( 99.9999%) và độ 

trễ phải cực thấp (1ms ) [4]. Để đáp ứng yêu cầu cao về 

độ tin cậy và độ trễ thấp trong uRLLCs, phương thức giao 
tiếp qua gói tin ngắn được xem như là giải pháp tiềm năng 
và chỉ được hỗ trợ trong các hệ thống giao tiếp không dây 
thế hệ mới [5, 6]. Cụ thể, các nghiên cứu gần đây cho thấy 
sự cải thiện về độ tin cậy và giảm độ trễ của hệ thống giao 
tiếp qua gói tin ngắn trong mạng chuyển tiếp cộng tác [7-
10]. Hơn nữa, gần đây các nhà nghiên cứu còn cho thấy 
khả năng cải tiến hiệu năng và giảm độ trễ khi nghiên cứu 
truyền gói tin ngắn kết hợp mặt phản xạ thông minh (IRS) 

[11, 12]. So với mạng chuyển tiếp cộng tác AF và DF thì 
chuyển tiếp qua IRS cải thiện hiệu năng hệ thống [13], mở 
rộng vùng phổ (tức khoảng cách truyền và nhận tín hiệu 
từ nguồn đến đích dưới sự hỗ trợ của IRS lớn hơn so với 
khoảng cách truyền và nhận tín hiệu giữa nguồn và đích 
qua nút chuyển tiếp), và tiết kiệm công suất phát của 
nguồn hơn do IRS chỉ đơn thuần phản xạ thụ động tín hiệu 
mà không cần bổ sung công suất [14, 15]. Hiện nay, để 
đảm bảo chất lượng dịch vụ cao (QoS) và độ trễ nghiêm 
ngặt của uRLLC đáp ứng yêu cầu dịch vụ của các hệ thống 
mạng tương lai, học sâu (DL) được công nhận là một giải 
pháp khả thi để giải quyết nhiều đề thực tế, chẳng hạn như 
dự đoán hiệu suất mạng, kiểm soát tắc nghẽn, quản lý hàng 
đợi và phân bổ tài nguyên cho hệ thống IoE [8]. Đặc biệt, 
một mô hình của học sâu là mạng nơ ron sâu (DNN). Đây 
là một trong những mô hình DL tiềm năng được quan tâm 
để giảm thiểu độ phức tạp tính toán và để đáp ứng các yêu 
cầu thời gian thực của các hệ thống mạng trong tương lai 
[16].  

A. Các nghiên cứu liên quan 

Gần đây, các nhà khoa học đã cho thấy sự cải thiện 

hiệu năng và giảm độ trễ của giao tiếp gói tin ngắn như 

trong các bài báo [7-10]. Trong [7], các tác giả chứng tỏ 

so với truyền gói tin dài thì truyền gói tin ngắn qua nút 

chuyển tiếp đạt độ tin cậy cao hơn khi xét ở trạng thái kênh 

truyền hoàn hảo và đặt biệt hiệu năng vượt trội ở giao thức 

giải mã và chuyển tiếp (DF) như trong [8]. Tiếp tục, bài 

báo [9] cho thấy độ tin cậy cao của kỹ thuật lựa chọn nút 

chuyển tiếp bán phần (PRS) để truyền gói tin ngắn trong 

hệ thống chuyển tiếp DF. Ở bài báo [10] hệ thống đa anten 

được thiết kế ở nguồn thu và giao thức tỉ số kết hợp cực 

đại (MRC) được sử dụng nhằm đạt độ phân tập cao, cải 

thiện hiệu năng truyền gói tin ngắn của hệ thống chuyển 

tiếp DF. Bên cạnh đó, gần đây mặt phản xạ thông minh đã 

được chứng minh là một biện pháp hữu hiệu cải tiến hiệu 

năng hơn hẵn mạng chuyển tiếp. Cụ thể, bài báo [13] cho 

thấy hiệu năng và độ lợi phân tập của mạng chuyển tiếp 

qua mặt phản xạ thông minh cải thiện hơn chuyển tiếp qua 

nút chuyển tiếp DF. Đặc biệt, chuyển tiếp DF có độ lợi 

phân tập cao hơn chuyển tiếp AF trong truyền tin gói tin 

dài. Đối với truyền thông tin gói ngắn có sự hỗ trợ của mặt 

phản xạ thông minh cũng đạt được sự cải tiến vượt bậc. Ở 

bài báo [11], các tác giả đã chứng minh được truyền tin 

gói ngắn qua mặt phản xạ thông minh đạt được độ lợi phân 

tập cao hơn hệ thống chuyển tiếp DF với cùng công suất 
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nguồn phát. Hay bài báo [12] cho thấy truyền gói tin ngắn 

qua IRS kết hợp với công nghệ NOMA có hiệu năng vượt 

trội hơn so với kết hợp giữa IRS và công nghệ đa truy nhập 

trực giao (OMA) để truyền gói tin ngắn.  

Hiện nay, mặc dù nghiên cứu truyền gói tin ngắn qua 
IRS được các nhà nghiên cứu quan tâm, tuy nhiên số 
lượng bài báo vẫn còn khá hạn chế. Hầu hết, các tác giả 
chủ yếu tập trung phân tích sự ảnh hưởng của hiệu năng 
hệ thống qua tỉ số lỗi khối (BLER) vào các tham số như 
công suất nguồn phát, số yếu tố phản xạ và độ rộng phổ. 
Vấn đề tồn tại khi nghiên cứu truyền gói tin ngắn qua IRS 
trong các hệ thống mạng 5G và thế hệ tiếp theo là làm sao 
đảm bảo được cả hai yêu cầu về độ tin cậy cao và độ trễ 
cực thấp uRLLCs. Tức là tìm lời giải cho bài toán tối ưu 

hệ thống sao cho phải đảm bảo được 
510−BLER và độ 

trễ nhỏ hơn 1ms . Điều này khó có thể giải quyết bằng 

phương pháp số thông thường vì hàm mục tiêu cho bài 
toán tối ưu thường phức tạp và không lồi. Mặt khác, gần 
đây kỹ thuật học sâu (đặc biệt mạng nơ ron sâu) đã được 
công nhận là mô hình hiệu quả để giải quyết các thử thách 
uRLLCs trong mạng không dây thế hệ mới [17] và các hệ 
thống IoT [18]. Cụ thể, các tác giả trong [19] đề xuất 
phương pháp học sâu để dự đoán sự phân bổ nguồn tài 
nguyên và lập lịch truy cập uRLLCs cho hệ thống truyền 
gói tin ngắn. Bài báo cho thấy phương pháp học sâu mang 
lại kết quả dự đoán chính xác và thời gian thực hiện ngắn 
phù hợp yêu cầu độ trễ thực của hệ thống 5G. Ở bài báo 
[20], các tác giả nghiên cứu kỹ thuật học sâu dự đoán 
BLER và thông lượng truyền gói tin ngắn trong hệ thống 
mạng nhận thức IoT đa truy nhập không trực giao. Bài báo 
chứng tỏ kết quả dự đoán từ DNN có độ chính xác cao và 
độ trễ thấp hơn so với các phương pháp khác, đặc biệt là 
mô phỏng theo Monte Carlo.  

B. Đóng góp chính của bài báo 

Dựa trên ưu điểm vượt trội của kỷ thuật học sâu và mặt 
phản xạ thông minh trong truyền tin gói tin ngắn nhằm đáp 
ứng yêu cầu cực kỳ nghiêm ngặt về độ tin cậy và độ trễ 
của hệ thống uRLLCs cho mạng không dây thế hệ tương 
lai. Đóng góp chính của chúng tôi trong bài báo được liệt 
kê như sau 

• Đầu tiên, chúng tôi đề xuất mô hình truyền 
thông tin gói ngắn có sự hỗ trợ của mặt phản xạ thông 
minh. Từ mô hình đề xuất, tỉ số lỗi khối dạng chính 
xác được dẫn ra để đánh giá hiệu năng cho hệ thống. 

• Thứ hai, chúng tôi đề xuất mô hình mạng nơ ron 
sâu DNN để ước lượng công suất phân bổ nguồn phát 
cho hệ thống đã đề xuất sao cho đạt yêu cầu uRLLCs. 

• Cuối cùng, chúng tôi đề xuất phương pháp đánh 
giá lỗi trung bình bình phương gốc (RMSE) để đánh 
giá kết quả dự đoán của mô hình mạng DNN. Qua đó, 
kết quả của bài báo cho thấy được sự cải tiến vượt trội 
của phương pháp học sâu dựa trên mô hình DNN về 
độ chính xác và thời gian thực thi hệ thống. 

Về cách trình bày, bài báo được phân bổ như sau. 
Phần II sẽ trình bày mô hình của hệ thống mạng 
chuyển tiếp qua mặt IRS và đánh giá hiệu năng hệ 
thống qua BLER. Mô hình mạng DNN, cách tạo tập 
dữ liệu và phương pháp đánh giá cho mô hình mạng 
đề xuất được trình bày trong Phần III. Phần IV, chúng 
tôi minh chứng sự cải tiến của mô hình mạng đề xuất 
qua mô phỏng Matlab. Cuối cùng là phần kết luận của 
bài báo. 

II. MÔ HÌNH VÀ ĐÁNH GIÁ HIỆU NĂNG HỆ 

THỐNG  

A.  Mô hình  

 

IRS 

Nguồn

Đích
Vật cản

i
h

i
g

( )
( )

Bộ điều khiển

 

Hình 1. Mô hình truyền gói tin ngắn qua mặt phản xạ 
thông minh. 

Mô hình hệ thống truyền gói tin ngắn qua IRS được 
mô tả qua Hình 1. Hệ thống bao gồm một nguồn phát sóng 

( )S , một nguồn nhận ( )D  và một IRS bao gồm N phần 

tử phản xạ thụ động. Giả sử rằng nguồn S và đích D sử 
dụng một ăng ten để truyền và nhận tín hiệu. Ở đây, chúng 
tôi cũng giả sử rằng không có đường truyền trực tiếp giữa 
nguồn và đích do vật cản từ môi trường. Hơn nữa, kênh 
truyền giữa nguồn và đích là kênh Rayleigh fading bán 
tĩnh phẳng.  

Bởi vì IRS hoạt động như một bộ phản xạ thông minh, 
do đó IRS có thể phối hợp, trao đổi thông tin trạng thái 
kênh từ nguồn và đích thông qua bộ điều khiển không dây 
[21]. Từ đó IRS có thể điều chỉnh pha của tất cả phần tử 
phản xạ sao cho tỉ số tín hiệu trên nhiễu nhận tại đích đạt 
lớn nhất [22]. Mặt khác, do suy hao tín hiệu đáng kể nên 
chúng tôi bỏ qua tín hiệu phản xạ trên IRS từ hai lần trở 
lên và chỉ xét tín hiệu phản xạ một lần [23]. Tín hiệu nhận 

tại đích D  được biểu diễn như sau: 

 
1

,
=

 
= + 

 


N

D i i i D D

i

y P h r g x n  (1)     

với  P  là công suất phát của nguồn S , 
Dx là tín hiệu 

cần truyền đến đích D , 
Dn là nhiễu Gauss trắng cộng 

(AWGN) với trung bình 0 và phương sai 
0N . Hơn nữa, 

= ij

ir e 
là hệ số phản xạ được tạo ra bởi yếu tố phản xạ 

thứ i trong IRS ( )1,2,...,=i N [13] và 
i  là độ dịch 

chuyển pha của yếu tố phản xạ thứ i trong IRS. Kế tiếp, 

ih  và 
ig là hệ số kênh truyền từ nguồn S đến yếu tố phản 

xạ thứ i trong IRS và từ yếu tố phản xạ thứ i đến đích D
, tương ứng. 

           
/ 2

1 ,−−= ijv

i ih d e   (2) 

          
/ 2

2 ,−−= ijv

i ig d e   (3)  

với 
i và

i ; 
iθ và 

iφ  lần lượt là biên độ và độ dịch pha 

của hệ số kênh 
ih và 

ig ; 1d và 2d lần lượt là khoảng cách 

từ nguồn S đến IRS và từ IRS đến đích, tương ứng; v là 

hệ số suy hao đường truyền. Chúng tôi cũng giả sử hệ 
thống giao tiếp được xét trong trường gần, nghĩa là  
khoảng cách giữa nguồn hoặc đích đến chính giữa IRS nhỏ 
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hơn  
22L


, với L kích thước cực đại của IRS và   là bước 

sóng của tín hiệu truyền [24]. 

Từ (1), tỉ số tín hiệu trên nhiễu (SNR) tức thời thu 
được tại đích D  được xác định như sau 

 

( )
2

1

1 2 0

.

− −

=
=

 i i i

N
j

i i

i

v v

P e

d d N

  
 

D

 (4)

 

Ở đây, IRS chọn góc dịch chuyển pha = +i i i    sao 

cho SNR trong (4) đạt giá trị lớn nhất [24] . Do đó, (4) có 
thể được viết gọn lại như sau 

                         
2 ,=  D    (5)     

  với  
1 1 2=

 =
N

i i

v v
i d d

 
và  

0

=
P

N
  là SNR trung bình. 

Theo [Định lý 1, 13], từ (5) hàm mật độ xác suất (PDF) 
và hàm phân phối tích lũy (CDF) của   có dạng như sau 

 ( )
( )

1

2

1
1 2

1 1
exp / ,

2 1

− 
 
 

+
+

 
=  

 
 +

a

a
a

f
b

b a

    



  

  (6)     

và  

            

( )
( )

( )

( )

1
1,

1

1
1,

1 ,
1

 
 +  
 

=
 +

 
 +  
 

= −
 +

i

a
b

F
a

a
b

a












    (7)  

với (i) là phép rút gọn sử dụng [25,  CT(8356.3)];  hàm 
gamma và gamma không hoàn chỉnh cận trên được định 
nghĩa theo [25, CT(8.310.1)] và [25, CT(8.350.2)] như sau 

 ( ) 1

0

.te t dt


− − =   (8) 

 ( ) 1, .


− − = 
t

x

x e t dt           (9) 

 và các tham số   

  
2

1

2

1,= −a



        (10)               

 2

1

,=b



   (11) 

 1

1 2

1
,

4
=

v v

N

d d


           (12)        

    

              
2

2

1 2

1 .
16

 
= − 

 
v v

N

d d


                         (13)                     

 B. Đánh giá hiệu năng hệ thống 

Trong phần này, chúng tôi sử dụng thông số tỉ lệ lỗi 

khối để đánh giá hiệu năng của hệ thống truyền tin gói 

ngắn qua IRS.  

Chúng tôi giả sử hệ thống truyền ở chặng thứ X ,  
truyền  bits thông tin qua k kênh sử dụng ( 100k ) với 

tốc độ truyền 
k


=R X

X
 và có tỷ lệ SNR  X . 

Theo như trong [26, CT(59)] và [27, CT(4)] , tỉ lệ lỗi 
khối trung bình BLER xấp xỉ ở chặng thứ X được dẫn ra 
như sau 

 
( )

( )
( )

0

,
/

C
Q f d

k



  



  −
 
 
 


R

V
X

X X

X

X

 (14)             

với ( ) ( )2log 1C  = +X X  là dung lượng kênh 

Shannon, ( )
( )

( )
2

22

1
1 log

1
e



 
 −
 + 

X

X

V  là độ phân tán 

kênh truyền, ( )1 .Q−
là ngược của hàm Q-function với 

( )
21

exp
22

  
= − 

 

x

t
Q x dt


 [28],  ( )f 

X
 là hàm mật độ 

xác suất của  X . Để đơn giản trong việc tính toán, chúng 

tôi sử dụng xấp xỉ của hàm ( ).Q theo [29, CT(14)], cụ thể  

như sau 

     
( )

( )
( ),

/

C
Q

k






 −
  
 
 

R

V

X X

X

X

  

với 

( ) ( )

1, ,

0.5 , ,

0, ,

L

L H

H

v k

 

     

 




 = − −  




X

X X X

X

  

  (15) 

 với     ( )
1/2

22 2 1 ,v 
−

 = −
 

XR
2 1, = −RX        

             
1

2
= +H

v k
  và 

1

2
= −L

v k
  . 

Bằng cách thay (15) vào  (14) và thực hiện phép lấy 
tích phân từng phần, tỉ lệ lỗi khối trung bình BLER thu 
được như sau   

 ( ) .
H

L

v k F d







  =  XX  (16) 

Thay (7) vào (16), tỉ lệ lỗi khối toàn trình của hệ thống 
chuyển tiếp qua IRS thu được như sau 
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( )

( )
( ) ( )( )

,

2
,

1

H

L

H L H L

v k F d

v k
a







  

   

=

 
= − −  − 

 +  

  

        (17) 
 

với hàm ( ) được đặt như sau 

( )

( )

( )

2
2

2

1
1,

2

2
2, .

1

−
+


 
  =  + −
   





 +
 −  +
     
 

  

a
b

a
a e

b b

a
a

b

b



 
 

 







(18) 

Với mục tiêu hướng đến của hệ thống là có thể đáp 
ứng dịch vụ uRLLCs, do đó chúng tôi quan tâm đến vấn 
đề tối ưu công suất phân bổ của nguồn sao cho đạt tối ưu. 
Bài toán tối ưu công suất được viết dưới dạng như sau  

 ( ) 0min s.t. ,P 
P

P P   (19) 

với 
0P là tổng công suất phân bổ cho nguồn phát. 

Từ (17), ta nhận thấy hàm mục tiêu ( ) P  là hàm 

không lồi. Điều này dẫn đến bài toán tối ưu trong (19) 
cũng không lồi và khó có thể giải được bằng phương pháp 
lấy đạo hàm riêng. Để giải quyết khó khăn này, chúng tôi 
đề xuất kỹ thuật học sâu dựa trên cơ sở xây dựng mạng nơ 
ron sâu DNN được trình bày trong Phần III.  

III. MẠNG NƠ RON SÂU 

Trong phần này, chúng tôi đề xuất mạng DNN để giải 

quyết vấn đề trong (19), tức ước lượng công suất nguồn 

phát P̂ của hệ thống dưới điều kiện ràng buộc tỉ số lỗi khối 

BLER 510−  phù hợp yêu cầu dịch vụ uRLLCs [30].   

A. Mô hình mạng DNN 

Mô hình mạng DNN gồm một lớp vào, một lớp ra và 

1L− lớp ẩn được trình bày qua Hình 2. Lớp vào chứa một 

neuron tương ứng với một nút chỉ tham số  . Để có được  

tham số  này, chúng tôi sử dụng các giá trị được liệt kê 

như trong Error! Reference source not found. để tính 

thông qua công thức (17). Ở lớp ra của mô hình chứa một 

neuron tương ứng với nút công suất phát của nguồn P̂ .  

Bảng 1. Giá trị các tham số tính BLER. 

 

Tham 

số 

Giá trị Tham số Giá trị 

  [ 10dB,19dB]−  k    200CUs  

N         4   2  

1d       1m      256bits  

2d             1m    

 

.

.

.

.

.

.
.
.
.



Lớp vào Các lớp ẩn Lớp ra

( )L
w

( )1L
Q

−( )1
Q

( )1

( )1
w

( )1L −

P̂

 

Hình 2. Mô hình mạng nơ ron sâu. 

Tiếp theo, để hiểu rõ hơn về mô hình mạng DNN 
chúng tôi giả sử rằng mô hình chứa 1L− lớp ẩn. Mỗi lớp 

ẩn l  với 1,..., 1l L= − có chứa ( )lQ  nơ ron và nhận hàm 

kích hoạt Sigmoid. Hàm kích hoạt trong mạng nơ ron 
được hiểu là hàm ánh xạ các đầu vào của một nút với đầu 
ra tương ứng [31]. Hàm Sigmoid có nhiều ưu điểm nổi trội 
hơn so với các hàm kích hoạt khác như tính toán đơn giản 
và tối ưu dễ dàng, tránh được vấn đề đạo hàm vô cùng nhỏ 
tại các lớp no ron đầu tiên trong quá trình lan truyền ngược 
(vanishing gradients) [32].  

Đầu ra 
( )ly của lớp thứ l  của mô hình DNN được tính 

như sau [16, CT. (13)]   

 
( ) ( ) ( ) ( ) ( )( )1

,
l l l l l

y g w y b
−

= +  (20) 

với
( ) ( )

1

1

l

x
g x

e−
=

−
là hàm kích hoạt, ( )lw là trọng số 

và ( )lb  ngưỡng dự kiến của của lớp thứ l .  Dựa và (20),  

giá trị đầu ra P̂ có thể được tính như sau 

 ( )ˆ ; ,P G =   (21) 

với ( ).G là hàm chưa biết và học được của mạng 

DNN;  là vectơ đầu vào và  

( ) ( ) , , 1,..., 1
l l

w b l L = − là tập hợp các tham số 

và trọng số của DNN. 

Để tạo được mạng DNN chúng tôi tiến hành hai giai 
đoạn dựa vào mô hình học sâu gồm giai đoạn huấn luyện 
và giai đoạn dự đoán như Hình 3. 

Trong giai đoạn huấn luyện, mạng sử dụng thuật toán 
tối ưu như Levenberg- Marquardt algorithm (LMA). LMA 
là một trong các thuật toán tối ưu phổ biến trong huấn 
luyện mạng nơ ron và có tốc độ hội tụ nhanh [33]. Chúng 
tôi chọn LMA để tối ưu các tham số của mô hình dựa vào 
tập dữ liệu huấn luyện trong suốt quá trình học ngoại 
tuyến. Đồng thời, mạng trải qua quá trình lan truyền ngược 
từng bước xác định hàm mất mát, độ lệch và cập nhật các 
trọng số. 

Sau khi kết thúc quá trình huấn luyện, mạng DNN 
được tạo ra và có thể được sử dụng cho dự đoán trực tuyến 
thông qua quá trình dự đoán bất cứ khi nào có thông tin 
mới ở đầu vào. Vì toàn bộ giai đoạn huấn luyện diễn ra 
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ngoại tuyến, mạng thiết kế có thể giảm đáng kể độ phức 
tạp tính toán, chi phí triển khai và thời gian thực hiện [34]. 

 

 

Hình 3. Cấu trúc của các giai đoạn dự đoán và huấn 
luyện của mô hình học sâu. 

B. Tạo lập dữ liệu  

Trong phần này chúng tôi trình bày cách tạo ra tập dữ 

liệu cho quá trình huấn luyện mạng DNN. Đầu tiên, chúng 

tôi sử dụng các giá trị như trong Error! Reference source 

not found. để tính giá trị BLER   dựa vào phương trình 

(17). Để đảm bảo yêu cầu dịch vụ uRLLCs, chúng tôi chọn 

BLER  
7 5[10 10 ] − −= −  làm biến đầu vào của các mẫu 

huấn luyện j  trong tập dữ liệu M  của mạng DNN và 

được tạo đồng nhất dựa trên kích thước mạng.  Tập dữ liệu 

được tạo M   gồm các vectơ đặc trưng đầu vào BLER ( )j

và đầu ra công suất phát ( )jP , tương ứng. Tập dữ liệu có 

thể được biễu diễn như 
( ) ( )[ , ], 1,...,

j j
P j = M .. Trong mô 

hình của chúng tôi, tập dữ liệu được tạo ra có 2060 mẫu và 

được chia  70%  cho tập huấn luyện, 30%còn lại chia đều 

cho tập đánh giá 
valM và tập kiểm thử 

tesM . 

 C. Đánh giá RMSE 

Sau khi hoàn thành quá trình huấn luyện, mô hình mạng 

DNN được tạo ra thông qua một hàm ánh xạ ( );G   . Từ 

hàm G này, quá trình dự đoán giá trị P̂ bắt đầu thực hiện 

với bất kỳ biến đầu vào  . Chú ý rằng giá trị biến  thuộc 

tập dữ liệu M . Để đánh giá tính hiệu quả của mô hình 

mạng DNN, chúng tôi sử dụng phương pháp đánh giá lỗi 

trung bình bình phương gốc (RMSE). Theo thống kê học, 

phương pháp RMSE là một trong những phương pháp hiệu 

quả để đo độ sai lệch giữa những giá trị dự đoán và giá trị 

thực tiễn [35]. Phương pháp RMSE dựa trên mô hình DNN 

của chúng tôi được biểu diễn qua hàm  như sau 

( ) ( )( )
1

1 ˆ ,
tes

j j

jtes

P P
=

 = −
M

M
 (22) 

với ( )jP và ( )ˆ j
P là giá trị công suất mong muốn (tức giá 

trị huấn luyện ban đầu)  và công suất dự đoán được từ mô 
hình DNN.  

Ta để ý rằng giá trị tỉ lệ nghịch với tập mẫu kiểm tra  

tesM (tức sai số  càng bé khi 
tesM càng tăng). Hay nói 

cách khác mức độ ước lượng kết quả của mô hình DNN 
của chúng ta càng tin cậy khi  càng nhỏ. 

IV. KẾT QUẢ MÔ PHỎNG  

Trong phần này, chúng tôi trình bày các kết quả mô 

phỏng để cho thấy hiệu quả của mô hình mạng DNN đã đề 

xuất qua phần mềm mô phỏng Matlab. Giả sử mô hình 

truyền gói tin ngắn được xét trong không gian 2D với tọa 

độ của nguồn S , IRS và đích D  là (0,0) , (1,0) và (2,0)  

tương ứng. Tiếp theo, chúng tôi sử dụng các giá trị tham số 

để tính BLER như giá trị trung bình SNR 

 10dB,19dB = − , số yếu tố phản xạ 4N = , các 

khoảng cách 
1 2 1md d= = , chiều dài gói tin CUsk = 200

, số bits thông tin 256bits = được liệt kê như trong 

Error! Reference source not found.. Chúng tôi nhắc lại 

rằng 
0

P

N
 =  với mật độ nhiễu 

0N được chuẩn hóa bằng 

1 . Do vậy giá trị công suất phát P  trong phần mô phỏng 

này được xem như cũng chính là giá trị trung bình SNR.  

Các thông số cho qúa trình huấn luyện mạng DNN 
được thiết lập gồm số nơ ron trên mỗi lớp chứa100  nơ ron, 

tốc độ học 
310−

 và chu kỳ huấn luyện1000 epochs. Đặc 

biệt, chúng tôi tạo được tập dữ liệu 2060  giá trị và chia 

theo tỉ tệ 70%  cho quá trình huấn luyện, 15%  cho đánh 

giá và 15%  cho dự đoán kết quả.  

Sau quá trình huấn luyện và tạo mạng DNN, chúng tôi 
thu được các kết quả thông qua mô phỏng minh họa trong 
các hình từ Hình 4 đến Hình 5.  

Đầu tiên, chúng tôi trình bày sự ảnh hưởng của công 

suất phát P vào BLER hệ thống qua mô hình mạng DNN 

ở các lớp ẩn  lần lượt1,2,4  và 10  lớp như trong Hình 4. 

Quan sát hình ta thấy rõ rằng BLER càng giảm khi tăng 

công suất phát P  ở trường hợp lý thuyết (đường liền nét) 
và trường hợp dự đoán từ DNN (các đường nét chấm). Đặc 
biệt, đường mô phỏng kết quả dự đoán từ DNN khớp hoàn 

toàn với kết quả lý thuyết ở số lớp ẩn từ 4  và 10 lớp. Ở 

các lớp ẩn lớn, công suất tăng thì BLER càng giảm dần. Ta 
biết rằng mạng DNN với nhiều lớp ẩn thì khả năng tạo 
được tập dữ liệu lớn dẫn tới công suất mạng sẽ cao. Còn ở 

mô hình mạng DNN 1  lớp không thể học các mẫu phức 
tạp trong một tập dữ liệu có số chiều lớn [36].  

Cụ thể, kết quả dự đoán của mô hình DNN từ 2  lớp ẩn 
trở đi gần như trùng nhau. Tuy nhiên, ta cần phải cân nhắc 
việc chọn lựa số lớp ẩn vì số lớp ẩn càng lớn thì dễ gây ra 
hiện tượng quá khớp với dữ liệu huấn luyện (overfitting). 
Điều này dễ dẫn đến kết quả không chính xác trên tập kiểm 
tra. Hơn nữa, Hình 4 cũng cho thấy rõ hệ thống thỏa điều 
kiện tối ưu như trong (19) thì công suất phát phải đạt  

( )12 dBP  . 
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Hình 4.  Sự ảnh hưởng công suất dự đoán P  so với 
BLER qua mô hình mạng DNN.  

Tiếp theo, chúng tôi đánh giá độ tin cậy của mô hình 
mạng DNN thông qua chỉ số RMSE như trong Hình 5. Từ 
Hình 5, ta thấy rằng RMSE phụ thuộc vào số số mẫu kiểm 

tra M  (chú ý M thuộc tập kiểm tra 
tesM ) . Cụ thể, số mẫu

M càng tăng thì RMSE càng giảm. Điều này hoàn toàn 
phù hợp với lý thuyết theo (25). Hơn nữa, ta cũng thấy 

rằng giá trị RMSE ở 1  lớp cao hơn ở các lớp lớn hơn. Do 

đó, kết quả dự đoán từ DNN của 1 lớp sẽ kém tin cậy hơn 
ở các lớp cao hơn. Số lớp càng tăng thì độ tin cậy càng 
cao, tức RMSE càng giảm. Bởi vì khi số lớp ẩn quá nhiều 
thì trong quá trình huấn luyện mạng dễ xảy ra hiện tượng 
mất đạo hàm (vanishing gradient). Trong quá trình huấn 
luyện, giá trị đạo hàm là thông tin phản hồi của quá trình 
lan truyền ngược. Giá trị này trở nên vô cùng nhỏ tại các 
lớp nơ ron đầu tiên khiến cho việc cập nhật trọng số mạng 
không thể xảy ra.  

 

Hình 5. Ảnh hưởng RMSE vào số mẫu kiểm tra M  và 
số lớp ẩn. 

Qua đó, ta thấy rằng để kết quả dự đoán đạt được độ 
tin cậy cao thì phải tăng số mẫu thử và chọn số lớp ẩn phù 
hợp. Tuy nhiên, việc tăng số lớp ẩn cần phải cân nhắc vì 
sẽ ảnh hưởng đến thời gian thực thi hệ thống thông qua  

 

. 

Chúng ta có thể thấy được rằng thời gian thực thi của quá 

trình dự đoán qua kỹ thuật học sâu dựa vào mạng DNN 

cực kỳ ngắn so với mô phỏng quá trình tính toán lý thuyết. 

Tuy nhiên, số lớp ẩn càng lớn thì thời gian thực thi mô 

phỏng cũng tăng theo. Do vậy, để đảm bảo yêu cầu độ trễ 

của dịch vụ uRLLCs ( 1ms ), lớp ẩn tối ưu thực thi của 

hệ thống mạng truyền gói tin ngắn của chúng tôi được 

chọn là 4  lớp ẩn. 

Bảng 2. So sánh thời gian thực thi mô phỏng lý thuyết và 
mạng DNN của hệ thống. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

V. KẾT LUẬN 

Trong bài báo này, chúng tôi đã đề xuất kỹ thuật học 

sâu, dựa vào mô hình DNN để dự đoán công suất tối ưu 

cho nguồn phát sao cho đạt uRLLCs cho hệ thống truyền 

gói tin ngắn qua mặt phản xạ thông minh IRS. Các kết quả 

bài báo cho thấy được giá trị công suất được dự đoán từ 

mô hình mạng DNN trùng khớp với giá trị công suất được 

huấn luyện ở các lớp ẩn như 2,4  và 10 lớp. Hơn nữa, giá 

trị RMSE càng giảm khi số mẫu kiểm tra và số lớp ẩn tăng. 

Nói một cách khác, kết quả dự đoán từ DNN đạt độ tin cậy 

khi tăng số mẫu kiểm tra và tăng số lớp ẩn. Tuy nhiên, 

chúng ta cần cân nhắc khi tăng số lớp ẩn quá nhiều sẽ ảnh 

hưởng đến độ trễ của hệ thống do thời gian thực thi hệ 

thống mạng tăng và giảm độ tin cậy của hệ thống. Để đáp 

ứng yêu cầu uRLLCs lớp ẩn tối ưu cho hệ thống của chúng 

tôi được chọn là 4 lớp.  
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 DEEP LEARNING BASED THE TRANSMIT 
POWER PREDICTION FOR INTELLIGENT 

REFLECTING SURFACE-ASSISTED SHORT 
PACKET COMMUNICATIONS 

Abstract: In this paper, we propose a deep neural 

network model to predict the transmit power of the source 

for intelligent reflecting surface-assisted short packet 

communications that meets the extremely high reliability 

requirements of uRLLCs. Approximated expressions of 

the average block error rate (BLER) are derived over 

Rayleigh fading channels, based on which a dataset is 

created for the training and testing of the DNN. For 

evaluating the improvement of the DNN, the root mean 

square error (RMSE) method is ultilized. Simulation 

results show RMSE significantly decreases when a 

number of test samples increase. 

Keywords: Deep learning, intelligent reflecting 

surface, Rayleigh fading, short packet communications. 

 

 Nguyễn Thị Yến Linh hiện đang là 
giảng viên thuộc Khoa Cơ Bản 2, Học 
Viện Công Nghệ Bưu Chính Viễn 
Thông Cơ Sở Thành Phố Hồ Chí 
Minh, nhận bằng Thạc sĩ vào năm 
2008 tại Trường Khoa Học Tự Nhiên 
TP. HCM. Hiện nay, ThS Linh đang là 
nghiên cứu sinh ngành kỹ thuật điện 
tử của Trường Đại học Sư Phạm Kỹ 

Thuật TP. Hồ Chí Minh (HCMUTE). Hướng nghiên cứu 
chính bao gồm: truyền thông hợp tác, thu thập năng lượng 
vô tuyến, truyền thông gói tin ngắn và deep learning. 

 

 

Võ Nguyễn Quốc Bảo tốt nghiệp Tiến 
sĩ chuyên ngành vô tuyến tại Đại học 
Ulsan, Hàn Quốc vào năm 2010. Hiện 
nay, TS. Bảo là phó giáo sư của Bộ Môn 
Vô Tuyến, Khoa Viễn Thông 2, Học 
Viện Công Nghệ Bưu Chính Viễn Thông 
Cơ Sở Thành Phố Hồ Chí Minh và đồng 
thời là giám đốc của phòng thí nghiệm 
nghiên cứu vô tuyến (WCOMM). TS. 

Bảo hiện là thành viên chủ chốt (senior member) của IEEE 
và là tổng biên tập kỹ thuật của tạp chí REV Journal on 
Electronics and Communication. TS. Bảo đồng thời là biên 
tập viên (editor) của nhiều tạp chí khoa học chuyên ngành 
uy tín trong và ngoài nước, ví dụ: Transactions on 
Emerging Telecommunications Technologies (Wiley ETT), 
VNU Journal of Computer Science and Communication 
Engineering. TS. Bảo đã tham gia tổ chức nhiều hội nghị 
quốc gia và quốc tế, ví dụ: ATC (2013, 2014), NAFOSTED-
NICS (2014, 2015, 2016), REV-ECIT 2015, ComManTel 
(2014, 2015) và SigComTel 2017. Hướng nghiên cứu hiện 
tại đang quan tâm bao gồm: vô tuyến nhận thức, truyền 
thông hợp tác, truyền song công, bảo mật lớp vật lý và thu 
thập năng lượng vô tuyến và deep learning. 

 

Phạm Ngọc Sơn tốt nghiệp Tiến sĩ 
chuyên ngành điện tử viễn thông tại Đại 
học Ulsan, Hàn Quốc vào năm 2015. 
Hiện nay, TS. Sơn là giảng viên của Bộ 
Môn Kỹ Thuật Máy Tính Viễn Thông, 
Khoa Điện – Điện Tử, Trường Trường 
Đại học Sư Phạm Kỹ Thuật TP. Hồ Chí 
Minh (HCMUTE). Hướng nghiên cứu 
hiện tại đang quan tâm bao gồm: vô 

tuyến nhận thức, truyền thông hợp tác, truyền song công, 
bảo mật lớp vật lý, thu thập năng lượng vô tuyến, đa truy 
cập không trực giao, mặt phản xạ thông minh và truyền 
thông gói tin ngắn. 

 

SOÁ 01 (CS.01) 2023 TAÏP CHÍ KHOA HOÏC COÂNG NGHEÄ THOÂNG TIN VAØ TRUYEÀN THOÂNG        18



Nguyễn Thị Yến Linh, Võ Nguyễn Quốc Bảo, Phạm Ngọc Sơn 

PHÂN TÍCH ĐỘ LỢI PHÂN TẬP CHO 
MẠNG CHUYỂN TIẾP QUA MẶT PHẢN XẠ 

THÔNG MINH VÀ NÚT CHUYỂN TIẾP 
TRONG TRUYỀN THÔNG GÓI TIN NGẮN 

Nguyễn Thị Yến Linh* 
, Võ Nguyễn Quốc Bảo#, Phạm Ngọc Sơn+ 

*Khoa Cơ bản 2, Học Viện Công Nghệ Bưu Chính Viễn Thông 
                           # Khoa Viễn thông 2, Học Viện Công Nghệ Bưu Chính Viễn Thông 

+ Trường Đại học Sư Phạm Kỹ Thuật Thành Phố Hồ Chí Minh 
 

Tóm tắt- Mặt phản xạ thông minh (IRS) là một công 
nghệ mới, mang tính cách mạng và có thể cải thiện đáng 
kể hiệu năng của mạng truyền thông không dây thế hệ mới 
bằng cách điều khiển pha hoặc biên độ của tín hiệu trong 
môi trường vô tuyến thông qua các phần tử phản xạ thụ 
động. Trong bài báo này, chúng tôi đề xuất mô hình 
chuyển tiếp gói tin ngắn qua mặt phản xạ thông minh. Tiếp 
đến, chúng tôi so sánh độ lợi phân tập của hệ thống truyền 
tin này với hệ thống truyền tin qua nút chuyển tiếp cơ bản 
trong truyền thông gói tin ngắn. Trong đó, nút chuyển tiếp 
sử dụng kỹ thuật giải mã và chuyển tiếp cố định (FDF) để 
truyền dữ liệu. Để phân tích chất lượng mạng của hai hệ 
thống này, đầu tiên chúng tôi đưa ra các biểu thức dạng 
chính xác và xấp xỉ của tỉ lệ lỗi khối (BLER) qua kênh 
truyền fading Rayleigh. Tiếp đến dựa vào tỉ lệ lỗi khối 
BLER chúng tôi cũng rút ra được độ lợi phân tập của cả 
hai hệ thống. Qua đó, kết quả cho thấy hiệu năng của hệ 
thống truyền tin có sự hỗ trợ của mặt phản xạ thông minh 
IRS vượt trội hơn hệ thống truyền tin cơ bản qua nút 
chuyển tiếp FDF. Cuối cùng, chúng tôi chứng minh các 
kết quả trong phân tích lý thuyết hoàn toàn trùng khớp với 
kết quả mô phỏng bằng phương pháp mô phỏng Monte-
Carlo. 

Từ khóa- Mặt phản xạ thông minh, fading Rayleigh, 
giải mã và chuyển tiếp, tỉ lệ lỗi khối, truyền thông gói tin 
ngắn. 

I. GIỚI THIỆU 

Hệ thống truyền thông di động thế hệ mới trong tương 
lai (5G) sẽ tăng cường nhiều dịch vụ quan trọng, bao gồm 
giao tiếp kiểu máy (mMTC), băng thông rộng di động 
nâng cao (eMBB) và giao tiếp cực kỳ đáng tin cậy và độ 
trễ cực thấp (uRLLC) [1-4]. Dựa trên tiêu chuẩn công nghệ 
IMT-2020/5G của liên minh Viễn thông quốc tế  (ITU-R), 
mạng 5G sẽ đáp ứng những yêu cầu nghiêm ngặt như tỉ lệ 
dữ liệu cao nhất 10-20Gbps; mật độ kết nối 610 thiết 

bị/km2, xác suất lỗi dưới 510− và độ trễ dưới 1ms [2, 4]. 

Trong những yêu cầu này, hiện nay yêu cầu hệ thống về 

độ trễ và độ tin cậy (uRLLC) được quan tâm nhất. Do vậy, 
truyền thông gói tin ngắn ra đời đáp ứng hoàn toàn yêu 
cầu về uRLLC trong hệ thống mạng 5G và cả các hệ thống 
mạng thế hệ tương lai tiếp theo ví dụ như 5.5G và 6G [5].  

Cho đến nay, mạng 5G đã được tích hợp nhiều kỹ thuật 
tiên tiến để nâng cao độ tin cậy cũng như hiệu năng hệ 
thống mạng ví dụ như: đa truy nhập không trực giao 
(NOMA), kỹ thuật chuyển tiếp, công nghệ vô tuyến nhận 
thức (CR). Trong đó, mạng chuyển tiếp được xem là kỹ 
thuật hiệu quả để mở rộng vùng phủ sóng và nâng cao hiệu 
năng của mạng [6, 7]. Ý tưởng chính của mạng chuyển 
tiếp là cải thiện hiệu năng truyền tải dữ liệu hiệu quả bằng 
cách sử dụng các nút chuyển tiếp trung gian để hỗ trợ 
truyền dữ liệu từ nguồn đến đích. Về cơ bản, nút trung gian 
sử dụng hai kỹ thuật để xử lý và chuyển tiếp tín hiệu đến 
đích, đó là kỹ thuật khuếch đại và chuyển tiếp (AF) [8, 9] 
và giải mã và chuyển tiếp (DF) [10, 11].  

Gần đây, các nhà khoa học đã bắt đầu quan tâm đến việc 
ứng dụng mạng chuyển tiếp vào truyền thông gói tin ngắn 
nhằm đáp ứng yêu cầu về độ tin cậy cực cao trong mạng 
5G. Cụ thể, các tác giả trong bài báo [12] đã chứng minh 
sự vượt trội về hiệu năng và độ trễ giảm của hệ thống mạng 
hai chiều khuếch đại và chuyển tiếp AF trong truyền thông 
gói tin ngắn, hay ở bài báo [13] các tác giả nghiên cứu kỹ 
thuật lựa chọn nút chuyển tiếp từng phần trong mạng 
chuyển tiếp hai chặng DF và bài báo cho thấy được sự cải 
thiện hiệu năng hệ thống thông qua truyền gói tin ngắn. 
Tương tự, tác giả trong bài báo [14] cũng cho thấy sự giảm 
hẳn của tỉ lệ lỗi khối và độ trễ trong mạng chuyển tiếp hai 
chặng DF thu thập năng lượng thông qua truyền gói tin 
ngắn. 

Mặc dù, mạng chuyển tiếp có nhiều cải tiến về hiệu năng 
cũng như hiệu quả phổ, nhưng trong quá trình thực thi hệ 
thống khá phức tạp và năng lượng tiêu thụ của nguồn phát 
quá lớn. Chính vì vậy, hiện nay mặt phản xạ thông minh 
(IRS) là một trong những giải pháp tối ưu để giảm thiểu 
tiêu thụ điện năng truyền dẫn, đồng thời tăng hiệu quả sử 
dụng phổ trong quá trình thiết kế hệ thống mạng [15]. IRS 
là một mảng bao gồm một số lượng lớn các phần tử phản 
xạ chi phí thấp, có khả năng phản xạ các tín hiệu tới bằng 
cách điều chỉnh sự dịch chuyển pha [16]. Về cơ bản, mặt 
phản xạ thông minh IRS có chức năng tương tự nút chuyển 
tiếp trong mạng chuyển tiếp, đó là hỗ trợ truyền tải dữ liệu 
từ nguồn đến đích bằng cách điều khiển IRS để phát tia tín 
hiệu nhận được từ nguồn đến đích. 
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Hơn nữa, một số nghiên cứu gần đây cho thấy truyền 

dẫn thông tin qua mặt phản xạ thông minh IRS vượt trội 

hơn hẳn về hiệu năng hệ thống [17, 18] và giảm hơn công 

suất phát của nguồn phát so với truyền dẫn thông tin qua 

nút chuyển tiếp [15]. Tuy nhiên, các nghiên cứu này chủ 

yếu tập trung so sánh giữa truyền thông tin gói tin dài qua 

mặt phản xạ IRS và qua nút chuyển tiếp. Theo sự hiểu biết 

của chúng tôi, hiện nay chưa có công trình nghiên cứu nào 

quan tâm đến truyền dẫn thông tin gói tin ngắn qua mặt 

phản xạ thông minh IRS, cũng như so sánh hiệu năng giữa 

hai mô hình truyền dẫn này. Do vậy, nhằm đáp ứng yêu 

cầu uRLLC trong mạng thế hệ mới tương lai bài báo đề 

xuất mô hình truyền dẫn thông tin gói ngắn qua mặt IRS 

và qua nút giả mã và chuyển tiếp cố định (FDF). Tiếp đến, 

để so sánh hiệu năng của hai mô hình này chúng tôi đưa 

ra các biểu thức dạng chính xác và xấp xỉ của tỉ lệ lỗi khối 

(BLER) thông qua kênh fading Rayleigh. Cuối cùng, mô 

phỏng Monte-Carlo được thực hiện để kiểm chứng các kết 

quả lý thuyết của hai mô hình hệ thống mà chúng tôi đề 

xuất. 

Phần còn lại của bài báo được trình bày như sau. Phần 
II sẽ trình bày mô hình của hệ thống mạng chuyển tiếp qua 
mặt IRS và mô hình chuyển tiếp FDF hai chặng. Phương 
pháp phân tích theo hai mô hình đề xuất qua tỉ lệ lỗi khối 
với cả hai dạng chính xác và xấp xỉ sẽ được chứng minh 
trong Phần III. Phần IV, chúng tôi sẽ tiến hành mô phỏng 
Monte-Carlo để kiểm chứng lại các kết quả lý thuyết trong 
Phần III. Cuối cùng là phần kết luận của bài báo. 

II. MÔ HÌNH HỆ THỐNG 

Trong phần này, chúng tôi trình bày hai mô hình hệ 

thống bao gồm mô hình đề xuất sử dụng IRS và mô hình 

truyền thống qua FDF. 

A. CHUYỂN TIẾP QUA IRS 

IRS 

( )
( )

Nguồn

Đích

Vật cản

i
h

i
g

 
Hình 1 Mô hình truyền gói tin ngắn qua mặt phản xạ thông 

minh.  

Mô hình hệ thống truyền gói tin ngắn qua IRS được mô 
tả qua Hình 1. Hệ thống bao gồm một trạm BS (Base 

Station), đóng vai trò nguồn phát sóng ( )S , nguồn nhận 

( )D  và một IRS bao gồm N tấm mặt phản xạ thụ động 

(MS). Trong đó, nguồn S và đích D được trang bị một ăng 
ten. Giả sử rằng không có đường truyền trực tiếp giữa 
nguồn và đích do vật cản từ môi trường. Hơn nữa, chúng 
tôi xét IRS hoạt động như một bộ phản xạ thông minh. Tức 
là IRS có thể phối hợp, trao đổi thông tin trạng thái kênh 
từ nguồn và đích thông qua liên kết không dây, từ đó có 

thể điều chỉnh pha của tất cả phần tử phản xạ sao cho tỉ số 
tín hiệu trên nhiễu nhận tại đích đạt lớn nhất [16]. Mặt 
khác, do suy hao tín hiệu đáng kể nên chúng tôi chỉ xét tín 
hiệu phản xạ trên IRS một lần và bỏ qua tín hiệu phản xạ 
hai lần trở lên [19]. Giả sử rằng kênh truyền giữa nguồn 
và đích là kênh Rayleigh fading bán tĩnh phẳng. 

Tín hiệu nhận tại đích D  được biểu diễn như sau: 

 
1

,
=

 
= + 

 


N

D i i i D D

i

y P h r g x n  (1)     

với  P  là công suất phát của nguồn S , Dx là tín hiệu cần 

truyền đến đích D , Dn là nhiễu Gauss trắng cộng 

(AWGN) với trung bình 0 và phương sai 0N . Hơn nữa, 

ir là hệ số phản xạ được tạo ra bởi yếu tố phản xạ thứ i

trong IRS ( )1,2,...,=i N [17].          

 ,= ij

i ir r e   (2)     

với biên độ phản xạ 1=ir  cho độ dịch pha lý tưởng và 

i  là độ dịch chuyển pha của yếu tố phản xạ thứ i trong 

IRS. Kế tiếp, 
ih  và 

ig là hệ số kênh truyền từ nguồn S

đến yếu tố phản xạ thứ i trong IRS và từ yếu tố phản xạ 

thứ i đến đích D , tương ứng. 

           
/ 2

1 ,−−= ijv

i ih d e   (3) 

          
/ 2

2 ,−−= ijv

i ig d e   (4)  

      với 

i i,  và 
i iθ ,φ  lần lượt là biên độ và độ dịch pha của hệ 

số kênh 
ih và 

ig ; 1d và 2d lần lượt là khoảng cách từ 

nguồn S đến IRS và từ IRS đến đích D tương ứng; v là 

hệ số suy hao đường truyền. Mô hình suy hao đường 
truyền trong hệ thống giao tiếp này, chúng tôi xét trường 
gần, tức khoảng cách giữa nguồn hoặc đích đến chính giữa 

IRS nhỏ hơn  

22D


, với D kích thước cực đại của IRS và 

  là bước sóng của tín hiệu truyền [20]. 

Từ (1), tỉ số tín hiệu trên nhiễu (SNR) tức thời thu được 

tại đích D  được xác định như sau 

 

( )
2

1

1 2 0

.

− −

=
=

 i i i

N
j

i i

i

v v

P e

d d N

  
 

D

 (5)

 

Để SNR trong (5) đạt giá trị lớn nhất, IRS chọn góc dịch 

chuyển pha = +i i i   [20]. Hơn nữa, đặt 
1 1 2=

=
N

i i

v v
i d d

 
A , 

(5) có thể viết lại như sau 

                         
2 ,= D A    (6)     

với 
0

=
P

N
  là SNR trung bình. 

Như đã được chứng minh trong [17, Định lý 1], với  
i

và 
i là những biến ngẫu nhiên độc lập, theo phân bố 
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Rayleigh có trung bình 
2


 và phương sai 

4

4

−
, nên 

theo theo định lý giới hạn trung tâm  A  tuân theo phân bố 

Gauss khi N  đủ lớn [21]. Nên từ (6), hàm mật độ xác suất 

(PDF) và hàm phân phối tích lũy (CDF) của   có dạng 

như sau [17] 

 ( )
( )

1

2

1
1 2

1 1
exp / ,

2 1

− 
 
 

+
+

 
=  

 
 +

a

a
a

f
b

b a

    



 (7)     

và  

            

( )
( )

( )

( )

1
1,

1

1
1,

1 ,
1

 
 +  
 

=
 +

 
 +  
 

= −
 +

i

a
b

F
a

a
b

a












  (8)  

với (i) là phép rút gọn sử dụng [22,  CT(8356.3)];  hàm 
gamma không hoàn chỉnh cận trên được định nghĩa như 
sau [22, CT(8.310.1)] 

 ( ) 1, .


− − = 
t

x

x e t dt        (9) 

 và  

  
2

1

2

1,= −
k

a
k

      (10)   

 2

1

,=
k

b
k

    (11) 

 1

1 2

1
,

4
=

v v

N
k

d d


     (12)        

     

        

2

2

1 2

1 .
16

 
= − 

 
v v

N
k

d d


 (13)  

                      

Chứng minh: công thức (12) và (13) như trong phần 
phụ lục.                            

B. CHUYỂN TIẾP QUA NÚT CHUYỂN TIẾP 
 

r
g

r
h

 

Hình 2. Mô hình truyền gói tin ngắn qua nút chuyển tiếp 
FDF. 

Mô hình hệ thống truyền tin qua nút chuyển tiếp FDF 
được mô tả qua Hình 2. Ở mô hình này, chúng tôi xét 
tương tự như mô hình hệ thống truyền tin qua IRS về giả 
định và cấu trúc của mô hình bằng cách thay IRS bằng nút 

chuyển tiếp ( )R . Tuy nhiên, quá trình truyền tin từ nút 

nguồn và nút đích được thực hiện trong hai khe thời gian 
liên tiếp thông qua sự trợ giúp của nút chuyển tiếp. Trong 

khe thời gian đầu tiên, nút nguồn sẽ truyền tín hiệu tới nút 
chuyển tiếp và nút chuyển tiếp chuyển tiếp tín hiệu nhận 
được đến đích bằng kỹ thuật giải mã chuyển tiếp cố định 
FDF. Như đã được dẫn ra trong [23], tỉ số tín hiệu trên 
nhiễu (SNR) toàn trình của hệ thống như sau: 

              ( )min , ,=DF SR RD       (14) 

với 
SR  và 

RD là là tỉ số tín hiệu trên nhiễu SNR từ 

→S R và →R D , tương ứng. 

 Giả định các các kênh truyền từ →S R  và →R D  

là các kênh truyền fading Rayleigh độc lập và có phân bố 
giống nhau (i.i.d.), tức hệ số kênh của các kênh truyền này 
được xem như là các biến ngẫu nhiên độc lập và có phân 
bố giống nhau. Cũng theo [23], hàm phân phối tích lũy 
CDF của 

DF  có thể được đưa ra như sau  

         

( ) ( )Pr

1 exp ,

= 

  
= − − +   

  

DF DF

SR RD

F   

 

 

(15) 

với  
SR  và 

RD là tỷ lệ tín hiệu trên nhiễu trung bình 

lần lượt của chặng →S R và →R D . 

III. ĐÁNH GIÁ HIỆU NĂNG HỆ THỐNG 

Trong phần này, chúng tôi sử dụng thông số tỉ lệ lỗi khối 
để đánh giá hiệu năng của hệ thống truyền tin qua IRS và 
nút chuyển tiếp FDF. 

A. TỈ LỆ LỖI KHỐI DẠNG CHÍNH XÁC 

Chúng tôi giả sử rằng nguồn S truyền   bit thông tin 

đến đíchD trên k kênh sử dụng (chiều dài khối  tin) trong 

một chu kỳ truyền qua kênh fading bán tĩnh [24]. Tốc độ 
mã hóa của mỗi chu kỳ truyền được xác định là 

 .
k


=R  (16) 

Như đã được nghiên cứu trong truyền thông gói tin ngắn 
[25], chiều dài khối tin yêu cầu ở mức tối thiểu  100k  

và tốc độ mã hóa tối đa tương ứng được xấp xỉ như sau 

 ( ) ( ) ( )1/ ,C kQ  − −R VX X X
 (17)             

với X là tỉ lệ lỗi khối BLER tức thời ở chặng thứ X , 

( ) ( )2log 1C  +X X  là dung lượng kênh Shannon, 

( )
( )

( )
2

22

1
1 log

1
e



 
 −
 + 

X

X

V  là độ phân tán kênh 

truyền [5] và ( )1 .Q−
là ngược của hàm Q-function với 

( )
21

exp
22

  
= − 

 

x

t
Q x dt


 [26].  

Từ (17) tỉ lệ lỗi khối trung bình BLER ở mỗi chặng  có 
thể được xấp xỉ như trong [27, CT(59)] và [28, CT(4)] như 
sau 



PHÂN TÍCH ĐỘ LỢI PHÂN TẬP CHO MẠNG CHUYỂN TIẾP QUA MẶT PHẢN XẠ THÔNG MINH …….. 

 
( )

( )
,

/

C
Q

k







  −     
    

X

X

X

X

R

V
 (18) 

 với . là toán tử kỳ vọng.  

Từ (18), tỉ lệ lỗi khối trung bình BLER có thể được viết 
lại như sau 

 
( )

( )
( )

0

,
/

C
Q f d

k



  



  −
 
 
 

 X

X

X

X

R

V
 (19) 

với ( )f 
X

 là hàm mật độ phân phối của   X .  

Để tính tích phân trong (19) đơn giản hơn, chúng tôi sử 

dụng xấp xỉ của hàm hàm ( ).Q trong [25, CT(14)], cụ thể 

là 
( )

( )
( ),

/

C
Q

k






 −
  
 
 

X

X

X

R

V
 với 

 ( ) ( )

1,

0.5 , ,

0,

L

L H

H

v k

 

     

 




 = − −  




X

X X

X

  

 (20) 

với 
2

1
,

2 2 1
=

−r
v


 2 1,= −r  

1

2
= +H

v k
  và 

1

2
= −L

v k
  . 

Bằng cách thay (20) vào (19) và thực hiện phép lấy tích 
phân từng phần, tỉ lệ lỗi khối trung bình BLER thu được 
như sau   

 ( ) .
H

L

v k F d







  =  XX  (21) 

1)  CHUYỂN TIẾP QUA IRS 

Thay (8) vào (21), tỉ lệ lỗi khối toàn trình của hệ thống 
chuyển tiếp qua IRS thu được như sau 

( )

( )
( )

( )
( ) ( )( )

2

( )

,

1
1,

,
1

2
,

1

=

 
 +  
 

= − −
 +

 
= − −  − 

 +  





H

L

H

L

IRS

e e

H L

ii

H L H L

v k F d

a
b

v k v k d
a

v k
a











  




  

   

 

        (22) 
 

với ( )ii là phép lấy tích phân theo  , hàm ( ) được 

đặt như sau 

 

( )

( )

( )

2
2

2

1
1,

2

2
2, .

1

−
+


 
  =  + −
   





 +
 −  +
     
 

  

a
b

a
a e

b b

a
a

b

b



 
 

 







 (23)   

2)  CHUYỂN TIẾP QUA NÚT CHUYỂN TIẾP 

Thay (15) vào (21) , tỉ lệ lỗi khối toàn trình của hệ thống 
chuyển tiếp qua nút chuyển tiếp thu được như sau 

 

( )2

.

exp .

  
= − +  

+  

   
 − +  

    

FDF SR RD
e e H L

SR RD

SR RD

v k
 

  
 

 

 

 (24) 

B. TỈ LỆ LỖI KHỐI DẠNG XẤP XỈ 

Tiếp theo, chúng tôi sẽ trình bày dạng xấp xỉ của tỉ lệ lỗi 
khối để có đánh giá khách quan hơn về hiệu năng của hệ 
thống khi chuyển tiếp qua IRS và qua nút chuyển tiếp ở 
mức SNR trung bình   cao. Dạng xấp xỉ này được xem 

như là một đường giới hạn trên cho các giá trị của tỉ lệ lỗi 
khối khi càng tăng SNR trung bình tiến ra vô cùng. Điều 
này có nghĩa là tỉ lệ lỗi khối toàn trình của hệ thống luôn 
đạt giá trị nhỏ hơn hoặc bằng giá trị đường giới hạn trên 
cho dù có tăng SNR trung bình thế nào đi chăng nữa. Mặt 
khác, đây cũng là điều mà ta mong muốn vì tỉ lệ lỗi khối 
càng nhỏ thì hiệu năng hệ thống càng được cải thiện. 

1) CHUYỂN TIẾP QUA IRS 

Áp dụng công thức [22, CT(8354.1)], (8) được viết lại 
như sau 

  ( )
( )

( )

( )

1

0

1
1

1
,

1 ! 1

+ +



=

 
−   

 

 + + +


a m

m

m

b
F

a m a m





    

   (25) 

với m  là số bậc khai triển. 

 Thay (25) vào (21), dạng xấp xỉ tỉ lệ lỗi khối toàn trình 
của hệ thống chuyển tiếp qua IRS có thể tính được như sau 

( )
( )

( )( )2

0

2 2

1

1 ! 1 2

1 1
.



=

+ + + +

−

 + + + + +

    
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
m

IRS

e e

m

a m a m

H L

v k

a m a m a m

b b



 

 

   

 (26)  
 
Ngoài ra, khi SNR trung bình →  độ lợi phân tập 

của hệ thống trong trường hợp chuyển tiếp qua IRS được 
tính như sau [17, Lý thuyết 5] 

   2log
lim .

log

IRS
IRS e eD





→
= −       (27) 
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 Bằng cách đặt  

( )
( )

( )( )1

1
.

1 ! 1 2

m

v k

a m a m a m

−
=
 + + + + +

Z  (28) 

2 2

2

1 1
.

+ + + +
   

= −   
   

a m a m

H L
b b

 Z  (29) 

Thay thế (28) và (29) vào (26), độ lợi IRSD  thu được như 
sau 
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  (30) 

Bằng cách tính tổng như sau 
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Thay (31) vào (30) và ta viết lại (30) như sau 
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Thay thế (12) và (13) vào (10), giá trị a  trong (32) có giá 

trị như sau 

    

2

2
1.

16

N
a




= −

−
 (33) 

Từ (33) và (32) ta dễ dàng thấy rằng a  phụ thuộc vào số 

yếu tố phản xạ N , tức khi tăng giá trị N  thì a  cũng tăng. 

Trong IRS, giá trị N luôn lớn hơn 1 ( 1N ) nên giá trị

2a . Do đó, độ lợi phân tập của hệ thống chuyển tiếp 

qua IRS 1IRSD  .                      

2) CHUYỂN TIẾP QUA NÚT CHUYỂN TIẾP 

Áp dụng công thức xấp xỉ ( )1 exp− −x x  khi 0→x  

cho (24), dạng xấp xỉ tỉ lệ lỗi khối toàn trình của hệ thống 
chuyển tiếp qua nút chuyển tiếp thu được như sau 

 ( )2 2

2 .
2 .

 +
− 

 

FDF SR RD
e e H L

SR RD

v k  
  

 
 (34) 

Tương tự (27), độ lợi phân tập của hệ thống chuyển tiếp 
qua nút chuyển tiếp thu được như sau 

             2log
lim .

log

FDF
FDF e eD





→
= −    (35) 

Thay (24) vào (35) và thực hiện một số phép biến đổi 
rút gọn, ta được độ lợi như sau 
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  (36) 

Từ (36) và (32) chứng tỏ rằng IRS FDFD D , hay nói khác 
hơn truyền dẫn thông tin qua IRS đạt độ phân tập cao hơn 
chuyển tiếp qua FDF, tức hệ thống đạt độ tin cậy cao hơn 
hệ thống chuyển tiếp qua nút chuyển tiếp FDF. Hơn nữa, 
càng tăng N  thì hiệu năng của hệ thống chuyển tiếp qua 

IRS càng cải thiện do độ lợi phân tập tăng tỉ lệ theo số yếu 
tố phản xạ N . 

IV. KẾT QUẢ MÔ PHỎNG VÀ THẢO LUẬN 

Trong phần này, chúng tôi sử dụng phương pháp mô 
phỏng Monte-Carlo trên phần mềm Matlab cho mô hình 
đề xuất để kiểm chứng lại các kết quả lý thuyết đã được 
trình bày ở Phần III [29]. Đặc biệt, chúng tôi sẽ thảo luận 
về các đặc điểm hiệu năng hệ thống cũng như các thông 
số thiết kế hệ thống tối ưu cho mô hình mà chúng tôi đề 
xuất. 

Các thông số được chúng tôi sử dụng để thực hiện mô 
phỏng như số bit thông tin là 256=  bit và chiều dài 

khối 200.=k  Để việc tính toán đơn giản chúng tôi giả 

định rằng tổng khoảng cách truyền được chuẩn hóa với 

1=D . Với giả định phân bổ vị trí đặt tấm IRS và nút 
chuyển tiếp ở ngay chính giữa nút nguồn và nút đích, 
khoảng cách đường truyền từ → IRSS  và →IRS D là 

1 2 .
2

= =
D

d d  Tương tự cho trường hợp chuyển tiếp qua 

nút chuyển tiếp FDF, 
1d và

2d  lần lượt khoảng cách 

đường truyền từ  →S R  và →R D . Hơn nữa, để so 

sánh công bằng chúng tôi giả sử rằng tổng công suất 
truyền của cả hai mô hình chuyển tiếp qua IRS và qua FDF 
là như nhau và xem xét mô hình suy hao đường truyền đơn 

giản với hệ số suy hao đường truyền là 2 [30]. Mặt khác, 

chúng tôi gọi 
0

=
P

N
  là SNR trung bình của nguồn phân 

bổ năng lượng với P  là tổng năng lượng được phân bổ. 
Do 

0N  là hằng số nên ta có thể hiểu rằng khi tăng SNR 

cũng có nghĩa là tăng công suất phát của nguồn cung cấp 
năng lượng.  



PHÂN TÍCH ĐỘ LỢI PHÂN TẬP CHO MẠNG CHUYỂN TIẾP QUA MẶT PHẢN XẠ THÔNG MINH …….. 

Đầu tiên, chúng tôi so sánh tỉ lệ lỗi khối BLER toàn trình 
trong hai trường hợp chuyển tiếp gói tin ngắn qua IRS và 
qua nút chuyển tiếp cố định FDF . Tỉ lệ lỗi khối BLER là 
một hàm của SNR trung bình  với giả sử cố định số yếu 

tố phản xạ trong IRS với 3=N  như trong  Hình 3. 

Quan sát Hình 3, ta dễ dàng thấy rằng kết quả mô phỏng 
hoàn toàn trùng khớp với kết quả lý thuyếtvà kết quả 
đường xấp xỉ hội tụ với các đường lý thuyết ở SNR cao. 
Điều này chứng minh các kết quả phân tích lý thuyết của 
chúng tôi trong phần III hoàn toàn chính xác. Hơn nữa, ta 
có thể thấy rõ ở mô hình chuyển tiếp qua IRS tỉ lệ lỗi khối 
BLER giảm nhanh ở giá trị  âm ( 510− ), càng tăng   thì 

tỉ số lỗi giảm chậm dần điều này hoàn toàn phù hợp với 
kết quả lý thuyết trong (22). Bởi vì BLER tỉ lệ với 

exp




 
− 
 

, đây là một hàm giảm với mọi giá trị của   

tức với mọi giá trị của công suất phát của nguồn. Đặc biệt 
càng giảm nhanh ở những giá trị âm càng nhỏ.  

Tuy nhiên, ở mô hình chuyển tiếp qua FDF, tỉ lệ lỗi khối 
BLER chỉ giảm dần ở khi giá trị dương  tăng. Kết quả 

này phù hợp với kết quả lý thuyết vì BLER trong trường 

hợp này tỉ lệ với exp





 
− 
 

 trong (24) . Do đó, BLER 

chỉ chọn các giá trị dương   như trong Hình 3. Từ Hình 

3, ta cũng thấy được hiệu năng hệ thống của mô hình 
chuyển tiếp qua IRS (BLER giảm nhanh hơn) vượt trội 
hơn hẳn so với hiệu năng mô hình chuyển tiếp qua FDF. 
Trong truyền thông gói tin ngắn, có sự đánh đổi rất lớn 
giữa độ trễ và BLER. Tức với chiều dài gói tin như nhau, 
hệ thống có BLER lớn hơn thì độ trễ sẽ nhỏ hơn [31]. Tuy 
vậy, trong hệ thống chuyển tiếp gói tin ngắn có sự hỗ trợ 
của IRS, có hay không sự đánh đổi giữa độ trễ và BLER 
vẫn đang là một thử thách lớn đối với các nhà nghiên cứu 
hiện nay 

 

Hình 3. So sánh BLER giữa hai mô hình chuyển tiếp qua IRS và 

qua FDF. 

Tiếp theo, chúng tôi xét sự ảnh hưởng của yếu tố phản 
xạ N lên hiệu năng hệ thống của mô hình chuyển tiếp qua 

IRS trong ba trường hợp cụ thể của  là 30= − , 

25= − và 20= − như trong Hình 4.  

 

Hình 4. Ảnh hưởng của số yếu tố phản xạ N lên BLER của 
mô hình chuyển tiếp qua IRS. 

Trong Hình 4, ta cũng thấy rõ khi càng tăng N và  thì 

BLER hệ thống càng giảm nhanh. Tuy nhiên, càng tăng 

 , tức tăng công suất phát quá lớn sẽ có thể dẫn đến can 

nhiễu lớn. Do đó, để cải thiện hiệu năng hệ thống với 
nguồn công suất phát cố định, ta có thể tăng số lượng số 
yếu tố phản xạ N  sao cho tỉ số lỗi BLER giảm như ta 

mong đợi. 

Cuối cùng, ta xét sự ảnh hưởng chiều dài gói tin lên hiệu 
năng hệ thống cả hai mô hình truyền tin qua IRS với các 
giá trị SNR  tăng lần lượt 20dB−  , 15dB− , 10dB−  

như Hình 5 và truyền tin qua FDF với giá trị SNR  lần 

lượt 10dB , 15dBvà 20dBnhư Hình 6. Trong cả hai mô 

hình truyền tin qua IRS và FDF, ta thấy rằng khi k  và 

tăng thì BLER giảm, đặc biệt BLER giảm nhanh hơn ở mô 
hình truyền tin qua IRS. Tuy nhiên, ta phải cân nhắc đến 
việc tăng  (tức tăng công suất phát) vì can nhiễu lớn sẽ 

ảnh hưởng đến người dùng khác xung quanh. Mặt khác, 
nếu tăng giá trị chiều dài gói tin k  thì sẽ dẫn đến độ trễ 

cũng tăng. Do vậy, tùy từng dịch vụ cụ thể ta sẽ chọn giá 
trị k  và công suất phát tương ứng sao cho đáp ứng mục 

tiêu uRLLC trong mạng 5G. 

 
Hình 5. Sự ảnh hưởng của chiều dài gói tin lên BLER chuyển 

tiếp qua IRS. 
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Hình 6. Sự ảnh hưởng của chiều dài gói tin lên BLER chuyển 

tiếp qua nút chuyển tiếp FDF. 

V. KẾT LUẬN 

Trong bài báo này, chúng tôi đã đề xuất mô hình truyền 
dẫn thông tin qua IRS trong truyền thông gói tin ngắn. 
Tiếp đến, chúng tôi so sánh hiệu năng của mô hình này với 
mô hình truyền gới tin ngắn qua nút chuyển tiếp FDF 
thông qua thông số tỉ lệ lỗi khối BLER và độ lợi phân tập. 
Dựa vào kết quả lý thuyết và được kiểm chứng một lần 
nữa qua mô phỏng Monte-Carlo, bài báo cho thấy rằng tỉ 
lệ lỗi khối BLER của hệ thống truyền tin qua IRS giảm 
nhanh so với tỉ số BLER trong truyền tin qua FDF thông 
thường và độ lợi phân tập mô hình truyền tin qua IRS cũng 
cao hơn mô hình truyền tin qua FDF. Hay nói khác hơn, 
hiệu năng của hệ thống mô hình truyền tin qua IRS cải 
thiện hơn mô hình truyền tin qua FDF. Hơn nữa, đối với 
hệ thống truyền tin qua IRS càng tăng số yếu tố phản xạ 
và công suất phát thì tỉ số lỗi càng giảm, hiệu năng càng 
cải thiện. Tuy nhiên, chiều dài gói tin cũng ảnh hưởng 
đáng kể đến hiệu năng hệ thống và tùy vào yêu cầu dịch 
vụ cụ thể thì ta sẽ xác định giá trị k  cụ thể tương ứng sao 

cho đáp ứng yêu cầu uRLLC.  

PHỤ LỤC  

 CHỨNG MINH CÔNG THỨC (12) VÀ (13) 

Từ công thức  
1 1 2

.
=

=
N

i i

v v
i d d

 
A  (P.1) 

Bởi vì 
i và i là các biến ngẫu nhiên phân bố Rayleigh 

độc lập, do đó A là tổng của N quá trình double Rayleigh 

đồng dạng và độc lập. Theo phân tích trong [32, 
CT(2.76)], hàm PDF của A có dạng như (7). Trong đó, 

các tham số a  và b được cho như trong công thức (10) 

và (11). Hơn nữa theo [32, CT(2.74)], 
1k và 

2k được định 

nghĩa là giá trị kỳ vọng và phương sai của A  như sau         

  1 .=k E A  (P.2) 

  2 .=k V A  (P.3) 

Thế (P.1) lần lượt vào (P.2) và (P.3), 
1k và 

2k thu được 

kết quả như sau 
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d d
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V V   (P.5)                                   

với ( )a và ( )b là phép biến đổi tính trung bình và phương 

sai của cho các biến độc lập 
i và 

i . 
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DIVERSITY ORDER ANALYSIS OF 

INTELLIGENT REFLECTING SURFACE AND 
RELAY AIDED SHORT PACKET 

COMMUNICATIONS 

    Abstract— Intelligent reflecting surface (IRS) is a 
revolutionary technology that can greatly improve the 
performance of next generation wireless networks by 
controlling the phase/amplitude of the signal in the 
environmental radio via passive reflectors. In this paper, 
we propose a short packet communication model is 
assisted by intelligent reflectors. Next, we compare the 
performance of this system with that of a relay aided 
communication, where the relay node uses fixed decode 
and forward (FDF) technique to transmit data. To compare 
the performance of these two systems, we derive exact and 
approximate form expressions of the block error rate 
(BLER) over fading Rayleigh channel and also the 
diversity gains of both systems. Thereby, the results show 
that the performance of the IRS communication system is 
superior to that of the basic FDF communication system. 
Finally, we prove that the results in the theoretical analysis 
are completely consistent with the simulation results by 
the Monte-Carlo simulations. 

      Keywords—Intelligent reflecting surface, fading 
Rayleigh, decode and fordward, bit error rate, short packet 
communications. 
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Tóm tắt- Trong bài báo này, chúng tôi nghiên cứu mạng 
giải mã chuyển tiếp (DF) hai chặng trong truyền thông gói 
tin ngắn. Trong đó, nguồn sẽ lựa chọn một nút tốt nhất 
trong một tập đa nút để chuyển tiếp gói tin bằng cách sử 
dụng kỹ thuật lựa chọn chuyển tiếp một phần (PRS). 
Nguồn thu được thiết kế có M-anten và sử dụng giao thức 
phân tập tỉ số kết hợp cực đại (MRC) để thu nhận tín hiệu. 
Để đánh giá và so sánh hiệu năng hệ thống, chúng tôi đưa 
ra các biểu thức dạng chính xác và xấp xỉ của tỉ lệ lỗi khối 
(BLER) trong kênh truyền fading Rayleigh. Cuối cùng, 
chúng tôi thực hiện mô phỏng Monte Carlo để kiểm chứng 
kết quả lý thuyết và tìm ra giá trị tối ưu của số nút chuyển 
tiếp và số anten cũng như chứng minh các ưu điểm của mô 
hình hệ thống đã được đề xuất. 

Từ khóa- lựa chọn chuyển tiếp từng phần, fading 
Rayleigh, giải mã và chuyển tiếp, tỉ lệ lỗi khối, tỉ số kết 
hợp cực đại, truyền thông gói tin ngắn. 

I. GIỚI THIỆU 

Hiện nay, truyền thông thế hệ mới thứ năm (5G) được 
biết đến như là sự cải tiến vượt trội xa so với các mạng thế 
hệ trước đây. Mạng (5G) cũng là cơ sở quyết định trong 
việc hiện thực hóa kỷ nguyên Internet vạn vật (IoT) và xã 
hội siêu kết nối. Dịch vụ chính của mạng (5G) là băng 
thông di động nâng cao (eMBB), truyền thông loại máy 
(mMTC) và truyền thông độ trễ thấp cực kỳ đáng tin cậy 
(uRLLC), ứng dụng trong nhiều lĩnh vực công nghiệp và 
xã hội [1-3]. Trong đó, uRLLC là dịch vụ trọng tâm của 
mạng 5G với yêu cầu độ tin cậy cực cao hơn 99.9999% và 
độ trễ dưới 1ms . Để đạt được các yêu cầu này, truyền 

thông gói ngắn với mã chiều dài khối ngắn được đưa vào 
hệ thống nghiên cứu như một phương pháp tiềm năng [4]. 
Thực vậy, các gói tin ngắn là một dạng lưu thông điển hình 
được tạo ra bởi những cảm biến và được trao đổi chủ yếu 
trong truyền thông kiểu máy. Do vậy, truyền thông gói 
ngắn hỗ trợ chính cho các ứng dụng 5G và IoT như kết nối 
đám mây đáng tin cậy, điều phối không dây từ xe đến xe, 
báo động từ một bộ lớn cảm biến [4-7]. 

Cho đến nay, truyền thông gói ngắn đang được các nhà 
khoa học quan tâm. Cụ thể,  Polyanskiy và các cộng sự đã 
tiên phong trong việc tìm ra công thức xấp xỉ của tốc độ 
mã hóa khối hữu hạn tối đa [8]. Từ đó, chúng ta có thể đo 

hiệu suất của truyền thông gói ngắn với giá trị xấp xỉ gần 
đúng. Trong bài báo [9], Makki và các cộng sự đã đề xuất 
phương pháp tính gần đúng cho hàm Q_function. Phương 
pháp này giúp việc tính toán tỉ số lỗi khối dễ dàng hơn. 
Hay các tác giả trong bài báo [10] cũng cho thấy rằng chiều 
dài khối thích hợp cho công suất Ergodic tối ưu nhất trên 
tất cả kênh fading bán tĩnh. 

Bên cạnh đó, mạng chuyển tiếp ra đời với những ưu điểm 
như một giải pháp đầy hứa hẹn trong truyền thông vô tuyến 
[11], giải quyết các vấn đề về khoảng cách giữa hai thiết 
bị đầu cuối khi máy truyền và máy phát ở quá xa vượt 
ngoài khoảng công suất truyền khả dụng của máy phát 
hoặc có thể máy phát truyền được nhưng nếu tăng công 
suất phát quá lớn thì sẽ ảnh hưởng can nhiễu lớn lên các 
người dùng khác của hệ thống [12-14]. Nhiệm vụ của nút 
chuyển tiếp là thu thập tín hiệu từ nút trước nó, sau đó xử 
lý và chuyển tiếp tín hiệu đó đến nút tiếp theo đến khi tín 
hiệu đến được đích. Về cơ bản, có hai kỹ thuật xử lý tín 
hiệu được dùng ở nút chuyển tiếp là khuếch đại và chuyển 
tiếp (AF) [15-17] và giải mã và chuyển tiếp (DF) [18-20]. 
Các kỹ thuật này đã được nghiên cứu và ứng dụng rộng rãi 
trong các mạng thông tin vô tuyến như mạng thông tin di 
động tế bào, ad-hoc di động [21, 22], mạng cảm biến 
không dây [23]. 

Gần đây, các nhà khoa học bắt đầu quan tâm đến việc áp 
dụng mạng chuyển tiếp vào truyền thông sử dụng gói tin 
ngắn nhằm nâng cao hiệu năng hệ thống và đáp ứng các 
yêu cầu dịch vụ cho mạng 5G. Cụ thể, các tác giả trong 
[24] đã xem xét một giao thức chuyển tiếp trong đó độ lợi 
kênh của đường truyền trực tiếp và đường truyền có nút 
chuyển tiếp được tổng hợp tại máy thu theo giả định trạng 
thái thông tin kênh truyền hoàn hảo. Hay trong bài báo 
[25], các tác giả trong đã đề xuất một phương pháp 
“OccupyCoW” nhằm đáp ứng các yêu cầu về độ tin cậy và 
độ trễ cao thông qua mạng truyền thông hợp tác. Trong bài 
báo [26], Yulin Hu và các cộng sự đã nghiên cứu hiệu suất 
chuyển tiếp thông qua các kênh Rayleigh bán tĩnh dưới giả 
định chiều dài khối hữu hạn (FBL). Một cách cơ bản, các 
bài báo chủ yếu xem xét hai kịch bản chuyển tiếp trong bối 
cảnh FBL bao gồm kỹ thuật AF [27] và DF [28]. Bên cạnh 
đó, trong [29], tác giả đã chứng minh sự vượt trội của hiệu 
năng hệ thống sử dụng các kỹ thuật chọn lựa nút chuyển 
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tiếp từng phần (PRS) và giao thức tỉ số kết hợp cực đại 
(MRC) trong thiết kế hệ thống với gói tin dài. 

Kế thừa các kết quả nghiên cứu trên và đề xuất hướng 
giải quyết mô hình mới trong truyền thông gói ngắn, bài 
báo này trước tiên tập trung vào các mạng chuyển tiếp hai 
chặng DF trong truyền thông gói ngắn, trong đó kỹ thuật 
PRS được sử dụng để truyền tín hiệu tại nút chuyển tiếp. 
Với mục tiêu tăng độ tin cậy và độ lợi phổ, chúng tôi áp 
dụng giao thức MRC cho thiết kế đa anten tại điểm đích. 
Tiếp đến, chúng tôi đưa ra các biểu thức dạng chính xác và 
xấp xỉ của tỉ số lỗi khối (BLER) thông qua kênh fading 
Rayleigh. Cuối cùng, mô phỏng Monte Carlo được thực 
hiện để kiểm chứng các kết quả lý thuyết và qua đó cũng 
chứng minh được ưu điểm hiệu năng của mô hình hệ thống 
mà chúng tôi đề xuất. 

Phần còn lại của bài báo được trình bày như sau. Phần II 
sẽ trình bày mô hình của hệ thống mạng chuyển tiếp hai 
chặng với đa nút chuyển tiếp và đa anten thu tại máy thu. 
Phương pháp phân tích theo mô hình đề xuất để đánh giá 
chất lượng của hệ thống với thông số tỉ lệ lỗi khối với cả 
hai dạng chính xác và xấp xỉ sẽ được chứng minh trong 
Phần III. Phần IV, chúng tôi sẽ tiến hành mô phỏng Monte-
Carlo để kiểm chứng lại các kết quả lý thuyết trong phần 
III. Cuối cùng là phần kết luận của bài báo. 

II. MÔ HÌNH HỆ THỐNG 

 

BTS

 

N
R

b
R

1
R 1 M

 

User

 

Hình 1 Mạng chuyển tiếp hai chặng với một user (nút nguồn), 
đa nút chuyển tiếp và một trạm BTS (nút đích) trong truyền 

thông gói tin ngắn. 

Trong bài báo này, chúng tôi xét một mạng hai chặng 

bao gồm một user (đóng vai trò nguồn ( )S ) có một anten, 

N user (đóng vai trò nút chuyển tiếp) sử dụng một anten 

( )1,n n N=R 1 và trạm thu (BTS) ( đóng vai trò nguồn thu 

( )D ) có M anten ( )1,m m M=D 1 như Hình 1. Giả định 

rằng khoảng cách nút nguồn và đích là rất lớn, S  chỉ có 
thể truyền tín hiệu đến ở khoảng cách rất xa không có 

đường truyền trực tiếp giữa nguồn ( )S và đích ( )D bởi vì 

thực tế ở khoảng cách quá xa tín hiệu từ nguồn phát đến 
nguồn thu là rất yếu. 

 Quá trình truyền tin từ nút nguồn và nút đích thực hiện 
trong hai khe thời gian liên tiếp thông qua sự trợ giúp của 
các nút chuyển tiếp. Trong khe thời gian đầu tiên, nút 
nguồn sẽ truyền tín hiệu của nó tới tất cả các nút chuyển 
tiếp. Tại khe thời gian này, kỹ thuật PRS được sử dụng cho 

 
1 Giá trị 1,n N=  và 1,m M= được sử dụng xuyên suốt bài báo. 

một tập N  nút chuyển tiếp, chỉ có nút chuyển tiếp có tỷ số 

nhiễu tín hiệu cao nhất (SNR) mới được chọn để chuyển 
tiếp tín hiệu nhận được đến đích bằng kỹ thuật giải mã và 

chuyển tiếp (DF). Gọi bR  là nút chuyển tiếp được chọn 

trong bộ N  nút chuyển tiếp [30, 31], chúng ta có 

 
1,....,

arg max ,
nn N

b 
=

= SR  (1) 

với 
n

 SR là tỉ số tín hiệu trên nhiễu (SNR) từ .n→S R  Ở 

đây, 
n

 SR tuân theo phân bố mũ và có giá trị trung bình là 

 
0

,n

n

P

N



=

S SR

SR
 (2) 

với PS  là công suất của nguồn S , 
n

SR  là độ lợi kênh 

trung bình cho đường truyền từ n→S R và 0N  là công 

suất nhiễu Gauss trắng cộng (AWGN) tại nút đích. 

Giả định kênh truyền giữa nguồn và đích là kênh fading 

Rayleigh bán tĩnh [32] và kênh truyền từ n→S R  và 

b m→R D  là các kênh truyền fading Rayleigh độc lập và 

đồng dạng (i.i.d). Khi đó trong chặng 1, SNR trung bình 

tại mỗi nhánh 
n

 SR  đều bằng nhau và bằng  SR , nghĩa là 

n
 =SR SR . Dựa vào phép khai triển nhị thức trong [33], 

hàm phân phối tích lũy (CDF) của 
b

 SR có thể được đưa 

ra như sau 
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( )

b
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1
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1 1 exp .

N

N
n

n

F
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n












−

=

  
= − −  
   

   
= − − −   

     


SR

SR

SR

 (3) 

Trong khe thời gian thứ hai, nút chuyển tiếp tốt nhất bR  

sử dụng kỹ thuật DF và giải mã thành công tín hiệu nhận 
được để truyền tín hiệu này đến đích. Tại nút đích, giao 
thức MRC được sử dụng nhằm cải thiện độ phân tập không 
gian hệ thống. Do đó, SNR của tín hiệu thu được sẽ tăng 
tuyến tính với số lượng nhánh phân tập và được xác định 
như sau 

 
b b

1

,
m

M

m

 
=

=R D R D
 (4) 

với 
b m

 R D  là tỉ số tín hiệu trên nhiễu nhận tại mD . Do giả 

sử kênh truyền từ b m→R D  là các kênh truyền độc lập và 

đồng dạng (i.i.d.), chúng tôi cũng có 
b b

.
m

 =R D R D   

Chúng ta có thể thấy rằng 
2

kh  có phân bố mũ nên 

b m
 R D  sẽ có phân bố chi bình phương với kỳ vọng là 

b
MR D  và phương sai là 

b
2M R D . Trong trường hợp này, 

hàm CDF của 
b

 R D  có thể thu được như sau 
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 ( )
( )

b

b

b

1

1

1 exp .
1 !

m

M

m

F
m










−

=

 
 
    

= − − 
  − 

R D

R D

R D

 (5) 

III. ĐÁNH GIÁ HIỆU NĂNG HỆ THỐNG 

Trong phần này, chúng tôi sử dụng thông số tỉ lệ lỗi khối 
để đánh giá hiệu năng của hệ thống sử dụng giao thức PRS 
và MRC trong chế độ FBL. 

A. TỈ LỆ LỖI KHỐI DẠNG CHÍNH XÁC 

Chúng tôi giả sử rằng tổng độ dài khối truyền là k , do 

có hai khe thời gian nên khối tin này sẽ được chia làm hai 

khối có chiều dài bằng nhau 
2

k
. Khi S truyền   bit 

thông tin đến D  qua hai khe thời gian tốc độ mã hóa của 
hệ thống được xác định là 

 
2

.r
k


=  (6) 

Như đã được nghiên cứu trong truyền thông gói tin ngắn 

[34], với chiều dài khối 100k   tỉ lệ lỗi khối BLER có thể 

được xấp xỉ như trong [32, CT. (59)] và [35, CT. (4)] như 
sau 
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X
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 (7) 

với X là tốc độ lỗi khối trung bình,  b b, ,X SR R D  

( ) ( )2log 1C  = +X X  là dung lượng kênh Shannon, 

( )
( )

( )
2

22

1
1 log

1
V e



 
 = −
 + 

X

X

 là độ phân tán kênh 

truyền [8], . là toán tử kỳ vọng và ( ).Q là hàm Q-

function với ( )
21

exp .
22 x

t
Q x dt



  
= − 

 
  

Từ (7), BLER có thể được viết lại như sau 
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với ( )f xX  là hàm mật độ phân phối của biến ngẫu nhiên

X . 

Do sự phức tạp của hàm 
( )

( ) /

C r
Q

V k





 −
 
 
 

X

X

nên rất khó để 

tìm ra biểu thức dạng đóng cho công thức (8). Do đó, 

chúng tôi lấy xấp xỉ hàm ( ).Q  như trong [34, CT. (14)], 

đó là 
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với 
2

1
,

2 2 1r
v


=

−
 2 1,r = −  

1

2
H

v k
 = + và 

1

2
L

v k
 = − . 

Bằng cách thay (9) vào (8), chúng ta có  
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Thay (3) vào (10), ta được tốc độ lỗi khối cho khe thời 
gian thứ nhất như trong (11). 

Đối với khe thời gian thứ hai, ta cũng thực hiện tương tự. 
Thay (5) vào (10), tỉ số lỗi khối BLER  ở khe thời gian 

thứ hai được đưa ra như trong (12), trong đó ( ), gg là hàm 

Gamma không hoàn thành với 

( ) ( )1

0
, exp

x
mm x t t dt− = − được xác định như trong [33]. 
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  (11) 



ĐÁNH GIÁ HIỆU NĂNG MẠNG CHUYỂN TIẾP TỪNG PHẦN VỚI ĐA ANTEN THU TRONG TRUYỀN THÔNG GÓI TIN 
NGẮN 

Nếu các nút chuyển tiếp sử dụng kỹ thuật giải mã và 
chuyển tiếp có lựa chọn (SDF) thì tốc độ lỗi khối BLER 
toàn trình (e2e) có thể được tính thông qua (11) và (12) 
như sau 

 ( )
b b b2 ( ) 1 .e e SDF   = + −SR SR R D  (13) 

Trong khi đó, nếu các nút chuyển tiếp sử dụng kỹ thuật 
giải mã và chuyển tiếp cố định (FDF) thì tốc độ lỗi khối 
BLER toàn trình e2e sẽ được tính như sau 

 ( ) ( )
b b b b2 ( ) 1 1 .e e FDF    = − + −SR R D SR R D  (14) 

B. TỈ LỆ LỖI KHỐI DẠNG XẤP XỈ 

Tiếp theo, chúng tôi sẽ trình bày dạng xấp xỉ của tỉ lệ lỗi 
khối để có đánh giá khách quan hơn về hiệu năng của hệ 
thống ở mức SNR trung bình   cao. Dạng xấp xỉ này 

được xem như là một đường giới hạn trên (upper bound) 
cho các giá trị của tỉ lệ lỗi khối khi càng tăng SNR trung 
bình tiến ra vô cùng. Điều này có nghĩa là tỉ lệ lỗi khối toàn 
trình của hệ thống luôn đạt giá trị nhỏ hơn hoặc bằng giá 
trị đường giới hạn trên này cho dù có tăng SNR trung bình 
thế nào đi chăng nữa. Mặt khác, đây cũng là điều mà chúng 
ta mong muốn vì tỉ lệ lỗi khối càng nhỏ thì hiệu năng hệ 
thống càng được cải thiện. 

Áp dụng vô cùng bé tương đương tại 0x→  cho hàm 

( )1 exp x− − và khai triển Maclaurin cho hàm ( )exp x−  

[36] như sau 

 ( )1 exp x x− − :  (15) 

và ( ) ( )  
0

exp 1 ,
!

i
i

i

x
x x

i




=

− − + O  (16) 

với   là số bậc khai triển và  x


O  là phần dư Peano 

trong khai triển Maclaurin [37]. 

Như vậy, thay (15) vào (10), biểu thức dạng xấp xỉ của 
tỉ lệ lỗi khối BLER ở khe thời gian đầu tiên như sau  
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 (17) 

Trong khe thời gian thứ hai, chúng ta cần xem xét bậc 
phân tập của hệ thống. Như đã biết, bậc phân tập tối đa của 
một hệ thống có M  anten là M  và khi bậc phân tập bằng 
với M , hệ thống được cho là đạt được bậc phân tập đầy 
đủ [37]. Trong trường hợp này, áp dụng (16) vào (5), sau 
đó thay vào (10), tỉ lệ lỗi khối BLER dạng xấp xỉ ở khe 
thời gian thứ hai có thể được tính như trong (18). 

Mặt khác, ta cũng dễ thấy rằng giá trị của tỉ lệ lỗi khối 

từng chặng 
b

SR và 
b

R D  rất nhỏ khi công suất nguồn phát 

càng lớn, nghĩa là 
b b

0  SR R D . Do đó, ta có có thể viết 

lại tỉ lệ lỗi khối toàn trình dạng xấp xỉ từ (13) và (14) như 
sau 

 
b b2 ( ) 2 ( ) .e e SDF e e FDF     +% % % %

SR R D  (19) 

IV. KẾT QUẢ MÔ PHỎNG VÀ THẢO LUẬN 

Trong phần này, chúng tôi sử dụng phương pháp mô 
phỏng Monte-Carlo trên phần mềm Matlab cho mô hình 
đề xuất để kiểm chứng lại các kết quả lý thuyết đã được 
trình bày ở phần III [38]. Đặc biệt, chúng tôi sẽ thảo luận 
về các đặc điểm hiệu năng hệ thống cũng như các thông số 
thiết kế hệ thống tối ưu cho mô hình mà chúng tôi đề xuất. 

Các thông số được chúng tôi sử dụng để thực hiện mô 
phỏng như số bit thông tin là 256 =  bit và chiều dài 

khối 256.m=  Để việc tính toán đơn giản chúng tôi giả 

định rằng tổng khoảng cách truyền được chuẩn hóa với 
10D= . Với giả định phân bổ vị trí nút chuyển tiếp ở ngay 

chính giữa nút nguồn và nút đích, khoảng cách đường 

truyền từ n→S R  và 
b →R D là 

1 2 .
2

D
d d= =  Hơn nữa, 

chúng tôi giả sử xem xét mô hình suy hao đường truyền 
đơn giản [37] và kênh truyền thực tế với 
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truyền. Mặt khác, chúng tôi gọi 
0

P

N
 =  là SNR trung 

bình của nguồn phân bổ năng lượng với P  là tổng năng 

lượng được phân bổ. Do 0N  là hằng số nên chúng ta có 

thể hiểu rằng khi tăng SNR cũng có nghĩa là ta tăng công 
suất phát của nguồn cung cấp năng lượng. Trong mô hình 
này, chúng tôi giả sử hệ thống có phân bổ công suất đồng 
đều cho các nút phát trong mỗi chặng, nghĩa là 

2b

P
P P= =S R

. 

Đầu tiên, chúng tôi so sánh tỉ lệ lỗi khối BLER toàn trình 
trong hai trường hợp sử dụng kỹ thuật giải mã và chuyển 
tiếp cố định FDF và kỹ thuật giải mã và chuyển tiếp có 
chọn lọc SDF. Tỉ lệ lỗi khối toàn trình BLER được khảo 
sát như là một hàm của SNR trung bình   với giả sử cố 

định số lượng nút chuyển tiếp 2N =  và số lượng anten tại 

máy thu 2M =  như trong Hình 2. 

 

Hình 2 So sánh BLER giữa hai kỹ thuật SDF và FDF. 

Dễ thấy, kết quả mô phỏng (Simulation) hoàn toàn trùng 
khớp với kết quả lý thuyết (Analysis) và kết quả đường 
xấp xỉ (Asymptotic) hội tụ với các giá trị đường lý thuyết 
ở SNR trung bình cao, điều này chứng minh các kết quả 
phân tích lý thuyết của chúng tôi trong phần III là hoàn 
toàn chính xác. Từ Hình 2, chúng ta có thể dễ dàng nhận 
ra rằng tỉ lệ lỗi khối khi sử dụng kỹ thuật giải mã và chuyển 
tiếp cố định FDF nhỏ hơn so với khi sử dụng kỹ thuật giải 
mã và chuyển tiếp có chọn lọc SDF ở dải SNR trung bình 

  thấp. Hay nói cách khác, hiệu năng hệ thống khi sử 

dụng kỹ thuật FDF tốt hơn so với kỹ thuật SDF ở dải giá 
trị SNR trung bình   thấp, cụ thể là dưới 10 dB như trong 

Hình 2. Tuy nhiên, từ giá trị SNR trung bình   cao hơn 

10 dB, hiệu suất hệ thống của hai kỹ thuật là như nhau. 
Mặc dù, ở giá trị SNR trung bình cao, hiệu suất hệ thống 
của hai kỹ thuật này tương đương nhau nhưng chúng ta 
vẫn không thể phủ nhận rằng hiệu suất của kỹ thuật FDF 
tốt hơn so với kỹ thuật SDF về tổng thể trong toàn dải SNR 
trung bình  . Do đó, chúng tôi sẽ sử dụng kỹ thuật FDF 

để mô phỏng cho tất cả các khảo sát tiếp theo. 

 

Hình 3 Ảnh hưởng chiều dài khối tin k lên hiệu năng hệ thống 

với M = 2  và N = 2 . 

Tiếp theo, chúng tôi khảo sát tỉ lệ lỗi khối BLER là một 
hàm theo độ dài khối tin k  như Hình 3 với các giá trị SNR 

trung bình   tăng lần lượt là 10, 15 và 20 dB. Các giá trị 

của 2N =  và 2M =  được sử dụng để mô phỏng trong 

hình này. Một lần nữa, các kết quả mô phỏng hoàn toàn 
trùng khớp với các kết quả lý thuyết và xác minh được tính 
đúng đắn trong phân tích lý thuyết của chúng tôi. Quan sát 
Hình 3, chúng ta có thể thấy rằng khi tăng giá trị của chiều 
dài khối tin k  và SNR trung bình   thì hiệu năng hệ 

thống sẽ được cải thiện đáng kể. Hơn nữa, chúng ta đang 
khảo sát chế độ FBL với 100k   và dễ tính được giới hạn 

của hàm BLER toàn trình khi k →+  là 

2lim BLER 0e e
k→+

= . Điều này có nghĩa là chúng ta không 

tìm được giá trị k  tối ưu xác định nào hết và làm chúng ta 

phải lưu ý rằng chiều dài khối tin k  vừa được đánh giá là 

càng tăng càng tốt, trong khi mục tiêu của truyền thông gói 
ngắn đó là độ dài khối càng ngắn thì độ trễ truyền sẽ được 
giảm. Do đó, chúng ta phải cân nhắc trong cả hai tình 
huống về ưu nhược điểm của việc tăng hoặc giảm k , 

chúng ta sẽ chọn giá trị k  cụ thể phụ thuộc vào một yêu 

cầu chất lượng dịch vụ cụ thể. Ví dụ, một dịch vụ thoại yêu 

cầu tỉ lệ lỗi khối tối đa là 36 10− , thì giá trị của k  được 

chọn ứng với từng trường hợp công suất phát 10, 15 và 20 
dB là khoảng 1000, 400 và 200.  

Tiếp theo, chúng tôi so sánh sự ảnh hưởng của số lượng 
nút chuyển tiếp N và số anten M lên hiệu năng  hệ thống 

sử dụng kỹ thuật FDF qua Hình 4. Chúng tôi lựa chọn các 
giá trị của N  và M  cụ thể trong các trường hợp so sánh 

như sau: 

i) 1N =  và 2M =  cho trường hợp N M . 

ii) 5N =  và 3M =  cho trường hợp N M . 

iii) 6N M= =  cho trường hợp N M= . 

Hình 4 cho chúng ta thấy rõ rằng tỉ lệ lỗi khối toàn trình 
sẽ gần bằng với tổng tỉ lệ lỗi khối của cả hai chặng trong 
trường hợp ii) và iii) tương ứng với N M  và N M= . 

Tuy nhiên, trong trường hợp i) với N M , tỉ lệ lỗi khối 

toàn trình chỉ gần bằng tỉ lệ lỗi khối chặng 1 từ n→S R . 

Điều này có nghĩa là với số lượng N  và M cho trước với 

N M , chúng ta chỉ cần thực hiện tính toán tỉ lệ lỗi khối 

chặng 1 là có thể ước lượng được hiệu năng toàn hệ thống. 
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Đóng góp này có thể giúp chúng ta giảm thiểu được khối 
lượng tính toán phức tạp của thông số tỉ lệ lỗi khối trong 

chặng 2 từ b m→R D  trong trường hợp triển khai thực tế 

đã có sẵn số lượng N  và M  với .N M  Qua đó, chúng 

ta cũng thấy được tầm quan trọng của số lượng nút chuyển 
tiếp và số lượng anten trong triển khai thiết kế hệ thống.  

 

Hình 4 So sánh sự ảnh hưởng của số lượng nút chuyển tiếp N  

và số anten M  lên hiệu năng hệ thống. 

Do đó, trong Hình 5 và Hình 6, chúng tôi khảo sát riêng 
lẻ mức độ ảnh hưởng của số lượng anten tại máy thu M  
và số lượng nút chuyển tiếp N  lên hiệu năng hệ thống. 

Mục tiêu là tìm ra thống số thiết kế tối ưu cho M  và N . 

Một cách khách quan, trong cả hai hình, các kết quả lý 
thuyết hoàn toàn trùng khớp với kết quả mô phỏng. Điều 
này một lần nữa cho thấy các biểu thức phân tích của 
chúng tôi trong phần III là hoàn toàn chính xác. 

 

Hình 5 Ảnh hưởng của số lượng anten M  lên hiệu năng hệ 

thống với N = 2 . 

 

Hình 6 Ảnh hưởng của số lượng nút chuyển tiếp N  lên hiệu 
năng hệ thống với M = 3 . 

Cụ thể, Hình 5 chúng tôi khảo sát BLER là một hàm theo 
số lượng anten tại máy thu M  với giả sử cố định số lượng 
nút chuyển tiếp 2N = . Từ Hình 5, chúng ta có thể thấy 

BLER giảm khi tăng SNR trung bình  . Ảnh hưởng đối 

với các giá trị của M  anten tại máy thu: i) khi 3M   thì 

BLER giảm đáng kể hay nói cách khác là hiệu năng hệ 
thống được cải thiện đáng kể; ii) trong khi 3M   thì 

BLER vẫn duy trì một mức giá trị không đổi. Mặt khác, 
trong thiết kế và triển khai hệ thống, đương nhiên là chúng 
ta sẽ mong muốn triển khai hệ thống sao cho hiệu năng tốt 
nhất mà lại ít thiết bị nhất có thể để tiết kiệm chi phí. Do 
đó trong trường hợp này, 3M =  là thông số thiết kế tối ưu 

nhất của số lượng anten tại máy thu đảm bảo được hai tiêu 
chí đã được đề cập là tối ưu hiệu năng và tiết kiệm chi phí 
triển khai nhất có thể.  

Tương tự, trong Hình 6, chúng tôi khảo sát BLER là một 
hàm theo số lượng nút chuyển tiếp N  với giả sử cố định 

số lượng anten tại máy thu. Chúng tôi sẽ sử dụng giá trị tối 
ưu 3M =  vừa tìm được trong khảo sát Hình 5  cho thiết 

kế thông số hệ thống. Suy luận một cách tương tự, chúng 
ta cũng có: i) với 4N   thì hiệu năng hệ thống được cải 

thiện đáng kể; ii) với 4N  , BLER không còn giảm nữa. 

Khi đó, giá trị số lượng nút chuyển tiếp 4N =  sẽ được 

chọn làm giá trị tối ưu cho các thiết kế hệ thống. 

Cuối cùng, chúng tôi sử dụng các giá trị tối ưu 4N = và 

3M =  đã được khảo sát trong Hình 5 và Hình 6 để khảo 

sát hiệu năng hệ thống. Và cũng như đã đề cập, giá trị của 

chiều dài khối k  chỉ được chọn cụ thể phù hợp với một 

yêu cầu dịch vụ cụ thể. Trong Hình 7 này, chúng tôi khảo 

sát tỉ lệ lỗi khối BLER là một hàm theo SNR trung bình   

ba trường hợp tượng trưng điển hình của k  là 256k = , 

512k =  và 1024k = . Trong Hình 7, chúng ta có thể thấy 

rằng các đường phân tích lý thuyết bao gồm cả đường 
BLER dạng chính xác và dạng xấp xỉ đều hoàn toàn khớp 
với các kết quả mô phỏng. Hơn nữa, đường xấp xỉ hội tụ 
với đường phân tích lý thuyết và đường mô phỏng ở dải 
công suất phát cao cũng cho thấy rằng các giá trị của tỉ lệ 
lỗi khối luôn đạt giá trị nhỏ hơn hoặc bằng giá trị đường 
xấp xỉ này cho dù có tăng SNR trung bình thế nào đi chăng 

nữa. Ngoài ra, cũng dễ thấy rằng khi SNR trung bình   

càng tăng thì BLER càng giảm trong tất cả các trường hợp 

của ,k  kết hợp với phân tích đường xấp xỉ vừa rồi, chúng 



Nguyễn Thị Yến Linh, Ngô Hoàng Tú, Võ Nguyễn Quốc Bảo 

 
ta có thể kết luận rằng hiệu năng hệ thống luôn luôn được 
cải thiện khi chúng ta càng tăng SNR trung bình và luôn 
không vượt quá giá trị của đường giới hạn trên (đường xấp 
xỉ). Điều này đúng như chúng ta mong đợi. Mặc dù tăng 
công suất phát làm cho hiệu năng hệ thống được cải thiện 
nhưng chúng ta cũng không nên lạm dụng tăng công suất 
phát quá lớn sẽ có thể ảnh hưởng can nhiễu lớn lên các 
người dùng khác của hệ thống. 

 

Hình 7 Ảnh hưởng của giá trị SNR trung bình lên hiệu năng 

hệ thống với M = 3  và N = 4 . 

V. KẾT LUẬN 

Trong bài báo này, chúng tôi đề xuất mô hình mạng giải 
mã chuyển tiếp DF hai chặng kết hợp sử dụng kỹ thuật 
PRS cho đa nút chuyển tiếp và kỹ thuật MRC cho đa anten 
được thiết kế tại nút đích. Đặc biệt, chúng tôi tìm ra được 
các biểu thức tỉ lệ lỗi khối dạng chính xác và xấp xỉ qua 
kênh truyền fading Rayleigh và sử dụng mô phỏng Monte 
Carlo để kiểm chứng tính chính xác của mô hình đề xuất. 
Các kết luận chính của hệ thống như sau 

i) Với cùng một công suất nguồn phát thì hiệu năng hệ 
thống của FDF bằng với SDF ở giá trị SNR trung bình 
cao, trong khi với dải SNR trung bình thấp thì hiệu 
năng hệ thống của FDF tốt hơn hệ thống áp dụng kỹ 
thuật SDF. 

ii) Giá trị tối ưu của số lượng nút chuyển tiếp và số lượng 
anten tại máy thu tương ứng là 4 và 3 cho thiết kế hệ 
thống mô hình mà chúng tôi đề xuất. Ngoài ra, giả sử 
trong trường hợp triển khai thực tế đã có sẵn số lượng 

N  và M  với N M , chúng ta sẽ giảm thiểu được 

khối lượng tính toán phức tạp của thông số tỉ lệ lỗi khối 
toàn trình. Tỉ lệ lỗi khối toàn trình trong trường hợp 
này sẽ gần bằng giá trị tỉ lệ lỗi khối của chặng truyền 
có chứa N  nút chuyển tiếp. 

iii) Đối với chiều dài khối tin k , chúng ta chỉ xác định 

được k  cụ thể trong một trường hợp yêu cầu chất 

lượng dịch vụ cụ thể. 
iv) Cuối cùng là khi càng tăng   thì hiệu năng hệ thống 

càng được cải thiện đúng như mong đợi. Tuy nhiên, 
chúng ta cũng không nên lạm dụng tăng công suất phát 
quá lớn sẽ có thể ảnh hưởng can nhiễu lớn lên các 
người dùng khác của hệ thống. 
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BLOCK ERROR RATE ANALYSIS OF 
DUAL-HOP NETWORK WITH 

MULTIPLE RELAYS AND MULTIPLE 
RECEIVED ANTENNAS UNDER SHORT 

PACKET COMMUNICATIONS 

Abstract— This research investigates the effect of dual-
hop decode-and-forward (DF) relay networks with a 
partial relay selection (PRS) strategy and maximal ratio 
combining (MRC) protocol under short packet 
communications, where the destination’s M-antenna is 
designed. For performance evaluation and comparison, we 
derive the exact and asymptotic closed-form expressions 
of block error rate (BLER) over Rayleigh fading channel. 
Eventually, we perform Monte Carlo simulations to verify 
our theoretical results and figure out the optimal value of 
relay numbers and antenna numbers as well as 
demonstrate the advantages of our proposed system 
model. 

Keywords—Block error rate, dual-hop network, 
partial relay selection, maximal ratio combining, short 
packet communications. 
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Abstract—In this paper, we investigate a non-orthogonal
multiple access network supported by both reflecting surfaces
and simultaneous transmission (STAR-IRS-NOMA) for short-
packet communication. Firstly, the performance metrics of
the STAR-IRS-NOMA network, including block error rate
(BLER), delay, and throughput for each user, are devired over
Rayleigh fading channels. Subsequently, based on Monte Carlo
simulations, we verify the accuracy of the derived expressions
and demonstrate the superior performance of the STAR-IRS-
NOMA system compared to the conventional system (IRS-
NOMA). Finally, a deep neural network (DNN) is proposed
to predict the delay and throughput of the STAR-IRS-NOMA
system. The predictive results provide evidence of the DNN’s
exceptional advancement in achieving short processing times
and high accuracy compared to alternative methods.

Index Terms—Simultaneous transmitting and reflecting, re-
configurable intelligent surface, non-orthogonal multiple access,
short-packet

I. INTRODUCTION

The Ultra-Reliable Low-Latency Communication
(URLLC), the most significant emerging communication
scenario in fifth-generation (5G) mobile communication
systems, imposes highly stringent requirements on latency
(around 1 ms) and reliability (up to 99.99999%) [1].
Consequently, short packet communication (SPC) has
become an obligatory replacement for the previously used
long packets [2].

Recently, several promising and distinctive technologies
have garnered attention for integration into short packet
communication systems, such as Non-Orthogonal Multiple
Access (NOMA) [3], [4], Simultaneously Transmitting and
Reflecting Reconfigurable Intelligent Surface (STAR-IRS),
and Deep Learning (DL).

Specifically, a novel enhancement of IRS technology
known as Simultaneous Transmit and Reflect (STAR-IRS)
has emerged as an immensely significant innovation for
next-generation wireless communication networks, due to its
capability to elevate signal quality and provide a complete
3600 coverage. STAR-IRS also referred to as bi-directional
simultaneous transmit and reflect intelligent surface, enables
signal penetration through materials via the phenomenon
of optical shift [5], [6]. Therefore, applying STAR-IRS to
NOMA systems can achieve spatially pervasive coverage

without blind spots, contributing to the efficiency of STAR-
IRS-supported NOMA systems, as reported in publications
[7]. However, these studies have mainly focused on the
STAR-IRS-NOMA system for long packet communication.
For SPC, this remains an open topic, with limited literature
on STAR-IRS-NOMA in SPC like in [8]. Farjam Karim and
colleagues explored the integration of STAR-IRS in a NOMA
network for short packet communication in [8]. The results
indicate that as the number of STAR-IRS elements increases,
the system performance is correspondingly enhanced.

Moreover, recent research has integrated DL into short
packet communication systems as in [9] and [10]. Specifi-
cally, [9] demonstrates the efficacy of high BLER prediction
using DL in a cognitive IoT network system. Authors in [10]
investigate DL for predicting the BLER and throughput of
a cognitive IoT NOMA network system. The paper exhibits
prediction results utilizing DL models with low error rates,
short prediction times, and close alignment with simulation
results. Inspired by the shared promise and potential benefits
of STAR-IRS systems, NOMA networks, and DL for SPC,
this paper investigates the performance of a STAR-IRS
supported NOMA network for SPC. Moreover, we propose
the use of DL to predict system performance, aiming to fulfill
real-time requirements of short system execution time for
future-generation network systems. Therefore, our primary
contributions can be summarized as follows

• Firstly, we derive the approximate expressions for
BLER of each user. The overall BLER of the STAR-
IRS-NOMA system is also deduced for comparison
with the conventional IRS-NOMA system. The re-
sults clearly demonstrate the superiority of STAR-IRS-
NOMA over IRS-NOMA.

• Next, we compute and analyze the latency and through-
put for each user, enabling a more comprehensive
assessment of the system’s performance. The results
demonstrate that latency and throughput decrease as
SNR increases, block length decreases.

• Finally, we propose a DNN network based on DL
as an effective enhancement method to predict the
performance of the proposed network system, meeting
the requirements of improved uRLLCs services in future
network systems. Prediction results show the superior
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enhancements of DNN over simulation and analysis
methods in terms of extremely short system execution
times.

The remaining part of this paper is structured as follows.
In Section II, the system model as well as the channel
model and SINR at the users, are elaborated upon in detail.
Then, the approximate BLER forms, latency, and throughput
for users are analyzed in Section III. Section IV intro-
duces the proposed DNN model for predicting latency and
throughput. Next, we analyze simulation results and engage
in discussions in Section V. Finally, the conclusion of
the paper is provided in Section VI. For the convenience
of following the paper, we provide some notations used
throughout the entire paper as CM×N means the space of
vectors with complex values belonging to the field M ×N ,
CN

(
µ, σ2

)
is the circularly symmetric Gaussian distribution

with means µ and variance σ2, diag (.) denotes the diagonal
matrix, [.]

T denotes the transpose operation, |·| denotes
the absolute value, fX (.) and FX (.) mean the probability
density function (PDF) and cumulative distribution function
(CDF) of a random variable X , respectively. Var [.] and E [.]
denote the variance and the expectation operator, Γ (·), γ (·, ·)
and Γ (·, ·) denote the Gamma function, the upper and lower
incomplete Gamma functions.

II. SYSTEM MODEL

n

SIh
Tg

Rg

0h

f

BS Near User Far User STAR-IRSBlockage

Fig. 1. The STAR-IRS system model aided NOMA networks.

As illustrated in Fig. 1, a STAR-IRS aided NOMA down
link network for SPC is considered where a base station
(BS) transmits the superposed signals to two users, i.e., one
reflecting user Un (nearby user) and one transmitting user
Uf (distant user) through NOMA technique.

A STAR-IRS consists 2L reflective and refractive elements

operating under mode switching (MS)1. Specifically, the
elements of STAR-IRS are assumed to be divided into two
groups: 1) the first group of refractive elements perform in
fully transmit mode, and 2) the remaining group performs
in fully reflective mode. Furthermore, we assume that over a
quasi-static Rayleigh fading channel both the BS and users
are equipped with a single antenna each for transmitting
and receiving signals. Here, we investigate both the non-
direct and direct links between the BS and Un , denoted
as ω0 = {0, 1}. In particular, either ω0 = 0 or ω0 = 1
refers to a system without or the existence of a direct link
between the BS and Un. For the distant user, Uf only receives
signals transmitted from the STAR-IRS and ignores the direct
transmission path from the BS due to obstacles in the envi-
ronment. According to the principles of NOMA [12], the BS

broadcasts the superimposed signals xBS =
2∑

i=1

√
αiPBSxi ,

i ∈ {n, f} with the BS transmit power and power allocation
factor defined as PBS and αi, respectively, to the users Ui

though STAR-IRS. Noted that the order of the user priorities
is based on the channel gains, where Un with stronger
channel gain has higher priority compared to Uf with weaker
channel gain. Thus, the power allocation is inversed Un and
Uf as αf ≥ αn and αf +αn = 1. Then, the received signal
at Un and Uf are expressed as

yUn = ω0h0xBS + hSIΘRgRxBS + nn, (1)

and

yUf
= hSIΘT gTxBS + nf , (2)

where ni, i ∈ {n, f}, is the complex additive White Gaussian
Noise (AWGN) with a mean value of 0 and a variance equal
to N0 at Ui, i.e., statistically denoted by ni ∼ CN (0, N0)

and E
{
|xn|2

}
= E

{
|xf |2

}
= 1. Let denote the effective

cascade channel gains of the transmission links from the
BS to STAR-IRS, and STAR-IRS to Ui can be written
as hSIΘRgR and hSIΘT gT , respectively, in which the
reflecting and transmitting coefficient matrices of defined as
ΘR = diag

(√
βr
1e

jϕr
l ,
√
βr
2e

jϕr
2 , ...,

√
βr
Le

jϕr
L

)
and ΘT =

diag
(√

βt
1e

jφt
l ,
√
βt
2e

jφt
2 , ...,

√
βt
Le

jφt
L

)
.

√
βr
ℓ ,

√
βt
ℓ ∈

[0, 1] and ϕr
ℓ , φ

t
ℓ ∈ [0, 2π) with ℓ = 1, 2, ...L are the

energy coefficient and phase shift of the ℓ−th reflecting
and transmitting responses in STAR-IRS. Based on MS
protocol [11], the passive element of STAR-IRS operates in
complete reflection state (i.e., βr

ℓ = 1 and βt
ℓ = 0) while the

remaining element operates in complete transmission state
(i.e., βr

ℓ = 0 and βt
ℓ = 1). Next, channel coefficient of

links from the BS to Un, BS to the ℓ−th of STAR-IRS and
from the ℓ−th of STAR-IRS to Ui are denote by h0, hSI =[
h1
SI , h

2
SI , ..., h

L
SI

]T ∈ CL×1, gR =
[
g1R, g

2
R, ..., g

L
R

]T ∈
C1×L and gT =

[
g1T , g

2
T , ..., g

L
T

]T ∈ C1×L, respectively.

1In wireless networks, found on the fundamental signal model of STAR-
IRS, there are three main protocols of STAR-IRS as follows: Energy
Separation (ES), Mode Switching (MS), and Time Switching (TS). The MS
protocol is the easiest to implement compared to the remaining protocols
[11]. Now, we only consider the MS mode within STAR-IRS. Our next
endeavor will be to extend similar work to the ES and TS protocols
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Because the channel coefficients experiences small-scale
fading, the channel model as h0 ∼ CN (0, 1/λSUn),
hSI ∼ CN (0, 1/λSI), gR ∼ CN (0, 1/λIUn

) and gT ∼
CN

(
0, 1

/
λIUf

)
, respectively. The parameters are defined as

λSUn
= dνSUn

, λSI = dνSI , λIUn
= dνIUn

, and λIUf
= dνIUf

,
λSUn

= dνSUn
, λSI = dνSI , λIUn

= dνIUn
, and λIUf

= dνIUf

with the distances of the links from the BS to Un, the BS to
STAR-IRS, STAR-IRS to Un and STAR-IRS to Uf and the
small-scale path loss factor of ν, respectively. Furthermore,
perfect channel state information (CSI) is assumed for all
devices within the system2.

For Un, the successive interference cancellation is per-
formed first, i.e., Un will detect the expected signal for Uf ,
xf , while its own signal xn considered noise. Therefore, the
SINR expressions of Un is presented as

γ
xf

Un
=

|ω0h0 + hSIΘRgR|2γ̄αf

|ω0h0 + hSIΘRgR|2γ̄αn + 1
, (3)

and

γxn

Un
= |ω0h0 + hSIΘRgR|2γ̄αn, (4)

where γ̄ = PBS

N0
is the transmit SNR. Simultaneously, Un

decodes its message beforehand, and the signal xn from Un

is considered as interference with the SINR as follows:

γUf
=

|hSIΘT gT | 2αf γ̄

|hSIΘT gT |2αnγ̄ + 1
. (5)

III. PERFORMANCE ANALYSIS

A. Channel statistics

In this section, we first provided channel statistics for
STAR-RIS-aided links. Then, we also obtain the CDF of
SINR at the users Ui, i = {n, f}. Firstly, we also assume
that all channel coefficients between nodes in the system are
independent identically distributed (i.i.d.) Rayleigh Fading
channels. Let A = |hSIΘRgR| and T = ω0h0 + A denote
random variables (RVs). We see that T follows the Gamma
distribution with the shape and scale parameters ς and Ω,
i.e., T ∼ Γ (ς,Ω). Based on [13, Lemma 4], the parameters
are defined as

ς =
(E [T ])

2

Var [T ]
, (6)

and

Ω =
Var [T ]

E [T ]
, (7)

where

Var [T ] =
(
1− π

4

) ω2
0

λSUn

+
Lβr

λSIλIUn

(
1− π2

16

)
. (8)

2For conventional IRS-assisted wireless networks, CSI can be obtained
through various efficient channel estimation methods as demonstrated in
[11]. In the case of the STAR-IRS system, these channel estimation
techniques can still be applied to the MS protocol. However, obtaining
simultaneous CSI for users across the ES and MS protocols poses an
intriguing subject for our future work

E [T ] =
ω0

2

√
π

λSUn

+
Lπ

√
βr

4

√
1

λSIλIUn

. (9)

Accordingly with [14, Remark 1], T 2 is approximated as the
Generalized Gamma distribution (GG) with scale parameter
Ω2, first shape parameter ς/2, second shape parameter 1/2,
i.e., T 2 ∼ GG

(
x,Ω2, ς/2, 1/2

)
. The CDF of T 2 are given

by

FT 2 (x) =
γ
(
ς,(x/Ω2)

1/2
)

Γ(ς)

= 1−
Γ
(
ς,(x/Ω2)

1/2
)

Γ(ς) .

(10)

Next, let us define D = |hSIΘT gT |. Noted that D2 ∼
Γ (η, µ) [13, Lemma 1]. The CDF of D2 is written as

FD2 (x) =
γ
(
η, x

µ

)
Γ (η)

= 1−
Γ
(
η, x

µ

)
Γ (η)

, (11)

where

η =
Lπ2

√
βt

16− π2
. (12)

µ =

(
16− π2

4π

)√
βt

λSIλIUf

. (13)

Next, according to [15, Eq.(4.1)], the CDF of γxi

Ui
, i =

{n, f}, is calculated as follows:

Fγxi
Ui

(x) = Pr
(
γxi

Ui
< x

)
. (14)

By replacing (3) , (4) and (5) into (14) we obtain as

F
γ
xf
Un

(x) = Pr
(

|ω0h0+hSIΘRgR|2γ̄αf

|ω0h0+hSIΘRgR|2γ̄αn+1
< x

)
=

{
1, x ≥ αf

αn
,

FT 2

(
Zx

γ̄

)
, x <

αf

αn
.

(15)

Fγxn
Un

(x) =

{
1, x ≥ αf

αn
,

FT 2

(
x

γ̄αn

)
, x <

αf

αn
.

(16)

and

FγUf
(x) =

{
1, x ≥ αf

αn
,

FD2

(
Zx

γ̄

)
, x <

αf

αn
,

(17)

where Zx = x
αf−αnx

B. BLER

We assumed that a given finite block-length (FBL) K
channel uses (≥ 100CUs), BLER ε̄Xj , j = {Un,Uf}, and
Shannon capacity C

(
γX
j

)
, the maximum achievable channel

coding rate can be approximated as [16, Eq.(59)]:

RX
j = C

(
γX
j

)
−
√
V
(
γX
j

)
/KQ−1

(
εXj

)
, (18)

(19)

where χ ∈ {xn, xf} denotes one type of the intended
signal for Ui, C

(
γX
j

)
= log2

(
1 + γX

j

)
, V

(
γX
j

) ∆
=
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(
1− 1

(1+γX
j )

2

)
(log2e)

2 is the channel dispersion, Q−1 is

the inverse function of Q-function [17]. Based on (19), the
average BLER can be caculated as

ε̄Xj = E

Q

C
(
γX
j

)
−RX

j√
V
(
γX
j

)
/K

 , (20)

(21)

where Rj =
ξj
K , ξj is the information bits to Ui. By

utilizing the tight approximation of the Q-function [18], ε̄Xj
yields

ε̄Xj = ϑj

√
K

ΨjH∫
ΨjL

Fγ
X
j (γ) dγ, (22)

(23)

where ϑj =
[
2π(22Rj − 1)

]−1/2
, θj

∆
= 2Rj–1, ΨjH = θj +

1
2ϑj

√
K and ΨjL = θj − 1

2ϑj

√
K .

As proven to have high precision in [19], we employ
the first-order Riemann approximation method,as the average
BLER at UX

j can be rewritten as

ε̄Xj ≃ FγX
j
(θj) . (24)

By replacing (15), (16) and (17) into (24), we obtain the
average BLER at UX

j as

ε̄
xf

Un
=


1, θUn

≥ αf

αn
,

1−
Γ

ς,

(
θUn

(αf−αnθUn)γ̄
/Ω2

)1/2


Γ(ς) , θUn
<

αf

αn
.

(25)

ε̄xn

Un
=


1, θUn ≥ αf

αn
,

1−
Γ

(
ς,
(

θUn
γ̄αn

/Ω2
)1/2

)
Γ(ς) , θUn <

αf

αn
.

(26)

and

ε̄Uf
=


1, θUf

≥ αf

αn
,

1−
Γ

η, 1µ

√√√√ θUf(
αf−αnθUf

)
γ̄


Γ(η) , θUf

<
αf

αn
.

(27)

Typically, the approximate expression for the average e2e
BLER of the STAR-IRS-NOMA network can be formulated
as follows:

ε̄STAR−IRS
NOMA = 1− (1− ε̄Un

)
(
1− ε̄Uf

)
, (28)

where ε̄Un
= ε̄

xf

Un
+

(
1− ε̄

xf

Un

)
ε̄xn

Un
.

Next, the system throughput δj is understood as the
practical payload of data transmitted across a network within
a temporal unit, gauged in n bits per transmission time unit

• 

• 

• 
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Fig. 2. Architecture of the DNN model.

(BPCU) [20], [21]. In the IBL, the throughput of user j can
be calculated as follows:

δj = (1− ε̄j)Rj . (29)

Finally, the system latency is defined as the duration encom-
passing the transmission and decoding of requisite data from
source to destination, quantified by the number of channel
usages, as presented by [21]

τj =
K

1− ε̄j
. (30)

IV. DEEP-LEARNING APPLICATION

A typical DNN model includes of an input layer, (Z− 1)
hidden layers, and an output layer, as represented in
Fig. 2. The related variables comprise of the BLER of
Ui, i = {n, f}, with ε̄j ∈ [10−8, 10−3], the blocklength
with K ∈ [500, 2000], A number of bits information with
ξi ∈ [128, 512], are practiced as input variables of DNN.
The output of DNN corresponds to the system latency
and throughput for Ui, which is generated based on (29)
and (30), respectively. Each hidden layer contains Q(z−1)

neurons with z = 1, ...,Z, and uses Sigmoid activation
function to return the predicted output for every input
parameter. Next, the DNN framework is divided equally
two phases which first is the training phase, and second
is the prediction phase. In the training phase, the dataset
is utilized for training and processed through an offline
procedure, in which the Levenberg-Marquardt optimization
algorithm is employed to optimize model parameters based
on the dataset [22].

Furthermore, the input variables such as ε̄j , information
bits ξi , and BL K at Ui, and the output variables such as
throughput δj and delay τj , are generated for the training
dataset M. Generally, in the achieved dataset M, each
pattern k is paired as a row vector with

[
I[k], O[k]

]
, k =

1, ...,M, where I[k] = [ε̄j ,K, ξi]
T and O[k] = [τj , δj ]

T . As
a result, M is generated with 5.103 samples, in which 70%
is used for the training set Mtrain and and the remainder is
utilized for the test set for checking Mtest, respectively.

V. SIMULATION RESULTS

Firstly, we establish the parameters for the simulation used
consistently throughout this article unless stated otherwise as
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Fig. 3. The comparison BLER of STAR-IRS-NOMA with IRS-NOMA
verius γ̄.

ν = 2, N0 = 1, ξn = 256 bits, ξf = 200 bits, αn = 0.3 and
αf = 0.7, K = 512 CUs, dSI = dIUf

= 10 m, dSUn
= 8 m

and dIUn = 6 m [23], and Monte Carlo simulation iterations
of 105, respectively. For setting DNN simulation, we use the
training parameters as learning rate of 10−3, a number of
hidden layers of 5 layers, a number of neuron in the hidden
layers of 100 neurons, epoch of 1000 epochs for training
phase. The experiments are carried out in a PC with 12th Gen
Intel(R) 1255U-core, 16384MB RAM, Iris(R) Xe Graphics,
NVIDIA GeForce MX570 and Matlab 2022.

First, Fig. 3 compares the e2e BLER versus γ̄ of the SPC
in the STAR-IRS-NOMA network with other SPC scenarios
such as IRS-NOMA. As observed in Fig. 3, it is evident that
the performance of the STAR-IRS-NOMA system outper-
forms the conventional IRS-NOMA system at medium and
high γ̄ values. Noted that in the IRS-NOMA system, the far
user is supported by IRS, and the simulation parameters are
similar to the STAR-IRS system. Regarding to STAR-IRS
in both cases ω = {0, 1}, corresponds to the situation in
which there is an absence of, or the presence of a direct
link from the source to Un, we find that the performance of
STAR-IRS-NOMA in case ω = 1 consistently demonstrates
enhancement over case ω = 0 with γ̄ ≥ 10 dB.

Next, Fig. 4 compares the latency and throughput between
Un and Uf when γ̄ varies from 10 dB to 20 dB.

As demonstrated, when the values of K and γ̄ increase, the
BLER significantly decreases. Since latency and throughput
are directly influenced by BLER, the impact of K on these
performance metrics is similar to that of BLER. As observed
in Fig. 4, we can affirm that the latency and throughput of
Un and Uf improve as γ̄ increases. Specifically, in Fig. 4a,
because the BLER of Uf is lower than the BLER of Un, Uf

has lower latency than Un at K = 500 CUs and γ̄ = 10 dB.
When K ranges from 500 to 600 CUs, the BLER for both
Uf and Un decrease rapidly (BLER ≤ 10−5), leading to a
corresponding reduction in latency.

Especially, at γ̄ = 20 dB and for a large range of K (K ≥
800 CUs), latency increases almost linearly with K. This
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(a)

500 1000 1500 2000

0

0.2

0.4

0.6
(b)

Fig. 4. The comparision of the latency and throughput of STAR-IRS-NOMA
for Ui versus K, where αUf

= 0.655, γ̄ = 10 dB and γ̄ = 20 dB,
respectively.

can be understood as the BLER at Ui with i = {n, f} being
very low (considered BLER ≤ 10−4), which is consistent
with (30).

By observing Fig. 4b, the throughput of Uf is consistently
lower than that of Un for all values of γ̄. When γ̄ increases,
the BLER at Ui becomes very low (BLER ≤ 10−4). There-
fore, throughput depends on the amount of information bits
to be transmitted to Ui and the value of K. However, in this
case, we consider that the amount of information bits trans-
mitted to Uf is lower than the amount of information bits
transmitted to Un. This is entirely consistent with the theoret-
ical result in (29). Furthermore, Fig. 4 demonstrates that the
predicted results of latency and throughput at perfectly match
the theoretical and simulation results. This indicates the
effectiveness of the predicted results from the DNN model.
Moreover, compared to theoretical and simulation analysis,
the real-time execution time of the DNN-based method is
very short (e.g., 0.059589 (s) at Uf and 0.011744 (s) at
Un while 49.768579 (s) and 0.128211 (s) for simulation
and analysis at Uf ; 50.585247 (s) and 0.167550 (s) for
simulation and analysis at Un, respectively ). Therefore,
for next-generation network systems like 5G and future
generations, which require high reliability and short system
execution time, the DNN-based prediction method is an
efficient approach.

VI. CONCLUSIONS

In this article, we investigate SPCs in a NOMA network
supported by STAR-IRS, which is suitable for network
systems with limited transmit power and narrow frequency
bands to meet URLLCs requirements. First, the approximate
expressions for BLER, the latency and throughput of users
are also derived. Furthermore, we establish the dominance
of the STAR-IRS-NOMA system over conventional IRS-
NOMA systems with the same power allocation. Finally,
we propose a DNN for jointly estimating the latency and
throughput of the STAR-IRS-NOMA system, aiming to
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fulfill the extremely short real-time execution requirements
of future-generation network systems.
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Abstract—Optimizing power is crucial for modern
intelligent communication systems. This paper explores
power allocation in short-packet networks using Non-
Orthogonal Multiple Access (NOMA) and Simultaneously
Transmitting and Reflecting Reconfigurable Intelligent
Surface (STAR-RIS) technology. STAR-RIS enhances
coverage, saves energy, and improves signal transmission
to users on both sides of the source. We propose
using Deep Reinforcement Learning (DRL) with the
Proximal Policy Optimization (PPO) algorithm to optimize
transmission power and power allocation coefficients.
PPO directly optimizes the agent’s policy, using channel
state information as input and producing transmission
power values and power allocation coefficients as output.
Numerical results show that DRL reduces computational
complexity and requires minimal training data and time.

Index Terms—Simultaneous transmitting and reflecting
reconfigurable intelligent surface, non-orthogonal multiple
access, short-packet, deep reinforcement learning

I. INTRODUCTION

The rapid advancement of the Internet of Things
(IoT) and massive machine-type communications
(mMTC) has significantly increased the demand
for higher data rates, enhanced reliability, lower la-
tency, and efficient bandwidth utilization in beyond
Fifth Generation (B5G) and Sixth Generation (6G)
networks [1]. Short Packet Communications (SPC)
have emerged as a crucial method to support these
new network systems [2]. Recently, integrating SPC
with technologies such as Non-Orthogonal Multi-
ple Access (NOMA), Simultaneously Transmitting
And Reflecting Reconfigurable Intelligent Surfaces
(STAR-RIS) with NOMA, and Deep Reinforce-
ment Learning (DRL) has become a promising
research direction for intelligent applications in

future wireless networks. The pioneering work in
[3] examined downlink SPC-NOMA networks with
randomly distributed users in Nakagami-m fading
channels, evaluating performance using average
BLER. Building on this, [4] investigated downlink
NOMA networks with a multi-antenna source
serving two single-antenna users (one near, one
far) aided by RIS, achieving lower BLER for the
far user and employing Deep Neural Networks
(DNN) for power allocation prediction.

Despite RIS’s performance and cost advantages,
its 180° coverage is inadequate for new network
systems. STAR-RIS technology extends coverage to
360° by reflecting and refracting signals. Studies [5]
and [6] show that STAR-RIS-NOMA networks sur-
pass traditional RIS-NOMA in BLER, latency, and
throughput. Deep learning (DL) is in its early stages
for 5G but is expected to significantly enhance 6G
communications by improving multi-connectivity,
data rates, and latency. Challenges persist in meet-
ing reliability and real-time data requirements for
industrial automation. Despite advancements like
DNN-based power optimization in RIS-NOMA
systems [4], [5], traditional numerical methods
struggle with non-convex functions, computational
complexity, and the need for extensive training
datasets.

In this context, DRL is proposed for dynamic
wireless communication optimization. DRL effec-
tively addresses blocklength allocation and power
control in URLLC systems and subcarrier power
control in IoT networks [7], [8]. Our paper designs
a STAR-RIS-NOMA-SPC system using DRL to
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optimize power allocation, addressing gaps in
previous research. The main contributions of this
paper are summarized as follows:

• Firstly, we develop a downlink SPC-NOMA
system using STAR-RIS to achieve compre-
hensive coverage for all users within the spatial
domain surrounding the source. We establish
user data transmission rates and introduce
an optimization problem for source and user
power allocation, aiming to maximize data
rates within power constraints.

• Then, we propose an innovative DRL-based
solution for optimal power allocation in the
STAR-RIS-NOMA-SPC system. In this frame-
work, the source acts as an agent, interacting
with the environment and making optimal
power decisions to maximize transmission
rates at each iteration.

• Lastly, we demonstrate the DRL method’s
effectiveness in mitigating computational com-
plexity, addressing non-convex challenges, re-
ducing simulation time, and eliminating the
need for extensive training datasets. These ad-
vantages are validated by MATLAB simulation
results, resolving the optimal power allocation
problem for STAR-RIS-NOMA-SPC systems.

The paper is structured as follows: Section II
introduces the system model and problem formula-
tion. Section III covers the DRL model and PPO
algorithm. Section IV presents simulation results,
and Section V concludes the paper.

For clarity, the following notations are used:
CM×N denotes the space of M × N complex-
valued vectors, CN (µ, σ2) represents the circularly
symmetric Gaussian distribution with mean µ and
variance σ2, diag(.) indicates a diagonal matrix,
[.]T signifies the transpose operation, and E [.] is
the expectation operator.

II. SYSTEM MODEL

A. Channel model

We investigate a STAR-RIS-assisted NOMA
downlink network for SPC, similar to the system
model in [5]. In this network, a base station (BS)
uses NOMA to transmit combined signals to two
users: a reflecting user (UR) and a transmitting
user (UT ). The STAR-RIS, featuring 2L reflective
and refractive elements, operates under the simpler
mode switching (MS) protocol [9]. Both the BS

and users have single antennas, transmitting and
receiving signals through a quasi-static Rayleigh
fading channel1. The reflecting user UR, on the
same side as the BS, receives both reflected and di-
rect signals, while the transmitting user UT receives
signals only from the STAR-RIS, with direct signals
blocked by obstacles. Let the channel coefficients
for the links from the BS to UR, BS to STAR-RIS,
and from STAR-RIS to Ui (i = {R, T}) be h0,
hST ∈ CL×1, gR ∈ C1×L, and gT ∈ C1×L, respec-
tively. The channel coefficients, experiencing small-
scale fading, are modeled as h0 ∼ CN

(
0, d−ν

SUR

)
,

hST ∼ CN
(
0, d−ν

ST

)
, gR ∼ CN

(
0, d−ν

STUR

)
and

gT ∼ CN
(
0, d−ν

STUT

)
. Here, dSUR

, dST , and dSTUi

represent to the distances from the BS to UR, BS
to STAR-RIS, STAR-RIS to Ui, respectively, with
ν being the small-scale path loss factor. Define
the diagonal phase-shift matrices of STAR-RIS as
ΘR = diag

(√
βr
1e

jϕr
l ,
√

βr
2e

jϕr
2 , ...,

√
βr
Le

jϕr
L

)
and

ΘT = diag
(√

βt
1e

jφt
l ,
√

βt
2e

jφt
2 , ...,

√
βt
Le

jφt
L

)
,

corresponding to gR and gT . Here, βr
ℓ , β

t
ℓ ∈ [0, 1]

and ϕr
ℓ , φ

t
ℓ ∈ [0, 2π) are the energy coefficients and

phase shifts for the ℓ−th reflecting and transmitting
responses in STAR-RIS, where ℓ = 1, 2, ...L. The
system operates in full reflection mode when βr

ℓ = 1
and βt

ℓ = 0, and in full transmission mode when
βt
ℓ = 1 and βr

ℓ = 0. Additionally, perfect channel
state information (CSI) is assumed to be available
at the BS, with perfect feedback from STAR-RIS2.
According to NOMA principles, the BS broadcasts
the superimposed signals xBS =

∑2
i=1

√
αiPxi,

where i ∈ {R, T}, with transmit power P , the
signal intended xi, and power allocation factor
αi to the users via STAR-RIS. User priority is
based on channel gains, with user UR having a
stronger channel gain and higher priority than user
UT . Consequently, power allocation is inversely
proportional, such that αT ≥ αR and αT +αR = 1.
The received signals at UR and UT are expressed
as

yUR
= (h0 + hSTΘRgR)

×
(√

αRPxR +
√
αTPxT

)
+ nR, (1)

1Quasi-static fading channels are characterized by fading coeffi-
cients that remain constant within each transmission block but change
independently between blocks, representing a practical worst-case
scenario.

2Owing to space constraints, perfect CSI is considered suitable.
Future work will explore imperfect channel conditions.
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and

yUT
= (hSTΘTgT )

×
(√

αRPxR +
√

αTPxT

)
+ nT , (2)

where ni ∼ CN (0, σ2) and E[x2
i ] = 1.

The channel coefficients from the BS to the
ℓ−th reflecting element of STAR-RIS, and from
this element to UR and UT are denoted as hST =[
h1
ST , h

2
ST , ..., h

L
ST

]T , gR =
[
g1R, g

2
R, ..., g

L
R

]T and
gT =

[
g1T , g

2
T , ..., g

L
T

]T , respectively. Successive
interference cancellation is first performed at UR.
Specifically, UR detects the signal xT intended
for UT while treating its own signal xR as noise.
Consequently, the Signal-to-Interference-plus-Noise
Ratio (SINR) expressions of UR are as follows:

γxT
UR

=
|h0 + hSTΘRgR|2γ̄αT

|h0 + hSTΘRgR|2γ̄αR + 1
, (3)

and

γxR
UR

= |h0 + hSTΘRgR|2γ̄αR, (4)

where γ̄ = P
σ2 is the transmit signal-to-noise ratio

(SNR). Simultaneously, UT decodes its information
first, treating the signal xR for UR as interference,
with SINR given by

γUT
=

|hSTΘTgT | 2αT γ̄

|hSTΘTgT |2αRγ̄ + 1
. (5)

B. Problem formulation
To evaluate system performance, we consider the

achievable data rate. In SPC systems, block length
must remain small (K ≥ 100 CUs) due to latency
requirements or the nature of IoT applications.
Consequently, for a given BLER and block length,
the achievable rate is calculated as follows [10,
Eq.(59)]:

Rj = log2 (1 + γj)

−

√√√√(1− 1

(1 + γj)
2

)
(log2e)

2/KQ−1 (ε̄j) ,

(6)

where j = {UR,UT}, Q−1 is the inverse function
of Q-function [11].

The primary objective of our proposed system
is to meet the stringent requirements of URLLCs.
This involves determining the optimal transmission

power allocation for the system’s source and the
appropriate power allocation for users within the
system to maximize the achieved decoding rate.
Thus, the optimization problem can be formulated
as follows:

max
{P,αi}

Rj (P, αi) , (7)

s.t. 0 < P ≤ Pmax, (8)
0 < αi < 1, (9)

where Pmax is the maximum transmission power,
P = αRP + αTP > 0, and 0 < αT ≤ 1 − αR.
Upon examining (7), we find that the decoding
rate is a complex function of the average SNR,
which depends on the power allocation to both
the source BS and network users. This renders
the power allocation coefficients unknown. Conse-
quently, solving the optimization problem in (7)
with partial derivatives, while ensuring the con-
vexity of the objective function and satisfying the
conditions in (8) and (9), is challenging. Therefore,
we propose employing a DRL approach to address
this optimization problem.

III. DEEP REINFORCEMENT LEARNING
APPLICATIONS

A. DRL Framework

Environment
Agent

Reward

Action

State

State

( )t
a

( )t
r

( )t
s

Rg

Tg

0h

STh

R

T

Rg

Tg

0h

STh

R

T

Fig. 1. DRL framework for the proposed STAR-RIS-NOMA
networks.

DRL combines DNN with Reinforcement Learn-
ing (RL) to handle high-dimensional data efficiently
and accelerate convergence [12]. It aims to develop
a policy for navigating an environment to maximize
future rewards. This challenge is formulated as
an incompletely known Markov Decision Process
(MDP) defined by the tuple {S, A, δ, r, P},
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where S is the state space, A is the action set,
δ ∈ (0, 1) is the discount factor, and r and P
represent the reward and transition probability,
respectively [13]. We will use this MDP framework
to design the agent, action, and reward components
for our DRL approach, depicted in Fig. 1.

• Agent: In our research, the base station (BS)
acts as the agent. At each time step t, the BS
observes the state s(t) from the environment,
selects an action a(t) based on the current state,
and receives a corresponding reward r(t).

• State space S: A set of characteristic observa-
tions of the environment. The state s(t) ∈ S
represents the observation at time step t. In the
system model, s(t) encompasses channel state
information, the transmission power allocated
to the base station, and power allocation
coefficients for the users. For example, in the
case of UT , the state s(t) is defined as follows:

s(t) =
{
h
(t)
ST , g

(t)
T , P (t), α

(t)
T

}
. (10)

• Action space A: A set of options. The agent
executes an action a(t) at time t for UT , defined
as

a(t) =
{
P (t), α

(t)
T

}
. (11)

Within the system, P ∈ [0, Pmax] and αT ∈
[0, 1] are continuous variables. When the agent
takes action a(t), the environment transitions
from state s(t) to the next state s(t+1), resulting
in the agent receiving a reward r(t).

• Reward r: Return outcome. The objective of
the learning model is to maximize the long-
term reward. The reward r(t) evaluates the
agent’s performance in executing action a(t)

while observing state s(t) at time t. The reward
function in this system is defined as

r(t)
(
s(t), a(t)

)
=

{
R(t)

j if satisfy (8) , (9) ,

−1 otherwise.

(12)

• Transition probability P: The probability of
transitioning from the current state s(t) to the
subsequent state s(t+1).

Observation (12) shows that the agent incurs a
penalty when constraints (8) and (9) are not sat-
isfied. Therefore, the agent can choose actions to
optimize rate performance.

B. Proposed Proximal Policy Optimization Algo-
rithm

Proximal Policy Optimization (PPO), a policy
gradient method, is renowned for its simplicity and
minimal hyperparameter tuning, particularly suited
for applications in wireless networks [14]. PPO
adopts an actor-critic architecture, where the actor
learns the policy by mapping states to actions, while
the critic evaluates these actions by assessing the
associated rewards. The PPO algorithm optimizes
the policy by utilizing a surrogate objective function
with clipping to constrain updates and prevent
overly drastic policy changes. The objective is
defined as follows:

Lθk = Eπθk

[
T∑
t=0

min
(
r(t)(θ)A(t)

πk
,

clip
(
r(t)(θ), 1− ε, 1 + ε

)
A(t)

πk

)]
,

(13)

where r(t)(θ) represents the probability ratio
between the new policy πθk and the old policy
πθ, ensuring stable learning by bounding updates
with a hyperparameter ϵ. The advantage function
A

(t)
π evaluates how beneficial an action is compared

to the expected value, and is calculated as

A(t)
π (s(t), a(t)) = Q(t)

π (s(t), a(t))− V (t)
π (s(t)), (14)

where V
(t)
π (s(t)) is the state-value function, and

Q
(t)
π (s(t), a(t)) is the action-value function estimated

from samples. To mitigate abrupt policy shifts,
the clipping term ensures that updates remain
within a controlled range defined by 1 − ϵ and
1 + ϵ, maintaining consistency and convergence
throughout training.

The PPO algorithm used to address the optimiza-
tion problem in our system is detailed in Algorithm
1. Before each episode, the environment is reset, and
essential policy parameters—including the learning
rate, discount factor, clipping range, and entropy
coefficient—are reinitialized (see step 3). The agent
records experience tuples

(
s(t), a(t), r(t), s(t+1)

)
in

replay memory to leverage past interactions for
learning (step 6). A mini-batch is then randomly
sampled from this memory for training, optimizing
computational efficiency by eliminating the need to
process the entire dataset (step 7). The advantage
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estimate (step 10) refines the policy by differentiat-
ing effective actions from ineffective ones, ensuring
stable updates.

Algorithm 1: PPO-Based Power Allocation for
STAR-RIS-NOMA System

1: Initialize hyperparameters:
learning rate, sample time, batch size,
maximum episodes (Nepi), update step
(Nstep);

2: for Episode = 1 to Nepi do
3: Initialize the environment and reset pol-

icy parameters;
4: for Iteration = 1 to Nstep do
5: Input s(t), take a(t), receive r(t) in

(12), and observe next state s(t+1).
6: Store s(t), a(t), r(t), and s(t+1) in

replay memory;
7: Sample mini-batches from memory;
8: Run policy πθ;
9: Calculate advantage estimate from

(14);
10: Optimize the surrogate objective

function Lθk in (13);
11: end for
12: end for
13: Obtain P and αi.

IV. SIMULATION

This section illustrates PPO algorithm’s effec-
tiveness in optimizing power and allocation coef-
ficients within the STAR-RIS-NOMA network’s
SPC system. Key parameters include Pmax = 30
dB, ν = 2, σ2 = 1, K = 512 CUs, BLER of
Uj (j ∈ {UR,UT}) at 10−5, L = 16, and distances
dSUR

= dST UT
= 10 m, dST = 8 m, and dST UR

= 6
m [5]. Training parameters include a learning rate
of 0.0001, max episode length of 200, discount
factor of 0.9, time-step of 200, batch size of 64,
and experience buffer length of 104. The neural
networks employ 256 neurons in hidden layers,
use ReLU activation, and are optimized with the
ADAM algorithm. Simulations were conducted on
a system featuring a 12th gen Intel® Core™ i7-
12255U processor, 32GB RAM, two Intel® Iris®
Xe Graphics cards, an NVIDIA GeForce MX570,
and MATLAB 2024.

Fig. 2 compares the average reward performance
of the PPO algorithm with the Deep Deterministic
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Fig. 2. The convergence and average rewards obtained over iterations
for the three algorithms: PPO, DDPG, and TD3.
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Fig. 3. Achievable average reward versus various batch sizes,
learning rates, and discount factor levels of the PPO algorithm.

Policy Gradient (DDPG) and Twin Delayed Deep
Deterministic Policy Gradient (TD3) algorithms.
DDPG uses an Actor-Critic method, while PPO
employs Policy Gradient for direct updates. TD3,
an improved DDPG, mitigates fluctuation and
slow convergence issues. Fig. 2 shows that PPO
outperforms DDPG and TD3, achieving an average
reward of 146.976 bps/CUs after 105 episodes with
a training time of about 162 seconds. Although
TD3 converges faster than both PPO and DDPG,
its average reward is lower, and its training time is
longer (over 737.6 seconds), but still shorter than
DDPG’s (2133.8 seconds). Next, Fig. 3 illustrates
the impact of batch size B, learning rate LR, and
discount factor δ on the average rewards of the
proposed PPO algorithm. Batch size B represents
the number of samples processed before updating
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the model’s parameters. Fig. 3a shows that the
algorithm performs best at B = 256 compared
to B = 64 and B = 128. Larger batch sizes
provide smoother gradient estimates and more
stable updates, while smaller batch sizes result in
noisier gradients and higher variance. Therefore,
B = 256 is the optimal batch size. Next, the
learning rate is a critical parameter controlling the
step size at each iteration, as shown in Fig. 3b. The
results demonstrate greater efficiency at LR = 10−2

and LR = 10−3 compared to lower rates such
as LR = 10−5 and LR = 10−6 due to faster
convergence. A very low learning rate can cause
the algorithm to become trapped in local minima
and extend the training duration. For instance, at
LR = 10−3, the training time is 35.04 seconds,
whereas at LR = 10−6, the time increases sig-
nificantly. Therefore, we select LR = 10−3 for
future training. The discount factor δ (δ ∈ [0, 1])
determines the importance of future rewards, as
shown in Fig. 3c. Higher values (δ = 0.85 and
δ = 0.9) result in higher average rewards by
considering long-term benefits compared to δ = 0.7,
which prioritizes short-term rewards. Finally, for
optimal training parameters of our system model,
we use a batch size of 256, a learning rate of 0.0001,
a discount factor of 0.9, and BLER = 10−5. The
trained agent derives optimal actions corresponding
to power values allocated to the system and power
allocation factors for Uj . The optimal power value
allocated is P = 25.4 dB, with allocation factors
αT = 0.8753 for UT and αR = 0.1247 for UR.

V. CONCLUSIONS

This paper investigates resource and power
allocation strategies to enhance rate performance
in STAR-RIS-NOMA short-packet networks under
power constraints. We reformulate the optimization
problem within a DRL framework, using the source
as an agent and leveraging a PPO algorithm for
power prediction and allocation. Simulation results
demonstrate that our approach surpasses other
RL methods in terms of sum-rate performance
and convergence time. Future work will explore
intelligent systems incorporating multiple antennas
and mobile users.
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