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Capitolul I. Introducere

1.1 Scopul lucrarii

Dispozitivele de stocare a informatiei pe discuri magnetice reprezintd o colectie
impresionantd de subsisteme mecanice si electronice, care opereaza la limitele tehnologiei
moderne. Proiectarea si realizarea acestor unitati, care poarta denumirea specifica de hard-
discuri, necesita o experientd vasta intr-un numar impresionant de domenii, cum ar fi: cdmpurile
electrice si magnetice, materialele, aerodinamica, mecanica, electromecanica, comunicatiile
digitale, codarea, procesarea de semnal si proiectarea circuitelor integrate. Impreund, expertii in
aceste discipline au reusit s mentind rate exponentiale de crestere a capacitatii de stocare a
datelor si a ratelor de transfer 1n ultimii ani, evolutie care se prevede si pentru viitorul apropiat.

Cresterea rapida a capacitatilor de stocare si a vitezelor de transfer presupune si cresterea
densitatii de inregistrare a informatiei pe disc, ceea ce impune dezvoltarea unor metode din ce in
ce mai performante de codare si detectie a informatiei in canalele magnetice, lucru necesar
pentru a pistra integritatea datelor inregistrate. In cadrul acestei lucriri va fi prezentatia metoda
de codare a semnalului prin codarea LDPC, una dintre cele mai performante metode de codare
existente la ora actuala.



1.2. Principii de inregistrare a informatiei pe suport magnetic

1.2.1. Structura fizica a unui hard-disc

In aceastd sectiune vom analiza pe scurt componentele de bazi ale unui hard-disc si vom
evidentia influentele acestora asupra semnalului inregistrat acolo unde este necesar. Figurile
urmatoare prezintd o imagine simplificatd a componentelor mecanice care alcatuiesc sistemul de
inregistrare magnetica al unui hard-disc.

Sens rotatie
Pista
;. Sector

‘ —1
| - B

citire
scriere

Platan - ,:] -
i ] -
Fata . Ky -
magnetizabda 7T ol 3
4] P
1 = o

Cilindru

Figura 1.1: Componentele mecanice esentiale ale unui hard-disc.

Exista cate un cap de citire/scriere suspendat deasupra fiecarei suprafete (platan) al unui disc
rotativ, pe care sunt stocate datele. Pe masura ce discul se roteste, capul va trece peste o regiune
inelard a discului numita pista unde va fi facuta inregistrarea propriu-zisa. Daca discul este constituit
din mai multe platane, atunci pistele cu aceeasi raza de pe fiecare platan vor forma un cilindru.
Discul este invelit intr-o peliculda de material magnetic dur, care va retine magnetizarea creatd de
capul de citire/scriere. Datele sunt Tnregistrate sub forma unor regiuni magnetizate sau celule bit, pe
fiecare pistd. Fiecare bit inregistrat va avea una din cele doud directii posibile de magnetizare ale
campului magnetic. Trecerea de la o directie de magnetizare la cealaltd poartd denumirea de tranzitie
magnetica.

Figura 1.2 prezinta detaliat sectiunea transversala a interfetei cap magnetic — mediu, in timpul
unui proces de scriere pe disc si respectiv citire de pe disc.
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Figura 1.2: Sectiune transversala a interfetei cap magnetic-mediu.
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O forma de unda tipica a tensiunii induse in capul magnetic de citire, este prezentata in figura
1.4. Trebuie mentionat ca in figura s-a considerat semnalul ca fiind neafectat de zgomot si ca de
obicei nainte de a fi scrise, datele sunt precodate, astfel ca in timpul procesului de citire un puls de
tensiune pozitiv sau negativ va corespunde unui bit de ,,1”, in timp ce absenta unui puls va
corespunde unui bit de ,,0” (codare NRZI).
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Figura 1.4: Forma tensiunii induse in capul de citire (la densitate de inregistrare scazutd).

Din figura anterioara sunt importante de retinut doud aspecte: unui bit de ,,1” 1i va
corespunde Intotdeauna o tranzitie magneticd si doud pulsuri de tensiune consecutive vor avea
intotdeauna polaritati diferite. Perioada de timp in care amplitudinea unui puls de tensiune depaseste
50% din valoarea sa de varf este consideratd ca reprezentand 50% din latimea impulsului si se
noteazd cu PW50. Aceastd notiune este importantd deoarece densitatea de inregistrare a canalului
magnetic se defineste ca fiind raportul dintre PWS50 si perioada de bit a canalului (T): D=PWH50/T.
La densitati de inregistrare foarte mari spatiul dintre impulsurile de tensiune din figura 1.4 incepe sa
scada pana cand acestea vor incepe sa se suprapund, fenomen care poartd denumirea de interferenta
intersimbol (ISI). Prezenta IST impreuna cu cea a zgomotului poate conduce la nivele foarte ridicate
ale ratei de erori Tn timpul procesului de citire/recuperare a datelor.

1.2.2. Metode de codare a informatiei in canale magnetice

Codarea informatiei are un rol esential in structura canalului magnetic de inregistrare, in acest
mod prevenindu-se probleme majore care pot afecta sincronizarea capului de citire-scriere cu discul
magnetic si integritatea datelor.
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In figura urmatoare sursa de informatii este de obicei un sistem de calcul sau un alt sistem
capabil sa genereze date in format binar. Informatia este codata cu ajutorul unui cod corector de erori
(de exemplu cod Reed-Solomon) cu rol de protectie a informatiei stocate in cazul unor defecte de
material, zgomote, etc. Semnalul binar rezultat este in continuare aplicat unui circuit de scriere care
realizeaza prelucrarea acestuia in vederea adaptarii sale la mediul magnetic de stocare. Aceste
prelucrari constau in codari suplimentare (de exemplu codare RLL, etc), amplificare, etc. Semnalul
obtinut este apoi aplicat capului de scriere, care realizeaza inregistrarea fizica a informatiei pe
suportul magnetic, sub forma unor tranzitii in magnetizarea acestuia.

A
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Figura 1.5: Schema tipica a unui canal de inregistrare pe suport magnetic.

La citire, capul magnetic de citire furnizeaza in exterior un semnal obtinut prin inducerea in
circuitul magnetic al acestuia a unei tensiuni prin inductie electromagnetica. Acest semnal este
aplicat unui circuit care realizeaza o amplificare si eventual alte prelucrari (de exemplu, filtrarea in
vederea elimindrii interferentei intre bitii vecini). Semnalul (analogic) obtinut la iesirea circuitului
amintit mai sus este aplicat unui circuit de detectie, care realizeaza refacerea informatiei digitale.
Informatia digitala obtinutd este decodata, corectandu-se eventualele erori aparute, si furnizata
sistemului de calcul.

In continuare vom face o serie de preciziri suplimentare legate de codurile RLL. Am precizat
anterior faptul ca inainte de a fi scrisi, bitii de informatie sunt precodati, sau codati NRZI. Codul
NRZI este folosit pentru ca dispozitivul de citire (capul magnetic) are o caracteristicd de derivator
(functioneaza pe baza legii inductiei electromagnetice), deci in semnalul de iesire tranzitiile de
magnetizare vor corespunde unor varfuri, care pot fi detectate cu usurinta ca biti de —1I. Principalul
dezavantaj al acestui cod este faptul ca la aparitia unor siruri lungi de biti —OI este posibild pierderea
sincronizdrii circuitului de citire. Mai precis, datoritd unor fluctuatii inerente in viteza de rotatie a



discului, capul magnetic ajunge sa fie pozitionat incorect in raport cu locatia de pe disc, care trebuie
cititd/scrisa. Aceste fluctuatii sunt compensate de un circuit specializat, o bucla PLL, care insa are la
randul ei nevoie de un semnal de tact pe care il preia chiar din semnalul indus in capul de citire de
secventa inregistratd. Un sir lung de biti de ,,01 va duce la absenta acestui semnal, asa cum se poate
observa in figura 1.6, si la imposibilitatea compensarii fluctuatiilor de viteza amintite mai sus.
Codurile RLL previn aceasta problema introducand cate un bit de ,,11 dupa un anumit numar de biti
50l
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Figura 1.6: Forma de unda asociatd unei secvente lungi de biti ,,0”.

Codurile RLL clasice, (de exemplu RLL (1,7) si RLL (2,7) ) au ca principal dezavantaj
introducerea unei redundante semnificative a secventei codate in raport cu secventa originala (intre
50%-100%). Acest fenomen implica necesitatea cresterii densitatii de Inregistrare pentru a compensa
spatiul pierdut prin codare si astfel se pierde castigul initial obtinut prin micsorarea ratei de erori de
bit. Codurile MTR (Maximum Transition Run) RLL, rezolva aceasta problema prin adaptarea
tehnicii de codare la tipul canalului. Astfel, deoarece canalele PRML si DFE permit nativ densitati de
inregistrare mai ridicate, sau altfel spus sunt mai putin sensibile (DFE) sau chiar utilizeaza efectele
ISI (PR), codul nu mai este obligat sd separe perechile de biti de ,1° prin bifi de 0, ci poate permite



secvente de tranzitii magnetice de lungime maxima fixatd [12]. Pentru codurile din aceasta lucrare,
lungimea maxima este de 3. In acest mod redundantele efective ale codurilor implementate variaza
intre: 25% si 6,25%, reducand spatiul pierdut pe disc prin codare.

Scopul principal al lucrarii este de a prezenta performantele codarii LDPC.

Capitolul 1. Coduri corectoare de erori.

Concepte de baza

Toate codurile corectoare de erori se bazeazd pe acelasi principiu: Informatiei ii este
adaugata redundanta, pentru a incerca corectarea eventualelor erori care pot aparea in procesul de
stocare sau de transmisie. In principiu, simboluri redundante sunt atasate simbolurilor de
informatie, pentru a se obtine o secventi codata sau un cuvant de cod. Tn figura 2.1 este prezentat
un cuvant de cod obtinut prin codare cu un bloc cod. O astfel de codare se numeste sistematica.
Asta inseamna ca simbolurile de informatie vor aparea intotdeauna in primele k pozitii ale
cuvantului de cod. Cele (n-k) simboluri ramase din cuvantul de cod sunt anumite functii de
simboluri de informatie si asigurd redundantd, care poate fi folositd pentru detectare/corectare
erorilor. Multimea tuturor secventelor de cod de acest fel se numeste cod corector de erori, si va
fi notat cu C.

= nsimboluri 2

l : 3 |
informatie redundant3 |

<——— ksimboluri —==— n-ksimboluri =

Figura 2.1 Codare bloc sistematica pentru corectia erorilor

2.1 Coduri bloc si coduri convolutionale

In functie de metoda prin care redundanta este adaugati mesajului, codurile corectoare de
erori se impart in douad clase: coduri bloc si coduri convolutionale. Ambele tipuri de codari au
aplicatii practice. De-a lungul timpului, codurile convolutionale au fost preferate, aparent datorita
posibilitatii implementarii algoritmului de decodare Viterbi, si datoritd parerii conform céreia
codurile bloc nu vor putea fi decodate eficient cu decizii soft. Totusi, descoperirile recente in
teoria si dezvoltarea algoritmilor de decodare cu decizii soft pentru codurile bloc liniare au
inlaturat aceastd neincredere. Mai mult, cele mai bune coduri corectoare de erori cunoscute astazi
sunt blocurile cod (coduri neregulate cu densitate mica si control al paritatii).
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2.1.1 Coduri convolutionale

Codurile convolutionale difera de codurile bloc atat prin faptul ca existd memorie pentru
codor, cat si prin dependenta celor n iesiri, la fiecare unitate de timp, nu numai de cele K intréri,
ci si de cele m blocuri anterioare de intrare.

Un cod convolutional (n,k,m) poate fi implementat cu un circuit secvential care are n
iesiri liniare, K intrari si m intrari de memorie. Uzual, n si k sunt valori intregi cu k < n, dar
valoarea lui m trebuie sa fie mai mare pentru a avea probabilitate de eroare mica. In cazul in care
k=1, secventa de informatie nu mai este divizata in blocuri si poate fi procesata in mod continuu.
Codurile convolutionale au fost introduse in 1955 de catre Elias ca o alternativa a codurilor bloc.
La scurt timp dupa aceea, Wozencraft a propus decodarea secventiala ca fiind o metoda eficienta
pentru codurile convolutionale. in 1963, Massey a propus o metodd de decodare mai putin
eficientd, dar mai simplu de implementat , numita decodarea cu prag. Aceasta a dat nastere
numeroaselor aplicatii ale codurilor convolutionale in cadrul transmisiilor digitale prin cablu sau
unde radio. In 1967, Viterbi a propus o metodd de decodare de plauzibilitate maxima, usor de
implementat pentru codurile cu memorie mica. Aceasta schema, denumita decodorul Viterbi,
impreund cu versiunea imbunatatitd a decodarii secventiale, au largit si mai mult domeniul de
aplicatie al codurilor convolutionale spre comunicatiile prin satelit, la inceputul anilor 1970.

2.1.2 Coduri bloc

Codurile bloc proceseaza informatia bloc-cu-bloc, tratand fiecare bloc de biti de
informatie separat de celelalte. Cu alte cuvinte, codarea bloc este o operatie faira memorie, in
sensul cd toate cuvintele de cod sunt independente unul de celilalt. in schimb, rezultatele
codarilor convolutionale depind nu numai de informatia de intrare in momentul actual, dar si de
intrari si rezultate precedente, fie intr-un mod bloc-cu-blo, fie bit-cu-bit. Trebuie mentionat ca si
codurile bloc au memorie, cand sunt proiectate ca un proces bit-cu-bit, in cadrul cuvantului de
cod. In ultima perioadi, in schimb, diferentele dintre codurile bloc si cele convolutionale sunt din
ce in ce mai mici, mai ales in urma recentelor avansuri in intelegerea structurilor trellis si a unor
structuri circulare convolutionale. Intr-adevar, unii cercetitori care lucreazd cu coduri
convolutionale le numesc uneori —coduri cu structura trellis, variabila in timpl, in timp ce unii
cercetatori care lucreaza cu coduri bloc le denumesc pe cele din urma - coduri cu structura trellis
regulata.
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2.2 Coduri Turbo

2.2.1 Scurt istoric

Codarea turbo a fost introdusa in 1993 de Berrou, Glavieux si Thitimajasima[l], care
raportau rezultate impresionante pentru coduri cu lungime mare a cadrelor. Din momentul
aparitiei, turbocodarea a evoluat intr-un ritm fara precedent, datoritd eforturilor intense depuse de
cercetatorii din domeniu. Ca urmare, turbo codurile au fost introduse si in standarde, ca de
exemplu standardul pentru comunicatii mobile de generatia a treia (3G). In sistemele video de
difuzare, unde intarzierea asociatd sistemului e mai putin criticd decat in sistemele interactive
sensibile la intarzieri, castigurile in performanta care pot fi atinse sunt si mai impresionante.

In lucrarea lor, autorii au folosit concatenarea paralela a doua coduri convolutionale recursive
sistematice, RSC (Recursive Systematic Convolutional codes), cu un dispozitiv de aleatorizare
(interleaver) plasat intre cele doua codoare. Pentru decodare, au folosit o structurd iterativa avand
implementata o variantd modificatd a algoritmului MAP (Maximum A Posteriori probability), propus de
Bahl, Cocke, Jelinek si Raviv. Pentru a fi eficient, procesul de decodare este iterativ, in sensul ca fiecare
decodor va genera, la fiecare iteratie, o informatie extrinseca utilizata de celdlalt decodor pentru a-si
imbunatati performantele. Dacd numarul de iteratii creste atunci creste si performanta decodorului,
ajungand la limita capacitatiii Shannon.

De la aparitia turbocodurilor s-a depus un efort enorm in domeniu, pentru a reduce complexitatea
decodorului, de catre diversi cercetatori, ca Robertson cu Villebrun si Hoeher, Berrou cu Adde Angui si
Faudeuil, Bataille s.a. S-a mai propus si utilizarea turbocodurilor impreuna cu scheme de modulatie care
folosesc eficient banda de frecvente. Lucrdrile lui Benedetto si Montorsi respectiv Perez s.a.[3] au
facilitat intelegerea cauzelor performantelor excelente ale turbocodurilor. Hagenauer s.a. a extins
conceptul si pentru codurile bloc concatenate. Jung si Nasshan[4] au analizat performantele sistemelor
codate Tn care se folosesc cadre scurte, ca de exemplu sistemele de transmisie a vocii. Ei au aplicat
turbocodurile si la sistemele CDMA (Code Division Multiple Acces), folosind detectia combinatd cu
diversitatea antenelor. Barbulescu si Pietrobon s-au ocupat de proiectarea interleaverelor. In lucrarea sa,
Sklar a descris decodorul iterativ $i componentele acestuia.

2.2.2 Configuratii de turbo coduri

Cel mai intalnit model al unui codor turbo este reprezentat prin utilizarea in paralel asupra
aceleiasi informatii a doud, trei sau n coduri convolutionale recursive sistematice (RSC -Recursive
Sistematic Codes).

Desi codurile nerecursive, nesistematice au o distanta liberd dgee, mai mare decat cele recursive si
sistematice, si astfel utilizate In varianta clasica (fara a fi concatenate) ofera rezultate mai bune din punct
de vedere al ratei erorii, totusi in componenta turbocodurilor se dovedesc a avea performante superioare
codurile recursive si sistematice .
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Structura paralela foloseste doud sau mai multe coduri RSC fiecare cu un intretesator propriu
diferit de celelalte. Datorita intreteserii, chiar daca prelucreaza aceeasi informatie, codoarele componente
vor genera biti de paritate diferiti.

O structura generald a unui codor turbo convolutional concatenat in paralel (PCCC — Parallel
Concatenated Convolutional Code)[2] este prezentata in Figura 2.1

Uy, 1=
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Codorl [—>y,

Codor2 |—» LL

A 4
\ 4

intretesator 1

np
Codorn —»¥,

[ 3
|
v

\ 4

intretesator n-1

Figura 2.1 - Codor turbo convolutional concatenat in paralel cu rata de 1/(n+1)

Codurile convolutionale folosite de codurile turbo au de obicei lungimi de constrangere mici, Tn
jur de 3, 5. Daca in cazul codurilor convolutionale simple lungimea de constringere mare repezintd un
avantaj, in cazul codurilor turbo nu duce la performante mai bune, in shimb creste complexitatea
calculelor si intarzierea decodarii.

Daca concatenam doua coduri obtinem un semnal cu rata 1/3. Daca folosim trei coduri rata va fi
1/4, si tot asa. De obicei doud codoare sunt suficiente intrucat cresterea numarului acestora reduce
eficienta benzii fara sa duca la imbunatatiri proportionale ale performantelor.

Un alt model de codor turbo este realizat prin concatenarea in serie a codoarelor convolutionale
(SCCC —Serial Concatenated Convolutional Code). Codurile SCC au performante mai bune in cazul
rapoartelor semnal zgomot (SNR) mari. Dacd in cazul codurilor PCC era necesar ca toate codurile
componente sa fie RSC, in cazul codurilor SCC doar codul de la intrare trebuie sa fie RSC. De asemenea
ratele codurilor componente ale unui SCCC pot fi diferite. Codul de iesire poate fi chiar un cod bloc.

Un codor turbo realizat prin concatenarea in serie a altor coduri cu rate diferite poate ardta ca in
Figura
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Figura 2.2 - Codor turbo realizat prin concatenare serie

De asemenea existd si modele hibride care folosesc atat concatenarea serie cat si cea paraleld. Un
astfel de exemplu este ilustrat in Figura .3

Codorl ——»

v

Intretesator 1

—»( Codor 2 Intretesator 2 Codor3 —»

Figura 2.3 - Codor turbo hibrid

Un alt tip de codor numit codor turbo produs (TPC —Turbo Product Code) are o structura foarte
diferitd de cea paraleld sau serie. Codul TP foloseste coduri bloc in locul celor convolutionale. Doua
coduri bloc diferite (de obicei coduri Hamming) sunt concatenate serial fard a mai exita vreun intretesator
intre ele. Functia de intretesere este asiguratd de aplicatia rand-coloana de la un codor catre celalalt.
Intrucat codurile sunt independente si opereaza pe randuri si coloane,se obtine o aleatorizare suficientd si
de aceea interleaver-ul nu mai este necesar.

La fel ca si codurile PCC, codurile TP functioneaza bine la raport semnal zgomot scazut si pot fi
formate prin concatenarea oricaror tipuri de coduri bloc.

Nu structura codurilor prezentate mai sus duce la denumirea de ,,Turbo” ci tipul decodarii
folosite. Este vorba de o decodare iterativa cu reactie (conexiune inversa) care aminteste de principiul de
functionare a motoarelor turbo.

2.2.3 Explicarea principiului Turbo

n Figura 2.4 se prezinta schema unui TC in configuratie paraleld. Secventa de informatie, notata
u, este codata de catre codorul C1 rezultand secventa de paritate X Aceeasi secventa de biti, u, este

furnizata, nsa 1n altd ordine prin intretesere cu ajutorul dispozitivului de intretesere ,,I”’, codorului C2,
care genereaza la randul sau, secventa de paritate X Secventele rezultate X =U, X si X prin multiplexare

si modulare (operatii omise in Fig.2.4) constituie iesirea TC-ului, semnal ce va fi emis in canal. La iesirea
acestuia, prin demodulare si demultiplexare rezulta secventele (soft) receptionate, oY, si Y,
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Figura 2.4 - Schema unui turbocod (cod concatenat paralel)

Fiecare decodor calculeazi logaritmul raportului de plauzibilitate (Log Likelihood Ratio —LLR)
pluj=1/y
(ui=1/y) (1)
puij=0/y)
(In figurd este prezentat doar logaritmul raportului de plauzibilitate al primului decodor, notat

LLR1) si de asemenea informatia extrinsecd destinatd celuilalt decodor. Fiecare decodor primeste
informatie extrinseca si, pe baza ei si pe baza secventelor venite din canal (y0 si y, respectiv yO intretesuta

B<
mal de transmisie
w,
—
-
—_

pentru fiecare bit din u: LLR(u)=In

si yz) furnizeaza la randu-i informatie extrinseca. Acest proces se repeta iterativ de un anume numar de ori

(impus sau calculat, functie de tipul TC-ului). Dupa efectuarea tuturor iteratiilor impuse, se face o decizie
hard asupra logaritmului raportului de plauzibilitate generat dupa ultima iteratie de unul din cele doua
decodoare. Secventa rezultata prin operatia de decizie hard constituie iesirea TC-ului. Codoarele utilizate
n TC-uri sunt in special cele recursive si sistematice. In Figura 5 este prezentat un codor convolutional
recursiv, sistematic, avand matricea generatoare:

G(D)=[1, (1+D2)/(1+D+D2)] sau, in octal: G = [1, 5/7].

Tn contrast cu codorul convolutional, care are o implementare hard simpla, dupa cum se vede in
Fig. 2.5, un decodor, pentru a putea fi component al unui TC, trebuie sd accepte intrare soft si, de
asemenea, sa ofere iesire soft. Dispozitivul de intretesere (interleaver) realizeaza o permutare a secventei
de intrare. Altfel spus, implementeaza o functie bijectivd de forma: nw:1— I, cul= {1,2,.. N} (2)

Rolul acestei rearanjari este de a produce o decorelare intre diferitele intrari ale unui decodor
component.
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Figura 2.5 — Codor convolutional recursiv,sistematic, cu G=[1,(1+D?)/(1+D+D?)]

2.2.4 Procesarea Turbo

Un sistem de comunicatie tipic constd in general din o cascada de subsisteme cu diferite
functionalitati de procesare a semnalului. Fie, de exemplu, un sistem simplu de comunicatii folosind
codare de canal si semnalizare peste un canal afectat de interferenta inter-simbol (IIS), precum in
figura2.6. Tntr-un receptor conventional, demodulatorul ia decizii hard referitor la bitii transmisi {b[i]} pe
baza semnalului receptionat r(t), care sunt apoi transmisi la decodorul canalului care reface informatia
originald. Problema cu aceastd abordare este cd deciziile hard asupra bitilor se face cu pierdere de
informatie in fiecare subsistem (demodulator si decodor). Aceasta deoarece in timp ce subsistemul indica
numai dacd bitul receptionat este 0 sau 1, el are totusi suficientd informatie si estimeze gradul de
incredere asupra deciziilor sale. O solutie ce elimina pierderea de informatie si implicit scaderea
performantei este transmiterea nivelului de incredere cu deciziile facute (adica sd faca decizii soft).
Aceasta se face cand se transmite informatia de la demodulator la decodor, ceea ce duce la un castig de
2dB pentru canalul cu zgomot alb gaussian aditiv (AWGN). Totusi, chiar daca se fac decizii soft optimale
pentru fiecare bit pentru transmiterea de informatii intre oricare subsisteme, performanta este inca departe
de cea optima. Cauza este cd desi blocurile mai departate in lantul de procesare (decodorul) folosesc
informatia de la stagiile anterioare (demodulatorul), inversul nu se intdmpld. Performanta optima este
atinsa n cazul efectuarii detectiei in comun, tindndu-se cont simultan de toate procesarile din receptor
(detectie a probabilitdtii maxime bazatda pe supertrellis-ul atat a codului de canal cat si a canalului IIS),
complexitatea acestei abordari fiind foarte prohibitivd. De aceea s-a propus o abordare iterativa care
permite stagiilor incipiente (demodulare) sa-si rafineze rezultatele pe baza informatiilor de la stagiile
avansate (decodorul).
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Figura 2.6 Comunicare codata pe un canal ce provoaca interferenta inter-simbol

Pentru folosirea de procesare turbo n sistemul din figura 2.6, atat demodulatorul cat si decodorul
trebuie sa fie de tipul probabilitate a posteriori maxima (MAP). Functia unui demodulator MAP este de
scoate la iegire decizii soft ce reflectd probabilitatea ca un bit s fie 0 sau 1. La a l-a iteratie, informatia
folosita de demodulatorul MAP constd in semnalul receptionat r(t) si probabilitatile a priori a bitilor de
intrare obtinute de la decodorul MAP care sunt calculate pe baza iesirilor demodulatorului de la iteratia 1-
1. Demodulatorul MAP foloseste aceastd informatie, combinatd cu informatia despre modulatia si
structura canalului ales, pentru a produce probabilitatile a posteriori (APP) a bitilor.

P[i]=1]r@) = p(r(e) | Bli]= D P @] =1)

p(re) o
P (3] = 0| () = @B = 0P ] = 0)
2 ©)
(17)

Considerand raportul de probabilitate logaritmica (LLR) format de probabilitétile a posteriori din
(16) si (17):

Poi=11re) |\ pC@|Hi=D | PRef)=1)

I 4 | [
MO o) T e Hi=0) | P =0

1 . 11 .
A @] A (i) (18)

Se vede din (18) ca LLR-ul este suma a doua cantitati distincte, primul termen A (b[i]), este

informatia extrinsecd produsa de subsistemul din primul stagiu din receptor (demodulatorul MAP), care
este informatie despre b[i] extrasd de demodulator din semnalul receptionat r(t) si probabilitatile a priori
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a celorlalti biti transmisi, fard a folosi probabilitatile a priori b[i]. Al doilea termen, 2.'2'1 (b[i]), contine
probabilititile a priori b[i]. Pentru prima iteratic (I=1), se considera P°(b[i]=1)= P°(b[i]=0)=1/2
(A1 (b[i]) =0 pentru orice i). Informatia extrinseca { A (b[i]) } produsa de demodulatorul MAP este
trimisa subsistemului din stagiul urmétor (decodorul MAP) ca informatie a priori pentru decodare.

Bazat pe informatia a priori primitd de la demodulatorul MAP si pe constrangerile
codului, decodorul MAP calculeaza LLR-ul a posteriori pentru fiecare bit:

P(8[i]= 1| {4 (B[]}, structurd cod) = A Gl + A4 (B

Bogramn
Ay (i) =log P(Hi]=0| {3;(,3;[;;])} | structurd cod) (19)

Iesirea decodorului este suma dintre informatia extrinseca A, (b[i]) determinati de subsistemul
din stagiul al doilea (decodorul MAP) si informatia anterioara A (b[i])de la stagiul anterior

(demodulatorul MAP). Informatia extrinsecd A, (b[i]) este apoi retrimisa la demodulatorul MAP ca

informatie a priori pentru urmatoarea (1+1) iteratie. Trebuie remarcat ca (18) si (19) sunt adevarate doar
daca intrarile demodulatorului sau decodorului sunt independente. Cum atat canalul IIS si codorul sunt cu
memorie, aceastd presupunere de independenta este invalidata, deci trebuie facuta intreteserea (permutare
in timp) intre demodulator si decodor pentru a asigura independenta aproximativa. in sfarsit, structura
receptorului turbo pentru un sistem IIS este ilustratd in figura 3.8. Aceastd schemd poartd numele de
egalizor turbo. Numele turbo este justificat deoarece demodulatorul si decodorul folosesc pentru a scoate
date la iesire informatii a priori de la iteratia anterioard, similar functiondrii unui motor turbo.

A 4

demodulator Al‘fv\ﬂl _| deintretesere .| decodor Az‘/ 12‘ intretesere

MAP "\ MAP 4

Ir(t)

\J

A

A
\JV

A

Figura 2.7 Receptor turbo pentru comunicatie codata peste canal 11S

Principiul turbo poate fi deasemenea aplicat canalelor cu acces multiplu, rezultand detectoare
turbo multiutilizator.

2.2.5 Decodarea codurilor Turbo

Pentru orice cod traditional simplu, ultimul pas de la decodor consta in a produce decizia hard
asupra bitilor decodati (sau mai general a simbolurilor decodate). Pentru ca intr-o schema concatenatd un
cod turbo sa functioneze bine, algoritmul de decodare nu ar trebui sa se limiteze la furnizare deciziilor
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hard. Pentru a exploata cat mai bine informatiile invitate de la fiecare decodor, algoritmul de decodare
trebuie sa efectueze un schimb de decizii soft decat unele hard. Pentru un sistem cu 2 componente de cod,
conceptul care sta in spatele decodarii turbo consta in a transmite decizii soft de la iesirea unui decodor la
intrarea celuilalt, si sd itereze acest proces de mai multe ori pentru a avea decizii mai bune. Asadar un
decodor pentru a putea fi component al unui turbo cod, trebuie sd accepte intrare soft si, de asemenea, sa
ofere iesire soft. In continuare vor fi prezentati principalii algoritmi SISO (soft-input soft-output).

Algoritmii de decodare bazati pe trellis reprezinta metode recursive prin care se estimeaza
secventa de date pe baza secventei receptionate, pe baza unui criteriu de evaluare a distantei dintre
secventa receptionatd si toate secventele posibile prin diagrama trellis, distanta ce trebuie minimizata.
Sunt cunoscute doua mari clase de algoritmi bazati pe trellis:

o familia de algoritmi de tip MAP (Maximum Aposteriori Probability). El maximizeaza
logaritmul raportului de plauzibilitate conditionatd de o anumitd secventd receptionta si o
anumitd succesiune de stari prin trellis. Acest algoritm este optim din punct de vedere al
minimizarii probabilitatii de eroare de bit, fiind, din acest punct de vedere superior algoritmului
Viterbi, oferind nu numai secventa estimata cit si probabilitatiile ca fiecare bit din secventa sa fie
corect receptionat. Dezavantajul sau constd in faptul cd complexitatea sa este mult mai mare
decét a algoritmului Viterbi conventional, deoarece trebuie sd examineze toate cdile posibile prin
trellis, fard eliminarile pe care algoritmul Viterbi le face la anumiti pasi. Din aceastd cauza au
fost deduse un numar de versiuni simplificate care duc la performante mai bune si la o
complexitate mai mica (Max-Log-MAP, Log-MAP.etc).

e algoritmul Viterbi — minimizeaza probabilitatea ca o secventd incorectd prin trellis sa fie
aleasa ca fiind cea corectd in raport cu secventa receptionatd. Fata de algoritmul Viterbi clasic,
cel folosit in cazul decodarii codurilor turbo prezinta doua modificari, si anume:

- modalitatea de calcul a metricilor cailor a fost modificata astfel incat sa tind seama de
informatia apriori obtinuta de fiecare decodor de la perechea sa;

- algoritmul a fost modificat astfel incat sa se obtina atit un estimat al secventei prin trellis cat
si o iesire ,,soft” care sa ofere celuilalt decodor o informatie asupra metricii calculate;

A nu se confunda decodarea MAP sau SOVA ( Soft Output Viterbi Algoritm) cu notiunea de
decodare iterativa. Algoritmii MAP si SOV A sunt utilizati cu sistemele de codare bazate pe trellis in timp
ce procesul iterativ se poate aplica oricarui tip de cod inclusiv codurilor bloc care nu sunt bazate pe
trellis. Tn cazul codurilor turbo, implementarea decodorului este foarte costisitoare din punct de vedere al
efortului de calcul; de aceea se prefera structuri de codare cu memorie mica ( folosind registre de
deplasare cu maxim 4 celule) si dimensiuni relativ reduse ale circuitului de intretesere, pentru a nu lucra
cu blocuri de date foarte lungi (lungimea trellisului pentru care se determina parametrii fiind dictata de
dimensiunea blocului de intrare)
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Figura 2.8 Decodor SISO (pentru un cod sistematic)
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2.2.6 Principiile care stau la baza decodirii iterative (Turbo)

Pentru prima iteratie de decodare a decodorului SISO din figura 2.8, se presupune ca datele sunt
echiprobabile, generdnd o valoare apriori initialdi a LLR-ului egalda cu 0 (L(d)=0). Iesirea L(&) a
decodorului din fig 2.8 este formata din LLR-ul detectorului, L'(d) si din LLR-ul extrinsec de la iesire,
Le(&), reprezentand informatia Tnvatata din procesul de decodare. Dupa cum este ilustrat in fig 2.8, pentru
o decodare iterativa plauzibilitatea extrinsecd este Intoarsa in intrarea decodorului, pentru a servi la
imbunatatirea valorii apriori pentru urmatoarea iteratie.

Sa consideram codul bidimensional reprezentat in fig 2.9. Configuratia poate fi descrisd ca o
matrice de date formata din k; linii si k, coloane. Fiecare din cele k; linii contine un vector de cod format
din k; biti de informatie si n,-k, biti de paritate. In mod similar, fiecare din cele k, coloane contine un
vector de cod format din k; biti de informatie si n;-k; biti de paritate. Diferitele parti ale structurii sunt
notate cu d pentru date, p, pentru paritatea orizontald (de-a lungul liniilor) si p, pentru paritatea verticala
(de-a lungul coloanelor). Tn plus, sunt blocuri notate cu L, si Le, care contin valorile LLR extrinseci
invatate din pasii de decodare orizontald si respectiv verticala. De retinut ca acest cod produs este un
exemplu simplu de cod concatenat. Structura lui contine 2 pasi de decodare diferiti, orizontal si vertical.
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Figura 2.9 Cod produs bidimensional

Algoritmul de decodare iterativ al acestui cod produs actioneaza dupa cum urmeaza:

1. Stabileste informatia apriori L(d)=0

2. Decodeaza orizontal si folosind ecuatia (15) se obtine informatia extrinseca
orizontald dupa cum urmeaza:

Len(d) = L(d) — Le(x) - L(d)

3. Stabileste L(d) = Len(d)

4. Decodeaza vertical si folosind ecuatia (15) se obtine informatia extrinseca
verticala dupa cum urmeaza:

Lev(d) = L(d) — Le(X) — L(d)

5. Stabileste L(d) = Ley(d)

6. Daca au fost suficiente iteratii pentru a genera o decizie de incredere, du-te la
pasul 7; altfel du-te la pasul 2.

7. Iesirea soft este:

L(d)=Lc(X)+Len(d)+Lev(d) (20)

2.3 Coduri LDPC

2.3.1 Aparitia codurilor LDPC

Robert Gallager a introdus codurile de control al paritatii de mica densitate[5,6], la doar o
decada dupa ce opera lui Shannon a fost publicata[7]. Abordarea sa urma sa formeze in cele din
urma baza pentru o clasa de coduri care se apropie foarte mult de legatura lui Shannon. Codurile
lui Gallager, si algoritmii iterativi de decodare, au fost oarecum trecuti cu vederea de cei din
domeniul codificarilor. In acea periodd, nu multi cercetitorii aveau la dispozitia lor un calculator
performant, asa cad munca lui nu a mai fost continuata. Ba mai mult, avand o intuitie puternica,
abordarea lui Gallager era o provocare pentru paradigma de codificare intr-o vreme n care
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specialistii puneau accent pe distanta minima. Adevaratul potential al controlului paritatii de
mica densitate a fost redescoperit abia trei decade mai tarziu, la jumatatea anilor 1990.

Un numar mic de cercetatori au continuat sa foloseasca codurile Gallager timp de cateva
decade dupa publicarea tezei lui, vezi [8,9]. La Tnceputul anilor 1980, Tanner a furnizat o
reprezentare graficd a LDPC si a altor scheme de codificare, care sunt cunoscute acum sub
denumirea de diagrama Tanner[10]. El a propus ca problema decodificarii sa fie rezolvata prin
descompunerea codurilor in coduri mai simple din structura lor si a introdus notiunea care este
cunoscutd in prezent sub denumirea de algoritm de decodificare a sumelor minime. Tanner a
prevazut de asemenea si potentialul enorm al paralelismului, permitdnd codurilor mai simple sa fie
procesate simultan datorita coplexitatii lor scazute. De la descoperirea codurilor de control al paritatii
de mica densitate au fost propuse mai multe variante de imbunatatire. Unele dintre aceste coduri, in
special in cazul diagramelor foarte mari(intre aproximativ 105 si 107 biti) pot sa atinga performante
pana aproape de o sutime a unui decibel a legaturii lui Shannon[11].

2.3.2 Prezentarea unui model al sistemelor de comunicatie

Un sistem de comunicatie complet include numeroase par{i componente care pot ridica
probleme interesante si greu de rezolvat. Cele mai multe sisteme de comunicatie moderne lucreaza in
pentru obtinerea de performante optime, codorul sursei, codorul de canal si modulatorul ar trebui
considerate ca facand parte din aceeasi functie a sistemului si nu ca blocuri separate. Shannon[13] a
demonstrat cd partea de codare a sursei si partea de codare de canal pot fi separate in unitati
individuale fara a se pierde la capitolul optimizare. Aceeasi regula insd nu se poate aplica si pentru
despartirea functiilor de codare de canal si modulare. De exemplu, modulatia bazata pe codare trellis
(TCM), care este o tehnica ce combina codarea de canal si modulatia, poate obtine performante mai
ridicate decat metodele care separa codarea de canal si modulatia.

2.3.2.1 Modele de canal

Pentru studierea si compararea codurilor de canal este folositor sa consideram modulatorul si
demodulatorul ca fiind part{i componente ale canalului. Rezultatul este un canal cu intrari si iesiri in
timp discret, caracterizat de intrarile si iesirile posibile si de probabilitatile de tranzitie care fac
legatura dintre intrari si iesiri. De asemenea, iesirea poate sd nu depinda numai de intrarea curenta ci
si de cele anterioare. In aceste cazuri vorbim despre canale cu memorie. Acest proiect are ca scop
intelegerea si simularea codurilor LDPC. facest scop va fi folosit canalul cu zgomot aditiv Gaussian
alb( additive white Gaussian noise - AWGN), acesta fiind un tip de canal cu o bund relevanta
practicd. Asa cum este sugerat si de numele canalului iesirea Y este modelatd prin addugarea unei
variabile aleatoare distribuite Gaussian ( G ) la intrarea Tn canal X.

Y=X+G (1)
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G este o variabila aleatoare distribuitd Gaussian de medie zero si varianga a2. Pentru un
anumit simbol X= x iesirea din canal Y este o variabila aleatoare distribuitd Gaussian de medie x si
varianti o7, dati de formula:

l .
N 2mo (22)

Pry(y|x)=

unde p( ) reprezinta densitatea de probabilitate a unei functii de o variabila aleatoare.
2.3.2.2 Coduri de canal

Scopul codarii de canal este de a face mesajul transmis mai putin susceptibil la zgomotul
introdus de canal. Acest lucru este realizat prin adaugarea de informatie redundanta structurata
seventei transmise, deci crescand numarul de biti transmisi. Exista doua tipuri primare de coduri
folosite pentru a introduce aceasta redundanta: coduri bloc si coduri convolutionale. Un cod bloc
transforma un bloc de informatie de lungime k intr-un bloc cod de dimensiune n, unde n>k. Un
codor convolutional este in schimb un codor ce introduce in mod continuu redundanta unui sir de
biti de informatie primifi in mod continuu. Pentru ambele tipuri de coduri, rata de cod R este data
de numarul de simboluri de informatie transmise pentru un simbol initial. Pentru coduri bloc
aceasta este R=k/n . Tn acest proiect sunt folosite coduri binare deci fiecare simbol va putea lua
numai valorile 0 sau 1. Datorita redundantei addugate de catre codorul de canal, receptorul poate
detecta si corecta erorile introduse de canal.

Codurile de canal care sunt realizate in acest scop se numesc coduri corectoare de erori.
Codurile LDPC fac parte din aceasta categorie. Performanta unui cod corector de erori poate fi
masuratd, de exemplu, in raportul semnal zgomot( SNR ) necesar pentru a obtine comunicatia cu
o anumita eroare de ratda maxima. De obicei SNR-ul necesar pentru a obtine o anumita ratd de
eroare este cu mult mai mic cand sunt folosite coduri corectoare decat atunci cand informatia
este transmisa fara codare. Totusi existd si doud dezavantaje date de folosirea codurilor
corectoare de erori: mareste numarul de accesari ale canalului, deci largimea de banda, si
conduce la o complexitate crescuti a implementirii transmititoarelor si receptoarelor. In
sectiunea urmadtoare sunt prezentate cateva limite si restrictii fundamentale care sunt folositoare
pentru analizarea performantelor unui cod in perspectiva folosirii lui in cadrul unui sistem.

2.3.2.3 Limite de performanta

Ca parte a teoriei matematice a comunicatiei, Shannon a definit conceptul de capacitate de
canal. Capacitatea unui canal reprezintd o masura a cantitatii de informatie ce poate fi transportata
intre intrarea X si iesirea Y a unui canal. Definitia capacitatii este legatd de definitia matematica a
informatiei; informatia medie mutuala intre variabilele aleatoare continue X si Y , in biti, definite
astfel:

23



—_—

r . P.\.‘..‘I (I‘ .}}
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LA Cp.(x)p,(») (23)

unde pxy(X,y), p«(X) si py(y) sunt densitatile de probabilitate pt X si Y.

Capacitatea canalului C este definitd ca maximul valorii I1(X,Y) pentru distributia de intrare
px(X) masurata in biti/canal:

C=maxI(X;Y) (24)

Teorema codirii(Shanon) de canal asigurd o relatie intre capacitatea canalului C si rata de
transmisie a informatiei R: Dacd avem o sursa cu un debit de informatie R biti/s si un canal de
capacitate C biti/s si daca R < C, existd un cod cu cuvinte de lungime n astfel incat probabilitatea
unei erori de decodare sa fie:

Pe<2™® (25)
unde n este lungimea cuvantului de cod si E(R) o functie nenegativa numita exponentul erorii.

Deci, indiferent de nivelul perturbatiilor din canal se poate face transmisiunea cu o probabilitate a
erorii oricat de mica.

Performantele codorului LDPC sunt foarte bune tinzand spre limita teoremei lui Shannon. Se
defineste eficienta spectrala: ES=ry bit/sec/hz, unde r, este rata de transmisie si B banda .

Eficienta spectralda maxima

Raportul semnal/zgomot

5 Eb
E = logz MRE (27)

unde M este modulatia, R rata codorului si % reprezintd raportul dintre energia de bit si

densitatea spectrald de putere a zgomotului. Teorema lui Shannon spune ca se poate realiza o
probabilitate de eroare de bit oricat de micd prin codare-decodare dacd rb < C, unde C este
capacitatea canalului

C=B |ogz(1+§) (28)

Daca r,=C
(29)
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Rezulta ca eficienta spectrald maxima este:

E E
ES__ =log,(1+ES__ —2)=> 2=

si reprezintd raportul minim dintre energia de bit si densitatea spectrald de putere a zgomotului
necesar pentru transmisie. Pentru canalul discret AWGN cu intrari si iesiri continue capacitatea
canalului este data de relatia :

a

) biti/canal

1
C=—log,(1+
2 °° c (31)

unde puterea la intrarea canalului este limitatd de E[X?]<c’ si o® este varianta zgomotului. in
practica forma de unda folositd este limitatd de banda. Deci rata de transmisie nu poate fi
crescutd oricat prin accesarea oricit de des a canalului. O cerintd fundamentala pentru
comunicatie este data de:

E, 1

= =In2
N

o log,e (32)

deci nu este posibil sa se conceapa un sistem cu o ratad arbitrara scazuta de erori daca E/No<0.7
dB. Pe de alta parte, atat timp cat conditia este indeplinitd, teoretic se pot atinge probabilitati de
eroare scazute folosind coduri suficient de mari. Aceasta restrictie impune o limitd inferioara in
ceea ce priveste raportul energie per bit pe densitatea spectrald a zgomotului (Ep/No), limita ce
trebuie respectata pentru a putea obtine o comunicatie fara erori. Oricum, presupunerile folosite
pentru a obfine aceasta limitd sunt prea optimiste pentru cele mai multe situatii reale. Cea mai
importanta diferenta intre descriererea teoretica si realizarea practica este data de faptul ca banda
canalului este, in realitate, limitatd. Din aceastd cauza raportul Ey/Np necesar pentru o
comunicatie buna, chiar folosind coduri foarte mari, este mai mare decat 0.7 dB.

2.3.3. Codurile bloc liniare

Codurile de control al paritdtii de densitate micd fac parte din categoria codurilor bloc
liniare. Pentru o mai buna intelegere vom defini proprietatile codurilor cu diagrame liniare:

Sursa informatiei Impartim o secventd cu sursa primard intr-un sir de vectori de lungime k
Tnainte de codificare. Un astfel de vecor se noteaza cu u.

Codarea se face pe baza lungimii unei diagrame aplicand u pe un sir de vectori cifrat cu x. Un
cod (n,k) are lungimea de cod n.
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Cod sistematic Un cod in care informatia vector apare ca o parte a cuvantului de cod sistematic.
Segmentul de informatie din cuvantul de cod este numit X, = U si lungimea n-k biti de paritate
adaugati X,

Proprietatea de liniaritate Codul C este un cod liniar binar daca si numai daca C formeaza un
subspatiu vectorial peste+. Deci, suma oricaror doud cuvinte de cod trebuie sa fie in sine un
cuvant de cod.

Dimensiunea codului este dimensiunea spatiului vectorial care ii corespunde. Un cod binar (n.k)
are dimensiunea k, i astfel are un total de 2¥ cuvinte de cod, fiecare de lungime n.

Cuvant de cod diferit de zero O consecintd directa a proprietatii de liniaritate este aceea ca
numele de cod total=zero , x=0, este un membru al oricarui cod liniar.

Coeficientul codului Coeficientul codului este r=k/n. Coeficientul codului indica proportia de
informatie transferata pe canal utilizat.

Matricea Generatoare Proprietatea de liniaritate implica existenta unei baze pentru cod. Sa
construim o matrice generatoare pentru cod, denumita G, folosind baza independenta de cuvantul
de cod k pe post de sir de vectori G. Matricea generatoare are dimensiunea k x n si poate fi
folosita pentru a codifica vectorul de informatie. Sa consideram forma sistematica Ggys=[P|li] Tn
asa fel incat bitii de paritate ai cuvantului de cod sa preceada bitii de informatie. Aici [P|ly]
denota legatura matricei unitare k x k cu P. Asadar, codificarea este realizatd respectand
X=[Xp[Xu]=uG. Matricea generatoare descrie structura codului, totusi nu este definitd numai pentru
cod.

Matricea Controlului — Paritatii Un alt mod de a descrie structura codului, este furnizat de
matricea de control al paritatii, denumita H. in general, H are dimensiunea m x n, unde m=n-k.
Toate cuvintele de cod trebuie sa respecte condifia Hx"=0. Matricea de control al paritdtii nu este
definitd numai pentru cod si este legati de G prin HG'=0. Forma sistematica a lui H poate fi
obtinuta din G, si viceversa, folosind Hsy5:[|m|PT].

Distributia greutatii Definim vectorul de greutate x, W(x), ca numarul elementelor diferite de
zero pe care le contine. Distributia greutatii unui cod este o listd cu numarul de cuvinte la fiecare
greutate, pentru toate greutdtile cuvantului cod.

Distanta Hamming dintre doud cuvinte cod este numarul pozitiilor in care ele difera.

Distanta minima se noteaza cu dnin $i este cea mai mica distanta Hamming dintre doua cuvinte
de cod din multimea tuturor cuvintelor. Avand in vedere ca un cuvant de cod nul (cu toti bitii
zero) este un membru al fiecarui cod liniar, distanta minimad a unui cod liniar este egala cu
greutatea cuvantului de cod care are cea mai mica greutate. In general, un cod cu greutatea
minima dyin poate corecta [(dmin-1)/2] greseli.
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In timp ce sirurile matricei generatoare sunt cuvinte de cod, sirul cu cea mai mica
greutate reprezinta o legaturd superioara simpld sau o distantd minima. Teorema urmatoare se
leaga de structura codului prin matricea de control al paritatii[14].

Teorema (Massey). Distanta minimd a unui cod cu diagrama liniard binara este egald cu
numarul minim de coloane diferite de zero in matricea sa de control al paritatii care Tnsumeaza
ZEero.

2.3.4. Codurile de Control al Parititii cu Densitate Mica

Un cod de control al paritatii cu densitate mica(LDPC) este un cod cu o matrice liniard
care are o matrice de control al paritatii slab populat. In acest capitol vom prezenta evolutia
codurilor LDPC, incepand de la codurile prezentate prima datd de Gallager pana la posibilitatea
recentd de abordare a structurii.

Considerand un cod LDPC regulat cu matricea de paritate H data :

Bed e TET
C T Y e Y
o o L e
e S e T
3 b e (D
Lo T oo I R

Fig. 2.10 Matrice de control a paritatii

Atribuim fiecdrui bit al cuvantului de cod o variabila, vg:s € {1..m}, unde fiecare variabila
corespunde de asemenea unei coloane H. Asadar, fiecare sir din H reprezinta o restrictie a
controlului de paritate cu codul, ¢;:r € {1..m}.

Participarea variabilei vs la controlul restrictiei este sugerata de un element diferit de zero
de pe pozitia (r,s) in H. Nodurile variabile si cele de control pot de asemenea sa aiba valori
asociate cu ele. Simbolurile vs si cr sunt folosite atat pentru a denumi aceste noduri cat si pentru
a reprezenta valorile. Denumim numarul de elemente diferite de zero din sir, sau coloana, ca
fiind greutate.

Fiecare linie din H reprezintd o constrangere a controlului de paritate. Deci, urmeaza
mulfimea completd de restrictii, presupunand aritmetica binara. Daca valorile atribuite mulfimii
de variabile reprezinta un cuvant de cod valid, atunci ¢,=0 pentru toate » ¢ {1..m}.
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v1+v3+v5+v7=cl (33)

v1+v4+v6+v8=c2 (34)
V2+V3+v6+v7=c3 (35)
V2+V4+V5+v8=c4 (36)

Gallager defineste o structura regulata pentru codurile de control al paritatii cu densitate
micd dupd cum urmeaza:

Definitia 1. Codul regulat LDPC

Un cod regulat LDPC cu parametrii (n,j,i) este un cod bloc de lungime n care are o
matrice de control al paritatii cu greutati pentru rand si coloana de exact j pe coloana si 1 pe linie.

Prin contrast, codurile neregulate LDPC permit variabilelor sd participe In numere
diferite de controale si fac posibild aplicarea restrictiilor controlului la numere diferite de
variabile. Un cod neregulat LDPC poate fi descris de distributiile greutatii vectorului de linie si
de coloana ale matricei sale de control al paritatii.

Dupd cum am spus si mai devreme codul dat ca exemplu in fig. 2.10 are o structura
regulata(8,2,4). Este foarte utilizatd denumirea de coduri regulate LDPC fara a se specifica
lungimea in serie, ex(2,4)-regulat. Dupa cum vom vedea in sectiunea de codificare, eficienta
acestor coduri este permisa de proprietatea matricei de control al paritatii de a fi slab populata.

Exista multe variante de a construi o matrice de control al paritatii p(j,i). O variantd des
folosita este de a aduna sau a suprapune matricele permutarilor aleatorii. In fig. 2.11 folosim
notatia din[15], unde un numar incercuit reprezinta acel numar al matricei permutarilor aleatorii
suprapuse (nu imbinate). Figura 2.11(a) ofera un exemplu de constructie regulata (3,6). Figura
2.11(b) arata cum pot fi adunate matricile permutarilor aleatorii in asa fel incat sa rezulte un cod
regulat(4.8). Figura 2.11(c) ne arata cum putem de asemenea vizualiza constructia suprapusa sub
forma unei permutdri aleatorii de legaturi intre muchii:
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Fig. 2.11 Moduri de constructie ale matricilor circulare

Un total de coduri ramase n cu gradul j reprezintd variabilele si nodurile drepte m de
gradul j reprezinta restrictiile controlului.

Daca coloanele lui H sunt independent liniare atunci coeficientul codului este r =(i-j)/i, n
caz contrar coeficientul este r=(n-i-I)/n, unde I este dimensiunea spatiului H al linei peste campul
binar care este folosit aici.

Existd rezultate importante in cazul codurilor LDPC regulate generate aleator care au
greutatea coloanei j>=3[2,10]. Tn primul rand distanta minima a unui astfel de cod creste liniar cu
lungimea diagramei. in al doilea rand, daci este decodificat de un decodor optim si daca acel
coeficient diferit de zero al codului este sub vreun coeficient maxim, un astfel de cod va dezvolta
0 probabilitate de eroare arbitrara mica in limita in care lungimea diagramei tinde la infinit.

2.3. 5. Reprezentarea grafica a coeficientului codurilor LDPC

Folosim termenul cod compus pentru a clasifica orice cod care poate fi divizat Tn subcoduri
constituente, de exmplu, un cod LDPC[16]. Reinvierea interesului pentru structurile codului compus
si algoritmii iterativi de decodare au dus la noi reprezentari pentru coduri in grafuri. Acestea ne ofera

o unealta folositoare pentru reprezentarea codului si iau parte la analiza de decodificare a
algoritmilor.

Sa luam o functie globala, de exemplu, o functie a tururor variabilelor n, g (xI1,...,xn).
Presupunem ca aceasta functie globala se descompune intr-un produs de functii locale, f.(X,).
Aici reR este indexul functiei locale si X, reprezinta submultimea variabilelor care participa la f; .
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Rezultatul va fi:

g(x....x,) = Hﬂ (X))
reR (37)

Definitia 2. Graful coeficientului.

Un graf al coeficientului este un graf bipartifionat care reprezinta factorizarea descrisa in
(37). Graful consta in variabile si noduri de decodificare. Exista un nod variabil pentru fiecare
variabila xs, astfel incat se{1...n}. Exista un nod de decodificare pentru fiecare functie locala fr.
Legatura se afla in cadrul diagramei intre nodul variabil x5 si nodul functional f; dacd si numai
daca XseX:.

Un exemplu simplu ar fi sd consideram o functie globald de valoare reala cu trei
variabile, g(x1,x2,x3), care poate fi reprezentatd ca produsul a doud functii locale f1 si f2 dupa
cum urmeaza:

g(x1,x2,x3)=f1(x1,x2,x3)f2(x1,x2,x3) (38)

Reprezentarea diagramei coeficientului pentru (38) este redata in figura (2.12). Nodurile
variabile si nodurile functionale sunt reprezentate prin cercuri respectiv cutii. Nodul variabil xg
pentru se{1,2,3}, este conectat printr-o muchie la nodul functional f; , pentru re{1,2,3}, daca si
numai daca x; este o variabild independenta a f;.
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Fig. 2.12 Structura diagramei bipartitionate a coeficientului

Structura diagramei bipartitionate a coeficientului reprezintd foarte bine codurile LDPC.
Nodurile functionale reprezinta restrictiile controlului de paritate ale codului si se mai numesc prin
urmare si noduri de control. Structura regulata descrisa n fig.(2.10) este reprezentata prin urmatoarea
diagrama:
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Fig. 2.13 Diagrama ascociata matricei de verificare a paritatii

Matricea H indica muchiile (bidirectionale) ale diagramei in functie de pozitia
elementelor sale diferite de zero. Tn acest caz, nodurile variabile n=8, fiecare cu gradul j=2,
reprezinta simboluri ale cuvintelor de cod. Nodurile de control m=4, fiecare cu gradul i=4,
reprezintd controlul de paritate.

Sa ludm un cod C de lungimea n cu matricea de control de paritate H. Sa ne amintim ca
un cuvant de cod valid x respectd Hx = 0, si cd fiecare linie din H reprezinta o restrictie separata
a controlului de paritate. Atribuim o functie locala de indicare fiecarei restrictii de control.
Functia locald asociatd cu controlul ¢, este indeplinita cand participa la control toate variabilele,

-xe =10
exemplu setul Xr, suma zero pe F2, de exemplu | 2 xex ¥s |

Aici folosim conventia lui Iverson[17] pentru a arata gradul de adevar al unei declaratii S.
Daca S este adevarat atunci [S] = 1, in caz contrar [S] = 0. Deci, cand functia locala este
indeplinita aceasta isi insuseste valoarea 1, in caz contrar are valoarea 0. Tn concluzie, rezultatul
acestor functii locale de indicare se numeste functia globala de indicare. Vectorul x este un
cuvant de cod valid, care corespunde pe diagrama coeficientului unei configuratii valide, daca si
numai daca Indeplineste functia globala de indicare a codului. Asadar, functia globald se mai
numeste functia ce apartine unei mulfimi de coduri si este notatad prin [(Xi,... ,xn)e C] in cazul
unui cod C de lungimea n. Sa luam exemplul simplu de cod dat in (1) cu grupul de restrictii listat
n (33-36). Folosind aritmetica in loc de F2, functia globala de indicare pentru acest cod este data
de:
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[(Xl. . .Xg)EC]:[X1+X3+X5+X7=O] [X1+X4+X6+X8:O]
[X2+X3+X5+X7:O] [X2+X4+X5+X8:0] (19)

Tanner a introdus pentru prima data ceea ce este azi cunoscut sub denumirea de reprezentarea
prin diagrama de coeficient a codurilor lui Gallager [10]. El a previdzut de asemenea si potentialul ce
se dezvolta in paralel, acela de a rupe codurile lungi in componente constituente mai mici pentru a fi
decodificate. Wiberg, Loeliger si Kotter [18,19] au adaugat la diagrama lui Tanner, reprezentarea
variabilei de stare, facand posibila astfel reprezentarea codurilor turbo si trellis. Aplicatiile diagramei
de coeficient se extind mult Tn afara domeniului codificarilor pentru controlul greselilor, si pot fi
folosite pentru a descrie multi alti algoritmi, cum ar fi filtrul Kalman si anumiti algoritmi de
transformare Fourier rapida (TFR)[20].

Capitolul IV. Codarea LDPC

Codurile de densitate micd pentru controlul paritatii reprezintd o clasd a codurilor bloc
liniare. Astfel ele pot fi codificate folosind matricea generatoare insda in absenta unei structuri in
interiorul codului, pe masura ce dimensiunea blocului de date creste aceastd metoda impune
decodorului stocare mare si cerinte legate de procesare. Desi H este construit ca sa fie slab populat,
matricea generatoare a codului, G, este incarcatd in general. De fapt,daca G ar fi rar atunci nu ne-
am fi asteptat ca acel cod sa fie o distantd minima bun. S& ne amintim ca sirul cu cea mai mica
greutate din G e limitat de dmin . Asadar codoarele pot deveni considerabil mai lente si mai mari
cand lungimea blocului n este crescutd, avind in vedere cd inmultirea matricei-vector are
complexitatea O(n?). Acest lucru a dirijat cercetarea spre gisirea unor codoare eficiente din punct de
vedere al calculului si a codurilor structurate care necesitd implementarea unui codificator de
complexitate redusa.

Tn acest capitol sunt recapitulate mai multe propuneri de construire a unei arhitecturi centrate pe
codificator pentru codificarea liniara in timp a codurilor LDPC. Mai intai se face o recapitulare a
metodelor existente care pot fi folosite la construirea codurilor structurate, care sunt proiectate
special pentru a permite implementarea simpla a codificatorului. Apoi este descrisd o tehnica ce
poate fi folosita pentru a transforma codurile, astfel incat un codificator cu o complexitate liniara de
timp aproximativa sa poata fi construit. Urmatorul argument al acestei abordari este sd se reduca
mdrimea per total a sistemului de comunicatii prin indeplinirea ambelor functii de catre un singur
circuit avand o baza de schimbare a timpului.
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4.1Coduri Structurate

Structura codurilor LDPC cu matrice de control al paritatii care au o structurda aproape
triunghiulara a fost propusa de MacKay s.a. [21]. Aceasta metoda permite ca cea mai mare parte
din bitii de paritate sa fie calculati in timp liniar folosind operatii putine, de exemplu functiile
care nu implica decat un numar mic de variabile. Experimentele lor arata ca astfel de coduri au o
performanta care e comparabild cu cea a codurilor regulate LDPC. O matrice triunghiulara de
control al paritatii este exemplificata in figura 4.1.

Se presupune ca cuvintele de cod sunt aranjate in siruri de vectori X = [Xp | X ], unde Xy
sunt bitii de informatie si x, sunt bitii de paritate. In aproape acelasi fel este partitionati si
matricea de control al paritatii, H = [Hp | Hy]. Vectorul intermediar b este definit b = Hux,', care
poate fi evaluat in timp liniar prin calculul matricei-vector. Cand H, are forma triunghiulara
putem calcula X, Tn timp liniar folosind H, si b, prin substitutie regresiva. in cazul exemplului
precizat mai sus acest lucru poate fi realizat Tn urmatorii trei pasi:

H, ! H.
FUSEEEgEE0E 11 0 0 0 1 0 0 0 1]
DT 010001001 0100100
0 0% 0D 1 00F%001001010
000100000!10010000:1
H=|00001101001010011000
000001000{0001000T10
0000600L0OD00010001T10
0000000%0!100010101
000000001401 000100 0,
-Tpl lp0= Tul Tyg
1

Fig. 4.1. O matrice triunghiulara superioara a controlului de paritate

1. Xpa = ba, Xps = D6, Xp7 = b7, Xpg = b, Xpg = bg
2. Xp2 = Xpa t Xpg + bo, Xp3 = Xpg + Xpg + bs, Xps = Xprt bs
3. Xp1=Xp2+Xp3 + Xps5 + by

Un caz special de triunghiularitate este intalnit atunci cand Hp are structura duald diagonala
expusa in Figura 4.2. Structura a fost prima data propusa de Ping s.a.[22], si a reaparut recent in
literaturd[23,24]. Aici substitutia regresivd urmeaza o structurd simpld si poate fi efectuatd
folosind un acumulator.
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011000
001100
H, = 000110
000011
0000 0 1|

Fig. 4.2 O structura in forma de s pentru H

Se observa ca daca matricea de control al paritatii are vreo coloana de greutatea j>1, si este
strict triunghiulara, atunci structura codului este neaparat neregulata.

4.2Structuri de Cod Ciclic

O alta variantd de a asigura codificarea liniard de timp foloseste structurile ciclice si
cvasi-ciclice[25,26]. Un cod ciclic are proprietatea ca orice deplasare ciclicd a unui cuvant de
cod este in sine un cuvant de cod. Un cod cvasi-ciclic are proprietatea ca, pentru marimea fixa de
deplasare, o deplasare ciclica a oricarui cuvant de cod de acea marime este in sine un cuvant de
cod. Putem construi matricea de control al paritatii pentru un cod LDPC cvasi-ciclic prin unirea
pe orizontala a matricelor rare circulare, fiecare avand dimensiunea m x m[27].

Definitie. Matricea Circulara

O matrice circulara este o matrice patrata in care fiecare sir este o deplasare ciclica a sirului
anterior. Un exemplu de matrice de control al paritatii pentru un cod cvasi-ciclic avand n=18 si k=12,
si deci r=2/3, este dat in figura 5.3. Aceasta matrice poate fi rearanjata cu usurinta in forma cvasi-
ciclica prezentata in [28] prin permutarea coloanelor salein ordinea1l, m+1,2m+1,2, m+2,2m +
2, ..m, 2m, 3m. Se observa ca permutarea liniilor si coloanelor H nu schimba structura codului ci
doar redenumeste controalele sau respectiv variabilele.

-

110100{101010“)01011
011010/010101{10010 1
(001 1011101010/110010
100110/010101011001
010011;,101010/101100
[101001{010101j01 0110

[ [ )

Hp | Hul I Hu2

Fig. 4.3 O matrice cvasi-ciclica de control al paritatii
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Impartim H in trei componente circulare m x m. Aici existd un total de componente ale
matricei no=3, iar ky=2 din acestea corespunde bitilor de informare ai cuvantului de cod. Mai
exact, Hy corespunde bitilor de paritate, in timp ce Hy; s1 Hy» corespunde bitilor de informare.
Daca Hp nu este singular atunci putem ncepe prin a multiplica H cu Hp.; pentru a obtine forma
sistematicd Hsys = [Im[Hueys) = [Im | Hp-tHut | Hp-1Hw2]. Apoi permutim coloanele apartinand
Huysys)in ordinea 1, m + 1, , 2, m + 2 ...m, 2m pentru a redefini bitii de informare corespunzitor.
Acest loc apare intr-o forma sistematica cvasi-ciclica dupa cum e aratat in figura 4.4.

Se observa ca fiecare sir apartinand Hyys) este o deplasare ciclica corectd, prin locurile
ko. Acest lucru permite codurilor cvasi-ciclice sa fie codificate folosind aceeasi metoda ca aceea
folosita de codurile ciclice[28]. Pentru a genera bitii de paritate pentru codul de mai sus folosim
arhitectura registrului de deplasare regresiva a stadiului k din figura 5.5. In aceasta diagrama
vectorul sursa, u, este luat din stanga si plasat in dreapta,

L : I'I«u(sys)
(1 0000011 0011101110 1]
010000011001 11011°1
g _|001000f110110011101
7100010001 1101 100111
0 0001011011101 1001
000060 1,01 1101110110,
xpl mp& E L1 Fu12

Fig. 4.4 Forma sistematica cvasi-ciclica a H

incepand cu bit-ul u,. Fiecare cutie reprezinta o celulad de memorie care pastreaza valoarea
incarcata de obicei pana cand este aplicatd o deplasare, stadiu in care ia valoarea celulei
precedente. Schimbatorul s este initial conectat la o sursa de informatie in serie, pentru a Incarca
vectorul sursd in registru. Aceasta operatie are loc in k deplasari. Primul bit de paritate este apoi
calculat printr-o operatiec XOR pe bitii de informatie selectati, alesi de ramurile paralel ale
codorului cu registru de deplasare. Pozitiile ramurilor sunt setate pe pozitia (inversatd) de
termeni zero in primul sir de Hy(sys). Schimbatorul este apoi inchis in pozitia initiata si datele sunt
deplasate ciclic de ko ori. Apoi urmatorul bit de paritate este calculat. Acest proces este repetat
pana cand toti bifii de paritate m vor fi generati.
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Fig. 4.5 Codor cu registru de deplasare pentru un cod cvasi-ciclic

Se poate extinde matricea de control al paritatii pentru a construi coduri de un randament mai
mare prin adunarea orizontald a altor matrice circulare. In cazul particular al ny matrici circulare
adunate lungimea diagramei este n = mny. Deci, alegerea unei rate de cod este restransa de relatia
r =(no - 1)/no.

4 3Alte Structuri de Cod

Sipser si Spielman au propus o clasda de coduri de expansiune decodabila si codificate n
timp liniar in [29]. Abordarea lor implicd folosirea diagramelor in cascadd pentru a construi
recursiv coduri bazate pe subcoduri simple la fiecare stadiu al diagramei. Codurile corectoare de
erori sunt construite combinand recursiv coduri mai slabe de reducere a erorii. Au dovedit ca in
cazul in care codurile de reducere a erorii sunt codificabile/decodificabile in timp liniar, aceasta
proprietate va fi pastratd pand la obtinerea codului final corector de erori [30]. Luby s.a. au
construit coduri bazate pe aceste structuri care au o performanta foarte buna [31].

Echard si Chang au prezentat o varianta de construire a codurilor LDPC srtucturate cvasi-
regulat, numitd codurile de rotatie [32,33]. Matricea de control al paritdtii pentru aceste coduri
este construitd din componente ale matricelor de permutare si rotatiile lor. Ele ar putea fi
codificate Tn timp liniar folosind un circuit codificator bistabil.

Zhang si Parhi au prezentat un desen codec pentru codurile LDPC regulate [34].
Algoritmul lor de codificare este similar cu acela prezentat in sectiunea urmatoare. Totusi, ei mai
degraba construiesc codul 1n asa fel incat sa optimizeze viteza codificatorului, decat sa
transforme un cod existent.
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4.4 Transformarea Matricii H

Richardson si Urbanke au ardtat cd H poate fi manipulat la cea mare parte a codurilor
LDPC, astfel incat coeficientul termenului patratic in complexitatea codificarii este foarte mic
[35]. Aceasta este o solutie generala la problema codificarii eficiente in timp, deoarece nu se
bazeaza pe o noua structura de cod dar mai degraba restructureaza orice matrice de control al
paritatii existente (non-singura si rara). Motivat de avantajele calculului triunghiular, H este mai
intai rearanjat in forma de triunghi aproximata aratata in figura 5.6. Acest lucru este realizat prin
exploatarea spatiului liber al H, folosind doar reordonarea coloanelor si liniilor, si deci densitatea
matricei ramane neschimbata.

Distanta, g, este definitd ca diferenta dintre numarul de linii din forma aproximativa
triunghiular-inferioara si numarul de randuri in H. Codificarea complexitatii este proportionala
cu n + g% Prin urmare problema de a reduce complexitatea codificarilor devene astfel una cu g
redus. Pentru un cod LDPC regulat numarul clar de operatii cerute nu este mai mare de 0.0172n?
+ O(n). Deci pana si cea mai mica duratd constantd admite aproximativ complexitatea codificarii
liniare chiar i in cazul unor durate lungi. Un alt rezultat cheie este cd toate codurile LDPC
probabil bune [36] au distante foarte mici, tipic pe o arie de la 1 la 3, si in consecinta au
complexitate de codificare liniara.

k m -
A
B T
D E
[ 7

Fig. 4.6 Matricea de control al paritatii rearanjata intr-o forma aproximativ
triunghiular-inferioara

Matricea e impartitd in sase componente dupa cum se vede. Matricea T are o forma
triunghiular-inferioara si toate elementele diagonale ale T se unesc devenind unul. Sa consideram
sectia de paritate a cuvantului de cod sistematic ca fiind impartitd in doua segmente, de exemplu,
X = [u|Xp1[Xp2]. Bitii de paritate sunt generati dupa cum urmeaza.
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4.5 Calcul Anterior

Se calculeaza Tnainte matricea de densitatea g x g @= -ET™B + D si calculati inversul ei.
De observat ca H trebuie sa fie in fata sirului pentru ca @ sa fie reversibil.

Se calculeaza primul vector de paritate xp1:

1. z; = Au' (inmultire imprastiatd in timp liniar)

2. 2,=T?z;. Avand in vedere ca T este triunghiular-inferior si imprastiat aceastd operatie
poate fi efectuatd prin inlocuire regresiva in timp liniar.

3. Z3=-EZz, (multiplicare imprastiata in timp liniar).

4. z,=z3+Cu’ (multiplicare imprastiata in timp liniar si adunare).

5. xp1:®'124 (multiplicare prin matricea de densitatea g x Q).

Se calculeaza al doilea vector de paritate xp;:

1. zs= BxplT(multiplicare imprastiata in timp liniar).
2. Zg=23 *+ z5 (adunare Tn timp liniar).
3. XpZZ-T'lzs (inlocuire regresiva in timp liniar).

Capitolul V. Decodarea LDPC

5.1 Decodarea iterativa

Cuvantul de cod transmis, x, este expus zgomotului provenit de la canal. Decodorul ofera
un estimat al informatiei transmise, pe baza restrictiilor codului si a vectorului y receptionat. in
acest subcapitol sunt prezentate cateva abordari ale decodificarilor care folosesc trecerea iterativa
a mesajelor pe diagrama de coeficient a codului. VValorile mesajului sunt calculate la fiecare nod
pe baza restrictiilor de cod locale. H este calculat usor datoritd numarului scazut de componente.

Algoritmii iterativi vin in doud versiuni: algoritmul suma-minima si algoritmul suma-
produs. Acesti algoritmi sunt mai degraba niste generalizari ale algoritmului Viterbi sau ale altor
algoritmi bazati pe trellis. Un alt caz special il reprezinta algoritmul lui Gallager de decodare a
codurilor cu densitate mica si control al paritatii. O formulare relativ generald a algoritmilor a
fost data de Tanner.

Structura generald a algoritmilor si contextul in care se aplica este ilustrat in Fig. 6.1.
Dupa cum se poate observa, algoritmii nu iau decizii, in schimb calculeaza un set de functii
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finale de cost pe baza carora se va lua o decizie finala. Iesirea canalului intrd in algoritmi ca un
set de functii locale de cost iar scopul algoritmilor este de a concentra, pentru fiecare variabila,
toatd informatia din iesirea canalului care este relevanta pentru acea variabila.

Oficial, exista o singura functie locala de cost pentru fiecare variabild s ¢ N, exprimata de
Vs 14, = R(unde R reprezintd multimea numerelor reale), si una pentru fiecare set de controale
E ¢ Q, exprimati de Ve Wz — “_ In mod similar, avem o functie de cost finald pentru fiecare

variabild s ¢ N, exprimatd de Ms®<s— A si una pentru fiecare set de controale, datd de
Ug: Wy — AR

Algoritmul
Suma-min sau
suma-produs

xe B Canal Ys T .. X
= Cana » Uz, Uz » Decizie —»
cuvant de fimctii . fimctii de estimat
4 2
("0('] /0(’(,/(1 (f() ﬁ/”Cﬁl (]( (’O.W“_ﬁ”([l(’
zgomot cost
cost

intermediare

Fig. 5.1. Aplicarea tipica a algoritmilor de decodare suma-minima si suma-produs. lesirea
canalului ia forma functiilor locale de cost ys care sunt folosite de algoritmi pentru a calcula
functiile finale de cost, ps, pe baza cdrora vor fi luate deciziile finale. In timpul procesului de

calculare, algoritmii mentin un set de functii de cost intermediare.

in timpul calculelor, algoritmii mentin un set de functii de cost intermediare: pentru
fiecare pereche (s, E) de variabile si controale adiacente(s € E), exista o functie de cost control-
spre-variabila MEs s = P o functie de cost variabila-spre-control Ms.z s = < el
mai bine este ca aceste functii sa aiba o directie in graful Tanner. De exemplu, vom numi pgg
“contributia” dinspre controlul E spre variabila s.
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5.2 Algoritmul suma-minima

Algoritmul suma-minima este o generalizare directa a algoritmului Viterbi. Scopul
acestui algoritm este de a gasi o configuratie valida x ¢ B astfel incat suma costurilor
locale(pentru toate controalele si variabilele) este minimul posibil. Cand se foloseste algoritmul
suma-minima pentru decodarea intr-un canal fara memorie si un un vector primit y, costurile
locale ale controalelor ye(Xg) sunt omise de obicei(setate la zero) iar costurile locale ale
variabilelor ys(xs) sunt de obicei —logp(ys|xs). Tntr-un canal binar simetric, costul local al variabilei
7s(Xs) va fi reprezentat de distanta Hamming dintre X si simbolul receptionat Ys.

B/

UE\ iE»
/{ :

THIAN Gy S
W, g(a) = V(@) + g J(a) +Ug (a) Mg (@) = mn; [Ye(ep) + Mg £(x,) + 1y, £(x;)]
- er E

Fig. 5.2 Regulile de actualizare pentru algoritmul suma-minima
Algoritmul consta Tn urmatorii pasi:

e [nifializare. Functiile de cost locale ys si ye sunt initializate corespunzator(folosind
informatiile de canal). Functiile intermediare pig s $i ps g Sunt setate la zero.

e [teratii. Functiile intermediare de cost pgs si pse Sunt actualizate alternativ de un numar
potrivit de ori, in functie de regulile prezentate in figura de mai sus. Costul variabila-spre-
control pse(a) este calculat ca suma ccosturilor lecale ale variabile si toate contributiile
care intrd in S, cu exceptia celei dinspre E:

W gl@) = v+ Y  up @

E' e Q:

se E',E'+E (39)

Costul control-spre-variabila pgs(a) este obtinut examinand toate configuratiile
valide ale lui E care indeplinesc a pentru variabila s, pentru fiecare adunand costurile
locale ale controalelor si toate contributiile care intra in E mai putin cea dinspre s.
Minimul acestor sume va lua valoarea pg ¢(a):

Uga) = min |7+ Y M)

xp€ Bpix. =a s’e E:s'#s5 (40)
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e Finalizare. Functiile finale de cost ps si pe sunt calculate. Costul final al variabilelor
us(a) este calculat ca suma dintre costurile locale ale variabile si toate contributiile care
intrd in variabila s:

u,(a) = y,(a)+ Y o g la).
E'cQ:scE (41)

iar costul final al variabilelor pg(a) pentru o configuratie a ¢ Bg este calculat ca suma
dintre costurile locale ale controalelor si toate contributiile care intrd in E:

Wg(a) == ygla)+ E W, glay).
s'e E (42)

Dupa cum am mentionat, scopul acestui algoritm este de a gasi o configuratie cu cel mai
mic cost posibil. Pentru a formula mai precis, definim costul global a unei configuratii valide
xeB astfel:

Gx) & Y Velrp) + Y Vi(x).
EeQ se N (43)

Teorema. Daca structura codului este finita si fara cicluri, functiile costurilor converg dupa un
numar finit de iteratii, iar functiile finale de cost devin:

W(a) = min  G(x)
xeB:x =a (44)
si
Ugla) = min ~ G(x).
xe B:ixp=a (45)

Pentru grafuri Tanner care contin cicluri, nu exista un rezultat general pentru costurile finale, sau
pentru performanta decodarii.
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5.3 Algoritmul suméa-produs

Algoritmii de decodare cu mai multe nivele de decizie se folosesc de informatia
receptionatd. Luand in considerare canalul folosit, un vector de valori a priori este generat de y si
indeplineste functia de transmisie pentru decodor. Un vector de valori a posteriori este returnat
atunci cand se incheie procesul de decodificare. x se produce in urma impunerii unei admiteri
dure asupra acestui vector.

Algoritmul suma-produs este o generalizare directd a algoritmului inainte-inapoi al lui
Bahl[2] pentru calcularea probabilitatiilor a posteriori intr-un trellis. Doua cazuri speciale ale
algoritmului suma-produs sunt decodorul turbo clasic al lui Berrou[1] si algoritmii de decodare
ai lui Gallager pentru coduri cu densitate mica si control al paritatii. Cazul general a fost descris
de catre Tanner, care nu a luat in considerare, totusi, probabilitatiile a priori.

In algoritmul suma-produs, functiile locale de cost s si yg iau o interpretare
multiplicativa: definim un ,,costul” global pentru orice configuratie xe ca produsul

G(x) & H Ye(xg) 1_[ Y(x,).
EeQ seN (46)

Termenul de “cost” este oarecum derutant in algoritmul suma-produs, deoarece in general
va fi subiectul unor maximizari(spre deosebire de minimizariile din algoritmul suma-min); am
ales acest termen pentru a face transparenta stransa relatie dintre cei doi algoritmi. Algoritmul nu
maximizeaza G direct; el doar calculeaza anumite ,,proiectii” ale lui G, care vor fi la randul lor
candidati naturali pentru maximizare.

Cand discutdm despre algoritmul sumd-produs, este normal sd punem conditia ca
costurile controalelor ye(Xg) sa fie zero pentru configuratiile locale invalide si pozitive in rest.
Astfel, se cere

ve(Xe)>0 cu egalitate daci si numai daci =< B, (47)

Daca se impune de asemenea ca si costurile locale ale variabilelor ys(xs) sa fie strict
pozitive pentru orice Xs, se poate observa ca costul global(8) al unei configuratii X este strict
pozitiv daci x este valid, si zero altfel. In particular, o configuratie care maximizeazi G este
ntotdeauna valida(cu conditia ca B nu este vida).

In situatia in care avem un canal fara memorie si un vector primit y, costurile locale ale
variabilelor ys(Xs) sunt setate ca probabilitatiile canalului p(ys|Xs), iar costurile locale ale
controalelor sunt alese in functie de distributia a priori pentru configuratia transmisa X, care

trebuie si fie de forma 7™ = [zc ove(ve),
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1, £(0) = V,(a) g, (a) g, (@) Me@) = Y Yelxp) My, g0) 1y, £(x,)

xg € Wz
X, =a

Fig.5.3. Regulile de actualizare pentru algoritmul sumda-produs.

Algoritmul suma-produs consta in urmatorii pasi:

Initializare. Functiile locale de cost ys si ye sunt initializate corespunzator(folosind
informatiile din canal si/sau o distributie a priori cunoscutd). Functiile intermediare de
cost ug s i us £ SUNt setate unu.

Iteratii. Functiile intermediare de cost ugs $i usg sunt actualizate de un numar
corespunzator de ori(Fig. 6.3). Costul variabila-spre-control usg(a) este calculat ca
produsul dintre costul local al variabilei si toate contributiile care intra in S in afara de cea
dinspre E:

u, gla) = v,(a) H Hg (a)

E' e Q:

se E'".E'#E (48)

Costul control-spre-variabila ues(a) este obtinand prin insumarea tuturor configuratiilor
locale ale lui E care indeplinesc a pentru variabila s, fiecare termen fiind produsul dintre
costurile locale ale variabilelor si toate contributiile care intrd in E cu exceptia celei
dinspre s:

Ug (a) = 2 YE(‘TE), H Wy g(x).

xg€ Wg:x,=a s'e E-s'#5 (49)

Se observa ca suma din (49) este doar peste Be(configuratiile locale valide), deoarece
ye(Xe) este presupus ca fiind zero pentru ¥z € B,

Finalizare. Functiile finale de cost ussi ug sunt calculate. Costul final al variabilelor us(a)
este calculat ca fiind produsul dintre costul local al variabilei si toate contributiile care
intrd in S:
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w(a) = v ] wp @
E'cQ:scE (50)

lar costul final al controalelor ug(a) va fi calculat ca produsul dintre costul local al
controlului si toate contributiile care intra in E:

“E(ﬂ) = TE(G) HEMS'.E(“S’)' (51)

Teorema 2. Daca structura codului este finita si fard cicluri, functiile de cost converg dupa un
numar finit de iteratii si functiile finale de cost devin

ula = Y G
xeB:x,=a (52)

si

Hgla) = z G(x).
xeB:xg=a (53)

Ca si In cazul algoritmului suma-minima, nu existd nici o garantie a performatei de
decodare daca graful Tanner contine cicluri.

Tntr-o aplicatie de decodare(estimare), un estimat pentru valoarea variabilei Xs este obtinut
prin alegerea valorii Xs care maximizeaza costul final us(Xs). Pentru o structura ce nu contine
cicluri, aceastd operatiune minimizeaza probabilitatea de eroare de simbol.

Diagrama de coeficient reprezintd factorizarea unei functii globale care confirma
restrictia privind Tncadrarea intr-o multime de coduri. Fiecare nod de control confirma o restrictie
locala adjunctd (XOR), sustinand ideea ca paritatea per total a mesajelor care intra in nod ar
trebui sd fie zero. Fiecare variabild confirmd o restrictie locald a egalitdtii care se aplica
mesajelor ce intrd Tn nod, sustindnd ideea ca ele toate ar trebui sa indice aceeasi valoare pentru
variabila. Aceste restrictii dicteaza calculele care se fac in noduri, si deci dicteazd si mesajele
care rezulta la iesirea din nod. Avand in vedere ca mesajele reprezinta valori de probabilitate
dura, folosim portile logice [20,37] pentru a intiri restrictiile. In plus, nodurile calculeaza un
mesaj de output pentru fiecare muchie bidirectionala. La inceput, ludm un nod cu trei muchii,
care descrie calculul ce genereaza un mesaj de iesire pentru o singurd muchie si apoi aplicam
acest lucru unui nod bidirectional. Calculam mesajul de iesire, de exemplu, functia cu
probabilitate binara, p,(z)=(p.(0), p:(1)), foloseste mesajele de intrare px(x) si py(y), care se
presupune ca sunt independente.

Definitia 1.(Poarta XOR). Poarta egal calculeaza masa de iesire de probabilitate p,(z),
folosind intrdrile py(x) si py(y) dupd cum urmeaza:
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{p: (Oq _ {px 0 py(0)+pxDpy (l)}
p-D ] [ px@pyD)+prDpy0) (54)

Definitia 2(Poarta egal). Poarta egal calculeaza masa de iesire de probabilitate p,(z)
tinand cont de urmatoarea expresie, unde factorul de normalizare Y este ales sa asigure p,(0) +

pz(1)=1.

{p-m)} _ U{pxtmpy(m}

p. (D) 2xOp, D) (55)

Figura 4 ne aratd cum putem folosi aceste campuri pentru a construi campuri
bidirectionale, pentru care avem urmatoarea definitie.

Definitia 2.5 (Poarta Bidirectionala Logica (BSG). Poarta bidirectionala logica este un
dispozitiv cu 3 porturi unde fiecare port are o iesire si o intrare. lesirea fiecarui port este calculata
folosind cele doud intrari cu muchie extrinseca si intrebuintand aceeasi functie, de exemplu,
Px(X)ou=F(Py(Y)in, P2(2)in), Py(Y)our=F(Px(X)in, P2(2)in) 51 P2(2)ou=F(Px(X)in, Py(Y)in). Deci un BSG poate
fi construit pornind de la trei porti, prin alinierea iesirii unuia la fiecare dintre muchiile de iesire a
fiecarui BSG. Datorita realizarilor lui Forney in domeniul grafurilor normale, putem sa spargem
structura unui nod cu mai multe muchii in elemente constituente. Variabilele si nodurile de
control de marime arbitrard pot fi construite prin legarea in cascada a portilor bidirectionale si
respectiv a portilor XOR[20,37].

Px (T)in
f . pz(%)on
Px () oue -
) - i ¢
- PZ (2 )in
f
px (@ )}
, I P—rzlz) ‘ 1
(2} —— , '
el Pridm Py i{Wow
(a) poarti cu o iesire (b) poarta cu tre1 porturi bi-directionale

Fig. 5.4 Porti logice
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Odata ce nodurile variabile si cele de control au fost construite, se leaga folosind muchii
bidirectionale, in conformitate cu structura diagramei de coeficient. Definim E(vs) ca fiind o
multime a tuturor nodurilor de control aldturate nodului variabil vs, specificat de coloana s a lui
H. Tot astfel, multimea tuturor nodurilor variabile alaturate nodurilor de control c,, E(c;), este
specificata de sirul r al matricei H. Mesajele de control al variabilelor sunt notate cu usg iar
mesajele variabilelor de control cu ugs Prin E(vs)\c definim toate controalele E(vs) excluzand
controlul c, si tot astfel definim si E(c,)\s. O muchie de intrare cu o singura directie, folosita la
transportarea mesajelor a priori, ps, este adaugatd la fiecare nod variabil in diagrama de
coeficient. In acelasi fel, o muchie de iesire cu o singura directie este atasatd pentru a transporta
mesajul a posterior, Q.

Valoarea a posterioard, (s, este generatd pentru fiecare simbol al cuvantului de cod, la
sfarsitul fiecdrei iteratii. In concluzie la aceste valori este executatd o admitere durd ca sa fie
posibila generarea estimatului cuvantului de cod X. Daca estimatia satisface toate restrictiile
codului, atunci procesul se incheie, in caz contrar el se repetd pana cand va expira un numar
maxim de iteratii.

Fiind date valorile receptionate y si diagrama de coeficient pentru H, acum rezumam
algoritmul suma-produs cu doud nivele de decizie. Sunt furnizate atat descrierea domeniului de
probabilitate cat si descrierea domeniului de Inregistrare a probabilitatii, presupundnd un canal
AWGN si o transmisie aplicata BPSK, M(0)=+1, M(1)=-1. Presupunem de asemeni ca detinem
cunostinte despre variatia canalului de zgomot, o°. Variabila de control a domeniului de
probabilitate si regulile revizuite ale controluiui variabilei revizuita din descrierile portilor XOR
si egal de mai sus. Regulile domeniului de Inregistrare a probabilitatii sunt usor derivate, folosind
definitia LLR.

Cand executam algoritmi cu doud nivele de decizie este important s luam in calcul
potentiale chestiuni numerice. La Pasul 3 al algoritmului de domeniu de Tinregistrare a
probabilittii, trebuie si rezolvam problema discontinuitatii tanh™(a), cand a = 0. Pentru a face
asta definim parametrul limitor #

5.4 Decodarea cu doui nivele de decizie (Hard Decision Decoding)

Putem aplica decodarea cu doua nivele de decizie in cazul AWGN, stergerii binare si
canalelor binare simetrice[38]. Daca informatia este purtata cu vectorul de receptionare atunci
este descarcata. Acesti algoritmi nu au acelasi nivel de performanta ca algoritmii de decizie cu
douad nivele. Totusi, simplitatea lor permite executarea lor rapida si a dus de asemenea la cateva
rezultate analitice interesante[5, 39, 40, 41].
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In cadrul acestei discutii considerim y pentru a reprezenta vectorul de receptionare, care
provine din M(ys<0)=+1, M(ys>=0)=-1. La inceput Gallager a propus urmatorii doi algoritmi de
admitere dura.

Algoritmul A de Decodare Gallager

Mesajul de iesire din nodul variabil vs de-a lungul muchiei e este egal cu valoarea
receptionatd ys deoarece acel nod, altul decét cel de-a lungul muchiei e este diferit de vs, daca
toate mesajele intrd in ys. In acest caz opusul lui ys este trimis, de exemplu, daca ys = -1 atunci o
valoare de mesaj de +1 este trimisa, si invers.

Mesajul cu iesire din controlul ¢, catre o variabila conectata de-a lungul muchiei e este
rezultatul tuturor mesajelor primite pe muchii conectate la c;, excluzand cea de la e.

Algoritmul 1: Decodorul Suma-Produs (Domeniul de Probabilitate)

1. Folosind fiecare simbol receptionat s se calculeaza u=2yy/o.
Se calculeaza ps=e"/(1+e") si ps=e™"/(1+e™)
2. Variabila spre control:

Presupunem dys= use(0) - use(1) si calculam
b(.‘r—w = H (51-'3
vsel (cr)'w

De la fiecare control cr la fiecare variabild s € E(vs) se transmite:
w, (0 =1/21+6,_)si u,_,)=1/20-65,_,)

3. Control spre variabila:
Din fiecare variabila s pentru fiecare ¢ ¢ E(vs) se transmite

O ESNON | IO

e, gl (vg)he

s1

Hyse D) =05 T4, D

¢ =l (vg)e

Factorul de normalizare y este ales astfel Tncat usg(0) + use(1) = 1.
4. Calcule a posteriori

Pentru fiecare simbol se calculeaza :
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q,(0)=p,0) []x. . 0

.l (v,)
s1
qS (1) = :4)5 (l) H /L{C‘,‘—)'vs (1)

c.cl(v,)

Factorul de normalizare y este ales astfel incat gs(0) + gs(1) = 1.
5. Stop/Continua:
Se calculeaza din x din:

x, =q.(1)=1\2
Daca H x" =0, apoi operatiunea este incheiata cu succes, astfel daca se atinge limita

iterativa operatiunea trebuie Incheiata si declarata un esec, in caz contrar se face
intoarcerea la Pasul 2.

Algoritmul 2: Decodorul Sumi-Produs(Domeniul de Inregistrare a Probabilititii)

1. Initializarea:

Se initializeaza mesajele us = e =0
2. Setarea prioritatii:

Folosind fiecare simbol ys se stabileste ps:ZyS/a2
3. Control spre variabila:

De la fiecare control ¢, la fiecare variabila s ¢ E(cy) se trimite

M, _, =2tanh ([ Jtanh(\2z, . ))

v, el (¢, )\

4. Variabila spre control:
De la fiecare variabila s la fiecare ¢ € E(vs) se trimite

!"'{1': e = Ps + Z!”c,. - Vs
c.sl (v, )\e
5. Calcule a Posteriori:

Pentru fiecare simbol se calculeaza

4, =p.+ D M,

c.€l'(vy)

48



6. Stop/Continua:

Daca toate controalele respecta

[lg.>0

v.elle,)

atunci operatiunea se incheie fiind declaratd un succes, altfel daca este atinsa limita de
iteratie atunci operatiunea se incheie fiind declaratd un esec, in caz contrar trebuie s ne
Tntoarcem la Pasul 3.

Algoritmul B de Decodare Gallager

Acest algoritm este o versiune modificatd a algoritmului A. Cand se calculeaza mesajul
variabil, opusul valorii receptionate va fi trimis daca cel putin un numar b de mesaje in curs de
expediere sunt in dezacord. Aceasta valoare a mesajelor b este in mod tipic o functie a gradelor
muchiei si a numarului de iteratie.

Decodare cu eliminare

Sa ludm in considerare canalul binar de stergere, cu aplicatia iesirii M(0) = +1, M(1) = -1,
M(stergere) = 0. Definim operatorul sgn(a) = +-1 pentru a <> 0 si sgn(0) = 0. Decodorul cu
eliminare a mesajelor In curs actioneaza, folosind aritmetica reald, dupad cum urmeaza. Putem
considera acest algoritm ca fiind o versiune de admitere cu doua nivele de decizie a decodorului
suma-produs.

Algoritmul 3: Decodorul cu eliminare

1. Initializarea:
Se fixeazad valoarea variabilei s in functie de valoarea corespunzatoare simbolului primit
ys € {0,-1,+1}. Se initializeaza toate mesajele cu 0.

2. Variabila spre control:
De la fiecare variabila s la fiecare ¢, € E(vs) se trimite

yVS—)C = Sgn[vs + quc, - vs
C, =Ty, e
3. Control spre variabila:
De la fiecare punct de control ¢, la fiecare variabila s e E(c;) se trimite
(o, = 11 . .
)‘ Cr—v v, <L (Cr)\w )‘ Vs —=Cr
Pentru toate variabilele s, daca cel putin o usg #0 , atunci se da valoarea variabilei s.
4. Stop/Continuare:
Daca s # 0 pentru toate variabilele s atunci operatiunea e incheiata si declaratd un succes.

Daca aceasta nu e prima iteratie si multimea de valori pe care o au in prezent variabilele s
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este aceeasi cu multimea de valori a ultimei iteratii, atunci operatia se incheie si ¢ declarata
un succes. In caz contrar trebuie si ne intoarcem la Pasul 2.

Capitolul VI. Aplicatii ale codurilor LDPC

Codurile cu densitate mica si control a paritatii poseda o serie de caracteristici care le fac
deosebit de atractive pentru cercetatori, modul lor de constructie permitind o implementare
fizica facila, si atingerea unor performante mult imbunatatite fatd de alte coduri clasice, la costuri
similar, intr-o gama variata de domenii.

In ultima decadd codurile LDPC au primit multd atentie datoriti performantelor
superioare de corectiec de erori, si au fost adoptate de mai multe standarde recente de
comunicatie, cum ar fi 10 Gigabit Ethernet(10GBASE-T), broadcast video digital(DVB-
S2(satelit), DVB-T2(terestru), DVB-C2(cablu)), Wimax(802.16e), Wi-Fi(802.11n) si 60 GHz
WPAN(802.15.3¢)[1].

6.1 Codurile LDPC in comunicatii optice

Comunicatiile optice reprezintd un domeniu care incepe sa foloseasca coduri cu densitate
mica si control al paritatii pentru rezolvarea unor probleme importante.

Performantele sistemelor de comunicatii prin fibra optica ce opereaza la viteze mari sunt
degradate semnificativ datoritd mai multor imperfectiuni de transmisie, cum ar fi neliniaritati ale
fibrei la nivel intra sau inter-canal, efectul Gordon-Mollenauer sau dispersia in polarizare(PMD).
PMD este un defect dificil de compensat datorita caracteristicilor sale stocastice si variabile in
timp. Tn ultima vreme, mai multe compensatoare electrice de PMD au fost propuse, care folosesc
egalizatoare Viterbi sau turbo, dar s-au obtinut rezultate foarte bune si folosind multiplexarea
ortogonald prin divizie in frecventd(OFDM) a unor semnale codate LDPC[42]. OFDM este un
caz special de transmisie multi-purtatoare in care un singur sir de informatii este transmis pe mai
multe sub-canale de ratd mai mica, si este deja folosit pentru o multitudine de aplicatii de ultima
generatie, printre care transmisia HDTV, transmisia audio digitala, IEEE 802.11, comunicatii
optice prin spatiu liber, legaturi de fibra multi-mode sau 100Gb/s Ethernet.

Datorita ortogonalitatii dintre sub-purtatoarele OFDM este permisa suprapunerea partiala
a sloturilor de frecvente vecine, astfel imbunatatindu-se eficienta spectrala comparativ cu alte
sisteme conventionale multi-purtdtoare. De asemenea, folosind un numar suficient de mare de de
sub-purtatoare, interferenta inter-simbol(ISI) datoritda PMD poate fi redusa.

Aceasta schema de compensare a PMD este combinata cu o corectie de erori avansata
care se bazeaza pe coduri LDPC structurate.
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Fig.6.1 Configuratia transmitatorului(a), configuratia receptorului(b)

Pentru implementarea acestui sistem sunt propuse doud familii de coduri LDPC de ratd mare,
bazate pe doud obiecte combinatoriale diferite: (i) sisteme de diferente, si (ii) un produs de
designuri combinatoriale.

Un set S;....S; de dimensiune k formeaza un sistem de diferente (v, k, A) peste un grup
abelian aditiv V de ordinul v, daca diferentele fata de S; ale fiecarui element nonzero din V sunt
maxim A.

Deplasand ciclic fiecare set S; de m ori(mod v), b=tm seturi diferite pot fi create.
Considerand elementele a b seturi ca pozitii de 1 in coloanele corespondente ale unei matrici de
incidenta, se poate verifica faptul ca o astfel de matrice de incidentda are proprietatiile unei
matrici de control a paritdtii H a codului LDPC corespondent. Alegand indicele A=1, se poate
demonstra ca matricea H rezultatd are o circumferintd de minim 6.

Pentru aceste sisteme sunt folosite urmatorii parametrii: v=20t+1, k=5, A=1. Numarul de
blocuri din aceste sisteme de diferente este b=t(20t+1). Codul LDPC corespondent are lungimea
N= t(20t+1), numarul de biti de paritate N-K= 20t+1, rata de cod este limitata inferior de R>1-
1/t, iar circuferinta este minim 6.

Pentru rate de cod peste 0.9, parametrul t trebuie sd fie mai mare sau egal cu 10.
Deoarece standardul ITU-T G.975 pentru comunicatii prin fibra opticd limiteaza overhead-ul
pentru corectie a erorilor la 7%, designul codurilor LDPC cu rata peste 0.9 este foarte important.
Tn acelasi timp, Tntarzierile in decodare nu pot fi acceptate din cauza vitezelor extrem de mari,
fiind necesare coduri LDPC de lungime medie. De exemplu, pentru t=14 se obtine un cod LDPC
de ratda R=1-1/14=0.93, cu 7.7% overhead. Lungimea cuvantului de cod va fi 3934 iar numarul
de biti de paritate N-K=281.

Aceste coduri au dus la rezultate foarte bune in compensarea PMD pentru grupuri
diferentiale de intarziere(DGD) mai mari de doud perioade de bit. Pentru DGD-uri sub doua
perioade de bit este mai eficient de folosit egalizarea turbo a semnalului codat LDPC. Aceste
scheme de compensare au adus importante avantaje OFDM, cum ar fi insensitivitatea la

51



zgomotul de faza al laserului, o complexitate mai micd a implementarii receptorului si
compatibilitatea cu sistemele IM/DD instalate anterior.

6.2 Codurile LDPC in comunicatiile in spatiul cosmic

Unul dintre cele mai interesante si problematice domenii in care codurile LDPC si-au
aratat eficienta in ultima decada este cel al comunicatiilor in spatiul cosmic. Comparativ cu
comunicatiile standard terestre si satelitare, comunicatiile in spatiul cosmic prezintd o serie de
probleme pentru transmisia de informatii, cum ar fi distantele foarte lungi care trebuie parcurse
de semnal(prin spatiu cosmic se intelege de obicei spatiul aflat la mai mult de 2 milioane de km
de Pamant), raport semnal-zgomot foarte mic, intarzieri mari in propagarea semnalelor, rate de
coruptie a datelor ridicate sau lirgimi de banda asimetrice. In studierea spatiului, pe langa
tehnologia extraordinar de avansatd folositd la emitator, receptor sau antene, un rol foarte
important 1l au si codarea la sursa imaginii, codarea de canal, modulatia sau demodulatia.[43]

Comunicatiile in spatiu au continuat si se Imbundtitescd odatd cu dezvoltarea
explorarilor spatiale, Tn mai mult de 40 de ani. Mariner4, lansat in 1965, comunica folosind
banda S(2.3 GHz), si nu existau nici coduri corectoare de erori, nici compresia datelor, iar rata
era de doar 8.33 bps. Mars Global Survezor(MGS), lansat in 1997, folosea banda X(8.4 GHz).
Codul de canal folosea un cod convolutional cu constrangere de lungime 7 si rata 1/2 concatenat
cu un cod Reed-Solomon(255, 223), iar rata de transmisie era 128 kbps. Mars Pathfinder, lansat
in 1997, folosea codarea JPEG cu un raport de compresie de 6. Misiunile de explorare Spirit si
Opportunity(MER-A si MER-B) trimise pe Marte in 2004 foloseau un cod de compresie a
imaginilor bazat pe wavelet. Raportul de compresie era 12, iar rata de transmisie era 168kbps.
Pentru misiunea Mars Reconnaissance(MRO), lansatda in 2006, s-au folosit coduri Turbo si
LDPC ca si coduri de canal, si un sistem de compresie a imaginiilor rapid si eficient ca si cod
sursd, iar viteza de transmisie este 12Mbps. Sistemele de comunicatie folosite la MER si MRO
reprezinta cele mai avansate tehnologii din lume in acel moment.

Comparativ cu codurile Turbo, codurile LDPC au prezentat performante similare(chiar
superioare in cazul codurilor lungi) la decodare, dar au si avantajul unei viteze superioare de
decodare, implementarea VLSI mult simplificatd si un prag scazut de erori. Aceste coduri sunt
potrivite pentru conditii de comunicatii in spatiul cosmic, in care se intdlnesc intarzieri mari.
Cercetarile au aratat cd un cod LDPC neregulat cu rata 1/2 si mesaje de lungime 107 biti atinge o
performanta cu doar 0.04dB sub limita Shannon intr-un canal AWGN, aceste performante fiind
superioare chiar si celor mai bune coduri Turbo.
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Fig. 6.2 Performantele codurilor pentru BER=10"

Codurile cu densitate mica si control a paritatii folosite sunt coduri de rata 0.5 sau 0.8,
dupa cum se observa in figura. Ratele sub 0.5 sunt potrivite pentru misiuni in spatiu la care se
folosesc rate mici, iar cele intre 0.5 si 0.8 sunt potrivite pentru misiuni in spatiu cu rate mari,
dacd sunt modulate QPSK. Rate de cod peste 0.8 nu sunt recomandate comunicatiilor spatiale
datoritd reducerii severe a eficientei puterii. Aceste coduri au doud mari avantaje: o mai mica
complexitate la decodare, fiind deci recomandate pentru pentru viteze foarte mari(>10 Mb/s), si
se comporti mult mai bine la BER foarte mic(10), deoarece pragul lor de erori poate fi
controlat si pot fi fortate la BER mai mic. Pentru operatiuni care necesita valori ale BER mai
mici de valoarea traditionald de 10°® si rate mari de date, codurile LDPC sunt alegerea potrivita.

6.3 Codurile LDPC in sisteme de comunicatii RF

In cazul comunicatiilor RF/microunda, semnalul care se propagd prin atmosferd va
experimenta fluctuatii in amplitudine si in faza datorita turbulentelor atmosferice(ceata, ploaie).
Pentru a se combate macar o parte din aceste fluctuatii si a se imbunatatii performantele
sistemelor de transmisiune, au fost propuse mai multe tehnici de codare, printre care si folosirea
de coduri convolutionale, coduri Turbo sau coduri Reed-Solomon dar toate aceste tehnici
prezinti o serie de neajunsuri. In cazul codurilor convolutionale non-binare sau a codurilor
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Turbo, complexitatea foarte ridicata la decodare poate fi prohibitiva pentru implementarea unui
sistem de transmisie prin care se doreste atingerea unor rate de cod de ordinul Gbps, iar pentru
codurile Reed-Solomon, in conditii de turbulente puternice sau de ceatd densa, castigul din
codare este prea mic pentru a face fatd cerintelor si sunt necesare scheme de codare
FEC(Forward Error Control) mai avansate, cum ar fi coduri Turbo sau LDPC.

Tn ultimii ani, cererea de viteze din ce in ce mai mari de comunicatii radio a dus la 0 mai
mare nevoie de frecvente de transmisie. In plus, cantitatea de informatie trimisa intre dispozitive
a crescut rapid datorita Tmbunatatirilor in calitatea sunetului si a imaginiilor, fisierelor audio,
foto, sau a imaginilor video folosite pentru TV, aparate mobile sau servicii de video-conferinta
online. Aceste Tmbunatatiri au dus la cerinta ca tehnologiile sa faciliteaze transmisia de mari
cantitati de date la viteze mult mai ridicate.

Tn ideea de a ajuta la rezolvarea acestor probleme, la inceputul anului, compania japoneza
Sony, in colaborare cu Tokyo Institute of Technology, a anuntat creearea unui sistem de
transmisiune n radio frecventa format dintr-o serie de LSI-uri(circuite integrate) care permit
transfer de date folosind lungimi de unda milimetrice, cu cea mai mare rata de transfer din lume,
6.3 Gb/s.

Implementarea acestei tehnologii va permite utilizatorilor sa trimita si s primeasca date
la viteze mult mai mari fara a avea nevoie de conexiuni prin cablu. De asemenea, cu ajutorul
acestei tehnologii, utilizatorii vor putea beneficia de streaming video de cea mai buna calitate
dinspre un terminal mobil catre un display.

La dezvoltarea acestei tehnologii, un rol important I-au avut o familie de coduri LDPC
foarte eficiente, de rata 14/15, dezvoltate de Sony, care scad cantitatea de date redundante
necesare corectiei de erori, acest lucru ducand la o decodare LDPC cu cea mai mare eficienta
energie per-bit din lume: 11.8 pJ/b(74 mW pentru 6.3 Gb/s). Aceste coduri au fost propuse
pentru standardul de comunicatii wireless IEEE 802.15.3c, care foloseste banda de frecvente de

60 GHz, cu lungimi de unda milimetrice.

6.4 Coduri LDPC in sisteme de comunicatii satelitare

Un alt domeniu de interes major pentru implementarea LDPC 1l reprezintd comunicatiile
satelitare, care in prezent cunosc o dezvoltare fara precedent. In momentul de fata, acest tip de
comunicatii se realizeaza folosind intervalul de frecvente cuprinse intre 26,5 — 40 GHz, denumit
si banda Ka. Totusi, propagarea benzii Ka este mult mai vulnerabila la conditiile meteorologice
si la umbrire decat benzile de frecvente inferioare, cum ar fi banda Ku (12-18 Ghz) sau banda
C(4-8 GHz). In cazul canalelor satelitare in banda Ka, atenuarea datorati ploii si umbrirea sunt
principalii factori care deterioreaza performantele sistemului, pierderea semnalului radio,
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scaderea fiabilitatii si a performantelor link-urilor satelitari. Pentru a combate aceste probleme,
este necesara o metoda de codare eficientd pentru transmisiuni cu ratd mare de date.
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Fig. 6.3 Diagrama bloc a sistemului in banda Ka codat LDPC

La transmitator, datele binare sunt codate folosind codorul LDPC si apoi sunt mapate prin
modulatie. Datele complexe sunt trecute apoi printr-un convertor serial-paralel(S/P) si apoi li se
aplica transformata Fourier inversa(IFFT) pentru a fi modulate. Datele sunt imprastiate in
domeniul timp si frecventa, astfel ca sistemul poate profita din plin de diversitatea de frecvente a
canalului.

La receptor, transformata Fourier este aplicatd datelor primite, care sunt apoi modificate
de catre convertorul paralel-serial(P/S) si demodulate. La final, datele sunt decodificate folosind
decodorul LDPC.

Tn [45] se compari performantele BER intre codurile LDPC si codurile convolutionale si
se aratd ca, pentru modulatii 16QAM si BPSK, codurile LDPC ofera un castig la codare net
superior codurilor convolutionale, in conditiile unui BER comparativ, ceea ce le face eficiente si
fezabile pentru comunicatiile satelitare.

6.5 Rezumat

Teoria codarii a suferit o schimbare de paradigma in ultimii ani, odatd cu introducerea
decodarii iterative si a codurilor in grafice. Codurile de joasa densitate si verificare a paritatii
introduse de Gallager ofera o corectare a erorilor mai buna. De la redescoperirea lor multe

modificari au fost propuse pentru a le imbunatati ulterior performantele.
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Tn orice caz, mai trebuie imbunatatiri In domeniul analizei decodarii iterative si in proiectarea
codurilor bune de lungime scurta si medie. Analiza grafica se bazeaza pe structura unei matrici
de verificare a paritatii particulara si ia in considerare operatia de decodare iterativa. Tn acest caz,
s-a aratat ca metricitatea traditionala a distantei minime a codului este mai putin importanta decat

pseudo-greutatea minima asociata matricii de verificare a paritatii.

Capitolul VII. Structura aplicatiei de simulare

In simulatorul deja existent, CAMAG 6, am imbunatatit si optimizat modulul de simulare a codurile

LDPC(Low Density Parity Check) creata in mediul de dezvoltare Visual Studio 2008 cu limbajul C++.
7.1 Interfata cu utilizatorul. Descrierea principalelor comenzi

Aplicatia realizata ofera o interfatd simpla si usor de utilizat care permite selectarea si
configurarea rapida a parametrilor simuldrii. Fereastra principala a programului, prezentatd in
figura 7.1 permite selectarea tipului de canal magnetic si a detectorului pentru care se va realiza
simularea. Tot aici se poate efectua pas cu pas o simulare prin apasarea succesiva a butoanelor:

Generare si Codare — Detectie si Decodare.
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Fig. 7.1 Fereastra principala a simulatorului CAMAG7

Pentru simularea de coduri LDPC ,prin apasarea butonului si prin completarea campurilor din

“Optiuni”, se lanseaza programul de simulare.

57



Rata de antrenare:

100

Numar iteratii
I~ Repetare test 20 v
I~ Zaomot
- Parametrii Turbo
Tip interleaver:  |Par/impar LI
- Testare extinsa
I_ senta BLL
[RLL2/3(1.7) ~|

Doriti calculul ratei de erori :

La iesirea detectorului Viterbi/FD TS /praag _'_I

Rata de transfer
pentru secventa originala

Rata de transfer Frecventa de flus magnetic:

pentru secventa codata

Optiuni ' - - - @
e
Parametrii egalizorului adaptiv - ~ Parametrii de canal: :
B enare: Densitatea de inregistrare a Densitatea de inregistrare a RS/Z(dB):
’ secventei initiale : secventei codate:
foo— fto. ] feo
g == |3.
gflcl r 12 ‘ —I ]Ig - Deschide ‘Results.tt’

Ibit/s 300 Mbit/s 200 Mfluzds
[ Tip canal: — - Parametrii LDPC -

Dimensiune fisier: " Fara eqalizare . .
Marime mesaj;

1024 v I

¢ Cu egalizare
Marime cod:
Marime mesaj
aleator:
Puncturare [Ny (rata 1/3) v]

Sursa mesaj

[ oenstate i e

Limita inferioara  Limita superioara

|1 0

22 (dB)

(1NN

Goleste 'Results. tat'

oK

Anulare

Fig. 7.2 Fereastra Optiuni

7.2 Explicarea softului de simulare

Initial, programul creeaza matricea H (matrice semi-aleatoare de verificare a paritatii) a

carei coloane contin acelasi numar de 1’uri. Coloanele sunt create una dupa alta, Intr-o maniera

in care nu se permite ca doua coloane sa aiba mai mult de o suprapunere de 1’uri in toate

randurile lor. Aceasta metoda reduce ciclurile scurte in graful Tanner asociat matricii, dar in

schimb face procesul de decodare mult mai eficient. Deasemenea, ajuta la conceperea tuturor

randurilor matricii H astfel incat acestea sa aiba un numar aproximativ egal de 1’uri. Sunt
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necesari cagiva pasi aditionali pentru a face ca toate randurile sa aiba acelasi numar de 1’uri, dar

au fost evitati acesti pasi deoarece codurile LDPC neregulate au o performanta mai buna.

Dupa creare, matricea H este adusa la forma sistematica H=[P|I], iar in final, matricea

generatoare G este construita sub forma: G=[I | P].

Procesul de decodare este facut cu algoritmul de transmitere a mesajelor, decodor

probabilistic.

La rularea programului, se creeaza un fisier text (RezultateSimulareLDPC.txt) in care se
va pastra ultimul rezultat al simularii. Se cere utilizatorului sa introduca dimensiunea mesajului

(messageLenght) si dimensiunea codului (codeLenght).

Programul va aloca spatiul de memorie necesar pentru crearea matricilor H si G. Pentru

matricea H trebuie indeplinite anumite reguli si se pun urmatoarele conditii:
1. sa nu existe mai mult de o suprapunere de 1’uri intre oricare doua randuri
2. greutatea fiecarei coloane sa nu fie mai mare decét cea specificata in program, care este 3

Se vor face 5 incercdri pentru generarea matricii H, dar in cazul in care nu se poate
genera, se va abandona sarcina si se va afisa pe ecran numarul de iteratii in care s-a incercat

crearea.

In cazul in care matricea H este generati, se incearca reducerea acesteia la forma

H=[P1]. Daca este imposibila trecerea la o astfel de forma, se iese din program.

Avand H sub aceasta forma, se compune matricea G sub forma [l | P] si se adauga
zgomotul (AWGN) de dispersie setata manual in cod. La masuratori s-a folosit o valoare de 0.5.
Pentru aflarea mesajului care va fi codat, exista posibilitatea alegerii intre citirea mesajului dintr-
un fisier, sau generarea unui mesaj aleator (m) in functie de dimensiunea mesajului introdusa de
utilizator (k), apoi se codeaza acest mesaj in functie de G, k si n (dimensiunea codului introdusa
de utilizator). Mesajului codat C i se adauga zgomot pentru a se coda pentru canal AWGN.
Mesajul codat AWGN, Xg, se trece prin canal si se scoate Yg. Se verifica daca cuvantul primit

are erori(Y * H'=0). Se decodeaza cuvantul primit in functie de H, k, n si dispersia zgomotului,
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se verifica daca este corect si se afiseaza rezultatul, iar dupa terminarea decodarii tuturor

blocurilor se afiseazd numarul de biti eronati rezultati dupa decodare.

Cap VIII. Rezultate experimentale

In acest capitol am efectuat o simulare cu softul de simulare LDPC modificat in
programul CAMAG 7. Desfasuratorul simularii este urmatorul:

Marimea mesajului: 15
Marimea codului: 30

Dimensiunea mesajului creat aleator: 30

Incerc sa creez matricea H pentru coduri LDPC

Se creeaza coloana 0.....Gata!!! Adurat1 iteratii
Se creeaza coloana 1.....Gata!!! Adurat1 iteratii
Se creeaza coloana 2.....Gata!!! Adurat1 iteratii
Se creeaza coloana 3.....Gata!!! Adurat2 iteratii
Se creeaza coloana 4.....Gata!!! Adurat 3 iteratii
Se creeaza coloana 5.....Gatal!!! Adurat1 iteratii
Se creeaza coloana 6.....Gata!!! Adurat6 iteratii
Se creeaza coloana 7.....Gata!!! Adurat1 iteratii
Se creeaza coloana 8.....Gata!!! Adurat1 iteratii
Se creeaza coloana 9.....Gata!!! Adurat 3 iteratii
Se creeaza coloana 10.....Gata!!lA durat 1 iteratii
Se creeaza coloana 11.....Gata!!lA durat 5 iteratii
Se creeaza coloana 12.....Gata!!llA durat 1 iteratii
Se creeaza coloana 13.....Gata!!lA durat 1 iteratii
Se creeaza coloana 14.....Gata!!lA durat 1 iteratii
Se creeaza coloana 15.....Gata!!lA durat 4 iteratii
Se creeaza coloana 16.....Gata!!lA durat 2 iteratii
Se creeaza coloana 17.....Gata!!!A durat 3 iteratii
Se creeaza coloana 18.....Gata!!!A durat 6 iteratii
Se creeaza coloana 19.....Gata!!!A durat 6 iteratii
Se creeaza coloana 20.....Gata!!!A durat 41 iteratii
Se creeaza coloana 21.....Gata!!lA durat 24 iteratii
Se creeaza coloana 22.....Gata!llA durat 55 iteratii
Se creeaza coloana 23.....Gata!llA durat 12 iteratii
Se creeaza coloana 24.....Gata!!lA durat 108 iteratii

60



Se creeaza coloana 25.....Gata!llA durat 146 iteratii
Se creeaza coloana 26.....Gata!!lA durat 41 iteratii
Se creeaza coloana 27.....Gata!!lA durat 934 iteratii
Se creeaza coloana 28.....Am incercat 100000 de iteratii, si nu am gasit nici un vector potrivit.

Reiau creearea matricii. Mai am 4 incercari!

Se creeaza coloana 1.....Gatal!!! Adurat1 iteratii
Se creeaza coloana 2.....Gata!!! Adurat2 iteratii
Se creeaza coloana 3.....Gata!!! Adurat1 iteratii
Se creeaza coloana 4.....Gatal!!! Adurat1 iteratii
Se creeaza coloana 5.....Gatal!!! Adurat2 iteratii
Se creeaza coloana 6.....Gata!!! Adurat1 iteratii
Se creeaza coloana 7.....Gata!!! Adurat1 iteratii
Se creeaza coloana 8.....Gatal!!! Adurat1 iteratii
Se creeaza coloana 9.....Gata!!! Adurat? iteratii
Se creeaza coloana 10.....Gata!!l A durat 6 iteratii
Se creeaza coloana 11.....Gata!!l A durat 1 iteratii
Se creeaza coloana 12.....Gata!!!l A durat 7 iteratii
Se creeaza coloana 13.....Gata!!l A durat5 iteratii
Se creeaza coloana 14.....Gata!!l Adurat 8 iteratii
Se creeaza coloana 15.....Gata!!l A durat 1 iteratii
Se creeaza coloana 16.....Gata!!l A durat 8 iteratii
Se creeaza coloana 17.....Gata!!l A durat 6 iteratii
Se creeaza coloana 18.....Gata!!l Adurat 1 iteratii
Se creeaza coloana 19.....Gata!!l Adurat4 iteratii
Se creeaza coloana 20.....Gata!!l A durat7 iteratii
Se creeaza coloana 21.....Gata!ll A durat 14 iteratii
Se creeaza coloana 22.....Gata!!l Adurat 1 iteratii
Se creeaza coloana 23.....Gata!!l A durat 22 iteratii
Se creeaza coloana 24.....Gata!!l A durat 48 iteratii
Se creeaza coloana 25.....Gata!!l A durat 37 iteratii
Se creeaza coloana 26.....Gata!!l A durat 147  iteratii
Se creeaza coloana 27.....Gata!ll A durat 40 iteratii
Se creeaza coloana 28.....Gata!!l A durat 2 iteratii

Se creeaza coloana 29.....Gata!!! A durat 132 iteratii

Matricea H a fost creata cu succes...

Aceasta este matricea H...
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011000001000010000001000000010
100010100010010000100000000000
0000110000000000000000O0100010112
000000111000101000000000000100
001010010000000000000001010000
000000010100010001010000101000
000100001001000000100101001000
001000000101001100000010000000
100000000000100010000001100000
000000000000001010111000010001
000000000011100001000000010010
000101000000000111000000000000
100001000100000000001100000100
010000100000000100000100100001
010100000010000000010010000100

Matricea H sub forma H = [At|l]...

010110111101011100000000000000
000101010001110010000000000000
100100000111111001000000000000
100001110100011000100000000000
011010000011100000010000000000
100011010011101000001000000000
101101111001000000000100000000
001010000110101000000010000000
111000100001010000000001000000
110000110110101000000000100000
000110110101001000000000010000
010001110001010000000000001000
100001101100110000000000000100
001101000110101000000000000010
000100110110101000000000000001
Matricea G...

100000000000000001101101100100
010000000000000100010001101000
001000000000000000010111000010
000100000000000111000100010011
000010000000000100011010010000
000001000000000010101100001110
000000100000000100100101111101
000000010000000110101100111001
000000001000000100000100000100
0000000001000001011000101101112
000000000010000001011010100011
000000000001000111011101011000
000000000000100011011010100111
00000000000O0O10111100001001100
000000000000001101101010110011
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SIMULARE CU CODURI LDPC PENTRU CANAL AWGN CU SIGMA PATRAT 0.5

Se creeaza un mesaj aleator. Acesta este:
110100101110010000001111001101

Luam primi 15 biti si ii codam. Vom coda deci urmatoare secventa din mesaj:
110100101110010

Mesajul codat(din mesajul initial si matricea G) este:
110100101110010001000000111110

Mesajul primit de canal dupa ce a fost trecut prin zgomot (AWGN) este:
110100001110010001001010111110

3 erori.

Mesajul decodat este:
110100101110010001000000111110

Sindrom = Zero
Decodare cu succes. A durat 4 iteratii

Mesajul final (primi 15 biti din mesajul decodat):

110100101110010
sk 3K sk 3k sk 3k sk sk sk sk sk sk 3k sk sk sk sk sk sk ok sk sk sk sk sk sk ok sk ok sk sk sk sk 3k sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk 3k sk sk sk sk sk sk sk sk ok sk sk sk sk sk sk ok sk ok sk sk 3k sk ok sk ok sk sk sk sk ok %k k
Mesajul initial a fost:

110100101110010000001111001101

Luam urmatori 15 biti si ii codam. Vom coda deci urmatoare secventa din mesaj:
000001111001101

Mesajul codat(din mesajul initial si matricea G) este:
000001111001101101001100000010

Mesajul primit de canal dupa ce a fost trecut prin zgomot (AWGN) este:
010001111111101101001100000010

3 erori.

Mesajul decodat este:
000001111001101101001100000010

Sindrom = Zero
Decodare cu succes. A durat 9 iteratii

Mesajul final (primi 15 biti din mesajul decodat):
000001111001101

3k 3k 3k 3k 3k >k 3k 3k 3k 3k 3k 3k %k %k 3k 3k >k 3k 3k 3k %k >k %k 3k 3k 3k 3k 3k >k 3k >k >k >k 3k 3k 3k 3%k %k %k %k >k 3k 3k 3k 3k 3k %k %k >k 3k 3k 3k 3k >k 3k %k >k 3k >k 3k 3k 3%k %k %k %k %k %k >k 3k 3%k 3%k %k %k %k >k 3k %k %k *k

Mesajul initial creat aleator este:
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110100101110010000001111001101

Mesajul codat complet este:
11010010111001000100000011111000000111100110110100110
0000010

Mesajul primit complet este:
11010000111001000100101011111001000111111110110100110
0000010

Mesajul decodat complet este:
11010010111001000100000011111000000111100110110100110
0000010

Mesajul final complet este:
110100101110010000001111001101

Numarul de biti eronati este: 0

0.016
o —

0.012

0.008 \\

0.006 \
0.004 \0

0.002

10 12 14 16 18 20 22

Fig 8.1 BER pentru coduri LDPC

Codurile LDPC generate au urmatorii parametrii: marime mesaj 15, marime cod 30 si

marime mesaj 990
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0.002

0.001
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Fig. 8.2 Comparatie performante BER

Coduri TURBO cu parametrii: interleaver de Tip par/impar, numar iteratii 10,
dimensiune fisier 10000

Coduri LDPC cu urmatorii parametrii: marime mesaj 15, marime cod 30 si marime mesaj
9990
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Capitolul IX. Concluzii

Codurile LDPC au fost introduce initial de Gallager in 1962, dar, abia Tn anul 1996, au
fost redescoperite de MacKay si de R.Neal, care au aratat castigurile de performanta a acestor
coduri.

La codurile LDPC este mai putin importanta traditionala distanta minima a codului decét
greutatea minima asociata matricii de verificare a paritatii.

Din punct de vedere al vitezei, se estimeaza ca decodificatorii analogici vor functiona la
viteze cu aproximativ doua ordine de marime mai repede decat decodificatorii digitali. Acest
lucru este sustinut de rezultatele obtinute recent de la decodificatorii analogici.

Am observat n urma simularilor repetate ca, evitdndu-se prea multe suprapuneri ale
bitilor de 1 in coloanele matricii de paritate H, circumferinta creste iar decodarea este mai
rapidi. Tn acelasi timp, eficienta codurilor (la codificare) este permisa de proprietatea matricii de
control a paritatii de a fi slab populata.

Complexitatea algoritmului este mai mica decat complexitatea algoritmilor altor
metode de codare/decodare.

Ca performanta ajung codurile TURBO, insa costul de implementare este cu mult mai
scazut.

Pentru performanta este important ca numarul de interatii sa depaseasca valoarea de
1000 spre deosebire de TURBO, unde dupa 20 de iteratii imbunatatirea performantelor este
nesemnificativa.
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