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Rezumat, Scopul principal al tezei este de a propune si studia
imbunatatirea tehnicilor de egalizare ale canalelor radio. Intrucat
in ultimii ani a crescut exponential numarul de utilizatori ai
retelelor fara fir (wireless), cresterea capacitatii acestor sisteme
de transmisiuni este o problema continud de cercetare.
Capacitatea este limitata de zgomotul din canal, de interferente,
si de modificarea starii canalului ca urmare a mobilitatii
utilizatorilor. Interferenta se poate elimina, reduce sau evita, prin
tehnici adecvate de egalizare a canalului sau alte tehnici de
prelucrare a semnalului. Pentru a studia importanta egalizarii s-a
considerat transmisia unei secvente de date, care a fost codata
cu un turbocodor si apoi modulata BPSK. Acesta secventa este
transmisa printr-un canal cu zgomot care are raspunsul la impuls.
La partea de receptie, egalizarea canalului si turbodecodarea sunt
realizate prima data independent, iar apoi se fac impreuna cu un
turboegalizor. O problema importanta este estimarea raspunsului
la impuls al canalului. Sunt prezentate metode de estimare a
raspunsului la impuls al canalului precum si rezultatele obtinute
in functie de corectitudinea estimarii. Pentru rafinarea estimarii
este propusa estimarea iterativa care ofera performante
superioare fatd de estimarea neiterativa.
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1. Introducere

1.1 Limitarile canalelor de comunicatie

In ultimii ani a crescut exponential numé&rul de utilizatori ai retelelor f&r fir
(wireless) ceea ce justifica cercetarile pentru cresterea capacitatii acestor sisteme
de transmisiuni. Capacitatea este limitatd de zgomotul din canal, de interferente, si
de modificarea starii canalului ca urmare a mobilitatii utilizatorilor [86, 87].
Interferenta intre simboluri, ISI (Inter Symbol Interference) este cauzata de banda
limitatd a canalului, iar interferenta radio RFI (Radio Frequency Interference) poate
fi cauzata de utilizatorii din aceeasi celulda, CCI (Co Channel Interference) sau din
celule adiacente, ACI (Adjacent Channel Interference), precum si din alte cauze
(cuptoare de microunde, platforme de calcul, etc.). Interferenta se poate elimina,
reduce sau evita, prin tehnici adecvate de egalizare a canalului sau alte tehnici de
prelucrare a semnalului [90, 85]. Semnalul mai poate fi distorsionat si datorita
propagarii pe cai multiple [88, 89].

La Tnceputul anilor 1940, se credea ca prin cresterea vitezei de transmitere
a informatiei prin canal creste si numarul de erori din informatia receptionata. Dar,
in 1948, in lucrarea sa, "A Mathematical Theory of Communications" [1] , C.
Shannon stabilea ca daca rata maxima de transmisie a informatiei printr-un canal de
comunicatie este mai mica decat capacitatea canalului se poate obtine o
probabilitate de eroare oricat de mica, daca sunt folosite coduri de o anumita
lungime:

pe < 27€(D) (1.1)

unde p, este probabilitatea erorii, n este lungimea codului, iar e(D) este

exponentul erorii (teorema codarii canalelor cu zgomot). C. Shannon a propus
utilizarea codurilor aleatoare, impreund cu regula de decodare “cel mai apropiat
vecin” (the nearest neighbour), decodare extrem de complexa si dificil de

implementat, dimensiunea tabelelor de asociere (lookup) crescdnd exponential cu n.

De atunci au fost create multe alte coduri corectoare de erori, ECC (Error Correcting
Codes) cu structuri mult mai simple si simplu de decodat. Codurile corectoare de

erori au Tmbunatatit considerabil calitatea semnalului livrat de receptor, utilizatorului.

Introducerea turbo codurilor, de C. Berrou, A. Glavieux, si P. Thitimajshina
[2] a permis rate de eroare foarte scazute, la rate de transmisiune apropiate de
capacitatea canalului, indicatd de C. Shannon, precum si castiguri de codare
apropiate de limita Shannon. Din 1993 au fost depuse multe eforturi pentru
fmbunatatirea lor si intelegerea cauzelor performantelor lor deosebite. Principiul
turbo consta in combinarea a doua sau mai multor tehnici si executarea lor serie,
iterativ. El a fost extins si in alte domenii, primul fiind turbo egalizarea pentru
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1.2 Canalul AWGN 15

eliminarea ISI, idee propusa de C. Douillard s.a. [3]. Canalul este asimilat cu un cod
convolutional nerecursiv nesistematic, care se codeazd cu un codor extern (outer
coder), cu un interleaver plasat intre cele doud. Detectia turbo e similara cu detectia
iterativa a doua coduri convolutionale concatenate serial; aceeasi tehnica poate fi
aplicatd pentru realizarea combinatd a detectiei si decodarii [4]. Egalizarea si
decodarea iesirii soft a canalului sunt concatenate si realizate iterativ.

Iteratiile din procesul de decodare turbo imbunatatesc spectaculos rata
erorii pe bit BER (Bit Error Rate) si pe cadru, FER (Frame Error Rate); din simulari
rezulta ca ISI poate fi eliminat complet pentru un canal gaussian, daca exista un
interleaver suficient de lung si o estimare perfecta a canalului.

Calitatea informatiei livrata utilizatorului depinde de starea canalului, de
disponibilitatea sau nu a informatiilor despre starea acestuia (CSI-Channel State
Information) de modul de propagare, de modulatia folosita precum si de tipul de
detectie.

Pentru eliminarea efectelor ISI poate fi folosita egalizarea liniara, LE (Linear
Equalizer), sau o prelucrare neliniara DFE (Decision Feedback Detector/Equalizer).
Dar metodele optimale de minimizare a BER si FER sunt neliniare, si sunt bazate pe
estimarea ML (Maximum Likelihood), ca de exemplu algoritmul Viterbi de optimizare
a FER [5]. Din estimarea ML deriva si estimarea MAP (Maximum A Posteriori), ca de
exemplu algoritmul BCIR Viterbi de optimizare a BER cand exista informatii a priori
despre date. In prima lucrare, C. Douillard s.a. au folosit pentru egalizare estimarea
ML a secventei si decodarea canalului cu iesiri soft (algoritmul BCIR pentru detectia
de simbol, respectiv algoritmul SOVA, de complexitate mai redusa pentru decodarea
de canal).

Complexitatea algoritmilor bazati pe ML sau MAP, creste exponential cu
lungimea raspunsului la impuls al canalului, CIR (Channel Impulse Response) si
dimensiunea modulatiei; de aceea cele mai folosite sunt modulatiile simple, BPSK
(Binary Phase Shift Keying), GMSK (Gaussian Minimum Shift Keying) respectiv CIR
cu 6 prize. In consecinta, primul scop este reducerea complexitatii turbo detectorului.
Detectorul ISI contribuie cel mai mult la complexitate, datorita decodarii soft a
canalului, pentru determinarea informatiei extrinseci, furnizata apoi ca intrare in
turbo egalizor. Multe studii s-au ocupat de scaderea complexitatii turbo detectorului,
folosind un estimator suboptimal, SISO (Soft Input Soft Output). O alta metoda
pentru reducerea complexitatii este inlocuirea detectorului MAP cu un supresor de
ISI, cu rezultate foarte bune pentru canale Rayleigh invariante sau nu in timp si
modulatii de eficienta spectrala mare. Glavieux [6] a fost printre primii care au
aplicat metoda cu supresor ISI, care este de fapt un filtru FIR cu castiguri adaptive,
a carui complexitate depinde doar liniar de lungimea CIR. A mai propus un turbo
egalizor simplu SISO, M-ar, ce reduce drastic ISI, actualizand in fiecare etapa
parametrii egalizorului conform criteriului MSE (Mean Square Error) [7].

1.2 Canalul AWGN

Vom descrie un model in banda de baza si timp discret pentru un sistem
digital de comunicatii si problema detectiei, precum si codarea si decodarea de canal,
pentru transmiterea sigura a informatiei, la debite si precizii ridicate. Capacitatea
canalului AWGN (Additive White Gaussian Noise) sau rata de maxima a informatiei
care poate fi trimisa prin un canal, este data de formula stabilitd de C.Shannon, pe
baza lucrarilor lui H. Nyquist si R.Hartley:
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C—B/og2(1+P—5J (1.2)
Pn

unde C [bps], B banda de frecvente a canalului [Hz], P [W] este puterea
semnalului, iar Py este puterea zgomotului din canal. O altd exprimare este:

£
Cawen = logz [1+N—Zj (1.3)

unde raportul Cpaygn =C/B [bit /s/Hz] (eficienta spectrald), care derivd din

relatia (1.2), se foloseste cu sens de capacitate; la fel, in relatia (1.3), in loc de
raportul Ps/Py se foloseste raportul echivalent dintre energia bitului si densitatea

spectrald de putere g5/Ny .

in prezent sunt pe larg studiate proiectarea codurilor si tehnicile practice de
decodare pentru rate apropiate de capacitatea canalului AWGN. La SNR mic, sunt
suficiente codurile de ratd mica - turbo codurile [2] si codurile LDPC (Low Density
Parity Check), coduri cu controlul paritadtii, de densitate mica [8, 9] - care se
apropie de limitele teoretice. S-a demonstrat ca un cod LDPC poate opera la o
valoare a SNR, apropiata de limita Shannon, cu doar 0.0045 dB peste valoarea SNR
minima necesara pentru codurile cu aceasta rata [10]. Pentru atingerea capacitatii,
in regimurile cu valori SNR mari, unde sunt necesare coduri cu rata mare, pot fi
folosite codurile multinivel, cu mai multe nivele de decodare [11, 12].

1.3 Modele de canale cu interferenta

Consideram un model de canal in timp discret, in banda de baza, care
abstractizeaza canalul si ascunde detaliile implementarii. Cu acest model putem
trata diverse sisteme de comunicatii si tipuri de interferente, avand acelasi spatiu al
semnalelor. Consideram un vector X, N X 1 al datelor echiprobabile, ce trebuie
transmise prin canal. Componentele vectorului pot fi purtatoare de diferite frecvente,
diferite momente de timp, etc. Interferenta canalului este considerata liniara,
modelata prin inmultirea lui X cu H, o matrice Q X N. Deoarece zgomotul (un
vector W complex) din canal rezulta din suprapunerea mai multor actiuni
independente, teorema limita centrald sugereaza ca se poate modela ca un zgomot
gaussian, alb si aditiv (AWGN), de medie nuld, cu varianta Np . Vectorul R,

Q X 1de la receptor este - figura 1.1:
R=HX+W (1.4)

Vom urmari, detectia la receptor a vectorului X transmis, cunoscand R, H si
statisticile vectorului W. Parametrii lui H pot fi invatati la receptor prin antrenare
(training). Estimarea Iui H se face prin transmiterea de vectori cunoscuti la
transmitdtor si receptor. Cand canalul se modificd in timp H poate fi actualizata cu
ajutorul deciziilor de detectie. Daca urmadrirea esueazd se reantreneaza periodic. In

majoritatea cazurilor se considera cunoscute la receptor H si statisticile vectorului W.

Sistemele de detectie dezvoltate sunt aplicabile la orice scenariu pentru care este
valabila relatia (1.4).
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1.3 Modele de canale cu interferenta 17

w

Figura 1.1. Modelul canalului

e Un exemplu de sistem de comunicatii, in care se aplica modelul de canal
(1.4), este scenariul in timp discret a N utilizatori, CDMA sincron, pe legatura uplink
- figura 1.3. In acest sistem, utilizatorul /i moduleaza cu simbolul complex x; o

secventd de lungime Q, h; [k] - semnatura (signature), alocata acelui utilizator.

Secventa modulatd este transmisd prin canal, unde sufera o atenuare A;. Statia de

baza primeste semnalele de la toti utilizatorii plus zgomotul, asa cum se vede din
(1.4) , in care coloanele matricei H sunt semnaturile utilizatorilor scalate cu factorii
de atenuare corespunzatori canalului, adica,

r(o] Aghp (0] Ahi[0] - Ay_shy_1[0] Xp w(0]
r [.1] _ thq[l] Alh;[l] - AN-1h{V—1[1] X1, Wm (1.5)

rfo-1]) |Aoro[e-1] Am[@-1] - Ausws[e-1]lm-) wle-1]

e Un alt exemplu in care se aplica (1.4), este un sistem sincron cu antene
multiple, cu N antene de transmisie si Q antene la receptie - figura 1.4. Fiecare

antena transmite un alt simbol complex x; pe canal. Pentru transmisia de banda
ingusta, calea de la antena de emisie / la antena de receptie j este descrisa printr-
un singur coeficient de fadingul plat hj,- , care poate fi introdus in matricea H.

Fiecare antena de la receptie primeste semnale suprapuse de la toate antenele
transmitatoare, cu zgomot alb, deci modelul din (1.4):

r[o] hoo  hor - hon-1 |[ x w(0]
r(1] _ hio hiz - hin-1 X1 |, w[1] (1.6)
rle-11] [ho-1,0 ho-1,1  ho-rn-1]XN-1] [w[Q-1]
® Canalul in timp discret “point-to-point”, cu interferenta inter-simbol (ISI),

reprezentat in figura 1.5, poate fi, de asemenea, modelat folosind (1.4). Datele
transmise sunt un flux de simboluri complexe x; , afectate de convolutia cu
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18 1. Introducere

raspunsul la impuls al canalului (cu ISI), h;, si de zgomotul aditiv, w;, obtinand
simbolul de la receptie:

r :Zh,-_kxk + Wi (17)

k
Daca r, , Xj , Si w; sunt aranjate fiecare in format vectorial si
H=[h1,....,th iar hj_, este versiunea intarziata a lui h;, atunci se va obtine din

nou modelul (1.4). Un exemplu cu un raspuns la impuls de lungime doi este

i hp 00 -~ 0] y
0 hy hp O - 0 0 0
r 1o X1 Wy
T i=lo h - - N (1.8)
P, .. h 0 ’
IN-1 0 XN-1] [WN-1
0 - 0 hy hy

Se observa ca matricea H este patratica in acest caz si de tip Toeplitz.
1.3.1 Alocarea optimala a puterii - water filling

in sistemele de comunicatii pentru a avea o ratd maxima a informatiei
alocarea optima a puterii diferitelor componente ale lui X se face aplicadnd teorema
"water pouring/filling". Principiul water filling prevede transmisia incepand cu
canalele mai putin zgomotoase si trecand progresiv spre cele mai zgomotoase, pe
masura ce se ocupa primele. Puterea trebuie crescutd si ea, progresiv, pentru
mentinerea unui raport semnal/zgomot acceptabil.

Aplicand principiul water filling poate fi maximizatd capacitatea canalului
MIMO (Multiple Input Multiple Output), care este suma capacitatilor canalelor
individuale SISO (Single Input Single Output) paralele. [13]:

N
C-= max z log (1 +
{es, kR _ 185 k<€.E5 k20 4

&s, k
2\ 1.9
No Kj (1.9)

in relatia de mai sus Np este densitatea spectrala de putere, Ay :|hk|2
reprezinta castigul subcanalului k , €5 este energia care trebuie alocatd pentru cele
N canale, iar & ) este energia transmisa prin subcanalul k

Gasirea acestui maxim se poate face cu ajutorul functiei de tip
Lagrange.

L({es ki M) = Z/\:‘ogz{br

J+)\ Zssk £s (1.10)
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oL N  logye

= =
ogs k No {1+ Es,k AKJ
0

+A=0 (1.11)

= Vk, (%His,k] =u =Vk, [%J“gs,kJ = U (peste o constantd) (1.12)
'k 'k

intrucat &5 4 >0

"
Es k _[H_IJ (1.13)

in care (x)+ este definit ca:

X daca x=0
(x)" = (1.14)
0 daca x<0
A Subcanale utilizate Subcanale neutilizate
© l by
2
(]
[
18]
A
83,3
85.2
& No
N, An
# Jl
N N-1
_0
No | 4
N, A,
v A
1 2 3 N-1 N

Indicele subcanalului

Figura 1.2. Alocarea energiei utilizand algoritmul "water pouring/filling"

Daca matricea de interferenta H este nontrivialda si cunoscuta la emisie,
energia transmisa prin subcanalul k va fi [13]:
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Esk—max( —&,OJ (1.15)
V4 Ak

unde y este ales astfel incat energia de emisie medie sa fie

1 N-1
& :Nkzéssfk (1.16)

Pentru a maximiza informatia mutuald, transmitatorul poate accesa
individual aceste subcanale si sa le aloce niveluri variabile de putere.

Transmitatoare Canal Receptor

X " hy A

Figura 1.4. Sistem de antene multiple
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pis | X h VAR N

v

—> —>
XN-1 W, N

Figural.5. Canal cu ISI

Dacd K este un set de subcanale, iar puterea de transmisie este alocata prin
"

intermediul algoritmului " water pouring ", atunci capacitatea canalului cu
interferente (in bit/s/Hz) este:

ssN+<1>
Ny K A
K K1 AK
Cint = Nlogz . (1.17)
< k>G,K
unde <Ai> si <Ai> reprezinta media aritmetica si respectiv geometrica a
kA K kI1G,K
rapoartelor 1 pentru cele K subcanale si sunt date de relatiile:
k
(&) T4 (1.18)
K1 AK | |k€K Kk
oo ;L) <> ook (1.19)

Azi sunt cunoscute tehnici care fac posibila utilizarea capacitatii canalelor cu
interferentd aproape la fel ca si a capacitatilor canalelor fara interferenta, cu
conditia ca emitatorul sa fie informat cu privire la interferente. Un sistem de
comunicatie, care incorporeaza astfel de tehnici este prezentat in figura 1.6. La
emitator, cunoasterea informatiilor despre starea canalului este folosita fintr-un
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"pre-anulator" de interferente, care aloca optim puterea de transmisie subcanalelor.
Grupul format din emitator cu pre-anulator si canal poate fi privit ca un canal fara
interferente, astfel incat tehnicile de codare si decodare pentru canalele AWGN sa
poata fi folosite pentru a aproxima capacitatea. Exista doua clase principale de astfel
de tehnici.

O clasa trateaza toate subcanalele, ca apartinand unui singur canal [14, 15, 16 ], in
timp ce cealaltd clasa partitioneaza canalul de bazd in sub-canale paralele
independente, prin care simbolurile sunt transmise tinand seama de alocarea optima
a puterii conform principiului water filling [17].

1 1
Transmitator ' Canal ' Receptor

| |
1 1
1 1
1 1

Pre-atenuator ' Canal cu '

Codor : )l o/ ' Ibecodor
Date > | de interferenta > interferenta > — Date

! ! estimate
1 1
1 1
1 1
1 1

Zgomot
aditiv

Figura 1.6. Un sistem de comunicare, care pre-anuleaza interferenta de canal

Pentru canale cu ISI, un exemplu din prima clasa este precodarea Tomlinson-
Harashima, iar un exemplu pentru cea de a doua este discret multi-ton (DMT).

1.3.2 Alocarea puterii fara water-filling

Atunci cand transmitatorul nu are informatii despre starea canalului, nu se
poate aplica principiul water pouring pentru a obtine capacitatea canalului cu
interferente. In acest caz pentru a obtine o ratd maxima de biti, puterea de
transmisie este distribuitda uniform in toate subcanalele sistemului.

1 = ESAk
Tint =+ 2 1092 1+ 5k (1.20)
k=0

Aceasta cantitate reprezintd informatia mutuald a canalului, mai degraba
decat capacitatea canalului, deoarece rata de informatie nu este optimizata la
transmitator prin intermediul algoritmului water pouring. In acest exemplu, sistemul
de comunicatie descris in figura 1.6 nu mai poate fi folosit, iar interferenta trebuie
sa fie tratata la receptor. Receptorul optimal in sensul probabilitatii de eroare
foloseste algoritmii ML (Maximum-Likelihood) sau MAP (Maximum A Posteriori).
Receptorul apare ca un singur bloc care efectueaza atat detectia cat si decodarea,
asa cum se arata in figura 1.7. Desi optimizarea este comund, complexitatea unui
astfel de sistem este de obicei determinata de produsul dintre complexitatea
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1.3 Modele de canale cu interferenta 23

detectorului optimal pentru sistemul necodificat corespunzator si decodorul optimal
pentru canalul AWGN corespunzator. Astfel, complexitatea unui astfel de sistem este
prohibitiva.

O solutie clasica suboptimald este de a separa problemele de detectie si
decodare, asa cum se arata in figura 1.8. Detectorul trebuie sa fie proiectat in asa
fel Tncat grupul format din canal cu interferente si detector sa apara ca un canal
AWGN. Structura detectorului diferda doar pentru cazul in care datele sunt transmise
necodat.

Transmitator Canal Receptor

Detectia si Date

Canal cu Date
decodarea comuna [—€stimate

interferenta >

D

Date_,,| Codor

v
A 4

Zgomot;
aditiv !

Figura 1.7. Decodarea si detectia comuna optimala

1
1
1
Transmitator Canal ' Receptor
]
|
1
' Date
Canal cu ! .
Date_| Codor interferenta ) — Detectort . Decodorl_ estimate
|
)
1
1
1
1

]
Zgomot;
aditiv !

\ 4

Figura 1.8. Separarea clasica (suboptimald) a detectiei si decodarii

Cu toate acestea, este mult mai dificil s3 se realizeze grupul format din
canal si detector ca si cum ar fi un canal AWGN, decat grupul format din emitator
cu pre-anulator si canal, deoarece zgomotul de pe canal poate fi amplificat sau
consolidat prin detector. Cu toate acestea, presupunadnd ca detectorul este conceput
corect, se pot utiliza schemele de codare si decodare pentru canalele AWGN, astfel
incat structura decodorului sa fie aceeasi, atat in sistemele care utilizeaza canale cu
interferente, cat si in cele care utilizeaza canale fara interferente. In acest caz
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complexitatea generalda este mai degrabd suma complexitatilor componentelor
individuale, decat produsul acestora.)

Dintre cele trei scenarii prezentate, in cazul celui din urma tehnicile de
abordare a limitelor teoretice sunt cel mai putin dezvoltate. Aceasta teza prezinta
schemele practice cu complexitate redusa care abordeaza informatia mutuald a
unui canal cu interferenta, fara ca la transmitdtor sa existe informatii despre canal.
Inainte de a prezenta unele detectoare clasice, se vor compara limitele teoretice de
transmisie a informatiei corespunzatoare celor trei scenarii de comunicare
amintite.

1.4 Comparatia dintre ratele maxime de informatie

Se vor compara in continuare ratele maxime atinse pentru diferitele scenarii
de comunicare la aceeasi SNR receptionat, asa cum sunt definite in (1.8). Pentru a
putea realiza comparatia, se va presupune ca numarul de coloane din H

2 N . . . . . . .
||H||F:Zk:1)\K este normalizat la N, iar energia simbolului &5 si varianta

zgomotului Ny sunt de asemenea fixate. Atunci cand puterea de emisie este

distribuitd in mod egal intre subcanale, canalul cu interferentd nu poate avea o
informatie mutuala mai mare decat cea corespunzatoare canalului AWGN cu o
valoare SNR echivalenta. Se poate vedea acest lucru din concavitatea functiei log:

N
1 A £
Tint =NZ/092[1+ lsvokjﬁlogz[lJrN—ZJ:CAWGN (1.21)
k=1

In cazul in care se foloseste normalizarea ||H||f_, jar ratele sunt pe doud
dimensiuni. La  valori SNR reduse, putem arata ca I, =Capwgy folosind
aproximarea In(1+a)~a

N N
1 g A 1 IS £ €
Iint =25 ) logz| 1+=27K |~ = %" 287K~ =8~ < Jogy| 1+ = |= C 1.22
"N &, 92[ ' No] N & Ngin2 " Ngin2 92| 1+ 7, |~ Cawen (1.22)

La valori SNR ridicate, scaderea ratei de la Cj,+ la I;;+ datorita neaplicarii

algoritmului water pouring ", este neglijabila, deoarece alocarea puterii de
transmise la subcanale este egald. Expresia " SNR ridicate " este relativa in acest
context, deoarece nu numai ca puterea de emisie totala trebuie sa fie ridicata, dar si
valoarea puterii alocate fiecarui subcanal trebuie sa fie de asemenea mare.

Astfel un canal cu mai putine subcanale necesitéa o valoare SNR mai mare
decat un canal cu mai multe subcanale pentru ca Cj,+si Ijp+ sa fie aproximativ

egale. Cu toate acestea la valori SNR mici capacitatea Cj,+ a unui canal cu
interferenta poate depdsi in mod substantial atat informatia mutuald I, fara
aplicarea algoritmului " water pouring "' cat si capacitatea canalului AWGN Capgn -

. v v . 2 v v Ly .
chiar daca s-a facut normalizarea ||H||,_. Rezulta ca puterea transmisa este selectiv

incdrcatd pe subcanalele canalului, care pot suporta cele mai mari rate. in figura 1.9
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se compard capacitatea canalului AWGN ( Capgn ) Cu capacitatea canalului cu
interferente (C;jp; ) si respectiv informatia mutuald ( I;,+ ) corespunzatoare canalului
cu ISI avand raspunsul la impuls de forma:

h,' =0.55,‘+0.7075,'_1+0.55,'_2 (123)
6
5
Capacitatea canalului AWGN —>
4

Capacitatea canalului cu IS} €u —>
aplicarea algoritmului Wat ouring

/

Rata (bps)
w

2 e
Capacitatea canalului cu ISI fara
1 <+ ap“_qlca aigm itmutui-Water<Pourir g
//
I
0
-10 -5 0 5 10 15
SNR (dB)

Figura 1.9. Ratele de informatie pentru canalul cu ISI
avand raspunsul la impuls dat de relatia (1.23)

Dupa cum s-a mentionat mai sus, capacitatea unui canal cu ISI este mai
mare decat cea a canalului AWGN pentru valori scézutg ale SNR, deoarece puterea
de emisie poate fi incarcata pe frecventele favorabile. In cazul in care algoritmul "
water pouring "' nu este aplicat, atunci la valori mici ale SNR informatia mutuald a
canalului cu ISI aleator se apropie de capacitatea canalului AWGN corespunzator. La
valori mari ale SNR, capacitatea canalului cu ISI devine mai mica decat capacitatea
canalului AWGN, si, de asemenea, efectul obtinut prin aplicarea algoritmului " water
pouring " devine neglijabil. Pantele celor trei curbe sunt egale, ceea ce inseamna ca
dezavantajul unui canal cu interferenta consta doar in pierderea ratei fixe.
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Capitolul 2
Scheme clasice de detectie

In orice sistem de receptie pot fi folosite o serie de detectoare. Primul
detector tratat este detectorul de plauzibilitate maxima, ML (Maximum Likelihood)
care minimizeaza probabilitatea detectiei eronate a unui vector/cuvéant de cod si
care poate fi considerat optimal. Celelalte detectoare ce vor fi prezentate au o
performanta care se apropie de cea a ML, dar au o complexitate mai redusa. Toate
reprezinta un compromis acuratete/complexitate, dar toate cauta solutia de
eliminare a efectului de interferentd a canalului H, astfel incat canalul sa poata fi
tratat la receptie ca un canal AWGN. Pentru cazul particular al sistemelor necodate,
problema detectiei poate fi tratatd separat, cu un dispozitiv de decizie simbol-cu-
simbol.

Inainte de prezentarea detectoarelor este utila stabilirea metodei de
comparare a performantei datelor. Desi sistemele practice folosesc transmisii codate,
in cele ce urmeazd compararea performantei detectoarelor se va face pentru
transmisii necodate, deoarece detectoarele trateaza de obicei datele ca fiind
necodate [18]; astfel, considerédnd datele ca fiind necodate, se poate separa
problema calitatii detectorului de cea a calitatii decodorului. Fiecare componenta a

lui X contine date alese echiprobabil dintr-un set finit, X e X N probabilitatea erorii
pe bit, BER (Bit Error Rate) la un sistem codat, este definitd ca probabilitatea ca o

componentd a lui X s3 nu fie egala cu componenta corespunzatoare din X e X N,
fiind masura utilizatd aici pentru aprecierea performantei detectorului. Utilizarea
acestei metrici este aleasa din cateva motive:

-i) detectorul ML, care minimizeaza probabilitatea detectiei eronate a
vectorului/cuvantului receptionat are, la SNR mare, un BER aproape identic cu cel al
detectorului care minimizeaza rata erorii pe bit [5]. Astfel ca, asimptotic, detectorul
ML ofera o limita inferioara a BER, mai mica decat a oricarui alt detector.

-ii) analiza BER este echivalentd cu calculul distantei Hamming dintre x si x, care
da o masura a apropierii dintre vectorul detectat si cel transmis. Deoarece vectorul
ML este, in medie, cel mai apropiat de X , putem aprecia cat de apropiate sunt
solutiile oferite de diferite detectoare fata de solutia optimala.

-iii) folosirea BER este intuitiva, deoarece detectoarele suboptimale incearca de
obicei sa decupleze detectia simbolurilor codate folosind un dispozitiv de decizie
simbol cu simbol de distantd minima (numit si slicer),.

-iv) deseori codurile sunt caracterizate de numarul bitilor eronati din cuvantul de
cod care pot fi corectati. La sistemele care realizeaza decodarea dupa detectie, un
BER scazut dupa detectie este preferabil pentru o performantd globald buna a
sistemului.

2.1 Detectia ML

Deoarece toti vectorii x sunt echiprobabili, detectorul care minimizeaza
probabilitatea detectiei eronate a vectorului este detectorul ML:
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X = argmax f (R| X) (2.1)
arg max
XeX N

Deoarece zgomotul este independent de X , necorelat si gaussian, relatia
(2.1) se simplifica la regula distantei minime - vezi figura 2.1.

X = argmin|R - HX|| (2.2)
argmin

Xex N
Astfel ca, detectorul calculeazd cel mai plauzibil vector X , bazat pe
cunoasterea lui Rsi H, precum si a distributiei W . Multimea tuturor vectorilor

necodati posibili, X N , poate fi reprezentata intr-un spatiu euclidian N - dimensional
ca puncte ale unei latice ortogonale (deplasate) marginita dintr-un cub N -
dimensional. Multimea vectorilor posibili este reprezentata in figura 2.2.a, pentru
N=2.

Transmitator . Canal ) Maximum-Likehood
x > H »(D—— argmin VIR-BX| = %
! XeX
w
Figura 2.1 Detectia de plauzibilitate maxima, ML (Maximum Likelihood)
L] L J L] L] L L L L ] L ] L J L J L J L J L J L] L] L] L J
L] L L L L L L L ] L ] L L L J L J L J L] L] L] L
L] L L] L] L L L L ] L ] L L L L L L] L] L] L
L] L L] L] L L L L ] L ] L L L L L L] L] L] L
L] L J L] L] L L L L ] L ] L J L J L J L J L J L] L] L] L J
L] * L] L] L L L L ] L ] * * L L L L] L] L] *
L] L J L L L L L L ] L ] L J L J L J L J L J L] L] L] L J
L] L L L L L L L ] L ] L L L L L L] L] L] L
L] L L L L L L L ] L ] L L L J L J L ] L] L] L] L
(a) (b)

Figura 2.2 (a)Latice marginita reprezentand multimea vectorilor necodati
(b)Regiunile de decizie corespunzatoare pentru canalul AWGN

BUPT



28 2. Scheme clasice de detectie

in cazul particular al canalului AWGN, modelul devine R=X+W , iar R
este versiunea lui X perturbatd de zgomot. Regula distantei minime devine:

X = argmin|R - X| (2.3)
arg mm

Xex N
Deoarece fiecare componenta a vectorului necodat X afecteazda doar
componenta corespunzatoare din R, si deoarece vectorul de zgomot este necorelat,
detectorul ML poate fi tratat separat ca o multime de optimizari simbol cu simbol,
care pot fi rezolvate folosind un dispozitiv de decizie de distanta minima (slicer),
simbol cu simbol.

Xj = argmin|r; - x;| pentru i=0,1,...,N -1 (2.4)
arg

XeX N
Regiunile de decizie, corespunzatoare valorilor lui R pentru care trebuie
luate decizii la fiecare in parte, sunt prezentate in figura 2.2.b. Capacitatea de a
decupla detectorul ML in componente pentru minimizare este marcata de faptul ca
granitele oricdrei regiuni de decizie formeazda o grila ortogonald. Minimizarea

fiecareia din cele N componente ale Ilui X necesitd compararea a |X| diferente,
deci complexitatea depinde liniar de N .

L ]

(a) (b)

Figura 2.3 (a) Latice m&rginitd reprezentand toti vectorii posibili HX pentru
un canal cu interferenta. (b) Regiunile de decizie corespunzatoare

In cazul general cand existd o interferentd liniard, avem R =HX +W, iar
detectorul ML, (2.2), in general, nu poate fi descompus in N probleme mai mici. Se
poate vedea acest lucru stiind ca actiunea lui H asupra multimii vectorilor necodati

X ex N este de asociere a punctelor laticei - figura 2.2.a - cu punctele laticei -
figura2.3.a - care are generatoarele de-a lungul directiilor coloanelor lui H.
Regiunile de decizie ale lui (2.2), sunt politopuri (figuri geometrice de tip poligon) -
figura2.3.b- si separarea problemelor nu mai este posibila.

Minimizarea relatiei (2.2), implica compararea a [X |N diferente, deci
complexitatea creste exponential cu N . La canalul ISI, detectia ML, poate fi facuta
folosind decodarea Viterbi [5], cu complexitatea proportionala cu |X |L , L fiind

lungimea raspunsului la impuls al canalului. Daca L sau |X | sunt mari, si detectia
ML este destul de complexa.
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2.2 Detectia liniara 29

Complexitatea detectorului ML este un impediment, deci in practica se cauta
detectoare mai simple, care aproximeaza solutiile relatiei (2.2).

2.2 Detectia liniara

Detectoarele liniare - vezi figura 2.4 - preiau vectorul receptionat R si il

pre-multiplicd cu matricea B . Produsul rezultat, X , e trimis slicer-ului simbol cu
simbol, de distantda minima, rezulténd x . Matricea B poate fi optimizatda dupa
criterii diferite, dar cele mai utilizate sunt criteriul cu fortarea zerourilor- zero forcing
(ZF) - respectiv MMSE (Minimum Mean Squared Error )de eroare medie patratica
minima.

Transmitator Canal Detector Liniar

B+

A\ 4

Decizie [—»

A\ 4

w

Figura 2.4. Detectia liniara

Criteriul ZF de anulare a interferentei, alege B astfel incat sa fie complet
eliminatd interferenta in X, iar la MMSE se alege B astfel incat s3 fie minimizat3
varianta lui X — X . Dezavantajul acestor detectoare de complexitate redusd este o
ratd a erorii pe simbol mai slabd deoarece matricea B* creste puterea

componentelor zgomotului din W si determind corelarea vectorului diferentd X — X .

Problema este si mai grava la criteriul ZF, dar de fapt este prezenta la intreaga clasa
de detectoare.

2.2.1 Filtrul adaptat de albire

Estimatorul de date conventional este format dintr-un banc de filtre
adaptate. In cazul zgomotului corelat, estimatorul de date conventional este extins
cu un filtru de pre-albire. Filtrul adaptat de albire, WMF (Whitening Matched Filter)
este o combinatie de filtre de pre-albire si filtre adaptate urmate de circuite de
esantionare la rata de simbol. Desi WMF si MAI trateaza ISI ca zgomot, sunt expuse
aici, deoarece urmatoarele pot fi interpretate ca o extensie a WMF, unde zgomotul
este decorelat sau prealbit, si deci semnalul prealbit este livrat filtrelor adaptate ca
raspuns al filtrului de pre-albire la secventa de date - vezi figura 2.5.
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30 2. Scheme clasice de detectie

! Filtru de pre-albire Filtre adaptate

;
l

Filtru adaptat de albire

Figura 2. 5 Structura WMF

Albirea zgomotului urmata de filtrarea adaptata se apropie de optim daca ISI si
componentele MAI sunt neglijabile, care este cazul factorilor mari de imprastiere si a
secventelor ortogonale de tip semnatura, ceea ce implica o eficienta spectrala
redusa.

2.2.2 Egalizorul bloc liniar ZF

Egalizorul bloc liniar ZF (ZF-BLE) conduce la un estimat continuu nedeplasat (fara
eroare sistematicd). Egalizorul ZF se presupune ca elimind total ISI si MAI,
independent de nivelul zgomotului. Egalizorul ZF-BLE este o extensie a WMF. Daca
nu exista ISI, ZF-BLE actioneaza ca un detector decorelativ - vezi figura 2.6.

i Filtru adaptat de Filtre de albire Eliminator
— P> albire > ISIsiMAI >

Y

Figura 2.6. Structura ZF-BLE
2.2.3 Egalizorul bloc liniar MMSE

Egalizorul bloc liniar MMSE (MMSE-BLE) minimizeazd eroarea patratica si
duce la un estimat continuu, fiind o extensie a ZF-BLE cu un estimator Wiener, care
impiedicd reducerea performantei ZF-BLE, cauzata de faptul ca deciziile nu iau in
considerare corelatia zgomotului. Estimatorul Wiener preia semnalul de la iesirea
ZF-BLE si produce estimatul MMSE. Cu estimatorul Wiener se decoreleaza ISI si
MAI fata de zgomot -vezi figura 2.7.
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2.3 Detectorul cu reactie decizionala 31

ZF-BLE Estimator Wiener

Figura 2.7. Structura MMSE -BLE

Pentru 02 — 0 MMSE -BLE se apropie de ZF-BLE , iar pentru 02 — o MMSE -BLE
se apropie de WMF.

2.3 Detectorul cu reactie decizionala
Detectorul cu reactie decizionald se bazeaza pe un detector liniar combinat

cu o bucla de reactie neliniara - figura 2.8. Ca si mai inainte, vectorul receptionat R

este pre-multiplicat cu B* , dar in loc de o decizie simbol cu simbol a slicerului de
distanta minima pentru intregul vector, deciziile se iau secvential, pas cu pas. La

inceput, prima componentd a lui B'R, notata cu x; este procesatd de slicer care
livreazd simbolul detectat x;. Presupunem ca x; este egal cu x;, bucla de reactie
este folosita pentru extragerea interferentei cauzata de x; din componentele lui
B'R r&mase. A doua component3 X, a vectorului B'R cu interferenta extrass,
este apoi procesata de slicer care genereaza )?2. Daca )?2 este decizia corecta,

interferenta cauzata de x, este extrasa din componentele lui BYR rdmase si
procesul continud pana se iau decizile pentru toate componentele.

Transmitator Canal ! Detector cu reactie decizionala

1

1

: ~

R Ty x
i
X g H > L g + > > izi —>
. ! B U Decizie

| A

1

1

|

1 A

' Xi-1

D+

w

Figura 2.8. Detectorul cu reactie decizionald
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32 2. Scheme clasice de detectie

Detectoarele liniare ZF si MMSE sunt foarte raspandite. Desi detectoarele cu reactie
decizionala au performante mai bune, au si probleme. Prima problema este
amplificarea zgomotului, desi nu e atat de severa ca la detectia liniara. A doua este
ca deciziile se iau secvential in slicer, deci pot imbunatati doar deciziile viitoare nu si
cele trecute. A treia este propagarea unei decizii eronate, la viitoarele decizii. Acest
lucru poate influenta negativ matricele B si D folosite in bucla de reactie, dar
acestea sunt optimizate in ipoteza ca eroarea nu se propaga. A patra problema este
ca detectorul cu reactie decizionala fiind secvential, este incompatibil cu canalele ISI
fmpreuna cu codarea canalului. Aceste detectoare cu reactie sunt deci adecvate doar
pentru sisteme necodate.

2.3.1 Egalizorul bloc liniar ZF cu reactie (ZF - BDFE)

In acest tip de egalizor se introduce secventa receptionata modificata [19] ,
iar deciziile se iau conform unei formule recursive. La transmisii codate ar putea fi
generate intrari soft decodorului, folosind estimari cuantizate in bucla de reactie si
informatii evaluate continuu fnaintea decuantizarii pentru decodare, eventual cu
anumite informatii de stare a canalului. Se extrag din noul estimat toate deciziile
anterioare, iar daca deciziile anterioare se apropie de decizia corecta estimarea este
convergentd - vezi figura 2.9, de unde se vede ca ZF - BDFE este echivalent cu
detectorul cu anulare a zgomotului. Dacd estimatele evaluate continuu uy obtinute

prin omiterea pragului de detectie, sunt readuse prin reactie la intrare, atunci ZF -
BDFE devine ZF - BLE.

1

Filtru adaptat Filtre de scalare /T Detector de !

—> de albire »  albire > > > prag ;
: — !
; E
i i
1 1
i Operator de i
i ZF-BDFE reactie i
1 1
i i

Figura 2.9. Structura egalizorului ZF-BDFE

2.3.2 Egalizorul MMSE bloc cu reactie decizionala (MMSE-
BDFE)

Structura este aceeasi cu cea a egalizorului ZF-BDFE din figura 2.9, daca se
modifica matricea filtrului de albire. Se foloseste o descompunere Cholesky, iar
extragerea vechilor decizii si deciziile se fac la fel ca in §2.3.1.
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2.4 Detectia multinivel 33

2.4 Detectia multinivel

Pentru a simetriza problema anuldrii doar a simbolurilor viitoare fin
detectoarele cu reactie decizionald, detectorul multinivel/multistage proceseaza
vectorul receptionat in blocuri de iteratii. Detectorul multinivel poate fi privit ca un
procesor paralel, unde procesorul secvential este dat de detectoarele cu reactie
decizionala -vezi figura 2.10. In prima iteratie vectorul receptionat R este pre-

multiplicat cu matricea filtrului adaptat H* pentru a produce )?(1), care este apoi

RV . - (1 - . -
transmisa slicerului pentru a genera X( )o tentativa cu primul set de decizii asupra
tuturor simbolurilor. In a doua iteratie vectorul receptionat R este din nou pre-

multiplicat cu matricea filtrului adaptat H*, dar fnainte ca rezultatul s3 fie trimis
slicerului , este creata o copie identicd a interferentei si extrasa , presupunand ca

)?(1) este setul de decizii corect. Slicerul ia apoi vectorul )?(2) si genereaza al doilea
set de tentativda de decizii )A((Z) Viitoarele tentative )~((/) sunt generate la fel,

folosind tentativele precedente )?(/_1) pentru a extrage interferenta. Dupa un numar
suficient de iteratii este considerata ca decizie finald, ultima tentativa. Cele doua
matrice sunt refacute in fiecare iteratie, si optimizate astfel incat sa maximizeze
SINR (Signal to Interference +noise Ratio) de la intrarea slicerului pentru o tentativa
de decizie corecta. In general, categoria detectoarelor multinivel are structura din
figura 2.10, doar ca matricele pereche se schimba la fiecare iteratie. Problema
principala la aceste detectoare este ca de obicei nu converg spre optimul absolut si
pot aparea cicluri sau divergente. Cauza este ipoteza ca optimizarea matricelor se
face considerand decizii corecte in fiecare iteratie, ceea ce nu este intotdeauna
adevarat si poate aparea propagarea erorii.

Transmitator Canal Detector multi-nivel

R g R0

X (D H D Decizie ——»

A 4

Y

v
Ry

H*H —diag {H'H}|«—

Figura 2.10. Detectorul multinivel
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34 2. Scheme clasice de detectie

2.4.1 Supresorul interferentei

Pentru reducerea complexitatii turbo egalizarii, detectorul MAP poate fi
fnlocuit cu succes de un supresor al interferentei, IC (Interference Canceller). Noul
receptor poate evita aproape complet ISI din canale Rayleigh variabile sau nu in
timp, pentru modulatii cu eficienta spectrala mare. Supresorul interferentei -vezi
figura 2.11- contine doua filtre transversale la intrarea carora se aduc esantioanele
receptionate si datele, estimate in iteratia precedenta.

(P | P(f) Na

‘ ™ g(P)
" ¥ k

v

0o Q)

Figura 2.11. Supresorul interferentei

La fiecare iteratie supresorul este actualizat conform unui criteriu: IC optim si IC
adaptiv.

2.4.2 Eroarea medie patratica, MSE

Criteriul erorii medii patratice, MSE (Mean Square Error) este definit ca:
MSE = E{|sk - uk|2}.

Pentru a determina IC optim, este necesar ca sa fie cunoscute simbolurile
(cA/k :dk)- Se considera (qo :0) zero castigul central al filtrului Q(f), si atunci

filtrul IC optim are functia de transfer:

H(F) <
P(F)optimal = P hho :/ OP/ exp(~j2nfiT) (2.5)
H(r)? L |
Q(f)opt,'ma/ =B W -1 =/ Oq/ eXp(—]an/T) (2.6)
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2.4 Detectia multinivel 35

unde H(f) este functia de transfer a canalului, hhp functia de autocorelatie a
canalului, B este un coeficient de ponderare, egal cu:

2
B: ( Uuhho (2.7)

O'ghho + crvzv)

iar p; si g; sunt coeficientii filtrelor P(f)si Q(f). Astfel iesirea IC nu are ISI si
este:

L

1
S =B uk+WZh/*Wk+/ (2.8)
0j=0
Iar iesirea MSE este data de:
2 2
o0
MSEoptimal = 7 u-w Sv=1-B (2.9)
(ouhho +0W)
Iar SNR la iesirea IC este:
2
o hh
SNRoptimal = ‘;20 (2.10)
w

2.4.3 Supresorul adaptiv al interferentei

Algoritmii adaptivi, ca LMS (Least Mean Square) sau RLS (Recursive Least
Square) pot fi folositi pentru actualizarea parametrilor egalizorului. Ei minimizeaza
MSE. Ei pretind o secventa de date initial, sau periodic, (secventa de antrenare),
cunoscuta de receptor, pentru a asigura convergenta algoritmului. Dupa asigurarea
convergentei, algoritmii sunt comandati de decizii si minimizeaza MSE estimat, dat

de MSE:E{

Sk -uk|2}, unde uy este decizia tentativd de la iesirea egalizorului -

vezi figura 2.11. Secventa Y, de la iegirea canalului si secventa simbolurilor

estimate Uk furnizatd de decodorul de canal in iteratia precedentd, alimenteaza
egalizorul IC. Iesirea IC este:

sk = PL R — QL Uy (2.11)

Unde Ry = [rk+/_1 -~-rk---rk_/_1} Si Uk = [0k+L2 -~-L7k-~-L"Jk_L2} sunt vectorii esantion
receptionati si vectorii valorilor medii estimate.
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36 2. Scheme clasice de detectie

Apoi P =[ B1, (K)o (k)P (K)| , Tar Qg =|d.p, (K)-+dp (k)-By, (k)| sunt
vectorii parametrilor egalizorului corespunzand filtrelor P(f) si Q(f). Ly si Ly sunt

valori adecvate mai mari sau egale cu L.
Pentru canalul invariant in timp, este folosit algoritmul LMS pentru toate iteratiile

(p > 1) si sunt initializate printr-o secventa de antrenare la inceputul transmisiei.

P+1 = Pk — MRk (Sk - Gk ) (2.12)
Q11 = QU — MUK (sk - dk ) (2.13)

Pentru canalul invariabil n timp, este folosit algoritmul RLS pentru toate
iteratiile (p>1) si date de initializare printr-o secventd de antrenare periodicé.

Dupa prima iteratie (p = 1) simbolurile estimate nu sunt cunoscute , iar IC este doar
un filtru transversal. Pentru alte iteratii (p > 1) din relatiile (2.5) si (2.6), coeficientii

egalizorului p; si g; pot fi calculati cu:

BhI_1
py = (2.14)
hhp
Bhhy
qg=—-—-1+0, ggp=0 (2.15)
hhg

Avantajul e numarul redus de prize (taps) de ajustat pentru a permite
algoritmului sa ugméreascé fluctuatiile rapide ale canalului, dar la prima iteratie IC
este suboptimal. In plus trebuie integrat in egalizor un circuit cu calare pe faza PLL
(Phase Loop Locked).
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Capitolul 3
Decodare MAP utilizand algoritmul BCJR

in acest paragraf se descrie procesul de decodare folosind algoritmul BCIR.
Structura unui decodor turbo cu concatenare paralela arata ca in figura 3.1 .

/L
2
L. (%)
. \ 4 .
Xy —» Decodor Decodor [« 7[ X
MAP MAP
#1 #2 .
' < p
Prk —> 2k
X A
L (%)

Figura 3.1: Decodorul turbo

Acesta se compune dintr-o pereche de decodoare care lucreaza impreuna,
in scopul de a rafina si a imbunatati estimarea bitilor originali. Decodorul se bazeaza
pe algoritmul BCIR, de asemenea, numit si algoritm MAP (Maximum aposteriori
probability). Decodarea se bazeaza pe decizie soft a informatiei.

Dupa initializare decizia soft provenita de la un decodor notatd cu L, si

numita informatie extrinseca este utilizatd pentru a initializa celdlalt decodor.
Informatia decodata este din nou adusa la intrarea primului decodor . Aceste iteratii
se repeta pana cand decizia soft converge catre un set stabil de valori. Pentru a
calcula valorile estimate ale mesajului se foloseste ultima informatie extrinseca

emis& de primul decodor. In figura de mai sus s-a notat cu n~1 blocul de intretesere
(interleaver) , iar cu 1 blocul de de-intretesere (de-interleaver).
Algoritmul BCJR este un algoritm pentru decodarea MAP a codurilor

corectoare de erori bazate pe diagrama de trellis (in principal coduri convolutionale ).

Algoritmul este numit dupa inventatorii sai: Bahl, Cocke, Jelinek si Raviv. In aceasta
sectiune se va descrie algoritmul BCJIR folosind [20] si [21].
Pentru inceput se vor introduce cateva notatii :

e Elementele mesajului transmis, care depind de iesirea codorului / e {1, 2} ,
sunt yk/iz{xk,p;(} , unde x, este codul sistematic, iar pi Si pf reprezinta

secventele de verificare a paritatii provenite de la codorul RSC 1, respectiv de la
codorul RSC 2
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38 3. Decodare MAP utilizand algoritmul BCJR

Codor RSC 1

Bloc de intretesere Codor RSC 2

Figura 3.2 Codorul turbo

e Elementele codului receptionat y}<,,-={x}<,p,'-,k} ie{1,2} si vectorul

codului receptionat depind de iesirile codoarelor Y :yll,N :{y'l,y'z....,y}v} unde N

este lungimea mesajului.

e Informatia extrinseca Le,-/j de la decodorul i la decodorul j unde

.. 2
(i,j) e{1,2}
* Informatia apriori L s la decodorul k e {1,2}
e Decizia soft MAP este :
Y')

Pr(xk - —1|Y')

Pr(x,< =+1
Lmap (xk) = log

Structura codorului RSC utilizat este de forma:

v
O

)
A

v)
A

§

C,
Figura 3.3: Codor convolutional (G=[111; 101])

(3.1)

Diagrama de stare corespunzatoare acestui codor este prezentata in figura

3.4:
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3. Decodare MAP utilizand algoritmul BCIJR 39

S Xn’ Pn Sn+1

n

0 C\ 0,0 0

0,1 0

1
3 c/ 1,0 o 3

Figura 3.4: Diagrama de stare a codorului

Constructia diagramei de trellis permite descrierea comportamentului codorului
turbo si este un element cheie in procesul de decodare.

Pentru codorul turbo, diagrama de trellis este finalizata atunci cand, dupa
secventa de intrare, sunt inserati m = K-1 biti suplimentari, unde K este numarul de
coloane din matricea generatoare G. Acesti biti suplimentari aduc codorul la starea
initiala (terminarea trellisului).

$:=5 Ye=(%,P) S=s S1=5 Y =(%,P) S=S
0 0 0 o -1,-1 o 0
+1,+1
1 +1,+1 1 1 _—0 1
-1,-1
+1,-1
2 T~ 2 2 1,41 2
30— +1-1 —p 3 3 o— Lt 3
s* :{(s',s)|xk :+1} S :{(s',s)|xk :—1}

Figura 3.5 Tranzitia starilor pentru matricea generatoare G = [111; 101] utilizata
pentru calcularea coeficientilor y, unde S corespunde tranzitiei (s’,s)

cu Xy =+1 in diagrama de trellis
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40 3. Decodare MAP utilizand algoritmul BCJR

Notatiile introduse in figurile 3.4 si 3.5 sunt :
* s, €S este starea codorului la momentul de timp k,

e ST este setul de perechi (s',s) care corespund tranzitiei
(Sk—1 = s') — (sk = s)determinat de intrarea de date x =+1.

La fel, S~ este definit pentru date de intrare x, =-1. Prin utilizarea
teoremei lui Baye in realatia (3.1) , atat la numarator cat si la numitor se poate

I Y
simplifica aceasta expresie, eliminand P(y ) In acest caz se obtine expresia :

PI’(Xk = +1|y,) Z[S’,S)ES+ Pr(skfl = S’/Sk =5, y,)
= (3.2)

Pr(x,< = —1|y') ) Z(s',s]es— Pr(sk_l = s',s,< = s,y')

Dezvoltand aceastd expresie prin introducerea altor functii cum ar fi
(Y., aksi Bk ) se obtine :

PF(Sk__Z:S,Sk=S,y1,Nj=PI'(Sk_1=S,y1,k_1)-

Pr(sk = s,yk|sk_1 = Sj'Pr(yk+1,N|5k = sj = ak,l(s')-yk (sl,s)-Bk (s) (3.3)

Sensurile acestor functii, diferitele etape si calculele utilizate pentru a obtine

aceste expresii sunt prezentate in lucrdrile [20] [21]. Prin urmare, functia gy (s)

este probabilitatea de a ajunge la o ramura Iintr-o stare particulara cu secventa
zgomotoasa ylllk ={y'1,y'2....,y}<} care duce la acea stare. Utilizand recursivitatea

fnainte se poate exprima aceasta functie in termenii y (s ,s) :

ax (s) = P”(Sk =S, y1,/<) = pr(sk—1 =S /y1,k—1) : Pr(sk =S, YKiSk-1=5S )

- Zak_l (5')'Yk (s',s) (3.4)

Prin normalizarea acestei functii, se obtine:
%, o) nle g
2.2 o-a(s) vl )

Functia By (s) corespunde probabilitdti de a exista o ramurd prin

(3.5)

a (s) =

intermediul unei anumite stari particulare s si secventa cu zgomot

Yik+1,N = Yk+1/Yk+2+--- YN €are termind trellisul.
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Utilizand recursivitatea inapoi, functia By (s) se poate exprima cu ajutorul

termenilor yy (sl,s) .

Bk (5 ) = Pf(yk+1,N|5/< = 5) = pr(sku =S, Yi-1lSk = )-Pf(yk+2,N|5k =S )
S

= ZYk+1(5'/5)'Bk+1 (s) (3.6)
S

Dupa normalizare acest coeficient devine :
Zs' Yk+1 (5 ’ 5) “Br+1 (S)
ZS ZS' Yk+1 (S /5) : Bk+1 (S )

Functia vy (s',s) reprezinta probabilitatea de a transmite semnalul cu bitul

Bk (s) = (3.7)

de paritate y}< cunoscand starea anterioara. Aceasta functie poate fi aproximata ca :

1 I I
exp{E( kLa(Xk)+XkLCXk +pkLCpk)} (3.8)
Unde L, este informatia a-priori emisd de la decodorul anterior, L, :%
o

depinde de raportul semnal zgomot (SNR) utilizat. Utilizdnd de asemenea matricea
trellis se exprimd xj si p, pentru o anumita tranzitie de stare. in final x}< este

mesajul cu zgomot, iar p}< este bitul de paritate care depinde de decodor.

3.1 Implementarea algoritmului BCIJR

in aceastd sectiune se va descrie un algoritm de decodare implementat in
MATLAB, prezentat si in [22]. Programul utilizat in [22], a fost partial modificat de
catre autorul acestei lucrari. Aceasta modificare s-a realizat pentru a se putea face o
comparare intre ratele de eroare de bit pentru un sistem care transmite necodat si
un sistem care utilizeaza codarea turbo si respectiv decodarea turbo, ambele
utilizdnd modulatia BPSK [91]. Totodata in urma cestei modificari se poate vizualiza
evolutia BER in functie de raportul semnal/zgomot pentru fiecare iteratie in parte.

Decodorul 1
. 0(17 (s)= 35,0
° :BI%/ (5) =0s,0

eLe ;(xk)=0 pentruk=1,2...,N

BUPT



42 3. Decodare MAP utilizand algoritmul BCJR

Nu s-a transmis de la D2-> D1, deoarece a fost parcursa doar prima
iteratie.
Decodorul 2

2
[ GO (S) = 55/0
-B,%, (s):a,%, (s) pentru toate s (stabilite dupd calculul alpha,%, (s) in prima
iteratie)

. Leé/l(xK) pentru k=1,2.....,N
Dupa prima iteratie se obtine informatia extrinseca de la D1 si se foloseste
aceasta valoare intretesuta ca informatie apriori Lg pentru decodorul D2.

Decodorul 1

for k=1:N
ese obtine y}< = (x}<p'1,k)

ese calculeazd prima datd yy (s',s) din relatia (3.8) pentru toate

tranzitile admisibile de stare, unde informatia apriori este L1a = n1 (Lez,l) ,
informatia extrinseca dezantretesuta de la decodorul 2.

e se calculeaza a/i pentru toate s utilizadnd relatia (3.5)

end

for k=N:-1:2
e se calculeazj B/i_l(s) pentru toate s utilizdnd relatia (3.7)

end

for k=1:N
e se calculeaza

3ol ) A1
I EEASE NI

din figura 3.5 pentru sumele S*si S~
end
Decodorul 2
for k=1 :N

e se calculeaza y;< = (n(x;()plzlk)

Les 5 (xk) = log utilizand functia Trellis
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 se calculeazd yy (s',s) din relatia (3.8) pentru toate tranzitiile admisibile

de stare unde informatia apriori este Lg = n(LeLZ) , informatia extrinseca
intretesuta de la decodorul 1, devine informatie a-priori.

e se calculeaza a,f pentru toate s utilizand relatia (3.5)

end

for k=N:-1:2
e se calculeaza Blf_l(s) pentru toate s utilizand relatia (3.7)
end

for (pentru) k=1:N
e se calculeaza

k=1:N
* se calculeazd Lygp; emise de decodorul 1

Lmap (X)) = La(xk) + Lc (Xk) +Leg >
Folosind valorile obtinute la ultima iteratie

e dacd Lpgp(xk)>0
decide xj =+1

altfel
Xk =-1
End
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3.2 Rezultate obtinute

in figura 3.6 s-a reprezentat BER in functie de SNR pentru o secventd de
date transmisa necodat. S-a generat o secventa de biti care a fost modulata BPSK
utilizand diferite valori pentru SNR. Pentru fiecare valoare a SNR s-a calculat BER cu
relatia (3.9) si s-a reprezentat grafic (in figura 3.6 curba rosie)

BER sim= nvumar de erori _ (3.9)
numar de biti transmisi

Aceste valori "BER_sim” sunt comparate cu valorile "BER_teoretic” , acestea
din urma fiind calculate pentru modulatia BPSK cu relatia (3.10) si apoi reprezentate
grafic. (in figura 3.6 curba albastra)

BER __teoretic = é erfc (\/SNR ) .......... (3.10)

unde

erfc(x) = ~Xdx (3.11)

o0
|
—le
Jn
X

In figura 3.6 se observa ca cele doud curbe aproape se suprapun. Aceastd
comparatie s-a facut pentru a vedea daca se poate utiliza relatia (3.10) in
programul care face turbo codare/ decodare pentru a trasa caracteristica BER in
functie de SNR pentru secventa necodata (in figurile 3.11 si 3.12 curba albastra).
Astfel s-a incercat sa se faca o comparatie (in figurile 3.11 si 3.12) intre valoarea
BER pentru secventa codata utilizdnd un anumit numar de iteratii si valoarea BER
pentru aceeasi secventa, dar necodata.

Aceasta ar fi echivalenta cu transmiterea simultana, pentru aceleasi valori
SNR, atat a secventei de biti necodata cat si a secventei codata cu un turbocodor,
ambele modulate BPSK.

La receptor, pentru secventa codata, BER-ul se calculeaza dupa decodare
(utilizdnd un anumit numar de iteratii) cu relatia (3.9), iar pentru secventa necodata
cu relatia (3.10).

In figurile 3.7, 3.8, 3.9 si 3.10 sunt prezentate rezultatele pe care le-am
obtinut in urma simularii ratei erorii de bit (BER) in functie de numarul de iteratii
pentru diferite valori ale lungimii secventei de biti transmise si a raportului semnal
zgomot (SNR). Din aceste patru figuri se observda ca BER-ul scade odata cu
cresterea atdt a numarului de iteratii cat si a numarului de biti din mesajul transmis.
La aceasta concluzie se ajunge din rezultatele pe care le-am obtinut, urmarind rata
erorii de bit in functie de raportul semnal zgomot (BER/SNR), acestea fiind
prezentate in figurile 3.11 si 3.12

Totodatd in figurile 3.11 si 3.12 se observa ca dupa prima iteratie, valoarea
BER este mai mare pentru secventa codatd decadt pentru secventa necodatd. In
cazul de fata se impune ca in procesul de decodare sa existe minim doua iteratii
pentru a obtine o performanta mai buna fata de cazul transmisiei necodate.
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Rata erorii de bit

BER

Figura 3.6 Probabilitatea erorii pe bit pentru o modulatie BPSK
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(numarul bitilor transmisi este 106)
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Figura 3.7 Rata erorii de bit in functie de numarul de iteratii

(Ep / Ng =0,2, numarul de biti=100)
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Rata erorii de bit

Rata erorii de bit

O.lﬁi

0.14

0.12
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0.08
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°
0.04 L] L4

0.02

1 2 3 4 5 6
Numarul de iteratii

Figura 3.8 Rata erorii de bit in functie de numarul de iteratii
(Ep / Ng =0,5, numarul de biti=100)
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Figura 3.9 Rata erorii pe bit in functie de numarul de iteratii
(Ep / Ng =0,2 , numarul de biti=10000)
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Rata erorii de bit
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Figura 3.10 Rata erorii pe bit in functie de numarul de iteratii
(Ep / Ng =0,5, numarul de biti=10000)
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Figura 3.11 BER/SNR (numarul de biti=10)
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Figura 3.12 BER/SNR (numarul de biti=100)

Totodata iteratia cinci nu aduce nici o imbundtatire secventei estimate de la
iesirea decodorului turbo.In exemplul prezentat raspunsul la impuls h al canalului
era considerat ca fiind unitar (nu exista propagare multicale).

In cazul in care exista propagare multicale in fata decodorului trebuie
introdus un egalizor. Schema bloc a sistemului de transmisie - receptie este
prezentata in figura 3.13. In cazul de fata am implementat schema bloc din figura
3.13 cu programul Matlab pentru doua tipuri de egalizoare si anume: MMSE si ZF.
Inainte de a face implementarea am facut o analiza comparativa a performantelor
celor doua tipuri de egalizoare in cazul unei transmisii BPSK, considerdnd estimarea
raspunsului la impuls al canalului ca fiind perfecta. Lungimea secventei de biti s-a

considerat k = 10°, iar valoarea lui h=[0.213 0.812 0.312]. in urma simularii

am obtinut figura 3.14.

Din figura 3.14 se observa ca BER-ul, in cazul egalizarii MMSE, este mai mic
decat in cazul egalizarii ZF pentru aceeasi valoare a SNR, (ceea ce indica o
performanta mai ridicatd a egalizarii MMSE fata de egalizarea ZF).

Revenind la schema bloc din figura 3.13, cand comutatoarele sunt in pozitia
1 se transmite o secventd de invdtare , sy, care este cunoscuta de estimatorul de

canal. Pe baza secventei receptionate Sy si utilizdnd unul din algoritmii de estimare

cum ar fi MMSE sau LS, se poate determina valoarea estimata a lui h( ﬁ). Cénd
comutatoarele sunt in pozitia 2 se face transmisia datelor.
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Transmitator Kq Canal
1 Wn 1
X \ |
by cm cm[ Moduator | | | Canal cu 1o * '
odulator ' anal cu '
—®| Codor > n BPSK _’0'\0—? hn O—
— 1 |
1 1

Secventa de invatare sy

Receptor
K2
2 Y Z, ~
P~ | Decodor by
Egalizor d turbo >
1
- A
SN hn
- Estimator
»| de canal

Figura 3.13 Schema bloc a sistemului de transmisie - receptie care realizeaza
la receptie estimarea si egalizarea canalului
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Figura 3.14. BER/SNR in cazul egalizarii MMSE si ZF
(k=10°,h= h= [0.213 0.812 0.312])
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50 3. Decodare MAP utilizand algoritmul BCJR

in cazul de fatd am folosit algoritmul de estimare LS (least-square). Metoda

de estimare LS , implica gasirea lui h care minimizeaza eroarea patratica utilizéand
urmatoarea relatie:

h = arg min Is - Sh||2 (3.12)
h

Presupunand ca zgomotul este alb si Gaussian, solutia ecuatiei de mai sus
este:

n -1
his =(ST-S) .sT .5 (3.13)

unde S este matricea Toeplitz corespunzatoare secventei de invatare
transmise s[NJ , iar sT reprezinta transpusa matricei S.

in figurile 3.15 si 3.16 este prezentata analiza comparativa a performantelor
dintre egalizarea cu egalizor MMSE si egalizor ZF pentru doud valori ale lungimii
secventei de finvatare.(N=8, respectiv 16). Valoarea raspunsului la impuls al

canalului s-a considerat ca fiind h=[0.2 0.9 0.3], iar lungimea secventei de

date care se transmite kK = 128.

Odata cu cresterea lungimii secventei de invatare, estimarea canalului
devine mai buna, dar egalizarea MMSE ofera performante mai ridicate fata de
egalizarea ZF.

O imbunatatire a estimarii si implicit a decodarii turbo poate fi obtinuta prin
utilizarea schemei bloc din figura 3.17.

10° ¢ :
\ ‘ —H— iteratial-zf
i> — —A— iteratia2-zf
4. — J! _____ | ——_ iteratia3-zf

- T \ ﬂ —O— iteratiad-zf
SR — - Jj —&— iteratia5-zf

|
| —<&— nedecodat-zf
B ‘ -'i'- iteratial-mmse
o §¢\\E\ == jteratia2-mmse
W 10 T -, . ———a iteratia3-mmse
m e oV =--0-- jteratia4-mmse
Py &l . =+=0~+~ iteratia5-mmse
Simy T~ S, - - =
.a'h".-:.‘w ~g <& nedecodat-mmse

10°

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4
E/N, (dB)

Figura 3.15. BER/SNR (h=[0.2 0.9 0.3], N=8, k =128)
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Figura 3.16. BER/SNR ( h = [0.2 0.9 0.3], N=16, k=128)
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Figura 3.17 Schema bloc a sistemului de transmisie - receptie care realizeaza

la receptie estimarea iterativa si egalizarea canalului
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Schema din figura 3.17 functioneaza la fel ca si schema din figura 3.12,
doar cad estimarea canalului este facutd iterativ. Dupa un anumit numar de iteratii

impus decodorului turbo, secventa estimata de iesirea acestuia by este codatd,

intretesuta iar apoi modulatd BPSK si adusa la estimatorul de canal. Acesta, pe
baza secventei receptionate Yp si a secventei estimate transmise )"(p , recalculeaza

cu ajutorul algoritmului de estimare LS valoarea lui F),, utilizand relatia:
~ n =1 A
his :(XT -x) XT.y (3.14)
unde X este matricea Toeplitz corespunzatoare secventei )"([p] , care intra

in estimatorul LS, iar xT reprezinta transpusa matricei X . Daca presupunem ca:

x[p]= [&[1],)?[2] ....... )‘([p]], (3.15)

iar semnalul receptionat

y[p]=[y1Ly[2]vlpl] (3.16)

si valoarea estimata a Iui h

n - n a T
hs = [h[l],h[z] ....... h[n]} (3.17)

~

atunci matricea X arata in felul urmator:

1 o - 0
LEIE I

SR
1]

(3.18)
x[p] X[p-1] - X[p-n+1]

In continuare am ficut o analiza comparativd a performantelor obtinute cu
schemele din figurile 3.13 si 3.17, unde schema din figura 3.13 face estimarea o
singura data, iar schema din figura 3.17 face estimarea iterativ. Pentru aceasta
analiza, in ambele scheme (din figura 3.13 si 3.17) am utilizat egalizorul MMSE,
deoarece ofera performante mai ridicate decéat egalizorul ZF.

3.2.1 Cazul estimarii perfecte a canalului

In acest exemplu s-a presupus cd estimarea initiald ficutd este perfecta.
Pentru aceasta s-a considerat valoarea raspunsului la impuls al canalului ca fiind

h=[0.2 0.9 0.3], lungimea secventei de date care se transmite k =128 . in

urma simularii am obtinut figura 3.18

In figura 3.18 s-a notat cu “mmse” rezultatele obtinute cu schema din
figura 3.13 iar cu “mmseLS” rezultatele obtinute cu schema din figura 3.17. In acest
caz se observa ca rezultatele obtinute cu schema din figura 3.13 sunt mai bune
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decat cele obtinute cu schema din figura 3.17. Rezultd cd nu este utild estimarea

iterativd a lui /7, dac3 acesta a fost estimat corect inaintea procesului de egalizare si
decodare.

0
10 —H&— iteratial-mmse
9 L —&— jteratia2-mmse
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—— —O— jteratiad-mmse
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= =-£F-- jteratial-mmselLS
S N == jteratia2-mmseLS
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~ A =-=0=-~ iteratia5-mmseLS
10-4 s N : ---&-- nedecodat-mmseLS
D .' ~ = e G
) ~
10° o \\%
10°

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4
E/N, (dB)

Figura 3.18. BER/SNR (h=h=[0.2 0.9 0.3],k =128)

3.2.2 Cazul estimarii cu algoritmul LS

in acest caz valoarea raspunsului la impuls al canalului s-a considerat
aceeasi h= [0.2 0.9 0.3], lungimea secventei de date care se transmite k = 128,
iar lungimea secventei de invatare s-a considerat: i)N=8 , respectiv ii)N=16

Dupa cum se observa din cele doua figuri (3.19 si 3.20), odata cu cresterea

secventei de finvatare, estimarea devine mai buna, iar BER-ul mai mic. Spre
exemplu pentru cazul i) N =8 (figura 3.19) , la o valoare a SNR =4dB, la iteratia

cinci ,BER-ul este cuprins intre 10’2§i 10’3, iar in cazul ii) N =16 (figura 3.20),
pentru aceeasi valoare a SNR, la aceeasi iteratie, BER-ul este cuprins intre 1073 Si

10~%. Totodats se observd ci rezultatele obtinute cu estimarea iterativa a lui h
sunt mai bune decat cu estimarea acestuia o singura data.

Dezavantajul schemei din figura 3.17 este numdrul mare de iteratii efectuat
de decodorul turbo. In cazul de fatd dupa primele cinci iteratii se face o noua
estimare a lui h, si procesul de decodare se reia cu inca cinci iteratii.

BUPT



54

3. Decodare MAP utilizand algoritmul BCJR
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Figura 3.19. BER/SNR (h=[0.2 0.9 0.3],k=128,N=8)
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Figura 3.20. BER/SNR (h=[0.2 0.9 0.3],k=128,N=16)

Daca s-ar fi facut de R ori recalcularea lui ﬁ, jiar I sa fie numarul de iteratii
efectuate de decodor in cadrul unui proces de decodare, atunci numarul total de
iteratii efectuate de decodorul turbo este (R + 1) -I. In simularile pe care le-am ficut

pentru schema din figura 3.17 recalcularea lui h a fost ficutd o singura data
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(R =1), iar numarul de iteratii efectuate de decodorul turbo in cadrul unui proces
de decodare este cinci I =5 . Rezultd ca in acest caz numarul minim de iteratii
efectuate de decodorul turbo din figura 3.17 este zece.

In cazul transmisiei multicale am obtinut rezultate mai bune in ce priveste
rata erorii pe bit (BER mai mic la aceeasi valoare a SNR) prin utilizarea unui
turboegalizor la receptie.

Aceste rezultate precum si descrierea principiului de functionare al
turboegalizorului sunt prezentate in capitolul patru.
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Capitolul 4
Turbo egalizarea
Turbo egalizarea a fost propusa pentru prima data de Catherine Douillard

s.a. in 1995 [3], pentru un sistem cu modulatie BPSK (Binary Phase Shift Keying) si
coduri convolutionale concatenate serie - figura 4.1.

Codor Dispozitiv de Modulator Canal Egalizator

convolutional =) intretesere — BPSK — — turbo —

Figura 4.1 Sistem serial format din codor convolutional, dispozitiv de intretesere,
modulator BPSK si un turbo egalizor, care efectueaza egalizare, demodulare si
decodare iterativa.

Egalizorul turbo propus de autori -figura 4.2 - reduce efectele ISI, cand
raspunsul la impuls al canalului este perfect cunoscut. Egalizarea si decodarea nu se
fac ca operatii independente; pentru de a depasi problemele create de selectivitatea
in frecventa a canalului, o performanta mai buna se poate obtine cu un egalizor
turbo, care efectueaza iterativ atat egalizarea cat si decodarea, considerand canalul
discret cu memorie. Turbo-egalizarea se bazeaza pe decodarea turbo iterativa, cu
doua decodoare SISO, structura propusa de C. Berrou s.a. in [2, 23].

Dispozitiv de ﬂj

intretesere
- v Dispozitiv de Decodor
¢ Egalizor SISO /I | de-intretesere convolutional
’ ? ANV SISO
Iegirea +
canalului

Figura 4.2: Structura originala a egalizorului turbo introdusa de C.Douillard

Informatia a priori asociatd unui bit v,,, cunoscuta inainte de egalizare sau
decodare, de la altd sursd decat secventa receptionatd sau constrangerile codului,
mai este numita si informatie intrinseca. Informatia extrinsecd asociata bitului v,
este furnizatd de egalizor sau decodor din secventa receptionata si informatiile a
priori ale tuturor celorlati biti, cu exceptia informatiei a priori referitoare la bitul v, .
Informatia extrinseca referitoare la un anumit bit existd din diferite cauze. Cand se

utilizeaza un codor corector de erori, cu memorie, fiecare bit de intrare
influenteaza o secventa codata lunga. Deoarece un codor convolutional conventional
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4. Turbo egalizarea 57

are un raspuns la impuls de durata infinita [24], fiecare bit de intrare influenteaza
un numar infinit de biti codati de iesire, teoretic. Practic, intervalul este redus la de
cinci ori constrangerea codului, cu aproximatie. In codarea turbo cu coduri RSC, este
folosit de obicei un interleaver cu memorie mare, care extinde numarul de biti codati
influentati de un bit de intrare, deoarece raspunsul la impuls al codorului turbo este
de obicei prelungit. Acest lucru justifica puterea mare de corectie si interleaverul
lung. Deoarece un bit de intrare influenteaza multi biti din secventa codata, chiar si
cand increderea este redusa intr-o decizie particulara asupra unui bit, informatia
extrinseca referitoare la acesta a fost distribuita pe un numar mare de biti codati.
Cu informatia extrinsecd, decodorul turbo iterativ poate spori increderea in decizia
de bit, initial redusa. Informatia intrinseca si extrinseca legate de un bit trebuie
tratate separat de decodor si astfel raman necorelate, pentru ca decodorul sa fie
capabil sa imbunatdteasca fiecare estimat din iteratiile consecutive ale decodarii
turbo. In afard de memoria codorului turbo exista alte mecanisme generatoare de
informatii extrinseci datorate memoriei lor, ca memoria canalului ce induce dispersia
in timp, respectiv CISI (Controlled Intersymbol Interference) din modulatoarele
GMSK.

Informatia a-posteriori asociata unui bit este informatia data de algoritmul
SISO luand in considerare toate informatiile disponibile despre bitii vy . Egalizorul

turbo consta dintr-un egalizor SISO si un decodor SISO. Egalizorul SISO - figura 4.2
- genereaza probabilitatea a-posteriori, obtinuta din secventa receptionata din canal

(in care unii biti pot fi eronati) si probabilitatea a-priori furnizatéd de decodorul SISO.

Dar la prima iteratie de egalizare turbo, decodorul nu furnizeaza nici o informatie a-
priori; probabilitatea a-priori este setata la Y2 - bitii transmisi se presupun
echiprobabili.

[ bitii sistematici
] bitii de paritate

| bitii sistematici si de paritate

informatia a-priori

. . N Decodor informatia a-posteriori
Informatia extrinseca sistematic
combinata cu a canalului

informatia
extrinseca

Figura 4.3 Schema decodorului utilizat in turboegalizare
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58 4. Turbo egalizarea

fnainte de a pasa decodorului SISO informatia a-posteriori generatd de
egalizorul SISO, trebuie eliminata contributia decodorului (ca informatie a-priori), de
la iteratia anterioara, pentru a aduce la intrarea decodorului doar informatiile
extrinseci combinate cu ale canalului.

Se minimizeaza astfel si corelatia dintre informatiile apriori furnizate de
decodor si cele aposteriori generate de egalizor. Informatiile extrinseci combinate cu
ale canalului sunt inerent legate, nu pot fi separate, fiind induse de mecanisme cu
memorie.

Eliminarea informatiilor a-priori este necesara pentru ca decodorul sa nu-si
receptioneze propria informatie - caz in care ar aparea o reactie pozitiva care ar
distruge estimarea curenta a decodorului referitoare la bitii codati, adica informatia
extrinseca.

Informatiile combinate, extrinseci si ale canalului, sunt de-intretesute (de
de-interleaverul de canal) si trimise decodorului SISO care va calcula probabilitatea
a-posteriori a bitilor codati. Pasii acestia difera de cei de la turbo decodare.
Decodoarele componente dintr-un decodor turbo produc doar probabilitatea a-
posteriori a bitilor sursa, si nu a bitilor codati pentru canal - vezi figura 4.4.

- bitii sistematici
- bitii sistematici si de paritate

informatia a-priori

Decodor informatia a-posteriori
sistematic

informatia extrinseca
combinata cu a canalului

informatia
extrinseca

Figura 4.4 Schema decodorului utilizat in turbodecodare

Decodorul din turbo egalizor calculeaza valorile LLR (Log-Likelihood Ratio) a-
posteriori pentru bitii de paritate si cei sistematici -figura 4.3. Pentru a obtine
informatiile extrinseci, informatiile extrinseci combinate cu ale canalului sunt scoase
din informatiile a-posteriori provenite din decodor -figura 4.2- finainte ca acestea
din urma sa fie intretesute. Acest lucru se face prin scaderea valorilor LLR ale bitilor
sistematici care contin informatiile extrinseci combinate cu ale canalului si a valorilor
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4.1 Principiul egalizarii turbo utilizdnd unul sau mai multe decodoare 59

LLR a-priori din valorile LLR a-posteriori a bitilor sistematici -figura 4.3. Prin aceasta
operatie rezulta doar LLR extrinseci corespunzatoare bitilor sistematici.

Pentru obtinerea valorilor LLR extrinseci ale bitilor de paritate - figura 4.3 -
se scad numai valorile LLR ale bitilor de paritate care contin informatiile extrinseci
combinate cu ale canalului din valorile LLR a-posteriori corespunzatoare bitilor de
paritate. Scopul scaderii acestor valori LLR de intrare din valorile LLR a-posteriori
este de a nu l3asa egalizorul sa receptioneze informatii bazate pe propriile decizii,
care au fost generate in iteratia anterioara de egalizare turbo.

Informatia extrinseca calculatd este apoi adusa ca informatie de intrare a-
priori egalizorului in urmatoarea etapa a procesului de egalizare de canal. Aceasta
constituie prima iteratie de egalizare turbo. Procesul iterativ se repetd pana cand
criteriile de terminare cerute sunt indeplinite [25]. In acest stadiu, informatia a-
posteriori a bitilor sursa, care a fost generata de decodor, este utilizatad la estimarea
bitilor transmisi.

Structura unui egalizor turbo avand doua decodoare componente este
prezentatd in Figura 4.5. Pentru simplitate, s-a omis interleaverul si s-au notat doar
pozitiile interleaverului , unde . reprezintd interleaverul de canal iar i turbo

interleaverul. Indicele -1 este folosit pentru de-interleaver.

4.1 Principiul egalizarii turbo utilizand unul sau mai
multe decodoare

In aceasta sectiune se va descrie principiul egalizarii turbo pentru un
receptor care lucreaza in banda de baza compus dintr-un egalizor si un numar Ny

de decodoare componente folosind figura 4.5.
Aceasta schema este o extensie a sistemului initial de egalizare turbo [3],
ilustrat in figura 4.2. Pentru simplitate, s-a omis interleaverul de canal . si turbo

interleaverul r; si s-au marcat numai pozitiile lor. Puterea ,-1" reprezinta o de-

intretesere. De obicei, pentru codurile turbo sunt Nd = 2 decodoare componente, in
timp ce pentru decodarea convolutionald non-iterativa este un singur decodor (Nd =
1). Regula pentru egalizatoarele turbo este ca informatiile de intrare pentru un
anumit bloc in iteratia curentd nu trebuie sa contina informatia obtinuta de acest
bloc in iteratia anterioara. In caz contrar informatia utilizata in iteratii consecutive ar
fi dependenta de cea de dinainte.

Egalizorul si decodorul din figura 4.5 folosesc un algoritm SISO, cum ar fi
algoritmul MAP optimal [26], algoritmul Log-MAP [27] sau Soft Output Viterbi
Algorithm (SOVA) [28, 29, 30], care da informatii a-posteriori.

Asa cum este definita anterior, informatia aposteriori cu privire la bit este
informatia pe care blocul SISO o genereaza, luand in considerare toate sursele
disponibile de informatii despre acel bit.

Cénd se foloseste algoritmul MAP sau algoritmul Log-MAP, exprimam
informatia a posteriori din punct de vedere al valorilor LLR [31]. Valoarea LLR a

unui bit v, , LYm , este definitd ca logaritmul natural al raportului probabilititilor ca
bitii sa ia una din cele doua valori posibile de 1 si -1:
P(vV,, =+1
g PVm=+1) (4.1)
P(vm =-1)
Valoarea LLR a egalizorului si decodorului utilizdnd notatia vectoriala [32].
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Figura 4.5 Structura unui egalizor turbo avand doua decodoare componente

Exponentul asociat indica natura LLR-ului si anume:

L€ - LLR a-posteriori compus constand din sursa (informatie) si din bitul de paritate
(informatia a-posteriori)

L€/S : informatia a-posteriori a bitului sursa
LS/N; informatia a-posteriori a bitului de paritate

L informatia extrinseca combinata cu a canalului, pentru bitii sursa si bitii de

paritate.

L'75 : informatia extrinsecd combinat3 cu a canalului pentru bitii surs3.

Lih informatia extrinsecd combinata cu a canalului pentru bitii de paritate
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4.1 Principiul egalizarii turbo utilizdnd unul sau mai multe decodoare 61

L5 : informatia extrinsecd corespunzitoare bitului sursa.
Lt :informatia extrinsecd a bitului de paritate.
19/5 informatia a-priori a bitului surs3

ALa"h informatia a-priori a bitului de paritate

In plus, indicele este utilizat pentru a reprezenta numarul iteratiei, in timp ce
argumentul din paranteze () este indicele care reprezinta starea receptorului.

La egalizor, care este notat in nivelul 0 in figura 4.5, valoarea iesirii LLR-aposteriori,

L‘f, (0), la iteratia p este datd de suma valorii LLR a informatiei a-priori , Lf,(O), si

de valoarea LLR a informatia extrinseca combinata cu a canalului, L’p (0), rezultand:

c i a
L5(0) =L, +L5(0) (4.2)
La inceputul detectiei iterative nu exista nici o informatie apriori despre
bitul care va fi decodat si, prin urmare se utilizeaza Lf,(O):O, ceea ce indica o

probabilitate egalda de unu si zero. Cu toate acestea, in timpul iteratiei urmatoare,
estimarea cu privire la acest bit poate fi adusa inapoi la intrarea egalizorului (figura
4.5), cu scopul de a ajuta iteratiile sale ulterioare.

Este imposibil sa se separe informatiile de la iesirea canalului si informatiile

extrinseci la iesirea de egalizorului, care se noteaza cu L'p, deoarece raspunsul la

impuls al canalului poate fi privit ca acela a unui cod nesistematic [33] care "intinde"
efectele bitilor de intrare ai canalului in timp din cauza operatiei de convolutie
asociat.

Luand in considerare stadiul 0 Figura 4.6, care este o ilustrare detaliata a
egalizorului, cu accent pe informatiile de intrare si iesire, se remarca faptul ca

valorile L‘[';(O) (informatia compusa a-posteriori), L‘,:",(O) (apriori) si L’b (LLR pentru

informatia extrinseca combinata cu a canalului) reflectd fiabilitatea nu numai a
bitilor sursa ci si a bitilor de paritate.

12(0) = {zg‘;uﬁ,_l )] [15-2 0551 )}} £ (0) =L, +13(0)

Egalizator _ Jyi;s.qi;h a
g = {5} +15(0)
Iesirea canalului > stadiul 0 <

\ 4

Figura 4.6 Schema egalizorului SISO cu accent pe informatia de intrare si de iesire
a acestuia la iteratia p

Termenul L’p poate fi scris ca un vector, avand in vedere ca:

Uy el 1gh (4.3)
bitul  bitii de
sursa paritate
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62 4. Turbo egalizarea

in stadiul 0 vectorul L‘Z’,(O) corespunzator informatiei apriori se obtine de la
un decodor Ny aflat in stadiul 1 sau 2 (Figura 4.5), si contine informatiile apriori a
bitilor codificati. De aceea, la fel ca si vectorul i , L‘?,(O) este, de asemenea, un

vector format din informatia apriori pentru bitii sursa si bitii de paritate, si prin
urmare, este dat de relatia:

Ng
15(0) < {LF°(0); " (0) 1D 15-1() L1 (1), L1 (Ng)
—_— — s
bitul bitii  de Jj=1 bitii  de
sursa paritate bitul paritate

sursa
unde Lf,,l(j) Si Lt[',,l(j) sunt valorile LLR extrinseci a bitului sursa si respectiv de

paritate ale decodorului in starea j din iteratia anterioara p-1, in timp ce Ny este

numarul decodoarelor componente ( figura 4.5).
Folosind relatiile 4.2 si 4.3, valoarea LLR a-posteriori a bitilor codificati la

iesirea egalizorului L%(O) (din figura 4.5), poate fi exprimat ca :

[ Nd [ [
15(0) € 1L5%(0); L5 (0)} e {15° + ZLg_l(j);[Lgh wlh (1), 0 L (Nd)}
i de j=1

N \ /
bitul bitii  de bitii  de
sursa paritate bitul paritate

sursa

Etapa b a decodorului din figura 4.5 este ilustrata, mai in detaliu in figura
4.7, cu accent pe informatiile de intrare si de iesire .

. b-1 i N . . - )
L%rs (b) = Zj=1 L% (_]) + Zjib+1 L?)—l (_])k L(F:),S (b) = Ll[,)S + L?)’S (b) L% (b)
. Lis Decodor -
: p »  stadiul b oh - L% (b)

L T 5" (b) = L3 + Lo (b):

-
D > >

Figura 4.7 Schema deco‘dorului SISO cu accent pe informatia de intrare si de iesire
a acestuia la iteratia p

Acesta receptioneazd valoarea LLR a informatiei a-priori (Lg;s) datd de

b-1 e Ny e 3 i . . .
suma (Zj=1 L5 (])+Zj:b+1Lp_1 (7)) informatilor extrinseci de la toate celelalte

decodoare, (cu exceptia etapei b a decodorului ) si valoarea LLR a informatiei
extrinseci combinate cu a canalului (a bitilor sursa L’Pjs si a bitilor de paritate L’é'h ).
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4.1 Principiul egalizarii turbo utilizdnd unul sau mai multe decodoare 63

Valoarea LLR a sursei marite de informatii a-priori a decodorului din starea
b la iteratia p poate fi exprimat ca:

' b-1 Ng
LYo (b)= Y 15(0)+ D 1)) (4.4)
j=1 j=b+1

Din relatia 4.4 se observd ci informatiile a-priori Lf,"s(b)a bitilor surs

contin informatia extrinseca de la decodoare din etapele anterioare si anume pentru
j<b, in iteratia curentda p si de la decodoare din etapele ulterioare si anume

pentru j > bdin iteratia anterioara p -1, dar nu include nici o informatie extrinseca

de la stadiul b.
Spre deosebire de egalizor, care receptioneaza atat informatiile a-priori ale
sursei cat si ale bitilor de paritate, decodoarele Ny acceptd numai valorile LLR

apriori ale bitilor sursa.Acest lucru se datoreaza faptului ca bitul sursa este singura
informatie comund pentru toate decodoarele, fie in ordinea intretesutd sau a
secventei initiale, in timp ce bitii de paritate sunt exclusiv pentru un anumit decodor,
si prin urmare acestia nu sunt Tn masura sa contribuie in operatia de decodare a
celorlalte decodoare.

De exemplu, la etapa b decodorul sistematic, la iesirile din etapele 1 si 2

(din figura 4.5 si mai in detaliu in figura 4.7) LLR-ul compozitului a-posteriori Lf,(b)
este format din doi vectori LLR, si anume informatia a-posteriori a bitului sursa
L%'S(b) si informatia a posteriori a bitului de paritate L%'h(b) :

15(b) < {Lgis(b); Lgf'"(b)} (4.5)

Valoarea LLR a sursei compuse a-posteriori, L‘[';"S(b) , care este prima
componenta in relatia 4.5 poate fi exprimata ca suma dintre valoarea informatiei a-
priori marita L‘Z"S(b), a valorii informatiilor extrinseci Lg(b) produse de stadiul

decodorului si de valoarea LLR a informatiei extrinseci combinate cu a canalului a
bitului sursd din egalizor L’lg's(b):

155(b) = L5(b) + [5(b) + Lg® (4.6)

care pot fi rescrise cu ajutorul relatiilor 4.4 si 4.6 ca:

L55(b) = 155(b) + [$(b) + Lif®

b-1 Ng N
=D)L Lo (d)+Le(b) + Lg® (4.7)
j=1 j=b+1
b Ng N
=2 0)+ D o)+ Lg°
j=1 j=b+1
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64 4. Turbo egalizarea

in timp ce LLR-ul de paritate a-posteriori Lf,"h(b) din relatia 4.5 poate fi exprimat
ca:
1Sheb) = shb) + Leb) (4.8)

Termenul L"ﬁ'h(b) este informatia extrinseca combinata cu a canalului al bitului de

paritate, iar Lt,',(b) este LLR-ul extrinsec corespunzator bitului de paritate.

in general, in practica turbo codarii sunt utilizate doar doud codoare
componente. De aceea, fnlocuind Ny =2 in relatile 4.2, 4.7 si 4.8, putem

determina LLR-urile a-posteriori ale egalizorului si decodoarelor, intrucét relatiile 4.2
si 4.4 pot fi folosite pentru a determina corespondenta intre intrarea a-priori la
egalizor si intrarile apriori la decodoare. Figura 4.5 ilustreaza structura egalizorului
turbo, care are principiile discutate mai sus. In cele ce urmeaza se vor descrie
principalele componente ale figurii 4.5, si anume: egalizorul si decodoarele.

4.2 Turbo Egalizor cu intrare si iesire soft

in [35] este prezentat modul in care algoritmul Log-MAP poate fi folosit ca
un egalizor GMSK cu iesire soft, Tmp[euné cu decodarea turbo. Aici iteratiile au fost
efectuate numai in turbo decodor. In acest caz, egalizorul nu a receptionat nici o
valoare a-priori de la o sursda independentd. Atunci cand se pune in aplicare
egalizarea turbo, egalizorul SISO va primi nu numai iesirile canalului, ci si
informatia apriori a decodorului SISO. Se va putea folosi algoritmul Log-MAP care
este descris in [35] pentru egalizorul GMSK cu iesire soft , dar va trebui sa se ia in
considere in plus la intrarea egalizorului turbo si informatiile a-priori de la decodorul

SISO. In mod explicit, termenul de P(um) care reprezinta probabilitatea a-priori a

bitilor de cod necesara atunci cand se evalueaza Fm(ll<,k) in relatia (4.10) nu mai
este 1/ 2, deoarece probabilitatile bitului u,, de a fi +1, respectiv -1 nu mai sunt
egale. In schimb, probabilitatea P(um)este completata cu ajutorul informatiilor a-

priori de la decodor (decodoare), dupa cum s-a vazut in relatia 4.2.

De obicei, pentru a decoda codurile convolutionale, este folosit algoritmul
Viterbi [8,9], algoritm de estimare a secventei cu probabilitate maxima. Cu toate
acestea, in egalizarea turbo este nevoie de iesiri soft, care reprezinta LLR-urile
bitilor codati individual. In urmatoarul paragraf, se va arata modul in care sunt
determinate valorile LLR ale acestor biti codati.

4.3 Decodor cu intrare si iesire soft pentru egalizarea
turbo

in egalizarea turbo blocul decodor SISO accepta intrari soft din egalizorul
SISO si genereaza LLR nu numai pentru bitii sursa, ci si pentru bitii codificati. De
aceea, decodorul trebuie sd aiba algoritmi SISO, cum ar fi algoritmul MAP, Log-Map
sau SOVA. In aceasta prezentare se va folosi algoritmul Log-MAP deoarece cu acesta
se obtin performante identice ca si cu algoritmul MAP optimal, si totodata implica
complexitate redusa.
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4.3 Decodor cu intrare si iesire soft pentru egalizarea turbo 65

Cu algoritmul Log-MAP LLR-urile bitilor sursa si cele ale bitilor codificati
care sunt dati de decodorul turbo si respectiv de turbo egalizor, pot fi calculate in
doud etape principale. Inainte de a evidentia acesti pasi se vor defini notatiile
utilizate. In decodor tranzitiile de trellis sunt notate cu indicele d, iar intervalele de
tranzitie ale egalizorului sunt reprezentate cu m . Notatia vy reprezintad bitul

sursa, in timp ce <l ,d reprezintd al / -lea bit la intervalul de trellis d al

decodorului . Referitor la intervale de tranzitie ale egalizorului, la rata intervalelor de
trellis corespunzatoare decodorului R = k / n, se observa ca numarul intervalelor de

. . . n . v . -
egalizare ale egalizorului este o in care K, este numarul de biti folositi pentru a
b

reprezenta un simbol.
De exemplu, un interval de tranzitie al decodorului la o rata a decodorului

=2 =2 intervale de egalizare BPSK. De aceea, bitii
b=
Up Si Um,; receptionati la egalizorul BPSK corespund bitilor C1,d S» C€2,d la

R =1/ 2 este echivalent cu

intervalul d al decodorului. Avand definite notatiile utilizate, pentru a determina
valorile LLR ale bitilor sursa si ale bitilor codificati, se va discuta in continuare
despre cele doua etape principale utilizate.

in primul rdnd sunt calculate valorile recursivitdtii inainte si inapoi, An(k)

si respectiv Bp,(k), precum si tranzitia metrica Fm(ll<,k) , care sunt omologii
logaritmici de domeniu ai lui g, (k) Bn(k) si ym(l/<,k). Exemplul pentru calculul
acestor valori este prezentat in algoritmul Log MAP din [35], rezultdnd pentru

calculul valorii LLR relatia (4.9) , iar pentru Fm(l/<, k) relatia (4.10) . Pentru decodor
indicele tranzitiei de trellis m se inlocuieste cu d .

> P(knk AY)

L(um|y) —In (Il<,k)3um=+1 _

> P(knk ny)
(k,k)=Up=—1

(4.9)
> exp[Am_l(/é) + Io(k, k) + B, (k)]
(k k)= =+1
> exp[Aml(/%) + I(k, k) + By, (k)]
(k k)=, =—1

=In
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Fm(l,<,k) =—?(ym—)7m)2+/n(P(um)) (4.10)

in al doilea radnd, pentru a obtine valorile LLR nu numai pentru bitii sursa
Vg ,Ci i pentru bitii codificati Cld trebuie modificata relatia 4.9 pentru decodorul

SISO. In mod explicit, pentru rata %, codorul convolutional are un numar n de

valori LLR generate la fiecare interval de trellis , in timp ce egalizorul binar produce
doar o singura valoare LLR la fiecare interval.

Din relatia 4.9 se observa ca la intervalul de trellis al egalizorului m,
numaratorul este suma probabilitatilor de tranzitie asociate cu cadile cauzate de bitul
codat u,, =+1, In timp ce numitorul este suma probabilitdtilor corespunzatoare

tranzitiilor generate de u,, =—1. Aceste probabilitdti de tranzitie pot fi scrise ca o
suma de termeni exponentiali ai caror argumente este suma dintre Am_l(ll<) ,

B (k) , si I"m(/,<,k). De aceea, la fiecare interval de trellis m al egalizorului,
valoarea LLR obtinutd este pentru bitul codificat u,, . Cu toate acestea, pentru rata
R:% a decodorului, este nevoie de valorile LLR pentru un numar n de biti

codificati. Prin urmare, pentru a determina valoarea LLR pentru fiecare bit codat
¢/,q (pentru / = 1...n), trebuie sa se ia in considerare prima data ramurile si

valoarea probabilitatilor corespunzdtoare (care este finsumarea termenului
exp((Ad_l(k)+Fd(ll<,k)+Bd(k)))) pentru care se obtine bitul codat Clg=+1¢i
ulterior ramurile care rezulta cand bitul codificat este ¢; 4 = —1. Prin urmare, relatia
4.9 este modificata pentru calculul valorilor LLR a bitilor codati ¢; 4, sub forma de
mai jos:

> exp[Ad_l(/é) + ry(k,k)+ By (k)]

(kk)=cp g=+1

> exp{Ad_l(/Q) + ry(k,k)+ By (k)]
(k,k)=c) g=-1

L(C//d| Llp) =In

~In > exp[Ad_l(/Q) + ry(k,k)+ By (k)]

(k,k)=c; g=+1
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~In > exp| Ag_1(k) + Tg(k, k) + By (k)
(k,k)=c; g=-1

unde L(c,,d ‘L’bj este valoarea LLR a bitului codat / la intervalul de trellis d , avand

in vedere faptul ca decodorul a receptionat valoarea LLR extrinseca combinata cu a
canalului, notat3 L'p .

Se va considera acum exemplul trellisului unui decodor convolutional SISO
pentru o rata R = 1/2, lungimea constréngerii codorului K = 3 RSC, asa cum este
ilustrat in figura 4.8. In acest exemplu in locul unui cod convolutional nesistematic a
fost ales codul RSC. Deoarece rata codului este R = 1/2, cuvantul de cod la iesire
este format din k =2 biti codati, c; 4 si C; 4, la fiecare interval de trellis d al

decodorului. Cuvantul de cod de la iesire pentru fiecare tranzitie este descris ca
(Cl,dlcz,d) in figura 4.8 si este dat de polinoamele generatoare Gy si Gy, care pot

fi reprezentate in forma octala ca 7 si respectiv 5. Pentru a determina valoarea LLR
pentru ¢; 4, trebuie sa se ia In considerare toate caile care dau bitul codat

Cl,d =+1.

('11'1)
11k g—— ———y@ki-l-l —mp 1
(+1,+1) ] (+1,41) ey 41
< ,”
/“\
1,41 g z b Ko-1,+1

+1,-1 ks k3 +1,-1

(-1I+1)

+1,41%k @2 ] (+1,1) |- p@ki+1,+1

Intervalul de trellis d

Figura 4.8: Trellisul pentru un decodor convolutional (K =3 RSC) la intervalul de
trellis d al decodorului, unde reprezentarea in octal a polinoamelor generatoare G

si G; este de 7 si respectiv 5.

In figura 4.8 se observd cd existd patru ramuri care indeplinesc aceasta

cerinta, si anume ramurile de stare I,<1 la k3, l,<2 la kg, I’<3 la k5 si. ll<4 la kg .
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Tindnd cont de relatia 4.9, se observa ca probabilitatea tranzitiei din starea "k la k
atunci cand fost obtinuta valoarea Lf (valoarea LLR extrinseca combinatad cu a
canalului) este data de relatia:

P(/QAkALg)zexp[Ad1(/2)+rd(/2,/<)+5d (k)] (4.11)

Prin urmare, probabilitdtile ramurii individuale asociate bitului codificat
C1,q =+1 vor fi:

P(Kinkz A lLhy) = exp{Ad_l(kll) + Iy(Ky, k3)+By (k_;)J —exp [x(kll,k_?)]
P(Kynkyalhy) = exp[Ad_l(k'Z) +Ty(Ka, k) +By (kl)J —exp [x(klz,kl)J
P(Kznky ALh) = exp[Ad_l(k,:,’) + Iy(K3,k)+By (kz)] —exp [x(k},kz)] (4.12)
P(Kgn kg nLL) = exp [Ad_ 1(Kg) + Tg(Kq,kq)+ By (k4)J - exp [x(kl4, ky )J

unde x(kl,-,kj) reprezintd suma Ad_l(kl,-)+1"d(lé,-,kj)+5d(kj) . Expresia |lui
Fd(l'<,k) pentru decodor poate fi simplificata din relatia 4.10, observandu-se ca

termenul Fd(/,<,k) este legat de patratul distantei euclidiene dintre esantionul

semnalului receptionat y,, si semnalul asteptat y,,, care este ulterior normalizat

cu 202. Expresia 4.10 poate fi extinsa la:

7 1 n n
rm(k,k):—Z—Z(y,%—2ym.ym+yﬁ7)+/n(P(um)) (4.13)
g

Semnale y,, asteptate la intrarea decodorului sunt bitii codificati de valori

+1, si respectiv -1. In consecintd, pé&tratul semnalului asteptat Ym este

intotdeauna unitar, si prin urmare poate fi ignorat. in plus, intrucat aceeasi valoare
Ym este luata in considerare pentru fiecare tranzitie de trellis, aceasta poate fi

neglijata in timpul procesului, potrivit modelului asociat, l[dsand metrica decodorului

Fd(l,<,k) , sa fie dependenta de termenul cross-corelatiei (2-ym~)7m)/202. La

intrarea decodorului este receptionat Lf continand contributia Ilui 202 [33], in

timp ce la nivel local semnalele asteptate generate sunt asociate cu tranzitiile de
trellis din cauza bitilor codati Cl,d» pentru / = 1.....n, unde n este numarul de bitilor
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de cod. Prin urmare, metrica decodorului Fd(l,<,k) la intervalul de trellis d al
decodorului poate fi exprimat ca [33]:

n=2 )
Tk, k)= (é A .c/,d] +1n(P(vq)) (4.14)
/=1

unde P(v4) este probabilitatea a-priori a bitului sursa vy . Dupd calcularea lui

Fd(ll<,k) , pot fi determinati termenii Ad_1(1/<) si Bg(k) . Prin urmare,
probabilitatea ca ¢; 4 =+1 sd fi fost transmis la intervalul d stiind cd a fost

receptionat Lf’ este determinatd de suma probabilitatilor ramurii individuale

asociate lui ¢; g =+1 si anume:
P(kinkz ALp), P(kankynlp), P(ksnkz alp) sio P(kgnkgalp)

Similar, trebuie luate in considerare toate caile din figura 4.8, care dau

/¢ =—1, si anume ramurile de la starea kll la kq, klz la k3, kl3 la kysi. kl4 la k5.

Cu aceasta observatie, si cu ajutorul figurii 4.8 se calculeaza probabilitatile ramurii
individuale asociate cu bitul codificat ¢,qd=-1, dupa cum urmeaza:

P(kl/\kl /\Llp) = exp Ad—l(k1)+Fd(kllkl)-’_Bd(kl)] =eXp[X(k1,k1)]
P(kz/\k3 /\L'b):exp Ad_l(k2)+rd(kz,k3)+Bd(k3) = exp X(k2,k3)
P(k3/\k4 /\Lip):exp Ad_l(k3)+Fd(k3,k4)+Bd(k4) = exp X(k3,k4) (415)

P(k4/\k2/\Lll'9)ZEXp Ad—l(k4)+Fd(k4/k2)+Bd(k2) = exp X(k4,k2)

Ca si mai inainte, se poate calcula probabilitatea ca g =-1 sa fi fost

transmis la intervalul de trellis d, dat fiind faptul ca a fost receptionat Lf’ prin
luarea sumei probabilitatilor ramurii individuale a:

P(kinkynll), P(kynkz ally), P(kznkgnall) sio P(kgnka L)

Cu ajutorul relatiilor 4.4 si folosind relatiile 4.11, 4.12 si 4.15, se poate
exprima valoarea LLR pentru primul bit codat ¢; 4ca:
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Z P(knk ALh)
(k,k)=c; y=+1

z P(knk AlLh)
(k,k)=c; g=-1

L(C//d| L{D) =In

=In Pllanks » le) + Plkan kg~ le) +P(k3nka /\L{o) +P(kgn kg n Li))

P(kynkynll)+P(kynkz nlly)+ P(k3nkg alLp)+P(kgnky all)

=In|exp (x(kll,k_;)J + exp {x(klz,kl)] +exp [x(kl_g,kz)J + exp [x(kl4,k4)n

-1

3

exp [x(kll, kl)] +exp [x(klz, k_—,»)J +exp [x(ki;,k;;)} + exp(x(k;,, kZ)H (4.16)

Intrucat termenul L(c1,d|L§’) poate fi exprimat ca logaritmul natural al unei

sume de exponentiale, o relatie generalizata care foloseste logaritmul Jacobian
(4.17)

ln[i eXkJ = J(xV,J (XV—1/ vy J (x3, J(xz,xl)))) (4.17)
k=1

poate fi utilizata, pentru a calcula valoarea LLR, a bitilor codati C1,d ,la intervalul de

trellis d. Prin utilizarea aceleasi abordari ca si mai sus, se poate demonstra ca
valoarea LLR a bitului codat C2,d este data de:

Z P(knk A L)
(k,k)=cy g=+1
2 P(knk AlLh)

(kk)=cz g=-

L(c2/d|L’b) —In (4.18)

P(kl/\k3 /\Llp)+P(k2/\k1/\L{D)+P(k3/\k4/\Llp)+P(k4/\k2 /\Llp)

=In
P(kl/\kl/\L{D)+P(k2/\k3 /\L{D)+P(k3/\k2 /\Llp)+P(k4/\k4 /\Llp)

=1

3

exp (x(kll,k_;)J + exp {x(klz,kl)] +exp [x(k},k;;)} +exp {x(k;,, kZ)D
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—In [exp {x(kll,kl)J + exp [x(klz,k_g)J +exp [x(kl3, kZ)J +exp [x(k;,, /q)]]

Este apoi utilizata relatia 4.17 (relatia generalizata care foloseste logaritmul
Jacobian) pentru a calcula suma termenilor exponentiali in relatiile 4.16 si 4.18,

pentru a obtine valorile LLR L(c2,d|Lip) ale bitului codat Cod s la intervalul d de

trellis.

4.4 Exemplu de egalizare turbo

In scopul de a evidentia principiul de egalizare, se considera un sistem
simplu care utilizeaza o codare convolutionald si o modulatie BPSK. Acesta transmite

pe trei cai si utilizeaza la receptor un egalizor turbo, asa cum se arata in figura 4.10.

Simbolul spatiat in canalul static este detaliat in figura 4.9. Codorul foloseste
polinoame generatoare octale Gp=7 si G;=5 la o ratd R = 0,5, lungimea

constrangerii fiind K = 3, RSC. Structura de trellis corespunzatoare decodorului si
tranzitiile sunt ilustrate in figura 4.8. Aceasta schema a egalizorului turbo, contindnd
un egalizor de canal bazat pe trellis si un decodor de canal, a fost prima data
introdusa in figura 4.2. Intrucat dispersia maxima a raspunsului la impuls al
canalului este doud perioade de bit (14 =2), trellisul bazat pe egalizarea BPSK

necesita patru stari (2Td_2 =4), asa cum se vede in figura 4.11. Fiecare dintre
aceste patru stari poate fi privita ca starea unui registru de deplasare care poseda
doua elemente de memorie. Prin urmare aceste stari pot fi reprezentate de doi biti.
Daca se ia in considerare starea 1 din figura 4.11 se observa ca aceasta corespunde
bitilor 1 si 0 in registrul deplasare, unde bitul 0 este primul bit. Pentru un bit de
intrare de 1, bitul 0 este deplasat, in timp ce bitul de intrare 1 este memorat. In
consecinta, noua stare in care s-a ajuns este starea 3, intrucadt registrul de
deplasare contine bitii 1 si 1. Aplicarea aceluiasi rationament, pentru oricare dintre
toate celelalte tranzitii de stare legitime produce structura de trellis din figura 4.11.

1.0
0.815
0.8

0.6
0.407 0.407
0.4

Ponderea caii

0.2

0.0
0 T 2T

Intarzierea [perioada de bit]

Figura 4.9 Simbolul spatiat in canalul static cu trei cai
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Codor

convolutional

Decodor

Dispozitiv de
intretesere aleator
Lungime=10 biti

convolutional

Dispozitiv de de-
intretesere aleator
Lungime=10 biti

»| Modulator
o BPSK
v
Canal
+
/T Egalizator |
h \A/_ LOG MAP |~
A

_____________________________________________________________

Dispozitiv de
intretesere aleator
Lungime=10 biti

Figura 4.10: Schema unui sistem utilizand codarea convolutionald, modulatia BPSK
si schema egalizorului turbo din figura 4.2.

in acest exemplu, secventa transmisd este formatd din 10 biti de date si
inca 3 biti terminali, cu interleaver aleator de 10 biti.

Starea 0 -

e Un=-1

Figura 4.11. Reprezentarea tranzitiilor legitime pe trellis ale egalizorului

In continuare se va descrie functionarea egalizorului turbo, incepand cu

generarea de catre egalizor a valorii LLR a-posteriori, care apoi este prelucratad

pentru a extrage informatiile extrinseci combinate cu ale canalului pentru

a fi
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trimise la decodor. Ulterior, se arata modul in care aceste informatii extrinseci
combinate cu ale canalului sunt utilizate de catre decodor pentru a genera valoarea
LLR a-posteriori, care, ca si in egalizor este procesata pentru a obtine informatia
extrinsecd, inainte ca aceasta sa treaca finapoi la egalizor. Pentru simplitate, toate
valorile cu virguld au fost rotunjite la o zecimala. Egalizarea canalului bazata pe
trellis foloseste algoritmul Log-MAP. Pentru a calcula valoarea LLR a bitului up,,

valorile Fd(k,k), Am_l(l,<) si By(k) trebuie sd fie evaluate si utilizate in comun.
Acest lucru va fi demonstrat numeric in urmatorul exemplu. In acest exemplu, cei
cinci biti sursa si corespunzator cei zece biti codati convolutional sunt specificati in
Tabelul 4.1.

Intervalul de trellis Bitii sursa | Bitii codati Bitii codati

al decodorului (d) intretesuti
1 +1 +1, +1 +1, -1
2 +1 +1, -1 +1, -1
3 -1 -1, -1 +1, +1
4 -1 -1, +1 -1, +1
5 +1 +1, -1 -1, -1

Tabelul 4.1: Bitii sursa transmisi si bitii codificati corespunzatori produsi de un codor
convolutional recursiv la o rata R=1/2 si K=3 folosind polinoamele generatoare
octale Gy =7 si Gy =5

Ulterior, acesti biti codificati sunt rearanjati cu ajutorul unui bloc de
intretesere numit interleaver de canal de marime 2 x 5, rezultdnd noua secventa,
detaliata in tabelul 4.1. Acesti biti intretesuti sunt modulati BPSK inainte de a fi
transmisi prin canalul static cu trei cai din figura 4.9.

Zgomotul termic aditiv, alb, gaussian afecteaza semnalul receptionat.
Semnalul este egantionat si stocat intr-un buffer, pand cand toti cei zece biti codati
si ultimii trei biti (bitii terminali) ajung la receptor. In aceasta etapa, se poate incepe
sa se calculeze metrica tranzitiei Fm(ll<, k) pentru toate intervalele de trellis. Figura
4,12 ilustreazd tranzitiile in primele trei intervale de trellis. incepand de la starea 0
la intervalul de trellis m =1, valoarea initiala Ap(0) este de 0.0, in timp ce valorile

I3(0,0) si ;(0,1) sunt calculate folosind urmatoarea relatie (4.19):

Fm(é,5)=—#(ym—)?m)2+/n(P(um)) (4.19)

in relatia 4.19 vy, ¥, P(un,) reprezintd esantionul semnalului depreciat

receptionat din canal, semnalul receptionat estimat si respectiv informatia a-priori a
bitilor codificati. In prima iteratie, informatia a-priori nu este trimisda inapoi de
decodorul de canal la egalizor. Prin urmare, termenul P(un) este 1/2, indicand
faptul cd bitii 1 si -1 au probabilitate egald de a se produce. Termenul A, (k) din
relatia 4.9 se calculeaza cu ajutorul relatiei de mai jos (4.20), fiind dependent de

Ap (k) si Ik, k)
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Am(k)=In| > exp Am_1(1'<)+rm(/<,/<)1

toti Kk

(4.20)

In felul acesta pot fi determinate noile valori pentru A1(0) si Ay (1) .

Consideram tranzitia de la starea 0 la starea 0. Din moment ce valorile termenilor
I'1(0,0) =-0.3 si Ap(0)=0.0, termenul A;(0) devine:

Am_1(k=0) = /n[exp{Amzl_l(/Q =0)+ Ipy_y(k =0,k = O)U

in timp ce A;(1)este:

A;(0)=0.0+(-0.3)=-0.3

An_1(k =1) =/n(exp[Am11(/< =0)+ py_y(k =0,k = 1)”

Ao (0) =0.0

A;(1)=0.0+(-0.5) =

A1 (0)

0 @] (0,0)=-0.3

~
~

(0, 1) =-0.5

l®

‘@

‘e

m=1

(4.21)
(4.22)
A, (0) =-5.5 A; (0) =-7.7
(0, 0) =-10.6 }.
r (0, 1) =-6.0 (2, 0) =-6.0
o As(1) =-4.4

Ay (1) =-2.8

(0, 1) =-1.2

m=2

(3, 2) =-0.8

‘{_ra (3,3) =02

A;(3) =-1.7

m=3

As(3) =-1.7

Figura 4.12 Calcularea termenului A, (k) pentru egalizorul turbo din figura 4.10

prin recursivitate fnainte utilizdnd modelul de canal din figura 4.9 si o serie de valori

Fm(ll<, k) care au fost calculate.
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La urmatorul interval de trellis, pentru m =2, se repeta acelasi proces de
actualizare. Cu toate acestea, in al treilea interval exista mai mult de o tranzitie prin
care se ajunge la o stare particulard. Daca se ia in considerare starea 2, in cazul in
care exista, fuzioneaza tranzitiile de la starea 1 si starea 3. In aceasta situatie, noua
valoare a lui A3(2) pentru starea 2 este:

Ap_3(k =2) = /n{exp[Amz(/é = 1)+ Ipy_z(k =1,k = 2)U

+exp{Am=2(ll< =3)+Iy_3(k =3,k = 2)1

A3(2) =In(exp(-2,8-2,7) +exp(-1,7 - 0,8))
=In(exp(-5,5) +exp(-2,5))

care pot fi calculate folosind logaritmul Jacobian [27] si un tabel, pentru a evita
transformarea logaritmului natural si calculele exponentiale, obtindndu-se:

In(exp(-5,5) + exp(-2,5)) = max(-5,5;,-2,5)+In (1 +exp (—|—5, 5-(-2, 5)|))
-5,5-(-2,5)]=3

din tabel fdiff:
=-2,5+0,05=-2,45

Intervale pentru fgyg In(1 + exp(—fqs))
fore > 3.70 0.00
3.70 > fgr > 2.25 0.05
2.25 = f4s > 1.50 0.15
1.50 > fye > 1.05 0.25
1.05 > fyi > 0.70 0.35
0.70 = f4 > 0.43 0.45
0.43 = f4 > 0.20 0.55
fae < 0.20 0.65

Tabelul 4.2 Valorile logaritmului pentru diferite valori ale fg;¢

Din tabelul 4.2 pentru fg s+ =3 se obtine 0.05 [27]. Aceeasi operatie se
realizeaza pentru toate celelalte stari din intregul trellis, pdna cand toate valorile
An sunt obtinute. Tabelul 4.2 este utilizat cu scopul de a evita logaritmul natural si
calcule exponentiale. Valoarea fy este valoarea absoluta a diferentei dintre

argumentele functiei exponentiale.
Calcularea termenului B,(k) de recursivitate fnapoi, implicd o abordare

similard. Punctul de plecare este la sfarsitul trellisului, la m = 13. Initial, valorile
Bp,_13(k) la intervalul de trellis m=13 sunt stabilite la 0.0 - figura 4.13. De

asemenea, se observa ca restul de trei biti terminali cu valoarea -1 au fost inserati
in secventa transmisa la intervale de trellis m=11, m=12 si m= 13, singurele
tranzitii legitime la aceste intervale sunt datorate bitului de -1. Prin urmare,
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tranzitiile corespunzatoare transmisiei unui bit +1 sunt nelegitime si, prin urmare,
nu sunt luate in considerare.
Pentru a calcula valorile B,,_;>(k), se utilizeaza relatia de mai jos:

B, (k) =In > exp[Bm(k)+Fm(ll<,k)} (4.23)
toti k

De exemplu, pentru a determina valoarea B,,_j_1>(k) (12:0) la m=13 sunt

necesare numai valorile B,,_;3(k) (k=0) si I'm_;3(k) (k =0,k =0), obtindndu-
se.

Bm_1=12(k = 0) = /n[exp{Bm:13(k = 0)+Fm=13(k = O,k = O):U
= In(exp(0,0+57,5)) = 57,5
Acest lucru se datoreaza faptului ca existd o singura cale legitima, cauzata
de bitul terminal -1. Dupa cum se vede in figura 4.13, acest proces de recursivitate

fnapoi se repeta cu scopul de a determina valorile By,_;_;;(k) corespunzdtoare

starilor k = 0.....3 la intervalul m=12, cu toate ca din cauza ultimilor trei biti -1

numai Bm_1=11(l,< =0) si Bm_1=11(//< = 2) trebuie s fie calculate. In aceastd etaps,
nu se utilizeaza relatia 4.17, deoarece exista o singura cale generata de bitul -1,

care poate fi luata in considerare, la starile (IQ =0) si (I/< =2).

in consecinta, termenul Bm_l(l’<) , in relatia 4.23 este exprimat ca

logaritmul natural al unui singur termen exponential. La intervalul de trellis m=10
sunt, de asemenea, luate in considerare cadile asociate cu bitul +1 ca in figura 4.13,
deoarece aceste tranzitii nu mai sunt determinate de bitii terminali -1.

Avand in vedere starea 0, se observa ca exista doua tranzitii care parasesc
aceasta stare in timpul intervalului de trellis m = 10, unde prima ajunge la starea 0,
iar cealalta la starea 1. Prin urmare, probabilitatile acestor tranzitii care pornesc din
starea 0 in intervalul m = 10 sunt insumate rezultand:

B 1.9(k =0) = /n[exp[Bmlo(k =0)+ Ip_go(k =0,k = O)U

+exp{Bm:10(k = 1)+ g0k =0,k = 1)}

=In (exp (1 70,7 +(-4, 6)) +exp (1 62,9 +(-1, 8)))
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— max(166,1;161,1)+ In (1 +exp(-|166,1- 161, 1|))

din tabel fy=[166,1-161,1|=5
=166,1+0,00 = 166, 1
unde din nou a fost folosita relatia generalizata 4.17, pentru a simplifica calculul

logaritmului natural, al unei sume de exponentiale, la o operatie care implica un
proces de maximizare si 0 operatie cu tabelul 4.2 [27].

Bg (0) =166.1 BlO (0) =170.7 Bn (0) =114.7 Blz (0) =57.5

Q_|r10(o, 0) =-4.6 &Jrn(o, 0) =56.0 ;._[ru(o, 0) =57.2 ;.Jrg(o, 0) =575 |q

N B13(0) =0.0

[F0(0,1) =-1.8 |[r0(2,0)=-1.8 ||r1(2,0) =53.4 |[r,(0,0) =56.0 |

® °
Bis(1) =0.0
o [ J
B3 (2) =0.0
\
|r10 (3,2) =-0.2 | \ |r11 (3,2) =44.1 |
— \

.Klrw (3, 3) =-1.3 B/ o o .
Bs (3) =167.9 Bio (3) =157.8 Bis (3) =0.0

m=9 m=10 m=11 m=12 m=13

Figura 4.13. Calcularea termenului Bm(ll<) pentru egalizorul turbo din figura 4.10
prin recursivitate Thapoi utilizand modelul de canal din figura 4.9 si o serie de valori

Fm(ll<, k) care au fost calculate.

Prin repetarea recursivitatii inapoi de mai sus pot fi determinate toate
valorile B,(k) pentru starile k =0.....3 si intervale m=0.....13, dintre care unele

au fost calculate pentru a fi ilustrate, in figura 4.13.
Avand determinate valorile A, (k), By, (k) pentru toate starile si valorile

F(I/<,k) asociate cu toate tranzitiile, poate fi calculata valoarea LLR corespunzatoare
bitului u,, utilizdnd relatia 4.9.
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Acest lucru presupune identificarea tranzitiilor de trellis cauzate de bitul
Uy = -1 si insumarea probabilitatilor de tranzitie a fiecdrei cai. Deoarece, conform

relatiei de mai jos 4.24

P(um = +1|y)
L(Um|y) U /nLP(um—:M} (4.24)

probabilitatile asociate pot fi exprimate ca o suma de termeni exponentiali, valoarea
LLR fiind logaritmul natural al unei sume de valori exponentiale. Prin urmare, pentru
a reduce complexitatea asociata cu calcul exponentialelor si logaritmilor, pot fi din
nou utilizate relatia generalizata 4.17 si tabelul 4.2 .

Figura 4.14 (a) ilustreaza setul de tranzitii la intervalul de trellis m=6

cauzate de u,=-1, in timp ce figura 4.14 (b) descrie setul de tranzitii
corespunzdtoare unui bit u,, =+1, care au fost extrase din trellisul generic, dupa

cum se vede si in relatiile 4.12.
Considerand acest interval de trellis ca un exemplu, logaritmul natural al
probabilitatii de tranzitie asociate cu bitul u,, = -1 este dat de logaritmul natural al

numitorului in relatia (4.24), rezultand:
In| P(um = ~1|y) | = Infexp(As (0) + ' (0,0) + Bg (0)) + exp(As (1) + I's (1,2) + B5 (2))
+exp(As (2)+ I'6(2,0)+Bg (0)) +exp(As (3) + I's(3,2) + Bs (2)) (4.25)

Deoarece relatia (4.25) este logaritmul natural al sumei de patru termeni
exponentiali, relatia generalizata care foloseste logaritmul Jacobian (4.17) este
aplica recursiv, rezultand:

In [P (Um =1 y)] = In[exp(~7,1+(~2,8) + 162,9) + exp(~4,4 +(~1,0) + 164, 8)

+exp(-3,9+(-1,2)+162,9) +exp(-2,8 +(-2,2) + 164,8)]
=159,4

~ In[exp {max(l 53,0,159,4)+0, 0] +exp(-3,9+(-1,2)+162,9)
TAB

+exp(72, 8+(-2,2)+164, 8) 7

=159,55

~In|exp {max(l 59,4;157,8)+0, 15] +exp(-2,8+(-2,2)+164,8)
TAB

~ max (159,55;159,8)+0,55 ~ 160,35 (4.26)
0,22
TAB
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As(0) = -7.1 B (0) = 162.9
As(1) = -4.4 Be (1) = 165.9
As(2) = -3.9 Be (2) = 164.8
As(3)=-2.8 @ Bs(3)=166.2
m=5 m=6 m=7

(a) Tranzitiile corespunzatoare bitilor u,, = -1

As(0)=-7.1 @. @ Bs(0)=162.9
re (0, 1) = -1.2
As(1) = -4.4 A Bs (1) = 165.9
LR s
\ Fe (2, 1) = -1.0
\ /’
\o
//\
// \
As(2)=-39 ¢ AN @ B:(2)=1648

re(1,3) = -2.2
\
\
\
\
As(3)=-28 @[3 3)=-46 Mg B:(3)=166.2
m=6

m=5 m=7

(b) Tranzitiile corespunzétoare bitilor u,, = +1

Figura 4.14 Tranzitiile de trellis ale egalizorului, care au fost luate in
considerare atunci cand calculdm valorile LLR corespunzatoare bitilor -1 si +1 la
intervalul de trellis m=6

in mod similar sunt grupate impreund cdile corespunzatoare bitului Ump =+1,

iar cu figura 4.14 (b) se va obtine logaritmul natural al probabilitatii de a receptiona
bitul u,, =+1 avand in vedere faptul ca a fost transmis y:
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In [P (tm = +1 y)] = In[exp(~7,1+(~1,2)+ 165,9) + exp(-4,4 + (-2, 2) + 166, 2)

+exp(-3,9+(-1,0)+165,9) + exp(-2,8 + (-4,6) + 166, 2)]
=159,75

~ In[exp {max (157,6;159,6)+0, 15} +exp(-3,9+(-1,0)+165,9)
TAB
+exp(—2,8 +(-4,6)+ 166, 2)]

-161,25

~In|exp [max(159, 75;161,0)+ 0,25] +exp (—2, 8+(-4,6)+166, 2)
TAB

~ max(161,25;158,8)+0,05 ~ 161,3 (4.27)
v,.0>
TAB

Conform relatiei 4.24

P(um = +1|y)

L(um|y) U /n{P(um - —1|y)

J:lnP(um =+1|y)-InP(um =-1y)

Prin urmare, cu ajutorul rezultatelor obtinute din relatiile 4.26 si 4.27
valoarea LLR a posteriori a bitului u, la intervalul de trellis m =6 este:
161,3 - 160,35 = 0.95.

Prin aplicarea aceluiasi rationament la toate starile de trellis, pot fi
determinate valorile LLR a posteriori a tuturor celor 13 biti v, .

In tabelul 4.3 se prezintd bitii codati si transmisi pe canal, care au fost
intretesuti, obtindnd secventa (TXD-C). Sunt de asemenea prezentate in tabel
valorile LLR a-priori (APRI), valorile LLR a-posteriori (APOS), valorile LLR extrinseci
combinate cu ale canalului (EXT) si biti de decizie (DCSN) din prima iteratie a
egalizarii turbo.

Intervalul de trellis m al egalizorului

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 | 11 12 13

APRI 00,00/|00}00j00}00}00}00}0,0(0,0]0,0] 0,0 0,0

APOS |2,7/2,1,-0,5]1,1/-0,1/1,0]-0,6]0,2|-0,4|-6,5|-123]-199,9|-116,2

EXT 2,7 2,1[-0,5/1,1]-0,1]1,0[-0,6]/0,2-0,4]-6,5[-123]-199,9|-116,2

ITXD-C 1 1 -1 1 1 -1 1 -1 | -1 -1 -1 -1
1

-1
DCSN 1 1 -1 1 -1 -1 1 -1 | -1 -1 -1 -1

Tabelul 4.3. Diferite metrici de egalizare extrase din simuldri dupa prima iteratie
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in prima iteratie egalizorul nu receptioneaza informatie a-priori si prin
urmare valorile din tabel sunt 0,0. Din valorile LLR a-posteriori calculate, bitul
detectat este determinat cu ajutorul unui prag de zero, adicad se va lua o decizie de
+1 atunci cand valoarea LLR este = 0 si -1 cand valoarea LLR este <0. Valoarea
APOS de 1.0 la m = 6 a fost determinata prin rotunjirea valorii de 0,95 calculate
anterior. In tabelul 4.3 se observa ca au fost facute patru erori, care sunt afisate
cu bold. In aceasta etapa, s-a aratat cum este determinatd valoarea LLR
corespunzdtoare bitului u,, de egalizorul Log-MAP, folosind exemplul unui sistem

simplu BPSK codat convolutional. in etapa urmé&toare, valoarea LLR generatd de
egalizor (EXT) este trimisa la decodorul de canal.

Dupa cum s-a mentionat anterior, o regula esentiala pentru egalizarea turbo
este ca informatiile de intrare pentru un bloc particular in iteratia curentd nu trebuie
sa includa informatiile care au contribuit la acel bloc particular fin iteratia anterioara,
deoarece informatiile utilizate in iteratii consecutive ar fi dependente unele de altele
si prin urmare, nu s-ar reusi obtinerea unui castig in urma iteratiei.

De aceea valoarea LLR a-posteriori, care contine informatiile extrinseci
combinate cu ale canalului, plus informatiile a-priori furnizate de decodorul de canal,
trebuie sa fie prelucratd pentru a elimina contributia anterioara a decodorului (sub
forma valorii LLR a-priori) inainte ca aceasta sa treaca la decodor. Acest lucru este
realizat prin stocarea contributiei precedente a decodorului si scazand-o din valoarea
LLR a-posteriori produsa de egalizor, dupa cum se vede in figura 4.10.

Deoarece in prima iteratie nu exista nici o informatie a-priori generata de
decodor, contributiile APRI corespunzatoare din tabelul 4.3 sunt zero si, prin urmare,
valoarea LLR a-posteriori continand informatiile extrinseci combinate cu ale canalului,
pot fi transmise direct la decodor. Se observa de asemenea, ca egalizorul produce
valori LLR, si pentru ultimii trei biti (cei trei biti terminali -1 de la emisie). Desi
aceste valori LLR, ale ultimilor trei biti, nu sunt cerute de decodor, acestea sunt
folosite n procesul de egalizare.

Avand descrisa functionarea egalizorului Log-MAP, in continuare se va
descrie functionarea decodorului Log-MAP, in contextul egalizarii turbo. Dupa cum
se vede In Figura 4.5, decodorul primeste valoarea LLR extrinseca combinata cu a

canalului L’b = {LZS,L%h} , care a fost de-intretesuta. Aici, rolul deinterleaverului este

de a minimiza corelatia intre informatiile de intrare ale egalizorului si intrarea
decodorului. De asemenea, ajuta la transmiterea informatiilor in ordinea corecta la
decodor, deoarece anterior interleaverul de canal n. din figura 4.5 rearanjeaza bitii
in ordinea cerutd de egalizor. In acest exemplu se utilizeazd un codor K = 3 RSC,
utilizand polinoame generatore octale Gp =7 si Gy=5 la o rata R = 1/2
Deoarece lungimea constrangerii este K=3, trellisul decodorului contine
2K-1_22 _4 stari, asa cum este ilustrat in figura 4.8

Ca si in egalizorul Log-MAP, decodorul Log-MAP calculeaza, valorile Ay, (k), Bmpn(k)

si Fm(l/<,k), pentru toate starile si respectiv toate tranzitiile de trellis. Calculul lui

Fm(ll<,k) care se face folosind relatia (4.14) poate fi simplificat, deoarece bitii

codati receptionati si patratul bitilor codificati asteptati sunt intotdeauna constante
pentru toate tranzitiile de trellis.

In comparatie cu intervalul de trellis al egalizorului care se noteaza cu indice
m , la decodor se va folosi d . Odata ce acesti parametri sunt calculati, sunt
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82 4. Turbo egalizarea

determinate valorile LLR atdt pentru bitii sursa cat si pentru bitii codati, fata de
decodarea turbo unde calculul se face doar pentru valorile LLR ale bitilor sursa. De

) v 1 . . . .
aceea, la fiecare rata R =3 a trellisului decodorului sunt produse valorile LLR a

celor doi biti codificati. In continuare se va ardta cum este determinat3 valoarea
LLR a fiecarui bit codat.

A (@)= 21 B.(0) = 3.2

As(1)=2.1 Bs(1) = 3.3
As;(2) = 1.0 B4 (2) = 3.3
A;(3)= 0.4 Bs(3) = 3.2
d=3 d=4 d=5

(a) Tranzitiile corespunzdtoare bitilor codati ¢; 4 = -1

A;(0)=2.1 B4 (0) = 3.2
3 Q\ v 4
N o ra(1,0)=1.0
\\ P
/\,
-’ \
7z \
As(1)=21 @7 \ B.(1)= 3.3
N /,0
N o

/'\
|r4(2, 1) =o.1| |r4(0, 2) = 1.o|
i \

g

As(2)=1.0 ¢~ @ B:(2)=33

A(3)=04 @[B/3)=01],9 Bi(3)=32

d=3 d=4 d=5

(b) Tranzitiile corespunzatoare bitilor codati Cp,4=+1

Figura 4.15 . Tranzitiile de trellis ale decodoarelor de canal cu K=3 RSC si R=1/2,
care au fost luate in considerare atunci cand se calculeaza valorile LLR
corespunzatoare bitului ¢z 4, care este primul bit codat la intervalul de trellis d=4.

(Trellisul este bazat pe figura 4.8)
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in figura 4.15(a) este prezentaty o parte din trellisul decodorului la
intervalul de trellis d = 4, pentru setul ramurilor corespunzatoare primului bit codat

C1q4=-1, in timp ce in figura 4.15(b) se ilustreaza grupul tranzitiilor de trellis
cauzate de c; 4 = +1. Atunci cand este utilizat un codor sistematic, valoarea LLR a
primilor biti codificati C1,4 constituie valoarea LLR a bitilor sursa.

Similar cu abordarea in cazul egalizorului Log-MAP, sunt determinate valorile
/n[P(c1,4 :+1|L’b)} si In[P(c1,4 :—1|L’b)} , pentru a calcula valoarea LLR pentru
C1,4 - Din figura 4.15(a) si folosind relatia 4.4, se obtine termenul

In [P(c1/4 =1 L’pﬂ , care este dat de:

/n[P(c1/4 ~ -1 L’b)] ~ In[exp(2,1+(~1,0)+ 3,2) +exp(2,1+(~1,0)+ 3, 3)

+exp(1,0+(-0,1)+3,2)+exp(0,4+(-0,1)+ 3,3)]
=5,05

~ In[exp [max (4,3;4,4)+0, 65] +exp(1,0+(-0,1)+3,2)
TAB

+exp(0,4+(-0,1)+3,3)]
=5,4

~ ln[exp[max(5,05; 4,1)+ 0,35] + exp(0,4 +(-0,1)+3, 3)]
TAB

~max(5,4;3,6)+0,15 ~ 5,55
2t
TAB

in timp ce ln[P (C1,4 = +1| L’pﬂ poate fi scris ca:

ln[P(c2,4 =+ L’b)} —In[exp(2,1+1,0+3,3)+exp(2,1+1,0+3,2)

+exp(1,0+(-0,1)+3,2)+exp(0,4+(-0,1)+3,3)]

=7,05

~ In[exp [max(6,4; 6,3)+0, 65] +exp (1,0 +(-0,1)+3, 2)
TAB

+exp(0,4+(-0,1)+3,3)]
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=7,1

~ /n[exp[max(7, 05;4,1)+ 0,05] + exp(0,4 +(-0,1)+ 3,3)]
——

TAB
~max(7,1,3,6)+0,05~7,15
272
TAB

Din relatiile de mai sus, valoarea LLR pentru bitului c; 4 la intervalul de

trellis d = 4 este:
/n[P(c1/4 ~ +1] L’},)} —ln[P(c1,4 — 1 L’;,)} =7,15-5,55=1,6

Urmand aceeasi abordare poate fi calculatd valoarea LLR pentru cel de-al
doilea bit codat c, 4 la intervalul d=4. In mod explicit, trebuie sd se calculeze
/n[P(c2/4=—1|L’b)} si /n[P(c2/4:+1|L’bﬂ prin luarea in considerare a unui set
diferit de tranzitii, care au fost determinate de biti codati C2,4 =+1 si respectiv
C2,4=-1. ( asa cum se vede din diagrama de trellis din figura 4.8). Avand in

vedere setul de tranzitii corespunzator bitului C2,4 = -1 prezentat in figura 4.16(a),

termenul ln[P(c2,4 =1 L’bﬂ este:

In [P (c2/4 -1 L’bﬂ = Infexp(2,1+(~1,0) + 3,2) + exp(2,1+(~1,0) + 3, 3)

+exp(1,0+0,1+3,3)+exp(0,4+0,1+3,2)]

=5,15

~ ln[exp[max(4, 3;4,4)+ 0,65} +exp(1,0+0,1+3,3)
TAB

+exp(0,4+0,1+3,2)]

=5,4

~ ln[exp{max(S, 15;4,4)+ 0,25] +exp(0,4+0,1+3,2)]
TAB

~max(5,4;3,7)+0,15 ~ 5,55
A
TAB
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As(1)=2.1

49 B4 (1) = 3.3

| r(2,1) =0.1 |, r4(1,2)=-1.0|

As(2)=1.0 .«” \. B4(2)=3.3

A3)=04 @[3 3N=01|,9 B(3)=32

d=3 d=4 d=5

(a) Tranzitiile corespunzatoare bitilor codati C2,4=-1

As(0)=21 @ * B4 (0) = 3.2

| r4 (0, 2) =\1.o | | rs(1,0) = 1.0 |
\ P4

A)=21 ¢~ N ® B:i(1)=33

As(2) = 1.0 Bs(2) = 3.3
A;(3) = 0.4 Bs(3) = 3.2
d=3 d=4 d=5

(b) Tranzitiile corespunzatoare bitilor codati Co,q=+1

Figura 4.16. Tranzitiile de trellis ale decodoarelor de canal cu K=3 RSC si R=1/2,

care au fost luate in considerare atunci cand se calculeaza valorile LLR

corespunzatoare bitului ¢, 4, care este al doilea bit codat la intervalul de trellis

d=4. (Trellisul este bazat pe figura 4.8)
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Luand in considerare toate tranzitiile de trellis posibile corespunzatoare bitului

€2 4=+1, /n[P(c2,4 = +1| L’pﬂ poate fi calculat in felul urmator:
ln[P(c2,4 =+ L’,'Dﬂ ~Infexp(2,1+1,0+3,3)+exp(2,1+1,0+3,2)

+exp(1,o +(-0,1)+3, 2) + exp(o,4 +(-0,1)+3, 3)]
=7,05

~ In[exp {max (6,4,6,3)+0, 65] +exp(1,0+(-0,1)+3,2)
TAB

+exp(0,4+(-0,1)+3,3)]

=7,1

~ ln[exp{max(7, 05;4,1)+0, 05] +exp (0,4 +(-0,1)+ 3,3)]
TAB

~max(7,1;,3,6)+0,05~7,15
Ny
TAB
Rezultd cd valoarea LLR a-posteriori pentru bitul c; 4 =1 la interval d =4

este 7,15-5,55=1,6 . Pentru a determina valorile LLR ale bitilor codificati,

aceasta operatiune se aplica la toate intervalele tranzitiei de trellis din trellis.

In ultima iteratie, se calculeaza doar valoarea LLR a posteriori a bitului
sursa in loc de doi biti codificati, deoarece trebuie sa fie determinati numai bitii
sursa transmisi. In exemplul prezentat decizia privind bitii sursa, bazata pe valorile
LLR a-posteriori ale acestora, a fost facuta chiar dupa prima iteratie, dupa cum
vede in tabelul 4.4. Aceasta decizie a fost invocata pentru determinarea
performantelor de decodare a codului convolutional utilizand algoritmul Log-MAP,
care este echivalent cu performanta egalizarii turbo dupa o iteratie de egalizare
turbo. Cu toate acestea, in general, bitii detectati sunt determinati numai in iteratia
finala.

Metricile numeroase care caracterizeaza decodorul convolutional din figura
4,10 au fost extrase din simuldri, dupa prima iteratie de egalizare turbo si
prezentate in tabelul 4.4 . Prima datd se va lua in considerare informatiile primite
de decodorul Log-MAP, urmata de informatiile de la iesirea decodorului.

Se observa in tabelul 4.4 ca decodorul convolutional nu receptioneaza
niciodatd informatiile a-priori (APRI-S) cu privire la bitul sursd, cu exceptia cazului
in aceste informatii pot fi extrase dintr-o altd sursa independentd, cum ar fi un alt
decodor convolutional.

LLR-ul extrinsec (EXT-C) este calculat prin scaderea LLR-ului corespunzator
informatiei extrinseci combinate cu a canalului (RXD-LLR) din valoarea LLR a-
posteriori a bitilor codati (APOS-C). Pentru a determina numarul de biti eronati, bitii
de decizie (DCSN) obtinuti de decodor ca informatie a-posteriori (APOS-S) sunt
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comparati cu biti sursa transmisi (TXD-S). Se observa faptul ca in prima iteratie au
fost obtinute doua erori.

Prin urmare, in mod similar ca la egalizor, si la decodor valoarea LLR a-
priori a bitului sursa (numit APRI-S) este, de asemenea, initializat la 0, indicand
faptul ca bitii +1 si —1 au probabilitate egalad de aparitie.

Intervalul de trellis d al decodorului

1 2 3 4 5

APRI-S 0,0 0,0 0,0 0,0 0,0
RXD-LLR 2,7,-0,5 | -0,1,-06 | -0,4; 2,1 1,1, 0,8 0,2; -6,5
APOS-C 2,5, 2,5 ,2; -0,3 0,1, 2,3 1,6; 1,6 0,2; -6,5
EXT-C -0,2; 3,0 0,3;0,3 0,5; 0,2 0,6; 0,8 0,0; 0,0

APOS-S 2,5 0, 0,1 1,6 0,2

TXD-S 1 1 -1 -1 1

DCSN 1 1 1 1 1

Tabelul 4.4. Metricile decodorului de canal extrase din simulari dupa prima iteratie
de turbo egalizare

Cu toate acestea, spre deosebire de egalizorul Log-MAP, in absenta unor
decodoare suplimentare, valorile APRI-S raman la 0 in iteratiile succesive de
egalizare turbo, in timp ce in cazul egalizorului turbo valorile LLR a-priori
fmbunatatesc operatiile egalizorului turbo in timpul celei de-a doua iteratii

Dupa cum s-a mentionat anterior, decodorul receptioneaza, de asemenea
valoarea LLR asociata cu informatiile extrinseci combinate cu ale canalului, (numite

EXT in Tabelul 4.3), care au fost de-intretesute rezultdnd RXD-LLR (din tabelul 4.4).

Ulterior, cu ajutorul acestor valori LLR receptionate, adica APRI-S, precum si
RXD-LLR, si prin utilizarea principiilor subliniate mai sus, decodorul Log-MAP este
acum gata sa determine valorile LLR aposteriori a bitilor sursa si a bitilor codificat;i,
si anume (APOS-S) si respectiv (APOS-C), (din tabelul 4.4). Se stie ca informatiile
de intrare pentru un bloc particular in iteratia curenta nu trebuie sa includa
informatii care au contribuit la acel bloc particular din iteratia precedenta, deoarece
trebuie asigurata o corelatie minima intre aceste valori.

Prin urmare, dupa cum se vede in figura 4.10, valorile LLR RXD-LLR
extrinseci combinate cu ale canalului se scad din APOS-C, pentru a obtine valorile
LLR extrinseci (EXT-C tabelul 4.5). Valorile EXT-C sunt ulterior intretesute si trimise
la egalizorul Log-MAP in iteratia urmdtoare ca valori LLR apriori. (APRI din tabelul
4.5).

Intervalul de trellis m al egalizorului
1 2 3 4 5 6 7 8 9 |10 | 11 12 13
APRI -0,2/02(|29/05]03)08/|0,3]/0,1/0,5|-0,1}-115,1)-115,1|]-115,1
APOS 2/12|22]01(0,1(13/|-0,6/-0,1]|-0,1(-6,7[-123,1|-199,9/-116,2
EXT 2,2/ 1 /-0.7/-04|-0,2|0,5/|-0,9/-0,2|-0,6|-6,6] -8 48| -1,1
TXD-C 1| -1 1 -1 1 1] -1 1 [-1]-1 -1 -1 -1
DCSN 1 1 1 1 1 1 |-1]-1]-1]-1 -1 -1 -1

Tabelul 4.5 Diferite metrici de egalizare extrase din simulari dupa a doua iteratie
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88 4. Turbo egalizarea

Aceste informatii suplimentare vor fi utilizate de catre egalizor in a doua
iteratie, pentru a imbunatati fiabilitatea valorii LLR a-posteriori. Valorile LLR a-
posteriori a bitilor sursa, (notate APOS-S in tabelul 4.4) sunt utilizate pentru a
detecta bitii sursa transmisi (notati cu DCSN in tabelul 4.4).

Prin compararea DCSN cu bitii sursa care au fost efectiv transmisi (TXD-S),
se observa ca au aparut doud erori ( care au fost subliniate cu bold, in tabelul 4.4)
in prima iteratie. In continuare se va ardta ca schimbul iterativ de informatii intre
decodor si egalizor imbunatateste performanta decodarii, astfel incat egalizorul
turbo surclaseaza egalizarea si decodarea independenta.

Notatiile TXD-C, APRI, APOS, EXT si DCSN reprezintd biti codificati transmisi,
care au a fost ?ntre;esu’gi,A LLR-ul a-priori, LLR-ul a-posteriori, LLR extrinsec si bitii
detectati sau de decizie .In a doua iteratie egalizorul primeste informatiile a-priori
furnizate de decodorul convolutional, imbunatatindu-se astfel fiabilitatea LLR-urilor
a-posteriori calculate, generand doar trei erori, afisate cu bold.

Intervalul de trellis d al decodorului

1 2 3 4 5

APRI-S 0,0 0,0 0,0 0,0 0,0
RXD-LLR 2,2;,-0,7 | -0,2;,-0,9 | -0,5;1,0 -0,4; 0,5 -0,1, -6,7
APOS-C 1,4:1,4 0,3;-0,6 | 0,2; +0,7 -0,2; 0,4 ,1;-6,7
EXT-C -0,8; 2,1 0,5; -0,3 0,3, -0,3 0,2; -0,1 0,2; 0,0

APOS-S 1,4 0,3 -0,2 -0,2 0,1

TXD-S 1 1 -1 -1 1

DCSN 1 1 -1 -1 1

Tabelul 4.6 Metricile decodorului de canal extrase din simulari dupa a doua iteratie
de turbo egalizare.(Nu se receptioneaza informatiile a-priori APRI-S).

Ca si in prima iteratie, LLR-ul extrinsec EXT-C este calculat prin scdderea
LLR-ului corespunzator informatiilor extrinseci combinate cu ale canalului RXD-LLR
din LLR-ul a-posteriori APOS-C al bitilor codati generat de decodor.

In a doua iteratie, egalizorul primeste informatia apriori a bitilor sursa APRI-
S de la iesirea decodorului, corespunzatoare primei iteratii, asa cum se prezinta in
tabelul 4.5. Se stie ca in prima iteratie de egalizare turbo valoarea LLR a-priori
prezentata in linia de sus a tabelului 4.3 a fost initializata la 0, indicand faptul ca
bitii +1 si -1 au avut probabilitate egald de a fi transmisi. Aceste informatii
suplimentare ajuta egalizorul in furnizarea de valori LLR a-posteriori, APOS, mai
exacte. Fiabilitatea Tmbunatatita este reflectatd in numarul redus de erori, in
comparatie cu rezultatele primei iteratii (vazute in tabelul 4.3), indicand o reducere
de la patru la trei erori.

Ca si nainte, valorile LLR corespunzatoare informatiilor a-priori sunt scazute
din valorile LLR a-posteriori, la iesirea egalizorului Log-MAP din figura 4.10,
obtinandu-se valorile LLR extrinseci combinate cu ale canalului notate EXT, care
ulterior sunt de-intretesute. La decodor valoarea LLR extrinsecd combinatd cu a
canalului receptionatd este procesata folosind algoritmul Log-MAP si, dupa cum se
vede in tabelul 4.6, decodorul corecteaza doua erori aparute in iteratie anterioara
(prezentate in tabelul 4.4).

Prin efectuarea egalizdrii si decodarii iterative, se poate observa ca influenta
caracterului dispersiv al canalului poate fi eliminata apropape complet. In acest
exemplu, erau suficiente doua iteratii de turbo egalizare, spre deosebire de
exemplul din tabelul 4.4, care este echivalent cu situatia in care egalizarea si
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decodarea sunt realizate independent. Pentru a imbunatati si mai mult performanta
sistemului, pot fi efectuate mai multe iteratii de turbo egalizare. Odata cu cresterea

numarului de iteratii se imbunatateste performanta.

4.5 Rezultate obtinute

4.5.1 Estimarea canalului la transmisia BPSK

Pentru estimarea canalului la transmisia BPSK am utilizat urmatoarea

schema bloc de turbo egalizare din figura 4.17:

Transmitator Ky Canal
Wn
. o, I
1 1
b Cm Cm Modulator _’O'\o—:‘—b Canal cu ISI i '
—5 Codor <L > BPSK X hn X
| |
1 | |
Secventa de invétare sy : :
Receptor
D,
K2 L2(Cm) Le(Cm)
2 < n < N
Y
P Egalizor Decodor By
SISO SISO —>
L2 (Cm) Le(Cm)
1 » nt >
7 W
hn
éN Estimator
de canal

Figura 4.17. Schema bloc a sistemului de emisie - receptie cu estimarea lui h

Se observa din schema, cand comutatoarele K; si K, sunt in pozitia 1, se
genereaza o secventd de invdtare sp , cunoscutd de estimatorul de canal de la
receptor. Aceastda secventd sy , este transmisd prin canal si suferda modificari
datoritd canalului si zgomotului. Pe baza secventei receptionate Sy si a secventei

cunoscute de la emisie ( sy ), se poate determina, h, valoarea estimatd a
raspunsului la impuls al canalului, cu ajutorul algoritmilor de estimare. Dupa

determinarea lui hj, se face prelucrarea semnalului la receptor.
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90 4. Turbo egalizarea

4.5.1.1 Estimare perfecta a canalului

Mai intai am presupus cd h, =h, , adicd h, , estimatul raspunsului la
impuls al canalului, este acelasi cu h, rdspunsul la impuls al canalului (estimare
perfecta a lui hy, ). Este importanta cunoasterea lungimii lui h,, (n=3) trei in cazul

nostru, deoarece in functie de aceasta se construieste egalizorul SISO. Am realizat
doua simulari folosind mediul de programare Matlab:

i) La prima simulare, am considerat valorile: h=[0.302 0.725 0.456],
lungimea secventei b=[b;,by...... by ] este 32 (k=232), iar numarul de iteratii

efectuate de turbo egalizor este 5. In urma simuldrii se obtin curbele BER din figura
4.18.

ii) Pentru a doua simulare, se modifica doar lungimea secventei
b=_[by,bs...... b, ] de 128 ( k=128), pastrdand numarul de iteratii efectuate de

turbo egalizor si valoarea lui h ca si in cazul i). Rezultatele obtinute sunt prezentate
in figura 4.19.

Din figurile 4.18 si 4.19 rezulta ca:

- rata erorii de bit este cu atat mai mica cu cat k, lungimea
secventei de date transmise este mai mare, astfel ca la o crestere
a lui k de patru ori, BER scade cu aproape doua ordine de marime.

- sunt suficiente patru iteratii in procesul de turbo egalizare,
deoarece iteratia cinci nu aduce imbunatatiri substantiale ale BER.

10°

T
—— iteratia0
—A— jteratial
iteratia2
—©— jteratia3 |
—HB— iteratiad
—&— iteratiab

N T

N
N 1
A

BER

107

10°

0 1 2 3 4 5 6
E/N, (dB)

Figura 4.18. BER/SNR (k=32)
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10°
R
N
2 N\ <
m ‘{\\\ | \\
| —€— iteratiad \{ [
- —&— iteratial ;
10° = TV iteratia2 N —
| —©— iteratia3 N\
[| —B— iteratiad
| —&— iteratiab
10" E
0 1 2 3 4 5 6

E/N, (dB)
Figura 4.19. BER/SNR (k=128)

4.5.1.2 Estimare eronata a canalului

in continuare, am urmérit BER in procesul de turbo egalizare, considerand
estimarea lui h, (hy,) ca fiind eronata.

10°

BER

| —€— iteratia0 N

—A— jteratial
L| — ¥ iteratia2
—©— iteratia3
—HB— iteratia4

—&— iteratia5

-2 F
0 1 2 3 4 5 6
E/N, (dB)

Figura 4.20. BER/SNR, (k=128, h=[0.302 0.725 0.456],
h=[0.423 0.567 0.231])

10
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92 4. Turbo egalizarea

Pentru aceasta am presupus c&: h=[0.302 0.725 0.456| , iar

B=[0.423 0.567 0.231]. in cazul estimarii perfecte a canalului (figura 4.19)
pentru o lungime a secventei de date, k=128, la o valoare a SNR de 6dB
(Ep / Ng =6dB), BER la iteratia 5 este cuprins intre 1073 Si 107* . in cazul cazul
estimarii eronate a canalului (figura 4.20) pentru aceleasi date- lungimea secventei
de date (k=128 ), SNR=6dB- BER-ul la iteratia 5 este cuprins intre 1071 Si 102. Se
observa cd in cazul unei estimdri gresite a lui h, rezultatele sunt mult mai slabe,
BER modificandu-se cu doua ordine de marime

Apoi, am propus o schema, prin care se face o estimare iterativa a Iui h-
vezi figura 4.21.

Transmitator Kq Canal
X 1 Wn 1
by ¢ cm P2 | * !
m Modulator ! Canal cu 1
—>| Codor BPSK _:'\0‘3* ISI !
o An :
Secventa de invatare sy
Receptor
K2 L2(Cm) L2(Cm)
2 y < n < 0
Egalizor Decodor bk;
SISO ' SISO o
E(cy) E(cy
' n-l P
A
fn v
Estimator Modulator | P
de canal BPSK . n -, Codor
Cm Cm

Figura 4.21. Schema bloc a sistemului de emisie - receptie
cu estimarea iterativ a lui h

Bitii receptionati Bk , in cadrul fiecarei iteratii, sunt din nou codati,

intretesuti, iar apoi modulati (la fel ca si la partea de emisie) si adusi la intrarea
blocului de estimare, care in functie de semnalul receptionat y , face o noua

estimare a lui h, . Valoarea recalculatd a lui h,, este transmis3 egalizorului SISO. In

cadrul secventei de invdtare, comutatoarele sunt fin pozitia 1, iar in cadrul
transmisiei sunt in pozitia 2. In cazul de fatd estimatorul de canal poate utiliza
acelasi algoritm de estimare, atat pentru estimarea initiala (cand receptioneaza sy )

cat si pentru estimarile ulterioare (cand receptioneaza )?p ); sau poate utiliza
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4.5 Rezultate obtinute 93

algoritmi diferiti; de exemplu LS (least-square) sau MMSE (Minimum Mean-Square
Error).

Pentru analiza comparativa a performantelor celor doua scheme, din figura
4,17 si figura 4.21 voi presupune ca algoritmul care face estimarea initiala este

necunoscut, dar cunosc valorile lui hy,, respectiv h,. Dacd in schema din figura
4.17, h,rdméane constant pe durata celor cinci iteratii, in schema din figura 4.21,

/3,, este recalculat la fiecare iteratie cu algoritmul LS (Least-Square) .

Metoda de estimare LS -descrisa 1in capitolul 3- implica gasirea lui h
utilizdnd urmatoarea relatie:

~ -1
his = (sT -s) .sT .3 (4.28)
unde S este matricea Toeplitz corespunzatoare secventei de invatare

transmise s[N] , iar s’ reprezinta transpusa matricei S.

Daca estimarea lui h se face in functie de semnalul estimat care s-a
transmis )"([p] , cum este in cazul schemei din figura 4.21, relatia 4.28 devine:

A

A A =1
hrs =(xT-x) XT .y (4.29)

i) in primul caz se considerd ci: h=h = [0.302 0.725 0.456], rezultatele
simularii acestei transmisii fiind prezentate in figura 4.22.

10°
10"
h——
| —€— iteratia0
| —f— jteratial LN N N
[0 S iteratia2 N ~
W 10 = . . L
o0 [ =—©— iteratia3 N i
[ =—8— iteratiad4 ‘{‘Q‘l .
| =—@— iteratia5 O}
5l -4~ iteratiaOLS k
10 o =& iteratiall S
F iteratia2L.S
[ =+©=iteratia3LS
|| =-8=iteratiadlS
4| | === iteratia5LS
10 0 1 2 3 4 5 6

E/N, (dB)

Figura 4.22. BER/SNR pentru cazul i) h=h=[0.302 0.725 0.456]),
k=128
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94 4. Turbo egalizarea

i) in al doilea caz, h=h , si anume h=[0.302 0.725 0.456] si
5:[0.423 0.567 0.231], rezultatele simuldrii fiind prezentate in figura 4.23.

10

H-F

10t —<— iteratiad
—A— jteratial

iteratia2
—O— jteratia3
—HE— iteratiad .
—O— iteratia5 "-'3_-:,;‘\0
102 1| =&~ iteratiaOLS S
== jteratiallLS

iteratia2LS
=-0=- jteratia3LS
=k jteratiadLS
===~ iteratia5LS

10° '
1 2 3 4 5 6

E/N, (dB)

[ {111

BER

1
v

RN

1

o

Figura 4.23. BER/SNR pentru cazul i) h = h
(h=[0.302 0.725 0.456],h=[0.423 0.567 0.231]), k=128

Din rezultatele expuse in figurile 4.22 si 4.23, se vede ca in primul caz, cand

h = h se recomandd schema din figura 4.17, iar pentru al doilea caz cand (h = ﬁ),
se recomanda utilizarea schemei din figura 4.21.

in continuare se urméreste dependenta BER/SNR pentru cele doud scheme
din figura 4.17 si figura 4.21 atunci cand estimarea lui h, este facuta cu algoritmul

LS. Secventa de invatare sy este modulatd BPSK, iar apoi este transmisa prin canal,
obtindndu-se la iesire sy .
Pentru schema din figura 4.21 am considerat ca estimarile succesive sunt

realizate utilizand acelasi algoritm (LS). Pentru acest exemplu am realizat trei
simulari, pentru trei lungimi diferite ale secventei de invatare (N =8, 18; 128).
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—— iteratia2
—©— iteratia3
—E— iteratiad
—&— iteratia5
=&~ iteratiaOLS
--Ac-- jteratiallS
=%~ - iteratia2l.S
=-0-"- jteratia3LS
=k~ iteratiadlL.S
===~ iteratia5LS
0 1 2 3 4 5 6
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Figura 4.24. BER/SNR
(k=128, h=[0.302 0.725 0.456], N=8)
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Figura 4.25. BER/SNR ( k=128, h =[O.302 0.725 0.456], N=18)
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10°
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—A— jteratial

iteratia2
—O— jteratia3
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=+ jteratiall S
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Figura 4.26. BER/SNR (k=128, h=[0.302 0.725 0.456], N=128)
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Din graficele obtinute in primele doua simulari ( figurile 4.24 si 4.25) se
poate observa ca rezultatele obtinute cu schema din figura 4.21- care face o

estimare iterativd a lui h- sunt mult mai bune decat cele obtinute cu schema din

figura 4.17- care face estimarea lui ho singurd datd. In figura 4.26 se observd ci
rezultatele obtinute cu schema din figura 4.17 sunt mai bune decat cele obtinute cu
schema din figura 4.21, ceea ce se datoreaza unei estimari initiale bune a lui h.

Rezultatele din figura 4.26 au fost obtinute utilizdnd o secventa de invatare
de lungime mare (N=128), determinand o scadere a ratei de transmisie. Odata cu
cresterea lungimii secventei de invatare, performantele cresc atat pentru schema
din figura 4.17 cat si pentru cea din figura 4.21, dar pentru a mentine rata de
transmisie la valori ridicate este de preferat ca lungimea secventei de invatare sa fie
cat mai mica. De aceea in cazul estimarii LS este de preferat utilizarea schemei din
figura 4.21.

4.5.2. Estimarea canalului la transmisia OFDM

Se presupune ca secventa de invatare sy este modulatd BPSK si transmisa

prin canal utilizand tehnica de transmisie OFDM. Schema bloc in cazul transmisiei
OFDM este prezentata in figura 4.27 [1] .

Am implementat in Matlab functionarea sistemului de transmisie din figura
4.27 utilizand transformata Fourier discreta (DFT) si transformata Fourier discreta
inversa (IDFT). Aceastd implementare este prezentata in figura 4.28.
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Figura 4.27 Sistem de transmisie utilizand tehnica OFDM
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Figura 4.28. Implementarea sistemului de transmisie OFDM utilizdnd IDFT si DFT

Pentru estimarea Iui h, se utilizeaza schema bloc din figura 4.29. Deoarece
secventa de invatare este cunoscuta la receptie, ea nu mai trebuie sa fie codata,
respectiv decodata. Astfel se poate renunta la blocurile de codare si decodare.

prefix ciclic ] 1 eliminare prefix
> ’I ciclic
S —> —»—S;
=y > — —>
— > 2 n s —» —»|2
() o ©
[ ¢ © o .
o
- E N canal cu ISI|, X S E 9 |hy
© hn © C
9 5 5 S| |8
[ 0 ©
< |E
Sy > —>| ol
> > — —
—> > —»| —>
SN - o - o SN o

Figura 4.29 Implementarea schemei de transmisie OFDM utilizand IFFT si DFFT
cu prefix ciclic.
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Simbolurile de invatare sy sunt modulate pe N subpurtdtoare cu ajutorul

transformatei Fourier discrete inverse (IDFT) , iar ultimele valori L sunt copiate si
puse ca un preambul (prefix ciclic) pentru a forma simbolul OFDM. Prefixul ciclic
separa doua blocuri OFDM succesive si faciliteaza egalizarea canalului la receptor.
Totodata permite sincronizarea demodulatorului, elimina interferenta dintre douad
simboluri OFDM successive precum si interferenta inter-canal.

Acest vector de date este transmis serial peste un canal discret, in timp,
lungimea raspunsului la impuls al canalului fiind mai mica decat L. La receptor,
prefixul ciclic este eliminat. Semnalul este demodulat cu ajutorul transformatei
Fourier discrete (DFT). In acest caz valoarea estimata a lui h, utilizdnd algoritmul
LS, se calculeaza cu relatia:

hs=S15=h+n (4.30)
unde A=S"In este un vector cu variabile independente de zgomotul Gaussian,
avand matricea de covariantd: Rs5 = 07 (SSH)_I .

Estimatorul liniar MMSE se calculeaza cu relatia:

h = Wyhe (4.31)
in relatia de mai sus Wy reprezintd matricea de ponderare data de relatia:

2(ear )
Wy U Rpp| R + 02 (ss ) (4.32)

iar Ryp = E{hhH} reprezinta matricea de auto-covarianta a lui h.

Matricea de ponderare Wy este de dimensiune NxN si depinde de datele

transmise S . Utilizand rationamentul din [36] unde se considera S ca fiind
stochastic cu punctele constelatiei distribuite uniform si independente, matricea de

auto-covarianta devine Rj; = % , relatie in care B reprezinta factorul de
constelatie 8L E{|sk|2}E{|sk|_2} (B=17/9 pentru 16 QAM, B =1 pentru BPSK
[31[41) .

SNR este raportul semnal zgomot pe simbol, dat de relatia:

SNR E{|sk|2}/aﬁ (4.33)

in continuare am comparat rezultatele obtinute cu schemele din figurile 4.17 si 4.21.

4.5.2.1 Rata erorii de bit (BER) in functie de raportul semnal
zgomot utilizand algoritmul de estimare LS

Lungimea secventei de date transmise s-a pastrat 128, modificAndu-se
doar lungimea secventei de invatare (N =8, 18; 128). De asemenea prefixul ciclic
este fixat la 8 (L=8) . Pe grafic notatia “LS” reprezinta rezultatele obtinute cu
schema din figura 4.17 utilizand algoritmul LS, iar “LS-LS” reprezinta rezultatele
obtinute cu schema din figura 4.21 utilizdnd algoritmul LS atat in estimarea initiala
cat si in estimarile corespunzatoare fiecarei iteratii.
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Din analiza graficelor prezentate in figurile 4.30, 4.31 si 4.32 rezulta si acum,
ca estimarea devine mai precisd odata cu cresterea lungimii secventei de invatare.
Pentru o secventa de invatare de lungime mare poate fi utilizata schema din figura
4.17, iar pentru o secventa de lungime mica schema din figura 4.21.

4.5.2.2 Rata erorii de bit (BER) in functie de raportul semnal
zgomot utilizand algoritmul de estimare MMSE

Pe graficele din figurile 4.33, 4.34 si 4.35 notatia “MMSE” reprezinta
rezultatele obtinute cu schema din figura 4.17 utilizand algoritmul MMSE, iar “MMSE
-LS” reprezinta rezultatele obtinute cu schema din figura 4.21 utilizdnd pentru
estimarea initiala (iteratia 0) , algoritmul MMSE si algoritmul LS pentru estimarile
din urmatoarele iteratii.

Se observa ca utilizand algoritmul MMSE in schema din figura 4.17, se obtin
rezultate mai bune decat cu algoritmul LS pentru secventele de invatare de lungime
mai micd. Totusi pentru secvente de invatare de lungime mica (cand estimarea lui
h este mai putin bund) se recomanda schema din figura 4.21
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4.5.2.3 Comparatia rezultatelor utilizand algoritmii LS si MMSE
cu schema din figura 4.17
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Figura 4.36. BER/SNR ( k=128, h=[0.302 0.725 0.456], N=8, L=8)
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Din rezultatele prezentate in figurile 4.36, 4.37 si 4.38 am constatat ca
pentru secvente de invatare de lungime mica rata erorii de bit este mai mica in
cazul estimarii MMSE decat in cazul estimarii LS. Pentru secvente de invdtare de
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lungime mare performantele de estimare corespunzatoare celor doi algoritmi sunt

apropiate.

4.5.2.4 Comparatie intre rezultatele obtinute cu schema din
figura 4.21 utilizand algoritmii LS si MMSE
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Figura 4

.39. BER/SNR ( k=128, h=[0.302 0.725 0.456], N=8, L=8)
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In urma rezultatelor obtinute cu ajutorul schemei din figura 4.21,
prezentate in figurile 4.39, 4.40 si 4.41, am constatat ca odata cu cresterea
secventei de invatare performantele celor doi algoritmi devin apropiate. Pentru
secvente de invatare de lungime mica se obtin performante mai bune utilizand
algoritmul MMSE decat algoritmul LS.
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Capitolul 5
Contributii si concluzii

Problematica abordata in aceasta lucrare privind imbunatatirea tehnicilor de
egalizare ale canalelor radio constituie un subiect de cercetare de mare actualitate.

Cresterea numarului de utilizatori ai retelelor wireless implica utilizarea
eficientda a capacitatii canalului. Aceasta capacitate este limitata printre altele si de
interferente, care se pot elimina, reduce sau evita prin tehnici adecvate de egalizare
a canalului.

In capitolul 1 am facut o scurtd prezentare a doud tipuri de canale de
comunicatie; canalul AWGN si canalul cu interferenta, urmarind capacitatea de
transmisie a acestora. Am prezentat, de asemenea, doua clase principale de tehnici
care fac posibila utilizarea capacitatii canalelor cu interferentd aproape la fel ca a
canalelor fara interferenta, cu conditia ca emitatorul sa fie informat cu privire la
interferente. O clasa trateaza toate subcanalele, ca apartinand unui singur canal, in
timp ce cealalta clasa partitioneaza canalul de baza in sub-canale paralele
independente, prin care simbolurile sunt transmise tinand seama de alocarea optima
a puterii conform principiului water filling.

In capitolul 2 am prezentat cateva scheme clasice de detectie. Am
comparat performanta detectoarelor pentru transmisii necodate, deoarece
detectoarele trateaza de obicei datele ca fiind necodate desi sistemele practice
folosesc transmisii codate. Masura pe care am utilizat-o pentru aprecierea
performantei detectoarelor este probabilitatea erorii pe bit (BER). Primul detector
tratat este detectorul de plauzibilitate maxima, ML (Maximum Likelihood) care
minimizeaza probabilitatea detectiei eronate a unui vector/cuvant de cod si care
poate fi considerat ca fiind optimal. Detectorul ML ofera o limitd inferioara a BER,
mai mica decat a oricarui alt detector. Celelalte detectoare prezentate cum ar fi:
detectoarele liniare, detectoarele cu reactie decizionalda, detectoarele multinivel au o
performanta care se apropie de cea a ML, dar au o complexitate mai redusa.

In capitolul 3 am ficut o descriere atat a principiului de functionare a
codorului si decodorului turbo cat si a implementarii acestora in Matlab utilizdnd
algoritmul BCIR.

In urma implementarii programului in Matlab am facut o analiza a ratei
erorii pe bit (BER) in functie de lungimea secventei transmise, numarul de iteratii
efectuate de decodorul turbo precum si de raportul semnal zgomot (SNR). In urma
analizei am constatat ca BER scade odata cu cresterea lungimii secventei transmise,
a numarului de iteratii precum si a raportului semnal zgomot. Totodata, am
observat ca dupa aproximativ patru iteratii BER ramane constant pentru aceeasi
valoare a SNR, rezultand faptul ca in procesul de decodare turbo sunt suficiente
maxim patru iteratii de decodare turbo.

Deoarece la receptie pentru a putea face egalizarea, este foarte importanta
cunoasterea sau estimarea raspunsului la impuls (h) al canalului, am facut analiza
pentru trei cazuri si anume: i) estimarea perfecta a raspunsului la impuls (h) al
canalului, ii) estimarea eronata a lui h, precum si iii) estimarea lui h cu ajutorul
algoritmului de estimare LS.

Procesul de egalizare I-am realizat atat cu egalizorul ZF cat si cu egalizorul
MMSE. Inainte de a introduce cele doua egalizoare in schema de decodare turbo
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(figura 3.13) am ficut o analizd a performantelor acestora (BER/SNR). In urma
rezultatelor am constatat cad egalizarea realizata cu egalizorul MMSE ofera
performante mai bune decat aceea realizata cu egalizorul ZF (figura 3.14).

Pentru estimarea lui h am generat secvente de invatare de lungimi diferite
care au fost modulate BPSK si transmise prin canal, iar pe baza secventei de
invatare receptionate si cu ajutorul algoritmului de estimare LS, am determinat

valoarea estimata h.

Am observat ca valoarea estimata h este cu atat mai buna cu cat lungimea
secventei de invatare este mai mare.

Si in urma introducerii acestor egalizoare in schema de decodare turbo
(figura 3.13), am obtinut rezultate mai bune in ceea ce priveste rata erorii de bit in
functie de raportul semnal zgomot cu schema in care egalizorul era MMSE

In cazul utilizarii egalizorului MMSE, pentru o secventa de invatare N=8 si o
lungime a secventei de biti k=128, la o valoare a SNR=4dB, BER este cuprins intre

1071si 1072 (figura 3.15), iar pentru o secventd de invitare N=16, BER este

cuprins intre 102 Si 1073 (figura 3.16).

Utilizdnd egalizorul ZF pentru aceeasi valoare a secventei transmise (k=128)
si pentru cele doua valori ale lungimii secventei de invatare (N=8 si N=16), valoarea
BER scade foarte putin (figura 3.15 si 3.16) in cazul cresterii secventei de invatare
(cu aproximativ 0.04).

Deoarece cresterea secventei de invatare duce la o scadere a ratei de
transmisie, am mentinut secventa de invatare la o valoare mica N=8 si am realizat o

estimare iterativa a lui h (figura 3.17) pe baza secventei de date receptionate si a
secventei estimate transmise utilizand algoritmul LS. Secventa estimata transmisa
s-a obtinut prin codarea, intreteserea si modularea secventei de biti estimate de la
iesirea decodorului turbo.

In acest caz am utilizat doar egalizorul MMSE deoarece ofera performante
mai bune (BER/SNR) decét egalizorul ZF. Totodata am comparat performantele celor
doua scheme (schema din figura 3.13 si 3.17) in cazul in care egalizorul este MMSE.

In cazul utilizarii estimarii iterative, pentru o secventa de invatare N=8 si o
lungime a secventei de biti k=128, la o valoare a SNR=4dB, BER este cuprins intre

1071 si 1072 (figura 3.19). Daca se mareste lungimea secventei de invatare, N=16,

la aceeasi valoare a SNR (SNR=4dB), BER este cuprins intre 103 Si 1074 (figura
3.20).

in urma simuldrilor am observat ci estimarea iterativd a Iui h duce la o
scadere a BER odatd cu cresterea numarului de estimari. Cresterea numarului de
estimari duce la o crestere a numarului de iteratii efectuate de decodorul turbo.

Daca se face de R ori recalcularea lui h, iar I este numarul de iteratii efectuate de
decodor in cadrul unui proces de decodare, atunci numarul total de iteratii efectuate

de decodorul turbo este (R + 1)~I. Deci dezavantajul este numarul mare de iteratii.

in capitolul 4 am ficut o descriere a principiului de functionare a
egalizorului turbo. Egalizorul si decodorul din schemele utilizate sunt de tip SISO si
ambele utilizeaza algoritmul MAP. In cazul in care canalul este multicale, am
observat cd este mult mai avantajos utilizarea egalizarii turbo, decdt utilizarea
separata atat a egalizarii cat si a decodarii turbo. In cazul utilizarii egalizarii turbo
informatiile extrinseci sunt readuse la intrarea egalizorului ca informatii a priori.
Astfel egalizorul si decodorul lucrand impreuna vor genera in iteratia urmatoare date
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mai exacte (mai rafinate). Astfel pentru a obtine aceleasi performante (BER/SNR) ca
si In cazul utilizarii separate a egalizarii si decodarii turbo, numarul de iteratii in
procesul de egalizare turbo este mai mic.

Cand se proiecteaza egalizorul SISO este important sa se stie lungimea
raspunsului la impuls al canalului si valoarea estimata a acestuia. In cadrul acestei
lucrari am ales lungimea raspunsului la impuls al canalului ca fiind trei.

Pentru analiza functionarii circuitului in functie de valoarea estimata a Iui h
am considerat trei cazuri:

i) estimarea perfecta a canalului,

ii) estimarea eronata a canalului

iii) estimarea canalului cu ajutorul algoritmilor de estimare LS si MMSE.

Pentru toate cele trei cazuri am propus doua scheme bloc:

- prima schema face calcularea lui h o singura data (figura 4.17),

- a doua schem3 face calcularea Iui A iterativ (4.21). In cazul celei de-a
doua scheme, dupa fiecare iteratie de egalizare turbo, secventa estimata de la
iesirea decodorului este codata intretesuta si modulata BPSK, iar apoi adusa la

intrarea estimatorului de canal. Estimatorul de canal recalculeazd valoarea Iui h
utilizdnd algoritmul LS pe baza secventei estimate transmise si a secventei
receptionate la iesirea din canal.

In cazul i) estimarea iterativa nu aduce nici o imbunatatire a BER la aceeasi
valoare a SNR (figura 4.22).

Pentru a vedea dependenta BER in functie de lungimea secventei de date
transmise am utilizat schema bloc din figura 4.17. Am luat doua valori pentru
lungimea secventei de date (k=32 si k=128).Pentru o lungime a secventei de date

k=32 la o valoare a SNR=6dB, BER este cuprins intre 102 Si 103 (figura 4.18), iar

pentru k=128, intre 1073 Si 1074 (figura 4.19). In urma rezultatelor obtinute
rezultd ca odata cu cresterea lungimii secventei de date transmise BER scade.
Pentru al doilea caz, ii) estimarea iterativa ofera performante mai bune
decat in cazul in care aceasta se face o sigura data.
In cazul estimarii eronate a canalului (figura 4.20), utilizdnd schema din
figura 4.17, pentru o lungime a secventei de date k=128 , SNR=6dB, BER la iteratia

5 este cuprins intre 1071 si 1072 . In cazul estimrii iterative (schema din figura
4.21), pentru aceeasi lungime a secventei de date, la o valoare SNR=6dB, la iteratia

5 BER este cuprins intre 1072 si 1073 (figura 4.23). Totodata am observat ca in
cazul unei estimari eronate a lui h rezultatele sunt mult mai slabe pentru ambele
scheme.

In cazul iii) estimarea lui h am realizat-o cu algoritmul LS pentru transmisia
secventei de invatare utilizand modulatia BPSK si cu doi algoritmi LS si MMSE
utilizand tehnica de transmisie OFDM.

In cazul utilizérii modulatiei BPSK pentru secventa de invatare, prima data
am comparat rezultatele obtinute cu cele doua scheme (figura 4.17 si 4.21), cand
estimarea la ambele scheme se face cu algoritmul LS. Pentru schema din figura 4.21
am considerat ca estimarile succesive sunt realizate utilizand acelasi algoritm (LS).

Din rezultatele obtinute prezentate in figurile 4.24, 4.25 si 4.26 am observat
ca odata cu cresterea secventei de invatare, BER la aceeasi valoare a SNR scade,
deci estimarea lui h este mai buna.

Totodata din figurile 4.24 si 4.25 unde secventele de invatare sunt N =8 si
respectiv N = 18, se poate observa ca rezultatele obtinute cu schema din figura
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4.21- care face o estimare iterativd a Iui A - sunt mult mai bune decat cele obtinute

cu schema din figura 4.17- care face estimarea lui h o singurd data. Odata cu
cresterea lungimii secventei de invatare (N=128) estimarea devine mai buna, astfel
ca rezultatele obtinute cu schema din figura 4.17 sunt mai bune (figura 4.26) decét
cele obtinute cu schema din figura 4.21. Pentru a mentine rata de transmisie la

valori ridicate este de preferat ca lungimea secventei de invatare sa fie cat mai mica.

De aceea in cazul estimarii LS este de preferat utilizarea schemei din figura 4.21.

In cazul transmisiei secventei de invatare utilizand tehnica OFDM, am facut
o comparatie a rezultatelor BER/SNR pentru fiecare schema in parte, cat si intre cele
douad scheme, pentru cei doi algoritmi mentionati LS si MMSE. Astfel am analizat
patru cazuri, si anume:

1. Comparatie intre rezultatele obtinute cu schemele din figurile 4.17 si 4.21
utilizand algoritmul LS atat in estimarea initiala cat si in estimdrile ulterioare.

In acest caz din analiza graficelor prezentate in figurile 4.30, 4.31 si 4.32
rezultd ca si de aceasta data, odata cu cresterea lungimii secventei de invatare,
estimarea devine mai precisa. Pentru o secventa de invatare de lungime mica (N=8
si N=18) poate fi utilizata schema din figura 4.21, iar pentru o secventa de
lungime mare (N=64) , caz in care estimarea este destul de precisda, poate fi
utilizata schema din figura 4.17

2. Comparatie intre rezultatele obtinute cu schemele din figurile 4.17 si 4.21
utilizdnd algoritmul MMSE in estimarea initiala si algoritmul LS fin estimarile
ulterioare.

Utilizand algoritmul MMSE in schema din figura 4.17, se obtin rezultate mai
bune (figura 4.33) decat cu algoritmul LS (figura 4.30) pentru secventele de
invatare de lungime mai mica (N=8). Totusi pentru secvente de invatare de lungime
mica (cand estimarea lui h este mai putin bund) se recomanda schema din figura
4.21.

3. Comparatie intre rezultatele obtinute cu schema din figura 4.17 utilizénd
algoritmii LS si MMSE

Din rezultatele prezentate in figurile 4.36, 4.37 si 4.38, am constatat ca in
cazul estimarii MMSE rata erorii de bit este mai mica decat in cazul estimarii LS,
pentru secvente de invatare de lungime mica (N=8 si N=18). Pentru secvente de
invatare de lungime mare (N=64) performantele de estimare corespunzatoare celor
doi algoritmi sunt apropiate

4.Comparatie intre rezultatele obtinute cu schema din figura 4.21 utilizdnd
algoritmii LS si MMSE.

In urma rezultatelor obtinute cu ajutorul schemei din figura 4.21,
prezentate in figurile 4.39, 4.40 si 4.41, am constatat cd odatd cu cresterea
secventei de invatare performantele celor doi algoritmi devin apropiate. Pentru
secvente de invatare de lungime mica se obtin performante mai bune utilizand
algoritmul MMSE decat algoritmul LS.

O concluzie finala ar fi aceea ca schemele in care estimarea este facuta
iterativ, ofera performante mai bune comparativ cu estimarea facuta o singura data
pe parcursul unui ciclu de egalizare, exceptie face cazul estimdrii perfecte unde
rezultatele sunt aproximativ egale. Intrucat estimarea canalului nu este niciodata
perfecta, se poate utiliza schema bloc in care estimarea este facuta iterativ.
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110 Contributii si concluzii

Dintre cei doi algoritmi utilizati, am obtinut rezultate mai bune privind
estimarea si implicit BER cu algoritmul MMSE. In ce priveste transmisia secventei de
invatare cu tehnica OFDM, aceasta ofera atat o viteza mai mare cat si o estimare
mai buna fata de transmisia care utilizeaza modulatia BPSK pentru aceeasi lungime
a secventei de bit;i.
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Anexa 1

%Program care utilizeaza turbocodarea la emisie, iar la receptie o
%egalizare si o turbodecodare.
%La receptie se face o estimare iterativa utilizand algoritmul
%LS a secventei transmise,si o0 egalizare MMSE
clear all;
close all;
EbNO_db_vect= [0:1:4];% Diferite valori pentru raportul semnal zgomot (SNR)care
vor fi utilizate pentru
%a vizualiza evolutia ratei erorii pe bit (BER)

% polinomul generator

g=[111;101];

% parameterii polinomului generator

[n,K] = size(q);

% numarul starilor este 2"m

m = K-1;

%Rata codului

R=1/K;

marime_mesaj=128;% numarul bitilor generati aleator de bloc
marime_bloc = marime_mesaj+m;%pentru a termina trellisul este nevoie de m biti
%Determinarea pozitiei bitilor dupa ce trec prin interlaver :poz
[random, poz] = sort(rand(1,marime_bloc));

i_ber=0; %]Indice pentru BER
ber=zeros(1,length(EbNO_db_vect));

nr_max_de_erori=500;

for i_ber=1:length(EbNO_db_vect)
EbNO_db=EbNO_db_vect(i_ber);

Nr_erori_iteratia_1_mmse=0;
Nr_erori_iteratia_2_mmse=0;
Nr_erori_iteratia_3_mmse=0;
Nr_erori_iteratia_4_mmse=0;
Nr_erori_iteratia_5_mmse=0;
nr_erori_mmse=0;
Nr_erori_iteratia_1_mmselLS=0;
Nr_erori_iteratia_2_mmselLS=0;
Nr_erori_iteratia_3_mmselLS=0;
Nr_erori_iteratia_4_mmselLS=0;
Nr_erori_iteratia_5_mmselLS=0;
nr_erori_mmselLS=0;
numar_secvente_generate=0;
while Nr_erori_iteratia_5_mmselLS<nr_max_de_erori

Mesajln = round(rand(1, marime_mesaj));
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IesireTurboCodor = TurboCodor(g, Mesajln, poz);
bitiicodati= zeros(1,3*length(IesireTurboCodor(1,:)));
for i=1:marime_bloc
bitiicodati(3*i-2:3*i) = (IesireTurboCodor(:,i)');
end
bitiicodati;
% modulare BPSK
Simb_codate = 2*bitiicodati - 1;
N=length(bitiicodati);

h =[0.2 0.9 0.3];

[iesire_canal] = canal(h,N,Simb_codate,EbNO_db);

EbNO=10~(EbNO_db/10);

sigmaB_2= 1/(2*R*EbNO0);

Qp======m=mmmmmmmm e estimare--------------------

N1=16; %Ilungime secventa invatate

secv_inv=round(rand(1, N1));

secv_inv_cod=2*secv_inv-1;

[iesire_canal_secv_inv] = canal(h,N1,secv_inv_cod,EbNO_db);

[h_est]=estimare0_LS(secv_inv,iesire_canal_secv_inv);

Qp=========mmmmmmemeeeeen egalizare--------------------

[biti_estimati_zf,biti_estimati_mmse]
=egalizare_zf_mmse(iesire_canal,h_est,N,EbNO_db);

nr_erori_mmsel = size(find([bitiicodati- biti_estimati_mmse]),2);

nr_erori_mmse = nr_erori_mmse + nr_erori_mmsel;

Simb_transmise_turbodec_mmse=2*biti_estimati_mmse-1;

% Turbo-decodor

Lc=2/sigmaB_2;

In_dec_mmse = [ Simb_transmise_turbodec_mmse(1:3:end);

Simb_transmise_turbodec_mmse(2:3:end);

Simb_transmise_turbodec_mmse(3:3:end)];

extrinsec2_mmse = zeros(marime_bloc,1);% valoarea extrinseca de la
decodorul 2

aprioril_mmse = zeros(marime_bloc,1); % valoarea apriorii la primul decodor

%
%iteratia 1

[Lel_itl_mmse,Le2_itl_mmse,nr_eroril_mmse,biti_estimatil_mmse]=iteratie(g,M
esajln,In_dec_mmse,Lc, marime_bloc, aprioril_mmse,extrinsec2_mmse,poz);
Nr_erori_iteratia_1_mmse=Nr_erori_iteratia_1_mmse+nr_eroril_mmse;
%
%iteratia 2

[Lel_it2_mmse,Le2_it2_mmse,nr_erori2_mmse,biti_estimati2_mmse]=iteratie(g,M
esajln,In_dec_mmse,Lc, marime_bloc, Lel_itl_mmse,Le2_itl_mmse,poz);
Nr_erori_iteratia_2_mmse=Nr_erori_iteratia_2_mmse+nr_erori2_mmse;
%
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%iteratia 3

[Lel_it3_mmse,Le2_it3_mmse,nr_erori3_mmse,biti_estimati3_mmse]=iteratie(g,M
esajln,In_dec_mmese,Lc, marime_bloc, Lel_it2_mmse,Le2_it2_mmse,poz);
Nr_erori_iteratia_3_mmse=Nr_erori_iteratia_3_mmse+nr_erori3_mmse;
%
%iteratia 4

[Lel_it4_mmse,Le2_it4_mmse,nr_erori4_mmse,biti_estimati4_mmse]=iteratie(g,M
esajln,In_dec_mmese,Lc, marime_bloc, Lel_it3_mmse,Le2_it3_mmse,poz);
Nr_erori_iteratia_4_mmse=Nr_erori_iteratia_4_mmse+nr_erori4_mmese;
%
%iteratia 5

[Lel_it5_mmse,Le2_it5_mmse,nr_erori5_mmse,biti_estimati5_mmse]=iteratie(g,M
esajln,In_dec_mmese,Lc, marime_bloc, Lel_it4_mmse,Le2_it4_mmse,poz);
Nr_erori_iteratia_5_mmse=Nr_erori_iteratia_5_mmse+nr_erori5_mmse;

Y%o----mmmmmmmmmmmm oo egalizare------------------
[h_estLS]=estimare_LS(marime_bloc,biti_estimati5_mmse,iesire_canal,g,poz);

[biti_estimati_zfLS,biti_estimati_mmselLS]
=egalizare_zf_mmse(iesire_canal,h_estLS,N,EbNO_db);

nr_erori_mmsellLS = size(find([bitiicodati- biti_estimati_mmselLS]),2);
nr_erori_mmseLS = nr_erori_mmseLS + nr_erori_mmsellS;
Simb_transmise_turbodec_mmselLS=2*biti_estimati_mmselLS-1;

% Turbo-decodor
Lc=2/sigmaB_2;

In_dec_mmselS = [ Simb_transmise_turbodec_mmselLS(1:3:end);
Simb_transmise_turbodec_mmselLS(2:3:end);
Simb_transmise_turbodec_mmselLS(3:3:end)];

extrinsec2_mmselLS = zeros(marime_bloc,1);% valoarea extrinseca de la
decodorul 2
aprioril_mmselS = zeros(marime_bloc,1); % valoarea apriorii la primul
decodor
%
%iteratia 1

[Lel_itl_mmselS,Le2_itl_mmselLS,nr_eroril_mmselS,biti_estimatil_mmselLS]=ite
ratie(g,Mesajln,In_dec_mmselLS,Lc, marime_bloc,
aprioril_mmeselLS,extrinsec2_mmseLS,poz);

Nr_erori_iteratia_1_mmselLS=Nr_erori_iteratia_1_mmselLS+nr_eroril_mmseLS;
%
%iteratia 2
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[Lel_it2_mmselS,Le2_it2_mmselLS,nr_erori2_mmseLS,biti_estimati2_mmselLS]=ite

ratie(g,Mesajln,In_dec_mmselS,Lc, marime_bloc,
Lel_itl_mmselLS,Le2_itl_mmselS,poz);

Nr_erori_iteratia_2_mmselLS=Nr_erori_iteratia_2_mmselLS+nr_erori2_mmseLS;

%

%iteratia 3

[Lel_it3_mmselS,Le2_it3_mmselLS,nr_erori3_mmseLS,biti_estimati3_mmselLS]=ite

ratie(g,Mesajln,In_dec_mmselS,Lc, marime_bloc,
Lel_it2_mmselLS,Le2_it2_mmselS,poz);

Nr_erori_iteratia_3_mmselLS=Nr_erori_iteratia_3_mmseLS+nr_erori3_mmseLS;

%

%iteratia 4

[Lel_it4_mmselS,Le2_it4_mmselLS,nr_erori4_mmselS,biti_estimati4_mmselLS]=ite

ratie(g,Mesajln,In_dec_mmselS,Lc, marime_bloc,
Lel_it3_mmselS,Le2_it3_mmselS,poz);

Nr_erori_iteratia_4_mmselLS=Nr_erori_iteratia_4_mmseLS+nr_erori4_mmseLS;

%

%iteratia 5

[Lel_it5_mmselS,Le2_it5_mmselLS,nr_erori5_mmselLS,biti_estimati5_mmselLS]=ite

ratie(g,Mesajln,In_dec_mmselLS,Lc, marime_bloc,
Lel_it4_mmselLS,Le2_it4_mmselS,poz);

Nr_erori_iteratia_5_mmselLS=Nr_erori_iteratia_5_mmseLS+nr_erori5_mmselLS;

numar_secvente_generate=numar_secvente_generate+1; % numarul de

secvente generate
end

numar_biti_generati=numar_secvente_generate*marime_mesaj;

berl_mmse(i_ber)=Nr_erori_iteratia_1_mmse/numar_biti_generati;
ber2_mmse(i_ber)=Nr_erori_iteratia_2_mmse/numar_biti_generati;
ber3_mmse(i_ber)=Nr_erori_iteratia_3_mmse/numar_biti_generati;
ber4_mmse(i_ber)=Nr_erori_iteratia_4_mmse/numar_biti_generati;
ber5_mmse(i_ber)=Nr_erori_iteratia_5_mmse/numar_biti_generati;

ber6_mmse(i_ber)=nr_erori_mmse/numar_biti_generati;

berl_mmselLS(i_ber)=Nr_erori_iteratia_1_mmselLS/numar_biti_generati;
ber2_mmselLS(i_ber)=Nr_erori_iteratia_2_mmselLS/numar_biti_generati;
ber3_mmseLS(i_ber)=Nr_erori_iteratia_3_mmselLS/numar_biti_generati;
ber4d_mmselLS(i_ber)=Nr_erori_iteratia_4_mmselLS/numar_biti_generati;
ber5_mmseLS(i_ber)=Nr_erori_iteratia_5_mmselLS/numar_biti_generati;

ber6_mmselLS(i_ber)=nr_erori_mmselLS/numar_biti_generati;
end
figure;
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semilogy(EbNO_db_vect,berl_mmse,'ms-',EbNO_db_vect,ber2_mmse,'k”-
',EbNO_db_vect,ber3_mmse,'gv-',EbNO_db_vect,ber4_mmse,'ok-
',EbNO_db_vect,ber5_mmse,'dr-',EbNO_db_vect, ber6_mmse,'b<-','linewidth’,2);

xlabel('"Eb/No, dB','FontSize',14)

ylabel('BER','FontSize',14)

hold on

semilogy(EbNO_db_vect,berl_mmselLS,'ms-.",EbNO_db_vect,ber2_mmseLS, k-

.",EbNO_db_vect,ber3_mmselLS,'gv-.",EbNO_db_vect,ber4_mmselLS, 'ok-
.",EbNO_db_vect,ber5_mmselLS,'dr-.",EbNO_db_vect, ber6_mmselS,'b<-
J'linewidth',2);

grid on

hold off

legend('iteratial-mmse’,'iteratia2-mmse’', 'iteratia3-mmse', 'iteratia4-mmse’,
'iteratia5-mmse’,'nedecodat-mmse’,'iteratial-mmselLS','iteratia2-
mmselLS','iteratia3-mmselLS’,'iteratia4d-mmselS’, 'iteratia5-mmselLS’,'nedecodat-
mmseLS')

Functii utilizate in cadrul programului:
1. canal.m
function [y] = canal(h,N,s,Eb_NO_dB)
K=3;
L = length(h);
iesire_canal = conv(s,h);
n = 1/sqrt(2)*[randn(1,N+length(h)-1) + j*randn(1,N+length(h)-1)];% zgomot

y = iesire_canal + 10"~ (-Eb_NO0_dB/20)*n;
end

2. egalizare_zf_mmse.m
function [biti_est_zf,biti_est_mmse] =egalizare_zf _mmse(y,h,N,Eb_NO_dB);
L = length(h);
K=3;

% egalizare ZF
H = toeplitz([h([2:end]) zeros(1,2*K+1-L+1)], [ h([2:-1:1]) zeros(1,2*K+1-

L+1) 1D);
d = zeros(1,2*K+1);
d(K+1) = 1;

c_zf = [inv(H)*d."].";

y_zf = conv(y,c_zf);

y_zf = y_zf(K+2:end);

y_zf = conv(y_zf,ones(1,1)); % convolutie
y_esant_zf = y_zf(1:1:N); % esantionare
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% egalizare MMSE

autocor_h = conv(h,fliplr(h));

H = toeplitz([autocor_h([3:end]) zeros(1,2*K+1-L)], [ autocor_h([3:end])
zeros(1,2*K+1-L) 1);

H=H+ 1/2*10~(-Eb_NO0_dB/10)*eye(2*K+1);

d = zeros(1,2*K+1);

d([-1:1]+K+1) = fliplr(h);

c_mmse = [inv(H)*d.'].";

y_mmse = conv(y,c_mmse);

y_mmse = y_mmse(K+2:end);

y_mmse = conv(y_mmse,ones(1,1)); % convolutie
y_esant_mmse = y_mmse(1:1:N); % esantionare
% decizie

biti_est_zf = real(y_esant_zf)>0;

biti_est_mmse = real(y_esant_mmse)>0;

3. estimare0O_LS.m

function [h_est]=estimare0_LS(secventa_test,y)
Nr=3;%lungimea lui h
% se face modularea
secv_test_mod_BPSK=2*secventa_test-1;
x=secv_test_mod_BPSK;

Xc=zeros(1,length(x)+ Nr-1);
for i=1:length(x)
Xc(i)=x(i);
end
Xr=zeros(1,Nr);
Xr(1)=x(1);
Xr=Xr";
X = toeplitz(Xc,Xr);
h_est = inv(X."*X) * X.' * y';
h_est=real(h_est');

4. estimare_LS.m

function [h_est]=estimare_LS(marime_bloc,secventa_rec,y,g,poz)
Yo=======mmmmmmmmmm oo CodOr ========mm oo
IesireTurboCodorLS = TurboCodor(g, secventa_rec, poz);
bitiicodatiLS= zeros(1,3*length(IesireTurboCodorlLS(1,:)));

for i=1:marime_bloc
bitiicodatiLS(3*i-2:3*i) = (IesireTurboCodorLS(:,i)");

end

bitiicodatilLS;

Simb_codatelS = 2*bitiicodatilLS - 1;

N=length(bitiicodatiLS);
Nr=3;%lungimea lui h
x=Simb_codatelLS;
Xc=zeros(1,length(x)+ Nr-1);
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for i=1:length(x)
Xc(i)=x(i);
end
Xr=zeros(1,Nr);
Xr(1)=x(1);
Xr=Xr";
X = toeplitz(Xc,Xr);
h_est = inv(X."*X) * X.' * y*;
h_est=real(h_est');

5. iteratie.m

function[Lel,Le2,nr_erori,X_obt]=iteratie(g,Mesajln,In_dec_cu_zgomot,Lc,marime_
bloc,aprioril,extrinsec2,poz)

% Primul decodor

aprioril(poz) = extrinsec2;

%----------- Iesirea primului decoder

[LMAP1 extrinsecl] = TurboDecodorl(g, In_dec_cu_zgomot,Lc, marime_bloc,
aprioril);

%-----=------ Stocarea valorii extrinsecl in Lel

Lel = extrinsecl;

% Al doilea decodor

apriori2 = extrinsec1(poz);

%-=-========- Iesirea celui de-al doile decodor
[LMAP2 extrinsec2] = TurboDecodor2(g, In_dec_cu_zgomot,Lc, marime_bloc,
apriori2, poz);

%--=--==--=-- Stocarea valorii extrinsec2 in Le2
Le2 = extrinsec2;
X_obt=(LMAP1(1:end-2)>0)";
dif=Mesajln-X_obt;

nr_erori=sum(abs(dif));

6. trellis.m

function [matricea_trellis, matricea_paritate] = trellis(cod_g);
[n,K] = size(cod_g);
m=K-1;
num_starilor = 2m;
matricea_trellis= zeros(num_starilor);
matricea_paritate= zeros(num_starilor);
for s=1: num_starilor
cont_zec_s=s-1;
i=1;
while cont_zec_s >=0 & i<=m
cont_bin_s(i) = rem( cont_zec_s,2); %restul impartirii la 2
cont_zec_s = (cont_zec_s- cont_bin_s(i))/2;
i=i+1;
end
cont_bin_s=cont_bin_s(m:-1:1);
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% urmatoarea stare cand intrarea este zero
a = rem( cod_g(1,:)*[0 cont_bin_s ], 2 );
v = cod_g(2,1)*a;
forj = 1:K-1
v = xor(v, cod_g(2,j+1)*cont_bin_s(j));
end;
starea0 = [a cont_bin_s(1:m-1)];
d=2.~(m-1:-1:0);
j=starea0*d'+1;
matricea_trellis(s,j)= -1;
matricea_paritate(s,j)= 2*v-1;
% urmatoarea stare cand intrarea este 1
a = rem( cod_g(1,:)*[1 cont_bin_s]', 2 );
v = cod_g(2,1)*a;
forj = 1:K-1
v = xor(v, cod_g(2,j+1)*cont_bin_s(j));
end;
stareal = [a cont_bin_s(1:m-1)];
d=2.~A(m-1:-1:0);
j=stareal*d'+1;
matricea_trellis(s,j)= 1;
matricea_paritate(s,j)= 2*v-1;
end

7. TurboCodor.m

% suma modulo 2

function IesireTurboCodor = TurboCodor(g, Mesajln, poz);

% parametri polinomului generator
[n,K] = size(g);
% numarul starilor este m
m = K-1;
% seteaza starile la zero
stare = zeros(1,m);
[b,lungime]=size(Mesajln);
iesirecodorll=[];
iesirecodorli2=[];
iesirecodor22=[1;
for x=1:lungime+m
if x<=lungime
mes=Mesajln(1,x);
else
mes=rem(g(1,2:K)*(stare)’,2);
end
intrare=rem(g(1,:)*([mes stare])',2);
fori=1:n
iesire(i) = g(i,1)*intrare;
forj = 2:K
temp=g(i,j)*stare(j-1);
iesire(i) = xor(iesire(i),temp);
end;
end
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stare = [intrare, stare(1:m-1)];
iesirecodorll=[iesirecodorll,mes];
iesirecodorl2=[iesirecodorl2,iesire(i)];

end
% codor 2
for x=1:lungime+m
mesajintretesut=iesirecodor11(1,poz(1,x));
intrare=rem(g(1,:)*([mesajintretesut stare])’,2);
fori=1:n
iesire(i) = g(i,1)*intrare;
forj = 2:K
temp=g(i,j)*stare(j-1);
iesire(i) = xor(iesire(i),temp);

end;
ifi==1
templ=iesire(i);
end
end

stare = [intrare, stare(1:m-1)];
% concateneaza noul element
iesirecodor22=[iesirecodor22,iesire(2)];
end
IesireTurboCodor = [ iesirecodorll;
iesirecodori2;
iesirecodor22 J;

8. TurboDecodori.m

function [LMAP LE] = TurboDecodorl(g, In_dec_cu_zgomot,Lc, marime_bloc,
apriori)

x=In_dec_cu_zgomot(1,:);

pl=In_dec_cu_zgomot(2,:);

% parametrii generatorului polinomial

[n,K] = size(g);

% dimensiunea memoriei

m = K-1;

% numarul starilor

nr_stari=2"m;

[matricea_trelis, matricea_paritate]= trellis(g);
LMAP=zeros(marime_bloc,1);

LE=zeros(marime_bloc,1);

%]Initializarea Decodorului

alpha= zeros(nr_stari,marime_bloc+1);

alpha(1,1)=1;

beta= zeros(nr_stari,marime_bloc+1);

beta(1,end)=1;

gamma(1,1:marime_bloc)= struct('matricea_gamma’,zeros(size(matricea_trelis)));
for k=1:marime_bloc
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gamma(k).matricea_gamma= exp(1/2*(matricea_trelis.*(apriori(k) + Lc*x(k)")
+ Lc*matricea_paritate. *p1(k)"));
gamma(k).matricea_gamma= gamma(k).matricea_gamma.*(matricea_trelis>0 |
matricea_trelis<0);
end
% Calculul lui alphal
for k=1:marime_bloc
alpha(:,k+1)= (gamma(k).matricea_gamma)*(alpha(:,k));
alpha(:,k+1)=alpha(:,k+1)/sum(alpha(:,k+1));
end
%C Calcularea lui betal
for k=marime_bloc:-1:1
beta(:,k)=(gamma(k).matricea_gamma)'*(beta(:,k+1));
beta(:,k)=beta(:,k)/sum(beta(:,k));
end

for k=1:marime_bloc

sumSplus=alpha(:,k)'*(gamma(k).matricea_gamma.*(matricea_trelis>0))'*beta(:,k
+1);

sumSminus=alpha(:,k)'*(gamma(k).matricea_gamma.*(matricea_trelis<0))"*beta(
1 k+1);

LMAP(k)=log(sumSplus/sumSminus);
end

LE=LMAP-apriori-Lc*x';
end
9. TurboDecodor2.m

function [LMAP LE] = TurboDecodor2(g, In_dec_cu_zgomot,Lc, marime_bloc, apriori,
poz);

x=In_dec_cu_zgomot(1,poz);
%pl=In_dec_cu_zgomot(2,:);
p2=In_dec_cu_zgomot(3,:);

% parametrii polinomului generator

[n,K] = size(g);

% marimea memoriei

m = K-1;

% numarul starilor

nr_stari=2"m;

[matricea_trelis, matricea_paritate]= trellis(g);
LMAP=zeros(marime_bloc,1);
LE=zeros(marime_bloc,1);

%]Initializare decodor MAP2

alpha= zeros(nr_stari,marime_bloc+1);
alpha(1,1)=1;

beta= zeros(nr_stari,marime_bloc+1);
beta(:,end)=1/(nr_stari)*ones(nr_stari,1);
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gamma(l,1:marime_bloc)= struct('matricea_gamma',zeros(size(matricea_trelis)));
gammaE(1,1:marime_bloc)=
struct(‘matricea_gamma’',zeros(size(matricea_trelis)));

for k=1:marime_bloc

gamma(k).matricea_gamma= exp(1l/2*(matricea_trelis.*(apriori(k) + Lc*x(k)")
+ Lc*matricea_paritate.*p2(k)));

gamma(k).matricea_gamma= gamma(k).matricea_gamma.*(matricea_trelis>0 |
matricea_trelis<0);

end

for k=1:marime_bloc
alpha(:,k+1)= (gamma(k).matricea_gamma)*(alpha(:,k));
alpha(:,k+1)=alpha(:,k+1)/sum(alpha(:,k+1));

end

for k=marime_bloc:-1:1
beta(:,k)= (gamma(k).matricea_gamma)'*(beta(:,k+1));
beta(:,k)=beta(:,k)/sum(beta(:,k));

end

for k=1:marime_bloc

sumSplus=alpha(:,k)'*(gamma(k).matricea_gamma.*(matricea_trelis>0))"*beta(:,k
+1);

sumSminus=alpha(:,k)'*(gamma(k).matricea_gamma.*(matricea_trelis<0))"*beta(
1 k+1);
LMAP(k)=log(sumSplus/sumSminus);
end
LE=LMAP-apriori-Lc*x';
end
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%Egalizor turbo cu estimare LS
% (atat estimarea initiala cat si iterativa)

% ber.m

clear all;

close all;

clc;

Eb=2; %energia bitului
EbNO_db =[0:6]; % SNR
EbNO0=10.~(EbNO_db/10);
No=Eb./EbNO;
varianta=No./2;

h=[0.302 0.725 0.456];
lungimea_secventei_de_date =128;
nr_max_de_erori=100;

for i=1:length(EbNO_db)
Nr_erori_iteratia_0=0;
Nr_erori_iteratia_1=0;
Nr_erori_iteratia_2=0;
Nr_erori_iteratia_3=0;
Nr_erori_iteratia_4=0;
Nr_erori_iteratia_5=0;
Nr_erori_iteratia_1LS=0;
Nr_erori_iteratia_2LS=0;
Nr_erori_iteratia_3LS=0;
Nr_erori_iteratia_4LS=0;
Nr_erori_iteratia_5LS=0;

numar_secvente_generate=0;
while Nr_erori_iteratia_5LS<nr_max_de_erori

% iteratia O

[bitii_transmisi,simboluri_codate,Lapos_dec_a0,Lapos_dec_b0,...

Lex_deint_apriori_dec0,y,numar_erori0,rata0,y1,h_est]=...
iteratia_0O(varianta(i),lungimea_secventei_de_date,h);
Nr_erori_iteratia_0=Nr_erori_iteratia_0+numar_erori0;

%

%o iteratie
[Lapos_dec_al,Lapos_dec_b1l,Lex_deint_apriori_decl,...
numar_eroril,ratal]=iteratia_N(varianta(i),...
Lapos_dec_a0,Lex_deint_apriori_decO0,y,bitii_transmisi,h_est);
Nr_erori_iteratia_1=Nr_erori_iteratia_l+numar_eroril;

%

%doua iteratii
[Lapos_dec_a2,Lapos_dec_b2,Lex_deint_apriori_dec2,...

BUPT



130

Anexa 2

numar_erori2,rata2]=iteratia_N(varianta(i),...
Lapos_dec_al,Lex_deint_apriori_decl,y,bitii_transmisi,h_est);
Nr_erori_iteratia_2=Nr_erori_iteratia_2+numar_erori2 ;

%

%trei iteratii
[Lapos_dec_a3,Lapos_dec_b3,Lex_deint_apriori_dec3,...
numar_erori3,rata3]=iteratia_N(varianta(i),...
Lapos_dec_a2,Lex_deint_apriori_dec2,y,bitii_transmisi,h_est);
Nr_erori_iteratia_3=Nr_erori_iteratia_3+numar_erori3;

%

%patru iteratii
[Lapos_dec_a4,Lapos_dec_b4,Lex_deint_apriori_dec4,...
numar_erori4,rata4]=iteratia_N(varianta(i),...
Lapos_dec_a3,Lex_deint_apriori_dec3,y,bitii_transmisi,h_est);
Nr_erori_iteratia_4=Nr_erori_iteratia_4+numar_erori4;

%

%ocinci iteratii
[Lapos_dec_a5,Lapos_dec_b5,Lex_deint_apriori_decs,...
numar_erori5,rata5]=iteratia_N(varianta(i),...
Lapos_dec_a4,Lex_deint_apriori_dec4,y,bitii_transmisi,h_est);
Nr_erori_iteratia_5=Nr_erori_iteratia_5+numar_erori5;

%cu estimare LS
%

% iteratia O
h_estOLS=estimare_LS(Lapos_dec_b0,y1)
%

%o iteratie
[Lapos_dec_allS,Lapos_dec_b1llLS,Lex_deint_apriori_decllLs,...
numar_erorilLS,ratallLS]=iteratia_N(varianta(i),...
Lapos_dec_a0,Lex_deint_apriori_decO0,y,bitii_transmisi,h_estOLS);
Nr_erori_iteratia_1LS=Nr_erori_iteratia_1LS+numar_erorillS;
h_estlLS=estimare_LS(Lapos_dec_b1lLS,y1)

%

%doua iteratii
[Lapos_dec_a2lLS,Lapos_dec_b2LS,Lex_deint_apriori_dec2LS,...
numar_erori2LS,rata2LS]=iteratia_N(varianta(i),...
Lapos_dec_allS,Lex_deint_apriori_declLS,...
y,bitii_transmisi,h_est1LS);
Nr_erori_iteratia_2LS=Nr_erori_iteratia_2LS+numar_erori2lS ;
h_est2L.S=estimare_LS(Lapos_dec_b2LS,y1)

%

%trei iteratii
[Lapos_dec_a3LS,Lapos_dec_b3LS,Lex_deint_apriori_dec3LS,...
numar_erori3LS,rata3LS]=iteratia_N(varianta(i),...
Lapos_dec_a2lS,Lex_deint_apriori_dec2LS,...

y, bitii_transmisi,h_est2LS);
Nr_erori_iteratia_3LS=Nr_erori_iteratia_3LS+numar_erori3LS;
h_est3LS=estimare_LS(Lapos_dec_b3LS,y1)

%

%patru iteratii
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end

[Lapos_dec_a4lLS,Lapos_dec_b4LlLS,Lex_deint_apriori_dec4Ls,...
numar_erori4LS,rata4LS]=iteratia_N(varianta(i),...
Lapos_dec_a3LS,Lex_deint_apriori_dec3LS,...
y, bitii_transmisi,h_est3LS);
Nr_erori_iteratia_4LS=Nr_erori_iteratia_4LS+numar_erori4lLS;
h_est4L.S=estimare_LS(Lapos_dec_b4LS,y1)
%
%ocinci iteratii
[Lapos_dec_a5LS,Lapos_dec_b5LS,Lex_deint_apriori_dec5LS,...
numar_erori5LS,rata5LS]=iteratia_N(varianta(i),...
Lapos_dec_a4lS,Lex_deint_apriori_dec4Ls,...
y, bitii_transmisi,h_est4LS);
Nr_erori_iteratia_5LS=Nr_erori_iteratia_5LS+numar_erori5LS;
h_est5LS=estimare_LS(Lapos_dec_b5LS,y1)
numar_secvente_generate=numar_secvente_generate+1;
end

numar_biti_generati=numar_secvente_generate...

*lungimea_secventei_de_date;

ber0(i)=Nr_erori_iteratia_0/numar_biti_generati;
berl(i)=Nr_erori_iteratia_1/numar_biti_generati;
ber2(i)=Nr_erori_iteratia_2/numar_biti_generati;
ber3(i)=Nr_erori_iteratia_3/numar_biti_generati;
ber4(i)=Nr_erori_iteratia_4/numar_biti_generati;
ber5(i)=Nr_erori_iteratia_5/numar_biti_generati;
berlLS(i)=Nr_erori_iteratia_1LS/numar_biti_generati;
ber2LS(i)=Nr_erori_iteratia_2LS/numar_biti_generati;
ber3LS(i)=Nr_erori_iteratia_3LS/numar_biti_generati;
ber4LS(i)=Nr_erori_iteratia_4LS/numar_biti_generati;
ber5LS(i)=Nr_erori_iteratia_5LS/numar_biti_generati;

semilogy(EbNO_db,ber0,'b<-',EbNO_db,ber1,'k™-',...
EbNO_db,ber2,'gv-',EbNO_db,ber3,'ok-',EbNO_db,...
ber4,'ms-',EbNO_db,ber5,'dr-',EbNO_db,ber0,...
'b<-.",EbNO_db,berl1lLS,'k"-.",EbNO_db,ber2LS,...
'‘gv-.",EbNO_db,ber3LS,'ok-.",EbNO_db,ber4LS,...
'ms-.",EbNO_db,ber5LS,'dr-.",'linewidth',2);

grid on;
legend('iteratiaQ’,'iteratial’,'iteratia2’,...
'iteratia3’,'iteratia4’,'iteratias’,...
'iteratiaOLS','iteratiallS','iteratia2lS',...
'iteratia3LS','iteratia4LS', 'iteratia5LS");
xlabel('"E_b/N_0','FontSize',14);
ylabel('BER','FontSize',14);
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Functii utilizate in cadrul programului ber.m

1.

2,

3.

calc_erorii.m

% calculul erorii de bit

function [numar_erori,rata]=calc_erorii(Secventa_rec,bitii_transmisi)

for i=1:length(Secventa_rec)
if Secventa_rec(i)>=0
bit_dec(i)=1;
elseif Secventa_rec(i)<0
bit_dec(i)=0;
end
end
[numar_erori,rata]=biterr(bit_dec,bitii_transmisi);

canal.m

%face modularea BPSK a semnalului codat care

%apoi este trecut printr-un canal avand raspunsul h

%la semnal se mai adauga si zgomotul rezultand semnalul y

function [y,yl]=canal(simb_cod_int,h,varianta,amplitudinea)

%simb_cod_intr-sunt simbolurile de la iesirea codorului

%h-raspunsul canalului

Nr=length(h);

N=Ilength(simb_cod_int);

Secventa=simb_cod_int;

Secventa_cu_zero=[zeros(1,Nr-1) Secventa];

Secveta_mod_BPSK=2*Secventa-1; %moduleaza BPSK Secventa

Secventa_cu_zero_mod_BPSK=2*Secventa_cu_zero-1;

Prod_conv=amplitudinea*conv(h,Secventa_cu_zero_mod_BPSK);

y=zeros(1,length(Secventa_cu_zero_mod_BPSK)-(Nr-1));

%generarea zgomotului

randn('state’,0);

n=randn(length(Prod_conv),1)*sqrt(varianta);

y1l=Prod_conv+n’;

for i=Nr:length(Secventa_cu_zero_mod_BPSK)
v(i-(Nr-1))=y1(i);

end

y=Vv';

canal_fara_zg.m

%aceasta functie este utilizata pentru a determina
%matricea iesire la egalizor

function [y]=canal_fara_zg(secventa_test,h_est,amplitudinea)
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%secventa_test-sunt simbolurile generate

%pentru determinarea tranzitiilor

Nr=length(h_est);

N=Ilength(secventa_test);

Secventa=secventa_test;

Secventa_cu_zero=[zeros(1,Nr-1) Secventa];

Secveta_mod_BPSK=2*Secventa-1;

Secventa_cu_zero_mod_BPSK=2*Secventa_cu_zero-1;

Prod_conv=amplitudinea*conv(h_est,Secventa_cu_zero_mod_BPSK);

y=zeros(1,length(Secventa_cu_zero_mod_BPSK)-(Nr-1));
for i=Nr:length(Secventa_cu_zero_mod_BPSK)
v(i-(Nr-1))=Prod_conv(i);

end

y=V'

4. codare.m

%codarea de canal

function iesire=codare(K,gl1,g2,Secventa_intrare)
% Codare cod convolutional

clear iesire;

clear intrare;

n=2;
[trel]=trellis(K,g1,g2);
size=K-1;

intrare=[Secventa_.intrare zeros(1,size)] ;
iesire=zeros(1,n*length(intrare));

if intrare(1)==
a=fliplr(de2bi(trel.iesire(1,1)));
if isempty(a)==
a=[0 0];
end
if length(a)<n
a=[zeros(1,2-length(a)) al;
end
stare=trel.state(1,1);
elseif intrare(1)==
a=fliplr(de2bi(trel.iesire(1,2)));
f isempty(a)==
a=[0 0];
end
if length(a)<n
a=[zeros(1,2-length(a)) a];
end
stare=trel.state(1,2);
end
iesire=[a];
for i=2:length(intrare)
if intrare(i)==
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a=fliplr(de2bi(trel.iesire(stare+1,1)));

if isempty(a)==
a=[0 0];

end

if length(a)<n
a=[zeros(1,2-length(a)) al;

end

stare=trel.state(stare+1,1);

elseif intrare(i)==1
a=fliplr(de2bi(trel.iesire(stare+1,2)));
if isempty(a)==
a=[0 0];
end
if length(a)<n
a=[zeros(1,2-length(a)) al;
end

stare=trel.state(stare+1,2);
end
iesire=[iesire a];
end

conversie.m

function [CO,C1l]=conversie(Secventa)

CO0=zeros(1,length(Secventa));

for i=1:length(Secventa)
CO(i)=exp(-Secventa(i))/(1+exp(-Secventa(i)));

end

Cl=zeros(1,length(Secventa));

for i=1:length(Secventa)
C1(i)=1/(1+exp(-Secventa(i)));

end

decod_canal.m

% decodor de canal
%Lapos_dec_b-este informatia a-posteriori generata de decodor
%din care rezulta bitii sursa(sistenatici) estimati
%Lapos_dec_a-este informatia a-posteriori provenita
% de la decodor care se va utiliza la determinarea informatiei
% a-priori pentru egalizor
function [Lapos_dec_b,Lapos_dec_a] =...
decod_canal(C1,C0,lungimea_secventei_receptionate)
lungimea_secventei_transmise=...
length(lungimea_secventei_receptionate)/2;
gamma=zeros(4,4,lungimea_secventei_transmise);
I=1;
for i=1:lungimea_secventei_transmise
gamma(:,:,i)=.5*[CO(l)*COo(I+1),C1()*C1(I+1),0,0;
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end

0,0,C1(hH)*Co(l+1),Co(h*C1(l+1);

C1(h)*C1(l+1),Cco(*Co(l+1),0,0;

0,0,Co(h*C1(l+1),Cc1(h*Co(+1)T;

I=1+2;

end
nr_stari=4; %Numarul de stari
A1=[0100;0010;1000;0001];
A0=[1000;0001;0100;0010];
B1l_dl=zeros(4,4,lungimea_secventei_transmise);
B0O_dO=zeros(4,4,lungimea_secventei_transmise);
numarator_dl=zeros(1,lungimea_secventei_transmise);
numitor_d1l=zeros(1,lungimea_secventei_transmise);

%Initializare vector F utilizand recursivitatea inainte

F=zeros(nr_stari,1,lungimea_secventei_transmise+1);

F(:,1,1)=[1;0;0;0] ;

C(1)=1;

%F calculat recursiv

for i=1:lungimea_secventei_transmise
F(:,1,i+1)=gamma(:,:,i)"*F(:,1,i);
C(i+1)=sum(F(:,1,i+1));
F(:,1,i+1)=F(:,1,i+1)./C(i+1);

%Initializare vector G utilizand recursivitatea inapoi

G=zeros(nr_stari,1,lungimea_secventei_transmise+1);

G(:,1,lungimea_secventei_transmise+1)=[1;1;1;1];

%calcul vector G

for i=lungimea_secventei_transmise:-1:1
G(:,1,i)=gamma(:,:,i)*G(:,1,i+1);
h(i)=sum(G(:,1,i));
G(:,1,i)=G(:,1,i)./h(i);

end

for n=1:lungimea_secventei_transmise
B1_di(:,:,n)=Al.*gamma(:,:,n);
BO_dO(:,:,n)=A0.*gamma(:,:,n);

end

LLR_d1=zeros(1,lungimea_secventei_transmise);

for I=1:lungimea_secventei_transmise
numarator_d1(l)=F(:,:,)"*B1_d1(:,: D)*G(:,:,1+1);
numitor_d1(l)=F(:,:,[)'*B0_dO(:,:,)*G(:,:,1+1);
LLR_d1(l)=log((numarator_d1(l))/(numitor_d1(l)));

end

for i=1:lungimea_secventei_transmise
if LLR_d1(i)>=0

di(i)=1;
else
di(i)=-1;
end
end
%nr_stari=4; %Numarul de stari
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A1=[0100;0001;1000;0010];
A0O=[1000;,0010;0100;0001];

B1_d1l=zeros(4,4,lungimea_secventei_transmise);

BO_dO=zeros(4,4,lungimea_secventei_transmise);

numarator_d2=zeros(1,lungimea_secventei_transmise);

numitor_d2=zeros(1,lungimea_secventei_transmise);

for n=1:lungimea_secventei_transmise
B1_di(:,:,n)=Al.*gamma(:,:,n);
BO_dO(:,:,n)=A0.*gamma(:,:,n);

end

LLR_d2=zeros(1,lungimea_secventei_transmise);

for I=1:lungimea_secventei_transmise
numarator_d2()=F(:,:,)"*B1_d1(:,:,)*G(:,:,1+1);
numitor_d2()=F(:,:,1)'*B0_dO(:,:,D*G(:,:,1+1);
LLR_d2(l)=log((numarator_d2(l))/(numitor_d2(l)));

end

for i=1:lungimea_secventei_transmise
if LLR_d2(i)>=0

d2(i)=1;
else

d2(i)=-1;
end

end
concatenare=0;
for n=1:lungimea_secventei_transmise
concatenare=[concatenare LLR_d1(n) LLR_d2(n)];
end
Lapos_dec_a=concatenare...
(2:length(lungimea_secventei_receptionate)+1);
%LLR-ul generat la iesirea decodorului
%nr_stari=4;
A1=[0100;00
A0O=[1000;00

B1_dl=zeros(4,4,lungimea_secventei_transmise);
BO_dO=zeros(4,4,lungimea_secventei_transmise);
numarator_db=zeros(1,lungimea_secventei_transmise);
numitor_db=zeros(1,lungimea_secventei_transmise);
for n=1:lungimea_secventei_transmise
B1_di(:,:,n)=Al.*gamma(:,:,n);
BO_dO(:,:,n)=A0.*gamma(:,:,n);
end
Lapos_dec_b=zeros(1,lungimea_secventei_transmise);
for I=1:lungimea_secventei_transmise
numarator_db(l)=F(:,:,)"*B1_d1(:,:,D*G(:,:,1+1);
numitor_db(l)=F(:,:,1)'*B0_dO(:,:,1)*G(:,:,1+1);

Lapos_dec_b(l)=log((numarator_db(l))/(numitor_db(l)));

end
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7. deintretesere.m

function deintretesere=...
deintretesere(Secventa,lungimea_secventei_de_date)
a=0;
matricea_de_deintretesere=reshape(Secventa,sqrt...
(2*lungimea_secventei_de_date),sqrt...
(2*¥lungimea_secventei_de_date));
[nr_linii,nr_coloane]=size(matricea_de_deintretesere);
for i=1:nr_linii
a=[a matricea_de_deintretesere(i,:)];
end
deintretesere=a(2:(1+2*lungimea_secventei_de_date));

8. det_prag.m

%detectie prag
function [biti_obtinuti]=det_prag(Secventa_rec)

for i=1:length(Secventa_rec)
if Secventa_rec(i)>=0
bit_dec(i)=1;
elseif Secventa_rec(i)<0
bit_dec(i)=0;
end
end
biti_obtinuti= bit_dec;

9. egalizor_it0.m
%egalizor MAP iteratia 0

function [Lex,date_estimate]=egalizor_it0(y,varianta,h_est)
%iesire=[1->1,1->2, 0 0;

% 0 0 2->3 2->4; % tranzitiile posibile
% 3->1,3->2, 0 0;
% 0 0 4->3 4->4];

%starile sunt 00->1; 01->2; 10->3 11->4

Secventa=[01 0011011100 0];%este secventa pe baza careia se
construieste matricea iesire

%succesiunea starilor este urmatoarea(iau grupuri de cate doua):

% 1->2->3->1->2->4->3->2->4->4->3->1->1

%se observa ca avem toate combinatiile necesare pentru matricea iesire
%aceasta 'secventa' se trece prin functie canal

%este important ca zgomotul prin canal sa fie 0 cand construiesc aceasta
matrice

amplitudinea=1;
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[y_iesire]=canal_fara_zg(Secventa,h_est,amplitudinea);

iesire=zeros(4,4);
iesire(1,1)=y_iesire(1);
iesire(1,2)=y_iesire(2);
iesire(2,3)=y_iesire(3);
iesire(2,4)=y_iesire(6);
iesire(3,1)=y_iesire(4);
iesire(3,2)=y_iesire(8);
iesire(4,3)=y_iesire(7);
iesire(4,4)=y_iesire(10);
nr_stari=4; %Numarul starilor
G=zeros(4,4,length(y));

; 1;,0100;0001];
0;1000;0010];
pozitie=[1100;0011;1100;,0011];
gamma=zeros(4,4,length(y));
Bl=zeros(4,4,length(y));
BO0=zeros(4,4,length(y));
numarator=zeros(1,length(y));
numitor=zeros(1,length(y));

%calculul gamma
for k=1:length(y)
fori=1:4
for j=1:4
argument=-(y(k)-iesire(i,j))"2;

G(i,j,k)=exp(argument/(2*varianta))*pozitie(i,j);

end
end
end
gamma=gG;

N=length(y)+1;

%recursivitate inainte ; initializare vector f

f=zeros(nr_stari,1,N);

f(:,1,1)=[1;0;0;0] ;

c=zeros(1,N);

c(1)=1;

% Calculul recursiv inainte a vectorului f

for i=1:(N-1)
f(:,1,i+1)=gamma(:,:,i)*f(:,1,i);
c(i+1)=sum(f(:,1,i+1));
f(:,1,i+1)=f(:,1,i+1)./c(i+1);

end

%recursivitate inapoi; initializare vector b
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b=zeros(nr_stari,1,N);
b(:,1,N)=[1;1;1;1];
% C Calculul vectorului b
for i=(N-1):-1:1
b(:,1,i))=gamma(:,:,i)*b(:,1,i+1);
h(i)=sum(b(:,1,i));
b(:,1,i)=b(:,1,i)./h(i);
end
for n=1:length(y)
B1(:,:,n)=Al.*gamma(:,:,n);
BO(:,:,n)=A0.*gamma(:,:,n);
end
date_estimate=zeros(1,N-1);
for k=1:(N-1)
numarator(k)=f(:,: k)" *B1(:,:, k)*b(:,: k+1);
numitor(k)=f(:,:,k)"*B0(:,:,k)*b(:,:,k+1);
Lex(k)=log((numarator(k))/(numitor(k)));

end
for i=1:length(y)
if Lex(i)>=0

date_estimate(i)=1;
elseif Lex(i)<0
date_estimate(i)=-1;
end
end

10. egalizor_itN.m

% egalizor MAP iteratia N

%Lex-informatia extrinseca la iesirea din egalizor

function [Lex,secventa_estimata]l=...
egalizor_itN(y,varianta,Clegalizor,C0Oegalizor,h_est)

Secventa=[01 0011011100 0];%este secventa pe baza
% careia se construieste matricea iesire

amplitudinea=1;
[y_iesire]=canal_fara_zg(Secventa,h_est,amplitudinea);
iesire=zeros(4,4);
iesire(1,1)=y_iesire(1);
iesire(1,2)=y_iesire(2);
iesire(2,3)=y_iesire(3);
iesire(2,4)=y_iesire(6);
iesire(3,1)=y_iesire(4);
iesire(3,2)=y_iesire(8);
iesire(4,3)=y_iesire(7);
iesire(4,4)=y_iesire(10);
numarul_starilor=4;
P=zeros(4,4,length(y));
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A1=[0100;0001;0100;00017;
A0O=[1000;0010;1000;0010];

gamma=zeros(numarul_starilor,numarul_starilor,length(y));

Bl=zeros(numarul_starilor,numarul_starilor,length(y));

BO=zeros(numarul_starilor,numarul_starilor,length(y));

numarator=zeros(1,length(y));

numitor=zeros(1,length(y));

inf_apriori_egal=...
zeros(numarul_starilor,numarul_starilor,length(y));

for I=1:length(y)
inf_apriori_egal(:,:,I)=[C0egalizor(l),Clegalizor(l),...
0,0;0,0,C0egalizor(l),Clegalizor(l);COegalizor(l)...
,Clegalizor(l),0,0;0,0,C0egalizor(l),Clegalizor()];
end
%calcul gamma
for I=1:length(y)
fori=1:4
for j=1:4
arg=-(y(l)-iesire(i,j))"2;
P(i,j,I)=inf_apriori_egal(i,j,I)...
*exp(arg/(2*varianta))*(1/sqrt(2*pi*varianta));
end
end
end
gamma=P;

N=length(y)+1;

%recursivitate inainte; initializare vector f

f=zeros(numarul_starilor,1,N);

f(:,1,1)=[1;0;0;0] ;

c=zeros(1,N);

c(1)=1;

%C Calculul vector f

fori=1:(N-1)
f(:,1,i+1)=gamma(:,:,i)" *f(:,1,i);
c(i+1)=sum(f(:,1,i+1));
f(:,1,i+1)=f(:,1,i+1)./c(i+1);

end

%recursivitate inapoi; initializare vector b

b=zeros(numarul_starilor,1,N);

b(:,1,N)=[1;1;1;1];

%~ Calculul recursiv inapoi a vectorului b

for i=(N-1):-1:1
b(:,1,i)=gamma(:,:,i)*b(:,1,i+1);
h(i)=sum(b(:,1,i));
b(:,1,i)=b(:,1,i)./h(i);

end

b;

for n=1:length(y)
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B1(:,:,n)=Al.*gamma(:,:,n);
BO(:,:,n)=A0.*gamma(:,:,n);

end
date=zeros(1,N-1);
for I=1:(N-1)

numarator(l)=f(:,:,)"*B1(:,:,1)*b(:,:,I+1);
numitor()=f(:,:,)'*B0(:,:,1)*b(:,:,1+1);
Lex(l)=log((numarator(l))/(numitor(l)));

end
for i=1:length(y)
if Lex(i)>=0

secventa_estimata(i)=1;
elseif Lex(i)<0
secventa_estimata(i)=-1;
end
end

11. estimare0_LS.m

% estimarea initiala

function [h_est]=estimare0_LS(secventa_test,y)

Nr=3;

secv_test_cu_zero=[zeros(1,Nr-1) secventa_test];

% se face modularea
secv_test_cu_zero_mod_BPSK=2*secv_test_cu_zero-1;
% in estimarea Ls aceasta este notata cu x
x=secv_test_cu_zero_mod_BPSK;

% construirea matricei X

Xc=zeros(1,length(x)+ Nr-1);
for i=1:length(x)
Xc(i)=x(i);
end
Xr=zeros(1,Nr);
Xr(1)=x(1);
Xr=Xr";
X = toeplitz(Xc,Xr);

h_est = inv(X."*X) * X.' * y";
h_est=h_est';

12. estimare_LS.m

%se utilizeaza pentru estimare iterativa

function [h_est]=estimare_LS(Secventa_rec,y)

%y -reprezinta secventa obtinuta la iesirea din canal
%secventa receptionata trebuie trecuta

%printr-un slicer (functia det prag)pt a obtine bitii 1 si 0.
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[Secventa_rec]=det_prag(Secventa_rec);

%aceasta secventa trebuie codata

lungimea_secventei=length(Secventa_rec);

K=3;

gl=[111];92=[101];

simboluri_rec_codate=codare(K,g1,g2,Secventa_rec);

simboluri_rec_codate=...
simboluri_rec_codate(1:2*lungimea_secventei);

%se face o intretesere

simboluri_codate_intretesute=...
intretesere(simboluri_rec_codate,lungimea_secventei);

Nr=3;

Secventa_cu_zero_rec=[zeros(1,Nr-1) simboluri_codate_intretesute];

% se face modularea

Secventa_cu_zero_rec_mod_BPSK=2*Secventa_cu_zero_rec-1;

% in estimarea Ls aceasta este notata cu x

x=Secventa_cu_zero_rec_mod_BPSK;

%construirea matricei X

Xc=zeros(1,length(x)+ Nr-1);
for i=1:length(x)
Xc(i)=x(i);
end
Xr=zeros(1,Nr);
Xr(1)=x(1);
Xr=Xr';
X = toeplitz(Xc,Xr);

h_est = inv(X."*X) * X.' * y";
h_est=h_est';

13. intretesere.m

function intretesere=intretesere...
(Secventa,lungimea_secventei_de_date)

a=0;

matricea_de_intretesere=...

reshape(Secventa,sqrt(2*lungimea_secventei_de_date),...

sqgrt(2*lungimea_secventei_de_date));

[nr_linii,nr_coloane]=size(matricea_de_intretesere);
for i=1:nr_linii

a=[a matricea_de_intretesere(i,:)];
end
intretesere=a(2:(1+2*lungimea_secventei_de_date));
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14. trellis.m

% matricea trellis
function trel = trellis(K,g1,g2)

memorie_trelis=K-1;
num_stari_trelis=2"(K-1);
trel.state=zeros(num_stari_trelis,2);
trel.iesire=zeros(num_stari_trelis,2);
s=zeros(1,memorie_trelis);
%implementarea matricii de stare
%prima linie a matricii de stare
for j=memorie_trelis:2
s(j)=s(j-1);
end
s(1)=0;
trel.state(1,1)=bi2de(s);
s(1)=1;
trel.state(1,2)=bi2de(s);
%urmatoarele linii ale matricii
for i=1:num_stari_trelis-1
s=de2bi(i);
for j=memorie_trelis:2
s(j)=s(j-1);

end

s(1)=0;

trel.state(i+1,1)=bi2de(s);

s(1)=1;

trel.state(i+1,2)=bi2de(s);
end

%implemantarea primei coloane a matricii de iesire
W=zeros(1,K);
for w=1:num_stari_trelis ;
iesireg1=0;
iesireg2=0;
H=de2bi(w-1);
a=length(H);
if a<K
x=memorie_trelis-a;
G=zeros(1,x);
H=[H G];
end
a=isempty(H);
if a==
H=zeros(1,memorie_trelis);
end
W=[0 HJ;
iesirel=bitand(W,g1l);
iesire2=bitand(W,g2);
for j=1:2
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iesiregl=bitxor(iesiregl,iesirel(j+1));
iesireg2=bitxor(iesireg2,iesire2(j+1));
end
z=[iesireg2 iesiregl];
trel.iesire(w,1)=bi2de(z);
end
trel.iesire;
%implemantarea coloanei a doua a matricii de iesire
W=zeros(1,K);
for w=1:num_stari_trelis
iesiregl=1;
iesireg2=1;
H=de2bi(w-1);
a=length(H);
if a<K
x=memorie_trelis-a;
G=zeros(1,x);
H=[H G];
end
a=isempty(H);
if a==
H=zeros(1,memorie_trelis);
end
W=[1 HJ;
iesirel=bitand(W,g1l);
iesire2=bitand(W,g2);
for j=1:2
iesiregl=bitxor(iesiregl,iesirel(j+1));
iesireg2=bitxor(iesireg2,iesire2(j+1));
end
z=[iesireg2 iesiregl];
trel.iesire(w,2)=bi2de(z);

end
trel.iesire;

15. iteratia_0.m

function [bitii_transmisi,simboluri_codate,...
Lapos_dec_a0,Lapos_dec_b0, Lex_deint,y,...
numar_erori,rata,yl1,h_est]=...
iteratia_0O(varianta,lungimea_secventei,h)

K=3;

gl=[111];92=[101];

bitii_transmisi = randint(1,lungimea_secventei);
%ocodificarea de canal; codare convolutionala
simboluri_codate=codare(K,g1,g2,bitii_transmisi);

simboluri_codate=simboluri_codate(1:2*lungimea_secventei);
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%intretesere
simboluri_codate_intretesute=...
intretesere(simboluri_codate,lungimea_secventei);

secventa_test=randint(1,18);%sau alte valori
%Dupa care aceste date trec prin canal otinandu-se la iesire y

amplitudinea=1; %amplitudinea semnalului

[y,yl]=canal(simboluri_codate_intretesute,...
h,varianta,amplitudinea);

[y_test,yl_test]=canal(secventa_test,h,...
varianta,amplitudinea); %secventa test prin canal

[h_est]=estimare0_LS(secventa_test,yl_test);
%Algoritmul MAP prin egalizor

[Lex,date_estimate]=egalizor_it0(y,varianta,h_est);
% informatia extrinseca provenita de la egalizor

%deintretesere
Lex_deint=deintretesere(Lex,lungimea_secventei);

%Genereaza informatia a-priori in decodor
[CO,C1]=conversie(Lex_deint);

%decodarea de canal------ Algoritmul MAP
[Lapos_dec_b0,Lapos_dec_a0]=decod_canal(C1,C0,Lex_deint);
%Lapos_dec_b0-este informatia a-posteriori generata

%de decodor din care rezulta bitii sursa(sistenatici) estimati
%Lapos_dec_a0-este informatia extinseca provenita de la decodor
% care se va utiliza la determinarea informatiei

% a-priori pentru egalizor

[numar_erori,rata]=calc_erorii(Lapos_dec_b0,bitii_transmisi);

16. iteratia_N.m

function [Lapos_dec_a,Lapos_dec_b,Lex_deint_apriori_dec,...
numar_erori,rata]=iteratia_N(varianta,...
Lapos_dec_a_anterior,Lex_deint,y,bitii_transmisi,h_est)

%]Informatiile extrinseci la iesirea din decodor
Lextrinsec_decodor=Lapos_dec_a_anterior-Lex_deint;
%informatiile extrinseci combinate cu ale canalului

% (Lex_deint) sunt scoase din informatiile a-posteriori
%provenite din decodor
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%Dupa intretesere

lungimea_secventei = length(bitii_transmisi);

Lapriori_egalizor=intretesere...
(Lextrinsec_decodor,lungimea_secventei);

%informatia apriori care merge la egalizor

%Informatii extrinseci la intrarea in egalizor
[COegalizor,Clegalizor]=conversie(Lapriori_egalizor);

%Prin egalizor ------ algoritmul MAP

[Lextrinseci_egalizor0,secventa_estimata]=...
egalizor_itN(y,varianta,Clegalizor,...
COegalizor,h_est);

%Se obtine la iesirea egalizorului informatii extrinseci

Lextrinseci_egalizor=...
Lextrinseci_egalizorO-Lapriori_egalizor; %Inainte de

%a transmite decodorului SISO informatia a-posteriori
%generata de egalizorul SISO, trebuie eliminata contributia
%decodorului (ca informatie a-priori),de
% la iteratia anterioara,pentru a aduce la intrarea
% decodorului doar informatiile extrinseci combinate
% cu ale canalului.

%deintretesere
Lex_deint_apriori_dec=...
deintretesere(Lextrinseci_egalizor,lungimea_secventei);

%Obtinerea informatiilor la intrarea in decodor

[CO,C1]=conversie( Lex_deint_apriori_dec);

%decodor canal algoritm MAP
[Lapos_dec_b,Lapos_dec_a]=...
decod_canal(C1,CO0,Lex_deint_apriori_dec);

[numar_erori,ratal=calc_erorii(Lapos_dec_b,bitii_transmisi);
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