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Rezumat,

In prezent turbo codurile se utilizeaza in cele mai moderne
sisteme de comunicatii. Un exemplu potrivit este cel al sistemelor
fara fir (wireless). In cazul acestor sisteme canalele sunt variabile
in timp, deoarece propagarea se face pe mai multe cdi. Acestea
sunt numite canale cu fading. Majoritatea lucrarilor despre turbo
coduri din literatura de specialitate trateaza cazul canalului AWGN
(Aditive White Gaussian Noise). Scopul acestei teze este studiul
sistematic al comportarii turbo codurilor pe canale cu fading plat.

Capitolele 2 si 3 reprezintd o introducere in teoria turbo
codurilor, pe care am considerat-o necesara pentru ca teza sa
aiba un caracter unitar. Capitolul 4 reprezinta partea centrald a
tezei. Capitolul 5 se refera la modul in care actioneaza ultima
generatie de turbo coduri, cele multi-binare, in cazul canalelor cu
fading plat.
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stari si cu 16 stari pentru diferite valori ale factorului f. S-a folosit
algoritmul de decodare MAP si modulatia QPSK.

5.23 Performantele a) BER si b) FER. O comparatie intre douad
implementari ale algoritmului de decodare ale TCMB-urilor (cu
r=2), pe canal cu fading plat de tip Rayleigh: algoritmul MAP si
aproximarea sa Max-Log-MAP. TCMB-urile sunt bazate pe codurile
RSC de memorie 3 (linie intreruptd) si de memorie 4 (linie
continud). Lungimea cuvantului de cod este egalad cu 2.752=1504
biti.
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1. INTRODUCERE

Noi servicii de comunicatii si tehnologia informatiei apar aproape zilnic si
cererile de a avea o capacitate de comunicatie si rate de transmisie din ce in ce mai
mari continua sa creasca. Acest progres spectaculos al comunicatiilor se datoreazg,
in mare masura, cresterii performantelor codurilor si reducerii costului tehnologiei.

Calitatea unui sistem numeric de comunicatii este in general evaluata prin
probabilitatea de eroare a simbolurilor receptionate, sau rata erorii pe bit, BER (Bit
Error Rate).

Aceasta probabilitate depinde de raportul semnal pe zgomot al mesajului,
SNR (Signal to Noise Ratio), din canalul de comunicatii. Cu cat SNR este mai mare,
BER este mai mic. Pentru a ameliora calitatea unui sistem de comunicatii numerice
este necesara cresterea acestui raport.

O solutie de a scadea BER, fara cresterea SNR este codarea mesajulului de
transmis. Operatia de codare consta in a adauga la mesajul de transmis simboluri,
numite de redundantd, dupa o lege data. Necesitatea de a se introduce redundanta
in mesaj, pentru a se proteja contra erorilor de transmisie, este demonstratad in
cadrul teoriei informatiei, [BOR99].

Pentru un mesaj lipsit de redundanta, fiecare simbol este esential si astfel
orice eroare de transmisie conduce la o pierdere ireversibild de informatie. In
schimb, introducerea de simboluri de redundanta va corela simbolurile mesajului
codificat. Astfel, in anumite conditii, simbolurile eronate in cursul transmisiei vor
modifica legea de codare utilizata la emisie, ceea ce va permite detectarea, apoi
eventual, corectarea erorilor.

In celebra sa lucrare din 1948, [SHA48], Shannon a demonstrat ca o
comunicatie sigurd este posibila printr-un canal oricdt de zgomotos daca este
indeplinitd conditia ca rata de transmisie sa fie mai mica decéat capacitatea canalului.
Totusi, Shannon nu a propus solutii explicite de codare a canalului pentru
implementari practice. Astfel, vreme de aproape 60 de ani, cercetatorii au creat
coduri, limitate ca performantd de complexitatea decodarii si de complexitatea
canalului. In urma cercetarilor efectuate s-au impus in principal douda mari familii de
coduri, codurile bloc si codurile convolutionale [PRO00]. .

In structura oricarui receptor digital existd un detector. In prezent se
utilizeaza doua tipuri de detectoare, hard si soft. Acestea din urma utilizeaza valori
ale unui raport de plauzibilitate. Prima solutie, care conduce la o pierdere ireversibila
de informatie pentru decodor, a dat nastere la algoritmi de decodare de tip algebric,
bine adaptati la structura codurilor bloc [THI93]. A doua solutie, permite decodorului
sa exploateze cel mai bine informatia disponibild, conduce la algoritmi de decodare
de tip probabilist, utilizati in special pentru codurile convolutionale [FAN63, VIT67].

Pentru a atinge cel mai bun rezultat din punct de vedere al BER-ului si al
complexitatii de implementare, in tehnicile de codare a informatiei au fost imaginate
diferite asocieri de coduri elementare. Una dintre aceste asocieri constda in
concatenarea a doua coduri elementare astfel incat simbolurile de la iegirea primului
codor, numit exterior, sa fie aplicate la intrarea celui de al doilea, numit interior. In
general concatenarea codurilor este realizata prin asocierea unui cod convolutional,
interior, cu un cod bloc, exterior. In cazul concatenarii a doua coduri convolutionale,
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16 Introducere - 1

[HAH89], pentru a atinge cel mai bun rezultat in urma concatenarii, este necesar ca
decodorul interior sa poata furniza decizii ponderate decodorului exterior.

Decodarea codurilor convolutionale este in general realizata pornind de la
algoritmul Viterbi care furnizeaza decizii hard [OMU69, VIT71]. Acest algoritm nu
poate fi utilizat decat pentru decodarea codului interior. Au fost propuse mai multe
solutii pentru a rezolva problema decodarii codurilor convolutionale cu decizii soft la
iesire. Bahl s.a. [BCJR74] au propus sa se decodeze codurile convolutionale
determinand simbolul cel mai plauzibil. Algoritmul propus se numeste MAP
(Maximum A-Posteriori). Acest algoritm este mai complex comparativ cu algoritmul
Viterbi. Au fost propuse mai multe versiuni ale algoritmului Viterbi, ce permit
furnizarea deciziilor ponderate la iesirea decodorului, de diferiti autori printre care si
Berrou s.a. [BAAF93]. Totusi performantele unei astfel de solutii sunt inca destul de
departate de cele previzionate de Shannon.

O crestere semnificativda a performantelor poate fi obtinuta folosind
decodarea “turbo”, prin optimizarea subsistemului din structura receptorului, format
din decodoare si detector. Aceastda optimizare presupune aducerea unei parti din
informatia de la iesirea detectorului la intrarea primului decodor. Aceasta este asa
numita informatie extrinseca. Sistemul obtinut se numeste turbo decodor, [BGT93].
Functionarea acestuia este iterativa, aportul informatiei extrinseci la scaderea BER-
ului diminuandu-se odata cu cresterea numarului de iteratii.

Din momentul aparitiei, turbo codarea a evoluat intr-un ritm fara precedent,
datoritd eforturilor intense depuse de cercetatorii din domeniu. Ca urmare, turbo
codurile au fost introduse si in standarde, ca de exemplu standardul pentru
comunicatii mobile de generatia a treia (3G) [HOT04]. In sistemele video de
difuzare, unde intarzierea asociata sistemului este mai putin criticd decat in
sistemele interactive, castigurile in performanta care pot fi atinse sunt si mai
impresionante.

Conceptul de turbo codare a fost introdus in 1993, de catre Berrou, Glavieux
si Thitimajashima, care au raportat rezultate excelente de castig de codare [BGT93],
apropiate de limita lui Shannon. Secventa de informatie este codata de doua ori,
avand un interleaver (dispozitiv de intretesere) intre cele doua codoare (concatenate
paralel) care serveste la realizarea a douda secvente de date aproximativ
independente statistic una fata de cealaltda. Cel mai des sunt utilizate codoarele
convolutionale recursive sistematice, RSC (Recursive Systematic Convolutional
Code). Fiecare codor RSC, din structura unui turbo codor, produce o iesire
“sistematica"“, care contine secventa de informatie originald, precum si o secventa
de informatie de paritate. Cele douda secvente de paritate pot fi apoi puncturate
[VUY01, KBDNO7], inainte de a fi transmise impreuna cu secventa de informatie
originalda. Aceastd puncturare a informatiei de paritate permite o gama larga a
ratelor de codare si deseori este transmisa jumatate din informatia de paritate de la
fiecare codor. Puncturarea coduce la cresterea ratei de codare, obtindndu-se de
exemplu o ratd de codare a TC-ului egald cu 1/2, comparativ cu cazul nepuncturat,
unde rata de codare este 1/3.

In prezent turbo codurile se utilizeaza in cele mai moderne sisteme de
comunicatii. Un exemplu potrivit este cel al sistemelor fara fir (wireless). In cazul
acestor sisteme canalele sunt variante in timp, deoarece propagarea se face pe mai
multe cai. Acestea sunt numite canale cu fading. Majoritatea lucrarilor despre turbo
coduri din literatura de specialitate trateaza cazul canalului AWGN (Aditive White
Gaussian Noise). Scopul acestei teze este studiul sistematic al comportarii turbo
codurilor pe canale cu fading plat. Diferenta fata de abordarile anterioare este data
tocmai de acest caracter sistematic al studiului.

BUPT



1 - Introducere 17

Capitolele 2 si 3 reprezinta o introducere in teoria turbo codurilor, pe care
am considerat-o necesarda pentru ca teza sd aiba un caracter unitar. Capitolul 4
reprezinta partea centrala a tezei. Capitolul 5 se refera la modul in care actioneaza
ultima generatie de turbo coduri, cele multi-binare, in cazul canalelor cu fading plat.

Teza in continuare este structuratd dupa cum urmeaza.

In capitolul 2 am facut o prezentare a codurile convolutionale, a codarii,
respectiv decodarii acestora. Deasemenea, am simulat si am analizat spectrul
ponderilor pentru diferite coduri convolutionale, de memorie 2. .

In prima parte a capitolului 3 am descris, pe scurt, turbo codul. In
continuare, am prezentat cateva tipuri de interleaver-e. Apoi, am propus, simulat si
analizat doua noi tipuri de interleaver-e, si anume: interleaver-ul bloc aleator in linie
si interleaver-ul bloc cu linii aleatoare. Tot in cadrul acestui capitol am facut o
prezentare a algoritmilor de decodare: Viterbi, MAP, Max-Log-MAP (Maximum-
Logarithm-MAP) si Log-MAP (Logarithm-MAP). La sfarsitul capitolului am aratat
performantele algoritmilor de decodare MAP, Max-Log-MAP si Log-MAP, prin
intermediul rezultatelor pe care le-am obtinut cu ajutorul simularilor.

La inceputul capitolului 4 am prezentat cateva notiuni legate de propagarea
radio in comunicatiile mobile si am prezentat pe scurt o clasificare a manifestarilor
fading-ului in canale. Apoi, am analizat si simulat comportarea turbo codurilor in
diferite canale cu fading plat de tip: Rayleigh, Rice si Nakagami. Deasemenea, am
facut o estimare a canalului, necesara pentru constructia coeficientului Lc, utilizat in
algoritmul de decodare MAP.

In capitolul 5 am reprezentat, structurile unui turbo cod multi-binar cat si
codoarelor sale componente multi-intrare RSC. Apoi, am facut o analiza a celor doua
metode de decodare, decodare pe bit si decodare pe simbol, ce pot fi realizate in
cadrul turbo codurilor multi-binare. Deasemenea, am analizat performantele BER si
FER (Frame Error Rate) ale turbo codurilor puncturate si a turbo codurilor multi-
binare puncturate cit si cele ale turbo codurilor multi-binare in canalele AWGN si cu
fading plat (Rayleigh si Nakagami).

In capitolul 6 am prezentat principalele contributii si concluzii pe care le-am
avut, respectiv, obtinut in cadrul acestei lucrari.
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2. CODURI CONVOLUTIONALE

Codurile convolutionale (CC) se utilizeaza frecvent in aplicatii cum sunt:
comunicatiile spatiale si prin satelit, telefonia celulara, televiziunea digitala, Digital
Video Broadcasting Terrestrial (DVB-T), etc., [VUY01]. Raspandirea lor este datorata
structurii simple si implementarii facile a metodelor de decodare.

2.1. Principiul codarii convolutionale

Codurile convolutionale introduse in 1954 de P. Elias [ELI54] reprezinta o
clasa de coduri corectoare de erori avand o mare aplicabilitate practica. Datorita
simplitatii lor si posibilitatii de a utiliza algoritmi de decodare de tip Soft Input Soft
Output (SISO), CC-urile sunt cele mai utilizate coduri componente in turbo coduri.

In cazul CC-urilor, fiecare bloc de n simboluri binare de la iesirea codorului
depinde atat de blocul de k simboluri binare prezent la intrarea sa, la momentul
considerat, cat si de m blocuri precedente [THI93]. In consecintda CC-urile introduc
un efect de memorie de ordinul m.

Lungimea de constrangere a codului convolutional, exprimata in biti ai
mesajului, este definitd ca numarul de deplasdri dupa care un bit al mesajului poate
influenta iesirea decodorului. Intr-un codor avand un registru de deplasare cu m
celule, si memoria codorului egala cu m, sunt necesare K=m+1 deplasari pentru ca
un bit al mesajului sa intre in registrul de deplasare si sa iasa in final. Astfel
lungimea de constrangere a codorului este K [HAY0O].

Principiul codorului convolutional este prezentat in Fig. 2.1. Codorul este

constituit:
}47 m registre de intarziere >

bloc de k

simboluri de

informatie :

1 2 K=m+1
Y L/ A cuvant de cod
—e
o b_Ioc de n
> Functii liniare : simboluri
| o _
Conversie

paralel/serie
Fig. 2.1 Principiul de realizare a unui codor convolutional.
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2.1 - Principiul codarii convolutionale 19

- dintr-un sistem de m registre de intarziere, fiecare avand o capacitate de k
biti, care memoreaza cele m blocuri de k simboluri de informatie,

- dintr-o multime de functii liniare, ce genereaza blocurile de n simboluri de
la iesire,

- dintr-un convertor paralel-serie.

Raportul R=k/n se numeste rata de codare.

Un cod convolutional de rata R este o aplicatie de la multimea matricilor
(binare) cu un numar de k linii si numar infinit de coloane catre multimea matricilor
(binare) cu un numar de n linii si numar infinit de coloane, unde n>k [THI93].

C:Mi,.. > M. (2.1)

Astfel, prin transformarea C, fiecarei matrici I e M;.,, de forma :

fo1 i1 i1 o i1

, . , . 2.2
fog 112 P22 - ij2 . L (2.2)
e ijs € A} Vj=0,0 s=1,k
ok Tk T2k - Tk
i se ataseaza o matrice Ve M,,..,, de forma:
(@01 a11 a1 - aj |
ap2 a2 axp - aj
V= ajsef01} V=00, s=1,n (2.3)
aok @k @k - ajk
|90n d1n @2p - djn ]

Matricea I contine bitii de informatie, in ordinea igq ig2 ... gk f11 ---, iar
matricea V secventa codatd : apy @y ... an a11...- Dacd ajs =ijs pentru orice j

pozitiv si pentru orice s =1 + k, atunci codul se numeste sistematic. Facand apel la
o reprezentare polinomiald, matricile I si V se pot scrie ca, [BAKO4a]:

_ _ iales
" i1 D° o0
SZ:;)S1 ZaszDs
- ;)
10)=| 2'20° |, v(p)- Sw 5 (2.4)
S:OE Zassz
ie) DS =0,
_;) sk | N ]
ZasnD
s=0 i
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20 Coduri convolutionale - 2

Cu aceste notatii, relatia de codare, poate fi scrisa astfel:
V(D)= G(D)-1(D), (2.5)
unde G(D) se nhumeste matricea generatoare a codului si are forma:

g11(0) 912(0) - g1k (D)
GD)=| - T (2.6)

gnl(D) gnZ(D) gnk(D)

2.2. Tipuri de coduri convolutionale

in functie de forma polinoamelor gjs(D) si a criteriului adoptat, codurile
convolutionale pot fi clasificate ca si, [FOR90, HLY02]:
1. Coduri sistematice, respectiv nesistematice.

1.a) Daca primele k linii din G(D) formeaza matricea unitate de ordinul k, I,
atunci codurile sunt sistematice. La codurile sistematice, simbolurile de informatie
sunt plasate toate, fie la inceputul fie la sfarsitul cuvantului de cod. Astfel, daca cele
k simboluri de informatie, prezente la intrarea codorului din Fig. 2.1, sunt efectiv
emise, adica se gasesc in mod explicit in blocul de n simboluri de la iesirea codorului
pe primele k pozitii, codul se numeste cod sistematic [FOR70]. Altfel spus, in cazul
codurilor sistematice bitii sau simbolurile de informatie originale constituie parte din
cuvantul de cod codat si astfel, ei pot fi recunoscuti in mod explicit la iesirea
codorului [HLY02].

1.b) Pentru codurile nesistematice, bitii din V sunt combinatii liniare ale
bitilor din I, neexistand biti de informatie si de control ca si in cazul precedent.

2. Coduri recursive, respectiv nerecursive.

2.a) Daca toate polinoamele generatoare care compun G(D) sunt finite,
atunci codul rezultat este nerecursiv.

2.b) Daca polinoamele generatoare g;s(D) pot fi scrise sub forma:

ajs(D)

2.7
b )’ (2.7)

gjs(D) =

unde polinoamele ajs si bjs sunt finite, si daca exista cel putin un polinom bj(D)#1,
atunci codul este recursiv.

Lungimea de constrangere este unul dintre parametri importanti ai codurilor
convolutionale. O alta definitie a sa este data in relatia de mai jos, [BAKO4a]:

K =1+ max grad{ajls(D), bj,s (D)} (2.8)
1S

Pentru a ilustra codurile convolutionale nerecursive si nesistematice, in
Fig. 2.2 se prezinta un exemplu de codor convolutional de rata R=1/2 si de lungime
de constrangere K=m+1=3. Intrarea sa este constituita din blocurile de k=1 simbol
de informatie si iesirea sa de blocurile de n=2 simboluri codate.
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™
1
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. . . k
Ik D Ii-1 D |_{ /2 °‘\v'é v
o
2
I
v
VAW
HJ

Fig. 2.2 Exemplu de codor convolutional nerecursiv, nesistematic (R=1/2, K=3).

Caracterul convolutional al codurilor provine din faptul ca fiecare iesire a
codorului este egala cu produsul de convolutie dintre sirul de simboluri prezente la
intrarea codorului si raspunsul codorului, definit prin polinoamele sale generatoare.
In codorul din Fig. 2.2 iesirile &y ; i=1, 2 sunt multiplexate de catre un comutator,
obtinandu-se o singura secventa de cod, V. Relatiile de calcul ale acestor secvente
de iesire sunt:

at = Y ik—jg% (2.9)
j=0
2
al = Zik_jg§ . (2.10)
j=0

Cele doua secvente generatoare sunt:

1 _ |1 ,1 1| _
g —[go,gl,gz}—[l,o,ll (2.11)

g° = [gg,glz,gﬂ = [1,11]

Iesirile codorului fiind egale cu o combinatie liniara a simbolurilor de
informatie, codul este liniar. Codurile convolutionale sunt de asemenea definite
pornind de la polinoamele lor generatoare exprimate in functie de variabila D (delay-
intarziere) echivalentd cu variabila Z! a transformatei Z [FOR70]. Considerand tot
exemplul din Fig. 2.2, polinoamele generatoare ale acestui cod au expresiile:

1 1 _aql 1 1452
g —»>G(D)=g5+9;D+g5D ’ (2.12)
g% > G%(D) = g% + g12D + g%D2
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22 Coduri convolutionale - 2

Si:
¢l(p)=1+D?

, (2.13)
G%(D)=1+D +D?
rezultdnd matricea generatoare G=[1+D?, 1+D+D?].
In general polinoamele generatoare ale codorului se exprima in octal si
astfel, pentru cazul din Fig. 2.2, avem:

G =[1 0 1]=5(in octal)

5 ) . (2.14)
G =[11 1]=7(in octal)

CC-urile nesistematice pot fi catastrofice. Codurile catastrofice sunt codurile
pentru care un numar finit de erori in canalul de transmisie poate da nastere unui
numar infinit de erori la iesirea din decodor. O conditie necesara si suficientd,
[BOR99], pentru aparitia erorilor catastrofice in cazul codurilor cu R=1/n este ca
polinoamele generatoare sa aiba factor comun.

Astfel, daca un cod de rata R=1/2 are polinoamele generatoare de forma
GYD)=1+D si G?*(D)=1+D? el este un cod catastrofic, deoarece polinoamele
generatoare il au ca si factor comun pe 1+D. Deoarece se face o sumare modulo
doi, putem scrie: (1+D)-(1+D)=1+D+D+D?=1+D?. Dupd cum se observd din
matricea generatoare, G, codorul din Fig. 2.2 nu genereaza un cod catastrofic.

Pentru codurile sistematice, exista cel putin o secventa binara de informatie
de pondere infinita, care da nastere unei secvente binare de pondere finita la iesirea
codorului. In consecintd, codurile sistematice nu pot fi catastrofice.

In Fig. 2.3 a) se prezinta schema generald a unui codor RSC, iar in Fig. 2.3
b) un caz particular al acesteia.

p
D D ¢
«
(o)
a) b)
Fig. 2.3 CC recursiv sistematic: a) schema generald, b) exemplu (R=1/2, K=3).
In exemplul considerat matricea generatoare este de forma:
2
G-= 1,1+—D2 ) (2.15)

1+D+D
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In figura urmé&toare este prezentat un exemplu de codor sistematic si
nerecursiv, NRSC (Non-Recursive Systematic Code), considerandu-se rata R=1/2 si
lungimea de constrangere K=3, [BOR99]:

Y-
o
)l
1
O
|

Fig. 2.4 CC sistematic si nerecursiv, R=1/2, K=3, G=1+D+D?,

2.3. Reprezentarea grafica a codurilor convolutionale

Proiectarea algoritmilor de decodare poate fi simplificata daca se utilizeaza
reprezentari grafice ale CC-urilor. Reprezentarea cea mai uzuala si mai bine
adaptata este, in mod incontestabil, reprezentarea graficd sub forma unui trellis sau
sub forma unei diagrame de stari. In continuare se prezintd diagrama trellis si
diagrama de stari pentru codorul convolutional nesistematic din Fig. 2.2, [THI93].

Diagrama trellis

Fiecare bloc de n=2 simboluri de la iesirea acestui codor depinde de blocul
de k=1 simbol prezent la intrarea sa dar si de m=2 blocuri de k simboluri continute
in memoria sa. Aceste mk=2 simboluri definesc starea codorului. Se noteaza cu
S50=(00), S;=(01), S,=(10) si S3=(11), cele patru stari posibile ale codorului din
Fig. 2.2. Oricare ar fi starea initiala a codorului, dupd m+1=3 intarzieri la intrarea
codorului, toate starile au fost atinse.

Functionarea codorului poate fi explicata tinand seama doar de starile sale si
de tranzitiile dintre acestea, numite ramuri (ramificatii, brate). Diagrama trellis
astfel obtinuta este reprezentata in Fig. 2.5, pentru codorul convolutional din
Fig. 2.2, presupunand ipoteza ca starea sa initiald era So=(00).

Ramurile reprezentate prin linii punctate corespund prezentei unui simbol de
informatie egal cu 1, la intrarea codorului, si ramurile reprezentate prin linii pline,
unui simbol de informatie egal cu 0. Fiecarei ramuri i s-a asociat valoarea cuplului
binar disponibil la iesirea codorului.

Dupd@ m+1 intarzieri, oricare ar fi starea initiald a codorului, trellis-ul se
repetd. Din fiecare nod pleacd 2 ramuri (in cazul de fatd sunt doud ramuri) si in
fiecare nod converg 2X ramuri.

Pornind de la starea Sy=(00) in momentul t=0, de exemplu, vedem ca
existd patru cdi care permit atingerea starii So=(00) in momentul t=4.

00 00 00 00 — calea 1
00 11 01 11 — calea 2
111010 11 — calea 3
1101 11 00 — calea 4
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10e

11e
t=0 t=1 t=2 t=3 t=4

Fig. 2.5 Trellis-ul codorului convolutional din Fig. 2.2.

Diagrama de stari

Diagrama de stdri este o altd reprezentare a functiondrii unui codor
convolutional, In care timpul nu apare in mod explicit. Aceasta diagrama, care se
poate deduce din trellis, nu retine decat diferitele stari ale codorului si felul in care
acestea comunica.

In Fig. 2.6 s-a reprezentat diagrama de stari asociatéa codorului
convolutional din Fig. 2.2. Diagrama de stari permite evaluarea functiei de transfer a
codorului, care va fi utilizata pentru calculul performantelor codului.

Fig. 2.6 Diagrama de stari a codorului din Fig. 2.2.

Diagramele de stari corespunzatoare codurilor convolutionale din Fig. 2.3 b) si
Fig. 2.4 sunt prezentate in Fig. 2.7.
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Fig. 2.7 Diagramele de stari pentru codoarele convolutionale: a) RSC; b) NRSC.

2.4. Distanta libera

La fel ca pentru codurile bloc, distanta minima a CC este un parametru
fundamental, deoarece determind capacitatea de control a erorii cand numarul
mediu de erori raportat la numarul de cuvinte de cod este mic. Oricum, procesul de
estimare a distantei este mai complex in cazul codului convolutional decéat in cazul
unui cod bloc deoarece aceastda operatie depinde de tipul de decodor folosit. Mai
precis depinde de numarul de cadre, m, folosit de decodor [WADOO] (Fig. 2.8).

m, cadre .

L. |- g w

[~ d k biti

intrarea codorului I

iesirea codorului | [ —1 ]

iesirea decodorului \
Li m cadre ———p]

Fig. 2.8 Cadrele folosite de un decodor convolutional binar.

Distanta minima d,, de ordin m, a unui CC este minimul distantelor
Hamming dintre toate perechile posibile ale secventelor codate sau ale cuvintelor de
cod de lungime de m cadre (sau ramuri) ce difera in cadrul lor initial:

dpm = min dy(Um,vm), U1 #v1, (2.16)
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unde, primele m cadre ale celor doua cuvinte de cod sunt notate u,, si V.

Fara a pierde din generalitate, relatia (2.16) se poate reduce la gasirea
distantei Hamming minime de la cuvantul specific la oricare din celelalte cuvinte de
cod. In consecinta, distanta minima a unui CC reprezinta numarul minim de “1” din
toate cuvintele de cod care nu au toti bitii de informatie egali cu zero.

Conform teoremei care afirma ca distanta minima, d, a unui cod liniar este
egala cu ponderea Hamming minimd a vectorilor nenuli, rezultd ca pentru
determinarea distantei minime trebuie identificatd pe trellis-ul asociat codului
studiat, calea cu ponderea cea mai mica. Prin ponderea unei cdi se intelege numarul
de simboluri de ,1” care apar pe acea cale. De exemplu, folosind Fig. 2.2, se
identificd calea de pondere minima (este cea marcata cu linie ingrosata).

Odata ce d,, a fost determinata putem folosi acelasi mecanism de control al
erorii ca si pentru codurile bloc. CC poate corecta orice structura de t erori sau mai
putin de t erori din oricare m cadre adiacente, daca este satisfacuta conditia:

dm=2t+1. (2.17)

Un decodor convolutional poate corecta orice structura (izolatd) de t sau mai
putine erori care apar intr-o secventa continua de mn simboluri. Dupa cum am
mentionat mai sus distanta minima, d,,, depinde de tipul de decodare utilizat.

De exemplu, tehnicile simple de decodare cu logicd de prag au o memorie
de decodare egala cu doar o lungime de constrangere. Cea mai importantd distanta
masurata pentru codurile convolutionale corespunde lui m — «~ si este denumita
dree, distanta liberd. Aceasta distantd este potrivita pentru metodele de decodare
probabilistice, cum ar fi decodarea Viterbi si decodarea secventiald, din moment ce
aici memoria de decodare este in principiu nelimitatd. Pentru a gasi distanta libera in
diagrama trellis din Fig. 2.5, se examineaza toate caile care pleaca din starea zero si
se intorc la aceasta stare. Calea cu ponderea Hamming minima ne da dsee, care in
cazul codului din Fig. 2.2 rezultd a fi dree=5, corespunzator cuvantului de cod:
110111.

2.5. Functia de transfer asociata unui cod
convolutional

Functia de transfer a codului este utilizatda pentru a determina distributia
ponderilor Hamming ale diferitelor cai care diverg de la calea nula si apoi converg
din nou spre ea. Ea se poate calcula pornind de la diagrama de stari, scindand
starea Sy=(00) in doua stari (starea S; si starea Sr), apoi aducand pe fiecare ramura
un cuplu D’B' unde exponentii acestor argumente indicd: pentru D - ponderea
secventei emise, pentru B - ponderea secventei de intrare corespunzatoare (0 sau
1). Graful atasat diagramei de stari din Fig. 2.6 este prezentat in Fig. 2.9.
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bB

Fig. 2.9 Graful corespunzator diagramei de stari din Fig. 2.6.

Prezenta lui B semnifica faptul ca la intrarea codorului bitul de informatie, i,
a fost 1. Gradul lui D ne da ponderea secventei emise, adica numarul de unu-ri din
aceasta secventa.
Functia de transfer T(D, B) a codului este definita de urmatoarea relatie:

T(D,B) = z—': (2.18)

Utilizand graful din Fig. 2.9, putem sa scriem urmatoarele ecuatii:

Sf = DSy

S1 =DSy + DS3 (2.19 a)
S, = D2BS; + BS;

S3 = DBS3 + DBS>

rezulta:
Sf = (1-2BD) = D°BS;. (2.19 b)

Dupa rezolvarea acestui sistem de patru ecuatii, se obtine functia de transfer a
codului:

5
T(D,B)=>f - _D°B

s “T-26D" (2.20)

Dezvoltand functia de transfer T(D, B) in serie de puteri, putem sa scriem [GLJ96]:

T(D,B) = 2Kpk+ogk+l, (2.21)
k=0
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Aceastd dezvoltare in serie aratd cd existd 2% c3i de pondere Hamming
(k+5) si ca acestea corespund respectiv secventelor de ponderi (k+1) de la intrarea
codorului. Exponentul variabilei D, in primul termen al dezvoltarii in serie de puteri
a functiei de transfer, pentru k=0, este egal cu distanta liberad dgee a codului (pentru
exemplul nostru dgee=5).

Pentru un cod de ratd R=k/n, probabilitatea de eroare P., poate fi marginita
superior de urmatoarea relatie:

_107(D,B)

PEb—_ s
k= 9B Ip_sB-1

(2.22)

unde T(D,B) este functia de transfer a codorului si A este o marime ce depinde de
tipul canalului utilizat.
In continuare se prezinta valorile lui A pentru doua canale clasice.

1. Canal cu iesire binara:

1
A= Z,/POJ'PU , (2.23)
j=0

unde p;; i=0,1 este probabilitatea ca un esantion binar de la intrarea decodorului s
fie egal cu j, conditionatd de emisia, de la codor, a unui element binar avand
valoarea /.

2. Canal cu iesire continuua:

A= J‘j:\/Po v)p1(y)dy , (2.24)

unde pi(y), i=0,1 reprezinta densitatea de probabilitate a esantioanelor analogice de
la intrarea decodorului, conditionata de emisia de la codor a unui element binar
avand valoarea /.

Pentru a ilustra calculul probabilitatii de eroare voi considera doua exemple:

1. Canal binar simetric
Se cunoaste cd intrarea si iesirea unui canal binar simetric sunt alcatuite din
elemente binare, din alfabetul {0,1}. Cantitatea p;; i=0,1, ce apare in relatia

(2.23), reprezintd asadar probabilitatea de tranzitie a canalului. Notdnd cu p
probabilitatea de eroare din canal, se obtine:

pi,j=p,dacd i#j,

pi,j=1-p,dacd i=7j. (2.25)

Rezulta ca A va fi egala cu:

A=2Jplt-p). (2.26)

BUPT



2.5 - Functia de transfer asociatd unui cod convolutional 29

Considerand codorul convolutional din Fig. 2.2 (k=1 si n=2) si tinand cont de faptul
ca:

oT(D,B) _ D
B [1-208P°

(2.27)

probabilitatea de eroare Pg,, conform relatiei (2.22), este marginita superior de:

32Wpd-p)] Vol p)f (2.28)

Pep <

f-agei-pf

Daca se considera o modulatie binara (modulatie de faza cu doua sau 4
stari), probabilitatea de eroare p pe canalul binar simetric este egala cu:

1 REp

==erfc|—.
p > ri No (2.29)

unde E, reprezinta energia pe element binar de informatie transmis, erfc este
functia eroare, R=1/2 reprezintd rata codului, iar Ny este densitatea spectrala de
putere unilaterald a zgomotului.

2. Canal AWGN

Iesirea unui canal AWGN (zgomot aditiv alb gaussian) fiind formata din
esantioane analogice, marimile p(y), i=0,1 reprezinta densitatile de probabilitate
conditionate ale acestor esantioane. Marimea A definitd de relatia (2.24) este egala
cu:

oo RE
A= J.; Jpo )b (y)dy = exp[— N—O”J , (2.30)

si probabilitatea de eroare pe element binar de informatie, pentru codul
convolutional din Fig. 2.2, poate fi marginitd superior conform relatiei (2.22) si
utilizand relatia (2.27) rezulta:

o~5Eb / 2Ng
Pep < 5 - (2.31)
(1 - Ze_Eb/zNOJ

Calculul marginii superioare a probabilitdtii de eroare P, plecand de la
relatia (2.22) necesita determinarea functiei de transfer a codorului. Din pacate
numarul de stari ale codorului creste exponential in functie de lungimea sa de
constrangere, iar calculul functiei de transfer devine dificil de efectuat pe masura ce
lungimea de constrangere depdseste cateva unitati. Aceasta problema poate fi
rezolvata prin nlocuirea functiei de transfer cu dezvoltarea sa in serie, in expresia
(2.22) a marginii superioare a probabilitatii de eroare.
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Pentru codorul din Fig. 2.2 luand B=1 in relatiile (2.21) si (2.27), si

dezvoltand in serii de puteri rezulta:

5 (<) () [
T(D,B)5_, = b~ _ps ZZdDd - ZZd‘ded - Zn(d)Dd,

1-2D

d=0 d=dy d=dy

oT(D, B - — - d— - .

(aB )\le Z (@+1p9 = 3 297% (@ -4)p? = > w(dp?
- ZD]Z d=0 d=df d=df

Probabilitatea de eroare va fi marginita superior de:

oT(D, B)

N 5d-5( 4 and
B 2972(d - 49,

D=A,B=1 j—g

Pebs

Notand:

w(d)=2972(d - 4),

(2.32)

(2.33)

(2.34)

si remarcand ca d=5 este distanta liberd a codului, expresia (2.33) se poate scrie

mai general, pentru un cod de rata k/n, sub forma:

1 - d

d=dr

(2.35)

Ansamblul de coeficienti n(d) si w(d) este numit spectrul de distanta al codului.

2.6. Simularea spectrului ponderilor

In literaturd, [THI93], am g&sit spectrul ponderilor doar pentru un numdr
redus de coduri convolutionale de rata R=1/2 si lungime de constrangere K=3. In
tabelul urmator am reprezentat, cu ajutorul propriilor simulari, [BAK04a], spectrul
ponderilor (coloana n(d)) pentru toate codurile convolutionale, exceptand codurile
convolutionale recursive si nesistematice, RNSC (Recursive Non-Systematic Code),

unde:
- d reprezintd ponderea caii,
- n(d) este numarul de cai de pondere d,

- w(d) este suma ponderilor din secventele de informatie corespunzatoare

celor n(d) cai.
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Tabel 2.1 Spectrul ponderilor pentru codurile convolutionale de rata 1/2 si K=3.

Cod NRSC[1,5] (1) | NRSC[1,71  (2) | RSC[1,7/3]1 (3) | RSC[1,1/51 (4)
d | nd  w(d) n(d) w(d) n(d)  w(d) n(d) w(d)
1 0 0 0 0 0 0 0 0
2 0 0 0 0 0 0 0 0
3 1 1 0 0 0 0 1 2
4 1 2 2 3 1 2 3 6
5 1 3 0 0 2 4 5 10
6 2 6 5 15 2 6 8 18
7 4 14 0 0 5 18 12 29
8 7 30 13 58 8 32 19 49
9 11 57 0 0 13 62 31 84
10 17 102 34 201 24 128 51 145
11 27 181 0 0 40 236 81 239
12 44 324 89 655 69 452 130 401
13 72 580 0 0 120 856 210 678
14 | 117 1028 233 2052 205 1586 341 1151
15 | 189 1801 0 0 354 2956 553 1944
16 | 305 3130 610 6255 610 5458 885 3218
Cod RSC[1,7/5] (5) | RSC[1,1/71(6) RSC[1,3/71 (7) | RSC[1,5/7]1 (8)
d | nd wd) n(d)  w(d) n(d)  w(d) n(d)  w(d)
1 0 0 0 0 0 0 0 0
2 0 0 0 0 0 0 0 0
3 0 0 0 0 0 0 0 0
4 0 0 2 5 1 2 0 0
5 1 2 0 0 2 6 1 3
6 2 6 5 15 2 6 2 6
7 |4 14 0 0 5 17 4 14
8 8 32 13 46 8 32 8 32
9 16 72 0 0 13 55 16 72
10 |32 160 34 139 24 112 32 160
11 | 64 352 0 0 40 204 64 352
12 | 128 768 89 413 69 376 128 768
13 | 256 1664 0 0 120 704 256 1664
14 | 512 3584 233 1210 205 1284 512 3584
15 | 1024 7680 0 0 354 2354 1024 7680
16 | 2048 16384 610 3505 610 4302 2048 16384
Cod NRNSC[3,7] (9) | NRNSC[5,7] (10)

d | nd  wd) n(d)  w(d)

1 0 0 0 0

2 0 0 0 0

3 0 0 0 0

4 1 2 0 0

5 2 4 1 1

6 2 8 2 4

7 5 21 4 12

8 10 48 8 32

9 15 87 16 80

10 |28 188 32 192

11 | 54 394 64 448

12 |85 698 128 1024

13 | 146 1350 256 2304

14 | 269 2664 512 5120

15 | 460 4906 1024 11264

16 | 770 9008 2048 24576
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in continuare, pe baza rezultatelor pe care le-am obtinut, am ficut o analizd a
acestor coduri.

O prima comparatie ce se poate face pe baza tabelului 2.1 este din punct de
vedere al distantei minime a codului. Astfel, exista :

- doud coduri cu distanta minima d,,;,=3, codul nerecursiv si sistematic,
NRSC[1,5] si codul recursiv si sistematic, RSC[1,1/5],

- cinci coduri: NRSC [1,7], RSC[1,7/3], RSC[1,1/7], RSC[1,3/7] si NRNSC
(Non-Recursive Non-Systematic Code) [3,7] au dnmi,=4,

- iar codurile: RSC[1,7/5], RSC[1,5/7] si NRNSC[5,7] au dm,=5.

Am notat in paranteze matricea generatoare in octal. De exemplu, lui
G(D)=[1,1/(1+D?)] ii corespunde G=[1,1/5]. Distanta minima superioard a ultimelor
3 coduri, specificate mai sus, indicd o superioritate din punctul de vedere al
capacitatii de corectie, fapt ce se va manifesta, in special la raporturi
semnal/zgomot mari, unde sunt importante cuvintele (cdile) de ponderi mici. In
Fig. 2.10 se prezinta spectrul ponderilor codului recursiv si sistematic, RSC[1,5/7]:

log(n(d)+1)

02468101214d16

a)

log(w(d)+1)
N

0 2 4 6 8101214d16
b)

Fig. 2.10 Distanta spectrala a codului RSC[1,5/7]: a) log(n(d)+1)/d; b) log(w(d)+1)/d.

Pe baza observatiilor anterioare si datoritda faptului ca functia w(d) ia
valoarea 1 pentru codul NRNSC[5,7] si 2 pentru codul RSC[1,7/5] pentru d,,;,=5, se
poate concluziona ca cel mai performant cod la SNR-uri mari va fi NRNSC[5,7],
[BAKO4a]. La SNR-uri mici, vor conta caile cu ponderi mari. Cu alte cuvinte, aici se
recomanda codurile NRSC[1,7] si RSC[1,1/7] sau chiar NRSC[1,5] si RSC[1,3/7].
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Dintre toate metodele de corectie a erorilor cunoscute pana astazi, turbo
codurile (TC) alaturi de codurile LDPC (Low-Density Parity-Check), [CFRUO1,
BCVSV02] se apropie cel mai mult de limita lui Shannon [SHA48], limita teoretica a
ratei maxime de transfer a informatiei printr-un canal cu zgomot. Datorita
performantelor lor apropiate de capacitatea lui Shannon, TC-urile, inca de la
introducerea lor [BGT93], au beneficiat de o atentie deosebitd. Astfel, din momentul
aparitiei lor, TC-urile au fost studiate pe larg si adoptate in mai multe sisteme de
comunicatii.

Turbo codurile sunt atractive, in special, pentru sistemele de comunicatii
mobile, fiind incluse in standardele celulare de generatia a treia (3G), cum ar fi:
Sistemul de Telecomunicatii Mobile Universal (UMTS-Universal Mobile
Telecommunications System), cunoscut si sub denumirea de Acces Multiplu prin
Divizare in Cod de Banda Larga (WCDMA-Wideband Code Division Multiple Access),
[TSG99] si CDMA2000, [TIA02]. Deasemenea, sunt incluse si in standardele video
de difuzare digitala (DVB- Digital Video Broadcasting) de la canal spre satelit (DVB-
RCS), [[ETSI0O3]] in sistemul de distributie terestra (DVB-RCT), [ETSI02] cat si in
standardele 802.16-2004 (deseori numit 802.16d), [STANDO04] si 802.16e-2005
(care este o imbunatatire a standardului 802.16-2004 si care este deseori numit
802.16e) [STANDOS5], primul standard facand referire la WiMAX (Worldwide
Interoperability for Microwave Access) fix deoarece acest standard nu are suport
pentru mobilitate, iar al doilea la WiMAX mobil, deoarece a introdus, printre alte
lucruri, si suportul pentru mobilitate.

Secventa de informatie este codata de doua ori, avand un interleaver intre
cele doud codoare. Rolul interleaver-ului este acela de a se asigura ca cele doua
secvente de biti codate sunt independente una fata de cealaltd, datorita amestecarii
bitilor de informatie de catre acesta. Cel mai des sunt utilizate codoarele RSC cu
iesire sistematica care este echivalenta cu seventa de informatie originala, precum
si o secventa de informatie de paritate. Cele doua secvente de paritate pot fi apoi
puncturate inainte de a fi transmise impreuna cu secventa de informatie originala a
decodorului. Aceasta puncturare a informatiei de paritate permite o gama larga a
ratelor de codare si deseori este transmisa jumatate din informatia de paritate de la
fiecare codor. Impreuna cu secventa de date originala acesta conduce la o rata de
codare 1/2.

Doua decodoare RSC sunt utilizate la decodare. Trebuie utilizati algoritmi
speciali de decodare, care sa accepte intrari soft si care genereaza iesiri soft pentru
secventa decodatd. Aceste intrari si iesiri soft furnizeaza o indicatie asupra faptului
ca un bit oarecare a fost 0 sau 1, precum si raportul de plauzibilitate care da
probabilitatea ca bitul respectiv sa fi fost corect decodat. Turbo decodorul opereaza
in mod iterativ. In prima iteratie primul decodor RSC furnizeaza iesiri soft dand o
estimare a secventei de date originale bazate doar pe intrarile soft furnizate de
canal. De asemenea el furnizeaza o iesire extrinseca. Iesirea extrinseca pentru un
bit dat nu se bazeaza numai pe intrarea canalului corespunzatoare acestui bit ci si
pe informatia bitilor vecini si pe constrédngerile impuse de catre codul ce a fost
utilizat. Aceasta iesire extrinseca de la primul decodor, este utilizata de catre cel de-
al doilea decodor RSC, ca informatie a-priori, si aceasta informatie impreuna cu
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intrarile canalului sunt utilizate de catre cel de-al doilea decodor RSC pentru a
genera iesirea sa soft si informatia sa extrinsecd. In ceea de a doua iteratie
informatia extrinseca a celui de-al doilea decodor, de la prima iteratie, este utilizata
ca informatie a-priori de primul decodor, si, utilizand aceasta informatie a-priori,
decodorul poate decoda corect mai multi biti fata de prima iteratie. Acest ciclu poate
continua, la fiecare iteratie, ambele decodoare RSC producand o iesire soft si
informatie extrinseca bazate pe intrarile canalului si pe informatia a-priori, obtinuta
din informatia extrinseca provenita de la celdlalt decodor. Dupa fiecare iteratie, BER
scade, dar imbunatatirile obtinute cu fiecare iteratie se micsoreaza pe masura ce
numarul de iteratii creste, astfel ca din motive de complexitate sunt utilizate de
obicei intre 4 si 15 iteratii.

In lucrarea lor de inceput, Berrou s.a., au invocat o versiune modificata a
algoritmului de decodare MAP, datorita lui Bahl s.a., [BCIR74], in structura iterativa
de mai sus pentru decodarea codurilor componente. Acest algoritm, clasic, conduce
la o probabilitate minima a erorii pe bit. De la aparitia turbo codurilor s-a depus un
efort mare pentru a reduce complexitatea decodorului, de catre diversi cercetatori,
ca Robertson, Villebrun si Hoher [RVH95], Berrou s.a. [BAAF93], Goff, Glavieux si
Berrou [GGB94]. Robertson si Worz [ROW98] sugereazad utilizarea codurilor
impreuna cu scheme de modulatie care folosesc eficient banda de frecvente.
Lucrarile lui Benedetto si Montorsi [BEM96a, BEM96b] respectiv Perez s.a. [PSC96]
au facilitat intelegerea cauzelor performantelor excelente ale turbo codurilor. Un
numar de contributii similare au fost aduse de catre Hagenauer, Offer si Papke
[HOP96] si de Pyndiah [PYN97], care extind conceptul de turbo si la codurile bloc
concatenate in paralel. Barbulescu si Peitrobon [BAP94], ca si un numar de alti
autori, aloca o mare importanta realizarii interleaver-ului.

Din punctul de vedere al concatenarii codurilor convolutionale componente
de la codor, respectiv, decodor, rezultd urmatoarele scheme: coduri convolutionate
concatenate paralel (turbo codurile), coduri convolutionale concatenate serie si
coduri convolutionale concatenate hibrid. In paragraful 3.3 se prezinta codurile
convolutionale concatenate paralel.

3.1. Turbo codorul
Structura generald utilizatd in turbo codor este prezentatd in Fig. 3.1,

[BGT93]. Sunt utilizate doua coduri componente pentru a coda bitii de intrare si un
interleaver plasat intre cele doud codoare.

biti de »| Codor 1
intrare
Puncturare
si biti de
L 7.
—| Multiplexare lesire
Y

Interleaver »| Codor 2

Fig. 3.1 Schema unui turbo codor.
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In general sunt utilizate codurile RSC, ca si coduri componente, dar este
posibil de a se obtine performante bune, utilizand o structura ca cea din Fig. 3.1, cu
ajutorul altor coduri componente, cum ar fi codurile bloc, propuse de Hagenauer,
Offer si Papke [HOP96]. De asemenea, este posibil sa se utilizeze mai mult de doua
coduri componente.

Iesirile celor doua codoare componente sunt mai apoi puncturate [THI93] si
multiplexate. De obicei ambele coduri componente RSC sunt de rata 1/2, dand un
bit de paritate si un bit sistematic pentru fiecare bit de intrare.

Pentru a obtine un turbo codor cu o ratd de codare R=1/2, trebuiesc
puncturati jumatate din bitii de iesire ai fiecaruia dintre codoare. Astfel, se transmit
toti bitii sistematici ai primului codor RSC si jumatate din bitii de paritate ai fiecarui
codor. De precizat ca bitii sistematici sunt foarte rar puncturati, deoarece aceasta
degradeaza dramatic performanta codului. In Fig. 2.3 b) s-a prezentat un cod RSC
de rata 1/2 si lungime de constrangere K=3, ce poate fi folosit ca si cod component
in Fig. 3.1. Codurile concatenate in paralel au fost propuse si analizate de Claude
Berrou g.a. in articolul din 1993, [BGT93].

Imbunatatiri considerabile in performanta ale turbo codurilor se datoreaza
interleaver-ului utilizat intre cele codoare si a utilizarii codurilor recursive ca si
coduri componente. Articolele publicate de Benedeto si Montorsi [BEM96a, BEM96b]
incearcd sa explice remarcabilele performante ale turbo codurilor, ajungénd la
concluzia ca turbo codurile pot avea un céastig al performantei proportional cu
lungimea interleaver-ului utilizat. Complexitatea decodarii per bit nu depinde de
lungimea interleaver-ului. Asadar pot fi obtinute perfomante foarte bune cu o
complexitate rezonabild prin utilizarea interleaver-elor foarte lungi. Insa, in multe
aplicatii importante, precum transmisiile vocale, lungimile blocurilor de date extrem
de mari nu sunt practice, datorita intarzierii rezultate.

3.2. Turbo decodorul

Structura generald a unui decodor iterativ este reprezentata in Fig. 3.2.
Doua componente decodoare sunt conectate prin interleaver-e, intr-o structura
similard cu cea de la codor. Asa cum se observa din figura, fiecare decodor are trei
intrari: bitii de iesire din canal codati sistematic, bitii de paritate transmisi de catre
codul component asociat si informatia de la celdlalt decodor numita informatie
a-priori. Decodoarele componente au de explorat ambele intrari provenite din canal
si aceasta informatie a-priori. Ele trebuie de asemenea sa furnizeze si (cele ce sunt
cunoscute ca si) iesiri soft pentru bitii decodati. Aceasta inseamna ca, la fel cum
furnizeaza secventa de biti de la iesire decodatd, decodoarele componente trebuie
sa genereze probabilitatile de decodare corecta, asociate pentru fiecare bit. Iesirile
soft sunt tipic reprezentate in termenii asa numitilor logaritmi de rapoarte de
plauzibilitate, (Log Likelihoods Ratios), LLRs. Polaritatea LLR-ului determina semnul
bitului, in vreme ce amplitudinea sa cuantifica probabilitatea deciziei corecte.

Turbo decodorul din Fig. 3.2 lucreaza iterativ, in prima iteratie primul
decodor component preia doar valorile iesirilor canalului si produce o iesire soft ca o
estimare a bitilor de date. Iesirea soft a primului decodor este apoi utilizatd ca
informatie aditionala de cel de al doilea decodor impreuna cu iesirile canalului pentru
a calcula estimatii sdi pentru bitii de date.
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o lesire
soft
Intrdri Sistematic -
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Interleaver

Paritate 2 *| Decodor 2 De-Interleaver

Fig. 3.2 Schema turbo decodorului.

Acum cea de a doua iteratie poate sa inceapa, primul decodor decodeaza din nou
iesirile din canal, dar de data aceasta cu o informatie aditionala despre valorile
bitilor de intrare furnizata de iesirea celui de-al doilea decodor in prima iteratie.
Aceasta informatie aditionald permite primului decodor sa obtina un set de iesiri soft
de acuratete mai mare, care este apoi utilizat de cel de-al doilea decodor ca
informatie a-priori. Acest ciclu este repetat si cu fiecare iteratie rata de eroare per
bit a bitilor decodati, tinde sa scada. Insd, imbunatatirea performantei cu cresterea
numarului de iteratii descreste. Astfel, din motive de complexitate, sunt utilizate
uzual doar un numar de 8 iteratii.

Datorita intreteserii utilizata la codor, trebuie intretesut si de-intretesut LLR-
ul care este utilizat pentru a reprezenta valorile soft ale bitilor, asa cum se vede in
Fig. 3.2. In plus, datorita naturii iterative a decodorului, trebuie avut grija sa nu se
reutilizeze aceeasi informatie mai mult de o data la fiecare pas de decodare. Din
acest motiv a fost utilizat conceptul asa numitei informatii extrinseci si intrinseci in
articolul scris de Berrou s.a. [BGT93]. Alte decodoare, neiterative, care dau o
decodare optimald a turbo codurilor au fost propuse, [BRH00, BRH97]. Insa
mbunatatirea in performanta, comparativ cu decodoarele iterative, s-a gasit a fi de
doar 0,35 dB [HLY02], si sunt foarte complexe. Asadar schema prezentata in
Fig. 3.2 este utilizatd cel mai des.

3.3. Concatenarea paralela a codurilor convolutionale

In cadrul acestei teze, in primele simulari realizate, am utilizat codurile
convolutionale concatenate in paralel (turbo codurile), nepuncturate. Schema
generald a unui turbo cod, TC, este prezentata in Fig. 3.3.

Secventa de informatie, notata u, este codata de catre codorul C1 rezultand
secventa de paritate x;. Aceeasi secventd de biti, u, este furnizatd, insa in alta
ordine obtinuta prin intretesere cu ajutorul interleaver-ului ,I”, codorului C2, care
genereaza la randul sau, secventa de paritate x».
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Fig. 3.3 Coduri convolutionale concatenate paralel.
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Secventele rezultate xo=u, x; Si X, prin multiplexare si modulare (operatii omise in
Fig. 3.3) se transforma in semnalul ce va fi emis in canal. La iesirea acestuia, prin
demodulare si  demultiplexare rezulta secventele (soft) receptionate,
corespunzatoare: o, y1 Si V2.

Fiecare decodor calculeaza LLR-ul pentru fiecare bit din u:

pluj =1)y)

LLR(uj) = Inm (3.1)
i =

in figurd este prezentat doar logaritmul raportului de plauzibilitate al primului
decodor, notat LLR1 si informatia extrinseca destinata celuilalt decodor.

Fiecare decodor primeste informatie extrinseca si pe baza ei si a secventelor
venite din canal (yo si y; respectiv y, intretesutd si y,) furnizeaza la randu-i
informatie extrinseca. Acest proces se repeta iterativ de un anume numar de ori
(impus sau calculat, functie de tipul turbo codului). Dupa efectuarea tuturor
iteratiilor se ia o decizie hard asupra logaritmului raportului de plauzibilitate generat
dupa ultima iteratie de unul din cele doua decodoare (in Fig. 3.3 s-a ales LLR1).
Secventa rezultata constituie iesirea turbo decodorului.

3.4. Dispozitive de intretesere

Intreteserea este o tehnicd de crestere a capacitétii de corectie a erorii de
codare. A fost deseori utilizata Tmpreuna cu codarea controlata a erorilor pentru
canalele cu erori in rafala [VUY01]. Un exemplu este cel al canalului cu fading
multicai, la care variatiile de semnal datorate propagarii multicdi determina adeseori
scaderea nivelului semnalului sub cel al nivelului zgomotului, ducand la un numar
mare de erori.

O metoda efectiva de reducere a acestor erori este aceea de a insera un
interleaver intre codor si intrarea canalului. Datele codate sunt reordonate de
interleaver si apoi transmise in canal. La receptor, de-interleaver-ul realizeaza
operatia inversa, pentru a reda datele in ordinea originala.
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Ca rezultat al acestei operatii de intretesere si de-intretesere, erorile in rafala sunt
imprastiate, astfel incat erorile dintr-un cuvant de cod apar independent. Astfel,
canalul cu erori in rafala este transformat intr-un canal cu erori aleatoare si un cod
realizat pentru un canal cu erori independente poate fi utilizat si in cazul canalelor
cu erori in rafale.

In cazul turbo codarii, intreteserea este realizatda finainte de a fi codata
informatia de date de cel de-al doilea codor component. In general lungimea N a
interleaver-ului este semnificativ mai mare decat memoria codului si elementele
interleaver-ului sunt alese in mod aleator.

Limita capacitatii Shannon poate fi atinsa doar de coduri bloc de lungime
mare. Acestea pot fi implementate in varianta constructionald doar folosind memorii
mari. Rolul de baza al interleaver-ului este de a construi un cod bloc lung pentru
coduri convolutionale cu memorie mica.

Un alt rol al interleaver-ului este acela de a imprastia erorile in rafala.
Interleaver-ul furnizeaza informatia de date amestecata spre cel de-al doilea codor
component [BGT93], si decoreleaza intrarile celor doua decodoare componente de la
receptie, astfel incat poate fi aplicat un algoritm de decodare sub-optimal iterativ
bazat pe schimbul de informatie necorelata dintre cele doud decodoare componente.
De exemplu, dupa corectia unor erori in primul decodor component, cateva din
erorile ramase pot fi imprastiate de catre interleaver astfel incat sa poatd fi
corectate de celalalt decodor. Crescand numarul de iteratii, in procesul de decodare,
probabilitatea erorii pe bit se apropie de capacitatea canalului.

Un dispozitiv de intretesere realizeaza o permutare a unei secvente de
numere [BAK04b), KBNO5], de forma:

n:I—>1I,cul={,2.N} (3.2)

unde N reprezinta lungimea secventei ce trebuie intretesuta. Pentru refacerea ordinii
initiale se utilizeaza un dispozitiv pereche, de de-intretesere, ce implementeaza
functia inversa:

alir T, cu ni(m(i)=i, viel. (3-3)

Un interleaver bun trebuie sa indeplineasca doua conditii: sa aiba o distanta
minima de intretesere de valoare cat mai mare si sa aiba un grad de imprastiere cat
mai bun.

Fiind data functia interleaver, &, definim distanta de intretesere dintre
pozitiile i si j ca:

dli, 7) =i = J|+|wli) - nls), i, jeliz] (3.4)
Atunci distanta minima de intretesere este data prin, [CRO00, MCK04]:

d,., = mind@, j
min i el o) (3.5)

i#j

Multimea valorilor functiei d(.), data prin relatia (3.5), este marginitd inferior de
valoarea 2 iar superior de 2-N-2.
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3.4.1 Interleaver aleator

Interleaver-ul aleator, [VUYO01] este relativ simplu de realizat, ofera o buna
imprastiere a secventei originale, insd are in general dp,,=2, adicd cea mai micd
valoare posibila. In Fig. 3.4 este ilustratda operatia de permutare de tip aleator
pentru un bloc de date de lungime N=10. Procedeul de constructie al unui dispozitiv
de intretesere aleator este urmatorul. Cunoscand lungimea de intretesere, N, se
construieste multimea A={1,2 ...N}. Se alege in mod aleator un numar, n;cA. Se
atribuie n(1) = ny si se elimind aceasta valoare din A. Procedeul se repetd pana la
epuizarea multimii A. Asadar, se poate scrie functia de imprastiere aleatore de
forma:

n{i) = rand(i), V ieI={1,2 ...N,}. (3.6)

Intrare»| 1 [ 2 [ 3[4 [5][6[7]8]9]10]

1 [ 5]100] 28] 7]3]9 |-»rtesire
Fig. 3.4 Dispozitiv de intretesere aleator.

Un dezavantaj major al intreteserii aleatoare este nereproductibilitatea
procedeului de generare al functiei . Odatd generatda functia de tip aleator ea
trebuie memorata pentru a putea fi reprodusa.

3.4.2 Interleaver de tip S

Interleaver-ul S este de tip aleator [DIP95], insa, spre deosebire de
interleaver-ul pur aleator, prin constructie se forteazd o distanta minima de
intretesere egald cu S. Algoritmul de constructie al functiei de intretesere este
urmatorul: se selecteaza o posibild pozitie viitoare pentru bitul curent. Aceasta este
comparata cu pozitiile celor S biti selectati anterior in aceeasi maniera aleatoare.
Daca se indeplineste conditia ca:

|n(n)—n(j)| >S pentrunsijcu |n -Jj<s (3.7)

adica pozitia dupa permutarea bitului curent difera cu cel putin S+1 pozitii fata de
cele S pozitii alese anterior, atunci se trece mai departe. Daca conditia nu este
indeplinitd, se alege o altd pozitie a bitului curent, care va fi la randul sau testata.
Procesul se va repeta pana cand s-au gasit pozitiile tuturor celor N biti. Simularile pe

v v /N . .
calculator au demonstrat ca daca S < > atunci procesul va converge. Proiectarea

acestor interleaver-e este dificila pentru cd dupa ce o mare parte a algoritmului a
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fost parcursa este din ce In ce mai greu sa se genereze numere aleatoare din cele
ramase in secventa care sa indeplineasca cerinta (3.7).

3.4.3 Interleaver bloc

Interleaver-ul bloc, sau rectangular, prezintd cea mai simpla structura,
[BAP98]. Lungimea acestui interleaver, N, este data de relatia:

Np=XxY (3.8)

unde X si Y sunt doud numere naturale apropiate ca valoare. Functia interleaver-ului
bloc este:

mpli+7* X +1)=i*Y +j+1,
VieI=00,1,...,x-1}sivjel={0,1,.., v -1} (3.9)

Oricare doi biti, situati initial la o distantd mai micd decat d,,=min(I, J), vor fi
situati dupd intretesere la o distanta superioara Iui dp;p.

In Fig. 3.5 este prezentat un interleaver bloc avand lungimea N=10x10.
Datele de intrare sunt introduse linie cu linie. Citirea se va face pe coloane,
schimbandu-se astfel ordinea bitilor. Dupa fintretesere secventa devine:
X1, X11, X21, --+ Xo1, X2, X22, ... Xoo, X100. Oricare doi biti aflati initial la mai putin de 10
(numarul de coloane) pozitii unul de celalalt vor fi departati la cel putin 10 (numarul
de linii) pozitii.

thscriere Citire pe coloane, in ordinea:
- 1 2 3 A 10

pe linii, A :

in ordinea: ;

1 .......... . [US-0N RN [R U PO ST N -

e ...

CR « N

10 >

Fig. 3.5 Intretesere bloc.

3.4.4 Interleaver pseudo-aleator

Interleaver-ul pseudo-aleator [JBD04], face parte din recomandarea
CCSDS (Consultative Comittee for Space Data Systems) denumitda “CCSDS
Recomandation for Telemetry Channel Coding”, [CCSDS02].
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Denumirea dispozitivului provine de la faptul cd permutdrile nu sunt
aleatoare in adevaratul sens al cuvantului (avem de-a face cu o dezordine
controlatd). Este un dispozitiv de intretesere performant, care imbina avantajele
furnizate de interleaver-ele aleator si bloc, adicd prezintd o buna imprastiere la o
distanta minima suficient de mare.

Permutarea pentru fiecare secventa de lungime N a blocului este data de o
reordonare particulara a bitilor 1, 2, ... N, generata de urmatorul algoritm:

- N=kik, unde k; este un parametru fix, iar k, variaza in functie de
lungimea dispozitivului de intretesere;

- pentru s de la 1 la N (pozitia curentd inainte de interschimbare) se
efectueaza urmatoarele operatii si se obtin permutarile =n(s) :

- m=(s-1)mod2,

-g=tmod8+1,
- c:(pq~j+21m)modk2,
- n(s):z(t+cN+1+1J—m;

in care: [ ] - parte intreaga,
mod - operatie modulo (clase de resturi),
q=1+8 S' p1=311 p2=37: p3=43: p4=47l p5=53: p6=591 P7=61, p8=67'

3.4.5 Interleaver Takeshita-Costello
Interleaver-ul Takeshita-Costello, este prezentat in [TAC98] si presupune ca
lungimea interleaver-ului, Nyc, este o putere intreaga a lui 2. Constructia functiei

interleaver-ului este data in cele ce urmeaza. Vectorul c;-1.y, €ste construit cu relatia
urmatoare:

c(iy=ki(i+1)/2 (3.10)
unde k, in mod uzual, este egal cu unu. Functia de intretesere va fi:

n(c( 1)) = c(i+1), Viel (3.11)

3.4.6 Interleaver bloc-aleator

In cadrul acestui paragraf propun doud variante noi de interleaver-e pe care
le-am realizat si analizat. Acest tip nou de interleaver-e , [KBNO5], doreste sa
imbine calitatile interleaver-elor bloc (d.,, de valori mari) si aleator (o buna
imprastiere), fiind o alternativa a celui de tip S, care este greu de realizat. Astfel,
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am propus doud variante noi de interleaver-e: interleaver bloc aleator in linie, BRL
(Block Random in Line), notat IXBRLY (X si Y sunt dati in Tabelul 3.1) si interleaver
bloc cu linii aleatoare, BLR (Bloc with Random Lines), notat IXBLRY (X si Y sunt dati
in Tabelul 3.1), ai caror algoritmi de generare vor fi descrisi in continuare. Am
presupus ca lungimea acestor interleaver-e este N,=XxY, la fel ca pentru un
interleaver bloc.

3.4.6.1 Interleaver bloc aleator in linie, BRL
Pentru inceput, am construit matricea:
c(ij)=1+i+jX, ieI={0,1..X-1}, jeJ={0,1..Y-1} (3.12)
Apoi, am permutat fiecare linie a acestei matrici, ¢(/,J) folosind relatia:
(i) = rand(i), ¥V ieI={1,2 ...N,}, (3.13a)
obtinand, astfel matricea b de forma:
b(i,J)= c(i,n(J)) V iel (3.13b)
In final, pentru a creste distanta minim3 de intretesere se reordoneazi liniile astfel
incat pe primele X/2 pozitii sd se regdseasca liniile impare. Dupa ce realizez
ordonarea liniilor fac o citire pe coloana:

neri(k+j-Y+1)=b(i, j), i=(2k)el, jeJ,
o (K+H-Y+Yo+1)=b(i, J), i=(2k-1)eI, jeJ, (3.14)

unde: Y, = floor[(Y -1)/2].
Schema interleaver-ului bloc aleator in linie este data in Fig. 3.6:

Ty ——
Ty
X ey

i
—v | LS
— —

— n T v .

Y Permutare in linii Reordoneaza Citeste pe
Inscrie pe liniile coloand
coloana

Fig. 3.6 Schema interleaver-ului bloc aleator in linie, BRL.
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3.4.6.2 Interleaver bloc cu linii aleatoare, BLR

Algoritmul de generare este identic cu cel al interleaver-ului BRL, cu
exceptia pasului doi unde aleatorizarea nu o fac in linie ci intre linii:

di,7)= c(ni), J)) V ieI={0,1..X-1} (3.15)

Astfel ca:
nerG+i- Y+1)=d(i, j), icl, jeJ (3.16)

Distanta minima de intretesere este d,;,>Y in cazul interleaver-ului BRL si
dmin=X in cazul interleaver-ului BLR. Pentru a obtine o bund@ imprastiere in cazul
interleaver-ului BRL dimensiunea X trebuie aleasa cat mai mare, iar pentru BLR Y
trebuie si fie cAt mai mare. Un bun compromis se obtine dac3 se alege X = Y?
pentru BRL respectiv Y = X°.

In Fig. 3.7 este datd schema interleaver-ului bloc cu linii aleatoare:

A
4

Y Permutare intre linii Citeste pe linie
Inscrie pe
coloana

Fig. 3.7 Schema interleaver-ului bloc cu linii aleatoare, BLR.

In concluzie, se poate spune c& cele doud interleavere propuse se
diferentia;é prin urmatoarele caracterisitci:

- In cazul interleaver-ului bloc aleator in linie se realizeaza o intretesere de
tip aleator pur pentru fiecare linie separat. Aceasta reprezintd un avantaj deoarece
metoda pur aleatoare este usor de aplicat si de implementat pentru blocuri mai mici
(cum pot fi considerate liniile de lungime Y). Ulterior, reordonarea liniilor va conferi
si o distanta minima egala cu X/2. Asadar, interleaver-ul va dispune si de o buna
amestecare (datorita intreteserii aleatoare) cat si de o distanta minima suficient de
mare. Este de asteptat ca acest interleaver sa ofere performante bune.

- In cazul celui de-al doilea interleaver, interleaver bloc cu linii aleatoare, un
dezavantaj fata de primul este cad intreteserea aleatoare a liniilor nu va reusi o
distanta minima impusa (intreteserea pur aleatoare are deobicei distanta minima
egala cu 2, adica cea mai mica posibild).

BUPT



44  Turbo coduri - 3

3.4.7 Performantele interleaver-elor utilizate in turbo coduri

In scopul analizei performatelor, BER si FER (rata erorii pe cadru),
interleaver-elor (de diferite lungimi) utilizate in turbo coduri, am folosit interleaver-

ele prezentate mai sus. Astfel, in Tabelul 3.1, au fost trecute notatiile
corespunzatoare acestor interleaver-e.
Tabelul 3.1. Interleavere folosite.
N= 400 200 1800 3600
IXRY I19R21 I129R31 141R45 I59R61
INS1 139251 189651 1178451 1356851
INSY 1392S5 1896S5 11784S10 13568510
1392510 | 1896510 11784520 13568520
1392513 | 1896520 11784529 13568540
IXP8 1392P8 1896P8 11784P8 13568P8
IXTC I1512TC 11024TC 12048TC 14096TC
IXBRLY | 149BRL8 | I81BRL11 | I121BRL15 | I225BRL16
IXBLRY | I7BLR56 | I9BLR99 I11BLR165 | I15BLR240

unde: - Interleaver-ul aleator s-a notat cu IN,S1,
- Interleaver-ul S s-a notat cu IN,SY,
- Interleaver-ul bloc s-a notat cu IXRY,
- Interleaver-ul pseudo-aleator s-a notat cu IXPS,
- Interleaver-ul Takeshita-Costello s-a notat cu IXTC,
- Interleaver-ul bloc aleator in linie s-a notat cu IXBRLY,
- Interleaver-ul bloc cu linii aleatoare s-a notat cu IXBLRY .

Ny, Ns, X si Y, iau valorile din Tabelul 3.1.

In diagramele din Fig. 3.8, am prezentat cateva curbe cu performantele BER
pe care le-am obtinut, utilizdnd diferite interleaver-e:
- interleaver aleator,
- interleaver S,
- interleaver bloc,
- interleaver pseudo-aleator,
- interleaver Takeshita-Costello,
- interleaver-e BLR si BRL.

Aceste interleaver-e au fost introduse intr-un turbo cod nepuncturat, de rata
1/3, in care doua coduri componente RSC, avand matricea generatoare
G=[1, 15/13] si lungimea de constrangere a codului convolutional K=4, sunt
conectate in paralel [BGT93]. Lungimile interleaver-elor sunt in jur de: 400, 900,
1800 si 3600. Valorile exacte iau in consideratie limitarea impusa de constructia
fiecarui interleaver. In simulari am folosit algoritmul de decodare MAP si un numar
de 12 iteratii. S-a considerat canalul AWGN si modulatia BPSK (Binary Phase Shift
Keying).

BUPT



3.4 - Dispozitive de intretesere 45

BER

2
10

'“-k, |
3 S
10 . S E
..... w yuncoded . 4
4 MoR21 | N
10 | ceeemnnnnes 1392S1 .'
------- 139285
—— 1392510 Q
. 2
————— N, ]
1512TC %
| |
0 0.5 SNR(dB) 1 1.5
Fig. 3.8 a) Performantele BER ale turbo-codurilor de rata 1/3, [1, 15/13], pentru 5 interleaver-
e cu N=400.
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Fig. 3.8 b) Performantele BER ale turbo-codurilor de rata 1/3, [1, 15/13], pentru alte 4
interleaver-e cu N=400.
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Fig. 3.8 c) Performantele BER ale turbo-codurilor de rata 1/3, [1, 15/13], pentru interleaver-e
cu N=900.
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Fig. 3.8 d) Performantele BER ale turbo-codurilor de rata 1/3, [1, 15/13], pentru interleaver-e

cu N=1800.
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Fig. 3.8 e) Performantele BER ale turbo-codurilor de rata 1/3, [1, 15/13], pentru interleaver-e

cu N=3600.

In Fig. 3.8 se poate observa ca performantele interleaver-lor S cresc odat3
cu S, distanta de interleav-are minima. Deci, la un grad de imprastiere dat
(deoarece toate sunt interleaver-e aleatoare ele au acelasi grad de imprastiere)
aceasta distantd reprezinta o masura a performantelor.

In diagramele din Fig. 3.9 sunt reprezentate curbele corespunzatoare
performantelor FER, utilizdnd aceleasi interleaver-e: interleaver aleator (S=1),
interleaver S, interleaver rectangular (R), interleaver pseudo-aleator (P), interleaver
Takeshita-Costello (TC) si interleaver-ele BLR si BRL.
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Fig. 3.9 d) Performantele FER ale turbo-codurilor de rata 1/3, [1, 15/13], pentru interleaver-e
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Analizdnd curbele din Fig. 3.8 si Fig. 3.9, am observat ca atunci cand
lungimea de intretesere creste, gradul de imprastiere devine factorul cel mai
important in analiza performantelor BER si FER, [KBNO5, BAKO4b]. Agadar, pentru
lungimi mici de intretesere, interleaver-ele au un “caracter bloc”. In acest caz,
interleaver-ele R, TC, BLR au performante similare cu celelalte. Cel mai bun
interleaver este interleaver-ul TC. La o lungime de intretesere Aegalé cu 3600 aceste
interleaver-e (R, TC, BLR) au cele mai slabe performante. In Fig. 3.8 se poate
observa ca performantele interleaver-lor S cresc odata cu S, distanta de interleav-
are minima. Deci, la un grad de imprastiere dat (deoarece toate sunt interleaver-e
aleatoare ele au acelasi grad de imprastiere) aceasta distanta reprezinta o masura a
performantelor.

Interleaverul P (recomandat de CCSDS, [CCSDS02]), are performante bune
la toate lungimile de intretesere. Dar, cu cresterea lungimii de intretesere, au
performante mai scazute in comparatie cu interleaver-ele aleatoare.

Analizdnd performantele interleaver-lor bloc-aleatoare BLR si BRL, pot fi
facute urmatoarele observatii. Interleaver-ul BLR are performante similare cu ale
interleaver-elor bloc. Performantele interleaver-ului BRL sunt similare
performantelor interleaver-lor S, avand o distanta minima comparabila. Similaritatile
pot fi explicate tindnd cont de procedura de constructie. In constructia interleaver-
ului BLR lungimea permutarilor aleatoare a fost egala cu jumatate din lungimea
permutdrilor aleatoare realizate in constructia interleaver-ului BRL. Mai mult, n
cazul interleaver-lui BLR, toate coloanele sunt permuate in acelasi fel. In constructia
interleaver-lui BRL permutdrile sunt realizate independent de la linie la linie. In
ciuda faptului cd, la o lungime mare de intretesere (V>1000) interleaver-ul S, cu un
S mare, este foarte bun, constructia sa este dificila. In aceasta analiza a fost utilizat
doar un cod, [1, 15/13], dar aceasta concluzie este valabilda pentru orice cod,
[BAKO4e]. Acesta este motivul pentru care interelaver-ul BRL propus este atractiv;
are performante bune si o constructie simpla.

Asadar, se pot trage urmatoarele concluzii. Am propus doud tipuri de
interleaver-e, interleaver-ul bloc aleator in linie si interleaver-ul bloc cu linii
aleatoare, si am comparat performatele lor, BER si FER, cu ale altor interleaver-e
cunoscute in literaturd. Analiza performantelor recomanda interleaver-ul BRL propus
ca o alternativa la interleaver-ul S, care este cel mai bun la lungimi mai mari de
1000 biti. Performantele interleaver-ului propus, BRL, sunt foarte apropiate de cele
ale interleaver-ului S, cu S maxim, dar constructia noului interleaver este mai
simpla. In simularile realizate, deoarece TC-urile opereaza la mai putin de 1dB
distanta de limita teoretica, s-a cautat obtinerea unei precizii suficient de mari
asupra curbelor BER/SNR (FER/SNR) in vederea unei comparatii veridice, [BAKO4c]

3.5 Algoritmi de decodare

Cuvintele de la iesirea unui codor convolutional sunt corelate si fiecare
cuvant este functie de m+1 blocuri de informatie. Pentru a decoda o secventa
binara alcatuita din N cuvinte, este necesar sa se considere secventa receptionata in
ansamblul sau. La iesirea codorului sunt posibile doar anumite secvente binare, ele
corespunzand diferitelor cai ce exista in trellis. Ca si pentru codurile bloc, decodarea
unui cod convolutional in prezenta unui canal binar simetric va consta in a cauta in
trellis, secventa binard (corespunzatoare unei cdi particulare) cea mai apropiata de
secventa receptionata. Aceasta secventa este numita secventa cea mai probabila.
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Adoptand acelasi criteriu ca si pentru codurile bloc, secventa emisda cea mai
probabild este cea care se gaseste la distanta minima fata de secventa receptionata.
Algoritmul Viterbi permite decodarea codurilor convolutionale, cautand secventa cea
mai probabila din trellis, si este bine adaptat la decodarea codurilor ce au lungimea
de constrangere putin mai mare (tipic, K=7), [WADOO]. Algoritmul Viterbi poate fi
implementat atat cu decizie hard cat si cu decizie soft.

O varianta a algoritmului Viterbi, este SOVA (Soft Output Viterbi Algorithm -
algoritm Viterbi cu iesire soft), [HAH89]. Acest algoritm este folosit in special la
schemele cu coduri concatenate si anume in turbo coduri.

In afara utilizarii algoritmului SOVA, in turbo coduri se folosesc, ca si
algoritmi de decodare, algoritmii: MAP, Max-Log-MAP si Log-MAP.

3.5.1 Algoritmul Viterbi
3.5.1.1 Algoritmul Viterbi cu decizie hard

Pentru prezentarea acestui algoritm se considera un canal binar simetric
(fara memorie), intrarea decodorului fiind alcatuita dintr-o secventa de simboluri
binare.

In fiecare moment doua ramuri, apartinand la doua cai diferite, converg spre
fiecare nod al trellis-lui (Fig. 2.5). Din aceste doua cai una este mai probabila, altfel
spus, se gaseste la cea mai micad distantd Hamming fata de secventa receptionata,
decét cealalta cale. Distanta fiind o functionald aditiva, in fiecare nod se pastreaza
calea cea mai probabila numita cale supravietuitoare. Daca se obtin doud cai cu
aceeasi distanta Hamming, doar o singura cale este pastrata, alegandu-se in mod
arbitrar una din cele doua cai posibile, [GL]96].

In general este dificil s3 se astepte ca toata secventa binara emisa sa fie
receptionata pentru a se incepe operatia de decodare. De fapt, aceasta va introduce
o intarziere importanta la decodare, si va fi necesara o memorie de talie foarte mare
pentru a memora toate caile supravietuitoare.

In practica, un decodor Viterbi are o memorie finita ce poate fi vazutd ca o
fereastra, W, numita fereastra de decodare, ce pastreaza o portiune finita a trellis-
ului. Observand derularea algoritmului Viterbi pana la momentul curent t=n, se
poate remarca ca, urcand suficient in timp, cdile supravietuitoare converg aproape
intodeauna spre acelasi drum in t=n-W, Fig. 3.10.

So=00a

Sl=01

Sz=10

Fig. 3.10 Convergenta supravietuitorilor spre o cale unica in t=n-4 (W=4).
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Astfel, pentru a decoda elementul binar de informatie emis la t=n-W, rareori
este necesar sa se observe secventa receptionata incepand de la t=n. Practic,
memorarea supravietuitorilor poate fi asadar limitata la un interval temporal de
duratd W, si astfel, intarzierea la decodare rdmane finita pentru a decoda o secventa
infinitda. In fiecare moment t=n, decodorul Viterbi furnizeaza o decizie cu privire la
elementul binar de informatie prezent la intrare codorului la momentul t=n-W. W
trebuie sa fie suficient de mare pentru a asigura o decizie corectda asupra celui mai
vechi cadru transmis. Durata intervalului de timp necesar pentru obtinerea unui
drum unic este o variabila aleatoare. Simulari pe calculator au demonstrat ca durate
de:

W=(4+5K, (3.17)

produc aproximari cu erori neglijabile comparativ cu o memorie infinitd (W—) a
decodorului, fapt pentru care decodoarele Viterbi practice au ferestre de decodare
dimensionate dupa relatia (3.17).

3.5.1.2 Algoritmul Viterbi cu decizie soft

in paragraful anterior, s-a prezentat algoritmul Viterbi considerand ca
intrarea decodorului a fost alcatuita dintr-un sir de simboluri binare (decizii ferme).
Codurile convolutionale se comporta bine fin decodarea ponderatad utilizand
algoritmul Viterbi. In cazul decodarii ponderate intarea decodorului este in mod
sigur constituitd de o secventd de simboluri analogice. Daca se considera cazul unei
transmisii pe un canal cu zgomot aditiv alb si gaussian, aceste simboluri sunt
gaussiene si necorelate, coditionadnd simbolurile binare emise de codor. Facand
aceasta ipoteza distanta utilizata pentru masurarea verosimilitatii fiecarei cai din
trellis, este distanta euclidiana.

Utilizarea deciziilor ponderate nu modifica derularea algoritmului Viterbi,
este suficienta Tnlocuirea distantelor Hamming cu distantele euclidiene in calculul
metricii de ramura. Astfel, se calculeaza succesiv metricile de ramurda si se
acumuleaza valorile lor in metricile de cale. De exemplu, dacd pentru o ramura
particulara se cunosc etichetele ramurilor (iesirile codorului), a; si a,, si respectiv
intrarile decodorului corespunzatoare sunt wy si w,, rezulta metrica ramurii ca fiind:

2 2
bm = Z(wk—ak) . (3'18)
k=1

Se presupune ca iesirile codorului sunt +1 sau -1. Pentru simplitate, intrarile
decodorului wy si wy.; , din cadrul j, sunt luate ca si valori continue. Pentru
0 <j <K-2, trellis-ul creste, si se utilizeaza tranzitia de stare generala din Fig. 3.11.
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C cb[j+1][c]

j cadru,j 1 Jj+1
i Wajr Waj1 Eb pm[j+1][b]
| PT cblj+1][b]
pmillx]  xd& |
cbl11[x] E
| ay a3~} PmU+1Ilc]

Fig. 3.11 Marirea trellis-lui pentru un decodor Viterbi cu R=1/2.

Metrica de cale este atribuita fiecarui nod si pentru nodul b este:

pmlj + 1]l = pmljlx]+ waj - a1 P + waje1 - a2 . (3.19)

Aici, a; si a, sunt etichetele ramurii pentru cazul in care j;=0 da starea curenta n. Pe
langd cele doua metrici de cale, se determina informatia de finldntuire Tnapoi
(chainback information), pentru fiecare nod, in scopul de a stabili o cale probabila
fnapoi prin trellis.

Avem:

cblj +1]b] = x si cb[j +1]c] = x,

si astfel inlantuirea Tnapoi indica starea anterioara.
Partea repetitiva a trellis-lui incepe in cadrul K-1 si este reprezentatda in
Fig. 3.12:

Jo cadru, j ij+1
me]'][d] di‘ Waj, Wajs1 E
cblj1ld] i \\‘\'f’d :
E \\\:h pm[j+1][h]
! : cb[j+1][h]
pmijlle] ! |
cbjlle] € !

Fig. 3.12 Trellis repetitiv, pentru decodor Viterbi, R=1/2.

Pentru ramura dh se calculeaza o metrica de cale temporara:

mg = pmlild]+ woj -a P +wajig -2 P, (3.20)
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iar pentru ramura eh se calculeaza o alta metrica de cale temporala:

me = pmljlel+ waj - a1 P +Wwaji1 —a2)?. (3.21)
Dacd, my < me, rezultd :
pm(j + 1]l = mg; cblj+1]n]=4d. (3.22)

In echipamentele de transmisie, decodarea ponderatd nu utilizeazd chiar o
secventa de simboluri analogice, ci o secventa de simboluri cuantificate si codate pe
3 sau 4 elemente binare. Aceastd cuantificare pe 8 sau 16 nivele este in general
suficienta pentru a se pastra la decodor toata capacitatea sa de corectie. In Anexa A
se prezinta un exemplu de decodare Viterbi cu decizie soft.

Algoritmul Viterbi poate avea deasemenea si iesire soft, [HAH89]. Aceasta
varianta se numeste algoritmul Viterbi cu iesire soft, SOVA.

Iesirile soft ale decodoarelor sunt tipic reprezentate in termenii asa
numitelor rapoarte de plauzilbilitate logaritmice. LLR-urile, asa cum reiese din
denumirea lor, se definesc ca fiind logaritmii rapoartelor a doud probabilitati. De
exemplul LLR-ul, L(uk) pentru valoarea unui bit decodat u,, este dat de relatia:

L) = |n[Mj ,

Plug =-1)

unde P(ur=+1) este probabiltatea bitului u,=+1 si P(ux=-1) este probabiltatea
bitului u,=-1. De observat ca cele doua valori posibile ale bitului u, sunt alese sa fie
+1 si -1 si nu 1 si 0 deoarece aceasta simplifica explicatiile ce urmeaza.

3.5.2 Algoritmul MAP
A. Introducere si elemente de matematica

Bahl, Cocke, Jelinek si Raviv au propus, in 1974 [BCIJR74], un algoritm
cunoscut sub numele de algoritmul MAP sau BCIR, pentru a determina
probabilitatile a-posteriori ale starilor si tranzitiilor unei surse Markov [ASH65],
afectata de un zgomot necorelat. Ei au aratat cum poate fi folosit algoritmul pentru
decodarea atat a codurilor convolutionale cat si a codurilor bloc. Cand este folosit
pentru decodarea codurilor convolutionale, algoritmul este optimal, in sensul
minimizarii BER la decodare, spre deosebire de algorimul Viterbi care minimizeaza
probabilitatea de cale incorecta prin trellis, selectata de decodor. Astfel, algoritmul
Viterbi poate fi privit ca minimizand numarul de grupuri de biti asociati caii
incorecte si nu numarul de biti decodati incorect. De altfel, in majoritatea aplicatiilor,
performantele celor doi algoritmi sunt aproape identice [BCJR74]. Algorimul MAP
examineaza fiecare din caile posibile prin trellis-ul decodorului convolutional si de
aceea este extrem de complex. Aceastd complexitate a Tmpiedicat folosirea sa in
majoritatea sistemelor. Situatia s-a schimbat insd@ odata cu descoperirea turbo
codurilor.
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Algoritmul MAP genereaza nu numai secventa estimatd de biti ci si
probabilitatile ca fiecare bit sa fi fost corect decodat. Acest lucru a fost esential
pentru decodarea iterativa propusa de Berrou s.a., astfel ca in prima lor lucrare a
fost folosit algoritmul MAP. Ulterior au fost depuse mari eforturi pentru reducerea la
un nivel rezonabil a complexitatii algoritmului MAP. In cele ce urmeaza, vor fi
expuse bazele teoretice ale algoritmului MAP folosit pentru decodarea iesirilor soft
ale codurilor convolutionale ce compun un turbo cod. Se presupune ca se folosesc
coduri binare.

Algoritmul MAP genereaza pentru fiecare bit u, decodat, probabilitatea ca
acest bit sa fi fost +1 sau -1, avand data secventa de simboluri y  Acest lucru este

echivalent cu gasirea lui L (uk/y ) sau LLR a-posteriori [HLY02], adica:

L(uk|Z):In[P(uk :+1|Z)J. (3.23.a)

Pluy = - 1|Zi

Tinand cont de relatia lui Bayes (Anexa B), relatia (3.23.a) poate fi rescrisa:

P(uk =+1A y)
Llukly)=1n o =ry]|’ (3.23.b)

Daca in trellis sunt cunoscute starea precedentd S,.1=s’ si starea prezenta S,=s
atunci va fi cunoscut si bitul de intrare u, care determina tranzitia intre aceste stari.
Acest lucru, Tmpreuna cu regula lui Bayes si faptul ca tranzitiile dintre starea
precedenta S, si starea curentd Sy sunt mutual exclusive (in codor poate aparea
doar una dintre ele), permite rescrierea ecuatiei (3.23.b) sub forma :

Z(s’,s):zuk=+1p(5/<—1 =S ASk=5nY) (3.24)
Z(s’ls):uk:_l P(Sk—l = S,/\Sk =S /\Z) !

L(Uk|Z)= In

unde (s’,s) = u,=+1 este setul tranzitiilor din starea precedentd S,.;=s’ in starea
prezenta S,=s care pot aparea daca bitul de intrare u,=+1 si la fel (s,s)= u,=-1.

Pentru concizie se rescrie P( S.1=S'A Sx =5 A y) caP(s’Asna y ).

Se considera in continuare probabilitéEle individuale I_D(s’/\ say) de la
numaratorul si numitorul ecuatiei (3.24). Secventa receptionata y poate fi_separaté
in trei parti: cuvantul de cod receptionat asociat tranzitiei Yy prezente, secventa

receptionata anterior tranzitiei prezente yj<k si secventa care va fi receptionata

dupa tranzitia prezenta Zj>l<' Se pot scrie astfel probabilitatile individuale :

P(s /\SAZ)ZP(S /\SAZj<k/\ZkAZj>kj (3.25)
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in Fig. 3.13 este prezentatd o sectiune din trellis-ul cu patru stri pentru un cod RSC
cu constrangerea K=3, fiind evidentiate secventele receptionate din canal. Cu linie
continua sunt reprezentate tranzitiile rezultate ca urmare a aparitiei lui -1 ca bit de
intrare, iar cu linie punctata tranzitiile pentru +1 ca bit de intrare. Parametrii
o-1(S7), (s,s) si Bu(s) reprezinta valori calculate de algoritmul MAP, care vor fi
definite in cele ce urmeaza.

Zj<k Zj>k
ok-1(8")  yk(s',s) Bk(s)

Fig. 3.13 Decodor MAP pentru codul RSC, K=3.

Se foloseste relatia P(a A~ b)=P(a/b)P(b) consecinta a regulii lui Bayes si se
foloseste un canal fara memorie. Rezulta ca viitoarea secventa receptionata Y Ve

depinde doar de starea prezenta s si nu de starea anterioara s’ sau de secventa
receptionata anterior yj<k respectiv secventa prezenta Yir deci se poate scrie:

P(S/\S/\y (S/\S/\y] k/\yk/\y]>kj

Py jorls P(5 A s n s nyi )=

(3.26)
Al K,
B (Shk (s’ Shok—1(s"),
unde :
ok-1(S”) = P( Sg-1=5"A Zj<;<) (3.27)

este probabilitatea ca trellis-ul sa fie in starea s’ la momentul k-1 si secventa
receptionata din canal pdna 1in acest punct este Zj<k (vezi Fig. 3.13),

B(s)=Ply; ,ISk=s) (3.28)
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este probabilitatea ca, daca la momentul k trellis-ul se afld in starea s, viitoarea
secventa receptionata din canal sa fie yj>k’ si in final,

w( s78) = P ({y, AnSk=5}| S1=5") (3.29)

este probabilitatea ca, daca trellis-ul se afla in starea s’ la momentul k-1, el sa
treaca in starea s si secventa receptionata din canal pentru aceasta tranzitie sa fie
Yi:

Ecuatia (3.26) arata ca probabilitatea P(s’A s A y ) de trecere a codorului
din starea S,,=s’ in starea S, =s si de receptionare a secventei y, poate fi

descompusa intr-un produs de factori, ox1(s"), v(s,S) si B«(s). Semnificatia celor
trei factori este datd in Fig. 3.13, unde este marcata cu linie ingrosata tranzitia din
Si.1=s’ In starea S,=s. Din ecuatiile (3.24) si (3.26) se poate scrie pentru LLR
conditionata a lui wuy, fiind data secventa Y

Lly |y)= In Z(S,,s)3Uk:+1P(5k-1 TSk =en Z) -
kiz P(Sk_]_:S//\Sk:S/\Z)

(s, s)=up=-1
Z(s', o)y 1 k-1t (S, S s)
Z(s‘,s):uk -1 0Lk—l(S')Yk(S' ’ S)Bk(s) .

(3.30)

=In

Algoritmul MAP gdseste o(s), si Bx(s) pentru toate starile s prin trellis, de
exemplu pentru k=0,1,..., N-1 si v(s’s) pentru toate tranzitiile posibile din starea
Si.1=s’in starea Sy=s, din nou pentru k=0,1,..., N-1. Aceste valori sunt apoi folosite
cu relatia (3.30), pentru a obtine LLR-urile conditionate L(ux/y ) pe care decodorul

MAP le furnizeaz&. In cele ce urmeazd este descris modul de calcul al valorilor ox(s),
Br(s) siv(s’s).

B. Calculul valorilor ou( S) prin recursivitate inainte (la iegire)

Din definitia lui oy-1(s"), (relatia (3.27)), se poate scrie:

ok(s)= P(Sk =S AZj<k+1j =

P(SAZJ.<I</\Z/<): (3.31)

'P(s A SAZJ.<k /\ij,

toti _s
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unde, in ultima linie s-a descompus probabilitatea P(S/\Zj<k) intr-o suma de

probabilitati mutuale P[s A Sl’\Zj<k) pe toate starile posibile precedente s’. Folosind

regula lui Bayes si ipoteza ca, canalul este fard memorie, se poate proceda
astfel:

a(s)= Z P(SAS'AZj<kAZk):
toti _s'

- > P[{“yk

s/\y]<k ] S/\yJ<k

toti _s' (3.32)
S AL CITAE
toti _s'
Zak—l(s')Yk(SllS)'
toti _s'

Astfel, odata ce valorile y(s’s) sunt cunoscute, valorile oy(s) pot fi calculate
recursiv. Presupunand ca trellis-ul are starea initiala So=0, conditiile initiale pentru
calculul recursiv sunt:

00(Sp=0)=1 (3.33)
0o(Sp=s)=0 pentru toti s # 0.

in Fig. 3.14 este prezentat un exemplu de calcul al unei valori ox(s) pentru
s=0, In mod recursiv, folosind valorile lui o,.1(s”) si Y(s’s), pentru codul RSC cu
K=3. De mentionat este faptul ca, deoarece trellis-ul este binar, doar doua stari
precedente si anume S,.1=0 si S,.1=1 au cale spre starea S,=0, astfel ca suma din
relatia (3.32) are doar doi termeni.
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Sk Sk Sk Sk+1
o (0)

0 ok-10) ¢ > > Bk+10)

'Yk(0,0) R \‘\ 'Yk+1(010)

o Bik(0)

//Yk(l,O) \\\
1 oualt)e@ 102 @
2 ° ° % B1:1()
3 ° Y Y

Zk Zk+1

0 (0) = o1 (0)yk (0,0) + ot —1 (L (1,0)
Bk(0) = Br+1(0)vk+1(0,0) + B+ 12Nk +1(0,2)

Fig. 3.14 Calculul recursiv al lui ax(0) si al lui §(0).

C. Calculul recursiv inapoi al valorilor By(s)

Valorile Bi(s) pot fi calculate recursiv, in mod asemanator. Folosind o
deducere similara cu cea a relatiei (3.32), se poate arata ca:

Br-1(s") = P(Zj>k_1|5k = 5') = (3.34)
= D Brlsh(s',s)-
toti _s

Astfel ca, odatd ce sunt cunoscute valorile y(s’s) poate fi folositd o recursivitate
iAnapoi pentru a calcula valorile Iui Bx.1(s”) din valorile lui B«(s) folosind relatia (3.34).
In Fig. 3.14 se vede calculul recursiv al Iui B«(0) folosind valorile lui Be+1(S) si
Yk+1(0,5) pentru codul RSC cu K=3 considerat.

D. Calculul valorilor lui y,(s’,s)

In continuare se poate vedea cum pot fi calculate valorile (s’s) ale
probabilitatii tranzitiei, din relatia (3.26), din secventa receptionata din canal si orice
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informatie disponibild a-priori. Folosind definitia Iui y.(s’s) (relatia (3.29)) si regula
lui Bayes, rezulta:

(s, s)= Py, As|sD) =
= P(y, {s'As})P(s]s") = (3.35 a)
= Py, [{S'as})P(uk) =
= Py X (i),

unde:

- Uy este bitul de intrare necesar pentru a determina tranzitia din starea
Si.1=s’ in starea Si=s,

- P(uy) este probabilitatea a-priori a acestui bit,

- X, este cuvantul de cod transmis asociat acestei tranzitii.
Astfel, probabilitatea tranzitiei y.(s’s) este data de produsul dintre probabilitatea a-
priori a bitului de intrare u, necesar pentru aceastd tranzitie si probabilitatea ca
avand dat cuvantul de cod x, care s-a transmis, asociat acestei tranzitii, sa

receptionam secventa de canal Yi- Probabilitatea a-priori P(uy):

este dedusa intr-un decodor iterativ din iesirea decodorului component precedent, si
probabilitatea conditionatda a secventei receptionate P(yk@k) care este data, in

ipoteza canalului gaussian fara memorie cu modulatie BPSK, de:

n
Pyk|5k)=HP(yk/‘Xk/)_
/=1
Ep
b L
= .e =
-1 216
3.35 ¢)
Ep D (2 22 (
1 [_?/:1(ykl+a Xkl_zaxklyk/ﬂ
( ZEGT
Ep 0 > Ebz”z] [Eb n ]
- >y -——=a° Yy x —=-2ay y, X
1 { 262 /=1 k’] [ 2 5K 262 121 KK
— .e - e ’
(ZRGY
unde:
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-Xi  S$i Yw sunt bitii individuali, din cuvintele de cod Xx, transmis
§iZk receptionat;

- n este numarul bitilor din fiecare cuvant de cod;

- E, este energia per bit transmisa;

- 62 este dispersia zgomotului (varianta);

- a este amplitudinea fading-ului; pentru canale fara fading, de tip AWGN:
a=1.
Relatia (3.35 a), tindnd cont de relatiile (3.35 b) si (3.35 c) poate fi rescrisa astfel:

(s, s) = Plug) - Ply Jx )=

—L(uk)/z
_|e (ukLlug)/2).
= .e .=
[1+e_L(“kj]
Ep D o _Ep 23 2 Eb 5, ¢
1 { 252/§1yk’] [ 262" Elxk’] {252 a/§1yklxk’] (3.35 d)
= .e . .

Warof

n
[E—bZZa ZykIXkl}
_c.eluktlug)/2) 2o 1=

Lcn
> Elyk/Xk/
_ . eluktlug)/2) g7 1=

14

unde marimea C nu depinde de semnul bitului u, sau de cuvantul de cod transmis
Xy, far:

Ep
L. =4a—L2
c 702 (3.36)

este valoarea de incredere a canalului.
E. Sumar al algoritmului MAP

Din cele prezentate se vede ca decodarea MAP a secventei receptionate y
pentru a obtine LLR a-posteriori, L(ul Z) poate fi rezumata dupa cum urmeaza. Pe

masura receptionarii valorilor y,, ele sunt folosite impreuna cu LLR-urile a-priori
L(ue) (care intr-un decodor turbo iterativ sunt furnizate de celalalt decodor
component) pentru a calcula y(s’,s) conform relatiilor (3.35). Pe masura
receptionarii din canal a valorilor y, si calcularii valorilor y(s’s), se poate folosi
recursivitatea inainte (relatia (3.32)), pentru a calcula ox(s’s). Odata ce toate
valorile din canal au fost receptionate si au fost calculate y(s’s) pentru toti
k=1,2,...,N, poate fi folosita recursivitatea inapoi (relatia (3.34)) pentru a calcula
valorile Bi(s’s). In final, toate valorile calculate pentru ow(s’s), Bx(s’,s) si (s’S)
sunt folosite in relatia (3.30) pentru a calcula L(uxly). Aceste operatii sunt

prezentate schematic in Fig. 3.15.
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Algoritmul MAP este extrem de complex, din punct de vedere al calculului, in
forma descrisa, din cauza inmultirilor necesare in relatiile (3.32) si (3.34), pentru
calculul recursiv al valorilor oy(s’s) si B«(s’s), a inmultirii si exponentialelor
necesare la calculul lui y(s’s) folosind relatia (3.35 d), precum si a inmultirilor si
logaritmului natural necesare pentru calculul lui L(ugl y ), folosind relatia (3.30). De

aceea, s-a depus un efort continuu pentru reducerea complexitatii de calcul a
algoritmului, si s-a ajuns la algoritmul Log-MAP propus de Robertson, s.a. avand
aceleasi performante ca si algoritmul MAP, dar cu o complexitate semnificativ mai
mica si fara problemele de scalare mentionate.

Simbolurile Informatia
din canal A- Priori
Leyu
L(u)
Ec. 3.35d)
(s%S)
v
v Ec. 3.30 v
Ec. 3.32 Iesire Ec. 3.34

w1(s) [P LR L(uy) [ Bk(s)

Fig. 3.15 Sumarul operatiilor in algoritmul MAP

3.5.3 Algoritmul Max-Log-MAP

In scopul reducerii complexitétii algoritmul MAP, au fost creati algoritmii
Max-Log-MAP si Log-MAP. Initial, algoritmul Max-Log-MAP a fost propus de Koch si
Baier [KOB90] si Erfanian s.a. [EPG94]. Aceasta tehnica simplifica algortimul MAP
prin transferarea recursiunii in domeniul logaritmic si prin utilizarea aproximarii in
scopul reducerii drastice a complexitatii. Din cauza acestei aproximari performantele
sale sunt sub-optimale in comparatie cu cele ale algoritmul MAP. Algoritmul MAP
calculeazd LLR-urile a-posteriori L(uily ), utilizdnd relatia (3.30). In acest scop se

cer urmatoarele valori:

1. oy-1(s”), care sunt calculate prin recursivitate inainte, utilizand relatia (3.32);

2. B(s), care sunt calculate prin recursivitate inapoi, utilizand relatia (3.34);

3. probabilitatile tranzitiilor ramurii y(s’s), care sunt calculate utilizand relatia
(3.35a).

Algoritmul Max-Log-MAP simplifica aceasta prin transferarea acestor ecuatii in
domeniul logaritmic si utilizarea apoi a aproximarii:
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In{ZeX'} max (xi), (3.37)

unde max(x;) reprezintd valoarea maxima a lui x;. Apoi, cu Ax(s), Bi(s), Ti(s’s),
!

definite dupa cum urmeaza:

Ac(s) (e (s)), (3.38)
Bk(S)iln(Bk(S)), (3.39)
Fels', s) 2y (s', ), (3.40)

N ax1(shi(s'ss)| =

toti s' (3_41)

Y explA_1(s)+ Tk (s, s)]| =
toti s'
~maxAk 1(8")+ Tk (s',s))

Ecuatia (3.41) implicad faptul ca pentru fiecare cale din Fig. 3.15, de la starea
anterioara a trellis-lui la starea actuala Sx=s, algoritmul aduna termenul metrica a

ramurii la valoarea anterioara A, 1(s), pentru a gasi noua valoare Ak(s) pentru acea
cale. Noua valoare a lui Ai(s), corespunzator relatiei (3.41) este atunci maximul
valorilor Ag(s) a diferitelor c&i ce intrd in starea S,=s. Aceasta poate fi vdzutd ca

alegerea unei cdi ca si supravietuitoare din totalul cdilor ce intra in starea
respectiva. Valoarea lui Ai(s) va da logaritmul natural al probabilitatii ca trellis-ul sa
fie in starea S,=s, la momentul k, stiind ca secventa canalului receptionat pana in
acest punct a fost Zj<k' Datoritda aproximarii din relatia (3.37), utilizatd in

obtinerea relatiei (3.41), este considerata doar calea de probabilitate maxima
(Maximmum Likelihood) din starea Si=s, cand se calculeaza aceastad probabilitate.
Aceasta valoare pentru A(s), in algoritmul Max-Log-MAP, da acum probabilitatea
celei mai plauzibile cai din trellis pentru starea S,=s, ignorand probabilitatea pentru
oricare alta cale prin trellis, catre starea Sy=s. Aceastd aproximatie este unul dintre
motivele performantelor sub-optimale ale algoritmului Max-Log-MAP comparativ cu
algoritmul MAP.

Se observa din ecuatia (3.41) cd recurenta inainte utilizata in algoritmul
Max-Log-MAP, pentru a calcula A.(s), este exact aceeasi ca recurenta Inainte
utilizata n algoritmul Viterbi, pentru fiecare pereche de cai convergente,
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supravietuitorul se gaseste utilizand doua insumari si o comparatie. Pentru trellis-
urile binare sumarea si adunarea s-au realizat peste toate starile anterioare S;.;=s’,
in relatia (3.41) vor fi de fapt doar doua stari, deoarece vor exista doar doua stari
anterioare S,.;=s’, cu cadi catre starea prezenta S,=s. Pentru toate celelalte valori ale
lui s vom avea I'k(s’,s)=0.

Similar ecuatiei (3.41) pentru recurenta Tnainte utilizata in calculul lui A.(s),
se poate scrie ecuatia (3.34) in forma:

A

Bi-1(s")=In(Bx -1(s") =

=In > Brlshk(s'ss)| =

toti s (3.42)

=In " exp[Bi(s)+ Tk(s',s)] | =
toti s
= m;ax(Bk (s)+ Tk (s',s)),

obtindndu-se recurenta finapoi utilizatd pentru calculul valorilor Bi.i(s’). De
asemenea, aceasta este echivalenta cu recurenta utilizata in algoritmul Viterbi, doar
ca aici se realizeaza napoi si nu inainte pe trellis. Astfel, valoarea Iui By.1(s’) se afla
prin adunarea, pentru orice stare Sy=s ce are o cale dinspre S,.;=s’ (doua in trellis-
ul binar), a metricii ramurii I;(s’s) la valoarea Bi(s) si selectand acea cale care da
cea mai mare valoare By.1(s).

Utilizand relatiile (3.35) si (3.36), se pot scrie metricile ramurilor T'x(s’s) in
ecuatiile recursive de mai sus, rezultate pentru Ax(s) si Br-1(s"), ca:

(s’ s)=Infy (s', )=

E n
~In| C - eUkLluk)/2) gy —bZZaZUk/xk/ =
20 -1

T on (3.43)
—In| ¢ . eluktk)/ 2) gy izuklxkl -
2 /=1

o~ 1 LC &
= C+5UkL(Uk)+ TIZ;‘yk/Xk/ ,

unde C’=/nC nu depinde de u, sau de cuvantul de cod transmis x, si astfel poate fi

constant si omis. Asadar, metrica ramurii este echivalentd cu cea utilizata in
algoritmul Viterbi, cu adunarea termenului LLR a-priori uiL(uy). In plus, termenul

n n .
corelatie Z/_lyk/xk/ este ponderat de valoarea de incredere a canalului [PROO0O,

HAGO95], L., care depinde doar de raportul semnal/zgomot din canal si de a,
amplitudinea fading-lui din canal (pentru AWGN, a=1).
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in final, din ecuatia (3.30), se pot scrie LLR-urile a-posteriori, L(uyl y ), care se
calculeaza cu algoritmul Max-Log-MAP:

Z(S'IS):>uk —+1 ok 1Sk (S B ()
Llugly)=1n e e

Z(s', s)=u =+1 expAg-1(s

) (3.44)
exp(Ak_1(s')

=In

(s',s)=up=-1
~  max  (Ag_1(s")+Tk(s',s
(s's)=up=+1

)
-, max  (Ag_1(s)+Tx(s',s)+ Bk (s):
(s',s)=up=+1

Aceasta inseamnd ca in algoritmul Max-Log-MAP, pentru fiecare bit u,, LLR-ul a-
posteriori L(u,l y ) se calculeazd considerénd toate tranzitiile de la starea trellis-ului

Si.1 la starea S;. Aceste tranzitii sunt grupate intre acelea ce s-ar fi putut produce
doar daca u,=+1, si acelea ce s-ar fi putut produce dacd u,=-1. Pentru ambele
grupuri se afla tranzitia ce da valoarea maxima a lui: Ai.1(s)+T«(s’,s)+B(s), iar
LLR-ul a-posteriori este calculat doar pentru ,cele mai bune tranzitii”.

Algoritmul Max-Log-MAP se poate rezuma dupa cum urmeaza. Recurentele
fnainte si inapoi, ambele similare cu recurenta inainte utilizata in algoritmul Viterbi,
calculeaza A(s) si Bi(s), utlizand relatiile (3.41), respectiv (3.42). Metrica ramurii,
I'«(s’,s) este data de relatia (3.43), unde termenul constant C poate fi omis. Din
moment ce ambele recurente inainte si inapoi sunt facute, se poate calcula LLR-ul a-
posteriori, utilizand relatia (3.44). Astfel, complexitatea algoritmului Max-Log-MAP
nu este cu mult mai mare decat cea a algoritmului Viterbi, in loc de o recurenta
exista doud, metrica ramurii din ecuatia (3.43) are adunat termenul a-priori u,L(uy),
iar pentru fiecare bit trebuie utilizata ecuatia (3.44) pentru a da LLR-urile a-
posteriori.

3.5.4 Algoritmul Log-MAP
Algoritmul Max-Log-MAP are o usoara degradare in performanta comparativ

cu algoritmul MAP, datoritd aproximarii facute in ecuatia (3.37). Aproximarea
ecuatiei (3.37) poate fi facuta prin utilizarea logaritmului Jacobian:

In(ex1 + exz) = max(xq, x2) + In(l - e_Xl_ij (3.45)

)

unde f(x) poate fi gandit ca un termen de corectie. Acesta este baza algoritmului
Log-MAP propus de Robertson s.a. [RVH95]. Similar cu algoritmul Max-Log-MAP,

= max(xy, X2)+ fc(]xl - X2

A A
valorile pentru Ay (s)=In(ak(s)) si Bk (s)=In(Bx(s)) sunt calculate utilizind recurenta
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inainte si inapoi. Insd, maximizdrile din ecuatiile (3.41) si (3.42) sunt completate cu
termenul de corectie din ecuatia (3.45). Aceasta inseamna ca sunt calculate mai
exact decat in cazul algoritmului Max-Log-MAP. Deci se pot corecta aproximarile
facute n ecuatiile (3.41) si (3.42) doar prin adunarea termenului f/(x). Similar,
aproximarea din ecuatia (3.44), ce d3 LLR-ul a-posteriori L(u,l y ), poate fi eliminat3

utilizand logaritmul Jacobian.

Termenul de corectie f.(x) nu trebuie calculat de fiecare data, ci poate fi
memorat intr-un tabel. Diferitele variante ale algoritmului Log-MAP difera prin modul
de constructie al termenului de corectie, adica prin modul de aproximare al functiei:

£(x) = In(1+e™), x>0. (3.46)

Functiile ce aproximeaza f.(x) trebuie sa fie simplu de implementat si sa
reproduca cat mai fidel forma functiei f.(x). Aproximarea rectangulara, g.(x), a fost
propusa de Robertson s. a. in [RVH95] si este o extrapolare de ordin zero a functiei
f(x). Valorile functiei g.(x) utilizate in implementarea algoritmului Log-MAP
rectangular sunt {0,6 0,3 0,14 0,065 0,03 0,014 0,005 0,002 0}.

Aproximarea liniard, pe care am propus-o si analizat-o in [BAK04d)], h«(x), este de
forma:

0.7
0.7-—-x, x<X
helx) = o 0, (3.47)
o, X > XQ

Valoarea Iui xo pentru care h.(x) aproximeaza cel mai bine pe f.(x) (in sensul
minimizarii ariei cuprinse intre graficele functiilor h.(x) si f.(x)) este x,=2,347.
Aproximarile functiei f.(x) le-am reprezentat in Fig. 3.16 si Fig. 3.17.

0.6 \ g.(%)
0.4 /

o
\

0.z

0.1

1]

1] 1 2 3 4 ] ] 7

Fig. 3.16 Aproximarea rectangulard a functiei f.(x).
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Fig. 3.17 Aproximarea liniara a functiei f.(x).

3.5.5 Performante ale algoritmilor de decodare

In scopul analizei performantelor algoritmilor de decodare, in cadrul simul3rii
am utilizat un TC de rata 1/3, constituit din doua coduri RSC [1, 5/7], acest cod fiind
cel mai performant dintre toate codurile de memorie 2, pe care le-am analizat in
[BAKO4e], avand lungimea de constrangere K=3. Interleaver-ele pe care le-am
folosit au fost urmatoarele:

- un interleaver pseudo-aleator si,

- un interleaver S (definite in paragraful 3.4), cu S=29, ambele interleaver-e
avand lungimea N=1784, lungime care da de fapt si dimensiunea blocurilor de date.

Simularea am realizat-o considerand un canal AWGN si o modulatie BPSK.
Numarul maxim de iteratii utilizat la decodare a fost egal cu 8. Pentru fiecare
decodor am considerat un criteriu de oprire a iteratiilor [BAKO4e]: cand, pentru un
bloc de date, numarul de erori rezultate este egal cu zero, restul de iteratii nu mai
sunt efectuate, trecandu-se la blocul urmator.

In Fig. 3.18 sunt prezentate rezultatele pe care le-am obtinut cu diferiti
algoritmi de decodare: MAP, Max-Log-MAP si Log-MAP, utilizand cele doua tipuri de
interleaver-e: pseudo-aleator si S.

Daca situam pe o scara ierarhica performantele algoritmilor de decodare, din
grafic, surprinzator, se observa ca primul loc este ocupat de algoritmul de decodare
Log-MAP, in special pentru valori ale SNR sub 1dB. Pentru valori ale SNR-urilor
mai mari decat 1dB performantele algoritmilor MAP si Log-MAP sunt aproximativ la
fel. Algoritmul Max-Log-MAP este cu 0,2 dB inferior celorlalte doua enuntate mai
sus. Deasemenea, se observa superioritatea interleaver-ului S fata de interleaver-ul
pseudo-aleator. De exemplu, in cazul algoritmului MAP, interleaver-ul S aduce o
imbunétdtire de 0,1 dB, la un BER=10", comparativ cu interleaver-ul pseudo-
aleator.

BUPT



68 Turbo coduri - 3
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Fig. 3.18 Simularea TC-ului de rata 1/3, utilizand codul RSC [1, 5/7] si interleaver-ele S si
pseudo-aleator, P.

3.6. Concluzii

in paragraful 3.4 am propus si analizat doua noi interleaver-e, interleaver-ul
bloc aleator in linie si interleaver-ul bloc cu linii aleatoare. Am comparat
performantele lor BER si FER cu cele ale altor interleaver-e clasice. Rezultatele pe
care le-am obtinut, in urma simuldrilor, au condus la faptul cd performantele
interleaver-ului bloc aleator in linie sunt foarte apropiate cu cele ale interleaver-ului
S, cu S maxim, in special la lungimi ale interleaver-ului mai mari de 1000 de bit;i.

Un avantaj important al interleaver-ului bloc aleator in linie fata de
interleaver-ul S este acela ca are oconstructie mai simpla.

Daca, din simulari, a rezultat faptul cd performantele interleaver-ului bloc
aleator in linie sunt similare performantelor inteleaver-elor S, in cazul interleaver-
ului bloc cu linii aleatoare, a rezultat faptul ca are performante similare cu cele ale
interleayer-elor bloc clasice, [KBNO5].

In paragraful 3.5 am fdcut o prezentare a algoritmilor de decodare,
prezentare care s-a incheiat printr-o analizé a performantelor lor BER. In analiza pe
care am facut-o am folosit interleaver-ul S si interleaver-ul pseudo-aleator.

In urma rezultatelor pe care le-am obtinut am ajuns la concluzia ca, pentru
SNR-uri mai mari decat 1dB, performantele algoritmilor MAP si Log-MAP sunt
similare. S-a mai putut observa si faptul ca algoritmul Max-Log-MAP este cu 0,2 dB
inferior algoritmilor MAP si Log-MAP, [BAKO4e].
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4. PERFORMANTELE TURBO CODURILOR IN
CANALELE CU FADING PLAT

in cazul comunicatiilor wireless in canalele cu fading, codarea canalului este
0 metoda importanta pentru imbunatatirea performantelor. Asa cum s-a specificat si
in capitolul anterior, turbo codurile au furnizat rezultate foarte apropiate de limita lui
Shannon pe canalele AWGN [BGT93]. Fiind o tehnica puternicd de codare, TC-urile
oferd promisiuni mari in imbunatatirea sigurantei comunicatiilor pe canalele wireless
unde fading-ul este o problemd. In acest capitol am simulat si analizat
performantele TC-urilor in canalele cu fading plat: Rayleigh, Rice si Nakagami. In
continuarez fac o prezentare generald a tipurilor de fading care pot aparea in
comunicatiile mobile, dupa care, in paragrafele urmatoare, prezint cateva rezultate
experimentale.

4.1. Propagarea radio in comunicatiile mobile

Pentru intelegerea relatiilor referitoare la performantele de baza ale
sistemelor de comunicatii un prim pas il reprezinta studiul canalulului AWGN,
necorelat, ce afecteaza esantioanele de date, in absenta interferentei intersimbol ISI
(Inter Symbol Interference). Zgomotul termic din receptor reprezintd cauza primara
a degradarii performantelor. De multe ori insa, interferenta este mai importanta
decdt zgomotul termic. Aceasta interferenta externd se cuantifica printr-un
parametru numit temperatura antenei. Zgomotul termic are deobicei o densitate
spectralda de putere platd in banda semnalului si o repartitie gaussiana de medie
nula.

Se cunoaste faptul cd zgomotul AWGN este un semnal aleator idealizat ce
modeleaza o mare parte din zgomotele intalnite in canalele reale de comunicatie.
Faptul ca este aditiv se materializeza printr-o relatie intrare-iesire a canalului (numit
si el AWGN dupa numele zgomotului) de forma:

r(t) = s(t) + w(t) (4.1)

unde cu s(t) am notat semnalul transmis, r(t) cel receptionat, iar w(t) este zgomotul
aditiv.

Atributul de ,alb” (white) se refera la densitatea spectrala de putere psd
(Power Spectral Densiy). Si anume, psd este o constanta de valoare Ny/2, pentru
toate frecventele, asa cum reiese si din figura urmatoare.
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Fig. 4.1 Functia de autocorelatie si densitatea spectrala de putere a zgomotului alb.

Bineinteles aceasta ipoteza este neconforma cu realitatea deoarece conduce la o
putere infinita a zgomotului:

PW=ImQW(f)'df=“- (4.2)

O posibila realizare a zgomotului alb alaturi de densitatea sa de probabilitate sunt
reprezentate in Fig. 4.2.

4 w(t) A X

v

Pu(X,to) = Pulx)

to
a) b)

Fig. 4.2 a) O realizare particulard a zgomotului alb; b) Densitatea de probabilitate a zgomotului
alb.

S-a considerat momentul de timp t=ty, unde p,(x,t;) dd o masura a sanselor ca
semnalul aleator (zgomotul AWGN w(t)) sa ia diferite valori x. Probabilitatea ca
w(ty)=xo este pw(xo)-dx, si este egalda cu zero. Aceasta se datoreaza imprastierii
probabilitatii pe un domeniu continuu de valori. Altfel spus p,(x,t;) din Fig. 4.2,
avand expresia, [PRO00]:

Pw(x)= 1 exp—i (4.3)
)= o & 202 '

este o densitate de probabilitate (d.p.) distribuita, unde o, reprezinta abaterea

standard, iarcs%, dispersia. Nu are sens sa se vorbeasca despre probabilitatea unui
punct xg, In cazul unei d.p. distribuite, deoarece ea este nula. Probabilitate nenula
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are doar un interval de valori. Astfel probabilitatea ca zgomotul AWGN w(t) sad ia
valori, la momentul t,, cuprinse intre a si b este:

b
P(a, b)) = J.pW(X,tO)dX. (4.4)

a
Rezulta faptul ca:

Pl o)) = 1= [ pu (x, b0 (4.5)

si cd@ py(x,tg) este o functie nenegativd. Mai mult p,, (x,tg) — 0 pentru x — — si
X — +oo .
Functia de repartitie a probabilitatii zgomotului AWGN este:

4.6
Fulbct)= [ puly,tiay o

Integrala data de (4.6) nu este calculabila analitic ci doar prin metode numerice.
Astfel:

Fw(Xrt):J-X - ‘exp[—i]-dy=

—e° x/zcw 205‘,
X
V2o,
1 Iexp(—uz)du: (4.7)
Jr

—o0

1 X
=1-Zerfc ,
2 (‘/EGW]

unde erfc() este functia eroare complementara.

In Fig. 4.3 sunt prezentate d.p. normala (gaussiana) si functia de repartitie.
corespunzatoare. Zgomotul AWGN este adesea asimilat cu zgomotul termic. Daca
atributul de ,alb” este o idealizare (ce conduce la o ipoteza nereala - putere infinita)
cel de “gaussian” este n conformitate cu realitatea. Astfel, miscarea termica a
electronilor intr-o rezistentd produce la capetele sale o tensiune, numitd de zgomot
termic, ce ia valori normal distribuite. Aceasta distributie, insa, depinde de
temperatura.

Daca rezistenta este incalzita la 7;>T, atunci agitatia creste si sansele ca
tensiunea de zgomot termic sa ia valori mai mari cresc. Bineinteles forma curbei
rdmane gaussiand (cele mai probabile valori raman cele mici insa nu atat de
probabile ca si la temperatura Ty). In figura de mai sus cele doua situatii sunt
sugerate a fi la momentele de timp ¢, si £;.
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Pu(X,to)=po(X)

Pu(X,t1)=p1(x)

v

Fu(x, t1)=F1(x)

| Fuw(X, to)=Fo(x) 1/2

v

0
b)
Fig. 4.3 a) Densitatea de probabilitate; b) Functia de repartitie a probabilitatii unei variabile

aleatoare gaussiene pentru doua valori ale parametrului oy (61>00).

Dacd la capetele rezistentei se aplica o tensiune exterioarda riguros constanta de
valoare ug atunci d.p. si functia de repartitie se modifica ca si in Fig. 4.4.

Analitic, relatiile (4.3) si (4.7) devin:

2
Pw (X, t) = Jz—n;cwexp[— %J (4.8)
Fo (X, t) = 1—%erfc[)\(/§_éo], (4.9)
Sw

unde up - media si c%v - dispersia sunt responsabile de o eventuald dependenta de
timp. Daca semnalul aleator este stationar atunci p,,(x,t)=p,(x) si F.(x,t)=F,(x).
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4 Pu(x,t)
. X
0 a) Uo
+ Fu(x,t)
1
1/2
X
0 b) U

Fig. 4.4 a) Densitatea de probabilitate; b) Functia de repartitie pentru o variabild aleatoare
normal distribuitd cu medie 0.

Canalul cu fading este un alt tip de canal. In cazul canalului cu fading,
parametrii semnalului util fluctueaza in timp, acest fenomen fiind ca si o modulatie
parazita (zgomot multiplicativ).

Daca nu sunt specificate caracteristicile de propagare ale canalului radio, se
presupune deobicei cd atenuarea semnalului in functie de distanta are loc ca in cazul
propagarii printr-un spatiu liber ideal, [SKL88]. La modelul spatiului liber se
considera ca regiunea dintre antena transmitdtoare si cea receptoare este liberg,
fara obiecte care ar putea sa reflecte sau sa absoarba energia frecventelor radio, RF
(Radio Frequency). De asemenea se presupune ca in interiorul regiunii, atmosfera
se comporta ca un mediu uniform neabsorbant iar pamantul se considera infinit de
departe fa§§ de semnalul care se propaga (deci are un coeficient de reflexie
neglijabil). In acest spatiu liber idealizat, atenuarea energiei RF dintre transmitator
si receptor are o lege patratica. Puterea receptionata in functie de puterea
transmisd, este atenuata cu un factor Ls(d), numit pierderea caii sau pierderea in
spatiu liber. Pentru o antena receptoare izotropa acest factor este, [SKL88]:

2
Ls(d)= [%J , (4.10)

unde: d - distanta dintre transmitdtor si receptor, iar A - lungimea de unda a
semnalului care se propaga.
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in cazul propagérii idealizate, poate fi prezisd puterea semnalului
receptionat.

In realitate, propagarea semnalelor are loc in atmosfera si aproape de
pamant, astfel ca modelul propagarii libere nu este adecvat pentru descrierea
canalului si estimarea performantei sistemului, [SKL88]. In sistemele de comunicat;ii
mobile fara fir, un semnal ajunge de la transmitator la receptor, prin cai de reflexie
multiple, acest fenomen se numeste propagare multicai. Acest efect poate cauza
fluctuatii ale semnalului receptionat ca amplitudine, faza si unghi de sosire, dand
nastere terminologiei de fluctuatie multicdi (multipath fading). Fluctuatia se refera la
fluctuatii aleatoare ale semnalului sau fading datorat propagarii multicdi. Modelarea
si proiectarea sistemelor care sa evite sau care sa atenueze efectul fading-ului sunt
mult mai dificile decat cele ale unei surse ale carei performante sunt degradate de
AWGN.

O posibila clasificare a manifestarilor fading-ului in canale este schitata in
Fig. 4.5, [SKL88].

Manifestarile
canalului cu
fading
I
1 | 4 |
Fading-ul de scara largd Fading-ul de scara redusa
datorat miscarilor pe datorat modificarilor mici
zone mari de pozitie
[ [

2 | 3| 5 | 6 |
Atenuarea mediei Variatii in Imprgstlerea Variatia in timp
semnalului jurul mediei in timp a a canalului

functie de semnalului
distanta
7 [ 10 [ 13 | 16 |
Descriere in  |Transformatd|Descriere in| | Descriere in |tansformats[Descriere in
iul timp-|* : meniul domeniul |« > meniul
dorj'ler:uu! timp Fourier dome ul _ Fourior domeniu
intarziere frecventa timp Doppler
S 13 4 .4 |
\\ \ 1 ’
~ \ 7 //
\\ \ 1 4
8 | 91 -, “bualé .17 18
Fading |[Fading| . uale _.*" [Fading | [Fading
selectivinf| plat | "7 ~--Duale-------r------ rapid lent
frecventa

11 12 14 15

Fading Fading | Te2ding] [Fading
selectiv in[ | Pplat rapid lent
frecventa

Fig. 4.5 Manifestarile canalului cu fading.
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Sunt doua tipuri principale de fading care caraterizeaza comunicatiile
mobile, si anume: fading-ul de scara larga si fading-ul de scara redusa.

Fading-ul de scara larga reprezinta atenuarea puterii medii a semnalului sau
pierderea cdii cauzatda de miscarea pe zone mari (blocurile 1, 2 si 3 din Fig. 4.5).
Acest fenomen este asociat cu topografia de teren: dealuri, paduri, grupuri de
cladiri, etc., aflate intre transmitator si receptor. De multe ori receptorul este
reprezentat ca fiind umbrit de aceste proeminente. Statistica fading-ului pe scara
larga furnizeaza o cale de calcul a estimatului pierderii caii in functie de distanta.
Acesta apare ca o pierdere medie a cdii (o lege de puterea n) si o variatie, in jurul
mediei, de tip log-normal.

Fading-ul de scara redusa se refera la schimbari dramatice ale amplitudinii si
fazei semnalului cauzate de modificari mici, de ordinul unei jumatati de lungimi de
unda, in separarea spatiala dintre emitator si receptor. Dupd cum se vede din Fig.
4.5 (blocurile 4, 5 si 6) fading-ul de scara redusa se manifesta prin doua mecanisme
si anume Timprastierea in timp a semnalului (sau dispersia semnalului) si
comportarea variabild in timp a canalului. Analiza acestora se poate face in domeniul
timp si in domeniul frecventa (Fig. 4.5, blocurile: 7, 10, 13, 16). Pentru dispersia
semnalului tipurile de degradare cauzate de fading sunt clasificate ca fading selectiv
in frecventd, respectiv ca fading neselectiv in frecventa (plat) (blocurile 8, 9, 11,
12). Pentru manifestarile variabile in timp, degradarile produse de fading se clasifica
in: fading lent, respectiv fading rapid (blocurile 14, 15, 17, 18). Pentru aplicatii radio
mobile, canalul este variabil in timp din cauza cd miscarea dintre transmitator si
receptor duce la modificari ale caii de propagare. Fading-ul de scarda redusa este
numit si fading Rayleigh deoarece atunci cand caile rezultate prin reflexie sunt
numeroase si nu existd o componenta de cale directd LOS (Line-Of-Sight) anvelopa
semnalului receptionat este descrisa statistic printr-o pdf de tip Rayleigh. Atunci
cand este prezenta componenta dominantd de semnal non-fading, ca si calea de
propagare directa LOS, anvelopa fading-ului de scara redusa este descrisa de o pdf
Rice-ana. Mobilul radio, care se deplaseaza pe zone mari, trebuie sa proceseze
semnale afectate de ambele tipuri de fading: fading-ul de scara redusa suprapus
peste fading-ul de scara larga.

In Fig. 4.6 sunt prezentate diferitele contributii care trebuiesc luate in
considerare cand se estimeaza pierderea pe cale pentru analiza alocérii legaturii in
aplicatiile celulare.

Aceste contributii sunt:

- pierderea medie a caii ca functie de distanta, cauzata de fading-ul de scara
larga,

- variatii apropiate de cazul cel mai defavorabil a pierderii medii a caii (tipic
6-10 dB), sau marginea fading-ului de scara larga,

- cazul aproape cel mai defavorabil Rayleigh, sau marginea fading-ului de
scara redusd (tipic 20-30 dB).

In Fig. 4.6, notatia “~1-2%" indica o zona (probabilitate) sub zona de sférsit
a fiecarei pdf, ca obiectiv de proiectare. Astfel, totalul pdna la marginea indicata se
doreste sa furnizeze o putere a semnalului receptionat de 98-99% din fiecare tip de
variatie a fading-ului (de scara larga sau redusa).
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Statia Statia
de baza mobila Distanta
Puterea j >
transmisa 0 § 5
Fading de scara larga
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Marginea fading-ului
de scara larga
9
=1-2% ’
Fading de scard redus3 Marginea fading-ului
Rayleigh de scara redusa
Puterea ] 1
receptionata 12%

Fig. 4.6 Consideratii asupra alocarii legaturii pentru canale cu fading.

Semnalul receptionat, r(t) este descris in functie de semnalul transmis, s(t),
in convolutie cu h.(t), raspunsul la impuls al canalului. Neglijand efectul zgomotului,
putem scrie:

r(t) = s(t)* he(t), (4.11)

unde ,*" reprezinta convolutia. in cazul comunicatiilor radio mobile r(t) poate fi
exprimat prin doua variabile aleatoare:

r(t) = mit)- ro(t), (4.12)

unde m(t) este componenta de fading de scara larga iar ro(t) este componenta de
fading de scara redusa. Uneori m(t) este denumit medie locald sau fading log-
normal deoarece marimea lui m(t) este descrisa printr-o pdf log-normala (marimea
masuratd in decibeli are o pdf gaussiand). La fel ro(t) este uneori numit fading
multicai sau fading Rayleigh. In Fig. 4.7 sunt prezentate relatiile dintre fading-ul de
scara larga si redusa. In Fig. 4.7 a) puterea semnalului receptionat r(t) este
reprezentata fatda de deplasarea antenei (tipic, in unitati de lungime de unda),
pentru cazul comunicatiilor mobile. Fading-ul de scara redusa este suprapus peste
fading-ul de scara larga si poate fi identificat usor. Deplasarea tipica a antenei,
dintre zerourile semnalului de scard redusa, este aproximativ o jumatate de lungime
de unda. In Fig. 4.7 b) fading-ul de scara larga, sau media locala m(t), a fost extras
pentru a se vedea fading-ul de scara redusa ro(t) in jurul unei anumite puteri
constante.

In paragraful urmator este descris modelul canalului utilizat in simularile pe
care le-am realizat pentru diferite tipuri de fading.
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Fig. 4.7 a) Fading-ul de scara largd; b) fading-ul de scara redusa.

4.2. Modelul sistemului de

In Fig. 4.8 a) este prezentat un model pentru simularea function&rii unui
sistem de transmisie cu modulatie BPSK printr-un canal cu fading plat si zgomot
AWGN fara codare iar, in Fig. 4.8 b), modelul pentru simularea functionarii
sistemului de transmisie cu modulatie BPSK printr-un canal cu fading plat si zgomot

AWGN turbo codat, [BAKO5b].

transmisie

Canal digital ;| Canal analogic cu
fading plat
Vi
U I T B >
a)
Turbo| 4 Canal _ Turbo | -
; k . Ol X3t wy= u;
iyl codor—»] digital ——" 75 decodor L 5
(TC) (CD) (TD)

b)

Fig. 4.8 Modele de simulare: a) sistem de transmisie necodat si b) sistem de transmisie turbo
codat, cu modulatie BPSK si canal cu fading plat si zgomot AWGN.

BUPT



78 Performantele turbo codurilor in canalele cu fading plat - 4

unde:

- CU u; s-a notat secventa de date de la intrarea turbo codorului,

- cu d, s-a notat secventa de date de la iesirea turbo codorului, o seceventa
unipolara,

- CU X, Si cu y, am notat secventa de date bipolara transmisa in canal,
respectiv receptionata din canal, intr-un moment de timp k,

- parametrul oy este o valoare aleatoare ce caracterizeaza fluctuatia in timp
a canalelor de la simbol la simbol (fast fading), sau de la bloc la bloc (block fading)
[CWV98], a carei distributie determina tipul canalului: Rayleigh, Rice sau Nakagami,

- cu §; s-a notat secventa de date de la iesirea turbo decodorului,

- wy este un esantion din zgomotul presupus AWGN, de valoare medie

AT N 1 i .
patratica wy = W , relatie pe care am prezentat-o in [BAKO5b, BKDBO05],

si care rezultd imediat din definitia raportului semnal/zgomot efectiv data in
[JsC98].

La inceput se va face o conversie a secventei binare unipolara intr-una bipolara.
Aceastd operatie este realizatda in blocul notat ,+” in Fig. 4.8 a), iar relatia
corespunzatoare este:

Xe=2-di -1, k=1=N/R. (4.13)

Aici di si xy se refera la secventa turbo-codata, avand lungimea de 1/R ori mai mare
(R -rata de turbo-codare) decat lungimea de intretesere, N.

Semnalul de la iesirea din canal va avea forma din ecuatia (4.14), unde cu E,. s-a
notat energia per bit transmis din secventa codata:

Y = Ok Xk y/Epc + Wy, (4.14)

unde o, =1 in cazul canalului AWGN, respectiv o variabild aleatoare cu oci =1, in

cazul canalului cu fading plat (Rayleigh, Rice sau Nakagami). Cu conventia c3,
[VUYO1]:

Epe =1=REp si Tp=1, (4.15)

unde E,; reprezinta energia per bit din secventa de informatie iar R rata de codare,
rezultd ca ,puterea” continutd in secventa de numere o Xi-/ Ep,. este unitara:

1 & 2 .2 1< 2_ 2
Szﬁ-kz_lock-xk-Ebc:ﬁ-kz_lock:ockzl, (4.16)

unde M=nb-N/R reprezinta numarul de biti transmisi, adicd egal cu produsul dintre
numarul de blocuri transmise, nb, si numarul de biti dintr-un bloc, N /R.

Atunci cand turbo codorul este utilizat intr-un canal cu fading, algoritmul
MAP trebuie modificat pentru a tine cont de acest fapt. Modificarea consta in

BUPT



4.2 - Modelul sistemului de transmisie 79

utilizarea unui coeficient Lc calculat dupa relatia data in [HLY02] si folosita in toate
simularile mele din [KOB09, KBN09, BAKO5b]:

Lc = 2-o Ep/c?=4-0, RB, (4.17)

unde R este rata de codare iar B valoarea absoluta a SNR-ului.

Diferenta fata de canalul AWGN o da termenul o care reprezinta valoarea
medie a secventei de numere ce simuleaza amplitudinea fading-ului canalului,
relatia (4.14). In cazul canalului AWGN acest termen este unitar. in cazul canalului
cu fading valoarea sa va fi calculata functie de tipul fading-ului (Rayleigh, Rice sau
Nakagami).

4.3. Fading plat de tip Rayleigh

Fluctuatiile aleatoare ale semnalului receptionat datorate fading-ului pot fi
modelate considerdnd un proces aleator in t, c(t, t), cu intarzierea 1. Deoarece
semnalul receptionat se compune dintr-o multime de componente provenite prin
diferite cai din reflexiile si Tmprastierea semnalului pe diferite suprafete neregulate,
in virtutea teoremei limita centrald, c(t, t) poate fi modelat ca si un proces aleator
complex, gaussian. Astfel, la orice moment de timp t, partile reala si imaginara ale
lui c(z, t) sunt variabile aleatoare distribuite normal.

Daca c(r, t) este de medie nuld, atunci anvelopa sau modulul R(z, t)=|c(x, t)|
are o densitate de probabilitate Rayleigh [PRO00]:

2
r r
— - exp| - , r=0
PR(r) =12 [ z.ch : (4.18)
0, r<O0

in Fig. 4.9 am reprezentat densitatea de probabilitate Rayleigh, pentru c=1, tinand
cont de relatia (4.18).

Daca c(r, t) este de medie A>0, atunci anvelopa sau modulul R(z, t)=|c(z, t)]|
are o densitate de probabilitate Rice:

2 2
r r<+A A-r
pr(r)=— - exp| - 'Jo[ J r>0, (4.19)
o2 2.62 o2

unde Jo( ) este functia Bessel modificatd de ordin zero.

In cazul canalului cu fading plat de tip Rayleigh, secventa receptionata (la
iesirea din canalul numeric, canal ce include modulatorul si demodulatorul),
Fig. 4.8 a), este:

Yk = O +Xp + Wy, (4.20)
unde x, este secventa emisa, w, este un esantion din zgomotul presupus AWGN iar

o, este o variabila aleatoare de tip Rayleigh, responsabilda de caracterul fluctuant in
timp.
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Fig. 4.9 Densitatea de probabilitate Rayleigh.

in diagramele din Fig. 4.10 si Fig. 4.11 am prezentat rezultatele simul3rilor
pe care le-am obtinut in [KOV05, KOB09], pentru TC-urile, de ratd 1/3, avand ca
si coduri componente codurile convolutionale RSC, concatenate in paralel, de
memorie 2, respectiv 3, in variantele [1, 5/7] si [1, 15/13], considerdand canalul cu
fading plat de tip Rayleigh.

De asemenea, in toate cazurile, am considerat varianta in care cele doua
secvente de paritate obtinute de la cele douda codoare RSC ale turbo codorului nu
sunt puncturate, trellis-ul primului codor este inchis iar al celui de-al doilea este
deschis. Simularile au fost realizate considerdand doud tipuri de interleaver-e:
interleaver-ul S, a carui lungime de intretesere este egalda cu 1784 biti, lungime
aleasa conform cu recomandarea CCSDS [CCSDS02] si distanta minima de
imprastiere este egala cu 29 (11784S29), si noul interleaver propus in capitolul
anterior, si anume interleaver-ul bloc aleator in linie, BRL, a carui lungime este
egala cu 1785 (IXBRLY, unde numarul de linii este X=119 si numarul de coloane
este Y=15: I1119BRL15). Modulatia folosita este modulatia BPSK, iar algoritmul de
decodare utilizat de catre turbo decodor este algoritmul de decodare MAP, la care
coeficientii B( ) de start ai celui de al doilea decodor au fost setati echiprobabili,
[BAK0O4d]. S-a folosit un numar maxim de 15 iteratii si un criteriu de oprire al
iteratiilor, iar valoarea pragului LLR este egala cu 10.

Observatie: Toate graficele sunt reprezentate in functie de “media SNR”. Daca
pentru canalul AWGN semnalul receptionat este y=x+w (x este semnalul emis si w
este zgomotul) si SNR=Px/Pw, pentru canalul cu fading y=o-x+w unde «a este o
variabild aleatoare, rezulti cd si SNR=o?-Px/Pw este o variabil§ aleatoare, si deci

putem scrie media SNR= o -P./P,.
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in Fig. 4.10 prezint performantele BER pe care le-am obtnut din simularea
turbo codurilor in canale cu fading plat de tip Rayleigh, pentru codurile si
interleaver-ele mentionate mai sus. Asa cum rezulta din figurad, in lipsa codarii, pana
la SNR=~40 dB (corespunzdtor unui BER=107), BER scade liniar cu SNR-ul. Pentru
valori mai mari decat 43 dB ale SNR-ului, rata erorii tinde sa@ se mentina la aceeasi
valoare.

0
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=L | TC 517
X —e—TC 15/13 | |
2
10 i
3
10 i
-4
oy T ;
-5 & el
107 | ?
1
1
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0 0 10 20 edia SNR (B 0 » >
10 |
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. TC 15/13
| ———- TC 5/7
10 ....... ]
A . 7
10 | 0#0...’ E
-3
10 ¢ 7
7
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1
1
107 i w | | ‘ 5
0 10 20 edia SNR (B30 0 b %

Fig. 4.10 Performantele BER ale TC-urilor in canale cu fading plat de tip Rayleigh pentru
codurile 5/7 si 15/13, utilizand: a) interleaver-ul S - 11784529 si b) si interleaver-ul bloc
aleator in linie 1119BRL15.
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Altfel spus, fara o codare, in canalul cu fading plat de tip Rayleigh nu se pot obtine
rate de eroare sub pragul de 107, chiar dacd SNR-ul creste. Aceste valori, ins8, pot
fi obtinute prin utilizarea turbo codurilor la un raport semnal pe zgomot sub 5 dB,
atat in cazul folosirii interleaver-ului S, cat si in cazul noului interleaver (BRL) pe
care l-am propus si analizat in [KBNO5, KOB09].

In Fig. 4.11 a) am prezentat in detaliu, pentru valori mici ale SNR,
performantele BER ale TC-urilor, iar in Fig. 4.11. b) am prezentat performantele lor
FER.

P R necodat \:\\\ i
10 ¢| === TC  5/7 S-interleaver AN R
—O— TC 15/13 S-interleaver N
TC 15/13 BRL interleaver N
10'6 L| === TC  5/7 BRL interleaver g
| | | | | | 1

0 05 1 Ilﬁtisdia SNR (dﬁ) 235 3 a)

----- TC  5/7 S-interleaver
—©— TC 15/13 S-interleaver

4 TC 15/13 BRL interleaver
10 F| —meme- TC 5/7 BRL interleaver
| | | | |

0 0.5 1 25 b) 3

lrh%dia SNR ( dB%

Fig. 4.11 Performantele: a) BER detaliate si b) FER, ale TC-urilor in canale cu fading plat de tip
Rayleigh pentru codurile 5/7 si 15/13, utilizdnd interleaver-ul S - 11784529 si interleaver-ul
bloc aleator in linie I119BRL15.
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O prima concluzie ce poate fi trasa pe baza rezultatelor obtinute in Fig. 4.11
este aceea ca interleaver-ul bloc aleator in linie se comporta la fel ca si interleaver-
ul S, in cazul utilizarii codului 15/13 pentru valori ale BER de pand la 5-1077, cét si in
cazul utilizdrii codului 5/7 pentru valori ale BER de pana la 3:107.

O alta remarca ce poate rezulta este aceea ca exista o discrepanta sesizabila
la 3 dB intre codul 15/13, avand lungimea de constrangere K=4 si codul 5/7 cu
lungimea de constrangere K=3. Se mai poate observa ca pentru valori ale FER de
pand la 5-10®, interleaver-ul pe care |-am propus se comportd similar cu
interleaver-ul S, in cazul utilizarii codului 15/13. Dar, dupa aceasta valoare a FER-
ului performantele interleaver-ului S sunt mai bune, ajungand astfel la un
FER=2-1AO’4 sa existe o diferentd de aproximativ 0.15 dB.

In tabelele urmatoare, prezint cum sunt influentate performantele BER si
FER, ale TC-urilor ce au ca si coduri componente codurile RSC 15/13, de catre
estimarea SNR-ului, estimare data de factorul Lc, [HLY02]. Astfel, folosesc valori ale
lui Lc date de urmatoarea relatie:

Lc=4-RBf, (4.21)

unde R este rata turbo codului, B este valoarea absoluta a SNR-ului si f este raportul
dintre valoarea factorului Lc utilizat Tn simulari si cel teoretic, [KOB09]:

f=Lc/(4-R-B). (4.22)
Tabelul 4.1. BER-10°%, in functie de f si de tipul de interleaver folosit.
Ilv SNR | f=0.4 f=0.5 f=0.6 f=0.7 | f=0.8 f=0.9
(dB) | BER BER BER BER BER BER
S-ilv_| 2.8 38403775 | 18411 2130 3175 | 6047 11504
BRL 2.8 36961840 | 18434 3814 4412 | 6142 16023
Ilv SNR | f=1 f=1.1 f=1.2
(dB) | BER BER BER
S-ilv_ 2.8 33293 67827 135499
BRL 2.8 35052 70013 114227

Tabelul 4.2. FER-105, in functie de f si de tipul de interleaver folosit.

Ilv. | SNR | f=0.4 f=0.5 f=0.6 | f=0. | f=0.8 | f=0.9 | f=1
(dB) 7
FER FER FER | FER | FER | FER | FER
S-ilv_| 2.8 | 485125 | 445 115 | 145 | 190 | 315 645
BRL | 2.8 | 473333 | 1016 736 | 790 | 836 | 1066 | 1403
Ilv. | SNR | f=1.1 f=1.2
(dB) | FER FER
S-ilv_| 2.8 | 1265 2070
BRL | 2.8 | 1996 2723

Din rezultatele pe care le-am obtinut in tabelele 4.1 si 4.2, la un SNR=2.8
dB, considerand ambele interleaver-e, se observa ca, cele mai bune performante
BER si FER s-au obtinut pentru f=0.6+0.8. Cele mai slabe performante se obtin
pentru f<0.5.
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84 Performantele turbo codurilor in canalele cu fading plat - 4

Aceasta concluzie este verificata in Fig. 4.12 si Fig. 4.13. Este evident ca
performantele BER si FER cele mai bune le-am obtinut pentru valorile mentionate
mai sus, f=0.6+0.8. De exemplu, pentru un BER=107°, distanta dintre cele dou3
curbe generate la un f=0.6, respectiv f=0.5 este aproximativ egald cu 0.1 dB.

[LARL AN N

media SNR (dB)

Fig. 4.12 Performantele: a) BER si b) FER, ale TC-urilor in canale cu fading plat de tip Rayleigh
pentru codul 15/13 RSC, utilizénd interleaver-ul S pentru diferite valori ale parametrului f.
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LAl
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media SNR (dB)

Fig. 4.13 Performantele: a) BER si b) FER, ale TC-urilor in canale cu fading plat de tip Rayleigh
pentru codul 15/13 RSC, utilizand interleaver-ul bloc aleator in linie pentru diferite valori ale
parametrului f.
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86 Performantele turbo codurilor in canalele cu fading plat - 4

O alta concluzie pe care o putem trage este aceea ca, in urma simularilor pe
care le-am efectuat rezulta ca utilizarea intelerver-ului bloc aleator in linie in canalul
cu fading Rayleigh (ca si in canalul AWGN) are o comportare buna din punct de
vedere a performantelor atingand performantele BER ale interleaver-ului S, dar care
are un avantaj important in practica, fatéa de interleaver-ul S, prin faptul c3,
construirea sa este mai usor de realizat.

Indiferent, insa, de aceste mici detalii, ramane evident ca utilizarea turbo
codurilor contribuie, In cazul transmisiilor in canalele cu fading plat de tip Rayleigh,
cu un castig de zeci de decibeli asa cum am obtinut si in [KOV05, BKNO5b].

4.4. Fading plat de tip Rice

Fading-ul plat de tip Rice modeleaza canalele de comunicatii radio, [PRO00],
pentru care semnalul receptionat (yx) are o componentd directa (y., asimilata
canalului fara fading, adica canalului AWGN) si o componenta cu fading (ysu,
asimilata canalului Rayleigh), asa cum reiese din modelul unui canal Ricean, pe care
I-am propus si prezentat in Fig. 4.14, [BKN06, KBNO9].

Canal cu fading plat
-K)/2.
(1 K) Ol Wee

Xk @ ‘/*\ Yk /]
D 4N

_’® :® Yuk

T Tw,
Canal. AWGN

\V

Fig. 4.14 Canal Rice - model pentru simulare.

Parametrul K este definit ca fiind raportul dintre puterea componentei
directe a semnalului si puterea totala a semnalului, [SKL88]:

K=puterea undei directe/puterea totala[%]. (4.23)

Pentru K=0 nu exista decadt componenta fluctuantd. Pentru K=1 existd doar unda
directa, canalul este pur AWGN.

Densitatea de probabilitate Rice, data in relatia (4.19), poate fi scrisa ca fiind,
[PROO0O]:
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4.4 - Fading plat de tip Rice 87

2 2
r r<+A A-r
—2~exp[— > ]~IO[ > j, pentru r >0

c 2-0 c
plr)= ' (4.24)
0, pentru r <0
in care:
1 2n
Ig(x)===- J.ex'“’s"’d\v, (4.25)
2n 0

este functia Bessel modificatd, de speta I-a si ordin zero.

In Fig. 4.15 am reprezentat densitatile de probabilitate Rice pentru c=1 si
cateva valori particulare ale parametrului A, [BAKO5b]. In cazul in care A=0,
distributia Rice se reduce la distributia Rayleigh.

0.4
03
0.2

0.1

Py . :
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9

Fig. 4.15 Densitatea de probabilitate Rice de medii A=0-+5 si abatere standard c=1.

O variabila aleatoare, a, cu distributie Rice, se obtine compunéand doua
variabile aleatoare normale x; si x,, avdnd ambele aceeasi dispersie o2, insd doar
una cu medie nula:

o= X12 +x2 . (4.26)
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88 Performantele turbo codurilor in canalele cu fading plat - 4

Fie variabila x; de forma:
X1 =x3+A, (4.27)

unde x5 este o variabild normald cu medie nul3 si dispersie ¢?, iar A, valoarea medie
nenuld, fiind responsabila de componenta nefluctuanta a lui x; (putand fi asimilata
cu o componenta continuad).

Rezulta ca:

(x=\/(X3+A)2+X§=\/I‘2+2-A~I‘~COS<I>+A2, (4.28)

unde:
r= x% + x% , (4.29)

este o variabild aleatoare cu distributie Rayleigh, iar ® reprezinta faza distributiei
complexe ale carei parti reala si imaginara sunt date de variabilele aleatoare x, si
X3.

Daca u este o variabila aleatoare cu distributie constanta pe [0, 1], atunci
prin transformarea:

r= ng}}(u) =y-2-62-In(u), (4.30)

unde Fr, reprezintd functia de repartitie corespunzatoare densitdtii de probabilitate
(relatia (4.18)), se poate obtine o variabild aleatoare distribuitd Rayleigh. Utilizand
in continuare relatia (4.28), se obtine:

a=y2-02 Inluy) + 2-A\-2-02 Inluy) - cosl ) + A2 , (4.31)

unde u; si U, reprezinta variabilele aleatoare cu densitati de probabilitate uniforme
pe [0,1].

Spre deosebire de generarea variabilei aleatoare cu distributie Rayleigh,
relatia (4.28), relatia (4.31) prin care se poate genera o variabila aleatoare cu
distributie Rice, implica doua variabile cu distributie uniforma. Relatia (4.31) poate fi
scrisa si sub forma:

o=~ (L=K)-Inug)+ 2 K- (LK) - y=In(ug) - coslr-uz)+ K , (4.32)

unde K, asa cum am specificat si mai sus, reprezinta raportul dintre puterea
componentei fara fading (nefluctuante) si puterea totald a variabilei o, care s-a
considerat egala cu 1.

In continuare, in Fig. 4.16 am prezentat rezultatele obtinute din simularile
pe care le-am efectuat in [KBNQO9], performanta BER, pentru canale de tip Rice,
functie de parametrul K, pentru trei valori ale SNR=10, 15 si 20 dB.
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4.4 - Fading plat de tip Rice 89

Se observa ca pentru o plaja mare de valori ale Iui K, pana in jur de 80%,
canalul se comporta ca si unul pur fluctuant. Performanta BER se imbunatdteste
semnificativ abia pentru o proportie de sub 15% a undei fluctuante.

10
o
8]
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10 e L E
2
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3
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4
10 F
5
10 ¢
1oL [ SNR=10dB
.......... SNR=15dB
SNR=20dB
10" | | | ‘ :
0 20 40  g[%] 60 80 100

Fig. 4.16 Performanta BER, functie de parametrul K, pentru SNR=10, 15 si 20 dB, pentru
canale Rice.

in Fig. 4.17 am reprezentat performantele BER, pe care le-am obtinut in
[BKNO6] prin simularea sistemului de transmisie cu canal fading plat de tip Rice,
pentru diferite valori ale factorului K: K=0, K=25, K=50, K=75 si K=100 (in
procente). Pentru K=0% canalul este Rayleigh, iar pentru K=100% canalul este
AWGN.

Deoarece valoarea medie a unei variabile de tip Rice este dificil de evaluat,
valoarea coeficientului Lc, in vederea simularilor, s-a ales identica cu cea stabilita
pentru fading-ul plat de tip Rayleigh (acesta fiind un caz particular al fading-ului de

tip Rice), adica pentru K=0, caz in carea =+/n/4 =0.8862, [HAW98, VUY01],
urmand ca la sfarsitul acestui paragraf sa prezint simularile pentru valori ale Lc-ului

(relatia (4.21)) ce se abat cu cateva procente, si pe care le-am obtinut in [BAKO5b]
si [KBNO9].
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Fig. 4.17 Performantele BER in canale cu fading plat de tip Rice pentru K=0, 25, 50, 75, si

In Fig. 4.18 si Fig. 4.19 am prezentat rezultatele simuldrilor efectuate cu un
TC definit prin parametrii prezentati in tabelul 4.3, pentru cinci

parametrului K.

1
0 5 10 15 20 25 30 35

media SNR [dB]

100[%].

Tabelul 4.3 Parametrii utilizati.

40

valori

Parametrul Varianta (-ele)

1 Codul component 15/13

2 |Configuratia TC-ului |paralela

3 |Intreteserea -interleaver-ul S (N=1784 S$=29)
Lungimea blocurilor |-interleaver-ul bloc aleator in linie, BRL

4  |Puncturarea fara

5 |Canal Fading plat Rice

6 Modulatie BPSK

7  |Algoritm de decodare |MAP

8 |Inchiderea trellisului |C1-inchis, C2-neinchis

B( ) de start = echiprob.

9 Nivel de cuantizare |infinit
10 |Numar de iteratii 15
Criteriu de oprire prag LLR = 10
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Fig. 4.18 Performantele BER in canale cu fading plat de tip Rice pentru K=0, 25, 50, 75, si 100

[%], pentru cazul in care s-a utilizat: a) interleaver-ul S si b) interleaver-ul bloc aleator in

linie, BRL (Block Random in Line).
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Fig. 4.19 Performantele FER in canale cu fading plat de tip Rice pentru K=0, 25, 50, 75, si
100[%], pentru cazul in care s-a utilizat: a) interleaver-ul S si b) interleaver-ul bloc aleator in
linie, BRL.

Asa cum se observa din Fig. 4.18 si Fig. 4.19, performantele TC-urilor in
canalele cu fading plat de tip Rice sunt marginite in partea superioara a figurii de
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performanta canalului cu fading plat de tip Rayleigh (K=0) si in partea inferioara a
figurii de performanta canalului staticc, AWGN (K=1). Performanta TC-urilor nu
creste liniar cu parametrul K. Astfel, daca puterea componentei continue este sub
25% din puterea totalda (K<0.25), canalul Rice-an se comporta asemenea canalului
fluctuant (Rayleigh). Pentru valori peste 50% ale Iui K,
mbunatateste semnificativ. Aceste concluzii sunt valabile atat in cazul folosirii

interleaver-ului S céat si a folosirii interleaver-ului bloc aleator in linie.

O concluzie importantd ce rezultd imediat din simulari este aceea ca
utilizarea turbo codurilor contribuie, si in cazul transmisiilor in canalele cu fadiqg
plat de tip Rice, cu un castig de zeci de decibeli [YUV99, VMB02, BKN06, KBNQ9]. In
continuare prezint o estimare a canalului Rice, cat si Rayleigh (K=0%) si AWGN
(K=100%), necesara pentru constructia coeficientului L. utilizat in algoritmul MAP.
Asadar, asa cum arata Tabelul 4.4 si Tabelul 4.5, erori in estimare de pana la 20%
ale factorului Lc, din relatiile (4.21) si (4.22) influenteaza performanta TC-ului cu

aproximativ 0.2dB.

performanta BER se

Tabelul 4.4 BER-10°° in functie de f si K cnd s-a utilizat interleaver-ul S.

K SNR f=0.4 f=0.5 f=0.6 f=0.7 f=0.8
[%] | [dB] | BER BER BER BER BER
0 2.8 38403775 18411 2130 3175 6047
25 2.8 24747613 4454 1102 857 1779
50 2.5 65787759 17243 598 333 638
75 1.8 127592588 | 3645775 3168 484 230
100 | 0.8 156845480 | 113437832 2876700 | 9045 1536
K SNR f=0.9 f=1.0 fF=1.1 f=1.2
[%] | [dB] | BER BER BER BER
0 2.8 11504 33293 67827 135499
25 2.8 5408 8442 18985 31768
50 2.5 2371 5433 9893 18167
75 1.8 707 1714 5259 10172
100 | 0.8 1197 2244 3249 5218

Tabelul 4.5 BER-10™° in functie de fsi K cand s-a utilizat interleaver-ul BRL.
K SNR | f=0.4 f=0.5 f=0.6 f=0.7 f=0.8
[%] | [dB] | BER BER BER BER BER
0 2.8 36961840 18434 3814 4412 6142
25 2.8 1004489 4270 1512 1684 2253
50 2.5 64317620 15194 1257 1561 1893
75 1.8 127455555 | 3451242 2580 1578 1333
100 | 0.8 156914211 | 113170650 2725095 | 7796 1632
K SNR | f=0.9 f=1.0 fF=1.1 fF=1.2
[%] | [dB] | BER BER BER BER
0 2.8 16023 35052 70013 114227
25 2.8 5373 10746 18282 34411
50 2.5 2509 3778 9874 18022
75 1.8 1817 2967 4637 8709
100 | 0.8 1488 2355 3737 5753
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Se poate observa totusi, atat din tabelele 4.4 si 4.5, cat si din graficele
prezentate in Anexa C, ca pentru diferite valori ale lui K se obtin rezultate mai bune
pentru anumite valori ale marimii f. Prin urmare, in cazul in care K=0% si 25%, se
obtin rezultate BER si FER foarte bune pentru valori ale Iui f=0.6, 0.7 si 0.8, trecute
in ordinea crescatoarea a performantei. Pentru K=50% si 75% cele mai bune
rezultate BER si FER se obtin la valori ale Iui f=0.7, 0.8 si 0.9 (cel mai bun rezultat
se obtine pentru f=0.7, in cazul in care K=50%, iar pentru f=0.8, la K=75%), iar
pentru K=100%, performatele BER si FER sunt foarte bune pentru valori ale lui
f=0.8, 0.9 si 1, ceea ce era de asteptat in cazul canalului AWGN, unde teoretic L. =
4-R-B.

Asadar, din rezultatele experimentale pe care le-am obtinut, se poate afirma
ca pe masura ce valoarea parametrului K creste trebuie sa creasca si valoarea
coeficientului f, in scopul obtinerii unor valori BER si FER cat mai mici. Tot pe baza
rezultatelor prezentate rezultd ca pentru valori ale lui K=0% si 25%, coeficientul f
trebuie sa fie mai mare sau egal cu 0.5, deoarece se observa ca sub aceastd valoare
performantele BER si FER sunt foarte slabe. In cazul in care K=50% si 75% rezulta
ca f trebuie sa fie mai mare sau cel mult egal cu 0.6, iar pentru K=100%, f trebuie
sa fie mai mare sau cel mult egal cu 0.7.

Pentru a confirma, inca o data in plus, concluzia de mai sus am prezentat in
anexa D tabele ale BER functie de variatia Lc-ului, si pentru cazul in care se
considera 1incd doua tipuri de interleaver-e: interleaver-ul pseudo-aleator,
[CCSDSO02] si interleaver-ul Takeshita-Costello, [TAC98], cat si un codor 25/23 RSC
de memorie 4.

4.5. Fading plat de tip Nakagami

Ambele distributii prezentate anterior, Rayleigh si Rice, sunt utilizate
frecvent in descrierea fluctuatiilor statistice ale semnalelor receptionate dintr-un
canal cu fading multicale. O altd distributie, ce este frecvent utilizatd Tin
caracterizarea statisticd a semnalelor ce se transmit prin astfel de canale, este
distributia Nakagami-m. Aceasta distributie este relativ noua, fiind pentru prima
data propusa in 1960, [PRO0O0], si se utilizeaza la transmisia wireless, [PAR92].

Functia densitatii sale de probabilitate este data de relatia [PRO00]:

2.mm  o2m-1 o2
()=~ e\ (4.33)

unde: - N, este o variabila aleatoare;
- m se numeste raportul momentelor (fading figure) si este parametrul care
caracterizeaza fading-ul canalului de transmisie, definit prin urmatoarea relatie:

m =

2
= m=1
2
E

il

(4.34)

unde Q se defineste ca:
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Q- E(Nz) =262, (4.35)

Valoarea medie o si valoarea medie patratica 2 , pentru m=1, numar intreg, sunt
date de:

o =v262 . P, o? =262, (4.36)

T
4m
unde P=1 pentru m=1 caz in care ecuatia (4.33) se reduce la o densitate de
. o i1
probabilitate Rayleigh si in general P = H -
1 2i

pentru m>2.

Fara a se pierde din generalitate, se presupune ca ol =1 , presupunere pe care am
facut-o si in referinta bibliografica [BKDBO5]. Va rezulta: 262 =1 Si oo=+n/4m -P.
in relatia (4.33), functia T'(m) este bine cunoscuta functie gamma dat# de relatia:

r(m)= '[tm_l et.dt, m>0;
0
r(m)=(m-1)!, m este un intreg si m>0;

r[%j =r, r@j - %x/; .

(4.37)

Generarea unui numar aleator cu distributie Nakagami este realizata prin
urmatoarea schimbare de variabila:

X:m—a :m(xz. (438)

262

Prin inlocuirea relatiei (4.38) in relatia (4.33), densitatea de probabilitate Nakagami
devine:

p Xm—l.e—x
pxx)= Z)((a)= . (4.39)

do.

Prin integrarea relatiei (4.39) se obtine functia de repartitie a probabilitatii variabilei
aleatoare x:

Fy(x) = Ipx(t)- dt = ﬁjtm—l et dt= % : (4.40 a)
0 0

unde s-a folosit notatia:
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X
Ty (m) = Itm‘l et dt. (4.40 b)
0

Daca m este un numar natural, atunci functia de repartitie poate fi scrisa sub
forma :

m-1 Xk
FX(x)=1—kZ: e (4.41)
-0

Pentru a asigura convergenta generatorului iterativ aleator, este importantd
determinarea punctului de inflexiune al functiei de repartitie. F,(x) are un punct de
inflexiune xg care se obtine prin anularea derivatei de ordinul doi, [PRO00, BEC05],
asa cum am prezentat si in [BKNO5a]:

2
d FXZ(X) = dp‘;(x(x) = F(T'n) : [(m ~1).xM-2 —xm_l} e X, x20, m=1 (4.42)
dx

de unde rezultd ca x; =m-1.

Am simulat si reprezentat, in Fig. 4.20, densitatea de probabilitate si functia
de repartitie Nakagami a variabilei aleatoare x, pentru m=2.

Distributia Nakagami-m are aplicatii numeroase in modelarea canalelor radio
cu fading [BEC05]. Prin intermediul parametrului m, se pot modela semnale cu
fading, a caror stare poate varia de la valori mari la valori moderate. De asemenea,
in literatura, a fost raportata analiza perfomantelor teroretice si numerice, ale
diverselor sisteme de comunicatii ce opereaza cu fading Nakagami, [WONO4,
BEAD91]. Totusi, au fost raportate putine rezultate referitoare la generarea
variabilei aleatoare Nakagami-m [BECO05]. De aceea, in [BKDB0O5] am prezentat un
nou algoritm de generare a numerelor aleatoare cu distributie Nakagami, algoritm
ce va fi utilizat in continuare pentru a evalua comportamentul TC-urilor in canalele
cu fading plat Nakagami.

1

P

0.3769 - - — - — Soum .

021

|
|
|
|
|
|
|
|
0 L L L L
0 1 2 3 4 5

Fig. 4.20 a) Densitatea de probabilitate a variabilei aleatoare x, pentru m=2.
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Fig. 4.20 b) functia de repartitie a probabilitatii, a variabilei aleatoare x, pentru m=2.
In Fig. 4.21, am ardtat rezultatele simuldrilor BER ale unui sistem de

transmisie necodat printr-un canal cu fading plat Nakagami, pe care le-am obtinut
pentru diferite valori ale parametrului m.
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Fig. 4.21 Performantele BER obtinute prin simularea unui sistem de transmisie cu modulatie
BPSK in canale cu fading plat de tip Nakagami cu m=2, 3, 4 si 5. Lui m=1 i corespunde
canalul Raylegh si lui m=oo ii corespunde canalul fara fading.
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Performantele unui sistem de transmisie necodat in canalele cu fading plat
de tip Nakagami, cu m >1 sunt marginite in partea superioara a figurii de
performantele fading-ului plat de tip Rayleigh (ce corespunde canalului Nakagami cu
m=1) si marginite in partea inferioara a figurii de canalele fara fading (ce corespund
canalului Nakagami cu m=w). Asa cum era de asteptat, pierderea in performanta
creste pe masura ce creste m (selectivitatea in timp a canalului). De exemplu la un
BER=1O;4 pierderea intre m=2 si m=1este de 15 dB.

In cele ce urmeaza, in Fig. 4.22 si Fig. 4.23, am prezentat performantele
unui sistem de transmisie codat in canale Nakagami-m. Turbo codul utilizat, de rata
1/3, are in componenta sa douad coduri RSC (13/15) de rata 1/2 si un interleaver S
(5=29). Lungimea cuvintelor de cod este de 1784 biti. Aplic un criteriu de oprire la
sfarsitul iteratiei curente pentru a verifica daca secventa decodata se potriveste sau
nu cu un cuvant de cod, iar numarul maxim de iteratii este setat pe 15.

0

10 3
~ — =1 | ]
E .......... =2 | ]
10 FRs e T~ | m=3 |4
=4 |1
. D STp——

102 . — m==

E ! ! “'o AN | !
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3
SNR (dB)

Fig. 4.22 Performantele BER obtinute prin simularea unui sistem de transmisie turbo codat, cu
modulatie BPSK, in canale cu fading plat de tip Nakagami-m cu m=2, 3, 4 si 5.

O prima concluzie ce rezultd este aceea ca performantele unui sistem de
transmisie codat, cu un TC, in canalele cu fading plat de tip Nakagami, cu m >1,
sunt marginite in partea superioara a figurii de performantele fading-ului plat de tip
Rayleigh (m=1) si marginite in partea inferioara a figurii de canalele fara fading
(m=00), ca si in cazul unui sistem de transmisie necodat.
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Fig. 4.23 Performantele FER obtinute prin simularea unui sistem de transmisie turbo codat, cu
modulatie BPSK, in canale cu fading plat de tip Nakagami-m cu m=2, 3, 4 si 5.

4
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Din rezultatele pe care le-am obtinut am constatat ca TC-ul se comporta
bine in canalul selectiv in timp, chiar si pentru lungimi moderate ale cuvintelor de
cod, (ca in cazul nostru N=1784).

O altd concluzie ce rezulta imediat din simuldri este aceea ca utilizarea TC-
urilor si in cazul canalului cu fading plat de tip Nakagami (caz ce modeleaza o gama
larga de situatii practice) ofera castiguri de zeci de decibeli.

Pentru aproape toate valorile BER si FER, pierderea in performante dintre
m=5 si m=1, este mai mica de 2 dB, asa cum rezulta din simularile pe care le-am
efectuat in [BKDBO5]. Acest fapt arata ca am luat in cosiderare in mod eficient

parametrul m pentru calculul coeficientului L, relatia (4.17), in care a depinde de
m, cu scopul de a construi raportul de plauzibilitate al canalului. Daca m=1,

o= \E = 0.8862, [HAWO9S8].

Pentru calculul Lc-ului este necesara cunoasterea SNR-ului (relatia (4.21)).
Astfel, in practica, este necesara o estimare a SNR-ului. De aceea in cele ce
urmeaza am studiat impactul erorii de estimare in calculul raportului de
plauzibilitate a canalului L.. Pentru a lua in considerarea estimarea erorii se scaleaza
valoarea teoretica L. cu un factor definit ca fiind raportul: f,.=L.utilizat/L teoretic. De
exemplu, daca f;. este mai mare decat unu, SNR a fost supraestimat si invers.
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100 Performantele turbo codurilor in canalele cu fading plat - 4

in Tabelul 4.6 sunt trecute rezultate BER pentru diferite valori ale lui m,
m=2+5, in functie de factorul de scalare f.

Tabelul 4.6 Impactul erorii de estimare a SNR-ului in algoritmul de turbo decodare
pentru cateva valori ale lui m. Parametrul m pentru distributia Nakagami reprezinta
selectivitatea in timp a canalului.

m 2 3 4 5

SNR 1.8 1.4 1.2 1.0

[dB]

fuc =0.7 | BER=3.27e-6 BER=1.35e-5 BER=3.66e-5 | BER=2.18e-4
fic =0.8 | BER=2.00e-6 BER=1.01e-5 BER=1.37e-5 | BER=5.44e-5
fic =0.9 | BER=2.76e-6 BER=1.06e-5 BER=1.54e-5 | BER=5.07e-5
fuc =1.0 | BER=3.70e-6 BER=1.34e-5 BER=1.76e-5 | BER=6.44e-5
fic =1.1 | BER=8.70e-6 BER=2.06e-5 BER=2.45e-5 | BER=1.03e-4
fic =1.2 | BER=1.71e-5 BER=2.95e-5 BER=5.36e-5 | BER=1.82e-4

O alta concluzie ce rezulta este ca in mod surprinzator, pentru valori scalate
ale lui L; cu aproximativ 10% mai mici decat cele teroretice, date de relatia (4.17)
(pentru factorul de scalare egal cu 0.9) algoritmul acesta de decodare MAP, pe care
I-am propus si in [BKDB05], are rezultate mai bune decat in cazul optimal. Mai mult,
aproximarea pe care am facut-o este deosebit de robusta la estimarea erorii SNR-
ului deoarece performantele BER raman acceptabile si la erori de estimare a SNR-
ului mai mici de 10%. Interesant este faptul ca am obtinut ca estimarea canalului
trebuie realizatd cu o acuratete mai mica decat 10% pentru a se lucra in conditii
optime cu algoritmul de decodare MAP, [BKDBO5].

4.6. Concluzii

In acest capitol am analizat performantele BER si FER ale turbo codurilor in
canalele cu fading plat de tip Rayleigh, Rice si Nakagami.

O concluzie importantd, ce a rezultat in urma simularilor pe care le-am
realizat Tn cadrul acestui capitol, este aceea c3d utilizarea turbo codurilor in
transmisiile in canalele cu fading plat aduce un castig de zeci de decibeli, [KOVO05,
BKNO5b, BKNO6, KBNO9, BKDBO5].

In paragrafele 4.3 si 4.4, in analiza performantelor am folosit doua tipuri de
interleaver-e. Unul, propus de mine, interleaver-ul bloc aleator in linie (BRL) pe care
l-am descris in paragraful 3.4.6.1, iar celalat este un interleaver S. Rezultatele
experimentale obtinute au dus la concluzia ca performantele BER ale celor doua
interleaver-e sunt similare. Avantajul adus insa de interlever-ul BRL este ca are o
constructie mai simpla, [KOB09, KBN09].

Deoarece, am utilizat turbo codul intr-un canal cu fading, am modificat
algoritmul MAP, modificarea constand in utilizarea coeficientului Lc, relatia (4.17). In
paragrafele 4.3, 4.4 si 4.5 s-a realizat o estimare a canalului, necesara pentru
constructia acestui coeficient Lc, relatia (4.21).
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S-a putut observa faptul ca erori in estimare de pana la 20% ale factorului
L., influenteaza performanta TC-ului, in canalele cu fading plat de tip Rayleigh si
Rice, cu aproximativ 0.2 dB, [KBNQO9]. In canalele cu fading plat de tip Nakagami
algoritmul de decodare MAP, pe care |-am propus, are rezultate mai bune decét in
cazul optimal, pentru valori scalate ale lui L. cu aproximativ 10% mai mici decat cele
teroretice (pentru factorul de scalare egal cu 0.9), [BKDBO05] .
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5. TURBO CODURI MULTI-BINARE

Turbo codurile multi-binare, TCMB (Multi-Binary Turbo Code - MBTC) sau
turbo codurile ne-binare, [BEJ99, BIDK0O1, GHA04, BAKO5a], ca si TC-urile clasice,
formeaza o clasa de coduri corectoare de erori ce opereaza in apropierea limitei
Shannon. Printre avantajele TCMB-urilor fata de TC-uri se poate mentiona faptul ca
au o convergenta mai rapida si un efect de error floor mai scazut, [DOB05]. Un
avantaj principal al TCMB-urilor este acela ca distanta lor minima, in general este
mai mare decéat cea a TC-urilor binare.

In Fig. 5.1 se prezintd schema unui TCMB in configuratie paraleld, [BKBP09,
BDKO06]. Trebuie precizat faptul ca, in cazul TCMB-urilor, codoarele componente (C1
si CO) prezinta R intrari, asadar toate prelucrarile ce privesc secventa de informatie
se vor face pe R biti. O deosebire esentiala fata de TC-uri este aceea ca in cadrul
algoritmului MAP nu se mai calculeaza LLR-urile ci probabilitatile a-posteriori (APP -
A Posteriori Probability), [BKDVL06].

t Ly
u; . t
BR_L et L« i DEC1 —'-—'

>
Lel
- Lay
\ 4 e E VL v
I c @ I DI I
S ©

Fig. 5.1 Turbo cod multi-binar. Schema generala.

Notatiile facute in cadrul figurii au urmatoarele semnificatii:
- C1 si CO sunt codoarele componente, iar DEC1 si DECO sunt decodoare;
- I/DI, sunt initialele pentru interleaver/de-interleaver;

-u= (ul,uz,...,uT), reprezinta blocul simbolurilor de informatie de lungime

T (astfel un bloc de informatie contine T simboluri sau R-T=N biti, cu r=2 intrari),

T
cu ut :(ui,ug,...,u};j ;
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-X = (xl,xz,...,xT) , reprezinta secventa codata emisa, cu

T
xt = (XS'X:{""'Xlthlj Si x,t- =+1;

-y = (yl,yz, e yTj , reprezinta secventa receptionata, cu

t t ot t Voo ot t t 4 o hilS
Y =\YorYir1YRs1 Si yr=xr+wr, unde W, este o variabila aleatoare
gaussiand de medie zero si dispersie ¢?;
A1 A2

- ﬁj = uj,uj,...,ﬁ; , reprezintd estimatul lui u, dat de DEC1, respectiv

A

de DECO, cu uj. = (05.,1,05.,2,...,05.,,?) si cu j=1 sau 0;

- Lag."(d), Leg.'i(d) si Lt;!i(d)probabilitz“al;ile a-priori, extrinseci si a-posteriori

de la decodorul j, j = 0 sau 1 (dupa iteratia /, si pasul t), pentru ca simbolul original
ut sa fie estimat la fintregul d, adica probabilitdtile indicate ca

uh=de - {0,1,...(2R -1)}.

Decodarea poate fi facuta pe bit, [XIAO3] sau pe simbol, [TASO0O0].
Decodarea pe bit este aceeasi cu cea utilizata in TC-urile clasice, [BGT93].

Asa cum am precizat in [BKBP09], decodarea pe simbol constituie o analiza
mai fina a decodorului asupra secventei receptionate. Astfel, considerand o secventa
de date de lungime N biti, decodorul uni-binar, la fel ca si cel multi-binar cu
decodare pe bit, calculeaza N valori LLR. Pentru codorul multi-binar cu R intrari,
blocul de date de R x T biti fiind organizat intr-o matrice cu dimensiunile R x T,
decodarea multi-binard pe simbol implicd calculul a 2R valori APP pentru fiecare
simbol din cele L. Rezultd un total de T -2R valori APP pentru intreaga secventd de N
biti, care reprezintd o analiza cu atadt mai find a decodorului asupra secventei
receptionate, cu cat R este mai mare.

In continuare analizez cele doua metode de decodare, pe bit si pe simbol, in
cazul turbo-codurilor multi-binare ce utilizeaza in decodare algoritmi de tip MAP, prin
intermediul simularilor, cu scopul de a stabili ierarhia in performanta BER si FER.

A. Decodarea pe bit

Considerand ca cele doud decodoare DEC1 si DECO implementeaza
algoritmul de decodare iterativ  MAP, decodarea TCMB-urilor pe bit decurge
asemanator cazului unibinar. Voi descrie in continuare atat algoritmul MAP cat si
turbo-decodarea bazata pe acesta.

Algoritmul MAP propus in [BCIR74] calculeaza, conform relatiei (3.30), LLR-

ul pentru fiecare bit, u’, cu 1< t < T, si 1< r < R, din fiecare simbol al secventei
originale, u, sub forma:
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zan )-1(5,5)-Be (s)

(s s)=
ur_+1

Z‘th 1(5,5)-Be () G-

(5,5)=
uf=-

Lﬁ:ln

unde o;.1(S) este probabilitatea ca trellis-ul codorului sa fie in starea $ la momentul
t-1 si secventa receptionatd din canal, fnainte de acest moment sa fie

W y? e vl
Conform relatiei (3.32), coficientii alfa pot fi calculati prin recursivitate tnhainte cu
relatia:

= Zw (5,5)- 0€t—1(§)r (5.2)

toti §

B:(s) este probabilitatea ca, daca la momentul t trellis-ul se afla la momentul s,
viitoarea secventd receptionatd din canal s3 fie [y, y**%, ..., y'1:

Be-1(8 ZYt 55)-Be (s (5.3)

totis

v($8,s) este probabilitatea ca trellis-ul sa treaca din starea $ in starea s si secventa
receptionatd din canal s fie y*, asa cum am prezentat-o in [BKBP09]:

R R
vels,s)=exp| Y uf-Lak/2+ Y Loy xE]. (5.4)
r=1 r=0

in relatia (5.4), La,l: reprezintd informatia extrinsecda corespunzatoare bitului r al

simbolului t, iar Lc reprezinta factorul de incredere al canalului.
Procesul iterativ de turbo-decodare presupune schimbul de informatii
extrinseci, calculate la iegirile celor doua decodoare prin relatiile:

ti _ t,i t,i t
Leyr =Ly ~tayy ~Le vy, /2, (5.5)
t,i t i t,i t '
LeO,r _LOr _LaO,r ~Le Yo,r /2.

Informatiile a-priori, la fiecare iteratie i/, sunt obtinute prin intreteserea secventelor
de informatii extrinseci:

ti _ _-1(, t,@(i-1)
Lal,r‘n (Leo,r j,

. . (5.6)
t,i _ t,(i-1)
LaO,r = “(Lel,r )
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Operatiile n () si n *( ) semnificd intreteserea, respectiv de-intreteserea (notate cu
1" si ,DI”in Fig. 5.1).

B. Decodarea pe simbol

Decodarea pe simbol (cuvant) presupune ca pentru fiecare caracter din
secventa de date sa se calculeze setul probabilitatilor a-posteriori (APP). In acest
caz, probabilitatile APP, extrinseci si a-priori se refera, in fiecare moment t de timp,
la un caracter din cele 2R posibile. Cu notatiile din Fig. 5.1, se pot scrie ecuatiile:

L4 (d) = Lat’ (@) + v} + el (d), -
157 (d) = Lal (@) + v¢ + el (@),
iar probabilitatile a-priori se calculeaza cu relatiile:
Lat'(d) = n‘l(Le(t)'(i_l)(d)) ,
(5.8)

Laf'(d) = L] D (a))..

Ylt Si Yé sunt termeni calculati pe baza secventei receptionate si a dispersiei

zgomotului ¢°:

R+1

Z r- )’r+* X yJ (5.9)

cu j = 0 sau 1. De remarcat ca setul probabilitatilor extrinseci este numeric egal cu
cel al ramurilor ce pleaca dintr-un nod al trellis-ului (fiecare ramura corespunde unei
valori pqsibile a cuvantului de informatie), [BKBP09].

In Fig. 5.2.a) si b) am prezentat performantele BER si FER ale TCMB-urilor
obtinute din simularile pe care le-am efectuat in [BKBP09], pentru ambele tipuri de
decodare (pe bit si pe simbol). Pentru a obtine valori mici ale BER si FER in
diagrame, am generat 500000 de blocuri a cate 1504 biti (adicd, 752 simboluri duo-
binare). Cu alte cuvinte, pentru intretesere am folosit interleaver-e aleatoare, cu
lungimea de 1504 biti in cazul MBTC-ului cu decodare pe bit, iar in cazul MBTC-ului
cu decodare pe simbol un interleaver aleator cu lungimea de 752 biti, [CRO00].

Datorita decodarii separate in cazul decodarii pe bit a bitilor din simbol (se
calculeaza cate un LLR pentru fiecare bit) este posibil ca blocul de date sa fie
rearanjat intr-un vector linie cu dimensiunea N=2:T si sa fie intretesut cu un
interleaver de aceasta lungime.

In cazul decodarii pe simbol aceatd operatie (de rearanjare in vector si
intretesere binard) nu mai este posibila deoarece decodoarele componente
calculeazd APP-uri pentru intreg simbolul, ca atare bitii componenti nu pot fi
separat;i.
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Fig. 5.2. Performantele: a) BER si b) FER, ale TCMB-urilor, utilizdnd codurile RSC de memorie
3, avand matricea generatoare G=[13 15 11]10, in cazul folosirii decodarilor pe bit si pe
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Codorul convolutional RSC folosit in realizarea TCMB-ului, are matricea
generatoare G=[13 15 11];o, iar schema sa am prezentat-o in [BKBP09]. Am
considerat un canal AWGN, nu am utilizat puncturare astfel incat rata de codare este
1/2, numarul maxim de iteratii pe care I-am considerat este egal cu 15 si am folosit
criteriul de oprire al iteratiilor, care este prezentat pe larg in [BDK06].

Analizand rezultatele pe care le-am obtinut, in Fig. 5.2 a) si b), rezulta
faptul ca metoda de decodare pe simbol este superioara metodei de decodare pe bit.
Un alt lucru remarcabil ce poate fi observat este acela ca, atunci cand se foloseste
decodarea pe bit, diferenta dintre algoritmul de decodare MAP si MaxLogMAP este
aproximativ egalda cu 0.5 dB, iar cand se foloseste decodarea pe simbol diferenta
dintre cei doi algoritmi de decodare este mai mica de 0.1 dB.

Diminuarea efectului de error floor este un alt avantaj important pe care il
aduce decodarea pe simbol fatd de decodarea pe bit. Acest efect este substantial in
curbele FER, unde error floor apare imediat sub o valoare a FER-ului de 1073, in
cazul folosirii decodarii pe bit. In schimb, in cazul folosirii decodarii pe simbol, acest
efect este practic inexistent.

In continuare, prezint in Fig. 5.3 structura generald a unui codor RSC cu
intrari multiple, pe care am folosit-o si in [KDBN06, BDBK08], conform cu [DOBO05],
corespunzatoare celor doua codoare (C1 si C0). Forma canonica prezentata poate fi
denumita ca fiind forma canonica H. Codorul este bazat pe registrul de deplasare cu
reactie, LFSR (Linear Feedback Shift Register), cu r intrari. Acest codor, in general,
nu este decompozabil in r codoare uni-intrare, cu alte cuvinte nu exista cate un
registru cu reactie pentru fiecare intrare. Mai exista o alta forma canonica, G, in
structura careia existd un registru de reactie, pentru o unica iesire ¢, [JOZ99]. O
echivalare intre cele doua forme canonice a fost realizata in [BDBKO08].

ur » U,
Ur-1 : . o U
us

hO,m

Fig. 5.3 Structura canonicad a unui codor RSC multi-intrare, de rata r/(r+1), construit pe baza
registrului de deplasare cu reactie cu r intrari.
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Cu St=[s,tn... 55 s{ 17 se noteaz§ vectorul stare a codorului de la momentul ¢,

iar cu Ut=[uf ”/L:_1 u{]r se noteaza vectorul intrare de la momentul t. Operatorul

(.)" semnifica transpunerea. Matricea generatoare completd a codorului, reprezentat
in Fig. 5.3, este de forma:

hr+1,m hr,m hl,m hO,m

Ho| c 10
bri12 hrp .o M2 hop2 (5.10)
hri11 hPra o Mg hog

Eliminand din matricea H prima si ultima coloand, corespunzatoare vectorului iesirii,
respectiv reactiei, se obtine matricea generatoare restransa Hy:

hr,m hl,m
HO - h,—,2 h1,2 (5.11)
hra oo Mg
vectorii de reactie si de iesire fiind astfel de forma:
Hg = [hom ... ho2 hoal",
Hout = [hr+1,m hr+1,2 hr+1,1]T- (5.12)

Folosind notatiile anterioare, ecuatia principala ce descrie codorul din Fig. 5.3
devine:

Sttt = Ho) e - Vet + (Wrrnem (Sthma (5.13)

unde matricea T este definita astfel:

0 1 0 ... 0O 0
0 0 1 o I
T=| ... v |2 m-1x tm-1

[ He (5.14)

0 0 0 .. 0 1

hO,m hO,m—l hom-2 -+ ho.2 h0,1

Iesirea redundanta este egala cu:

c' =Hgyt St + W Sg.q, (5.15)

unde vectorulw =[0 0 ... 0 1}, -
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Din cele mentionate mai sus rezulta ca interleaver-ele pentru TCMB-uri
trebuie sa fie capabile sa opereze asupra tablourilor de biti si nu asupra vectorilor.
In continuare se prezinta un studiu asupra problematicii construirii unor astfel de
interleaver-e si asupra performantelor BER obtinute cu cele propuse.

Constructia interleaver-elor pentru TCMB-uri, analizata in cele ce urmeaza,
s-a facut pornind de la tipurile de interleaver-e deja cunoscute pentru TC-uri
unibinare, care au fost prezentate succint in paragraful 3.4.

5.1 Interleaver-e pentru turbo coduri multi-binare

In constructia interleaver-elor pentru turbo codurile multi-binare, pe care
am realizat-o in referinta [KOB0O5], am avut in vedere configuratia matriciald a
datelor unui bloc (ce trebuie intretesut). In plus, functie de modul de inchidere a
trellis-urilor codurilor componente ale turbo-codului (neinchis, doar unul inchis,
ambele inchise) si functie de modul de concatenare (paralel sau serial), blocul ce
trebuie intretesut poate sa contind doar informatia, cu sau fara eventualii biti de
inchidere ai trellis-ului, sau poate sa includa si bitii de control rezultati dintr-o prima
codare.

La fel ca si pentru TC-urile unibinare si pentru TCMB-uri se pot adopta
diferite solutii de inchidere a trellis-urilor. Modul de inchidere al trellis-urilor TCMB-
urilor alaturi de numarul de intrari per codor, de memoria codorului precum si de
numérﬂul de biti per bloc turbo codat sunt factorii de care depinde forma interleaver-
ului. In Fig. 5.4 se prezinta structurile posibile ale blocurilor turbo codate.
Semnificatia notatiilor din Fig. 5.4 este:

- r, reprezintd numarul de intrari in codor;

- N, reprezintd lungimea unui bloc codat (de un singur codor multi-
component);

- M, este memoria codoarelor componente;

- INF, sunt bitii de informatie;

- RIT, sunt biti redundanti pentru inchiderea trellis-ului;

- C, cod component;

- COD, sunt biti rezultati prin codare, biti de control.

Intreteserea se face fie exclusiv asupra blocului INF (cazurile a) sau c)), fie
asupra blocurilor INF+RIT (discutia se limiteaza asupra concatenarii paralele,
corespunzatoare unui turbo cod pur, la concatenarea seriala intreteserea opereaza si
asupra bitilor COD1). Asadar, blocul ce trebuie intretesut are o structurd matriciala
cu dimensiunile <N sau rx(N-M). Aceasta structura matriciala impune intreteserii o
cerinta in plus fata de cazul TC-urilor unibinare. Anume, este de dorit ca bitii ce s-au
aflat pe aceeasi coloand inainte de intretesere sa nu se regdseascd pe o aceeasi
coloana si dupa intretesere (imprastierea coloanei). In cele ce urmeaza se considera
ca blocul pentru intretesere are dimensiunea r<N.
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. RIT
INF ' INF c1

CoDh 1 Cobh 1
COD 2 COD 2

a) b N-M+1

RIT RIT
INF C1 C2

CoD 1

COD 2 COD2

12 .. N-M Ni  N+M
N-M+1 ‘N+1

<)

Fig. 5.4. Structura blocului turbo codat functie de modul de inchidere al trellis-urilor TCMB-
ului: a) trellis-uri neinchise sau circulare, b) trellis C1 inchis, trellis C2 neinchis si c) trellis-uri
inchise.

Intreteserea unui astfel de bloc poate fi ganditd in trei strategii distincte:
A. Intreteserea blocului r<N transformat linie 1xr-N

Dupa transformarea blocului de date din forma matriciala, Fig. 5.4 a), in
forma vectoriala, Fig. 5.5, sub impunerea ca lungimea interleaver-ului sa fie
multiplu de r, se pot aplica oricare din metodele clasice. Dezavantajul metodei
consta in nerealizarea Tmprastierii coloanei. Pentru a satisface aceasta cerintd,
transformarea matricei in coloana trebuie facuta prin multiplexarea liniilor, sau altfel
spus, printr-o prealabila intretesere coloana-linie.

| 1 | 2 | | r |
1 N N+1 2N a) riN-N+1 rN
[ 1 [ 2 T 3 ] | ~v1 | N
1 rr+l1  2r 3r b) rN-r rN

Fig. 5.5. Blocul de date transformat linie (vector): a) concatenarea liniilor, b) multiplexarea
liniilor.
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B. Intreteserea blocului rxN prin metode specifice matricei

Prin ,metode specifice” matricei se inteleg acele functii de intretesere ce
implica doi indici (i, j). Altfel spus, pozitiile Tnainte si dupa intretesere depind de doi
indici. Un exemplu tipic este intreteserea bloc sau rectangulara, data de relatia
(3.9).

Aplicarea directd, insa, a intreteserii rectangulare asupra unui bloc de
dimensiune rxN, r de obicei mic, va conduce la o distanta minima de intretesere de
valoare r+1. Pentru a elimina acest neajuns se propune o operatie de ciclare
diferentiatd a blocului de date, inaintea intreteserii, operatie sugerata in Fig. 5.6.
Ciclarea diferentiata consta intr-o operatie de permutare ciclica a liniilor, cu pasi
diferiti de la linie la linie.

ordinea originala ordinea dupa intretesere

b)
Fig. 5.6. Intreteserea bloc cu ciclare diferentiata: a) ciclare diferentiata, b) intreteserea bloc
(rectangulard).

C. Intreteserea independentd a liniilor blocului

Intreteserea independentd a liniilor blocului se poate face cu oricare din
metodele prezentate mai sus. Daca se utilizeaza exact aceeasi functie interleaver
pentru fiecare linie, intreteserea se face de fapt asupra simbolurilor (nu se imprastie
coloana). Avantajul este utilizarea unui interleaver cu lungimea N/r. Pentru a realiza
imprastierea coloanei se poate apela de asemenea la o ciclare diferentiata
prealabila.

Pentru simuldri am utilizat un TCMB de memorie 3. Codul component
recursiv si sistematic are matricea generatoare G=[1, 1, 13/15, 11/15], asa cum am
specificat in [KOB05, BAKO5a]. S-a utilizat algoritmul MAP, 15 iteratii cu un criteriu
de oprire a iteratiilor pe baza LLR-ului, [BDK06]. Canalul s-a presupus AWGN iar
modulatia utilizata a fost BPSK. Rezultatele obtinute le-am prezentat in diagramele
din Fig. 5.7, utilizand interleaver-ele descrise in Tabelul 5.1.
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Fig. 5.7 Performantele: a) BER si b) FER, ale TCMB-urilor, de rata 1/2 pentru codorul

13/11/15, folosind interleaver-ele mentionate in Tabelul 5.1 si al TC-ului (puncturat), de rata
1/2, pentru codorul 15/13.
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Tabelul 5.1 Interleaver-ele utilizate.

Interleaver Lungimeal  Codul Metode de intretesere

blocului | component
AN1 448 13 11 15 |C (ciclare diferentiatd) interleaver S de 224 biti
BN1 448 1311 15 |A (multiplexare linii) interleaver S de 448 biti
AN2 1792 1311 15 |C (ciclare diferentiata) interleaver S de 896 biti
BN2 1784 1311 15 |A (multiplexare linii) interleaver S de 1784 biti
CN2 1784 13 11 15 |A (concatenareare linii) interleaver S de 1784 biti
DN2 1784 13 11 15 J|A (concatenareare linii) interleaver CCSDS
1513 1784 |15 13 clasic[Interleaver S de 1784 biti

puncturat

Dintre cele trei metode de intretesere descrise anterior pentru doua am
construit interleaver-e, ale caror performante (in asociere cu un TCMB de memorie
3) sunt prezentate in Fig. 5.7 si comparate cu cel mai performant TC clasic
puncturat de aceeasi ratda de codare, 15/13. Diagramele din Fig. 5.7 arata ca
performante la BER sunt foarte apropiate de cele ale TC-ului clasic. Diferenta este,
insa, esentiala in performanta FER. Cel mai performant interleaver, din punct de
vedere al BER este BN2 cel obtinut prin metoda A, cu multiplexare a liniilor.

In paragraful urmator voi face o analiza a performantelor BER, respectiv,
FER, ale TC-urilor puncturate si ale TCMB-urile puncturate, in canale AWGN.

5.2 Performantele turbo codurilor si a turbo codurilor multi-binare
puncturate

in analiza performantelor se considerd TC-urile initiale ce sunt constituite
din concatenarea in paralel a doua codoare RSC, de memorie 4 (m=4) si de rata 1/2
[CRO00, GCH99] si TCMB-urile ce sunt constituite din concatenarea in paralel a
doua codoare RSC de memorie 4 si de rata 2/3, [DOB05]. Pentru a obtine o
eficienta spectrala mai mare, se iau in considerare rate de codare de 1/3, 2/3 si 3/5
pentru ambele TC-uri si TCMB-uri, prin utilizarea operatiilor de puncturare,
[KBDNO7].

Particularizdnd forma canonicd a codorului multi-binar din Fig. 5.3, rezulta
schemele codoarelor RSC pentru TC-uri si pentru TCMB-uri, ce au polinomul de
reactie egal cu (23)g si polinomul de redundanta egal cu (35)s si matricile
generatoare H=[11 1 12];,, respectiv H=[11 11 1 12];, (modul in care este scrisa
aceasta matrice, H, va fi prezentat mai detaliat in paragraful urmator), asa cum am
prezentat in [KDBNO6]. Aceste scheme sunt reprezentate in Fig. 5.8, unde cu S,,, cu
m=1+4, am notat starea codorului, ce pot fi realizat cu 4 registre de deplasare. Cu
u, Uy si U, am notat secventele de biti de la intrarea in codor, iar cu ¢ am notat
secventa bitilor redundanti, de la iesirea din codor. Diagramele de stari ale codorului
RSC ce intra in componenta TC-urilor si @ TCMB-urilor contin 2" noduri, cu m=4 la
fiecare durata de timp, ceea ce conduce la 2™=16 stari posibile; 2" ramuri sunt
conectate la fiecare nod ce corespunde la 2" vectori de intrare posibili ce verifica
ecuatiile codorului. Astfel, diagrama contine 2™*" ramuri sau tranzitii. Fiecare
tranzitie este asociatd la o durata a simbolului. La o duratd de timp datd, sunt
considerati r biti de intrare, cu scopul de a genera r+1 biti la iesirea decodorului. In
cazul TC-urilor, exista doar o singura intrare binara, r=1, asa cum este reprezentata
in Fig. 5.8 a), iar in cazul TCMB-urilor s-au considerat 2 biti de intrare, r=2, asa cum
este reprezentat in Fig. 5.8 b).
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u;

Fig. 5.8 a) Codor component RSC pentru TC; b) Codor component RSC pentru TCMB. Ambele
codoare au polinomul de reactie=(23)s=(10011), si polinomul de redundanta=(35)s=(11101),.

in Fig. 5.9 am prezentat codorul TC si codorul TCMB, ce sunt constituite din
conectarea in paralel a cate doua codoare RSC cu 16 stari, si de rata r/r+1,
prezentate deja in figura anterioara. Trebuie precizat faptul ca bitii de informatie
sunt intretesuti inainte de a intra in cel de al doilea decodor. In toate simularile din
acest paragraf s-a considerat ca intreteserea sa fie realizata de un interleaver S
propus de [CRO0O0]. Interleaver-ele S sunt interleaver-e semi-aleatoare, ce prezinta
performante excelente deorece au distante minime foarte mari chiar si pentru
blocuri de date de lungimi moderate. De exemplu pentru blocuri de lungimi egale cu
752 si 1504 biti, interleaver-ele S prezentate in [DOD95, KBNO5] produc distante
minime egale cu 19, respectiv 27.
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u > U
RSC1 | “1
v Punc-
Interleaver turare . —»p p
o[ RsC2 | ©
a)
u; > U
u; > us
» rsci | &,
y " Punc-
Interleaver turare
C P
RSC2 >
b)

Fig. 5.9 a) Turbo codor cu codoare RSC de ratd 1/2; b) Turbo codor multi-binar cu codoare
RSC de rata 2/3.

Aceste distante minime pot fi crescute asa cum s-a vazut in [CRO00]. Acest
fapt se bazeaza pe o selectie aleatoare cu urmatoarea constrangere:

dii, j) = In(i)- n(G)+ - jl= s, (5.16)

unde & reprezinta functia de permutare complet aleatore si d(/, j) reprezinta distanta
de intretesere dintre pozitiile / si j, cu i, j=1, ..., N (in care N reprezintd lungimea
cuvantului de cod). Asadar, considerandu-se aceastd metodd, interleaver-elor
construite li s-au ales distantele minime egale cu 22, pentru blocuri de 752 biti,
respectiv 31, pentru blocuri de 1504 biti.

Ratele de codare are TC-urilor si ale TCMB-urilor sunt egale cu r/(r+2),
adica in cazul de fata sunt egale cu 1/3, respectiv 1/2. Cu ajutorul blocului de
puncturare se pot obtine rate de codare mai mari, prin puncturarea, de exempluy, a
bitilor de paritate c; si c,. Bitii de informatie nu sunt puncturati. In Tabelul 5.2 am
prezentat matrici optime de puncturare, P, pentru TC-uri si TCMB-uri cu rate de cod
R=1/2, 3/5 si 2/3, [TOR02]. Din tabel se remarca faptul ca pentru a obtine rate de
codare mai mari decat r/(r+2) in cazul TCMB-urilor doar cateva simboluri
redundante trebuie sa fie ignorate, comparativ cu TC-urile clasice. In consecinta,
abilitatea de corectie a codului constituent va fi mai putin degradata.
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Tabelul 5.2 Matrici de puncturare optime pentru rate 1/2, 3/5 si 2/3.

Coduri corectoare Rate de codare

R=1/2 R=2/3 R=3/5
TC p 10 p 1000 p_ 1 00
01 0010 010
1 10 110
P: P= P=
| oil ol

Pentru a obtine rezultatele experimentale prezentate in continuare am mai
considerat urmatoarele situatii. Atat in cazul TC-urilor cat si TCMB-urilor, trellis-ul
primului codor a fost inchis la 0, iar trellis-ul celui de al doilea a ramas neinchis.
Lungimea secventelor codate este egala cu 188 byte=2-752 biti. Am considerat
canalul AWGN, iar ca si algoritm de decodare am folosit algoritmul Max-Log.MAP,
[VOF00, DOBO05], datorita complexitatii sale reduse de calcul si pastrarii
performantelor aproape de cele optimale. Factorul de scalare a informatiei extrinseci
este egal cu 0.75 [KBDNOQ7], iar numarul de iteratii de la decodor a fost ales egal cu
15.

In Fig. 5.10+5.15 sunt ardtate performantele BER si FER ale TCMB-urilor si
ale TC-urilor, la diferite rate de codare (1/2, 2/3 si 3/5).

In Fig. 5.10, pentru BER<107?, TCMB-urile au un castig de aproximativ 0.1
dB comparativ cu TC-urile. Un cAstig similar se poate observa la FER<10™, asa cum
rezultd din Fig. 5.11. Pentru un FER=5-10", TCMB-urile se apropie la 0.55 dB de
limita Shannon. Pentru BER>10%, performantele BER ale ambelor coduri de rat3 2/3
sunt similare. Sub aceasta valoare TCMB-urile au usoara imbunatatire a
performantelor fata de TC (Fig. 5.12). Interesant este faptul ca in ceea ce priveste
performantele FER castigul este mai mare, astfel pentru FER<10™, este in jur de
0.1 dB, in cazul utiliz&rii TCMB-urilor. De exemplu, pentru FER=5-10", acest cAstig
este egal cu 0.15 dB, asa cum rezulta din Fig. 5.13, si se apropie la 0.5 dB de limita
Shannon. O alta trasatura importanta ce poate fi observata in Fig. 5.13 este aceea
ca error floor pare sa fie mai putin importanta in cazul TCMB-urilor decat in cazul
TC-urilor.

In Fig. 5.14 sunt comparate performantele BER dintre cele doua tipuri de
coduri corectoare, amble avand rata egala cu 3/5. Amble coduri au performante
similare pentru BER mai mare decat 10™. Pentru valori mai mici ale lui BER, MBTC-
urile au performante usor imbunitatite in comparatei cu TC-urile. Pentru FER<10™,
se obtine un castig egal sau mai mare decat 0.1 dB. De exemplu, pentru FER=5-10"
5, acest castig este egal cu 0.11 dB (Fig. 5.15), si se apropie la 0.55 dB de limita
Shannon. Ca si in cazul ratei de codare de 2/3, se pare ca error floor este mai putin
importanta in cazul TCMB-urilor decat in cazul TC-urilor.
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Fig. 5.10 Performanta BER la rata 1/2 pentru TC, H=[11 1 12], si TCMB, H=[11 11 1 12], in
cazul unei transmisii pe canal AWGN, functie de SNR (dB).
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Fig. 5.11 Performanta FER la rata 1/2 pentru TC, H=[11 1 12], si TCMB, H=[11 11 1 12], in

cazul unei transmisii pe canal AWGN, functie de SNR (dB).
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Fig. 5.12 Performanta BER la rata 2/3 pentru TC, H=[11 1 12], si TCMB, H=[11 11 1 12], in
cazul unei transmisii pe canal AWGN, functie de SNR (dB).
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Fig. 5.13 Performanta FER la rata 2/3 pentru TC, H=[11 1 12], si TCMB, H=[11 11 1 12], in
cazul unei transmisii pe canal AWGN, functie de SNR (dB).
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Fig. 5.14 Performanta BER la rata 3/5 pentru TC, H=[11 1 12], si TCMB, H=[11 11 1 12], in
cazul unei transmisii pe canal AWGN, functie de SNR (dB).
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Fig. 5.15 Performanta FER la rata 3/5 pentru TC, H=[11 1 12], si TCMB, H=[11 11 1 12], in
cazul unei transmisii pe canal AWGN, functie de SNR (dB).
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Castigul de aproximativ 0.2 dB pe care I-am obtinut comparativ cu [DOB05]
s-a datorat faptului ca am folosit un numar de 15 iteratii in loc de 8, cum s-au
folosit in [DOBO5] si datorita faptului ca am folosit un alt interleaver decat cel
specificat in referinta amintita anterior, si anume interleaver-ul S.

In continuare analizez performantele BER si FER ale TCMB-urilor in cazul
unei transmisiuni in canale cu fading plat.

5.3 Performantele turbo codurilor multi-binare in
canalele cu fading plat

5.3.1 Fading plat de tip Nakagami

TCMB-urile propuse recent de catre C. Douillard si C. Berrou [DOBO05],
depasesc perofmantele TC-urilor clasice, inventate de catre C. Berrou in 1993
[BGT93]. Astfel in [DOBO5] s-a aratat faptul ca, prin concatenarea in paralel a
codurilor RSC binare cu r intrari rezulta cateva avantaje fata de TC-uri, pe canale
AWGN, in special acela ca au un efect de error floor mai mic.

In continuare analizez performantele BER si FER ale TCMB-urilor pe canale
cu fading ne-selectiv in frecventa. TCMB-urile propuse sunt alcatuite din doua coduri
RSC duo-binare de rata 2/3 conectate in paralel. Deasemenea, consider modelul
canalului cu distributie Nakagami-m (prezentata in paragraful 4.5), deoarece acesta
se potriveste bine la canalele cu fading ale sistemelor de transmisie fara fir.

Pe baza schemei generale a unui codor convolutional cu intrari multiple din
Fig. 5.3, in Fig. 5.16 prezint schema unui codor duo-binar cu 16 stari, avand
matricea generatoare H=[11 11 1 12],,, schema ce este prezentata si in Fig. 5.8 b),
unde elementele matricii H sunt inlocuite cu valorile prezentate in ecuatiile
urmatoare.

Fig. 5.16 Schema unui codor duo-binar cu 16 stari, cu H=[11 11 1 12],.
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Pentru codul particular reprezentat in Fig. 5.16, vectorii S; si Uy definiti la Tnceputul
capitolului 5, sunt egali cu:

T T
Stz[sg sg 55 s{] Si Utz[us uﬂ , (5.17)

iar relatia (5.10) devine, exprimand matricea H intr-o forma compacta, unde fiecare
coloana din H este reprezentata de o valoare zecimald, corespunzatoare vectorului
sdu coloana scris in binar:

hr+1,m hr,m hl,m hO,m
N T

hri12  hrp oo M3 hop

hri1p hrg oo M1 hog

_h3,4 h2,4 hlr4 h0’4
_|m3 M3 M3 ho3|_ (5.18)
h32 hp Mo ho2 |

1M1 1 M1 hog

=11 11 1 12},

(1 1
00
11
11

= O O O
O O -

Rezulta matricea generatoare restransa Hg si vectorii de reactie si de iesire de
forma:

ha,4 hya 10
Hn = |23 M3 |_|0 0
0 " |hyy hia| |1 0
h2p Ma| |11 (5.19)
Hg =lhoa hos ho2 hosll =ft 1 0 of ,
T
Hout =[m34 h33 h3p haaf =ft 0 1 1] .
Relatiile (5.13), (5.14) si (5.15) pot fi rescrise sub forma:
(St+1)4><1 = ("'0)4><2 : (Ut)2><1 + (T)4><4 ‘ (St)4><1 ,
0100
7_|0010
“looo1 (5.20)
1100

' =Hout -St + W - Sti1

unde vectorulw =[0 0 0 1}, 4-
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Interleaver-ul utilizat in constructia TCMB-urilor este cel propus in [DOBO05].
Functia sa de permutare i=n(j), este realizata in doi pasi. Pentru j=1+N-1:

Pasul 1: Permutarea intra-simbol schimba valorile rj; si rj>, daca j mod 2=0. Altfel,
nu.

Pasul 2: Permutarea inter-simbol este datda de urmatoarea relatie:
i=(Pxj+Q(j)+3) mod N, cu:

Q(j)=0 dacdjmod 4 =0
Q)= dacd jmod 4 = 1 (5.21)
Q(j)=4Qg + Q2 dacd jmod 4 = 2
Qj)=4Q +Q3 dacs j mod 4 = 3

Cu: P=35, Q0=1, Q1=4, Q2=4, Q3=12.

Algoritmul de decodare pe care |-am utilizat in analiza performantelor BER si
FER este algoritmul Max Log MAP [VOF0O0]. In Fig. 5.17 este prezentata performanta
FER a unui TC duo-binar cu 16 stari, functie de SNR, atdt in cazul utilizarii
algoritmului de decodare MAP cat si a algoritmului de decodare Max-Log-MAP.

|
1 1.2 1.4 1.6 1.8 2 2.2 2.4

10'6 | | |
SNR(dB)

Fig. 5.17 O comparatie intre doud implementari ale algoritmului de decodare la TCMB pentru
un canal cu fading Nakagami-5: algoritmul MAP si aproximarea Max-Log-MAP.
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Se considera lungimea blocului de informatie egala cu 188 byte. Se observa ca la un
SNR mic, pierderea nu depdseste 0.17 dB. Interesant este faptul ca, la un FER mic
(mai mic decat 107), pierderea devine neglijabil3.

Simularile din acest paragraf cat si cele din [KDBN0O6] au fost realizate
considerand modulatia QPSK, si numarul maxim de iteratii egal cu 15. In cadrul
simuldrilor se compard performantele TCMB-ului propus anterior cu limita Shannon.

In Fig. 5.18 se observa ca TCMB-urile se comporta bine in canalele selective
in timp, chiar si la lungimi moderate ale cuvintului de cod (lungimea cuvintului de
cod este de 1504 de biti). Pierderea in performante de la m=« (canal AWGN, fara
fading) pana la m=1 (fading Rayleigh) nu depaseste 3 dB, pentru oricare FER si
BER, in timp ce pierderea teoretica datd de limitele Shannon este aproximativ de
1.6 dB. Aceasta pierdere moderata suplimentara se datoreaza faptului ca se folosesc
cuvinte de cod mici.

Se mai observa ca, performantele unui sistem de transmisie codat, cu un
TCMB, ca si in cazul folosirii unui TC (paragraful 4.5), in canalele cu fading plat de
tip Nakagami, cu m >1, sunt marginite superior de performantele fading-ului plat de
tip Rayleigh (m=1) si marginite inferior de canalele fara fading (m=c0).

In [DOBO05] se aratd, prin intermediul simularilor, ca TCMB-urile depasesc in
performanta TC-urile clasice in cazul unui canal AWGN. Am facut o comparatie
similara (Fig. 5.19), dar luand in considerare, de data aceasta, canalul Nakagami.

Pentru simularile ale caror rezultate sunt prezentate in Fig. 5.19, am
considerat ca pentru toate TC-urile lungimea blocului de date N este de 1504 biti,
rata de codare R=1/2 si parametrul fading-ului m=5. Datorita criteriului de oprire al
iteratiilor, numarul mediu de iteratii este aproximativ de 3 dintr-un numar maxim de
15 iteratii. Pentru 10°<FER<5:10 performantele TC-urilor si a TCMB-urilor sunt
similare. Interesant este cd pentru valori foarte mici ale FER (mai mici decat 107°),
TCMB-urile nu manifestd efectul de error floor datorita distantelor lor minime mari,
in comparatie cu TC-urile clasice. Aceasta caracteristica este interesanta in special in
sistemele viitoare fara fir cu rate de date mari, unde este necesara o calitate mare a
serviciilor.

Intr-o abordare viitoare va fi interesant sa evaluez impactul erorii de
estimare a canalului asupra performantelor.
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Fig. 5.18 Performantele TCMB-ului in cazul transmisiei pe un canal cu fading plat de tip
Nakagami, utilizand algoritmul de decodare Max-Log-MAP: a) BER, b) FER, sunt trasate in
functie de SNR pentru diferite valori ale parametrului m. Deasemenea, pentru c

pe canale cu fading plat de tip Nakagami (pentru intrari gaussiene
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0
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FER

2
10

4
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-6
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T
- TCMB, memorie 4
TC, memorie 3
TC, memorie 4

.

———— TCMB, memorie 4

TC, memorie 3

TC, memorie 4

SNR (dB)
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Fig. 5.19 Performantele a) BER si b) FER pentru TCMB-urile de memorie 4 si pentru TC-urile
clasice de memorie 3 (13/15) si de memorie 4 (23/31), pe canale cu fading plat de tip
Nakagami (parametrul fading-ului m=5), utilizdnd algoritmul de decodare MAP. Deasemenea
este reprezentat pragul corespunzator limitei Shannon cu intrdri gaussiene pe canale cu fading

plat de tip Nakagami.
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5.3.2 Fading plat de tip Rayleigh

Pentru transmisiunile wireless in canalele cu fading, codarea canalului este
un instrument important in imbunatatirea fiabilitatii. Multi cercetdtori au studiat
performantele diferitelor coduri, cum ar fi: codurile bloc [BAB04], turbo codurile
[HAW98, YUS02, CCDO03], in canale cu fading de tip Rayleigh. S-a aratat ca TCMB-
urile prezentate in [DOBO05], au performante apropiate de limita capacitatii
canalului, in canale AWGN.

In acest paragraf cat si in [KBNO6] am analizat performantele BER si FER ale
unui sistem turbo codat multi-binar in canalul cu fading plat de tip Rayleigh, al carui
model I-am prezentat in capitolul 4.

Simularile au fost realizate pentru TCMB-uri, de rata 1/2, care au ca si
coduri constituente codurile convolutionale RSC, de memorie 3 cu matricea
generatoare H=[6 7 1 5]i9, si de memorie 4 cu matricea generatoare
H=[11 11 1 12];. Schema unui codor duo-binar cu 16 stari, cu H=[11 11 1 12]4,
este prezentata in Fig. 5.16. In continuare, voi prezenta schema unui codor duo-
binar cu 8 stari, cu H=[6 7 1 5];o, pe baza schemei generale a unui codor multi-
intrare din Fig. 5.3.

u;

Fig. 5.20 Schema unui codor duo-binar cu 8 stari, cu H=[6 7 1 5];o.

Pe baza Fig. 5.20, vectorul stare si vectorul intrare, la momentul ¢, sunt

s =[st st st st siup=[ut ut] . Ecuatiile (5.10)=(5.15) devin:
t=|S;4 S3 S S| SiUr=|u; U . Ecuatiile (5.10)+(5.15) devin:
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0
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= = O

1
0
0

t
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unde vectorulw =0 0 1},5-

Interleaver-ele pe care le-am folosit sunt cele propuse in [DOBO05],
pemutarea realizandu-se in doud etape. In prima etapa se realizeaza o permutare
intra-simbol, iar in a doua etapa se realizeaza o permutare inter-simbol, conform
modelelor particulare date in [DOBO5]. Blocurile de date au lungimi egale cu 188
bytes.

Deasemenea, ca algoritmi de decodare am considerat algoritmii MAP si Max-
Log-MAP. S-a considerat modulatia QPSK si un numar de 15 iteratii, cu un criteriu
de oprire a iteratiilor bazat pe distributia APP.

In Fig. 5.21 rezultd castiguri de zeci de dB, in performantele BER ale TCMB-
urilor, pe canale de transmisie cu fading plat de tip Rayleigh, in comparatie cu cazul
necodat, asa cum am aratat si in [KBNO6].
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Canal Rayleigh
necodat

TCMB, memorie 3
TCMB, memorie 4

BER

10_8 | | | |
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Fig. 5.21 Performantele BER pentru cazul necodat si codat, cu TCMB-uri de memorie 3,
respectiv de memorie 4, pe canale cu fading plat de tip Rayleigh. BER este reprezentat in
functie de media SNR (dB). Algoritmul de decodare implementat este algoritmul Max-Log-MAP.

in tabelul 5.3 si in tabelul 5.4 prezint cum sunt influentate performantele
BER si FER prin estimarea valorii SNR-Iui, estimare data de factorul Lc.

Tabelul 5.3 BER-10™° in functie de f si in functie de starea TCMB-ului.

TCMB SNR f=Lc/(4-R-B)
(dB)
f=0.4 f=0.5 f=0.6 f=0.7 f=0.8
BER BER BER BER BER
8-stari 4.2 1201433 8525 6013 5097 6057
16-stari 4.2 15727910 15780 2881 5836 28147
Tabelul 5.4 FER-10°® in functie de f si in functie de starea TCMB-ului.
MBTC SNR f= Lc/(4RB)
(dB)
f=0.4 f=0.5 f=0.6 f=0.7 f=0.8
FER FER FER FER FER
8-stari 4.2 22044 577 555 577 688
16-stari 4.2 200422 222 66 88 555

Valoarea parametrului Lc este data de relatia: Lc=4-R-B-f, unde R este rata
turbo codului duo binar si B este valoarea absoluta a SNR-ului. Rezultatele obtinute
in cele doua tabele, in functie de BER si FER, la un SNR=4.2 dB pentru TCMB-uri de
memorie 3, sunt mai bune pentru f=0.7. Pentru TCMB-urile de memorie 4 cele mai
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bune rezultate se obtin la f=0.6. Aceasta concluzie este verificata in Fig. 5.22. Este
evident faptul ca cele mai bune performante BER si FER sunt obtinute in cazul

utilizarii unui TCMB de memorie 4, avand f=0.6.
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Fig. 5.22 Performantele a) BER si b) FER ale TC-urilor duo-binare cu 8 stari si cu 16 stari
pentru diferite valori ale factorului f. S-a folosit algoritmul de decodare MAP si modulatia QPSK.

BUPT



130 Turbo coduri multi-binare - 5

in Fig. 5.23 am reprezentat performantele BER si FER ale TC-urilor duo-
binare (cu 8 stari si cu 16 stari) de rata 1/2, in functie de raportul semnal pe
zgomot, utilizand algoritmii de decodare MAP si Max-Log/MAP.

===== MaxLogMAP, RSC memorie 3
6 —— MaxLogMAP, RSC memorie 4
10 | ===== MAP, RSC memorie 3
— MAP, RSC memorie 4

-7
10 | | |
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4 4.5

media SNR (dB) a)
0
10 + s
o~
j8a|
[
-1
10 F
2
10 ¢
-3
10 F| cmemm MaxLogMAP, RSC memorie 3
—— MaxLogMAP, RSC memorie 4
""" MAP, RSC memorie 3
— MAP, RSC memorie 4
10'4 I I I I I

|
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 35 4 4.5
media SNR (dB) b)

Fig. 5.23 Performantele a) BER si b) FER. O comparatie intre doua implementari ale
algoritmului de decodare ale TCMB-urilor (cu r=2), pe canal cu fading plat de tip Rayleigh:
algoritmul MAP si aproximarea sa Max-Log-MAP. TCMB-urile sunt bazate pe codurile RSC de

memorie 3 (linie intreruptd) si de memorie 4 (linie continud). Lungimea cuvantului de cod este
egala cu 2.752=1504 bit;i.
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Se observa faptul ca pentru TC-uri duo-binare (ale caror curbe sunt
reprezentate cu linie intrerupta), la SNR-uri mici, pierderea nu depaseste 0.15 dB,
iar la valori ale BER mai mici decat 10, pierderea devine neglijabild, spre deosebire
de valorile mici ale lui FER unde pierderea raméane constanta.

5.4 Concluzii

La Tnceputul acestui capitol am analizat beneficiile aduse, din punctul de
vedere al performantelor BER si FER, de catre decodarea pe simbol fata de
decodarea pe bit, in cazul TCMB-urilor. Metoda decodarii pe simbol este superioara
celei pe bit. De asemenea, se poate observa ca atunci cand se foloseste algoritmul
MaxLogMAP cu decodare pe simbol se obtin rezultate mai bune decat daca se
foloseste algoritmul MAP cu decodare pe bit, [BKBP09].

O concluzie importanta ce rezulta din paragraful 5.1 este aceea ca cel mai
performant interleaver, din punct de vedere al BER este BN2 cel obtinut prin metoda
A, cu multiplexare a liniilor, [KOBO5].

In paragraful urmator am comparat TC-urile puncturate cu TCMB
puncturate. Prin intermediul simularilor pe care le-am realizat am ajuns la concluzia
cd pentru un FER egal sau mai mare decdt 10, aceste coduri se comporta similar.
Iar, pentru valori ale FER mai mici, TCMB-urile puncturate au performante mai bune
decat TC-urile puncturate, in principal datorita valorii error floor mai mici. Mai mult
se observa ca TCMB-urile la orice ratd analizatd in aceasta abordare, se apropie la
aproximativ 0.6 dB de limita Shannon, [KBDNO7].

In paragraful 5.3 am analizat comportarea TCMB-urilor de rata 1/2, in
canalele cu fading plat de tip Nakagami si Rayleigh. Modelele de canal cu fading plat
de tip Nakagami acopera o scara larga de situatii practice, de la cel ne-selectiv in
timp (canalul AWGN) pand la cel mai selectiv in timp (canalul Rayleigh). Din
simularile pe care le-am realizat se poate concluziona faptul ca TCMB-urile au o
comportare bunad in canalele selective in timp, de tip Nakagami si Rayleigh, chiar si
la lungimi moderate ale cuvintelor de cod (in toate simularile din acest paragraf am
considerat lungimea cuvintelor de cod ca fiind egala cu 188 bytes), [KDBNO6],
[KBNO6].

O alta concluzie importanta este aceea ca, pe canale de transmisie cu fading
plat de tip Rayleigh, ca si in cazul TC-ului unibinar, am obtinut castiguri de zeci de
dB in performantele BER ale TCMB-urilor, in comparatie cu cazul necodat.
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6. CONTRIBUTII SI CONCLUZII

Turbo codurile reprezintd o clasd de coduri corectoare de erori, care se

apropie cel mai mult de limita teoretica data de C. Shannon in 1948.

Varianta clasica a unui turbo codor a fost propusda pentru prima datd in

1993, de catre C. Berrou s.a. si consta din conectarea in paralel a doua coduri
convolutionale, intre care a fost intercalat un interleaver. Pe parcursul acestei lucrari
s-a folosit aceastd varianta de concatenare.

Ca si contributii pot fi enumerate urmatoarele:

2
o

in paragraful 2.6 am ficut o analiz& a spectrului ponderilor pentru codurile
convolutionale, de ratd R=1/2 si lungime de constrangere K=3: nerecursive si
sistematice, recursive si sitematice cdt si nerecursive si nesistematice. Au
rezultat 3 coduri (RSC[1,7/5], RSC[1,5/7] si NRNSC[5,7]) cu distanta minima
superioara celorlalte coduri analizate. Aceasta distanta indica o superioritate a
acestor coduri, din punctul de vedere al capacitatii de corectie, in special, la
raporturi semnal/zgomot mari, unde sunt importante caile de ponderi mici.

in capitolul 3, am facut o prezentare succinta a turbo codului si a algoritmilor de
decodare. In cadrul acestui capitol, mai precis in paragraful 3.4.6 am propus
doua noi tipuri de interleaver-e: interleaver-ul bloc aleator in linie si
interleaver-ul bloc cu linii aleatoare, alaturi de cateva tipuri de interleaver-e
clasice, deja cunoscute.

Pe baza interleaver-lor propuse si prezentate in paragraful 3.4, am facut o
analiza a curbelor BER obtinute ca rezultat a propriilor simulari, pentru
diferite lungimi ale blocului de date. Din analiza rezultatelor obtinute, au rezultat
urmatoarele concluzii:

- Interleaver-ul bloc aleator in linie prezintd performante BER si FER
apropiate de cele ale interleaver-ului S, cu S maxim, dar avantajul acestui
interleaver este constructia sa mai simpla.

- Interleaver-ul bloc cu linii aleatoare are performante similare cu cele
ale interleaver-elor bloc cunoscute.

In paragraful 3.5.5 am ficut o analizid a performantele algoritmilor de
decodare (MAP, Log-MAP si Max-Log-MAP), luand in considerare doua tipuri de
interleaver-e: interleaver-ul de tip S si interleaver-ul pseudo aleator. Din
simulari, a rezultat faptul ca algoritmul de decodare Max-Log-MAP este inferior
(cu 0.2 dB) celorlalti algoritmi de decodare. De asemenea, la SNR-uri mai mari
de 1dB, a rezultat ca performantele algoritmilor de decodare MAP si Log-MAP
sunt similare.

in capitolul 4 am prezentat pe scurt tipurile de fading ce pot aparea si am facut
o analiza a performantelor BER si FER ale turbo codurilor in canalele cu
fading plat de tip Rayleigh, Rice si Nakagami. Din rezultatele pe care le-am
obtinut se observa castiguri de zeci de decibeli obtinute cu turbo coduri
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fata de varianta necodata. Atdt in cazul unui canal cu fading plat de tip
Rayleigh, cat si de tip Rice, am facut simuldri cu noul interleaver propus
(interleaver-ul bloc aleator in linie) si am constatat ca performantele BER
obtinute cu acesta sunt similare cu performatele BER obtinute in cazul utilizarii
interleaver-ului S.

in paragrafele 4.3, 4.4 si 4.5, cit si in paragraful 5.3.2, am realizat o
adaptare a algoritmului MAP pentru canalele cu fading de tip Rayleigh,
Rice si Nakagami. Algoritmul MAP a fost elaborat pentru canale nefluctuante
(AWGN). Datorita dificultatilor de calcul pe care le implica canalul fluctuant
adaptarea propriu-zisd s-a realizat in 2 pasi. In primul pas am considerat
modelul canalului fluctuant, introducénd in formula de calcul a coeficientului L.
valoarea medie a amplitudinii de fading (de tip Rayleigh). Ulterior, am ajustat
valoarea gasita teoretic pe baza simularilor. S-a observat faptul ca erori in
estimare de pana la 20% ale factorului L., influenteaza performanta TC-ului, in
canalele Rayleigh si Rice, cu aproximativ 0.2 dB. In canalele Nakagami
algoritmul de decodare MAP, pe care I-am propus, are rezultate mai bune decat
in cazul optimal, pentru valori scalate ale lui L. cu aproximativ 10% mai mici
decét cele teroretice (pentru factorul de scalare egal cu 0.9).

in capitolul 5 am analizat doua tipuri de decodare ce pot fi ficute in turbo
codurile multi-binare: decodarea pe bit si decodarea pe simbol. Din
rezultatele pe care le-am obtinut a rezultat, asa cum era de asteptat, ca
decodarea pe simbol este superioara celei pe bit.

in paragraful 5.1 am propus trei metode de intretesere care pot fi folosite
in structura turbo codurilor multi-binare si am prezentat rezultatele
experimentale pe care le-am obtinut in urma simuldrii a doua dintre cele trei
metode descrise in cadrul acestui paragraf.

in paragraful 5.2 am facut o analiza a performantelor BER si FER ale turbo
codurilor puncturate si ale turbo codurilor multi-binare puncturate. Am
aratat ca pentru a obtine rate de codare mai mari decat r/(r+2), in cazul turbo
codurilor multi-binare trebuie ignorate mai putine simboluri redundate,
comparativ cu turbo codurile clasice. Pentru FER<10™#, turbo codurile multi-
binare puncturate au performante mai bune decat turbo codurile puncturate, in
principal datorita valorii lor de error floor mai mici.

In paragraful 5.3 am simulat performantele turbo codurilor multi-binare
in canale cu fading Nakagami si Rayleigh. Am observat ca, si in cazul
utilizarii acestor coduri, se obtin castiguri de zeci de decibeli, in comparatie cu
cazul necodat. O alta concluzie este aceea ca turbo codurile multi-binare se
comporta bine in canalele selective in timp, chiar si la lungimi moderate ale
cuvantului de cod (188 bytes), unde pentru cazul canalului cu fading de tip
Nakagami, pierderea teoretica data de limitele Shannon este aproximativ de 1.6
dB.
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ANEXA A

Exemplu de decodare Viterbi cu decizie soft

Un exemplu de decodare Viterbi cu decizie soft este ilustrat in Fig.1A. Exemplificarea
se face considerand codororul convolutional din Fig.2.2.

w= 0.9,0.8 0.6,0.9 0.7,0.8 0.8,0.9
So=00 &

5:=01 09

5,=10 e

S3=11 °
t=0

Fig.1A Decodarea cu decizie soft, in cazul codului convolutional din fig.2.2.

Rezultd urmatoarele relatii pentru:
- cadrul 1:

pmli]b] = pmlo]x]+ (0.9 - (- 1))® + (0.8 - (- 1))> =0+1.92 +1.82 = 3.61 + 3.24 = 6.85
pmii]c] = pm[o]x]+ (0.9 - 1) + (0.8 = 1) =0+ 0.12 +0.22 = 0.01 + 0.04 = 0.05
- cadrul 2:

pm2]d] = pmi]b]+ (0.6 - (- 1) + (0.9 - (-1)* = 6.85+1.62 +1.92 =13.02
pml2]e] = pmfi]c]+ (0.6 - (- 1) + (0.9 -1)% = 0.05 + 1.62 + 0.12 = 2.62

pm2]f]= pmli]b]+ (0.6 —1F + (0.9 -1F = 6.85+0.4%2 +0.12 = 6.85+0.16 + 0.01 = 7.02
pm2]g] = pmft]c]+ (0.6 —1F + (0.9 - (1) = 0.05+0.4%2 +1.92 =0.05+0.16 + 3.61 = 3.82
- cadrul 3:

Metrica de cale pentru nodul h:

my =13.02 +(0.7 - (- 1)2+(0.8 - (- 1)? =13.02 +1.72 +1.82 =19.15
Me =2.62+(0.7-1F +(0.8-1¢ =2.62+0.32+0.22 =2.75
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pm[3]h] = me =2.75;

Deci metrica nodului h este 2.75.

Metrica de cale pentru nodul i:
mg =7.02+(0.7 - (-1)2+0.8 -1)> =7.02+1.72 + 0.22 =9.95
mg =3.82+(0.7-1)* +(0.8 - (- 1)) =2.62+0.32 +1.82 = 5.95
pm[3][i] =mg =5.95;

Asadar metrica nodului / este 5.95.

Metrica de cale pentru nodul j:
m, =13.02+(0.7-1)*+(0.8—1)’ =13.02+0.3% +0.2* =13.15
Me =2.62+(0.7-(-1)? + (0.8 -(-1)? =2.62+1.72 +1.82 =8.75
pm[3][]'] =me =8.75;

Prin urmare metrica nodului j este 8.75.

Metrica de cale pentru nodul k:
mg =7.02+0.7 - 1)2+(0.8 - (-1))> = 7.02+0.32 +1.82 =10.35
mg =3.82+(0.7-(-1)F +(0.8-1F =3.82+1.72 +0.22 =6.75
pm[3]k] = mg =6.75;

Rezultd cd metrica nodului k este 6.75.

- cadrul 4:

Metrica de cale pentru nodul /:
mp =2.75+(0.8 - (- 1))2+(0.9 - (-1)? =2.75+1.82 +1.92 = 9.6
mj =5.95+(0.8-1F +(0.9-1f =5.95+0.22+0.12 =6
pm(aJi]=m; = 6;

Deci metrica nodului / este 6.
Metrica de cale pentru nodul m:

mj =8.75+0.8 - (-1)?+(0.9-1)> =8.75+1.82 +0.1% = 12
mi =6.75+(0.8-1 +(0.9-(-1) =6.75+0.22 +1.9%2 =10.4
pm[4][m] =my =10.4;

Asadar metrica nodului m este 10.4.
Metrica de cale pentru nodul n:
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mp =2.75+0.8 -1)2+(0.9 -1)> =2.75+0.22 +0.12 = 2.8
m; =5.95+(0.8-(-1)? +(0.9-(-1)? =5.95+1.82 +1.92 =12.8
pmla]n]= mp =2.8;

Prin urmare metrica nodului n este 2.8.
Metrica de cale pentru nodul o:

m; =8.75+0.8-1P+0.9-(-1)f =8.75+0.22 +1.92 =12.4
mi =6.75+(0.8-(-1)P +(0.9-1F =6.75+1.82 +0.12 =10
pml4o] = my = 10;

Deci metrica nodului o este 10.
Asadar se gdseste urmatoarea cale de intoarcere pe trellis :

nohoe=>c= X
Rezulta ca secventa de intrare a codului corespunde lui i=1001.

Turbo codurile reprezinta o clasa puternica de coduri corectoare de erori, care se
apropie cel mai mult de limita teoretica data de C. Shannon in 1948.
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ANEXA B

Relatia lui Bayes
Daca A si B sunt doua evenimente ale aceluiasi experiment, se poate scrie relatia:
P(A/B)-P(B)=P(ArB)=P(B/A)-P(A) (B.1)

unde:

- P(B) reprezinta probabilitatea de realizare a evenimentului B;

- P(A/B) reprezinta probabilitatea de realizare a evenimentului A, cadnd s-a
realizat evenimentul B;

- P(AAB) reprezinta probabilitatea de a se realiza evenimentele A si B.
O consecinta utila a regulii lui Bayes este urmatoarea:

P({a ~BJc) P(B) = PlaliB ~C})-P(B/C) (B.2)

ce poate fi derivata din ecuatia (B.1). Considerand ca X =AAB si Y=BAC, se
poate scrie:

P(la A BJC)- P(B) = P(X /C) = %
ABAC A
_P(A P(g) ) _ P(ﬁ(C)Y) (B.3)
= % = P(alfs A C})- Lt (g(g)c)

= PlA{B A C})- P(B/C).

BUPT



ANEXA C

Simulari BER si FER pentru diferite valori ale lui K

S-a utilizat:
- interleaver-ul S (ilv1784S29): K=0%

4
10

media SNR (dB)

- interleaver-ul bloc aleator in linie:
0
10

2
10

-4
10

5
10

-6
10

media SNR (dB)
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K=0%

- interleaver-ul S:

————- =05

2.8

2.6

2.4

22

media SNR (dB)

- interleaver-ul bloc aleator in linie:

media SNR (dB)
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- interleaver-ul S:
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25%
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- interleaver-ul S:
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50%

K=

- interleaver-ul S:
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50%

K=

- interleaver-ul S:
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- interleaver-ul bloc aleator in linie:
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75%
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- interleaver-ul S:

o
T

(=]

—

media SNR (dB)

- interleaver-ul bloc aleator in linie:

—-—--- £=0.5

|

pac
=]
X

—A—

media SNR (dB)

BUPT



145

Anexa C

75%
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100%
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ANEXA D

Tabele BER pentru diferite interleaver-e

Tabel D1: BER-10™, pentru turbo coduri cu coduri 15/13 RSC.

K | SNR f=Lc/(4-RB)
[%] | [dB] 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 1.1
0 2.8 363,4 | 0,196 | 0,034 | 0,046 | 0,066 | 0,190 | 0,382 | 0,382
25 2.8 2352 | 0,046 | 0,009 | 0,009 | 0,026 | 0,046 | 0,102 | 0,169
50 2.5 638,2 | 0,137 | 0,011 | 0,015 | 0,015 | 0,024 | 0,053 | 0,097
75 1.8 | 12759 | 32,63 | 0,024 | 0,013 | 0,013 | 0,016 | 0,028 | 0,051
100 | 0.8 | 1568,7 | 1132,2 | 27,73 | 0,078 | 0,020 | 0,021 | 0,031 | 0,040
a) interleaver-ul pseudo-aleator, N=1784 biti;
K | SNR f=Lc/(4-R-B)
[%] | [dB] 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 1.1
0 2.8 | 344,8 | 0,141 | 0,108 | 0,112 | 0,127 | 0,171 | 0,257 0,405
25 | 2.8 | 210,1 | 0,082 | 0,077 | 0,078 | 0,075 | 0,092 | 0,101 0,160
50 | 2.5 | 633,5 | 0,120 | 0,084 | 0,085 | 0,088 | 0,085 | 0,106 0,109
75 1.8 | 1275,2 | 23,55 | 0,086 | 0,084 | 0,087 | 0,081 | 0,097 0,106
100 | 0.8 | 1569,8 | 1133,3 | 17,57 | 0,113 | 0,122 | 0,094 | 0,107 | 0,101

b) interleaver-ul Takeshita-Costello, N=2048 biti.

Tabel D2: BER-10™, pentru turbo coduri cu coduri 25/23 RSC.

K SNR f=Lc/(4-R-B)
[%] | [dB] 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 1.1
0 2.8 891,3 0,955 0,047 | 0,046 | 0,126 | 0,340 | 0,997 | 2,541
25 2.8 720,5 0,215 0,004 | 0,014 | 0,031 | 0,098 | 0,283 | 0,689
50 2.5 1147,4 1,189 0,012 | 0,012 | 0,014 | 0,043 | 0,111 | 0,313
75 1.8 1499,6 188,08 | 0,106 | 0,011 | 0,014 | 0,020 | 0,036 | 0,125
100 | 0.8 1691,7 1409,1 | 150,5 | 0,309 | 0,016 | 0,013 | 0,014 | 0,038

a) interleaver-ul BRL, N=1785 biti;

BUPT



149 Anexa D

K | SNR f=Lc/(4-R-B)

[%] | [dB] 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 1.1
0 2.8 | 896,06 | 0,839 | 0,024 | 0,030 | 0,079 | 0,362 | 0,992 2,484
25 2.8 723,1 0,202 | 0,005 | 0,006 | 0,021 | 0,063 0,247 0,648
50 2.5 1148,8 | 1,209 | 0,008 | 0,007 | 0,011 | 0,031 | 0,0807 | 0,3044
75 1.8 1499,5 | 192,4 | 0,105 | 0,002 | 0,004 | 0,007 | 0,0238 | 0,099
100 | 0.8 1691,7 | 1408 | 153,1 | 0,336 | 0,015 | 0,010 | 0,012 | 0,029

b) interleaver-ul S, N=1784 biti;
K SNR f=Lc/(4-R-B)

[%] [dB] 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 1.1
0 2.8 877,4 0,773 0,012 | 0,023 | 0,064 | 0,287 | 0,932 2,219
25 2.8 | 698,01 | 0,163 | 0,004 | 0,010 | 0,018 | 0,073 | 0,211 | 0,615
50 2.5 | 1141,1 | 0,983 | 0,007 | 0,007 | 0,008 | 0,034 | 0,101 | 0,203
75 1.8 1499,1 177 0,067 | 0,006 | 0,007 | 0,009 | 0,023 0,092
100 0.8 1691,8 | 1407,8 | 139,88 | 0,290 | 0,017 | 0,009 | 0,014 | 0,031

c) interleaver-ul pseudo-aleator, N=1784 biti
K SNR f=Lc/(4-R-B)

[%] | [dB] 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 1.1

0 2.8 873,05 | 0,317 | 0,013 | 0,018 | 0,047 | 0,111 | 0,395 | 1,041

25 2.8 |687,3 |0,069 | 0,016 | 0,011 | 0,011 | 0,029 | 0,088 | 0,221

50 2.5 1144,6 | 0,432 | 0,020 | 0,016 | 0,010 | 0,016 | 0,051 | 0,117

75 1.8 1500,2 | 150,1 | 0,055 | 0,015 | 0,013 | 0,009 | 0,018 | 0,040

100 0.8 1692,1 | 1408 | 112,9 | 0,131 | 0,025 | 0,020 | 0,018 | 0,018

I

d) interleaver-ul Takeshita-Costello, N=2048 biti.
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