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Rezumat,  
În prezent turbo codurile se utilizează în cele mai moderne 

sisteme de comunicaţii. Un exemplu potrivit este cel al sistemelor 
fără fir (wireless). În cazul acestor sisteme canalele sunt variabile 
în timp, deoarece propagarea se face pe mai multe căi. Acestea 
sunt numite canale cu fading. Majoritatea lucrărilor despre turbo 
coduri din literatura de specialitate tratează cazul canalului AWGN 
(Aditive White Gaussian Noise). Scopul acestei teze este studiul 
sistematic al comportării turbo codurilor pe canale cu fading plat.  

Capitolele 2 şi 3 reprezintă o introducere în teoria turbo 
codurilor, pe care am considerat-o necesară pentru ca teza să 
aibă un caracter unitar. Capitolul 4 reprezintă partea centrală a 
tezei. Capitolul 5 se referă la modul în care acţionează ultima 
generaţie de turbo coduri, cele multi-binare, în cazul canalelor cu 
fading plat. 
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Fig. 5.15 Performanţa FER la rata 3/5 pentru TC, H=[11 1 12], şi TCMB, 
H=[11 11 1 12], în cazul unei transmisii pe canal AWGN, funcţie 
de SNR (dB). 

Fig. 5.16 Schema unui codor duo-binar cu 16 stări, cu H=[11 11 1 12]10. 
Fig. 5.17 O comparaţie între două implementări ale algoritmului de 

decodare la TCMB pentru un canal cu fading Nakagami-5: 
algoritmul MAP şi aproximarea Max-Log-MAP. 

Fig. 5.18 Performanţele TCMB-ului în cazul transmisiei pe un canal cu 
fading plat de tip Nakagami, utilizând algoritmul de decodare Max-
Log-MAP: a) BER, b) FER, sunt trasate în funcţie de SNR pentru 
diferite valori ale parametrului m. Deasemenea, pentru câteva 
dintre aceste valori ale parametrului m, sunt reprezentate 
pragurile corespunzătoare limitei Shannon pe canale cu fading plat 
de tip Nakagami (pentru intrări gaussiene, căt si pentru intrări 
binare (m=1 şi m=∞)). 

Fig. 5.19 Performanţele a) BER şi b) FER pentru TCMB-urile de memorie 4 
şi pentru TC-urile clasice de memorie 3 (13/15) şi de memorie 4 
(23/31), pe canale cu fading plat de tip Nakagami (parametrul 
fading-ului m=5), utilizând algoritmul de decodare MAP. 
Deasemenea este reprezentat pragul corespunzător limitei 
Shannon cu intrări gaussiene pe canale cu fading plat de tip 
Nakagami. 

Fig. 5.20 Schema unui codor duo-binar cu 8 stări, cu H=[6 7 1 5]10. 
Fig. 5.21 Performanţele BER pentru cazul necodat şi codat, cu TCMB-uri de 

memorie 3, respectiv de memorie 4, pe canale cu fading plat de tip 
Rayleigh. BER este reprezentat în funcţie de media SNR (dB). 
Algoritmul de decodare implementat este algoritmul Max-Log-MAP. 

Fig. 5.22 Performanţele a) BER şi b) FER ale TC-urilor  duo-binare cu 8 
stări şi cu 16 stări pentru diferite valori ale factorului f. S-a folosit 
algoritmul de decodare MAP şi modulaţia QPSK. 

Fig. 5.23 Performanţele a) BER şi b) FER. O comparaţie între două 
implementări ale algoritmului de decodare ale TCMB-urilor (cu 
r=2), pe canal cu fading plat de tip Rayleigh: algoritmul MAP şi 
aproximarea sa Max-Log-MAP. TCMB-urile sunt bazate pe codurile 
RSC de memorie 3 (linie întreruptă) şi de memorie 4 (linie 
continuă). Lungimea cuvântului de cod este egală cu 2 752=1504 
biţi. 
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1. INTRODUCERE 
 
 
 Noi servicii de comunicaţii şi tehnologia informaţiei apar aproape zilnic şi 
cererile de a avea o capacitate de comunicaţie şi rate de transmisie din ce în ce mai 
mari continuă să crească. Acest progres spectaculos al comunicaţiilor se datorează, 
în mare măsură, creşterii performanţelor codurilor şi reducerii costului tehnologiei. 

Calitatea unui sistem numeric de comunicaţii este în general evaluată prin 
probabilitatea de eroare a simbolurilor recepţionate, sau rata erorii pe bit, BER (Bit 
Error Rate).  

Această probabilitate depinde de raportul semnal pe zgomot al mesajului, 
SNR (Signal to Noise Ratio), din canalul de comunicaţii. Cu cât SNR este mai mare, 
BER este mai mic. Pentru a ameliora calitatea unui sistem de comunicaţii numerice 
este necesară creşterea acestui raport. 

O soluţie de a scădea BER, fără creşterea SNR este codarea mesajulului de 
transmis. Operaţia de codare constă în a adăuga la mesajul de transmis simboluri, 
numite de redundanţă, după o lege dată. Necesitatea de a se introduce redundanţă 
în mesaj, pentru a se proteja contra erorilor de transmisie, este demonstrată în 
cadrul teoriei informaţiei, [BOR99]. 
 Pentru un mesaj lipsit de redundanţă, fiecare  simbol este esenţial şi astfel 
orice eroare de transmisie conduce la o pierdere ireversibilă de informaţie. În 
schimb, introducerea de simboluri de redundanţă va corela simbolurile mesajului 
codificat. Astfel, în anumite condiţii, simbolurile eronate în cursul transmisiei vor 
modifica legea de codare utilizată la emisie, ceea ce va permite detectarea, apoi 
eventual, corectarea erorilor. 
 În celebra sa lucrare din 1948, [SHA48], Shannon a demonstrat că o 
comunicaţie sigură este posibilă printr-un canal oricât de zgomotos dacă este 
îndeplinită condiţia ca rata de transmisie să fie mai mică decât capacitatea canalului. 
Totuşi, Shannon nu a propus soluţii explicite de codare a canalului pentru 
implementări practice. Astfel, vreme de aproape 60 de ani, cercetătorii au creat 
coduri, limitate ca performanţă de complexitatea decodării şi de complexitatea 
canalului. În urma cercetărilor efectuate s-au impus în principal două mari familii de 
coduri, codurile bloc şi codurile convoluţionale [PRO00]. 

În structura oricărui receptor digital există un detector. În prezent se 
utilizează două tipuri de detectoare, hard şi soft. Acestea din urmă utilizează valori 
ale unui raport de plauzibilitate. Prima soluţie, care conduce la o pierdere ireversibilă 
de informaţie pentru decodor, a dat naştere la algoritmi de decodare de tip algebric, 
bine adaptaţi la structura codurilor bloc [THI93]. A doua soluţie, permite decodorului 
să exploateze cel mai bine informaţia disponibilă, conduce la algoritmi de decodare 
de tip probabilist, utilizaţi în special pentru codurile convoluţionale [FAN63, VIT67]. 

Pentru a atinge cel mai bun rezultat din punct de vedere al BER-ului şi al 
complexităţii de implementare, în tehnicile de codare a informaţiei au fost imaginate 
diferite asocieri de coduri elementare. Una dintre aceste asocieri constă în 
concatenarea a două coduri elementare astfel încât simbolurile de la ieşirea primului 
codor, numit exterior, să fie aplicate la intrarea celui de al doilea, numit interior. În 
general concatenarea codurilor este realizată prin asocierea unui cod convoluţional, 
interior, cu un cod bloc, exterior. În cazul concatenării a două coduri convoluţionale, 
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[HAH89], pentru a atinge cel mai bun rezultat în urma concatenării, este  necesar ca 
decodorul interior să poată furniza decizii ponderate decodorului exterior.  

Decodarea codurilor convoluţionale este în general realizată pornind de la 
algoritmul Viterbi care furnizează decizii hard [OMU69, VIT71]. Acest algoritm nu 
poate fi utilizat decât pentru decodarea codului interior. Au fost propuse mai multe 
soluţii pentru a rezolva problema decodării codurilor convoluţionale cu decizii soft la 
ieşire. Bahl ş.a. [BCJR74] au propus să se decodeze codurile convoluţionale 
determinând simbolul cel mai plauzibil. Algoritmul propus se numeşte 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 ieşirea decodorului, de diferiţi autori printre care şi 
Berrou ş.a. [BAAF93]. Totuşi performanţele unei astfel de soluţii sunt încă destul de 
depărtate de cele previzionate de Shannon.  

O creştere semnificativă a performanţelor poate fi obţinută folosind 
decodarea “turbo”, prin optimizarea subsistemului din structura receptorului, format 
din decodoare şi detector. Această optimizare presupune aducerea unei părţi din 
informaţia de la ieşirea detectorului la intrarea primului decodor. Aceasta este aşa 
numita informaţie extrinsecă. Sistemul obţinut se numeşte turbo decodor, [BGT93]. 
Funcţionarea acestuia este iterativă, aportul informaţiei extrinseci la scăderea BER-
ului diminuându-se odată cu creşterea numărului de iteraţii.   

Din momentul apariţiei, turbo codarea a evoluat într-un ritm fără precedent, 
datorită eforturilor intense depuse de cercetătorii din domeniu. Ca urmare, turbo 
codurile au fost introduse şi în standarde, ca de exemplu standardul pentru 
comunicaţii mobile de generaţia a treia (3G) [HOT04]. În sistemele video de 
difuzare, unde întârzierea asociată sistemului este mai puţin critică decât în 
sistemele interactive, câştigurile în performanţă care pot fi atinse sunt şi mai 
impresionante. 

Conceptul de turbo codare a fost introdus în 1993, de către Berrou, Glavieux 
şi Thitimajashima, care au raportat rezultate excelente de câştig de codare [BGT93], 
apropiate de limita lui Shannon. Secvenţa de informaţie este codată de două ori, 
având un interleaver (dispozitiv de întreţesere) între cele două codoare (concatenate 
paralel) care serveşte la realizarea a două secvenţe de date aproximativ 
independente statistic una faţă de cealaltă. Cel mai des sunt utilizate codoarele 
convoluţionale recursive sistematice, RSC (Recursive Systematic Convolutional 
Code). Fiecare codor RSC, din structura unui turbo codor, produce o ieşire 
“sistematică“, care conţine secvenţa de informaţie originală, precum şi o secvenţă 
de informaţie de paritate. Cele două secvenţe de paritate pot fi apoi puncturate 
[VUY01, KBDN07], înainte de a fi transmise împreună cu secvenţa de informaţie 
originală. Această puncturare a informaţiei de paritate permite o gamă largă a 
ratelor de codare şi deseori este transmisă jumătate din informaţia de paritate de la 
fiecare codor.  Puncturarea coduce la creşterea ratei de codare, obţinându-se de 
exemplu o rată de codare a TC-ului egală cu 1/2, comparativ cu cazul nepuncturat, 
unde rata de codare este 1/3. 

În prezent turbo codurile se utilizează în cele mai moderne sisteme de 
comunicaţii. Un exemplu potrivit este cel al sistemelor fără fir (wireless). În cazul 
acestor sisteme canalele sunt variante în timp, deoarece propagarea se face pe mai 
multe căi. Acestea sunt numite canale cu fading. Majoritatea lucrărilor despre turbo 
coduri din literatura de specialitate tratează cazul canalului AWGN (Aditive White 
Gaussian Noise). Scopul acestei teze este studiul sistematic al comportării turbo 
codurilor pe canale cu fading plat. Diferenţa faţă de abordările anterioare este dată 
tocmai de acest caracter sistematic al studiului.  
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Capitolele 2 şi 3 reprezintă o introducere în teoria turbo codurilor, pe care 
am considerat-o necesară pentru ca teza să aibă un caracter unitar. Capitolul 4 
reprezintă partea centrală a tezei. Capitolul 5 se referă la modul în care acţionează 
ultima generaţie de turbo coduri, cele multi-binare, în cazul canalelor cu fading plat.  

Teza în continuare este structurată după cum urmează. 
În capitolul 2 am făcut o prezentare a codurile convoluţionale, a codării, 

respectiv decodării acestora. Deasemenea, am simulat şi am analizat spectrul 
ponderilor pentru diferite coduri convoluţionale, de memorie 2.  

În prima parte a capitolului 3 am descris, pe scurt, turbo codul. În 
continuare, am prezentat căteva tipuri de interleaver-e. Apoi, am propus, simulat şi 
analizat două noi tipuri de interleaver-e, şi anume: interleaver-ul bloc aleator în linie 
şi interleaver-ul bloc cu linii aleatoare. Tot în cadrul acestui capitol am făcut o 
prezentare a algoritmilor de decodare: Viterbi, MAP, Max-Log-MAP (Maximum-
Logarithm-MAP) şi Log-MAP (Logarithm-MAP). La sfârşitul capitolului am arătat 
performanţele algoritmilor de decodare MAP, Max-Log-MAP şi Log-MAP, prin 
intermediul rezultatelor pe care le-am obţinut cu ajutorul simulărilor. 

La începutul capitolului 4 am prezentat câteva noţiuni legate de propagarea 
radio în comunicaţiile mobile şi am prezentat pe scurt o clasificare a manifestărilor 
fading-ului în canale. Apoi, am analizat şi simulat comportarea turbo codurilor în 
diferite canale cu fading plat de tip: Rayleigh, Rice şi Nakagami. Deasemenea, am 
făcut o estimare a canalului, necesară pentru construcţia coeficientului Lc, utilizat în 
algoritmul de decodare MAP. 

În capitolul 5 am reprezentat, structurile unui turbo cod multi-binar cât şi 
codoarelor sale componente multi-intrare RSC. Apoi, am făcut o analiză a celor două 
metode de decodare, decodare pe bit şi decodare pe simbol, ce pot fi realizate în 
cadrul turbo codurilor multi-binare. Deasemenea, am analizat performanţele BER şi 
FER (Frame Error Rate) ale turbo codurilor puncturate şi a turbo codurilor multi-
binare puncturate cît şi cele ale turbo codurilor multi-binare în canalele AWGN şi cu 
fading plat (Rayleigh şi Nakagami).  

În capitolul 6 am prezentat principalele contribuţii şi concluzii pe care le-am 
avut, respectiv, obţinut în cadrul acestei lucrări. 
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2. CODURI CONVOLUŢIONALE 
 
 
 Codurile convoluţionale (CC) se utilizează frecvent în aplicaţii cum sunt: 
comunicaţiile spaţiale şi prin satelit, telefonia celulară, televiziunea digitală, Digital 
Video Broadcasting Terrestrial (DVB-T), etc., [VUY01]. Răspândirea lor este datorată 
structurii simple şi implementării facile a metodelor de decodare. 
 
 

2.1. Principiul codării convoluţionale 
 

Codurile convoluţionale introduse în 1954 de P. Elias [ELI54] reprezintă o 
clasă de coduri corectoare de erori având o mare aplicabilitate practică. Datorită 
simplităţii lor şi posibilităţii de a utiliza algoritmi de decodare de tip Soft Input Soft 
Output (SISO), CC-urile sunt cele mai utilizate coduri componente în turbo coduri. 

În cazul CC-urilor, fiecare bloc de n simboluri binare de la ieşirea codorului 
depinde atât de blocul de k simboluri binare prezent la intrarea sa, la momentul 
considerat, cât şi de m blocuri precedente [THI93]. În consecinţă CC-urile introduc 
un efect de memorie de ordinul m.  

Lungimea de constrângere a codului convoluţional, exprimată în biţi ai 
mesajului, este definită ca numărul de deplasări după care un bit al mesajului poate 
influenţa ieşirea decodorului. Într-un codor având un registru de deplasare cu m 
celule, şi memoria codorului egală cu m, sunt necesare K=m+1 deplasări pentru ca 
un bit al mesajului să intre în registrul de deplasare şi să iasă în final. Astfel 
lungimea de constrângere a codorului este K [HAY00].  

Principiul codorului convoluţional este prezentat în Fig. 2.1. Codorul este 
constituit: 

 

 
Fig. 2.1 Principiul de realizare a unui codor convoluţional. 
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- dintr-un sistem de m registre de întârziere, fiecare având o capacitate de k 
biţi, care memorează cele m blocuri de k simboluri de informaţie,  

- dintr-o mulţime de funcţii liniare, ce generează blocurile de n simboluri de 
la ieşire, 

- dintr-un convertor paralel-serie.  
Raportul R=k/n se numeşte rată de codare. 
Un cod convoluţional de rată R este o aplicaţie de la mulţimea matricilor 

(binare) cu un număr de k linii şi număr infinit de coloane către mulţimea matricilor 
(binare) cu un număr de n linii şi număr infinit de coloane, unde n>k [THI93]. 
 

nk MMC :  (2.1) 
 

Astfel, prin transformarea C, fiecărei matrici kMI , de forma : 
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i se ataşează o matrice nMV , de forma: 
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(2.3) 

 
Matricea I conţine biţii de informaţie, în ordinea KK       1100201 iiii k , iar 

matricea V secvenţa codată : KK       1100201 aaaa n . Dacă   jsjs ia pentru orice j 

pozitiv şi pentru orice ks 1 , atunci codul se numeşte sistematic. Făcând apel la 
o reprezentare polinomială, matricile I şi V se pot scrie ca, [BAK04a]: 
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Cu aceste notaţii, relaţia de codare,  poate fi scrisă astfel: 
 

DDD IGV , (2.5) 

 
unde G(D) se numeşte matricea generatoare a codului şi are forma: 
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(2.6) 

 
 
2.2. Tipuri de coduri convoluţionale 

 
În funcţie de forma polinoamelor gjs(D) şi a criteriului adoptat, codurile 

convoluţionale pot fi clasificate ca şi, [FOR90, HLY02]: 
1. Coduri sistematice, respectiv nesistematice.  

1.a) Dacă primele k linii din G(D) formează matricea unitate de ordinul k, Ik, 
atunci codurile sunt sistematice. La codurile sistematice, simbolurile de informaţie 
sunt plasate toate, fie la începutul fie la sfârşitul cuvântului de cod. Astfel, dacă cele 
k simboluri de informaţie, prezente la intrarea codorului din Fig. 2.1, sunt efectiv 
emise, adică se găsesc în mod explicit în blocul de n simboluri de la ieşirea codorului 
pe primele k poziţii, codul se numeşte cod sistematic [FOR70]. Altfel spus, în cazul 
codurilor sistematice biţii sau simbolurile de informaţie originale constituie parte din 
cuvântul de cod codat şi astfel, ei pot fi recunoscuţi în mod explicit la ieşirea 
codorului [HLY02]. 

1.b) Pentru codurile nesistematice, biţii din V sunt combinaţii liniare ale 
biţilor din I, neexistând biţi de informaţie şi de control ca şi în cazul precedent. 
2. Coduri recursive, respectiv nerecursive.  

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

2.b) Dacă polinoamele generatoare gjs(D) pot fi scrise sub forma: 
 

)(

)(
)(

Db

Da
Dg

js

js
js , 

 

(2.7) 

 
unde polinoamele ajs şi bjs sunt finite, şi dacă există cel puţin un polinom bjs(D)≠1, 
atunci codul este recursiv. 

Lungimea de constrângere este unul dintre parametri importanţi ai codurilor 
convoluţionale. O altă definiţie a sa este dată în relaţia de mai jos, [BAK04a]: 

 
DbDagradK sjsj

sj
,,

,
,max1 . (2.8) 

 
Pentru a ilustra codurile convoluţionale nerecursive şi nesistematice, în    

Fig. 2.2 se prezintă un exemplu de codor convoluţional de rată R=1/2 şi de lungime 
de constrângere K=m+1=3. Intrarea sa este constituită din blocurile de k=1 simbol 
de informaţie şi ieşirea sa de blocurile de n=2 simboluri codate. 
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Fig. 2.2 Exemplu de codor convoluţional nerecursiv, nesistematic (R=1/2, K=3). 
 
 

 Caracterul convoluţional al codurilor provine din faptul că fiecare ieşire a 
codorului este egală cu produsul de convoluţie dintre şirul de simboluri prezente  la 
intrarea codorului şi răspunsul codorului, definit prin polinoamele sale generatoare. 
În codorul din Fig. 2.2 ieşirile ai

k ; i=1, 2 sunt multiplexate de către un comutator, 
obţinându-se o singură secvenţă de cod, V. Relaţiile de calcul ale acestor secvenţe 
de ieşire sunt: 
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Cele două secvenţe generatoare sunt: 
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Ieşirile codorului fiind egale cu o combinaţie liniară a simbolurilor de 

informaţie, codul este liniar. Codurile convoluţionale sunt de asemenea definite 
pornind de la polinoamele lor generatoare exprimate în funcţie de variabila D (delay-
întârziere) echivalentă cu variabila Z-1 a transformatei Z [FOR70]. Considerând tot 
exemplul din Fig. 2.2, polinoamele generatoare ale acestui cod au expresiile: 
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0
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1
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(2.12) 
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şi: 

22

21

1 

1 

DDD

DD

G

G , 
 
(2.13) 

 
rezultând matricea generatoare G=[1+D2, 1+D+D2]. 

În general polinoamele generatoare ale codorului se exprimă în octal şi 
astfel, pentru cazul din Fig. 2.2, avem: 

 

octal) 7(în  1]  1  [1 

octal) 5(în  1]  0  [1 
2

1

G

G . 
 
(2.14) 

 
CC-urile nesistematice pot fi catastrofice. Codurile catastrofice sunt codurile 

pentru care un număr finit de erori în canalul de transmisie poate da naştere unui 
număr infinit de erori la ieşirea din decodor. O condiţie necesară şi suficientă, 
[BOR99], pentru apariţia erorilor catastrofice în cazul codurilor cu R=1/n este ca 
polinoamele generatoare să aibă factor comun.  

Astfel, dacă un cod de rată R=1/2 are polinoamele generatoare de forma 
G1(D)=1+D şi G2(D)=1+D2, el este un cod catastrofic, deoarece polinoamele 
generatoare îl au ca şi factor comun pe 1+D. Deoarece se face o sumare modulo 
doi, putem scrie: (1+D) (1+D)=1+D+D+D2=1+D2. După cum se observă din 
matricea generatoare, G, codorul din Fig. 2.2 nu generează un cod catastrofic. 

Pentru codurile sistematice, există cel puţin o secvenţă binară de informaţie 
de pondere infinită, care dă naştere unei secvenţe binare de pondere finită la ieşirea 
codorului. În consecinţă, codurile sistematice nu pot fi catastrofice.  

În Fig. 2.3 a) se prezintă schema generală a unui codor RSC, iar în Fig. 2.3 
b) un caz particular al acesteia. 

 
         a)                                                           b) 

Fig. 2.3 CC recursiv sistematic: a) schema generală, b) exemplu (R=1/2, K=3). 

 
 

În exemplul considerat matricea generatoare este de forma: 
 

⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡

2

2

1

1,1
DD

DG . 
 
(2.15) 
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În figura următoare este prezentat un exemplu de codor sistematic şi 
nerecursiv, NRSC (Non-Recursive Systematic Code), considerându-se rata R=1/2 şi 
lungimea de constrângere K=3, [BOR99]: 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 2.4 CC sistematic şi nerecursiv, R=1/2, K=3, G=1+D+D2. 
 
 

2.3. Reprezentarea grafică a codurilor convoluţionale 
 
Proiectarea algoritmilor de decodare poate fi simplificată dacă se utilizează 

reprezentări grafice ale CC-urilor. Reprezentarea cea mai uzuală şi mai bine 
adaptată este, în mod incontestabil, reprezentarea grafică sub forma unui trellis sau 
sub forma unei diagrame de stări. În continuare se prezintă diagrama trellis şi 
diagrama de stări pentru codorul convoluţional nesistematic din Fig. 2.2, [THI93]. 

 
Diagrama trellis 

 
Fiecare bloc de n=2 simboluri de la ieşirea acestui codor depinde de blocul 

de k=1 simbol prezent la intrarea sa dar şi de m=2 blocuri de k simboluri conţinute 
în memoria sa. Aceste mk=2 simboluri definesc starea codorului. Se notează cu 
S0=(00), S1=(01), S2=(10) şi S3=(11), cele patru stări posibile ale codorului din  
Fig. 2.2. Oricare ar fi starea iniţială a codorului, după m+1=3 întârzieri la intrarea 
codorului, toate stările au fost atinse. 

Funcţionarea codorului poate fi explicată ţinând seama doar de stările sale şi 
de tranziţiile dintre acestea, numite ramuri (ramificaţii, braţe). Diagrama trellis 
astfel obţinută este reprezentată în Fig. 2.5, pentru codorul convoluţional din       
Fig. 2.2, presupunând ipoteza că starea sa iniţială era S0=(00). 

Ramurile reprezentate prin linii punctate corespund prezenţei unui simbol de 
informaţie egal cu 1, la intrarea codorului, şi ramurile reprezentate prin linii pline, 
unui simbol de informaţie egal cu 0. Fiecărei ramuri i s-a asociat valoarea cuplului 
binar disponibil la ieşirea codorului. 

După m+1 întârzieri, oricare ar fi starea iniţială a codorului, trellis-ul se 
repetă. Din fiecare nod pleacă 2k ramuri (în cazul de faţă sunt două ramuri) şi în 
fiecare nod converg 2k ramuri. 

Pornind de la starea S0=(00) în momentul t=0, de exemplu, vedem că 
există patru căi care permit atingerea stării S0=(00) în momentul t=4. 

 
00 00 00 00 → calea 1 
00 11 01 11 → calea 2 
11 10 10 11 → calea 3 
11 01 11 00 → calea 4 

 
 

i

DD
i

c
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Fig. 2.5 Trellis-ul codorului convoluţional din Fig. 2.2. 
 
 

Diagrama de stări 
 
Diagrama de stări este o altă reprezentare a funcţionării unui codor 

convoluţional, în care timpul nu apare în mod explicit. Această diagramă, care se 
poate deduce din trellis, nu reţine decât diferitele stări ale codorului şi felul în care 
acestea comunică. 

În Fig. 2.6 s-a reprezentat diagrama de stări asociată codorului 
convoluţional din Fig. 2.2. Diagrama de stări permite evaluarea funcţiei de transfer a 
codorului, care va fi utilizată pentru calculul performanţelor codului. 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

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

Diagramele de stări corespunzătoare codurilor convoluţionale din Fig. 2.3 b) şi     
Fig. 2.4 sunt prezentate în Fig. 2.7. 
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a) b) 
 

Fig.  2.7 Diagramele de stări pentru codoarele convoluţionale: a) RSC; b) NRSC. 
 
 

2.4. Distanţa liberă 
 
La fel ca pentru codurile bloc, distanţa minimă a CC este un parametru  

fundamental, deoarece determină capacitatea de control a erorii când numărul 
mediu de erori raportat la numărul de cuvinte de cod este mic. Oricum, procesul de 
estimare a distanţei este mai complex în cazul codului convoluţional decât în cazul 
unui cod bloc deoarece această operaţie depinde de tipul de decodor folosit. Mai 
precis depinde de numărul de cadre, m, folosit de decodor [WAD00] (Fig. 2.8). 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 2.8 Cadrele folosite de un decodor convoluţional binar. 
 
 
Distanţa minimă dm, de ordin m, a unui CC este minimul distanţelor 

Hamming dintre toate perechile posibile ale secvenţelor codate sau ale cuvintelor de 
cod de lungime de m cadre (sau ramuri) ce diferă în cadrul lor iniţial: 

 
11  ,, vuvudmind mmHm , (2.16) 
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unde, primele m cadre ale celor două cuvinte de cod sunt notate um şi vm.  
Fără a pierde din generalitate, relaţia (2.16) se poate reduce la găsirea 

distanţei Hamming minime de la cuvântul specific la oricare din celelalte cuvinte de 
cod.  În consecinţă, distanţa minimă a unui CC reprezintă numărul minim de ”1” din 
toate cuvintele de cod care nu au toţi biţii de informaţie egali cu zero.  

Conform teoremei care afirmă că distanţa minimă, d, a unui cod liniar este 
egală cu ponderea Hamming minimă a vectorilor nenuli, rezultă că pentru 
determinarea distanţei minime trebuie identificată pe trellis-ul asociat codului 
studiat, calea cu ponderea cea mai mică. Prin ponderea unei căi se înţelege numărul 
de simboluri de „1” care apar pe acea cale. De exemplu, folosind Fig. 2.2, se 
identifică calea de pondere minimă (este cea marcată cu linie îngroşată). 

Odată ce dm a fost determinată putem folosi acelaşi mecanism de control al 
erorii ca şi pentru codurile bloc. CC poate corecta orice structură de t erori sau mai 
puţin de t erori din oricare m cadre adiacente, dacă este satisfăcută condiţia: 

 
12tdm . (2.17) 

 
Un decodor convoluţional poate corecta orice structură (izolată) de t sau mai 

puţine erori care apar într-o secvenţă continuă de mn simboluri. După cum am 
menţionat mai sus distanţa minimă, dm, depinde de tipul de decodare utilizat. 

De exemplu, tehnicile simple de decodare cu logică de prag  au o memorie 
de decodare egală cu doar o lungime de constrângere. Cea mai importantă distanţă 
măsurată pentru codurile convoluţionale corespunde lui m  şi este denumită 
dfree, distanţă liberă. Această distanţă este potrivită pentru metodele de decodare 
probabilistice, cum ar fi decodarea Viterbi şi decodarea secvenţială, din moment ce 
aici memoria de decodare este în principiu nelimitată. Pentru a găsi distanţa liberă în 
diagrama trellis din Fig. 2.5, se examinează toate căile care pleacă din starea zero şi 
se întorc la această stare. Calea cu ponderea Hamming minimă ne dă dfree, care în 
cazul codului din Fig. 2.2 rezultă a fi dfree=5, corespunzător cuvântului de cod: 
110111. 

 
 
2.5. Funcţia de transfer asociată unui cod 

convoluţional 
 
Funcţia de transfer a codului este utilizată pentru a determina distribuţia 

ponderilor Hamming ale diferitelor căi care diverg de la calea nulă şi apoi converg 
din nou spre ea. Ea se poate calcula pornind de la diagrama de stări, scindând 
starea S0=(00) în două stări (starea Si şi starea Sf), apoi aducând pe fiecare ramură 
un cuplu DjBi unde exponenţii acestor argumente indică: pentru D - ponderea 
secvenţei emise, pentru B - ponderea secvenţei de intrare corespunzătoare (0 sau 
1).  Graful ataşat diagramei de stări din Fig. 2.6 este prezentat în Fig. 2.9. 
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Fig. 2.9 Graful corespunzător diagramei de stări din Fig. 2.6. 

 
 

Prezenţa lui B semnifică faptul că la intrarea codorului bitul de informaţie, i, 
a fost 1. Gradul lui D ne dă ponderea secvenţei emise, adică numărul de unu-ri din 
această secvenţă. 
Funcţia de transfer  T(D, B) a codului este definită de următoarea relaţie: 

 

i

f
S
S

BDT , . 
 

(2.18) 

 
Utilizând graful din Fig. 2.9, putem să scriem următoarele ecuaţii: 
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f

, 

 
 
(2.19 a) 

 
rezultă: 

 

if BSDBDS 5)21( . (2.19 b) 

 
După rezolvarea acestui sistem de patru ecuaţii, se obţine funcţia de transfer a 
codului: 
 

BD
BD

S
S

BDT
i

f
21

),(
5

. 
 
(2.20) 

 
Dezvoltând funcţia de transfer T(D, B) în serie de puteri, putem să scriem [GLJ96]: 
 

∑
0

152),(
k

kkk BDBDT . 
 
(2.21) 
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Această dezvoltare în serie arată că există 2k căi de pondere Hamming 
(k+5) şi că acestea corespund respectiv secvenţelor de ponderi (k+1) de la intrarea 
codorului. Exponentul  variabilei D, în primul termen al dezvoltării în serie de puteri 
a funcţiei de transfer, pentru k=0, este egal cu distanţa liberă dfree a codului (pentru 
exemplul nostru dfree=5). 

Pentru un cod de rată R=k/n, probabilitatea de eroare Peb poate fi mărginită 
superior de următoarea relaţie: 

 

1,

,1

BD
eb B

BDT
k

P ,  
(2.22) 

 
unde T(D,B) este funcţia de transfer a codorului şi  este o mărime ce depinde de 
tipul canalului utilizat. 
În continuare se prezintă valorile lui  pentru două canale clasice. 
 
1. Canal cu ieşire binară: 
 

∑
1

0
10

j
jj pp , 

 
(2.23) 

 
unde pi,j, i=0,1 este probabilitatea ca un eşantion binar de la intrarea decodorului să 
fie egal cu j, condiţionată de emisia, de la codor, a unui element binar având 
valoarea i. 
 
2. Canal cu ieşire continuuă: 
 

∫ dyypyp 10 , 
 

(2.24) 

 
unde pi(y), i=0,1 reprezintă densitatea de probabilitate a eşantioanelor analogice de 
la intrarea decodorului, condiţionată de emisia de la codor a unui element binar 
având valoarea i. 
Pentru a ilustra calculul probabilităţii de eroare voi considera două exemple: 
 
1. Canal binar simetric 
 

Se cunoaşte că intrarea şi ieşirea unui canal binar simetric sunt alcătuite din 
elemente binare, din alfabetul {0,1}. Cantitatea pi,j, i=0,1, ce apare în relaţia 
(2.23), reprezintă aşadar probabilitatea de tranziţie a canalului. Notând cu p 
probabilitatea de eroare din canal, se obţine: 

 
pp ji, , dacă  ji , 

pp ji, 1 , dacă  ji . 

 
(2.25) 

 
Rezultă că  va fi egală cu: 
 

pp 12 . (2.26) 
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Considerând codorul convoluţional din Fig. 2.2 (k=1 şi n=2) şi ţinând cont de faptul 
că: 

 

2

5

21

,

DB

D
B

BDT , 
 
(2.27) 

 
probabilitatea de eroare Peb, conform relaţiei (2.22), este mărginită superior de: 
 

2

5

141

132

pp

pp
Peb . 

 
(2.28) 

 
Dacă se consideră o modulaţie binară (modulaţie de fază cu două sau 4 

stări), probabilitatea de eroare p pe canalul binar simetric este egală cu: 
 

02
1

N
RE

erfcp b . 
 
(2.29) 

 
unde Eb reprezintă energia pe element binar de informaţie transmis, erfc este 
funcţia eroare, R=1/2 reprezintă rata codului, iar N0 este densitatea spectrală de 
putere unilaterală a zgomotului.  
 
2. Canal AWGN 
 

Ieşirea unui canal AWGN (zgomot aditiv alb gaussian) fiind formată din 
eşantioane analogice, mărimile pi(y), i=0,1 reprezintă densităţile de probabilitate 
condiţionate ale acestor eşantioane. Mărimea  definită de relaţia (2.24) este egală 
cu: 

 

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
∫ 0

10 exp
N
RE

dyypyp b , 
 
(2.30) 

 
şi probabilitatea de eroare pe element binar de informaţie, pentru codul 
convoluţional din Fig. 2.2, poate fi mărginită superior conform relaţiei (2.22) şi 
utilizând relaţia (2.27) rezultă: 
 

22/

2/5
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21 ⎟
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⎝
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NE
eb

b

b

e

eP . 
 
(2.31) 

 
Calculul marginii superioare a probabilităţii de eroare Peb plecând de la 

relaţia (2.22) necesită determinarea funcţiei de transfer a codorului. Din păcate 
numărul de stări ale codorului creşte exponenţial în funcţie de lungimea sa de 
constrângere, iar calculul funcţiei de transfer devine dificil de efectuat pe măsură ce 
lungimea de constrângere depăşeşte câteva unităţi. Această problemă poate fi 
rezolvată prin înlocuirea funcţiei de transfer cu dezvoltarea sa în serie, în expresia 
(2.22) a marginii superioare a probabilităţii de eroare. 
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Pentru codorul din Fig. 2.2 luând B=1 în relaţiile (2.21) şi (2.27), şi 
dezvoltând în serii de puteri rezultă: 
 

d

dd
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dd
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(2.32) 

 
Probabilitatea de eroare va fi marginită superior de: 
 

d

d

d

BD
eb d

B
BDTP ∑

5

5

1,
42, . 

 
(2.33) 

 
Notând: 
 

42 5 ddw d , (2.34) 

 
şi remarcând că d=5 este distanţa liberă a codului, expresia (2.33) se poate scrie 
mai general, pentru un cod de rată k/n, sub forma: 
 

d

dd
eb

f

dw
k

P ∑1 . 
 
(2.35) 

 
Ansamblul de coeficienţi n(d) şi w(d) este numit spectrul de distanţă al codului. 
 
 
2.6. Simularea spectrului ponderilor 
 

În literatură, [THI93], am găsit spectrul ponderilor doar pentru un număr 
redus de coduri convoluţionale de rată R=1/2 şi lungime de constrângere K=3. În 
tabelul următor am reprezentat, cu ajutorul propriilor simulări, [BAK04a], spectrul 
ponderilor (coloana n(d)) pentru toate codurile convoluţionale, exceptând codurile 
convoluţionale recursive şi nesistematice, RNSC (Recursive Non-Systematic Code), 
unde:  

- d reprezintă ponderea căii,  
- n(d) este numărul de căi de pondere d,  
- w(d) este suma ponderilor din secvenţele de informaţie corespunzătoare 
celor n(d) căi. 
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 Tabel 2.1 Spectrul ponderilor pentru codurile convoluţionale de rată 1/2 şi K=3. 
Cod 

d 
NRSC[1,5]      (1)   
n(d)      w(d) 

NRSC[1,7]      (2) 
n(d)    w(d) 

RSC[1,7/3]    (3)  
n(d)     w(d) 

RSC [1,1/5]    (4)   
n(d)     w(d) 

1 
2 
3 
4 
5 
6 
7 
8 
9 
10 
11 
12 
13 
14 
15 
16 

 0           0 
 0           0 
 1           1 
 1           2 
 1           3 
 2           6 
 4          14 
 7          30 
 11        57 
 17        102 
 27        181 
 44        324 
 72        580 
117       1028 
189       1801 
305       3130 

0           0 
0           0 
0           0 
2           3 
0           0 
5          15 
0           0 
13         58 
0           0 
34         201 
0           0 
89         655 
0           0 
233       2052 
0           0 
610       6255 

 0           0 
 0           0 
 0           0 
 1           2 
 2           4 
 2           6 
 5           18 
 8           32 
13          62 
24          128 
40          236 
69          452 
120        856 
205        1586 
354        2956 
610        5458 

0            0 
0            0 
1            2 
3            6 
5            10 
8            18 
12          29 
19          49 
31          84 
51          145 
81          239 
130        401 
210        678 
341        1151 
553        1944 
885        3218 

Cod 
d 

RSC[1,7/5]     (5)   
n(d)     w(d) 

RSC[1,1/7](6)   
n(d)      w(d) 

RSC[1,3/7]    (7)  
n(d)      w(d) 

RSC[1,5/7]     (8)   
n(d)      w(d) 

1 
2 
3 
4 
5 
6 
7 
8 
9 
10 
11 
12 
13 
14 
15 
16 

0           0 
0           0 
0           0 
0           0 
1           2 
2           6 
4           14 
8           32 
16         72 
32         160 
64         352 
128       768  
256       1664 
512       3584        
1024     7680 
2048     16384 

0            0 
0            0 
0            0 
2            5 
0            0 
5            15 
0            0 
13          46 
0            0 
34          139 
0            0 
89          413 
0            0 
233        1210 
0            0 
610        3505 

0            0 
0            0 
0            0 
1            2 
2            6 
2            6 
5            17 
8            32 
13          55 
24          112 
40          204 
69          376 
120        704 
205        1284 
354        2354 
610        4302 

0            0 
0            0 
0            0 
0            0 
1            3 
2            6 
4            14 
8            32 
16          72 
32          160 
64          352 
128        768 
256        1664 
512        3584 
1024      7680 
2048      16384 

Cod 
d 

NRNSC[3,7]    (9)  
n(d)      w(d) 

NRNSC[5,7]  (10)  
n(d)      w(d) 

1 
2 
3 
4 
5 
6 
7 
8 
9 
10 
11 
12 
13 
14 
15 
16 

0            0 
0            0 
0            0 
1            2 
2            4 
2            8 
5            21 
10          48 
15          87 
28          188 
54          394 
85          698 
146        1350 
269        2664 
460        4906 
770        9008 

0           0 
0           0        
0           0 
0           0 
1           1 
2           4 
4           12 
8           32 
16         80 
32         192 
64         448 
128       1024 
256       2304 
512       5120 
1024     11264 
2048     24576 

BUPT



  Coduri convoluţionale - 2 32 

În continuare, pe baza rezultatelor pe care le-am obţinut, am făcut o analiză a 
acestor coduri.  

O primă comparaţie ce se poate face pe baza tabelului 2.1 este din punct de 
vedere al distanţei minime a codului. Astfel, există : 

- două coduri cu distanţa minimă dmin=3, codul nerecursiv şi sistematic, 
NRSC[1,5] şi codul recursiv şi sistematic, RSC[1,1/5],  

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

- iar codurile: RSC[1,7/5], RSC[1,5/7] şi NRNSC[5,7] au dmin=5.  
Am notat în paranteze matricea generatoare în octal. De exemplu, lui 

G(D)=[1,1/(1+D2)] îi corespunde G=[1,1/5]. Distanţa minimă superioară a ultimelor 
3 coduri, specificate mai sus, indică o superioritate din punctul de vedere al 
capacităţii de corecţie, fapt ce se va manifesta, în special la raporturi 
semnal/zgomot mari, unde sunt importante cuvintele (căile) de ponderi mici. În   
Fig. 2.10 se prezintă spectrul ponderilor codului recursiv şi sistematic, RSC[1,5/7]: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

a) 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

b) 
 

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

Pe baza observaţiilor anterioare şi datorită faptului că funcţia w(d) ia 
valoarea 1 pentru codul  NRNSC[5,7] şi 2 pentru codul RSC[1,7/5] pentru dmin=5, se 
poate concluziona că cel mai performant cod la SNR-uri  mari va fi NRNSC[5,7], 
[BAK04a]. La SNR-uri mici, vor conta căile cu ponderi mari. Cu alte cuvinte, aici se 
recomandă codurile NRSC[1,7] şi RSC[1,1/7] sau chiar NRSC[1,5] şi RSC[1,3/7]. 
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3. TURBO CODURI 
 
 

Dintre toate metodele de corecţie a erorilor cunoscute până astăzi, turbo 
codurile (TC) alături de codurile LDPC (Low-Density Parity-Check), [CFRU01, 
BCVSV02] se apropie cel mai mult de limita lui Shannon [SHA48], limita teoretică a 
ratei maxime de transfer a informaţiei printr-un canal cu zgomot. Datorită 
performanţelor lor apropiate de capacitatea lui Shannon, TC-urile, încă de la 
introducerea lor [BGT93], au beneficiat de o atenţie deosebită. Astfel, din momentul 
apariţiei lor, TC-urile au fost studiate pe larg şi adoptate în mai multe sisteme de 
comunicaţii.  

Turbo codurile sunt atractive, în special, pentru sistemele de comunicaţii 
mobile, fiind incluse în standardele celulare de generaţia a treia (3G), cum ar fi: 
Sistemul de Telecomunicaţii Mobile Universal (UMTS-Universal Mobile 
Telecommunications System), cunoscut şi sub denumirea de Acces Multiplu prin 
Divizare în Cod de Bandă Largă (WCDMA-Wideband Code Division Multiple Access), 
[TSG99] şi CDMA2000, [TIA02]. Deasemenea, sunt incluse şi în standardele video 
de difuzare digitală (DVB- Digital Video Broadcasting)  de la canal spre satelit (DVB-
RCS), [[ETSI03]] în sistemul de distribuţie terestră (DVB-RCT), [ETSI02] cât şi în 
standardele 802.16-2004 (deseori numit 802.16d), [STAND04] şi 802.16e-2005 
(care este o îmbunătăţire a standardului 802.16-2004 şi care este deseori numit 
802.16e) [STAND05], primul standard făcând 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, şi suportul pentru mobilitate. 

Secvenţa de informaţie este codată de două ori, având un interleaver între 
cele două codoare. Rolul interleaver-ului este acela de a se asigura că cele două 
secvenţe de biţi codate sunt independente una faţă de cealaltă, datorită amestecării 
biţilor de informaţie de către acesta. Cel mai des sunt utilizate codoarele RSC cu 
ieşire sistematică care este echivalentă cu sevenţa de informaţie originală, precum 
şi o secvenţă de informaţie de paritate. Cele două secvenţe de paritate pot fi apoi 
puncturate înainte de a fi transmise împreună cu secvenţa de informaţie originală a 
decodorului. Această puncturare a informaţiei de paritate permite o gamă largă a 
ratelor de codare şi deseori este transmisă jumătate din informaţia de paritate de la 
fiecare codor.  Împreună cu secvenţa de date originală acesta conduce la o rată de 
codare 1/2. 

Două decodoare RSC sunt utilizate la decodare. Trebuie utilizaţi algoritmi 
speciali de decodare, care să accepte intrări soft şi care generează ieşiri soft pentru 
secvenţa decodată. Aceste intrări şi ieşiri soft furnizează o indicaţie asupra faptului 
că un bit oarecare a fost 0 sau 1, precum şi raportul de plauzibilitate care dă 
probabilitatea ca bitul respectiv să fi fost corect decodat. Turbo decodorul operează 
în mod iterativ. În prima iteraţie primul decodor RSC furnizează ieşiri soft dând o 
estimare a secvenţei de date originale bazate doar pe intrările soft furnizate de 
canal. De asemenea el furnizează o ieşire extrinsecă. Ieşirea extrinsecă pentru un 
bit dat nu se bazează numai pe intrarea canalului corespunzătoare acestui bit ci şi 
pe informaţia biţilor vecini şi pe constrângerile impuse de către codul ce a fost 
utilizat. Această ieşire extrinsecă de la primul decodor, este utilizată de către cel de-
al doilea decodor RSC, ca informaţie a-priori, şi această informaţie împreună cu 
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intrările canalului sunt utilizate de către cel de-al doilea decodor RSC  pentru a 
genera ieşirea sa soft şi informaţia sa extrinsecă. În ceea de a doua iteraţie 
informaţia extrinsecă a celui de-al doilea decodor, de la prima iteraţie, este utilizată 
ca informaţie a-priori de primul decodor, şi, utilizând această informaţie a-priori, 
decodorul poate decoda corect mai mulţi biţi faţă de prima iteraţie. Acest ciclu poate 
continua, la fiecare iteraţie, ambele decodoare RSC producând o ieşire soft şi 
informaţie extrinsecă bazate pe intrările canalului şi pe informaţia a-priori, obţinută 
din informaţia extrinsecă provenită de la celălalt decodor. După fiecare iteraţie, BER 
scade, dar îmbunătăţirile obţinute cu fiecare iteraţie se micşorează pe măsură ce 
numărul de iteraţii creşte, astfel că din motive de complexitate sunt utilizate de 
obicei între 4 şi 15 iteraţii.  

În lucrarea lor de început, Berrou ş.a., au invocat o versiune modificată a 
algoritmului de decodare MAP, datorită lui Bahl ş.a., [BCJR74], în structura iterativă 
de mai sus pentru decodarea codurilor componente. Acest algoritm, clasic, conduce 
la o probabilitate  minimă a erorii pe bit. De la apariţia turbo codurilor s-a depus un 
efort mare pentru a reduce complexitatea  decodorului, de către diverşi cercetători, 
ca  Robertson, Villebrun şi Hoher [RVH95], Berrou ş.a. [BAAF93], Goff, Glavieux şi 
Berrou [GGB94]. Robertson şi Worz [ROW98] sugerează utilizarea codurilor 
împreună cu scheme de modulaţie care folosesc eficient banda de frecvenţe. 
Lucrările lui Benedetto şi Montorsi [BEM96a, BEM96b] respectiv Perez ş.a. [PSC96] 
au facilitat înţelegerea cauzelor performanţelor excelente ale turbo codurilor. Un 
număr de contribuţii similare au fost aduse de către Hagenauer, Offer şi Papke 
[HOP96] şi de Pyndiah [PYN97], care extind conceptul de turbo şi la codurile bloc 
concatenate în paralel. Bărbulescu şi Peitrobon [BAP94], ca şi un număr de alţi 
autori, alocă o mare importanţă realizării interleaver-ului. 

Din punctul de vedere al concatenării codurilor convoluţionale componente 
de la codor, respectiv, decodor, rezultă următoarele scheme: coduri convoluţionate 
concatenate paralel (turbo codurile), coduri convoluţionale concatenate serie şi 
coduri convoluţionale concatenate hibrid. În paragraful 3.3 se prezintă codurile 
convoluţionale concatenate paralel. 

 
 

3.1. Turbo codorul 
    

 Structura generală utilizată în turbo codor este prezentată în Fig. 3.1, 
[BGT93]. Sunt utilizate două coduri componente pentru a coda biţii de intrare şi un 
interleaver plasat între cele două codoare.   

 
 

 
 

Fig. 3.1 Schema unui turbo codor.  
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În general sunt utilizate codurile RSC, ca şi coduri componente, dar este 
posibil de a se obţine performanţe bune, utilizând o structură ca cea din Fig. 3.1, cu 
ajutorul altor coduri componente, cum ar fi codurile bloc, propuse de Hagenauer, 
Offer şi Papke [HOP96]. De asemenea, este posibil să se utilizeze mai mult de două 
coduri componente.  

Ieşirile celor două codoare componente sunt mai apoi puncturate [THI93] şi 
multiplexate. De obicei ambele coduri componente RSC sunt de rată 1/2, dând un 
bit de paritate şi un bit sistematic pentru fiecare bit de intrare.  
 Pentru a obţine un turbo codor cu o rată de codare R=1/2, trebuiesc 
puncturaţi jumătate din biţii de ieşire ai fiecăruia dintre codoare. Astfel, se transmit 
toţi biţii sistematici ai primului codor RSC şi jumătate din biţii de paritate ai fiecărui 
codor. De precizat că biţii sistematici sunt foarte rar puncturaţi, deoarece aceasta 
degradează dramatic performanţa codului. În Fig. 2.3 b) s-a prezentat un cod RSC 
de rată 1/2 şi lungime de constrângere K=3, ce poate fi folosit ca şi cod component 
în Fig. 3.1. Codurile concatenate în paralel au fost propuse şi analizate de Claude 
Berrou ş.a. în articolul din 1993, [BGT93]. 

Îmbunătăţiri considerabile în performanţă ale turbo codurilor se datorează 
interleaver-ului utilizat între cele codoare şi a utilizării codurilor recursive ca şi 
coduri componente. Articolele publicate de Benedeto şi Montorsi [BEM96a, BEM96b] 
încearcă să explice remarcabilele performanţe ale turbo codurilor, ajungând la 
concluzia că turbo codurile pot avea un câştig al performanţei proporţional cu 
lungimea interleaver-ului utilizat. Complexitatea decodării per bit nu depinde de 
lungimea interleaver-ului. Aşadar pot fi obţinute perfomanţe foarte bune cu o 
complexitate rezonabilă prin utilizarea interleaver-elor foarte lungi. Însă, în multe 
aplicaţii importante, precum transmisiile vocale, lungimile blocurilor de date extrem 
de mari nu sunt practice, datorită întârzierii rezultate. 

  
 
 

3.2. Turbo decodorul 
 

Structura generală a unui decodor iterativ este reprezentată în Fig. 3.2. 
Două componente decodoare sunt conectate prin interleaver-e, într-o structură 
similară cu cea de la codor. Aşa cum se observă din figură, fiecare decodor are trei 
intrări: biţii de ieşire din canal codaţi sistematic, biţii de paritate transmişi de către 
codul component asociat şi informaţia de la celălalt decodor numită informaţie       
a-priori. Decodoarele componente au de explorat ambele intrări provenite din canal 
şi această informaţie a-priori. Ele trebuie de asemenea să furnizeze şi (cele ce sunt 
cunoscute ca şi) ieşiri soft  pentru biţii decodaţi. Aceasta înseamnă că, la fel cum 
furnizează secvenţa de biţi de la ieşire decodată, decodoarele componente trebuie 
să genereze probabilităţile de decodare corectă, asociate pentru fiecare bit. Ieşirile 
soft sunt tipic reprezentate în termenii aşa numiţilor logaritmi de rapoarte de 
plauzibilitate, (Log Likelihoods Ratios), LLRs. Polaritatea LLR-ului determină semnul 
bitului, în vreme ce amplitudinea sa cuantifică probabilitatea deciziei corecte. 

Turbo decodorul din Fig. 3.2 lucrează iterativ, în prima iteraţie primul 
decodor component preia doar valorile ieşirilor canalului şi produce o ieşire soft ca o 
estimare a biţilor de date. Ieşirea soft a primului decodor este apoi utilizată ca 
informaţie adiţională de cel de al doilea decodor împreună cu ieşirile canalului pentru 
a calcula estimaţii săi pentru biţii de date.  
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Fig. 3.2 Schema turbo decodorului. 
 
 
Acum cea de a doua iteraţie poate să înceapă, primul decodor decodează din nou 
ieşirile din canal, dar de data aceasta cu o informaţie adiţională despre valorile 
biţilor de intrare furnizată de ieşirea celui de-al doilea decodor în prima iteraţie. 
Această informaţie adiţională permite primului decodor să obţină un set de ieşiri soft 
de acurateţe mai mare, care este apoi utilizat de cel de-al doilea decodor ca 
informaţie a-priori. Acest ciclu este repetat şi cu fiecare iteraţie rata de eroare per 
bit a biţilor decodaţi, tinde să scadă. Însă, îmbunătăţirea performanţei cu creşterea 
numărului de iteraţii descreşte. Astfel, din motive de complexitate, sunt utilizate 
uzual doar un număr de 8 iteraţii. 

Datorită întreţeserii utilizată la codor, trebuie întreţesut şi de-întreţesut LLR-
ul care este utilizat pentru a reprezenta valorile soft ale biţilor, aşa cum se vede în      
Fig. 3.2. În plus, datorită naturii iterative a decodorului, trebuie avut grijă să nu se  
reutilizeze aceeaşi informaţie mai mult de o dată la fiecare pas de decodare. Din 
acest motiv a fost utilizat conceptul aşa numitei informaţii extrinseci şi intrinseci în 
articolul scris de Berrou ş.a. [BGT93]. Alte decodoare, neiterative, care dau o 
decodare optimală a turbo codurilor au fost propuse, [BRH00, BRH97]. Însă 
îmbunătăţirea în performanţă, comparativ cu decodoarele iterative, s-a găsit a fi de 
doar 0,35 dB [HLY02], şi sunt foarte complexe. Aşadar schema prezentată în       
Fig. 3.2 este utilizată cel mai des. 

 
 

3.3. Concatenarea paralelă a codurilor convoluţionale 
 
În cadrul acestei teze, în primele simulări realizate, am utilizat codurile 

convoluţionale concatenate în paralel (turbo codurile), nepuncturate. Schema 
generală a unui turbo cod, TC, este prezentată în Fig. 3.3. 

Secvenţa de informaţie, notată u, este codată de către codorul C1 rezultând 
secvenţa de paritate x1. Aceeaşi secvenţă de biţi, u, este furnizată, însă în altă 
ordine obţinută prin întreţesere cu ajutorul interleaver-ului „I”, codorului C2, care 
generează la rândul său, secvenţa de paritate x2.  
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Fig. 3.3 Coduri convoluţionale concatenate paralel. 
 
 
Secvenţele rezultate x0=u, x1 şi x2, prin multiplexare şi modulare (operaţii omise în 
Fig. 3.3) se transformă în semnalul ce va fi emis în canal. La ieşirea acestuia, prin 
demodulare şi demultiplexare rezultă secvenţele (soft) recepţionate, 
corespunzătoare: y0, y1 şi y2. 

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

yup

yup
uLLR

i

i
i 0

1
ln  

 
(3.1) 

 
În figură este prezentat doar logaritmul raportului de plauzibilitate al primului 
decodor, notat LLR1 şi informaţia extrinsecă destinată celuilalt decodor. 

Fiecare decodor primeşte informaţie extrinsecă şi pe baza ei şi a secvenţelor 
venite din canal (y0 şi y1 respectiv y0 întreţesută şi y2) furnizează la rându-i 
informaţie extrinsecă. Acest proces se repetă iterativ de un anume număr de ori 
(impus sau calculat, funcţie de tipul turbo codului). După efectuarea tuturor 
iteraţiilor se ia o decizie hard asupra logaritmului raportului de plauzibilitate generat 
după ultima iteraţie de unul din cele două decodoare (în Fig. 3.3 s-a ales LLR1). 
Secvenţa rezultată constituie ieşirea turbo decodorului. 

 
 
3.4. Dispozitive de întreţesere 
 
Întreţeserea este o tehnică de creştere a capacităţii de corecţie a erorii de 

codare. A fost deseori utilizată împreună cu codarea controlată a erorilor pentru 
canalele cu erori în rafală [VUY01]. Un exemplu este cel al canalului cu fading 
multicăi, la care variaţiile de semnal datorate propagării multicăi determină adeseori 
scăderea nivelului semnalului sub cel al nivelului zgomotului, ducând la un număr 
mare de erori. 

O metodă efectivă de reducere a acestor erori este aceea de a insera un 
interleaver între codor şi intrarea canalului. Datele codate sunt reordonate de 
interleaver şi apoi transmise în canal. La receptor, de-interleaver-ul realizează 
operaţia inversă, pentru a reda datele în ordinea originală.  
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Ca rezultat al acestei operaţii de întreţesere şi de-întreţesere, erorile în rafală sunt 
împrăştiate, astfel încât erorile dintr-un cuvânt de cod apar independent. Astfel, 
canalul cu erori în rafală este transformat într-un canal cu erori aleatoare şi un cod 
realizat pentru un canal cu erori independente poate fi utilizat şi în cazul canalelor 
cu erori în rafale. 

În cazul turbo codării, întreţeserea este realizată  înainte de a fi codată 
informaţia de date de cel de-al doilea codor component. În general lungimea N a 
interleaver-ului este semnificativ mai mare decât memoria codului şi elementele 
interleaver-ului sunt alese în mod aleator.   

Limita capacităţii Shannon poate fi atinsă doar de coduri bloc de lungime 
mare. Acestea pot fi implementate în varianta construcţională doar folosind memorii 
mari. Rolul de bază al interleaver-ului este de a construi un cod bloc lung pentru 
coduri convoluţionale cu memorie mică. 

Un alt rol al interleaver-ului este acela de a împrăştia erorile în rafală. 
Interleaver-ul furnizează informaţia de date amestecată spre cel de-al doilea codor 
component [BGT93], şi decorelează intrările celor două decodoare componente de la 
recepţie, astfel încât poate fi aplicat un algoritm de decodare sub-optimal iterativ 
bazat pe schimbul de informaţie necorelată dintre cele două decodoare componente. 
De exemplu, după corecţia unor erori în primul decodor component, câteva din 
erorile rămase pot fi împrăştiate de către interleaver astfel încât să poată fi 
corectate de celălalt decodor. Crescând numărul de iteraţii, în procesul de decodare, 
probabilitatea erorii pe bit se apropie de capacitatea canalului. 

Un dispozitiv de întreţesere realizează o permutare a unei secvenţe de 
numere [BAK04b), KBN05], de forma: 

 
II: , cu NI K,2,1 , (3.2) 

 
unde N reprezintă lungimea secvenţei ce trebuie întreţesută. Pentru refacerea ordinii 
iniţiale se utilizează un dispozitiv pereche, de de-întreţesere, ce implementează 
funcţia inversă: 
 

II:1 , cu Iiii  ,1 . (3.3) 

 
Un interleaver bun trebuie să îndeplinească două condiţii: să aibă o distanţă 

minimă de întreţesere de valoare cât mai mare şi să aibă un grad de împrăştiere cât 
mai bun. 
 Fiind dată funcţia interleaver, , definim distanţa de întreţesere dintre 
poziţiile i şi j ca: 
 

jiIjijijijid  , ,   ,,  (3.4) 

 
Atunci distanţa minimă de întreţesere este dată prin, [CRO00, MCK04]: 
 

) ,(min
,

jid

ji
Iji

mind   
(3.5) 

 
Mulţimea valorilor funcţiei d(.), dată prin relaţia (3.5), este mărginită inferior de 
valoarea 2 iar superior de 2 N-2. 
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3.4.1 Interleaver aleator 
 

Interleaver-ul aleator, [VUY01] este relativ simplu de realizat, oferă o bună 
împrăştiere a secvenţei originale, însă are în general dmin=2, adică cea mai mică 
valoare posibilă. În Fig. 3.4 este ilustrată operaţia de permutare de tip aleator 
pentru un bloc de date de lungime N=10. Procedeul de construcţie al unui dispozitiv 
de întreţesere aleator este următorul. Cunoscând lungimea de întreţesere, N, se 
construieşte mulţimea A= 1,2 ...N . Se alege în mod aleator un număr, n1 A. Se 
atribuie (1) = n1 şi se elimină această valoare din A. Procedeul se repetă până la 
epuizarea mulţimii A. Aşadar, se poate scrie funcţia de împrăştiere aleatore de 
forma: 

 
r(i) = rand(i),  i I= 1,2 ...Nr . (3.6) 

 
 

 
Fig. 3.4 Dispozitiv de întreţesere aleator. 

 
 

Un dezavantaj major al întreţeserii aleatoare este nereproductibilitatea 
procedeului de generare al funcţiei . Odată generată funcţia de tip aleator ea 
trebuie memorată pentru a putea fi reprodusă. 

 
 

3.4.2 Interleaver de tip S 
 
Interleaver-ul S este de tip aleator [DIP95], însă, spre deosebire de 

interleaver-ul pur aleator, prin construcţie se forţează o distanţă minimă de 
întreţesere egală cu S. Algoritmul de construcţie al funcţiei de întreţesere este 
următorul: se selectează o posibilă poziţie viitoare pentru bitul curent. Aceasta este 
comparată cu poziţiile celor S biţi selectaţi anterior în aceeaşi manieră aleatoare. 
Dacă se îndeplineşte condiţia ca: 

 
Sjn )()(  pentru n şi j cu Sjn  (3.7) 

 
adică poziţia după permutarea bitului curent diferă cu cel puţin S+1 poziţii faţă de 
cele S poziţii alese anterior, atunci se trece mai departe. Dacă condiţia nu este 
îndeplinită, se alege o altă poziţie a bitului curent, care va fi la rândul său testată. 
Procesul se va repeta până când s-au găsit poziţiile tuturor celor N biţi. Simulările pe 

calculator au demonstrat că dacă 
2
NS , atunci procesul va converge. Proiectarea 

acestor interleaver-e este dificilă pentru că după ce o mare parte a algoritmului a 

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 

4 6 1 5 10 2 8 7 3 9

Intrare 

Ieşire 
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fost parcursă este din ce în ce mai greu să se genereze numere aleatoare din cele 
rămase în secvenţă care să îndeplinească cerinţa (3.7). 
 
 
3.4.3 Interleaver bloc 

 
Interleaver-ul bloc, sau rectangular, prezintă cea mai simplă structură, 

[BAP98]. Lungimea acestui interleaver, Nb, este dată de relaţia: 
 

Nb = X  Y (3.8) 
 
unde X şi Y sunt două numere naturale apropiate ca valoare. Funcţia interleaver-ului 
bloc este: 
 

. 1 , ,1 ,0  şi  1 , ,1 ,0 
,1*1*

YJjXIi
jYiXjib

KK
 

 
(3.9) 

 
Oricare doi biţi, situaţi iniţial la o distanţă mai mică decât dmin=min(I, J), vor fi 
situaţi după întreţesere la o distanţă superioară lui dmin. 
 În Fig. 3.5 este prezentat un interleaver bloc având lungimea N=10x10. 
Datele de intrare sunt introduse linie cu linie. Citirea se va face pe coloane, 
schimbându-se astfel ordinea biţilor. După întreţesere secvenţa devine:                
x1, x11, x21, ... x91, x2, x22, ... x90, x100. Oricare doi biţi aflaţi iniţial la mai puţin de 10 
(numărul de coloane) poziţii unul de celălalt vor fi depărtaţi la cel puţin 10 (numărul 
de linii) poziţii. 
 
 

 
Fig. 3.5 Întreţesere bloc. 

 
 
3.4.4 Interleaver pseudo-aleator 

 
 Interleaver-ul pseudo-aleator [JBD04], face parte din recomandarea 
CCSDS (Consultative Comittee for Space Data Systems) denumită “CCSDS 
Recomandation for Telemetry Channel Coding”, [CCSDS02]. 

Citire pe coloane, în ordinea: 
 1   2   3        .  .  .  .          10 Înscriere 

pe linii, 
în ordinea: 

1 
2 
3 
 

. 

. 

. 

. 

. 
                 

10 
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 Denumirea dispozitivului provine de la faptul că permutările nu sunt 
aleatoare în adevăratul sens al cuvântului (avem de-a face cu o dezordine 
controlată). Este un dispozitiv de întreţesere performant, care îmbină avantajele 
furnizate de  interleaver-ele aleator şi bloc, adică prezintă o bună împrăştiere la o 
distanţă minimă suficient de mare.  
 Permutarea pentru fiecare secvenţă de lungime N a blocului este dată de o 
reordonare particulară a biţilor 1, 2, ... N, generată de următorul algoritm: 
 - N=k1 k2 unde k1 este un parametru fix, iar k2 variază în funcţie de 
lungimea dispozitivului de întreţesere; 
 - pentru s de la 1 la N (poziţia curentă înainte de interschimbare) se 
efectuează următoarele operaţii şi se obţin permutările )(s :  

-  2mod1sm , 

- ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

22
1

k
si , 

- 22
1 iksj ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡ , 

- 
2

mod119 1kit , 

    - 18modtq , 
    - 2mod21 kmjpc q , 

    - mNcts ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛ 1
2

12 ; 

în care:  [ ] – parte întreagă, 
 mod – operaţie modulo (clase de resturi), 
 q=1÷8 şi  p1=31,  p2=37,  p3=43,  p4=47, p5=53,  p6=59,  p7=61, p8=67.     
 
 
3.4.5 Interleaver Takeshita-Costello 
 

Interleaver-ul Takeshita-Costello, este prezentat în [TAC98] şi presupune că 
lungimea interleaver-ului, NTC, este o putere întreagă a lui 2. Construcţia funcţiei 
interleaver-ului este dată în cele ce urmează. Vectorul ci=1 N, este construit cu relaţia 
următoare: 
 

c(i)=k i (i+1)/2 (3.10) 
 
unde k, în mod uzual, este egal cu unu. Funcţia de întreţesere va fi: 
 

(c( i)) = c(i+1), i I (3.11) 
 
 
3.4.6 Interleaver bloc-aleator 
 
 În cadrul acestui paragraf propun două variante noi de interleaver-e pe care 
le-am realizat şi analizat. Acest tip nou de interleaver-e , [KBN05], doreşte să 
îmbine calităţile interleaver-elor bloc (dmin de valori mari) şi aleator (o bună 
împrăştiere), fiind o alternativă a celui de tip S, care este greu de realizat. Astfel, 
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am propus două variante noi de interleaver-e: interleaver bloc aleator în linie, BRL 
(Block Random in Line), notat IXBRLY (X şi Y sunt daţi în Tabelul 3.1) şi interleaver 
bloc cu linii aleatoare, BLR (Bloc with Random Lines), notat IXBLRY (X şi Y sunt daţi 
în Tabelul 3.1), ai căror algoritmi de generare vor fi descrişi în continuare. Am 
presupus că lungimea acestor interleaver-e este Nbr=X Y, la fel ca pentru un 
interleaver bloc. 
 
 
3.4.6.1 Interleaver bloc aleator în linie, BRL 
 
Pentru început, am construit matricea: 
 

c(i,j)=1+i+j X, i I={0,1…X-1},  j J={0,1…Y-1} (3.12) 
 
Apoi, am permutat fiecare linie a acestei matrici, c(i,J) folosind relaţia: 
 

r(i) = rand(i),  i I= 1,2 ...Nr , (3.13a) 
 
obţinând, astfel matricea b de forma: 
 

b(i,J)= c(i, r(J))  i I (3.13b) 
 
În final, pentru a creşte distanţa minimă de întreţesere se reordonează liniile astfel 
încât pe primele X/2 poziţii să se regăsească liniile impare. După ce realizez 
ordonarea liniilor fac o citire pe coloană: 
 

BRL(k+j·Y+1)=b(i, j), i=(2 k) I,  j J, 
BRL(k+j·Y+Y2+1)=b(i, j), i=(2 k–1) I,  j J, (3.14) 

 
unde: Y2 = floor[(Y –1)/2]. 
Schema interleaver-ului bloc aleator în linie este dată în Fig. 3.6: 
 
 
 

 
Fig. 3.6 Schema interleaver-ului bloc aleator în linie, BRL. 

 
 
 
 
 

Înscrie pe 
coloană 
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Y 

X 
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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 
excepţia pasului doi unde aleatorizarea nu o fac în linie ci între linii: 
 

d(i,J)= c( r(i), J))  i I={0,1…X-1} (3.15) 
Astfel că: 

BLR(j+i  Y+1)=d(i, j), i I,  j J (3.16) 
 

Distanţa minimă de întreţesere este dmin Y în cazul interleaver-ului BRL şi 
dmin X în cazul interleaver-ului BLR. Pentru a obţine o bună împrăştiere în cazul 
interleaver-ului BRL dimensiunea X trebuie aleasă cât mai mare, iar pentru BLR Y 
trebuie să fie cât mai mare. Un bun compromis se obţine dacă se alege X  Y2 
pentru BRL respectiv Y  X2. 

În Fig. 3.7 este dată schema interleaver-ului bloc cu linii aleatoare: 
 

 
 

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

 
 

În concluzie, se poate spune că cele două interleavere propuse se 
diferenţiază prin următoarele caracterisitci: 

- În cazul interleaver-ului bloc aleator în linie se realizează o întreţesere de 
tip aleator pur pentru fiecare linie separat. Aceasta reprezintă un avantaj deoarece 
metoda pur aleatoare este uşor de aplicat şi de implementat pentru blocuri mai mici 
(cum pot fi considerate liniile de lungime Y). Ulterior, reordonarea liniilor va conferi 
şi o distanţă minimă egală cu X/2. Aşadar,  interleaver-ul va dispune şi de o bună 
amestecare (datorită întreţeserii aleatoare) cât şi de o distanţă minimă suficient de 
mare. Este de aşteptat ca acest interleaver să ofere performanţe bune. 

- În cazul celui de-al doilea interleaver, interleaver bloc cu linii aleatoare, un 
dezavantaj faţă de primul este că întreţeserea aleatoare a liniilor nu va reuşi o 
distanţă minimă impusă (întreţeserea pur aleatoare are deobicei distanţa minimă 
egală cu 2, adică cea mai mică posibilă). 
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X 
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3.4.7 Performanţele interleaver-elor utilizate în turbo coduri   
 

În scopul analizei performaţelor, BER şi FER (rata erorii pe cadru), 
interleaver-elor (de diferite lungimi) utilizate în turbo coduri, am folosit interleaver-
ele prezentate mai sus. Astfel, în Tabelul 3.1, au fost trecute notaţiile 
corespunzătoare acestor interleaver-e. 
 
 Tabelul 3.1. Interleavere folosite. 

 

 
unde:   - Interleaver-ul aleator s-a notat cu INrS1,  

- Interleaver-ul S s-a notat cu INsSY, 
- Interleaver-ul bloc s-a notat cu IXRY, 
- Interleaver-ul pseudo-aleator s-a notat cu IXP8, 
- Interleaver-ul Takeshita-Costello s-a notat cu IXTC, 
- Interleaver-ul bloc aleator în linie s-a notat cu IXBRLY, 
- Interleaver-ul bloc cu linii aleatoare s-a notat cu IXBLRY . 

 
Nr, Ns, X şi Y, iau valorile din Tabelul 3.1. 

În diagramele din Fig. 3.8, am prezentat câteva curbe cu performanţele BER 
pe care le-am obţinut, utilizând diferite interleaver-e:  
- interleaver aleator,  
- interleaver S,  
- interleaver bloc,  
- interleaver pseudo-aleator,  
- interleaver Takeshita-Costello,  
- interleaver-e BLR şi BRL.  

Aceste interleaver-e au fost introduse într-un turbo cod nepuncturat, de rată 
1/3, în care două coduri componente RSC, având matricea generatoare           
G=[1, 15/13] şi lungimea de constrângere a codului convoluţional K=4, sunt 
conectate în paralel [BGT93]. Lungimile interleaver-elor sunt în jur de: 400, 900, 
1800 şi 3600. Valorile exacte iau în consideraţie limitarea impusă de construcţia 
fiecărui interleaver. În simulări am folosit algoritmul de decodare MAP şi un număr 
de 12 iteraţii. S-a considerat canalul AWGN şi modulaţia BPSK (Binary Phase Shift 
Keying). 
 

N  400 900 1800 3600 
IXRY I19R21 I29R31 I41R45 I59R61 
INrS1 I392S1 I896S1 I1784S1 I3568S1 
INsSY I392S5 

I392S10 
I392S13 

I896S5 
I896S10 
I896S20 

I1784S10 
I1784S20 
I1784S29 

I3568S10 
I3568S20 
I3568S40 

IXP8 I392P8 I896P8 I1784P8 I3568P8 
IXTC I512TC I1024TC I2048TC I4096TC 
IXBRLY I49BRL8 I81BRL11 I121BRL15 I225BRL16 
IXBLRY I7BLR56 I9BLR99 I11BLR165 I15BLR240 
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Fig. 3.8 a) Performanţele BER ale turbo-codurilor de rată 1/3, [1, 15/13], pentru 5 interleaver-

e cu N 400. 
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Fig. 3.8 b) Performanţele BER ale turbo-codurilor de rată 1/3, [1, 15/13], pentru alte 4 

interleaver-e cu N 400. 
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Fig. 3.8 c) Performanţele BER ale turbo-codurilor de rată 1/3, [1, 15/13], pentru interleaver-e 

cu N 900. 
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Fig. 3.8 d) Performanţele BER ale turbo-codurilor de rată 1/3, [1, 15/13], pentru interleaver-e 

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

cu N 3600. 
 
 

În Fig. 3.8 se poate observa că performanțele interleaver-lor S cresc odată 
cu S, distanţa de interleav-are minimă. Deci, la un grad de împrăştiere dat 
(deoarece toate sunt interleaver-e aleatoare ele au acelaşi grad de împrăştiere) 
această distanţă reprezintă o măsură a performanţelor.  

În diagramele din Fig. 3.9 sunt reprezentate curbele corespunzătoare 
performanţelor FER, utilizând aceleaşi interleaver-e: interleaver aleator (S=1), 
interleaver S, interleaver rectangular (R), interleaver pseudo-aleator (P), interleaver 
Takeshita-Costello (TC) şi interleaver-ele BLR şi BRL. 
 

BUPT



  Turbo coduri - 3 48 

0 0.5 1 1.5
10

-4

10
-3

10
-2

10
-1

10
0

SNR(dB)

FE
R

 

 

Limita Shannon
I19R21
I392S1
I392S5
I392S10
I392S13
I392P8
I512TC
I49BRL8
I7BLR56

 
Fig. 3.9 a) Performanţele FER ale turbo-codurilor de rată 1/3, [1, 15/13], pentru interleaver-e 

cu N 400. 
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Fig. 3.9 b) Performanţele FER ale turbo-codurilor de rată 1/3, [1, 15/13], pentru interleaver-e 

cu N 900. 
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Fig. 3.9 c) Performanţele FER ale turbo-codurilor de rată 1/3, [1, 15/13], pentru interleaver-e 

cu N 1800. 
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Fig. 3.9 d) Performanţele FER ale turbo-codurilor de rată 1/3, [1, 15/13], pentru interleaver-e 

cu N  3600. 
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 Analizând curbele din Fig. 3.8 şi Fig. 3.9, am observat că atunci când 
lungimea de întreţesere creşte, gradul de împrăştiere devine factorul cel mai 
important în analiza performanţelor BER şi FER, [KBN05, BAK04b]. Aşadar, pentru 
lungimi mici de întreţesere, interleaver-ele au un “caracter bloc”. În acest caz, 
interleaver-ele R, TC, BLR au performanţe similare cu celelalte. Cel mai bun 
interleaver este interleaver-ul TC. La o lungime de întreţesere egală cu 3600 aceste 
interleaver-e (R, TC, BLR) au cele mai slabe performanţe. În Fig. 3.8 se poate 
observa că performanțele interleaver-lor S cresc odată cu S, distanţa de interleav-
are minimă. Deci, la un grad de împrăştiere dat (deoarece toate sunt interleaver-e 
aleatoare ele au acelaşi grad de împrăştiere) această distanţă reprezintă o măsură a 
performanţelor. 
 Interleaverul P (recomandat de CCSDS, [CCSDS02]), are performanţe bune 
la toate lungimile de întreţesere. Dar, cu creşterea lungimii de întreţesere, au 
performanţe mai scăzute în comparaţie cu interleaver-ele aleatoare. 
 Analizând performanţele interleaver-lor bloc-aleatoare BLR şi BRL, pot fi 
făcute următoarele observaţii. Interleaver-ul BLR are performanţe similare cu ale 
interleaver-elor bloc. Performanţele interleaver-ului BRL sunt similare 
performanţelor interleaver-lor S, având o distanţă minimă comparabilă. Similarităţile 
pot fi explicate ţinând cont de procedura de construcţie. În construcţia interleaver-
ului BLR lungimea permutărilor aleatoare a fost egală cu jumătate din lungimea  
permutărilor aleatoare realizate în construcţia interleaver-ului BRL. Mai mult, în 
cazul interleaver-lui BLR, toate coloanele sunt permuate în acelaşi fel. În construcţia 
interleaver-lui BRL permutările sunt realizate independent de la linie la linie. În 
ciuda faptului că, la o lungime mare de întreţesere (N>1000) interleaver-ul S, cu un 
S mare, este foarte bun, construcţia sa este dificilă. În această analiză a fost utilizat 
doar un cod, [1, 15/13], dar această concluzie este valabilă pentru orice cod, 
[BAK04e]. Acesta este motivul pentru care interelaver-ul BRL propus este atractiv; 
are performanţe bune şi o construcţie simplă.  
 Aşadar, se pot trage următoarele concluzii. Am propus două tipuri de 
interleaver-e, interleaver-ul bloc aleator în linie şi interleaver-ul bloc cu linii 
aleatoare, şi am comparat performaţele lor, BER şi FER, cu ale altor interleaver-e 
cunoscute în literatură. Analiza performanţelor recomandă interleaver-ul BRL propus 
ca o alternativă la interleaver-ul S, care este cel mai bun la lungimi mai mari de 
1000 biţi. Performanţele interleaver-ului propus, BRL, sunt foarte apropiate de cele 
ale interleaver-ului S, cu S maxim, dar construcţia noului interleaver este mai 
simplă. În simulările realizate, deoarece TC-urile operează la mai puţin de 1dB 
distanţă de limita teoretică, s-a căutat obţinerea unei precizii suficient de mari 
asupra curbelor BER/SNR (FER/SNR) în vederea unei comparaţii veridice, [BAK04c] 
 
 
3.5 Algoritmi de decodare 
 
 Cuvintele de la ieşirea unui codor convoluţional sunt corelate şi fiecare 
cuvânt este funcţie de m+1 blocuri de informaţie. Pentru a decoda o secvenţă 
binară alcătuită din N cuvinte, este necesar să se considere secvenţa recepţionată în 
ansamblul său. La ieşirea codorului sunt posibile doar anumite secvenţe binare, ele 
corespunzând diferitelor căi ce există în trellis. Ca şi pentru codurile bloc, decodarea 
unui cod convoluţional în prezenţa unui canal binar simetric va consta în a căuta în 
trellis, secvenţa binară (corespunzătoare unei căi particulare) cea mai apropiată de 
secvenţa recepţionată. Această secvenţă este numită secvenţa cea mai probabilă.  
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Adoptând acelaşi criteriu ca şi pentru codurile bloc, secvenţa emisă cea mai 
probabilă este cea care se găseşte la distanţă minimă faţă de secvenţa recepţionată. 
Algoritmul Viterbi permite decodarea codurilor convoluţionale, căutând secvenţa cea 
mai probabilă din trellis, şi este bine adaptat la decodarea codurilor ce au lungimea 
de constrângere puţin mai mare (tipic, K=7), [WAD00]. Algoritmul Viterbi poate fi 
implementat atât cu decizie hard  cât şi cu decizie soft.  

O variantă a algoritmului Viterbi, este SOVA (Soft Output Viterbi Algorithm – 
algoritm Viterbi cu ieşire soft), [HAH89]. Acest algoritm este folosit în special la 
schemele cu coduri concatenate şi anume în turbo coduri.  

În afara utilizării algoritmului SOVA, în turbo coduri se folosesc, ca şi 
algoritmi de decodare, algoritmii: MAP, Max-Log-MAP şi Log-MAP.  
 
 
3.5.1 Algoritmul Viterbi 
 
3.5.1.1 Algoritmul Viterbi cu decizie hard 
 

Pentru prezentarea acestui algoritm se consideră un canal binar simetric 
(fără memorie), intrarea decodorului fiind alcătuită dintr-o secvenţă de simboluri 
binare.  

În fiecare moment două ramuri, aparţinând la două căi diferite, converg spre 
fiecare nod al trellis-lui (Fig. 2.5). Din aceste două căi una este mai probabilă, altfel 
spus, se găseşte la cea mai mică distanţă Hamming faţă de secvenţa recepţionată, 
decât cealaltă cale. Distanţa fiind o funcţională aditivă, în fiecare nod se păstrează 
calea cea mai probabilă numită cale supravieţuitoare. Dacă se obţin două căi cu 
aceeaşi distanţă Hamming, doar o singură cale este păstrată, alegându-se în mod 
arbitrar una din cele două căi posibile, [GLJ96].   

În general este dificil să se aştepte ca toată secvenţa binară emisă să fie 
recepţionată pentru a se începe operaţia de decodare. De fapt, aceasta va introduce 
o întârziere importantă la decodare, şi va fi necesară o memorie de talie foarte mare 
pentru a memora toate căile supravieţuitoare. 

În practică, un decodor Viterbi are o memorie finită ce poate fi văzută ca o 
fereastră, W, numită fereastră de decodare, ce păstrează o porţiune finită a trellis-
ului. Observând derularea algoritmului Viterbi până la momentul curent t=n, se 
poate remarca că, urcând suficient în timp, căile supravieţuitoare converg aproape 
întodeauna spre acelaşi drum în t=n-W, Fig. 3.10. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 3.10 Convergenţa supravieţuitorilor spre o cale unică în t=n-4 (W=4). 

               t=n-4     t=n-3      t=n-2       t=n-1    t = n 
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Astfel, pentru a decoda elementul binar de informaţie emis la t=n-W, rareori 
este necesar să se observe secvenţa recepţionată începând de la t=n. Practic, 
memorarea supravieţuitorilor poate fi aşadar limitată la un interval temporal de 
durată W, şi astfel, întârzierea la decodare rămâne finită pentru a decoda o secvenţă 
infinită. În fiecare moment t=n, decodorul Viterbi furnizează o decizie cu privire la 
elementul binar de informaţie prezent la intrare codorului la momentul t=n-W.  W 
trebuie să fie suficient de mare pentru a asigura o decizie corectă asupra celui mai 
vechi cadru transmis. Durata intervalului de timp necesar pentru obţinerea unui 
drum unic este o variabilă aleatoare. Simulări pe calculator au demonstrat că durate 
de: 
 

KW 54 , (3.17) 
 
produc aproximări cu erori neglijabile comparativ cu o memorie infinită (W ) a 
decodorului, fapt pentru care decodoarele Viterbi practice au ferestre de decodare 
dimensionate după relaţia (3.17).  
 
 
3.5.1.2 Algoritmul Viterbi cu decizie soft 
 
 În paragraful anterior, s-a prezentat algoritmul Viterbi considerând că 
intrarea decodorului a fost alcătuită dintr-un şir de simboluri binare (decizii ferme). 
Codurile convoluţionale se comportă bine în decodarea ponderată utilizând 
algoritmul Viterbi. În cazul decodării ponderate intarea decodorului este în mod 
sigur constituită de o secvenţă de simboluri analogice. Dacă se consideră cazul unei 
transmisii pe un canal cu zgomot aditiv alb şi gaussian, aceste simboluri sunt 
gaussiene şi necorelate, codiţionând simbolurile binare emise de codor. Făcând 
această ipoteză distanţa utilizată pentru măsurarea verosimilităţii fiecărei căi din 
trellis, este distanţa euclidiană. 
 Utilizarea deciziilor ponderate nu modifică derularea algoritmului Viterbi, 
este suficientă înlocuirea distanţelor Hamming cu distanţele euclidiene în calculul 
metricii de ramură. Astfel, se calculează succesiv metricile de ramură şi se 
acumulează valorile lor în metricile de cale. De exemplu, dacă pentru o ramură 
particulară se cunosc etichetele ramurilor (ieşirile codorului), a1 şi a2, şi respectiv 
intrările decodorului corespunzătoare sunt w1 şi w2, rezultă metrica ramurii ca fiind: 
 

22

1
∑
k

kk awbm . 

 
(3.18) 

 
Se presupune că ieşirile codorului sunt +1 sau –1. Pentru simplitate, intrările 
decodorului w2j şi w2j+1 , din cadrul j, sunt luate ca şi valori continue. Pentru             
0  j  K-2, trellis-ul creşte, şi se utilizează tranziţia de stare generală din Fig. 3.11. 
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Fig. 3.11 Mărirea trellis-lui pentru un decodor Viterbi cu R=1/2. 
 
 
Metrica de cale este atribuită fiecărui nod şi pentru nodul b este: 
 

2
212

2
121 awawxjpmbjpm jj . (3.19) 

 
Aici, a1 şi a2 sunt etichetele ramurii pentru cazul în care ij=0 dă starea curentă n. Pe 
lângă cele două metrici de cale, se determină informaţia de înlănţuire înapoi 
(chainback information), pentru fiecare nod, în scopul de a stabili o cale probabilă 
înapoi prin trellis.  
Avem: 

xbjcb 1  şi xcjcb 1 , 
 
şi astfel înlănţuirea înapoi indică starea anterioară. 
 Partea repetitivă a trellis-lui începe în cadrul K-1 şi este reprezentată în   
Fig. 3.12: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

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

 
 
Pentru ramura dh se calculează o metrică de cale temporară: 
 

2
212

2
12 awawdjpmm jjd , (3.20) 
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iar pentru ramura eh se calculează o altă metrică de cale temporală: 
 

2
212

2
12 awawejpmm jje . (3.21) 

 
Dacă, md < me, rezultă : 
 

dhjcbmhjpm d 1;1 . (3.22) 

 
În echipamentele de transmisie, decodarea ponderată nu utilizează chiar o 

secvenţă de simboluri analogice, ci o secvenţă de simboluri cuantificate şi codate pe 
3 sau 4 elemente binare. Această cuantificare pe 8 sau 16 nivele este în general 
suficientă pentru a se păstra la decodor toată capacitatea sa de corecţie. În Anexa A 
se prezintă un exemplu de decodare Viterbi cu decizie soft. 
 Algoritmul Viterbi poate avea deasemenea şi ieşire soft, [HAH89]. Această 
variantă se numeşte algoritmul Viterbi cu ieşire soft, SOVA. 
 Ieşirile soft ale decodoarelor sunt tipic reprezentate în termenii aşa 
numitelor rapoarte de plauzilbilitate logaritmice. LLR-urile, aşa cum reiese din 
denumirea lor, se definesc ca fiind logaritmii rapoartelor a două probabilităţi. De 
exemplul LLR-ul, L(uk) pentru valoarea unui bit decodat uk, este dat de relaţia: 
 

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
1
1

ln
k

k
k uP

uP
uL , 

 
unde P(uk=+1) este probabiltatea bitului uk=+1 şi P(uk=-1) este probabiltatea 
bitului uk=-1. De observat că cele două valori posibile ale bitului uk sunt alese să fie 
+1 şi –1 şi nu 1 şi 0 deoarece aceasta simplifică explicaţiile ce urmează. 
 
 
3.5.2 Algoritmul MAP 
 
A. Introducere şi elemente de matematică 
  
 Bahl, Cocke, Jelinek şi Raviv  au propus, în 1974 [BCJR74], un algoritm 
cunoscut sub numele de algoritmul MAP sau BCJR, pentru  a determina 
probabilităţile a-posteriori ale stărilor şi tranziţiilor unei surse Markov [ASH65], 
afectată de un zgomot necorelat. Ei au arătat cum poate fi folosit algoritmul  pentru 
decodarea atât a codurilor convoluţionale cât şi a codurilor bloc. Când este folosit 
pentru decodarea codurilor convoluţionale, algoritmul este optimal, în sensul 
minimizării BER la decodare, spre deosebire de algorimul Viterbi care minimizează 
probabilitatea de cale incorectă prin trellis, selectată de decodor. Astfel, algoritmul 
Viterbi poate fi  privit ca minimizând numărul de grupuri de biţi  asociaţi căii 
incorecte şi nu numărul de biţi decodaţi incorect. De altfel, în majoritatea aplicaţiilor, 
performanţele celor doi algoritmi sunt aproape identice [BCJR74]. Algorimul MAP 
examinează fiecare din căile posibile prin trellis-ul decodorului convoluţional şi de 
aceea este extrem de complex. Această complexitate a împiedicat folosirea sa în 
majoritatea sistemelor. Situaţia s-a schimbat însă odată cu descoperirea turbo 
codurilor. 
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 Algoritmul MAP generează nu numai secvenţa estimată de biţi ci şi 
probabilităţile ca fiecare bit să fi fost corect decodat. Acest lucru a fost esenţial 
pentru decodarea iterativă propusă de Berrou ş.a., astfel că în prima lor lucrare a 
fost folosit algoritmul MAP. Ulterior au fost depuse mari eforturi pentru reducerea la 
un nivel rezonabil a complexităţii algoritmului MAP. În cele ce urmează, vor fi 
expuse bazele teoretice ale algoritmului MAP folosit pentru  decodarea  ieşirilor soft 
ale codurilor convoluţionale ce compun un turbo cod. Se presupune că se folosesc 
coduri binare. 
 Algoritmul MAP generează pentru fiecare bit uk decodat, probabilitatea ca 
acest bit să fi fost +1 sau -1, având dată secvenţa de simboluri y . Acest  lucru este 

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

  

⎟
⎟

⎠

⎞

⎜
⎜

⎝

⎛

yuP

yuP
yuL

k

k
k 1

1
ln . 

 
(3.23.a)  

   
Ţinând cont de relaţia lui Bayes (Anexa B), relaţia (3.23.a) poate fi rescrisă: 
 

⎟
⎟

⎠

⎞

⎜
⎜

⎝

⎛

yuP
yuP

yuL
k

k
k 1

1
ln . 

 
(3.23.b)  

                                                        
Dacă în trellis sunt cunoscute starea precedentă Sk-1=s’ şi starea prezentă Sk=s  
atunci va fi cunoscut şi bitul de intrare uk  care determină tranziţia între aceste stări. 
Acest lucru, împreună cu regula lui Bayes şi faptul că tranziţiile dintre starea 
precedentă Sk-1 şi starea curentă Sk sunt mutual exclusive (în codor poate apărea 
doar una dintre ele), permite rescrierea ecuaţiei (3.23.b) sub forma : 
 

⎟⎟
⎟
⎟

⎠

⎞

⎜⎜
⎜
⎜

⎝

⎛

∑
∑

⇒

⇒

1, 1

1, 1
ln

k

k

uss kk

uss kk
k

ysSsSP

ysSsSP
yuL , 

 
(3.24) 

 
unde (s’,s)⇒ uk=+1 este setul tranziţiilor din starea precedentă Sk-1=s’ în starea 
prezentă Sk=s care pot apărea dacă bitul de intrare uk=+1 şi la fel (s’,s)⇒  uk=-1.  

Pentru concizie se rescrie P( Sk-1=s’  Sk = s  y ) ca P( s’ s y ). 

 Se consideră în continuare probabilităţile individuale P(s’ s y ) de la 

numărătorul şi numitorul ecuaţiei (3.24). Secvenţa recepţionată y  poate fi separată 

în trei părţi: cuvântul de cod recepţionat asociat tranziţiei ky  prezente, secvenţa 

recepţionată anterior tranziţiei prezente kj
y şi secvenţa care va fi recepţionată 

după tranziţia prezentă kjy . Se pot scrie astfel probabilităţile individuale : 

 

⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛

kjkkj yyyssPyssP  
 
(3.25) 
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În Fig. 3.13 este prezentată o secţiune din trellis-ul cu patru stări pentru un cod RSC 
cu constrângerea K=3, fiind evidenţiate secvenţele recepţionate din canal. Cu linie 
continuă sunt reprezentate tranziţiile rezultate ca urmare a apariţiei lui -1 ca bit de 
intrare, iar cu linie punctată tranziţiile pentru +1 ca bit de intrare. Parametrii        

k-1(s’), k(s’,s) şi k(s) reprezintă valori calculate de algoritmul MAP, care vor fi 
definite în cele ce urmează. 
 
 
 
 
 
  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

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

Se foloseşte relaţia P(a b)=P(a/b)P(b)  consecinţă a regulii  lui Bayes  şi se 
foloseşte un canal fără memorie. Rezultă ca viitoarea secvenţă recepţionată kjy va 

depinde doar de starea prezentă s şi nu de starea anterioară s’ sau de secvenţa 
recepţionată anterior kjy respectiv secvenţa prezentă ky , deci se poate scrie: 

 

⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛

kjkkj yyyssPyssP  

                    ⎟
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⎝
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kjkkj ysPssyPsyP  

 ssss kkk 1, , 

 
 
 
 

(3.26) 
 
 

                                                               
unde : 
                                            k-1( s’ ) = P( Sk-1=s’ kjy )      (3.27) 

 
este probabilitatea ca trellis-ul să fie în starea s’ la momentul k-1 şi secvenţa  
recepţionată din canal până  în acest punct este 

kj
y (vezi Fig. 3.13), 

 
                                             k ( s ) = P( kjy ⎪Sk = s )    (3.28) 

 

Sk-1 Sk-2 Sk Sk+1 

s’ 

s 

ky  kj
y  kj

y  

'1 sk  ssk ,'  sk  

BUPT



                                                                    3.5 – Algoritmi de decodare  57 

este probabilitatea ca, dacă la momentul k trellis-ul se află în starea  s, viitoarea 
secvenţă recepţionată din canal să fie kjy , şi în final, 

 
k( s’,s) = P ({ ky Sk = s }⎪ Sk-1=s’ ) (3.29) 

 
este probabilitatea ca, dacă trellis-ul se află în starea s’ la momentul k-1, el să 
treacă în starea s şi secvenţa recepţionată din canal pentru această tranziţie să fie 

ky . 

Ecuaţia (3.26) arată că probabilitatea P(s’ s y ) de trecere a codorului 

din starea Sk-1=s’ în starea Sk =s şi de recepţionare a secvenţei y , poate fi 

descompusă  într-un produs de factori, k-1(s’),  k(s’,s) şi k(s). Semnificaţia celor 
trei factori este dată în Fig. 3.13, unde este marcată cu linie îngroşată tranziţia din  
Sk-1=s’ în starea Sk=s. Din ecuaţiile (3.24) şi (3.26) se poate scrie pentru LLR 
condiţionată a lui  uk, fiind dată secvenţa ky : 
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(3.30) 

 
Algoritmul MAP găseşte k(s), şi k(s) pentru toate stările s prin trellis, de 

exemplu pentru k=0,1,..., N-1 şi  k(s’,s) pentru toate tranziţiile posibile din starea 
Sk-1=s’ în starea Sk=s, din nou pentru k=0,1,..., N-1. Aceste valori sunt apoi folosite 
cu relaţia (3.30), pentru a obţine LLR-urile condiţionate L(uk / y ) pe care decodorul 

MAP le furnizează. În cele ce urmează este descris modul de calcul al valorilor k(s), 
k(s) şi k(s’,s). 

 
B. Calculul valorilor k( s) prin recursivitate înainte (la ieşire) 
 
Din definiţia lui k-1(s’), (relaţia (3.27)), se poate scrie: 
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(3.31) 
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unde, în ultima linie s-a descompus probabilitatea ⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛

kj
ysP  într-o sumă de 

probabilităţi mutuale ⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛

kjyssP '  pe toate stările posibile precedente s’. Folosind 

regula  lui  Bayes  şi  ipoteza  că,  canalul  este  fără  memorie,  se  poate  proceda 
astfel: 
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(3.32) 

 
Astfel, odată ce valorile k(s’,s) sunt cunoscute, valorile k(s) pot fi calculate 
recursiv. Presupunând că trellis-ul are starea iniţială S0=0, condiţiile iniţiale pentru 
calculul recursiv sunt:   
 
                                  0(S0=0)= 1 
                                  0(S0=s)=0  pentru toţi  s ≠ 0. 

(3.33) 

 
În Fig. 3.14 este prezentat un exemplu de calcul al unei valori k(s) pentru 

s=0, în mod recursiv, folosind valorile lui k-1(s’) şi  k(s’,s), pentru codul RSC cu 
K=3. De menţionat este faptul că, deoarece trellis-ul este binar, doar două stări 
precedente şi anume Sk-1=0 şi Sk-1=1 au cale spre starea Sk=0, astfel că suma din 
relaţia (3.32) are doar doi termeni. 
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Fig. 3.14 Calculul recursiv al lui k(0) şi al lui k(0). 
 

 
C. Calculul recursiv înapoi al valorilor  k(s)  
 

Valorile k(s) pot fi calculate recursiv, în mod asemănător. Folosind o 
deducere similară cu cea a relaţiei (3.32), se poate arăta că: 
 

                                         ⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛ '' 11 sSyPs kkjk  

                                                    .,'
_
∑

stoti
kk sss . 

 
(3.34) 

 
Astfel că, odată ce sunt cunoscute valorile k(s’,s)  poate fi folosită o recursivitate 
înapoi pentru a calcula valorile lui k-1(s’) din valorile lui k(s) folosind relaţia (3.34). 
În Fig. 3.14 se vede calculul recursiv al lui k(0) folosind valorile lui k+1(s) şi 
k+1(0,s) pentru codul RSC cu K=3 considerat. 

 
 
D. Calculul valorilor lui k(s’,s)   
 

În continuare se poate vedea cum pot fi calculate valorile k(s’,s) ale 
probabilităţii tranziţiei, din relaţia (3.26), din secvenţa recepţionată din canal şi orice 
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informaţie disponibilă a-priori. Folosind definiţia lui k(s’,s)  (relaţia (3.29)) şi regula 
lui Bayes, rezultă: 

 
 

})' ({,' ssyPss kk  

                  )'(})'{ ( ssPssyP k  

                 )(})'{ ( kk
uPssyP  

            ),() ( kkk
uPxyP  

 
 
 
(3.35 a) 

 
unde: 
 - uk  este bitul de intrare necesar pentru a determina tranziţia din starea   
Sk-1=s’  în starea Sk=s,  
 - P(uk) este probabilitatea a-priori a acestui bit, 
 - kx  este cuvântul de cod transmis asociat acestei tranziţii.  

Astfel, probabilitatea tranziţiei  k(s’,s) este dată de produsul dintre probabilitatea a-
priori a bitului de intrare uk necesar pentru această tranziţie şi probabilitatea ca 
având dat cuvântul de cod kx care s-a transmis, asociat acestei tranziţii, să 

recepţionăm secvenţa de canal ky . Probabilitatea a-priori P(uk): 
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(3.35 b) 

 
este dedusă într-un decodor iterativ din ieşirea decodorului component precedent, şi 
probabilitatea condiţionată a secvenţei recepţionate P(

k
y kx ) care este dată, în 

ipoteza canalului gaussian fără memorie cu modulaţie BPSK, de: 
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(3.35 c) 

 
unde: 
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 -xkl  şi  ykl  sunt biţii individuali, din cuvintele de cod kx  transmis 

şi
ky recepţionat; 

 - n    este numărul biţilor din fiecare cuvânt de cod; 
 - Eb  este energia per bit transmisă; 
 - 2  este dispersia zgomotului (varianţa); 
 - a   este amplitudinea fading-ului;  pentru canale fără fading, de tip AWGN:  
a=1. 
Relația (3.35 a), ținând cont de relațiile (3.35 b) și (3.35 c) poate fi rescrisă astfel: 
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(3.35 d) 

 
unde mărimea C nu depinde de semnul bitului uk sau de cuvântul de cod transmis 

kx , iar: 

 

22
4 b

c
E

aL  
 
(3.36) 

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

Din cele prezentate se vede că decodarea MAP a secvenţei recepţionate y  

pentru a obţine LLR a-posteriori, L(uk⎪ y ) poate fi rezumată după cum urmează. Pe 

măsura recepţionării valorilor ykl, ele sunt folosite împreună cu LLR-urile a-priori 
L(uk) (care într-un decodor turbo iterativ sunt furnizate de celălalt decodor 
component) pentru a calcula k(s’,s) conform relaţiilor (3.35). Pe măsura 
recepţionării din canal a valorilor ykl şi calculării valorilor k(s’,s), se poate folosi 
recursivitatea înainte (relaţia (3.32)), pentru a calcula k(s’,s). Odată ce toate 
valorile din canal au fost recepţionate şi au fost calculate k(s’,s) pentru toţi 
k=1,2,...,N, poate fi folosită recursivitatea înapoi (relaţia (3.34)) pentru a calcula 
valorile k(s’,s). În final, toate valorile calculate pentru k(s’,s), k(s’,s) şi k(s’,s) 
sunt folosite în relația (3.30) pentru a calcula L(uk⎪ y ). Aceste operaţii sunt 

prezentate schematic în Fig. 3.15.  
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 Algoritmul MAP este extrem de complex, din punct de vedere al calculului, în 
forma descrisă, din cauza înmulţirilor necesare în relaţiile (3.32) şi (3.34), pentru 
calculul recursiv al valorilor k(s’,s) şi k(s’,s), a înmulţirii şi exponenţialelor 
necesare la calculul lui k(s’,s) folosind relaţia (3.35 d), precum şi a înmulţirilor şi 
logaritmului natural necesare pentru calculul lui  L(uk⎪ y ), folosind relaţia (3.30). De 

aceea, s-a depus un efort continuu pentru reducerea complexităţii de calcul a 
algoritmului, şi s-a ajuns la algoritmul Log-MAP propus de Robertson, ş.a. având 
aceleaşi performanţe ca şi algoritmul MAP, dar cu o complexitate semnificativ mai 
mică  şi fără problemele de scalare menţionate. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 3.15 Sumarul operaţiilor în algoritmul MAP 
 
 
3.5.3 Algoritmul Max-Log-MAP 
 
 În scopul reducerii complexităţii algoritmul MAP, au fost creaţi algoritmii 
Max-Log-MAP şi Log-MAP. Iniţial, algoritmul Max-Log-MAP a fost propus de Koch şi 
Baier [KOB90] şi Erfanian ş.a. [EPG94]. Această tehnică simplifică algortimul MAP 
prin transferarea recursiunii în domeniul logaritmic şi prin utilizarea aproximării în 
scopul reducerii drastice a complexităţii. Din cauza acestei aproximări performanţele 
sale sunt sub-optimale în comparaţie cu cele ale algoritmul MAP. Algoritmul MAP 
calculează LLR-urile a-posteriori L(uk⎪ y ), utilizând relaţia (3.30). În acest scop se 

cer următoarele valori: 
1. k-1(s’),  care sunt calculate prin recursivitate înainte, utilizând relaţia (3.32); 
2. k(s), care sunt calculate prin recursivitate înapoi, utilizând relaţia (3.34); 
3. probabilităţile tranziţiilor ramurii k(s’,s), care sunt calculate utilizând relaţia 
(3.35a). 
Algoritmul Max-Log-MAP simplifică aceasta prin transferarea acestor ecuaţii în 
domeniul logaritmic şi utilizarea apoi a aproximării: 
 

Simbolurile 
din canal 

Lcykl 

Informaţia 

A- Priori 

L(uk) 

Ec. 3.35 d) 
k(s’,s) 

Ec. 3.32 
k-1(s’) 

Ec. 3.30 
Ieşire 

LLR L(uk / y ) 

Ec. 3.34 
k(s) 

BUPT



                                                                    3.5 – Algoritmi de decodare  63 

i
ii

x xe i maxln
⎟⎟
⎟

⎠

⎞

⎜⎜
⎜

⎝

⎛

∑ , 
 
(3.37) 

 
unde i

i
xmax  reprezintă valoarea maximă a lui xi. Apoi, cu Ak(s), Bk(s), k(s’,s), 

definite după cum urmează: 
 

ssA kk ln , 
 
(3.38) 

ssB kk ln , 
 
(3.39) 

ssss kk ,'ln,' , 
 
(3.40) 

 
se poate rescrie relația (3.32) astfel: 
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(3.41) 

 
Ecuaţia (3.41) implică faptul că pentru fiecare cale din Fig. 3.15, de la starea 
anterioară a trellis-lui la starea actuală Sk=s, algoritmul adună termenul metrică a 

ramurii la valoarea anterioară Ak-1(s), pentru a găsi noua valoare sAk
~

 pentru acea 
cale. Noua valoare a lui Ak(s), corespunzător relaţiei (3.41) este atunci maximul 

valorilor sAk
~

 a diferitelor căi ce intră în starea Sk=s. Aceasta poate fi văzută ca 
alegerea unei căi ca şi supravieţuitoare din totalul căilor ce intră în starea 
respectivă. Valoarea lui Ak(s) va da logaritmul natural al probabilităţii ca trellis-ul să 
fie în starea Sk=s, la momentul k, ştiind că secvenţa canalului recepţionat până în 
acest punct a fost 

kj
y . Datorită aproximării din relaţia (3.37), utilizată în 

obţinerea relaţiei (3.41), este considerată doar calea de probabilitate maximă 
(Maximmum Likelihood) din starea Sk=s, când se calculează această probabilitate. 
Această valoare pentru Ak(s), în algoritmul Max-Log-MAP, dă acum probabilitatea 
celei mai plauzibile căi din trellis pentru starea Sk=s, ignorând probabilitatea pentru 
oricare altă cale prin trellis, către starea Sk=s. Această aproximaţie este unul dintre 
motivele performanţelor sub-optimale ale algoritmului Max-Log-MAP comparativ cu 
algoritmul MAP. 

Se observă din ecuaţia (3.41) că recurenţa înainte utilizată în algoritmul 
Max-Log-MAP, pentru a calcula Ak(s), este exact aceeaşi ca recurenţa înainte 
utilizată în algoritmul Viterbi, pentru fiecare pereche de căi convergente, 
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supravieţuitorul se găseşte utilizând două însumări şi o comparaţie. Pentru trellis-
urile binare sumarea şi adunarea s-au realizat peste toate stările anterioare Sk-1=s’, 
în relaţia (3.41) vor fi de fapt doar două stări, deoarece vor exista doar două stări 
anterioare Sk-1=s’, cu căi către starea prezentă Sk=s. Pentru toate celelalte valori ale 
lui s’ vom avea k(s’,s)=0. 

Similar ecuaţiei (3.41) pentru recurenţa înainte utilizată în calculul lui Ak(s), 
se poate scrie ecuaţia (3.34) în forma: 
 

                         'ln' 11 ssB kk  

⎟
⎟
⎟

⎠

⎞

⎜
⎜
⎜

⎝

⎛

∑
stoti

kk sss ,'ln  

          
⎟
⎟
⎟

⎠

⎞

⎜
⎜
⎜

⎝

⎛

∑
stoti

kk sssB ,'expln  

                                    sssB kk
s

,'max , 

 
 
 
 
 
(3.42) 

 
obţinându-se recurenţa înapoi utilizată pentru calculul valorilor Bk-1(s’). De 
asemenea, aceasta este echivalentă cu recurenţa utilizată în algoritmul Viterbi, doar 
că aici se realizează înapoi şi nu înainte pe trellis. Astfel, valoarea lui Bk-1(s’) se află 
prin adunarea, pentru orice stare Sk=s ce are o cale dinspre Sk-1=s’ (două în trellis-
ul binar), a metricii ramurii k(s’,s) la valoarea Bk(s) şi selectând acea cale care dă 
cea mai mare valoare Bk-1(s’). 

Utilizând relaţiile (3.35) şi (3.36), se pot scrie metricile ramurilor k(s’,s) în 
ecuaţiile recursive de mai sus, rezultate pentru Ak(s) şi Bk-1(s’), ca: 
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(3.43) 

 
unde C’=lnC nu depinde de uk sau de cuvântul de cod transmis kx  şi astfel poate fi 

constant şi omis. Aşadar, metrica ramurii este echivalentă cu cea utilizată în 
algoritmul Viterbi, cu adunarea termenului LLR a-priori ukL(uk). În plus, termenul 

corelaţie ∑n

l klklxy
1

 este ponderat de valoarea de încredere a canalului [PRO00, 

HAG95], Lc, care depinde doar de raportul semnal/zgomot din canal şi de a, 
amplitudinea fading-lui din canal (pentru AWGN, a=1). 
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În final, din ecuaţia (3.30), se pot scrie LLR-urile a-posteriori, L(uk⎪ y ), care se 

calculează cu algoritmul Max-Log-MAP: 
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Aceasta înseamnă că în algoritmul Max-Log-MAP, pentru fiecare bit uk, LLR-ul a-
posteriori L(uk⎪ y ) se calculează considerând toate tranziţiile de la starea trellis-ului 

Sk-1 la starea Sk. Aceste tranziţii sunt grupate între acelea ce s-ar fi putut produce 
doar dacă uk=+1, şi acelea ce s-ar fi putut produce dacă uk=-1. Pentru ambele 
grupuri se află tranziţia ce dă valoarea maximă a lui: Ak-1(s’)+ k(s’,s)+Bk(s), iar 
LLR-ul a-posteriori este calculat doar pentru „cele mai bune tranziţii”. 
 Algoritmul Max-Log-MAP se poate rezuma după cum urmează. Recurenţele 
înainte şi înapoi, ambele similare cu recurenţa înainte utilizată în algoritmul Viterbi, 
calculează Ak(s) şi Bk(s), utlizând relaţiile (3.41), respectiv (3.42). Metrica ramurii, 

k(s’,s) este dată de relaţia (3.43), unde termenul constant C poate fi omis. Din 
moment ce ambele recurenţe înainte şi înapoi sunt făcute, se poate calcula LLR-ul a-
posteriori, utilizând relaţia (3.44). Astfel, complexitatea algoritmului Max-Log-MAP 
nu este cu mult mai mare decât cea a algoritmului Viterbi, în loc de o recurenţă 
există două, metrica ramurii din ecuaţia (3.43) are adunat termenul a-priori ukL(uk), 
iar pentru fiecare bit trebuie utilizată ecuaţia (3.44) pentru a da LLR-urile a-
posteriori. 
 
 
3.5.4 Algoritmul Log-MAP 
 
 Algoritmul Max-Log-MAP are o uşoară degradare în performanţă comparativ 
cu algoritmul MAP, datorită aproximării făcute în ecuaţia (3.37). Aproximarea 
ecuaţiei (3.37) poate fi făcută prin utilizarea logaritmului Jacobian: 
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(3.45) 

 
unde fc(x) poate fi gândit ca un termen de corecţie. Acesta este baza algoritmului 
Log-MAP propus de Robertson ş.a. [RVH95]. Similar cu algoritmul Max-Log-MAP, 

valorile pentru ssA kk ln  şi ssB kk ln  sunt calculate utilizând recurenţa 
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înainte şi înapoi. Însă, maximizările din ecuaţiile (3.41) şi (3.42) sunt completate cu 
termenul de corecţie din ecuaţia (3.45). Aceasta înseamnă că sunt calculate mai 
exact decât în cazul algoritmului Max-Log-MAP. Deci se pot corecta aproximările 
făcute în ecuaţiile (3.41) şi (3.42) doar prin adunarea termenului fc(x). Similar, 
aproximarea din ecuaţia (3.44), ce dă LLR-ul a-posteriori L(uk⎪ y ), poate fi eliminată 

utilizând logaritmul Jacobian.  
 Termenul de corecţie c(x) nu trebuie calculat de fiecare dată, ci poate fi 
memorat într-un tabel. Diferitele variante ale algoritmului Log-MAP diferă prin modul 
de construcţie al termenului de corecţie, adică prin modul de aproximare al funcţiei: 
 

fc(x) = ln(1+e-x) ,   x  0. (3.46) 
 
 Funcţiile ce aproximează fc(x) trebuie să fie simplu de implementat şi să 
reproducă cât mai fidel forma funcţiei fc(x). Aproximarea rectangulară, gc(x), a fost 
propusă de Robertson ş. a. în [RVH95] şi este o extrapolare de ordin zero a funcţiei 
fc(x). Valorile funcţiei gc(x) utilizate în implementarea algoritmului Log-MAP 
rectangular sunt 0,6 0,3 0,14 0,065 0,03 0,014 0,005 0,002 0 . 
Aproximarea liniară, pe care am propus-o și analizat-o în [BAK04d)], hc(x), este de 
forma:  
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(3.47) 

 
Valoarea lui x0 pentru care hc(x) aproximează cel mai bine pe fc(x) (în sensul 
minimizării ariei cuprinse între graficele funcţiilor hc(x) şi fc(x)) este x0=2,347. 
Aproximările funcţiei fc(x) le-am reprezentat în Fig. 3.16 și Fig. 3.17. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
Fig. 3.16 Aproximarea  rectangulară a funcţiei fc(x). 

 
 
 
 
 
 

 fc(x) 

gc(x)
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Fig. 3.17 Aproximarea liniară a funcţiei fc(x). 

 
 
3.5.5 Performanţe ale algoritmilor de decodare 
 
 În scopul analizei performanţelor algoritmilor de decodare, în cadrul simulării 
am utilizat un TC de rată 1/3, constituit din două coduri RSC [1, 5/7], acest cod fiind 
cel mai performant dintre toate codurile de memorie 2, pe care le-am analizat în 
[BAK04e], având lungimea de constrângere K=3. Interleaver-ele pe care le-am 
folosit au fost următoarele:  

- un interleaver pseudo-aleator şi, 
           - un interleaver S (definite în paragraful 3.4), cu S=29, ambele interleaver-e 
având lungimea N=1784, lungime care dă de fapt şi dimensiunea blocurilor de date.  

Simularea am realizat-o considerând un canal AWGN şi o modulaţie BPSK. 
Numărul maxim de iteraţii utilizat la decodare a fost egal cu 8. Pentru fiecare 
decodor am considerat un criteriu de oprire a iteraţiilor [BAK04e]: când, pentru un 
bloc de date, numărul de erori rezultate este egal cu zero, restul de iteraţii nu mai 
sunt efectuate, trecându-se la blocul următor.  

În Fig. 3.18 sunt prezentate rezultatele pe care le-am obţinut cu diferiţi 
algoritmi de decodare: MAP, Max-Log-MAP şi Log-MAP, utilizând cele două tipuri de 
interleaver-e: pseudo-aleator şi S.  

Dacă situăm pe o scară ierarhică performanţele algoritmilor de decodare, din 
grafic, surprinzător, se observă că primul loc este ocupat de algoritmul de decodare 
Log-MAP, în special pentru valori ale SNR sub 1dB. Pentru  valori  ale  SNR-urilor  
mai mari decât 1dB performanţele algoritmilor MAP şi Log-MAP sunt aproximativ la 
fel. Algoritmul Max-Log-MAP este cu 0,2 dB inferior celorlalte două enunţate mai 
sus. Deasemenea, se observă superioritatea interleaver-ului S faţă de interleaver-ul 
pseudo-aleator. De exemplu, în cazul algoritmului MAP, interleaver-ul S aduce o 
îmbunătăţire de 0,1 dB, la un BER=10-5, comparativ cu interleaver-ul pseudo-
aleator. 

 fc(x) 

hc(x) 
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Fig. 3.18 Simularea TC-ului de rată 1/3, utilizând codul RSC [1, 5/7] şi interleaver-ele S şi 

pseudo-aleator, P. 
 
 

3.6. Concluzii 
 

În paragraful 3.4 am propus şi analizat două noi interleaver-e, interleaver-ul 
bloc aleator în linie şi interleaver-ul bloc cu linii aleatoare. Am comparat 
performanţele lor BER şi FER cu cele ale altor interleaver-e clasice. Rezultatele pe 
care le-am obţinut, în urma simulărilor, au condus la faptul că performanţele 
interleaver-ului bloc aleator în linie sunt foarte apropiate cu cele ale interleaver-ului 
S, cu S maxim, în special la lungimi ale interleaver-ului mai mari de 1000 de biţi.  

Un avantaj important al interleaver-ului bloc aleator în linie faţă de 
interleaver-ul S este acela că are oconstrucţie mai simplă.  
 Dacă, din simulări, a rezultat faptul că performanţele interleaver-ului bloc 
aleator în linie sunt similare performanţelor inteleaver-elor S, în cazul interleaver-
ului bloc cu linii aleatoare, a rezultat faptul că are performanţe similare cu cele ale 
interleaver-elor bloc clasice, [KBN05]. 
 În paragraful 3.5 am făcut o prezentare a algoritmilor de decodare, 
prezentare care s-a încheiat printr-o analiză a performanţelor lor BER. În analiza pe 
care am făcut-o am folosit interleaver-ul S şi interleaver-ul pseudo-aleator.  
 În urma rezultatelor pe care le-am obţinut am ajuns la concluzia că, pentru 
SNR-uri mai mari decât 1dB, performanţele algoritmilor MAP şi Log-MAP sunt 
similare. S-a mai putut observa şi faptul că algoritmul Max-Log-MAP este cu 0,2 dB 
inferior algoritmilor MAP şi Log-MAP, [BAK04e]. 
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4. PERFORMANŢELE TURBO CODURILOR ÎN 
CANALELE CU FADING PLAT 

 
 
 În cazul comunicaţiilor wireless în canalele cu fading, codarea canalului este 
o metodă importantă pentru îmbunătăţirea performanţelor. Aşa cum s-a specificat şi 
în capitolul anterior, turbo codurile au furnizat rezultate foarte apropiate de limita lui 
Shannon pe canalele AWGN [BGT93]. Fiind o tehnică puternică de codare, TC-urile 
oferă promisiuni mari în îmbunătăţirea siguranţei comunicaţiilor pe canalele wireless 
unde fading-ul este o problemă. În acest capitol am simulat şi analizat 
performanţele TC-urilor în canalele cu fading plat: Rayleigh, Rice şi Nakagami. În 
continuarez fac o prezentare generală a tipurilor de fading care pot apărea în 
comunicaţiile mobile, după care, în paragrafele următoare, prezint câteva rezultate 
experimentale. 

 
 
4.1. Propagarea radio în comunicaţiile mobile 

 
Pentru înţelegerea relaţiilor referitoare la performanţele de bază ale 

sistemelor de comunicaţii un prim pas îl reprezintă studiul canalulului AWGN, 
necorelat, ce afectează eşantioanele de date, în absenţa interferenţei intersimbol ISI 
(Inter Symbol Interference). Zgomotul termic din receptor reprezintă cauza primară 
a degradării performanţelor. De multe ori însă, interferenţa este mai importantă 
decât zgomotul termic. Această interferenţă externă se cuantifică printr-un 
parametru numit temperatura antenei. Zgomotul termic are deobicei o densitate 
spectrală de putere plată în banda semnalului şi o repartiţie gaussiană de medie 
nulă.  
 Se cunoaşte faptul că zgomotul AWGN este un semnal aleator idealizat ce 
modelează o mare parte din zgomotele întâlnite în canalele reale de comunicaţie. 
Faptul că este aditiv se materializeză printr-o relaţie intrare-ieşire a canalului (numit 
şi el AWGN după numele zgomotului) de forma: 
 

twtstr  (4.1) 

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

Atributul de „alb” (white) se referă la densitatea spectrală de putere psd 
(Power Spectral Densiy). Şi anume, psd este o constantă de valoare N0/2, pentru 
toate frecvenţele, aşa cum reiese şi din figura următoare. 
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Fig. 4.1 Funcţia de autocorelaţie şi densitatea spectrală de putere a zgomotului alb. 
 
Bineînţeles această ipoteză este neconformă cu realitatea deoarece conduce la o 
putere infinită a zgomotului: 
 

∫ dffqP ww . (4.2) 

 
O posibilă realizare a zgomotului alb alături de densitatea sa de probabilitate sunt 
reprezentate în Fig. 4.2. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
                                              a)                                                           b) 
 
Fig. 4.2 a) O realizare particulară a zgomotului alb; b) Densitatea de probabilitate a zgomotului 

alb. 
 
S-a considerat momentul de timp t=t0, unde pw(x,t0) dă o măsură a şanselor ca 
semnalul aleator (zgomotul AWGN w(t)) să ia diferite valori x. Probabilitatea ca 
w(t0)=x0 este pw(x0) dx, şi este egală cu zero. Aceasta se datorează împrăştierii 
probabilităţii pe un domeniu continuu de valori. Altfel spus pw(x,t0) din Fig. 4.2, 
având expresia, [PRO00]: 
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(4.3) 

 
este o densitate de probabilitate (d.p.) distribuită, unde w  reprezintă abaterea 

standard, iar 2
w  dispersia. Nu are sens să se vorbească despre probabilitatea unui 

punct x0, în cazul unei d.p. distribuite, deoarece ea este nulă. Probabilitate nenulă 

w(t) 

Pw(x,to) = pw(x) 
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are doar un interval de valori. Astfel probabilitatea ca zgomotul AWGN w(t) să ia 
valori, la momentul t0, cuprinse între a şi b este: 
 

∫
b

a
w dxtxpbaP 0,, . 

 
(4.4) 

 
Rezultă faptul că: 
 

dxtxpP w 0,1, ∫  (4.5) 

 
şi că ),( 0txpw  este o funcţie nenegativă. Mai mult 0),( 0txpw  pentru x  şi 
x . 
Funcţia de repartiţie a probabilităţii zgomotului AWGN este: 
 

dytyptxF
x

ww ,, ∫ . 
(4.6) 

 
Integrala dată de (4.6) nu este calculabilă analitic ci doar prin metode numerice. 
Astfel: 
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(4.7) 

 
unde erfc() este funcţia eroare complementară. 

În Fig. 4.3 sunt prezentate d.p. normală (gaussiană) şi funcţia de repartiţie. 
corespunzătoare. Zgomotul AWGN este adesea asimilat cu zgomotul termic. Dacă 
atributul de „alb” este o idealizare (ce conduce la o ipoteză nereală – putere infinită) 
cel de “gaussian” este în conformitate cu realitatea. Astfel, mişcarea termică a 
electronilor într-o rezistenţă produce la capetele sale o tensiune, numită de zgomot 
termic, ce ia valori normal distribuite. Această distribuţie, însă, depinde de 
temperatură. 

Dacă rezistenţa este încălzită la T1>T0 atunci agitaţia creşte şi şansele ca 
tensiunea de zgomot termic să ia valori mai mari cresc. Bineînţeles forma curbei 
rămâne gaussiană (cele mai probabile valori rămân cele mici însă nu atât de 
probabile ca şi la temperatura T0). În figura de mai sus cele două situaţii sunt 
sugerate a fi la momentele de timp t0 şi t1. 
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a) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
b) 

 
Fig. 4.3 a) Densitatea de probabilitate; b) Funcţia de repartiţie a probabilităţii unei variabile 

aleatoare  gaussiene pentru două valori ale parametrului w ( 1> 0). 
 
  
Dacă la capetele rezistenţei se aplică o tensiune exterioară riguros constantă de 
valoare u0 atunci d.p. şi funcţia de repartiţie se modifică ca şi în Fig. 4.4. 
 
Analitic, relaţiile (4.3) şi (4.7) devin: 
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(4.9) 

 

unde u0 - media şi 2
w  - dispersia sunt responsabile de o eventuală dependenţă de 

timp. Dacă semnalul aleator este staţionar atunci pw(x,t)=pw(x) şi Fw(x,t)=Fw(x). 

Pw(x,to)=po(x)

Pw(x,t1)=p1(x)

x

0

Fw(x,t1)=F1(x)

x
0

Fw(x,to)=Fo(x) 1/2

1
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a) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 

b) 
Fig. 4.4 a) Densitatea de probabilitate; b) Funcţia de repartiţie pentru o variabilă aleatoare 

normal distribuită cu medie u0 0. 
 
 

Canalul cu fading este un alt tip de canal. În cazul canalului cu fading, 
parametrii semnalului util fluctuează în timp, acest fenomen fiind ca şi o modulaţie 
parazită (zgomot multiplicativ). 

Dacă nu sunt specificate caracteristicile de propagare ale canalului radio, se 
presupune deobicei că atenuarea semnalului în funcţie de distanţă are loc ca în cazul 
propagării printr-un spaţiu liber ideal, [SKL88]. La modelul spaţiului liber se 
consideră că regiunea dintre antena transmiţătoare şi cea receptoare este liberă, 
fără obiecte care ar putea să reflecte sau să absoarbă energia frecvenţelor radio, RF 
(Radio Frequency). De asemenea se presupune că în interiorul regiunii, atmosfera 
se comportă ca un mediu uniform neabsorbant iar pământul se consideră infinit de 
departe faţă de semnalul care se propagă (deci are un coeficient de reflexie 
neglijabil). În acest spaţiu liber idealizat, atenuarea energiei RF dintre transmiţător 
şi receptor are o lege pătratică. Puterea recepţionată în funcţie de puterea 
transmisă, este atenuată cu un factor LS(d), numit pierderea căii sau pierderea în 
spaţiu liber. Pentru o antenă receptoare izotropă acest factor este, [SKL88]: 
 

24
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⎞
⎜⎜
⎝

⎛ ddLS , (4.10) 

 
unde: d – distanţa dintre transmiţător şi receptor, iar  - lungimea de undă a 
semnalului care se propagă.  
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În cazul propagării idealizate, poate fi prezisă puterea semnalului 
recepţionat. 

În realitate, propagarea semnalelor are loc în atmosferă şi aproape de 
pământ, astfel că modelul propagării libere nu este adecvat pentru descrierea 
canalului şi estimarea performanţei sistemului, [SKL88]. În sistemele de comunicaţii 
mobile fără fir, un semnal ajunge de la transmiţător la receptor, prin căi de reflexie 
multiple, acest fenomen se numeşte propagare multicăi. Acest efect poate cauza 
fluctuaţii ale semnalului recepţionat ca amplitudine, fază şi unghi de sosire, dând 
naştere terminologiei de fluctuaţie multicăi (multipath fading). Fluctuaţia se referă la 
fluctuaţii aleatoare ale semnalului sau fading datorat propagării multicăi. Modelarea 
şi proiectarea sistemelor care să evite sau care să atenueze efectul fading-ului sunt 
mult mai dificile decât cele ale unei surse ale cărei performanţe sunt degradate de 
AWGN.  

O posibilă clasificare a manifestărilor fading-ului în canale este schiţată în 
Fig. 4.5, [SKL88].  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 4.5 Manifestările canalului cu fading. 
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Sunt  două  tipuri  principale  de fading care caraterizează comunicaţiile 
mobile, şi anume: fading-ul de scară largă şi fading-ul de scară redusă. 

Fading-ul de scară largă reprezintă atenuarea puterii medii a semnalului sau 
pierderea căii cauzată de mişcarea pe zone mari (blocurile 1, 2 şi 3 din Fig. 4.5). 
Acest fenomen este asociat cu topografia de teren: dealuri, păduri, grupuri de 
clădiri, etc., aflate între transmiţător şi receptor. De multe ori receptorul este 
reprezentat ca fiind umbrit de aceste proeminenţe. Statistica fading-ului pe scară 
largă furnizează o cale de calcul a estimatului pierderii căii în funcţie de distanţă. 
Acesta apare ca o pierdere medie a căii (o lege de puterea n) şi o variaţie, în jurul 
mediei, de tip log-normal. 

Fading-ul de scară redusă se referă la schimbări dramatice ale amplitudinii şi 
fazei semnalului cauzate de modificări mici, de ordinul unei jumătăţi de lungimi de 
undă, în separarea spaţială dintre emiţător şi receptor. După cum se vede din Fig. 
4.5 (blocurile 4, 5 şi 6) fading-ul de scară redusă se manifestă prin două mecanisme 
şi anume împrăştierea în timp a semnalului (sau dispersia semnalului) şi 
comportarea variabilă în timp a canalului. Analiza acestora se poate face în domeniul 
timp şi în domeniul frecvenţă (Fig. 4.5, blocurile: 7, 10, 13, 16). Pentru dispersia 
semnalului tipurile de degradare cauzate de fading sunt clasificate ca fading selectiv 
în frecvenţă, respectiv ca fading neselectiv în frecvenţă (plat) (blocurile 8, 9, 11, 
12). Pentru manifestările variabile în timp, degradările produse de fading se clasifică 
în: fading lent, respectiv fading rapid (blocurile 14, 15, 17, 18). Pentru aplicaţii radio 
mobile, canalul este variabil în timp din cauză că mişcarea dintre transmiţător şi 
receptor duce la modificări ale căii de propagare. Fading-ul de scară redusă este 
numit şi fading Rayleigh deoarece atunci când căile rezultate prin reflexie  sunt 
numeroase şi nu există o componentă de cale directă LOS (Line-Of-Sight) anvelopa 
semnalului recepţionat este descrisă statistic printr-o pdf de tip Rayleigh. Atunci 
când este prezentă componenta dominantă de semnal non-fading, ca şi calea de 
propagare directă LOS, anvelopa fading-ului de scară redusă este descrisă de o pdf 
Rice-ană. Mobilul radio, care se deplasează pe zone mari, trebuie să proceseze 
semnale afectate de ambele tipuri de fading: fading-ul de scară redusă suprapus 
peste fading-ul de scară largă. 

În Fig. 4.6 sunt prezentate diferitele contribuţii care trebuiesc luate în 
considerare când se estimează pierderea pe cale pentru analiza alocării legăturii în 
aplicaţiile celulare.  
Aceste contribuţii sunt: 

- pierderea medie a căii ca funcţie de distanţă, cauzată de fading-ul de scară 
largă, 

- variaţii apropiate de cazul cel mai defavorabil a pierderii medii a căii (tipic 
6-10 dB), sau marginea fading-ului de scară largă, 

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

În Fig. 4.6, notaţia “~1-2%” indică o zonă (probabilitate) sub zona de sfârşit 
a fiecărei pdf, ca obiectiv de proiectare. Astfel, totalul până la marginea indicată se 
doreşte să furnizeze o putere a semnalului recepţionat de 98-99% din fiecare tip de 
variaţie a fading-ului (de scară largă sau redusă). 
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Fig. 4.6 Consideraţii asupra alocării legăturii pentru canale cu fading. 
 
 
 

Semnalul recepţionat, r(t) este descris în funcţie de semnalul transmis, s(t), 
în convoluţie cu hc(t), răspunsul la impuls al canalului. Neglijând efectul zgomotului, 
putem scrie: 

thtstr c , (4.11) 
 
unde „*” reprezintă convoluţia. În cazul comunicaţiilor radio mobile r(t) poate fi 
exprimat prin două variabile aleatoare: 
 

trtmtr 0 , (4.12) 
 
unde m(t) este componenta de fading de scară largă iar r0(t) este componenta de 
fading de scară redusă. Uneori m(t) este denumit medie locală sau fading log-
normal deoarece mărimea lui m(t) este descrisă printr-o pdf log-normală (mărimea 
măsurată în decibeli are o pdf gaussiană). La fel r0(t) este uneori numit fading 
multicăi sau fading Rayleigh. În Fig. 4.7 sunt prezentate relaţiile dintre fading-ul de 
scară largă şi redusă. În Fig. 4.7 a) puterea semnalului recepţionat r(t) este 
reprezentată faţă de deplasarea antenei (tipic, în unităţi de lungime de undă), 
pentru cazul comunicaţiilor mobile. Fading-ul de scară redusă este suprapus peste 
fading-ul de scară largă şi poate fi identificat uşor. Deplasarea tipică a antenei, 
dintre zerourile semnalului de scară redusă, este aproximativ o jumătate de lungime 
de undă. În Fig. 4.7 b) fading-ul de scară largă, sau media locală m(t), a fost extras 
pentru a se vedea fading-ul de scară redusă r0(t) în jurul unei anumite puteri 
constante.  

În paragraful următor este descris modelul canalului utilizat în simulările pe 
care le-am realizat pentru diferite tipuri de fading. 
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Fig. 4.7 a) Fading-ul de scară largă; b) fading-ul de scară redusă. 

 
 
4.2. Modelul sistemului de transmisie 
 

În Fig. 4.8 a) este prezentat un model pentru simularea funcţionării unui 
sistem de transmisie cu modulaţie BPSK printr-un canal cu fading plat şi zgomot 
AWGN fără codare iar, în Fig. 4.8 b), modelul pentru simularea funcţionării 
sistemului de transmisie cu modulaţie BPSK printr-un canal cu fading plat şi zgomot 
AWGN turbo codat, [BAK05b].  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

a) 
 
 

 
 
 

b) 
Fig. 4.8 Modele de simulare: a) sistem de transmisie necodat şi b) sistem de transmisie turbo 

codat, cu modulaţie BPSK şi canal cu fading plat şi zgomot AWGN.
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unde:  
- cu ui s-a notat secvenţa de date de la intrarea turbo codorului,  
- cu dk s-a notat secvenţa de date de la ieşirea turbo codorului, o secevenţă 

unipolară,  
- cu xk şi cu yk am notat secvenţa de date  bipolară transmisă în canal, 

respectiv recepţionată din canal, într-un moment de timp k,  
- parametrul k este o valoare aleatoare ce caracterizează fluctuaţia în timp 

a canalelor de la simbol la simbol (fast fading), sau de la bloc la bloc (block fading) 
[CWV98], a cărei distribuţie determină tipul canalului: Rayleigh, Rice sau Nakagami, 

- cu iû  s-a notat secvenţa de date de la ieşirea turbo decodorului, 
- wk este un eşantion din zgomotul presupus AWGN, de valoare medie 

pătratică 
10/

2

102

1
SNRkw , relaţie pe care am prezentat-o în [BAK05b, BKDB05], 

şi care rezultă imediat din definiţia raportului semnal/zgomot efectiv dată în 
[JSC98]. 
 
La început se va face o conversie a secvenţei binare unipolară într-una bipolară. 
Această operaţie este realizată în blocul notat „ ” în Fig. 4.8 a), iar relaţia 
corespunzătoare este: 
 

xk = 2  dk –1 ,   k = 1 N/R. (4.13) 
 
Aici dk şi xk se referă la secvenţa turbo-codată, având lungimea de 1/R ori mai mare 
(R –rata de turbo-codare) decât lungimea de întreţesere, N. 
Semnalul de la ieşirea din canal va avea forma din ecuaţia (4.14), unde cu Ebc s-a 
notat energia per bit transmis din secvenţa codată:  
 

yk  = k  xk bcE + wk, (4.14) 
 

unde k =1 în cazul canalului AWGN, respectiv o variabilă aleatoare cu 2
k =1, în 

cazul canalului cu fading plat (Rayleigh, Rice sau Nakagami). Cu convenţia că, 
[VUY01]: 
 

Ebc =1=R Ebi   şi   Tb=1, (4.15) 
 
unde Ebi reprezintă energia per bit din secvenţa de informaţie iar R rata de codare, 

rezultă că „puterea” conţinută în secvenţa de numere k  xk bcE  este unitară: 

 

111 2

1

2

1

22 ∑∑ k

M

k
k

M

k
bckk M

Ex
M

S , (4.16) 

 
unde M=nb N/R reprezintă numărul de biţi transmişi, adică egal cu produsul dintre 
numărul de blocuri transmise, nb, şi numărul de biţi dintr-un bloc, N /R. 

Atunci când turbo codorul este utilizat într-un canal cu fading, algoritmul 
MAP trebuie modificat pentru a ţine cont de acest fapt. Modificarea constă în 
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utilizarea unui coeficient Lc calculat după relaţia dată în [HLY02] şi folosită în toate 
simulările mele din  [KOB09, KBN09, BAK05b]: 
 

Lc = 2 Eb/ 2=4 R B, (4.17) 

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

Diferenţa faţă de canalul AWGN o dă termenul  care reprezintă valoarea 
medie a secvenţei de numere ce simulează amplitudinea fading-ului canalului, 
relaţia (4.14). În cazul canalului AWGN acest termen este unitar. În cazul canalului 
cu fading valoarea sa va fi calculată funcţie de tipul fading-ului (Rayleigh, Rice sau 
Nakagami). 
 
 
4.3. Fading plat de tip Rayleigh 
 
 Fluctuaţiile aleatoare ale semnalului recepţionat datorate fading-ului pot fi 
modelate considerând un proces aleator în t, c( , t), cu întârzierea . Deoarece 
semnalul recepţionat se compune dintr-o mulţime de componente provenite prin 
diferite căi din reflexiile şi împrăştierea semnalului pe diferite suprafeţe neregulate, 
în virtutea teoremei limită centrală, c( , t) poate fi modelat ca şi un proces aleator 
complex, gaussian. Astfel, la orice moment de timp t, părţile reală şi imaginară ale 
lui c( , t) sunt variabile aleatoare distribuite normal. 
 Dacă c( , t) este de medie nulă, atunci anvelopa sau modulul R( , t)= c( , t)  
are o densitate de probabilitate Rayleigh [PRO00]: 
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În Fig. 4.9 am reprezentat densitatea de probabilitate Rayleigh, pentru =1, ţinând 
cont de relaţia (4.18). 

Dacă c( , t) este de medie A 0, atunci anvelopa sau modulul R( , t)= c( , t)   
are o densitate de probabilitate Rice: 
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22
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⎠
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⎜
⎜

⎝

⎛ rAJArrrp oR , (4.19) 

 
unde Jo( ) este funcţia Bessel modificată de ordin zero. 

În cazul canalului cu fading plat de tip Rayleigh, secvenţa recepţionată (la 
ieşirea din canalul numeric, canal ce include modulatorul şi demodulatorul),         
Fig. 4.8 a), este: 
 

yk = k * xk + wk, (4.20) 
 
unde xk este secvenţa emisă, wk este un eşantion din zgomotul presupus AWGN iar 

k este o variabilă aleatoare de tip Rayleigh, responsabilă de caracterul fluctuant în 
timp.
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Fig. 4.9 Densitatea de probabilitate Rayleigh. 
  
    

În diagramele din Fig. 4.10 şi Fig. 4.11 am prezentat rezultatele simulărilor 
pe care le-am obţinut în [KOV05, KOB09], pentru TC-urile,  de rată 1/3, având  ca  
şi  coduri  componente  codurile  convoluţionale  RSC,  concatenate în paralel, de 
memorie 2, respectiv 3, în variantele  [1, 5/7] şi [1, 15/13], considerând canalul cu 
fading plat de tip Rayleigh. 

De asemenea, în toate cazurile, am considerat varianta în care cele două 
secvenţe de paritate obţinute de la cele două codoare RSC ale turbo codorului nu 
sunt puncturate, trellis-ul primului codor este închis iar al celui de-al doilea este 
deschis. Simulările au fost realizate considerând două tipuri de interleaver-e: 
interleaver-ul S, a cărui lungime de întreţesere este egală cu 1784 biţi, lungime 
aleasă conform cu recomandarea CCSDS [CCSDS02] şi distanţa minimă de 
împrăştiere este egală cu 29 (I1784S29), şi noul interleaver propus în capitolul 
anterior, şi anume interleaver-ul bloc aleator în linie, BRL, a cărui lungime este 
egală cu 1785 (IXBRLY, unde numărul de linii este X=119 şi numărul de coloane 
este Y=15: I119BRL15). Modulaţia folosită este modulaţia BPSK, iar algoritmul de 
decodare utilizat de către turbo decodor este algoritmul de decodare MAP, la care 
coeficienţii ( ) de start ai celui de al doilea decodor au fost setaţi echiprobabili, 
[BAK04d]. S-a folosit un număr maxim de 15 iteraţii şi un criteriu de oprire al 
iteraţiilor, iar valoarea pragului LLR este egală cu 10. 
 
Observaţie: Toate graficele sunt reprezentate în funcţie de “media SNR”. Dacă 
pentru canalul AWGN semnalul recepţionat este y=x+w (x este semnalul emis şi w 
este zgomotul) şi SNR=Px/Pw, pentru canalul cu fading y= ·x+w unde  este o 
variabilă aleatoare, rezultă că şi SNR= 2·Px/Pw este o variabilă aleatoare, şi deci 

putem scrie media SNR= wx PP /2 . 

r 

p R
(r

) 
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În Fig. 4.10 prezint performanţele BER pe care le-am obţnut din simularea 
turbo codurilor în canale cu fading plat de tip Rayleigh, pentru codurile şi 
interleaver-ele menţionate mai sus. Aşa cum rezultă din figură, în lipsa codării, până 
la SNR 40 dB (corespunzător unui BER 10-5), BER scade liniar cu SNR-ul. Pentru 
valori mai mari decât 43 dB ale SNR-ului, rata erorii tinde să se menţină la aceeaşi 
valoare.         
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Fig. 4.10 Performanţele BER ale TC-urilor în canale cu fading plat de tip Rayleigh pentru 
codurile 5/7 şi 15/13, utilizând: a) interleaver-ul S – I1784S29 şi b) şi interleaver-ul bloc 

aleator în linie I119BRL15. 

b) 

a) 
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Altfel spus, fără o codare, în canalul cu fading plat de tip Rayleigh nu se pot obţine 
rate de eroare sub pragul de 10-5, chiar dacă SNR-ul creşte. Aceste valori, însă, pot 
fi obţinute prin utilizarea turbo codurilor la un raport semnal pe zgomot sub 5 dB, 
atât în cazul folosirii interleaver-ului S, cât şi în cazul noului interleaver (BRL) pe 
care l-am propus şi analizat în [KBN05, KOB09]. 

În Fig. 4.11 a) am prezentat în detaliu, pentru valori mici ale SNR, 
performanţele BER ale TC-urilor, iar în Fig. 4.11. b) am prezentat performanţele lor 
FER. 
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Fig. 4.11 Performanţele: a) BER detaliate şi b) FER, ale TC-urilor în canale cu fading plat de tip 
Rayleigh pentru codurile 5/7 şi 15/13, utilizând interleaver-ul S – I1784S29 şi interleaver-ul 

bloc aleator în linie I119BRL15. 

a) 

b) 
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O primă concluzie ce poate fi trasă pe baza rezultatelor obţinute în Fig. 4.11 
este aceea că interleaver-ul bloc aleator în linie se comportă la fel ca şi interleaver-
ul S, în cazul utilizarii codului 15/13 pentru valori ale BER de până la 5·10-7, cât şi în 
cazul utilizării codului 5/7 pentru valori ale BER de până la 3·10-5. 

O altă remarcă ce poate rezulta este aceea că există o discrepanţă sesizabilă 
la 3 dB între codul 15/13,  având lungimea de constrângere K=4 şi codul 5/7 cu 
lungimea de constrângere K=3. Se mai poate observa că pentru valori ale FER de 
până la 5·10-4, interleaver-ul pe care l-am propus se comportă similar cu 
interleaver-ul S, în cazul utilizării codului 15/13. Dar, după această valoare a FER-
ului performanţele interleaver-ului S sunt mai bune, ajungând astfel la un 
FER=2·10-4 să existe o diferenţă de aproximativ 0.15 dB.  

În tabelele următoare, prezint cum sunt influenţate performanţele BER şi 
FER, ale TC-urilor ce au ca şi coduri componente codurile RSC 15/13, de către 
estimarea SNR-ului, estimare dată de factorul Lc, [HLY02]. Astfel, folosesc valori ale 
lui Lc date de următoarea relaţie:  

 
Lc=4 R B f, (4.21) 

 
unde R este rata turbo codului, B este valoarea absolută a SNR-ului şi f este raportul 
dintre valoarea  factorului Lc utilizat în simulări şi cel teoretic, [KOB09]: 
 

f=Lc/(4 R B). (4.22) 
 
Tabelul 4.1. BER 10-9, în funcţie de  f  şi de tipul de interleaver folosit. 

f=0.4 f=0.5 f=0.6 f=0.7 f=0.8 f=0.9 Ilv SNR 
(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 
        

f=1 f=1.1 f=1.2 Ilv SNR 
(dB) BER BER BER 

S-ilv 2.8 33293 67827 135499 
BRL  2.8 35052 70013 114227 

 
Tabelul 4.2. FER 10-6, în funcţie de  f  şi de tipul de interleaver folosit. 

f=0.4 f=0.5 f=0.6 f=0.
7 

f=0.8 f=0.9 f=1 Ilv SNR 
(dB) 

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 
         

f=1.1 f=1.2 Ilv SNR 
(dB) FER FER 

S-ilv 2.8 1265 2070 
BRL  2.8 1996 2723 

 
 Din rezultatele pe care le-am obţinut în tabelele 4.1 şi 4.2, la un SNR=2.8 
dB, considerând ambele interleaver-e, se observă că, cele mai bune performanţe 
BER şi FER s-au obţinut pentru f=0.6÷0.8. Cele mai slabe performanţe se obţin 
pentru f<0.5.  
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 Această concluzie este verificată în Fig. 4.12 şi Fig. 4.13. Este evident că 
performanţele BER şi FER cele mai bune le-am obţinut pentru valorile menţionate 
mai sus, f=0.6÷0.8. De exemplu, pentru un BER=10-5, distanţa dintre cele două 
curbe generate la un f=0.6, respectiv f=0.5 este aproximativ egală cu 0.1 dB. 
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Fig. 4.12 Performanţele: a) BER  şi b) FER, ale TC-urilor în canale cu fading plat de tip Rayleigh 

pentru codul 15/13 RSC, utilizând interleaver-ul S pentru diferite valori ale parametrului f. 

a) 

b) 
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Fig. 4.13 Performanţele: a) BER  şi b) FER, ale TC-urilor în canale cu fading plat de tip Rayleigh 

pentru codul 15/13 RSC, utilizând interleaver-ul bloc aleator în linie pentru diferite valori ale 
parametrului f. 
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O altă concluzie pe care o putem trage este aceea că, în urma simulărilor pe 
care le-am efectuat rezultă că utilizarea intelerver-ului bloc aleator în linie în canalul 
cu fading Rayleigh (ca şi în canalul AWGN) are o comportare bună din punct de 
vedere a performanţelor atingând performanţele BER ale interleaver-ului S, dar care 
are un avantaj important în practică, faţă de interleaver-ul S, prin faptul că, 
construirea sa este mai uşor de realizat. 

Indiferent, însă, de aceste mici detalii, rămâne evident că utilizarea turbo 
codurilor contribuie, în cazul transmisiilor în canalele cu fading plat de tip Rayleigh, 
cu un câştig de zeci de decibeli aşa cum am obţinut şi în [KOV05, BKN05b]. 
 
 
4.4. Fading plat de tip Rice 
 
 Fading-ul plat de tip Rice modelează canalele de comunicaţii radio, [PRO00], 
pentru care semnalul receptionat (yk) are o componentă directă (yuk, asimilată 
canalului fără fading, adică canalului AWGN) şi o componentă cu fading (yfk, 
asimilată canalului Rayleigh), aşa cum reiese din modelul unui canal Ricean, pe care 
l-am propus şi prezentat în Fig. 4.14, [BKN06, KBN09].  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 4.14 Canal Rice – model pentru simulare. 
 
 Parametrul K este definit ca fiind raportul dintre puterea componentei 
directe a semnalului şi puterea totală a semnalului, [SKL88]: 
 

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

 
Pentru K=0 nu există decât componenta fluctuantă. Pentru K=1 există doar unda 
directă, canalul este pur AWGN. 
Densitatea de probabilitate Rice, dată în relaţia (4.19), poate fi scrisă ca fiind, 
[PRO00]: 

xk yk 

(1-K)1/2· k 

Canal cu fading plat 

Canal AWGN 

yfk

yuk 

wuk

wfk 

(K)1/2
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în care: 

∫
2

0

cos
0 2

1 dexI x , (4.25) 

 
este funcţia Bessel modificată, de speţa I-a şi ordin zero.  
 În Fig. 4.15 am reprezentat densităţile de probabilitate Rice pentru =1 şi 
câteva valori particulare ale parametrului A, [BAK05b]. În cazul în care A=0, 
distribuţia Rice se reduce la distribuţia Rayleigh. 
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Fig. 4.15 Densitatea de probabilitate Rice de medii A=0÷5 şi abatere standard =1. 

  
  

O variabilă aleatoare, , cu distribuţie Rice, se obţine compunând două 
variabile aleatoare normale x1 şi x2, având ambele aceeaşi dispersie 2, însă doar 
una cu medie nulă: 

 
2
2

2
1 xx . (4.26) 
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Fie variabila x1 de forma: 
 

Axx 31 , (4.27) 
 
unde x3 este o variabilă normală cu medie nulă şi dispersie 2, iar A, valoarea medie 
nenulă, fiind responsabilă de componenta nefluctuantă a lui x1 (putând fi asimilată 
cu o componentă continuă).  
Rezultă că: 
 

222
2

2
3 cos2 ArArxAx , (4.28) 

unde: 
 

2
3

2
2 xxr , (4.29) 

 
este o variabilă aleatoare cu distribuţie Rayleigh, iar  reprezintă faza distribuţiei 
complexe ale cărei părţi reală şi imaginară sunt date de variabilele aleatoare x2 şi 
x3. 

Dacă u este o variabilă aleatoare cu distribuţie constantă pe [0, 1], atunci 
prin transformarea: 
 

uuFr Ry ln2 21 , (4.30) 

 
unde FRy reprezintă funcţia de repartiţie corespunzătoare densităţii de probabilitate 
(relaţia (4.18)), se poate obţine o variabilă aleatoare distribuită Rayleigh. Utilizând 
în continuare relaţia (4.28), se obţine: 
 

2
21

2
1

2 cosln22ln2 AuπuσA  uσ- , (4.31) 

 
unde u1 şi u2 reprezintă variabilele aleatoare cu densităţi de probabilitate uniforme 
pe [0,1]. 
 Spre deosebire de generarea variabilei aleatoare cu distribuţie Rayleigh, 
relaţia (4.28), relaţia (4.31) prin care se poate genera o variabilă aleatoare cu 
distribuţie Rice, implică două variabile cu distribuţie uniformă. Relaţia (4.31) poate fi 
scrisă şi sub forma: 
 

KuuKKuK 211 cosln12ln1 , (4.32) 

 
unde K, aşa cum am specificat şi mai sus, reprezintă raportul dintre puterea 
componentei fără fading (nefluctuante) şi puterea totală a variabilei , care  s-a 
considerat egală cu 1. 
 În continuare, în Fig. 4.16 am prezentat rezultatele obţinute din simulările 
pe care le-am efectuat în [KBN09], performanţa BER, pentru canale de tip Rice, 
funcţie de parametrul  K, pentru trei valori ale SNR=10, 15 şi 20 dB. 
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 Se observă că pentru o plajă mare de valori ale lui K, până în jur de 80%, 
canalul se comportă ca şi unul pur fluctuant. Performanţa BER se îmbunătăţeşte 
semnificativ abia pentru o proporţie de sub 15% a undei fluctuante. 
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Fig. 4.16 Performanţa BER, funcţie de parametrul  K, pentru SNR=10, 15 şi 20 dB, pentru 
canale Rice. 

 
În Fig. 4.17 am reprezentat performanţele BER, pe care le-am obţinut în 

[BKN06] 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 şi K=100 (în 
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, în vederea simulărilor, s-a ales identică cu cea stabilită 
pentru fading-ul plat de tip Rayleigh (acesta fiind un caz particular al fading-ului de 
tip Rice), adică pentru K=0, caz în care 8862.04/ , [HAW98, VUY01], 
urmând ca la sfârşitul acestui paragraf să prezint simulările pentru valori ale Lc-ului 
(relaţia (4.21)) ce se abat cu câteva procente, şi pe care le-am obţinut în [BAK05b] 
şi [KBN09]. 
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Fig. 4.17 Performanţele BER în canale cu fading plat de tip Rice pentru K=0, 25, 50, 75, şi 

100[%]. 
 

În Fig. 4.18 şi Fig. 4.19 am prezentat rezultatele simulărilor efectuate cu un 
TC definit prin parametrii prezentaţi în tabelul 4.3, pentru cinci valori ale 
parametrului K. 
 
Tabelul 4.3 Parametrii utilizaţi. 
  Parametrul Varianta (-ele) 
1 Codul component 15/13 
2 Configuraţia TC-ului paralelă 
3 Întreţeserea 

Lungimea blocurilor 
-interleaver-ul S (N=1784  S=29)  
-interleaver-ul bloc aleator în linie, BRL 

4 Puncturarea fără 
5 Canal Fading plat Rice 
6 Modulaţie BPSK 
7 Algoritm de decodare MAP  
8 Închiderea trellisului C1-închis, C2-neînchis 

( ) de start = echiprob. 
9 Nivel de cuantizare infinit 
10 Număr de iteraţii 

Criteriu de oprire 
15 
prag LLR = 10 
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Fig. 4.18 Performanţele BER în canale cu fading plat de tip Rice pentru K=0, 25, 50, 75, şi 100 

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

100[%], pentru cazul în care s-a utilizat: a) interleaver-ul S şi b) interleaver-ul bloc aleator în 
linie, BRL. 

 
 
Aşa cum se  observă din Fig. 4.18 şi Fig. 4.19, performanţele TC-urilor în 

canalele cu fading plat de tip Rice sunt mărginite în partea superioară a figurii de 
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performanţa canalului cu fading plat de tip Rayleigh (K=0) şi în partea inferioară a 
figurii de performanţa canalului static, AWGN (K=1). Performanţa TC-urilor nu 
creşte liniar cu parametrul K. Astfel, dacă puterea componentei continue este sub 
25% din puterea totală (K 0.25), canalul Rice-an se comportă asemenea canalului 
fluctuant (Rayleigh). Pentru valori peste 50% ale lui K,  performanţa BER se 
îmbunătăţeşte semnificativ. Aceste concluzii sunt valabile atât în cazul folosirii 
interleaver-ului S cât şi a folosirii interleaver-ului bloc aleator în linie. 

O concluzie importantă ce rezultă imediat din simulări este aceea că 
utilizarea turbo codurilor contribuie, şi în cazul transmisiilor în canalele cu fading 
plat de tip Rice, cu un câştig de zeci de decibeli [YUV99, VMB02, BKN06, KBN09]. În 
continuare prezint o estimare a canalului Rice, cât şi Rayleigh (K=0%) si AWGN 
(K=100%), necesară pentru construcţia coeficientului Lc utilizat în algoritmul MAP.  
Aşadar, aşa cum arată Tabelul 4.4 şi Tabelul 4.5, erori în estimare de până la 20% 
ale factorului Lc, din relaţiile (4.21) şi (4.22) influenţează performanţa TC-ului cu 
aproximativ 0.2dB. 
  
Tabelul 4.4 BER 10-9 în funcţie de f şi K când s-a utilizat interleaver-ul S.  

f=0.4 f=0.5 f=0.6 f=0.7 f=0.8 K 
[%] 

SNR 
[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 

f=0.9 f = 1.0 f = 1.1 f= 1.2 K 
[%] 

SNR 
[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 10-9 în funcţie de f şi K când s-a utilizat interleaver-ul BRL. 

f = 0.4 f = 0.5 f = 0.6 f =0.7 f = 0.8 K 
[%] 

SNR 
[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 

f = 0.9 f = 1.0 f = 1.1 f = 1.2 K 
[%] 

SNR 
[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 totuşi, atât din tabelele 4.4 şi 4.5, cât şi din graficele 
prezentate în Anexa C, că pentru diferite valori ale lui K se obţin rezultate mai bune 
pentru anumite valori ale mărimii f.  Prin urmare, în cazul în care K=0% şi 25%, se 
obţin rezultate BER şi FER foarte bune pentru valori ale lui f=0.6, 0.7 şi 0.8, trecute 
în ordinea crescătoarea a performanţei. Pentru K=50% şi 75%  cele mai bune 
rezultate BER şi FER se obţin la valori ale lui f=0.7, 0.8 şi 0.9 (cel mai bun rezultat 
se obtine pentru f=0.7, în cazul în care K=50%, iar pentru f=0.8, la K=75%), iar 
pentru K=100%, performaţele BER şi FER sunt foarte bune pentru valori ale lui 
f=0.8, 0.9 şi 1, ceea ce era de aşteptat în cazul canalului AWGN, unde teoretic Lc = 
4 R B.  

Aşadar, din rezultatele experimentale pe care le-am obţinut, se poate afirma 
că pe măsură ce valoarea parametrului K creşte trebuie să crească şi valoarea 
coeficientului f, în scopul obţinerii unor valori BER şi FER cât mai mici. Tot pe baza 
rezultatelor prezentate rezultă că pentru valori ale lui K=0% şi 25%, coeficientul f 
trebuie să fie mai mare sau egal cu 0.5, deoarece se observă că sub această valoare 
performanţele BER şi FER sunt foarte slabe. În cazul în care K=50% şi 75% rezultă 
că f trebuie să fie mai mare sau cel mult egal cu 0.6, iar pentru K=100%, f trebuie 
să fie mai mare sau cel mult egal cu 0.7. 

Pentru a confirma, încă o dată în plus, concluzia de mai sus am prezentat în 
anexa D tabele ale BER funcţie de variaţia LC-ului, şi pentru cazul în care se 
consideră încă două tipuri de interleaver-e: interleaver-ul pseudo-aleator, 
[CCSDS02] şi interleaver-ul Takeshita-Costello, [TAC98], cât şi un codor 25/23 RSC 
de memorie 4. 
  
 
4.5. Fading plat de tip Nakagami 
 

Ambele distribuţii prezentate anterior, Rayleigh şi Rice, sunt utilizate 
frecvent în descrierea fluctuaţiilor statistice ale semnalelor recepţionate dintr-un 
canal cu fading multicale. O altă distribuţie, ce este frecvent utilizată în 
caracterizarea statistică a semnalelor ce se transmit prin astfel de canale, este 
distribuţia Nakagami-m. Această distribuţie este relativ nouă, fiind pentru prima 
dată propusă în 1960, [PRO00], şi se utilizează la transmisia wireless, [PAR92]. 

Funcţia densităţii sale de probabilitate este dată de relaţia [PRO00]: 
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unde: - N, este o variabilă aleatoare;  
         - m se numeşte raportul momentelor (fading figure) şi este parametrul care 
caracterizează fading-ul canalului de transmisie, definit prin următoarea relaţie: 
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unde  se defineşte ca: 
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22 2⎟
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⎞⎜

⎝
⎛NE . (4.35) 

 

Valoarea medie  şi valoarea medie pătratică 2 , pentru m≥1, număr întreg, sunt 
date de: 
 

,
4

2 2 P
m

  22 2 , (4.36) 

 
unde P=1 pentru m=1 caz în care ecuaţia (4.33) se reduce la o densitate de 

probabilitate Rayleigh şi în general 
1

1
2

12
m

i
i

iP  pentru m 2. 

Fără a se pierde din generalitate, se presupune că 12 , presupunere pe care am 

făcut-o şi în referinţa bibliografică [BKDB05]. Va rezulta: 12 2  şi Pm4/ . 
În relaţia (4.33), funcţia (m) este bine cunoscuta funcţie gamma dată de relaţia:  
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,
2
1
⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛    ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
2
1

2
3 . 

(4.37) 

 
Generarea unui număr aleator cu distribuţie Nakagami este realizată prin 
următoarea schimbare de variabilă: 
 

2
2
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2
mmx . (4.38) 

 
Prin înlocuirea relaţiei (4.38) în relaţia (4.33), densitatea de probabilitate Nakagami 
devine: 
 

m
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. (4.39) 

 

Prin integrarea relaţiei (4.39) se obţine funcţia de repartiţie a probabilităţii variabilei 
aleatoare x:  
 

m
mdtet

m
dttpxF xt

x
m

x

xx ∫∫
0

1

0

1 . (4.40 a) 

 
unde s-a folosit notaţia: 
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dtetm t
x

m
x ∫

0

1 . (4.40 b) 

 

Dacă m este un număr natural, atunci funcţia de repartiţie poate fi scrisă sub 
forma : 
 

x
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1
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1 . (4.41) 

 

Pentru a asigura convergenţa generatorului iterativ aleator, este importantă 
determinarea punctului de inflexiune al funcţiei de repartiţie.  Fx(x) are un punct de 
inflexiune xF care se obţine prin anularea derivatei de ordinul doi, [PRO00, BEC05], 
aşa cum am prezentat şi în [BKN05a]: 
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de unde rezultă că xF =m-1. 

Am simulat şi reprezentat, în Fig. 4.20, densitatea de probabilitate şi funcţia 
de repartiţie Nakagami a variabilei aleatoare x, pentru m=2. 

Distribuţia Nakagami-m are aplicaţii numeroase în modelarea canalelor radio 
cu fading [BEC05].  Prin intermediul parametrului m, se pot modela semnale cu 
fading, a căror stare poate varia de la valori mari la valori moderate. De asemenea, 
în literatură, a fost raportată analiza perfomanţelor teroretice şi numerice, ale 
diverselor sisteme de comunicaţii ce operează cu fading Nakagami, [WON04, 
BEAD91]. Totuşi, au fost raportate puţine rezultate referitoare la generarea 
variabilei aleatoare Nakagami-m [BEC05]. De aceea, în [BKDB05] am prezentat un 
nou algoritm de generare a numerelor aleatoare cu distribuţie Nakagami, algoritm 
ce va fi utilizat în continuare pentru a evalua comportamentul TC-urilor în canalele 
cu fading plat Nakagami. 
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Fig. 4.20 a) Densitatea de probabilitate a variabilei aleatoare x, pentru m=2. 
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Fig. 4.20 b) funcţia de repartiţie a probabilităţii, a variabilei aleatoare x, pentru m=2. 

 
În Fig. 4.21, am arătat rezultatele simulărilor BER ale unui sistem de 

transmisie necodat printr-un canal cu fading plat Nakagami, pe care le-am obţinut 
pentru diferite valori ale parametrului m. 
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Fig. 4.21 Performanţele BER obţinute prin simularea unui sistem de transmisie cu modulaţie 

BPSK în canale cu fading plat de tip Nakagami cu m=2, 3, 4 şi 5. Lui m=1 îi corespunde 
canalul Raylegh şi lui m=∞ îi corespunde canalul fără fading. 
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Performanţele unui sistem de transmisie necodat în canalele cu fading plat 
de tip Nakagami, cu m >1 sunt mărginite în partea superioară a figurii de 
performanţele fading-ului plat de tip Rayleigh (ce corespunde canalului Nakagami cu 
m=1) şi mărginite in partea inferioară a figurii de canalele fără fading (ce corespund 
canalului Nakagami cu m=∞). Aşa cum era de aşteptat, pierderea în performanţă 
creşte pe măsură ce creşte m (selectivitatea în timp a canalului). De exemplu la un 
BER=10-4 pierderea între m=2 şi m=1este de 15 dB. 

În cele ce urmează, în Fig. 4.22 şi Fig. 4.23, am prezentat performanţele 
unui sistem de transmisie codat în canale Nakagami-m. Turbo codul utilizat, de rată 
1/3,  are în componenţa sa două coduri RSC (13/15) de rată 1/2 şi un interleaver S 
(S=29). Lungimea cuvintelor de cod este de 1784 biţi. Aplic un criteriu de oprire la 
sfarşitul iteraţiei curente pentru a verifica dacă secvenţa decodată se potriveşte sau 
nu cu un cuvânt de cod, iar numărul maxim de iteraţii este setat pe 15.  
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Fig. 4.22 Performanţele BER obţinute prin simularea unui sistem de transmisie turbo codat, cu 
modulaţie BPSK, în canale cu fading plat de tip Nakagami-m cu m=2, 3, 4 şi 5. 

 
 

O primă concluzie ce rezultă este aceea că performanţele unui sistem de 
transmisie codat, cu un TC, în canalele cu fading plat de tip Nakagami, cu m >1, 
sunt mărginite în partea superioară a figurii de performanţele fading-ului plat de tip 
Rayleigh (m=1) şi mărginite în partea inferioară a figurii de canalele fără fading 
(m=∞), ca şi în cazul unui sistem de transmisie necodat. 
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Fig. 4.23 Performanţele FER obţinute prin simularea unui sistem de transmisie turbo codat, cu 
modulaţie BPSK, în canale cu fading plat de tip Nakagami-m cu m=2, 3, 4 şi 5. 

 
 

Din rezultatele pe care le-am obţinut am constatat că TC-ul se comportă 
bine  în canalul selectiv în timp, chiar şi pentru lungimi moderate ale cuvintelor de 
cod, (ca în cazul nostru N=1784).  

O altă concluzie ce rezultă imediat din simulări este aceea că utilizarea TC-
urilor şi în cazul canalului cu fading plat de tip Nakagami (caz ce modelează o gamă 
largă de situaţii practice) oferă câştiguri de zeci de decibeli. 

Pentru aproape toate valorile BER şi FER, pierderea în performanţe dintre 
m=5 şi m=1, este mai mică de 2 dB, aşa cum rezultă din simulările pe care le-am 
efectuat în [BKDB05]. Acest fapt arată că am luat în cosiderare în mod eficient 
parametrul m pentru calculul coeficientului Lc, relaţia (4.17), în care  depinde de 
m, cu scopul de a construi raportul de plauzibilitate al canalului. Dacă m=1, 

8862.0
4

, [HAW98]. 

Pentru calculul Lc-ului este necesară cunoaşterea SNR-ului (relaţia (4.21)). 
Astfel, în practică, este necesară o estimare a SNR-ului. De aceea în cele ce 
urmează am studiat impactul erorii de estimare în calculul raportului de 
plauzibilitate a canalului Lc. Pentru a lua în considerarea estimarea erorii se scalează 
valoarea teoretică Lc cu un factor definit ca fiind raportul: fLc=Lcutilizat/Lcteoretic. De 
exemplu, dacă fLc este mai mare decât unu, SNR a fost supraestimat şi invers.  
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În Tabelul 4.6 sunt trecute rezultate BER pentru diferite valori ale lui m, 
m=2÷5, în funcţie de factorul de scalare fLc.  
 
Tabelul 4.6 Impactul erorii de estimare a SNR-ului în algoritmul de turbo decodare 
pentru câteva valori ale lui m. Parametrul m pentru distribuţia Nakagami reprezintă 
selectivitatea în timp a canalului. 
m 2 3 4 5 
SNR 
[dB] 

1.8 1.4 1.2 1.0 

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

 
O altă concluzie ce rezultă este că în mod surprinzator, pentru valori scalate 

ale lui Lc cu aproximativ 10% mai mici decât cele teroretice, date de relaţia (4.17) 
(pentru factorul de scalare egal cu 0.9) algoritmul acesta de decodare MAP, pe care 
l-am propus şi în [BKDB05], are rezultate mai bune decât în cazul optimal. Mai mult, 
aproximarea pe care am făcut-o este deosebit de robustă la estimarea erorii SNR-
ului deoarece performanţele BER rămân acceptabile şi la erori de estimare a  SNR-
ului mai mici de 10%. Interesant este faptul că am obţinut că estimarea canalului 
trebuie realizată cu o acurateţe mai mică decât 10% pentru a se lucra în condiţii 
optime cu algoritmul de decodare MAP, [BKDB05].  
 
 
4.6. Concluzii 
 

În acest capitol am analizat performanţele BER şi FER ale turbo codurilor în 
canalele cu fading plat de tip Rayleigh, Rice şi Nakagami.  

O concluzie importantă, ce a rezultat în urma simulărilor pe care le-am 
realizat în cadrul acestui capitol, este aceea că utilizarea turbo codurilor în 
transmisiile în canalele cu fading plat aduce un câştig de zeci de decibeli, [KOV05, 
BKN05b, BKN06, KBN09, BKDB05]. 

În paragrafele 4.3 şi 4.4, în analiza performanţelor am folosit două tipuri de 
interleaver-e. Unul, propus de mine, interleaver-ul bloc aleator în linie (BRL) pe care 
l-am  descris în paragraful 3.4.6.1, iar celălat este un interleaver S. Rezultatele 
experimentale obţinute au dus la concluzia că performanţele BER ale celor două 
interleaver-e sunt similare. Avantajul adus însă de interlever-ul BRL este că are o 
construcţie mai simplă, [KOB09, KBN09]. 

Deoarece, am utilizat turbo codul într-un canal cu fading, am modificat 
algoritmul MAP, modificarea constând în utilizarea coeficientului Lc, relaţia (4.17). În 
paragrafele 4.3, 4.4 şi 4.5 s-a realizat o estimare a canalului, necesară pentru 
construcţia acestui coeficient Lc, relaţia (4.21).  
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S-a putut observa faptul că erori în estimare de până la 20% ale factorului 
Lc, influenţează performanţa TC-ului, în canalele cu fading plat de tip Rayleigh şi 
Rice, cu aproximativ 0.2 dB, [KBN09].  În canalele cu fading plat de tip Nakagami 
algoritmul de decodare MAP, pe care l-am propus, are rezultate mai bune decât în 
cazul optimal, pentru valori scalate ale lui Lc cu aproximativ 10% mai mici decât cele 
teroretice (pentru factorul de scalare egal cu 0.9),  [BKDB05] . 
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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, BJDK01, GHA04, BAK05a], ca şi TC-urile clasice, 
formează o clasă de coduri corectoare de erori ce operează în apropierea limitei 
Shannon. Printre avantajele TCMB-urilor faţă de TC-uri se poate menţiona faptul că 
au o convergenţa mai rapidă şi un efect de error floor mai scăzut, [DOB05]. Un 
avantaj principal al TCMB-urilor este acela că distanţa lor minimă, în general este 
mai mare decât cea a TC-urilor binare. 

În Fig. 5.1 se prezintă schema unui TCMB în configuraţie paralelă, [BKBP09, 
BDK06]. Trebuie precizat faptul că, în cazul TCMB-urilor, codoarele componente (C1 
şi C0) prezintă R intrări, aşadar toate prelucrările ce privesc secvenţa de informaţie 
se vor face pe R biţi. O deosebire esenţială faţă de TC-uri este aceea că în cadrul 
algoritmului MAP nu se mai calculează LLR-urile ci probabilităţile a-posteriori (APP - 
A Posteriori Probability), [BKDVL06]. 
 

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

 
 

Notaţiile făcute în cadrul figurii au următoarele semnificaţii: 
- C1 şi C0 sunt codoarele componente, iar DEC1 şi DEC0 sunt decodoare;  
- I/DI, sunt iniţialele pentru interleaver/de-interleaver; 

- ⎟
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⎛ Tuuuu ,,, 21 K , reprezintă blocul simbolurilor de informaţie de lungime 

T (astfel un bloc de informaţie conţine T simboluri sau R·T=N  biţi, cu r≥2 intrări), 
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- ⎟
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- T
jjjj uuuu ˆ,,ˆ,ˆˆ 21 K ,  reprezintă estimatul lui u, dat de DEC1, respectiv 
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ut  să fie estimat la întregul d, adică probabilităţiile indicate ca 
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Decodarea poate fi făcută pe bit, [XIA03] sau pe simbol, [TAS00]. 
Decodarea pe bit este aceeaşi cu cea utilizată în TC-urile clasice, [BGT93]. 

Aşa cum am precizat în [BKBP09], decodarea pe simbol constituie o analiză 
mai fină a decodorului asupra secvenţei recepţionate. Astfel, considerând o secvenţă 
de date de lungime N biţi, decodorul uni-binar, la fel ca şi cel multi-binar cu 
decodare pe bit, calculează N valori LLR. Pentru codorul multi-binar cu R intrări, 
blocul de date de R  T biţi fiind organizat într-o matrice cu dimensiunile R  T, 
decodarea multi-binară pe simbol implică calculul a 2R valori APP pentru fiecare 
simbol din cele L. Rezultă un total de T 2R valori APP pentru întreaga secvenţă de N 
biţi, care reprezintă o analiză cu atât mai fină a decodorului asupra secvenţei 
recepţionate, cu cât R este mai mare. 

În continuare analizez cele două metode de decodare, pe bit şi pe simbol, în 
cazul turbo-codurilor multi-binare ce utilizează în decodare algoritmi de tip MAP, prin 
intermediul simulărilor, cu scopul de a stabili ierarhia în performanţa BER şi FER. 
 
 
A. Decodarea pe bit 
 

Considerând că cele două decodoare DEC1 şi DEC0 implementează 
algoritmul de decodare iterativ MAP, decodarea TCMB-urilor pe bit decurge 
asemănător cazului unibinar. Voi descrie în continuare atât algoritmul MAP cât şi 
turbo-decodarea bazată pe acesta. 

Algoritmul MAP propus în [BCJR74] calculează, conform relaţiei (3.30), LLR-
ul pentru fiecare bit, t

ru , cu 1< t < T, şi 1< r < R, din fiecare simbol al secvenţei 
originale, u, sub forma: 
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unde t-1(ŝ) este probabilitatea ca trellis-ul codorului să fie în starea ŝ la momentul 
t-1 şi secvenţa recepţionată din canal, înainte de acest moment să fie                  
[y1, y2, …, yt-1].  
Conform relaţiei (3.32), coficienţii alfa pot fi calculaţi prin recursivitate înainte cu 
relaţia: 
 

∑
s

ttt ssss
ˆ toti

1 ˆ,̂ , (5.2) 

 
t(s) este probabilitatea ca, dacă la momentul t trellis-ul se află la momentul s, 

viitoarea secvenţă recepţionată din canal să fie [yt, yt+1, …, yT]: 
  

∑
s

ttt ssss
 toti

1 ,̂ˆ , (5.3) 

 
t(ŝ,s) este probabilitatea ca trellis-ul să treacă din starea ŝ în starea s şi secvenţa 

recepţionată din canal să fie yt, aşa cum am prezentat-o în [BKBP09]: 
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În relaţia (5.4), t
rLa  reprezintă informaţia extrinsecă corespunzătoare bitului r al 

simbolului t, iar Lc reprezintă factorul de încredere al canalului. 
Procesul iterativ de turbo-decodare presupune schimbul de informaţii 

extrinseci, calculate la ieşirile celor două decodoare prin relaţiile: 
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(5.5) 

 
Informaţiile a-priori, la fiecare iteraţie i, sunt obţinute prin întreţeserea secvenţelor 
de informaţii extrinseci: 
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(5.6) 
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Operaţiile  ( ) şi  -1( ) semnifică întreţeserea, respectiv de-întreţeserea (notate cu 
„I” şi „DI” în Fig. 5.1). 
 
 
B. Decodarea pe simbol 
 

Decodarea pe simbol (cuvânt) presupune ca pentru fiecare caracter din 
secvenţa de date să se calculeze setul probabilităţilor a-posteriori (APP). În acest 
caz, probabilităţile APP, extrinseci şi a-priori se referă, în fiecare moment t de timp, 
la un caracter din cele 2R posibile. Cu notaţiile din Fig. 5.1, se pot scrie ecuaţiile: 
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(5.7) 

 
iar probabilităţile a-priori se calculează cu relaţiile: 
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tY1  şi tY0  sunt termeni  calculaţi pe baza secvenţei recepţionate şi a dispersiei 

zgomotului 2: 
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(5.9) 

 
cu j = 0 sau 1. De remarcat că setul probabilităţilor extrinseci este numeric egal cu 
cel al ramurilor ce pleacă dintr-un nod al trellis-ului (fiecare ramură corespunde unei 
valori posibile a cuvântului de informaţie), [BKBP09]. 
 În Fig. 5.2.a) şi b) am prezentat performanţele BER şi FER ale TCMB-urilor 
obţinute din simulările pe care le-am efectuat în [BKBP09], pentru ambele tipuri de 
decodare (pe bit şi pe simbol). Pentru a obţine valori mici ale BER şi FER în 
diagrame, am generat 500000 de blocuri a căte 1504 biţi (adică, 752 simboluri duo-
binare). Cu alte cuvinte, pentru întreţesere am folosit interleaver-e aleatoare, cu 
lungimea de 1504 biţi în cazul MBTC-ului cu decodare pe bit, iar în cazul  MBTC-ului 
cu decodare pe simbol un interleaver aleator cu lungimea de 752 biţi, [CRO00]. 

Datorită decodării separate în cazul decodării pe bit a biţilor din simbol (se 
calculează câte un LLR pentru fiecare bit) este posibil ca blocul de date să fie 
rearanjat într-un vector linie cu dimensiunea N=2·T şi să fie întreţesut cu un 
interleaver de această lungime.  

În cazul decodării pe simbol aceată operaţie (de rearanjare în vector şi 
întreţesere binară) nu mai este posibilă deoarece decodoarele componente 
calculează APP-uri pentru întreg simbolul, ca atare biţii componenţi nu pot fi 
separaţi. 
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Fig.  5.2. Performanţele: a) BER şi b) FER, ale TCMB-urilor, utilizând codurile RSC de memorie 
3, având matricea generatoare  G=[13 15 11]10, în cazul folosirii decodărilor pe bit şi pe 

simbol. 

a) 

b) 
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Codorul convoluţional RSC folosit în realizarea TCMB-ului, are matricea 
generatoare G=[13 15 11]10, iar schema sa am prezentat-o în [BKBP09]. Am 
considerat un canal AWGN, nu am utilizat puncturare astfel încât rata de codare este 
1/2, numărul maxim de iteraţii pe care l-am considerat este egal cu 15 şi am folosit 
criteriul de oprire al iteraţiilor, care este prezentat pe larg în [BDK06]. 

Analizând rezultatele pe care le-am obţinut, în Fig. 5.2 a) şi b), rezultă 
faptul că metoda de decodare pe simbol este superioară metodei de decodare pe bit. 
Un alt lucru remarcabil ce poate fi observat este acela că, atunci când se foloseşte 
decodarea pe bit, diferenţa dintre algoritmul de decodare MAP şi MaxLogMAP este 
aproximativ egală cu 0.5 dB, iar când se foloseşte decodarea pe simbol diferenţa 
dintre cei doi algoritmi de decodare este mai mică de 0.1 dB. 

Diminuarea efectului de error floor este un alt avantaj important pe care îl 
aduce decodarea pe simbol faţă de decodarea pe bit. Acest efect este substanţial în 
curbele FER, unde error floor apare imediat sub o valoare a FER-ului de 10-3, în 
cazul folosirii decodării pe bit.  În schimb, în cazul folosirii decodării pe simbol, acest 
efect este practic inexistent. 

În continuare, prezint în Fig. 5.3 structura generală a unui codor RSC cu 
intrări multiple, pe care am folosit-o şi în [KDBN06, BDBK08], conform cu [DOB05], 
corespunzătoare celor două codoare (C1 şi C0). Forma canonică prezentată poate fi 
denumită ca fiind forma canonică H. Codorul este bazat pe registrul de deplasare cu 
reacţie, LFSR (Linear Feedback Shift Register), cu r intrări. Acest codor, în general, 
nu este decompozabil în r codoare uni-intrare, cu alte cuvinte nu există câte un 
registru cu reacţie pentru fiecare intrare. Mai există o altă formă canonică, G, în 
structura căreia există un registru de reacţie, pentru o unică ieşire c, [JOZ99]. O 
echivalare între cele două forme canonice a fost realizată în [BDBK08]. 

 
 

 
Fig. 5.3 Structura canonică a unui codor RSC multi-intrare, de rată r/(r+1), construit pe baza 

registrului de deplasare cu reacţie cu r intrări. 
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Cu St=[ t
ms … ts2

ts1 ]T se notează vectorul stare a codorului de la momentul t, 

iar cu Ut=[ t
ru t

ru 1  … tu1 ]T se notează vectorul intrare de la momentul t. Operatorul 

(.)T semnifică transpunerea. Matricea generatoare completă a codorului, reprezentat 
în Fig. 5.3, este de forma: 
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Eliminând din matricea H prima şi ultima coloană, corespunzătoare vectorului ieşirii, 
respectiv reacţiei, se obţine matricea generatoare restrânsă H0: 
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vectorii de reacţie şi de ieşire fiind astfel de forma: 
 

HR = [h0,m  ... h0,2 h0,1]T, 
Hout = [hr+1,m  ... hr+1,2 hr+1,1]T. (5.12) 

 
Folosind notaţiile anterioare, ecuaţia principală ce descrie codorul din Fig. 5.3 
devine: 
 

111 mmmrrmm tt01t STUHS , (5.13) 

 
unde matricea T este definită astfel: 
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Ieşirea redundantă este egală cu: 
 

1ttout
t SWSHc , (5.15) 

 
unde vectorul m11000 KW . 
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Din cele menţionate mai sus rezultă că interleaver-ele pentru TCMB-uri 
trebuie să fie capabile să opereze asupra tablourilor de biţi şi nu asupra vectorilor. 
În continuare se prezintă un studiu asupra problematicii construirii unor astfel de 
interleaver-e şi asupra performanţelor BER obţinute cu cele propuse.  

Construcţia interleaver-elor pentru TCMB-uri, analizată în cele ce urmează, 
s-a făcut pornind de la tipurile de interleaver-e deja cunoscute pentru TC-uri 
unibinare, care au fost prezentate succint în paragraful 3.4.  
 
 
5.1 Interleaver-e pentru turbo coduri multi-binare 
 

În construcţia interleaver-elor pentru turbo codurile multi-binare, pe care 
am realizat-o în referinţa [KOB05], am avut în vedere configuraţia matricială a 
datelor unui bloc (ce trebuie întreţesut). În plus, funcţie de modul de închidere a 
trellis-urilor codurilor componente ale turbo-codului (neînchis, doar unul închis, 
ambele închise) şi funcţie de modul de concatenare (paralel sau serial), blocul ce 
trebuie întreţesut poate să conţină doar informaţia, cu sau fără eventualii biţi de 
închidere ai trellis-ului, sau poate să includă şi biţii de control rezultaţi dintr-o primă 
codare.  
 La fel ca şi pentru TC-urile unibinare şi pentru TCMB-uri se pot adopta 
diferite soluţii de închidere a trellis-urilor. Modul de închidere al trellis-urilor TCMB-
urilor alături de numărul de intrări per codor, de memoria codorului precum şi de 
numărul de biţi per bloc turbo codat sunt factorii de care depinde forma interleaver-
ului. În Fig. 5.4 se prezintă structurile posibile ale blocurilor turbo codate. 
Semnificaţia notaţiilor din Fig. 5.4 este:  

- r, reprezintă numărul de intrări în codor;  
- N, reprezintă lungimea unui bloc codat (de un singur codor multi-

component); 
- M, este memoria codoarelor componente;  
- INF, sunt biţii de informaţie; 
- RIT, sunt biţi redundanţi pentru închiderea trellis-ului; 
- C, cod component; 
- COD, sunt biţi rezultaţi prin codare, biţi de control.  
Întreţeserea se face fie exclusiv asupra blocului INF (cazurile a) sau c)), fie 

asupra blocurilor INF+RIT (discuţia se limitează asupra concatenării paralele, 
corespunzătoare unui turbo cod pur, la concatenarea serială întreţeserea operează şi 
asupra biţilor COD1). Aşadar, blocul ce trebuie întreţesut are o structură matricială 
cu dimensiunile r N sau r (N-M). Această structură matricială impune întreţeserii o 
cerinţă în plus faţă de cazul TC-urilor unibinare. Anume, este de dorit ca biţii ce s-au 
aflat pe aceeaşi coloană înainte de întreţesere să nu se regăsească pe o aceeaşi 
coloană şi după întreţesere (împrăştierea coloanei). În cele ce urmează se consideră 
că blocul pentru întreţesere are dimensiunea r N. 
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Fig. 5.4. Structura blocului turbo codat funcţie de modul de închidere al trellis-urilor TCMB-

ului: a) trellis-uri neînchise sau circulare, b) trellis C1 închis, trellis C2 neînchis şi c) trellis-uri 
închise. 

 
 
Întreţeserea unui astfel de bloc poate fi gândită în trei strategii distincte: 
 
A. Întreţeserea blocului r N transformat linie 1 r N 
  

După transformarea blocului de date din forma matricială, Fig. 5.4 a), în 
forma vectorială, Fig. 5.5, sub impunerea ca lungimea interleaver-ului să fie 
multiplu de r, se pot aplica oricare din metodele clasice. Dezavantajul metodei 
constă în nerealizarea împrăştierii coloanei. Pentru a satisface această cerinţă, 
transformarea matricei în coloană trebuie făcută prin multiplexarea liniilor, sau altfel 
spus, printr-o prealabilă întreţesere coloană-linie. 

 
Fig. 5.5. Blocul de date transformat linie (vector): a) concatenarea liniilor,  b) multiplexarea 

liniilor. 
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B. Întreţeserea blocului r N prin metode specifice matricei 
  

Prin „metode specifice” matricei se înţeleg acele funcţii de întreţesere ce 
implică doi indici (i, j). Altfel spus, poziţiile înainte şi după întreţesere depind de doi 
indici. Un exemplu tipic este întreţeserea bloc sau rectangulară, dată de relaţia 
(3.9). 

Aplicarea directă, însă, a întreţeserii rectangulare asupra unui bloc de 
dimensiune r N, r de obicei mic, va conduce la o distanţă minimă de întreţesere de 
valoare r+1. Pentru a elimina acest neajuns se propune o operaţie de ciclare 
diferenţiată a blocului de date, înaintea întreţeserii, operaţie sugerată în Fig. 5.6. 
Ciclarea diferenţiată constă într-o operaţie de permutare ciclică a liniilor, cu paşi 
diferiţi de la linie la linie. 

 
 

 
b) 

Fig. 5.6. Întreţeserea bloc cu ciclare diferenţiată: a) ciclare diferenţiată, b) întreţeserea bloc 
(rectangulară). 

 
 
C. Întreţeserea independentă a liniilor blocului 
 
 Întreţeserea independentă a liniilor blocului se poate face cu oricare din 
metodele prezentate mai sus. Dacă se utilizează exact aceeaşi funcţie interleaver 
pentru fiecare linie, întreţeserea se face de fapt asupra simbolurilor (nu se împrăştie 
coloana). Avantajul este utilizarea unui interleaver cu lungimea N/r. Pentru a realiza 
împrăştierea coloanei se poate apela de asemenea la o ciclare diferenţiată 
prealabilă. 
 Pentru simulări am utilizat un TCMB de memorie 3. Codul component 
recursiv şi sistematic are matricea generatoare G=[1, 1, 13/15, 11/15], aşa cum am 
specificat în [KOB05, BAK05a]. S-a utilizat algoritmul MAP, 15 iteraţii cu un criteriu 
de oprire a iteraţiilor pe baza LLR-ului, [BDK06]. Canalul s-a presupus AWGN iar 
modulaţia utilizată a fost BPSK. Rezultatele obţinute le-am prezentat în diagramele 
din Fig. 5.7, utilizând interleaver-ele descrise în Tabelul 5.1. 
 
 
 
 
 

a)

ordinea originală        ordinea după întreţesere 

BUPT



  Turbo coduri multi-binare - 5 112 

0 0.5 1 1.5 2
10

-6

10
-5

10
-4

10
-3

10
-2

10
-1

10
0

SNR (dB)

BE
R

 

 

necodat
AN1
BN1
AN2
BN2
15/13
CN2
DN2

 
a) 

0 0.5 1 1.5 2
10

-4

10
-3

10
-2

10
-1

10
0

SNR (dB)

FE
R

 

 

AN1
BN1
AN2
BN2
15/13
CN2
DN2
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Fig. 5.7 Performanţele: a) BER şi b) FER, ale TCMB-urilor, de rată 1/2 pentru codorul 
13/11/15, folosind interleaver-ele menţionate in Tabelul 5.1 şi al TC-ului (puncturat), de rată 

1/2, pentru codorul 15/13. 
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Tabelul 5.1 Interleaver-ele utilizate. 
Interleaver Lungimea 

blocului 
Codul 

component
Metode de întreţesere 

AN1 448 13 11 15 C (ciclare diferenţiată) interleaver  S de 224 biţi 
BN1 448 13 11 15 A (multiplexare linii) interleaver  S de 448 biţi 
AN2 1792 13 11 15 C (ciclare diferenţiată) interleaver  S de 896 biţi 
BN2 1784 13 11 15 A (multiplexare linii) interleaver  S de 1784 biţi 
CN2 1784 13 11 15 A (concatenareare linii) interleaver S de 1784 biţi 
DN2 1784 13 11 15 A (concatenareare linii) interleaver  CCSDS 
1513 1784 15 13 clasic 

puncturat 
Interleaver S de 1784 biţi 

 
Dintre cele trei metode de întreţesere descrise anterior pentru două am 

construit interleaver-e, ale căror performanţe (în asociere cu un TCMB de memorie 
3) sunt prezentate în Fig. 5.7 şi comparate cu cel mai performant TC clasic 
puncturat de aceeaşi rată de codare, 15/13. Diagramele din Fig. 5.7 arată că 
performanţe la BER sunt foarte apropiate de cele ale TC-ului clasic. Diferenţa este, 
însă, esenţială în performanţa FER. Cel mai performant interleaver, din punct de 
vedere al BER este BN2 cel obţinut prin metoda A, cu multiplexare a liniilor. 

În paragraful următor voi face o analiză a performanţelor BER, respectiv, 
FER, ale TC-urilor puncturate şi ale TCMB-urile puncturate, în canale AWGN. 
 
 
5.2 Performanţele turbo codurilor şi a turbo codurilor multi-binare 
puncturate 
 
 În analiza performanţelor se consideră TC-urile iniţiale ce sunt constituite 
din concatenarea în paralel a două codoare RSC, de memorie 4 (m=4) şi de rată 1/2 
[CRO00, GCH99] şi TCMB-urile ce sunt constituite din concatenarea în paralel a 
două codoare RSC de memorie 4 şi de rată 2/3, [DOB05]. Pentru a obţine o 
eficienţă spectrală mai mare, se iau în considerare rate de codare de 1/3, 2/3 şi 3/5 
pentru ambele TC-uri şi TCMB-uri, prin utilizarea operaţiilor de puncturare, 
[KBDN07].  

Particularizând forma canonică a codorului multi-binar din Fig. 5.3, rezultă 
schemele codoarelor RSC pentru TC-uri şi pentru TCMB-uri, ce au polinomul de 
reacţie egal cu (23)8 şi polinomul de redundanţă egal cu (35)8 şi matricile 
generatoare H=[11 1 12]10, respectiv H=[11 11 1 12]10 (modul în care este scrisă 
această matrice, H, va fi prezentat mai detaliat în paragraful următor), aşa cum am 
prezentat în [KDBN06]. Aceste scheme sunt reprezentate în Fig. 5.8, unde cu Sm, cu 
m=1÷4, am notat starea codorului, ce pot fi realizat cu 4 registre de deplasare. Cu 
u, u1 şi u2 am notat secvenţele de biţi de la intrarea în codor, iar cu c am notat 
secvenţa biţilor redundanţi, de la ieşirea din codor. Diagramele de stări ale codorului 
RSC ce intră în componenţa TC-urilor şi a TCMB-urilor conţin 2m noduri, cu m=4 la 
fiecare durată de timp, ceea ce conduce la 2m=16 stări posibile; 2r ramuri sunt 
conectate la fiecare nod ce corespunde la 2r vectori de intrare posibili ce verifică 
ecuaţiile codorului. Astfel, diagrama conţine 2m+r ramuri sau tranziţii. Fiecare 
tranziţie este asociată la o durată a simbolului. La o durată de timp dată, sunt 
consideraţi r biţi de intrare, cu scopul de a genera r+1 biţi la ieşirea decodorului. În 
cazul TC-urilor, există doar o singură intrare binară, r=1, aşa cum este reprezentată 
în Fig. 5.8 a), iar în cazul TCMB-urilor s-au considerat 2 biţi de intrare, r=2, aşa cum 
este reprezentat în Fig. 5.8 b). 
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a) 
 

 
b) 

 
Fig. 5.8 a) Codor component RSC pentru TC; b) Codor component RSC pentru TCMB. Ambele 

codoare au polinomul de reacţie=(23)8=(10011)2 şi polinomul de redundanţă=(35)8=(11101)2. 
 
 

În Fig. 5.9 am prezentat codorul TC şi codorul TCMB, ce sunt constituite din 
conectarea în paralel a câte două codoare RSC cu 16 stări, şi de rată r/r+1, 
prezentate deja în figura anterioară. Trebuie precizat faptul că biţii de informaţie 
sunt întreţesuţi înainte de a intra în cel de al doilea decodor. În toate simulările din 
acest paragraf s-a considerat ca întreţeserea să fie realizată de un interleaver S 
propus de [CRO00]. Interleaver-ele S sunt interleaver-e semi-aleatoare, ce prezintă 
performanţe excelente deorece au distanţe minime foarte mari chiar şi pentru 
blocuri de date de lungimi moderate. De exemplu pentru blocuri de lungimi egale cu 
752 şi 1504 biţi, interleaver-ele S prezentate în [DOD95, KBN05] produc distanţe 
minime egale cu 19, respectiv 27.  
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a) 
 
 

 
 

b) 
 

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

 
 

Aceste distanţe minime pot fi crescute aşa cum s-a văzut în [CRO00]. Acest 
fapt se bazează pe o selecţie aleatoare cu următoarea constrângere: 
 

Sji+jπiπ=jid  , , (5.16) 

 
unde  reprezintă funcţia de permutare complet aleatore şi d(i, j) reprezintă distanţa 
de întreţesere dintre poziţiile i şi j, cu i, j=1, ..., N (în care N reprezintă lungimea 
cuvântului de cod). Aşadar, considerându-se această metodă, interleaver-elor 
construite li s-au ales distanţele minime egale cu 22, pentru blocuri de 752 biţi, 
respectiv 31, pentru blocuri de 1504 biţi. 

Ratele de codare are TC-urilor şi ale TCMB-urilor sunt egale cu r/(r+2), 
adică în cazul  de faţă sunt egale cu 1/3, respectiv 1/2. Cu ajutorul blocului de 
puncturare se pot obţine rate de codare mai mari, prin puncturarea, de exemplu, a 
biţilor de paritate c1 şi c2. Biţii de informaţie nu sunt puncturaţi. În Tabelul 5.2 am 
prezentat matrici optime de puncturare, P, pentru TC-uri şi TCMB-uri cu rate de cod 
R=1/2, 3/5 şi 2/3, [TOR02]. Din tabel se remarcă faptul că pentru a obţine rate de 
codare mai mari decât r/(r+2) în cazul TCMB-urilor doar câteva simboluri 
redundante trebuie să fie ignorate, comparativ cu TC-urile clasice. În consecinţă, 
abilitatea de corecţie a codului constituent va fi mai puţin degradată. 
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Tabelul 5.2 Matrici de puncturare optime pentru rate 1/2, 3/5 şi 2/3. 
Rate de codare Coduri corectoare 

R=1/2 R=2/3 R=3/5 

TC ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
10
01

P  ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
0100
0001

P  ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
010
001

P  

MBTC ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
1
1

P  ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
10
01

P  ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
110
011

P  

 
Pentru a obţine rezultatele experimentale prezentate în continuare am mai 

considerat următoarele situaţii. Atât în cazul TC-urilor cât şi TCMB-urilor, trellis-ul 
primului codor a fost închis la 0, iar trellis-ul celui de al doilea a rămas neînchis. 
Lungimea secvenţelor codate este egală cu 188 byte=2·752 biţi. Am considerat 
canalul AWGN, iar ca şi algoritm de decodare am folosit algoritmul Max-Log.MAP, 
[VOF00, DOB05], datorită complexităţii sale reduse de calcul şi păstrării 
performanţelor aproape de cele optimale. Factorul de scalare a informaţiei extrinseci 
este egal cu 0.75 [KBDN07], iar numărul de iteraţii de la decodor a fost ales egal cu 
15. 
 În Fig. 5.10÷5.15 sunt arătate performanţele BER şi FER ale TCMB-urilor şi 
ale TC-urilor, la diferite rate de codare (1/2, 2/3 şi 3/5).  
 În Fig. 5.10, pentru BER<10-2, TCMB-urile au un câştig de aproximativ 0.1 
dB comparativ cu TC-urile. Un câştig similar se poate observa la FER<10-4, aşa cum 
rezultă din Fig. 5.11. Pentru un FER=5·10-5, TCMB-urile se apropie la 0.55 dB de 
limita Shannon. Pentru BER≥10-6, performanţele BER ale ambelor coduri de rată 2/3 
sunt similare. Sub această valoare TCMB-urile au uşoară îmbunătăţire a 
performanţelor faţă de TC (Fig. 5.12). Interesant este faptul că în ceea ce priveşte 
performanţele FER câştigul este mai mare, astfel pentru FER<10-4,  este în jur de 
0.1 dB, în cazul utilizării TCMB-urilor. De exemplu, pentru  FER=5·10-5, acest câştig 
este egal cu 0.15 dB, aşa cum rezultă din Fig. 5.13, şi se apropie la 0.5 dB de limita 
Shannon. O altă trăsătură importantă ce poate fi observată în Fig. 5.13 este aceea 
că error floor pare să fie mai puţin importantă în cazul TCMB-urilor decât în cazul 
TC-urilor.  

În Fig. 5.14 sunt comparate performanţele BER dintre cele două tipuri de 
coduri corectoare, amble având rata egală cu 3/5. Amble coduri au performanţe 
similare pentru BER mai mare decât 10-4. Pentru valori mai mici ale lui BER, MBTC-
urile au performanţe uşor îmbunătăţite în comparaţei cu TC-urile. Pentru FER<10-4,  
se obţine un câştig egal sau mai mare decât 0.1 dB. De exemplu, pentru  FER=5·10-

5, acest câştig este egal cu 0.11 dB (Fig. 5.15), şi se apropie la 0.55 dB de limita 
Shannon. Ca şi în cazul ratei de codare de 2/3, se pare că error floor este mai puţin 
importantă în cazul TCMB-urilor decât în cazul TC-urilor.  
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Fig. 5.10 Performanţa BER la rata 1/2 pentru TC, H=[11 1 12], şi TCMB, H=[11 11 1 12], în 
cazul unei transmisii pe canal AWGN, funcţie de SNR (dB). 
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Fig. 5.11 Performanţa FER la rata 1/2 pentru TC, H=[11 1 12], şi TCMB, H=[11 11 1 12], în 
cazul unei transmisii pe canal AWGN, funcţie de SNR (dB). 
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Fig. 5.12 Performanţa BER la rata 2/3 pentru TC, H=[11 1 12], şi TCMB, H=[11 11 1 12], în 
cazul unei transmisii pe canal AWGN, funcţie de SNR (dB). 
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Fig. 5.13 Performanţa FER la rata 2/3 pentru TC, H=[11 1 12], şi TCMB, H=[11 11 1 12], în 
cazul unei transmisii pe canal AWGN, funcţie de SNR (dB). 
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Fig. 5.14 Performanţa BER la rata 3/5 pentru TC, H=[11 1 12], şi TCMB, H=[11 11 1 12], în 
cazul unei transmisii pe canal AWGN, funcţie de SNR (dB). 
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Fig. 5.15 Performanţa FER la rata 3/5 pentru TC, H=[11 1 12], şi TCMB, H=[11 11 1 12], în 
cazul unei transmisii pe canal AWGN, funcţie de SNR (dB). 

 

BUPT



  Turbo coduri multi-binare - 5 120 

Câştigul de aproximativ 0.2 dB pe care l-am obţinut comparativ cu [DOB05] 
s-a datorat faptului că am folosit un număr de 15 iteraţii în loc de 8, cum s-au 
folosit în [DOB05] şi datorită faptului că am folosit un alt interleaver decât cel 
specificat în referinţa amintită anterior, şi anume interleaver-ul S. 

În continuare analizez performanţele BER şi FER ale TCMB-urilor în cazul 
unei transmisiuni în canale cu fading plat. 
 
 
5.3 Performanţele turbo codurilor multi-binare în 
canalele cu fading plat 
 
5.3.1 Fading plat de tip Nakagami 
 
 TCMB-urile propuse recent de către C. Douillard şi C. Berrou [DOB05], 
depăşesc perofmanţele TC-urilor clasice, inventate de către C. Berrou în 1993 
[BGT93]. Astfel în [DOB05] s-a arătat faptul că, prin concatenarea în paralel a 
codurilor RSC binare cu r intrări rezultă câteva avantaje faţă de TC-uri, pe canale 
AWGN, în special acela că au un efect de error floor mai mic. 
 În continuare analizez performanţele BER şi FER ale TCMB-urilor pe canale 
cu fading ne-selectiv în frecvenţă. TCMB-urile propuse sunt alcătuite din două coduri 
RSC duo-binare de rată 2/3 conectate în paralel. Deasemenea, consider modelul 
canalului cu distribuţie Nakagami-m (prezentată în paragraful 4.5), deoarece acesta 
se potriveşte bine la canalele cu fading ale sistemelor de transmisie fără fir. 
 Pe baza schemei generale a unui codor convoluţional cu intrări multiple din 
Fig. 5.3, în Fig. 5.16 prezint schema unui codor duo-binar cu 16 stări, având 
matricea generatoare H=[11 11 1 12]10, schemă ce este prezentată şi în Fig. 5.8 b), 
unde elementele matricii H sunt înlocuite cu valorile prezentate în ecuaţiile 
următoare. 
 
 

 
 

Fig. 5.16 Schema unui codor duo-binar cu 16 stări, cu H=[11 11 1 12]10. 
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Pentru codul particular reprezentat în Fig. 5.16, vectorii St şi Ut definiţi la începutul 
capitolului 5, sunt egali cu: 
 

Ttttt ssss ⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡

1234tS şi 
Ttt uu ⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡

12tU , (5.17) 

 
iar relaţia (5.10) devine, exprimând matricea H într-o formă compactă, unde fiecare 
coloană din H este reprezentată de o valoare zecimală, corespunzătoare vectorului 
său coloană scris în binar: 
 

10

1,01,11,21,3

2,02,12,22,3

3,03,13,23,3

4,04,14,24,3

1,01,11,1,1

2,02,12,2,1

,0,1,,1

12   1   11   11

0111
0011
1000
1011

    

     

...

...
...............

...

⎥
⎥
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

⎥
⎥
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

⎥
⎥
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

hhhh
hhhh
hhhh
hhhh

hhhh
hhhh

hhhh

rr

rr

mmmrmr

H

 (5.18) 

 
Rezultă matricea generatoare restrânsă H0 şi vectorii de reacţie şi de ieşire de 
forma: 

⎥
⎥
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

⎥
⎥
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

11
01
00
01

1,11,2

2,12,2

3,13,2

4,14,2

hh
hh
hh
hh

0H , 

 0011 1,02,03,04,0
TThhhhRH , 

TThhhh 1101 1,32,33,34,3outH . 

(5.19) 

 
Relaţiile (5.13), (5.14) şi (5.15) pot fi rescrise sub forma: 
 

1444122414 tt01t STUHS , 

⎥
⎥
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

0011
1000
0100
0010

T  

1ttout
t SWSHc  

(5.20) 

 
unde vectorul 411000W . 
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Interleaver-ul utilizat în construcţia TCMB-urilor este cel propus în [DOB05]. 
Funcţia sa de permutare i= (j), este realizată în doi paşi. Pentru j=1÷N-1: 
 
Pasul 1: Permutarea intra-simbol schimbă valorile rj,1 şi rj,2, dacă j mod 2=0. Altfel, 
nu. 
 
Pasul 2: Permutarea inter-simbol este dată de următoarea relaţie: 

3jQjPi  mod N, cu: 
 

0jQ            dacă j mod 4 = 0 

1QjQ            dacă j mod 4 = 1 

204 QQjQ          dacă j mod 4 = 2 

304 QQjQ            dacă j mod 4 = 3 
cu: P=35, Q0=1, Q1=4, Q2=4, Q3=12. 

(5.21) 

 
 Algoritmul de decodare pe care l-am utilizat în analiza performanţelor BER şi 
FER este algoritmul Max Log MAP [VOF00]. În Fig. 5.17 este prezentată performanţa 
FER a unui TC duo-binar cu 16 stări, funcţie de SNR, atât în cazul utilizării 
algoritmului de decodare MAP cât şi a algoritmului de decodare Max-Log-MAP.   
 

1 1.2 1.4 1.6 1.8 2 2.2 2.4
10

-6

10
-5

10
-4

10
-3

10
-2

10
-1

10
0

FE
R

 

 

MaxLogMAP
MAP

 
SNR(dB) 

Fig. 5.17 O comparaţie între două implementări ale algoritmului de decodare la TCMB pentru 
un canal cu fading Nakagami-5: algoritmul MAP şi aproximarea Max-Log-MAP. 
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Se consideră lungimea blocului de informaţie egală cu 188 byte. Se observă că la un 
SNR mic, pierderea nu depăşeşte 0.17 dB. Interesant este faptul că, la un FER mic 
(mai mic decât 10-5), pierderea devine neglijabilă. 

Simulările din acest paragraf cât şi cele din [KDBN06]  au fost realizate 
considerând modulaţia QPSK, şi numărul maxim de iteraţii egal cu 15. În cadrul 
simulărilor se compară performanţele TCMB-ului propus anterior cu limita Shannon.  

În Fig. 5.18 se observă că TCMB-urile se comportă bine în canalele selective 
în timp, chiar şi la lungimi moderate ale cuvîntului de cod (lungimea cuvîntului de 
cod este de 1504 de biţi). Pierderea în performanţe de la m=  (canal AWGN, fără 
fading) până la m=1 (fading Rayleigh) nu depăşeşte 3 dB, pentru oricare FER şi 
BER, în timp ce pierderea teoretică dată de limitele Shannon este aproximativ de 
1.6 dB. Această pierdere moderată suplimentară se datorează faptului că se folosesc 
cuvinte de cod mici. 

Se mai observă că, performanţele unui sistem de transmisie codat, cu un 
TCMB, ca şi în cazul folosirii unui TC (paragraful 4.5), în canalele cu fading plat de 
tip Nakagami, cu m >1, sunt mărginite superior de performanţele fading-ului plat de 
tip Rayleigh (m=1) şi mărginite inferior de canalele fără fading (m=∞). 

În [DOB05] se arată, prin intermediul simulărilor, că TCMB-urile depăşesc în 
performanţă TC-urile clasice în cazul unui canal AWGN. Am făcut o comparaţie 
similară (Fig. 5.19), dar luând în considerare, de data aceasta, canalul Nakagami. 

Pentru simulările ale căror rezultate sunt prezentate în Fig. 5.19, am 
considerat că pentru toate TC-urile lungimea blocului de date N este de 1504 biţi, 
rata de codare R=1/2 şi parametrul fading-ului m=5. Datorită criteriului de oprire al 
iteraţiilor, numărul mediu de iteraţii este aproximativ de 3 dintr-un număr maxim de 
15 iteraţii. Pentru 10-5<FER<5 10-3 performanţele TC-urilor şi a TCMB-urilor sunt 
similare. Interesant este că pentru valori foarte mici ale FER (mai mici decât 10-5), 
TCMB-urile nu manifestă efectul de error floor datorită distanţelor lor minime mari, 
în comparaţie cu TC-urile clasice. Această caracteristică este interesantă în special în 
sistemele viitoare fără fir cu rate de date mari, unde este necesară o calitate mare a 
serviciilor. 

Într-o abordare viitoare va fi interesant să evaluez impactul erorii de 
estimare a canalului asupra performanţelor. 
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Fig. 5.18 Performanţele TCMB-ului în cazul transmisiei pe un canal cu fading plat de tip 
Nakagami, utilizând algoritmul de decodare Max-Log-MAP: a) BER, b) FER, sunt trasate în 

funcţie de SNR pentru diferite valori ale parametrului m. Deasemenea, pentru câteva dintre 
aceste valori ale parametrului m, sunt reprezentate pragurile corespunzătoare limitei Shannon 
pe canale cu fading plat de tip Nakagami (pentru intrări gaussiene, căt si pentru intrări binare 

(m=1 şi m=∞)). 
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Fig. 5.19 Performanţele a) BER şi b) FER pentru TCMB-urile de memorie 4 şi pentru TC-urile 

clasice de memorie 3 (13/15) şi de memorie 4 (23/31), pe canale cu fading plat de tip 
Nakagami (parametrul fading-ului m=5), utilizând algoritmul de decodare MAP.  Deasemenea 
este reprezentat pragul corespunzător limitei Shannon cu intrări gaussiene pe canale cu fading 

plat de tip Nakagami. 

a) 

b) 
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5.3.2 Fading plat de tip Rayleigh 
 
 Pentru transmisiunile wireless în canalele cu fading, codarea canalului este 
un instrument important în îmbunătăţirea fiabilităţii. Mulţi cercetători au studiat 
performanţele diferitelor coduri, cum ar fi: codurile bloc [BAB04], turbo codurile 
[HAW98, YUS02, CCD03], în canale cu fading de tip Rayleigh. S-a arătat că TCMB-
urile prezentate în [DOB05], au performanţe apropiate de limita capacităţii 
canalului, în canale AWGN.  

În acest paragraf cât şi în [KBN06] am analizat performanţele BER şi FER ale 
unui sistem turbo codat multi-binar în canalul cu fading plat de tip Rayleigh, al cărui 
model l-am prezentat în capitolul 4. 

Simulările au fost realizate pentru TCMB-uri, de rată 1/2, care au ca şi 
coduri constituente codurile convoluţionale RSC, de memorie 3 cu matricea 
generatoare H=[6 7 1 5]10, şi de memorie 4 cu matricea generatoare             
H=[11 11 1 12]10. Schema unui codor duo-binar cu 16 stări, cu H=[11 11 1 12]10 
este prezentată în Fig. 5.16. În continuare, voi prezenta schema unui codor duo-
binar cu 8 stări, cu H=[6 7 1 5]10, pe baza schemei generale a unui codor multi-
intrare din Fig. 5.3. 

 
 

 
 

Fig. 5.20 Schema unui codor duo-binar cu 8 stări, cu H=[6 7 1 5]10. 
 
 

Pe baza Fig. 5.20, vectorul stare şi vectorul intrare, la momentul t, sunt 
Ttttt ssss ⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡

1234tS şi 
Ttt uu ⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡

12tU . Ecuaţiile (5.10)÷(5.15) devin: 

 

h0,3 

1 

c =u0 

h3,3 h3,2 

S1 

h2,2 h2,1 h1,1 

u1 u1 

u2 u2 

S3S2

h2,3 

h0,1 
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unde vectorul 31100W . 

 
Interleaver-ele pe care le-am folosit sunt cele propuse în [DOB05], 

pemutarea realizându-se în două etape. În prima etapă se realizează o permutare 
intra-simbol, iar în a doua etapă se realizează o permutare inter-simbol, conform 
modelelor particulare date în [DOB05]. Blocurile de date au lungimi egale cu 188 
bytes. 

Deasemenea, ca algoritmi de decodare am considerat algoritmii MAP şi Max-
Log-MAP. S-a considerat modulaţia QPSK şi un număr de 15 iteraţii, cu un criteriu 
de oprire a iteraţiilor bazat pe distribuţia APP.  

În Fig. 5.21 rezultă câştiguri de zeci de dB, în performanţele BER ale TCMB-
urilor, pe canale de transmisie cu fading plat de tip Rayleigh, în comparaţie cu cazul 
necodat, aşa cum am arătat şi în [KBN06]. 
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Fig. 5.21 Performanţele BER pentru cazul necodat şi codat, cu TCMB-uri de memorie 3, 

respectiv de memorie 4, pe canale cu fading plat de tip Rayleigh. BER este reprezentat în 
funcţie de media SNR (dB). Algoritmul de decodare implementat este algoritmul Max-Log-MAP. 
 

În tabelul 5.3 şi în tabelul 5.4 prezint cum sunt influenţate performanţele 
BER şi FER prin estimarea valorii SNR-lui, estimare dată de factorul Lc. 
 
Tabelul 5.3 BER 10-9 în funcţie de f şi în funcţie de starea TCMB-ului. 

f= Lc/(4 R B) 

f=0.4 f=0.5 f=0.6 f=0.7 f=0.8 

TCMB SNR 
(dB) 

BER BER BER BER BER 
  8-stări 4.2 1201433 8525 6013 5097 6057 
16-stări 4.2 15727910 15780 2881 5836 28147 

 
Tabelul 5.4 FER 10-6 în funcţie de f şi în funcţie de starea TCMB-ului. 

f= Lc/(4 R B) 

f=0.4 f=0.5 f=0.6 f=0.7 f=0.8 

MBTC 
 

SNR 
(dB) 

FER FER FER FER FER 
  8-stări 4.2 22044 577 555 577 688 
16-stări 4.2 200422 222 66 88 555 

 
Valoarea parametrului Lc este dată de relaţia: Lc=4 R B f, unde R este rata 

turbo codului duo binar şi B este valoarea absolută a SNR-ului. Rezultatele obţinute 
în cele două tabele, în funcţie de BER şi 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 

media SNR (dB)
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bune rezultate se obţin la f=0.6. Această concluzie este verificată în Fig. 5.22. Este 
evident faptul că cele mai bune performanţe BER şi FER sunt obţinute în cazul 
utilizării unui TCMB de memorie 4, având f=0.6. 
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Fig. 5.22 Performanţele a) BER şi b) FER ale TC-urilor  duo-binare cu 8 stări şi cu 16 stări 
pentru diferite valori ale factorului f. S-a folosit algoritmul de decodare MAP şi modulaţia QPSK. 
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În Fig. 5.23 am reprezentat performanţele BER şi FER ale TC-urilor duo-
binare (cu 8 stări şi cu 16 stări) de rată 1/2, în funcţie de raportul semnal pe 
zgomot, utilizând algoritmii de decodare MAP şi Max-Log/MAP. 
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Fig. 5.23 Performanţele a) BER şi b) FER. O comparaţie între două implementări ale 

algoritmului de decodare ale TCMB-urilor (cu r=2), pe canal cu fading plat de tip Rayleigh: 
algoritmul MAP şi aproximarea sa Max-Log-MAP. TCMB-urile sunt bazate pe codurile RSC de 

memorie 3 (linie întreruptă) şi de memorie 4 (linie continuă). Lungimea cuvântului de cod este 
egală cu 2 752=1504 biţi. 
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Se observă faptul că pentru TC-uri duo-binare (ale căror curbe sunt 
reprezentate cu linie întreruptă), la SNR-uri mici, pierderea nu depăşeşte 0.15 dB, 
iar la valori ale BER mai mici decât 10-5, pierderea devine neglijabilă, spre deosebire 
de valorile mici ale lui FER unde pierderea rămâne constantă. 
 
 
5.4 Concluzii 
 

La începutul acestui capitol am analizat beneficiile aduse, din punctul de 
vedere al performanţelor BER şi FER, de  către decodarea pe simbol faţă de 
decodarea  pe bit, în cazul TCMB-urilor. Metoda decodării pe simbol este superioară 
celei pe bit. De asemenea, se poate observa că atunci cand se foloseşte algoritmul 
MaxLogMAP cu decodare pe simbol se obţin rezultate mai bune decât dacă se 
foloseşte algoritmul MAP cu decodare pe bit, [BKBP09]. 

O concluzie importantă ce rezultă din paragraful 5.1 este aceea că cel mai 
performant interleaver, din punct de vedere al BER este BN2 cel obţinut prin metoda 
A, cu multiplexare a liniilor, [KOB05]. 

În paragraful următor am comparat TC-urile puncturate cu TCMB 
puncturate. Prin intermediul simulărilor pe care le-am realizat am ajuns la concluzia 
că pentru un FER  egal sau mai mare decât 10-4, aceste coduri se comportă similar. 
Iar, pentru valori ale FER mai mici, TCMB-urile puncturate au performanţe mai bune 
decât TC-urile puncturate, în principal datorită valorii error floor mai mici. Mai mult 
se observă că TCMB-urile la orice rată analizată în această abordare, se apropie la 
aproximativ 0.6 dB de limita Shannon, [KBDN07]. 

În paragraful 5.3 am analizat comportarea TCMB-urilor de rată 1/2, în 
canalele cu fading plat de tip Nakagami şi Rayleigh. Modelele de canal cu fading plat 
de tip Nakagami acoperă o scară largă de situaţii practice, de la cel ne-selectiv în 
timp (canalul AWGN) până la cel mai selectiv în timp (canalul Rayleigh). Din 
simulările pe care le-am realizat se poate concluziona faptul că TCMB-urile au o 
comportare bună în canalele selective în timp, de tip Nakagami şi Rayleigh, chiar şi 
la lungimi moderate ale cuvintelor de cod (în toate simulările din acest paragraf am 
considerat lungimea cuvintelor de cod ca fiind egală cu 188 bytes), [KDBN06], 
[KBN06]. 

O altă concluzie importantă este aceea că, pe canale de transmisie cu fading 
plat de tip Rayleigh, ca şi în cazul TC-ului unibinar, am obţinut câştiguri de zeci de 
dB în performanţele BER ale TCMB-urilor, în comparaţie cu cazul necodat. 
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6. CONTRIBUŢII ŞI CONCLUZII 
 
 
 Turbo codurile reprezintă o clasă de coduri corectoare de erori, care se 
apropie cel mai mult de limita teoretică dată de C. Shannon în 1948.  

Varianta clasică a unui turbo codor a fost propusă pentru prima dată în 
1993, de către C. Berrou ş.a. şi constă din conectarea în paralel a două coduri 
convoluţionale, între care a fost intercalat un interleaver. Pe parcursul acestei lucrări 
s-a folosit această variantă de concatenare. 
 
Ca şi contribuţii pot fi enumerate următoarele: 
 

 În paragraful 2.6 am făcut o analiză a spectrului ponderilor pentru codurile 
convoluţionale, de rată R=1/2 şi lungime de constrângere K=3: nerecursive şi 
sistematice, recursive şi sitematice cât şi nerecursive şi nesistematice. Au 
rezultat 3 coduri (RSC[1,7/5], RSC[1,5/7] şi NRNSC[5,7]) cu distanţă minimă 
superioară celorlalte coduri analizate. Această distanţă indică o superioritate a 
acestor coduri, din punctul de vedere al capacităţii de corecţie, în special, la 
raporturi semnal/zgomot mari, unde sunt importante căile de ponderi mici. 

 
 În capitolul 3, am făcut o prezentare succintă a turbo codului şi a algoritmilor de 

decodare. În cadrul acestui capitol, mai precis în paragraful 3.4.6 am propus 
două noi tipuri de interleaver-e: interleaver-ul bloc aleator în linie şi 
interleaver-ul bloc cu linii aleatoare, alături de câteva tipuri de interleaver-e 
clasice, deja cunoscute. 

 
 Pe baza interleaver-lor propuse şi prezentate în paragraful 3.4, am făcut o 

analiză a curbelor BER obţinute ca rezultat a propriilor simulări, pentru 
diferite lungimi ale blocului de date. Din analiza rezultatelor obţinute, au rezultat 
următoarele concluzii: 
       - Interleaver-ul bloc aleator în linie prezintă performanţe BER şi FER 
apropiate de cele ale interleaver-ului S, cu S maxim, dar avantajul acestui 
interleaver este  construcţia sa mai simplă. 
       - Interleaver-ul bloc cu linii aleatoare are performanţe similare cu cele 
ale interleaver-elor bloc cunoscute.  

 
 În paragraful 3.5.5 am făcut o analiză a performanţele algoritmilor de 

decodare (MAP, Log-MAP şi Max-Log-MAP), luând în considerare două tipuri de 
interleaver-e: interleaver-ul de tip S şi interleaver-ul pseudo aleator. Din 
simulări, a rezultat faptul că algoritmul de decodare Max-Log-MAP este inferior 
(cu 0.2 dB) celorlalţi algoritmi de decodare. De asemenea, la SNR-uri mai mari 
de 1dB, a rezultat că performanţele algoritmilor de decodare MAP şi Log-MAP 
sunt similare. 

 
 În capitolul 4 am prezentat pe scurt tipurile de fading ce pot apărea şi am făcut 

o analiză a performanţelor BER şi FER ale turbo codurilor în canalele cu 
fading plat de tip Rayleigh, Rice şi Nakagami. Din rezultatele pe care le-am 
obţinut se observă câştiguri de zeci de decibeli obţinute cu turbo coduri 
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faţă de varianta necodată. Atât în cazul unui canal cu fading plat de tip 
Rayleigh, cât şi de tip Rice, am făcut simulări cu noul interleaver propus 
(interleaver-ul bloc aleator în linie) şi am constatat că performanţele BER 
obţinute cu acesta sunt similare cu performaţele BER obţinute în cazul utilizării 
interleaver-ului S. 

 
 În paragrafele 4.3, 4.4 şi 4.5, cât şi în paragraful 5.3.2, am realizat o 

adaptare a algoritmului MAP pentru canalele cu fading de tip Rayleigh, 
Rice şi Nakagami. Algoritmul MAP a fost elaborat pentru canale nefluctuante 
(AWGN). Datorită dificultăţilor de calcul pe care le implică canalul fluctuant 
adaptarea propriu-zisă s-a realizat în 2 paşi. În primul pas am considerat 
modelul canalului fluctuant, introducând în formula de calcul a coeficientului Lc 
valoarea medie a amplitudinii de fading (de tip Rayleigh). Ulterior, am ajustat 
valoarea găsită teoretic pe baza simulărilor. S-a observat faptul că erori în 
estimare de până la 20% ale factorului Lc, influenţează performanţa TC-ului, în 
canalele Rayleigh şi Rice, cu aproximativ 0.2 dB.  În canalele Nakagami 
algoritmul de decodare MAP, pe care l-am propus, are rezultate mai bune decât 
în cazul optimal, pentru valori scalate ale lui Lc cu aproximativ 10% mai mici 
decât cele teroretice (pentru factorul de scalare egal cu 0.9).   

 
 În capitolul 5 am analizat două tipuri de decodare ce pot fi făcute în turbo 

codurile multi-binare: decodarea pe bit şi decodarea pe simbol. Din 
rezultatele pe care le-am obţinut a rezultat, aşa cum era de aşteptat, că 
decodarea pe simbol este superioară celei pe bit. 

 
 În paragraful 5.1 am propus trei metode de întreţesere care pot fi folosite 

în structura turbo codurilor multi-binare şi am prezentat rezultatele 
experimentale pe care le-am obţinut în urma simulării a două dintre cele trei 
metode descrise în cadrul acestui paragraf. 

 
 În paragraful 5.2 am făcut o analiză a performanţelor BER şi FER ale turbo 

codurilor puncturate şi ale turbo codurilor multi-binare puncturate. Am 
arătat că pentru a obţine rate de codare mai mari decât r/(r+2), în cazul turbo 
codurilor multi-binare trebuie ignorate mai puţine simboluri redundate, 
comparativ cu turbo codurile clasice. Pentru FER<10-4, turbo codurile multi-
binare puncturate au performanţe mai bune decât turbo codurile puncturate, în 
principal datorită valorii lor de error floor mai mici. 

 
 În paragraful 5.3 am simulat performanţele turbo codurilor multi-binare 

în canale cu fading Nakagami şi Rayleigh. Am observat că, şi în cazul 
utilizării acestor coduri, se obţin câştiguri de zeci de decibeli, în comparaţie cu 
cazul necodat. O altă concluzie este aceea că turbo codurile multi-binare se 
comportă bine în canalele selective în timp, chiar şi la lungimi moderate ale 
cuvântului de cod (188 bytes), unde pentru cazul canalului cu fading de tip 
Nakagami, pierderea teoretică dată de limitele Shannon este aproximativ de 1.6 
dB. 

BUPT



     Anexa A 

 

136 

 
 
 

ANEXA A 
 
 

Exemplu de decodare Viterbi cu decizie soft 
 
Un exemplu de decodare Viterbi cu decizie soft este ilustrat în Fig.1A. Exemplificarea 
se face considerând codororul convoluţional din Fig.2.2. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
  
 

Fig.1A Decodarea cu decizie soft, în cazul codului convoluţional din fig.2.2. 
 
 
 Rezultă următoarele relaţii pentru: 
- cadrul 1: 
 

05.004.001.02.01.0018.019.001

85.624.361.38.19.1018.019.001
2222

2222

xpmcpm

xpmbpm

 
 
- cadrul 2: 
 

62.21.06.105.019.016.012

02.139.16.185.619.016.012
2222

2222

cpmepm

bpmdpm

82.361.316.005.09.14.005.019.016.012

02.701.016.085.61.04.085.619.016.012
2222

2222

cpmgpm

bpmfpm  

 
- cadrul 3: 
Metrica de cale pentru nodul h: 
 

 15.198.17.102.1318.017.002.13 2222
dm  

75.22.03.062.218.017.062.2 2222
em  

11
11

1,-1

-1,1

1,-1

t = 0              t = 1             t = 2              t = 3            t = 4 

So=00 

S1=01 

S2=10 

S3=11 

11 

w =            0.9,0.8            0.6,0.9        0.7,0.8          0.8,0.9           

11

1,-1

-1,1

11

-1,1

-1,-1 -1,-1 -1,-1 -1,-1

-1,-1

x b 

c 

d 

e

f

g

h

i

j

k

l 

m 

n 

o 

6.85 

0.05 

13.02 

2.62 

7.02 

3.82 

2.75 

5.95 

8.75 

6.75 

6 

10.4 

2.8 

10 
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;75.23 emhpm  
 
Deci metrica nodului h este 2.75. 
Metrica de cale pentru nodul i: 
 

 95.92.07.102.718.017.002.7 2222
fm  

95.58.13.062.218.017.082.3 2222
gm  

;95.53 gmipm  

 
Aşadar metrica nodului i este 5.95. 
Metrica de cale pentru nodul j: 
 

 15.132.03.002.1318.017.002.13 2222
dm  

 

;75.83 emjpm  
 
Prin urmare metrica nodului j este 8.75. 
Metrica de cale pentru nodul k: 
 

 35.108.13.002.718.017.002.7 2222
fm  

75.62.07.182.318.017.082.3 2222
gm  

;75.63 gmkpm  

 
Rezultă că metrica nodului k este 6.75. 
 
- cadrul 4: 
Metrica de cale pentru nodul l: 
 

 6.99.18.175.219.018.075.2 2222
hm  

61.02.095.519.018.095.5 2222
im  

;64 imlpm  
 
Deci metrica nodului l este 6. 
Metrica de cale pentru nodul m: 
 

 121.08.175.819.018.075.8 2222
jm  

4.109.12.075.619.018.075.6 2222
km  

;4.104 kmmpm  
 
Aşadar metrica nodului m este 10.4. 
Metrica de cale pentru nodul n: 
 

75.88.17.162.218.017.062.2 2222
em
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 8.21.02.075.219.018.075.2 2222
hm  

8.129.18.195.519.018.095.5 2222
im  

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

 4.129.12.075.819.018.075.8 2222
jm  

101.08.175.619.018.075.6 2222
km  

;104 kmopm  
 
Deci metrica nodului o este 10. 
Aşadar se găseşte următoarea cale de întoarcere pe trellis : 
 

xcehn ⇒⇒⇒⇒  
 
Rezultă că secvenţa de intrare a codului corespunde lui i=1001. 
Turbo codurile reprezintă o clasă puternică de coduri corectoare de erori, care se 
apropie cel mai mult de limita teoretică dată de C. Shannon în 1948.  
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ANEXA B 
 
 

Relaţia lui Bayes 
 
Dacă A şi B sunt două evenimente ale aceluiaşi experiment, se poate scrie relaţia: 
 
                                   APABPBAPBPBAP //  (B.1) 

 
unde:  

–  P(B) reprezintă probabilitatea de realizare a evenimentului B; 
– P(A/B) reprezintă probabilitatea de realizare a evenimentului A, când s-a 

realizat evenimentul B; 
– P(A B) reprezintă probabilitatea de a  se realiza evenimentele A şi B. 

 
O consecinţă utilă a regulii lui Bayes este următoarea: 
 
                                   CBPCBAPBPCBAP /  (B.2) 

 
ce poate fi derivată din ecuaţia (B.1). Considerând că BAX  şi CBY , se 
poate scrie:  
 

./                               

                                

                               

/

CBPCBAP
CP

CBPCBAP
CP

YPYAP
CP

YAP
CP

CBAP
CP

CXPCXPBPCBAP

 

 
 
 
(B.3) 
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ANEXA C 
 
 

Simulări BER şi FER pentru diferite valori ale lui K 
 
S-a utilizat: 
- interleaver-ul S (ilv1784S29):  K=0% 
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- interleaver-ul bloc aleator în linie:  
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- interleaver-ul S:   K=0% 
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- interleaver-ul S:   K=25% 
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- interleaver-ul S:   K=25% 
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2 2.1 2.2 2.3 2.4 2.5 2.6 2.7 2.8

10
-3

10
-2

10
-1

10
0

FE
R

 

 

f=0.4
f=0.5
f=0.6
f=0.7
f=0.8
f=0.9
f=1.0
f=1.1
f=1.2

 
media SNR (dB)

BUPT



  Anexa C 

 

142 

- interleaver-ul S:   K=50% 

1.5 1.6 1.7 1.8 1.9 2 2.1 2.2 2.3 2.4 2.5

10
-6

10
-5

10
-4

10
-3

10
-2

10
-1

10
0

B
ER

 

 

f=0.4
f=0.5
f=0.6
f=0.7
f=0.8
f=0.9
f=1.0
f=1.1
f=1.2

 
media SNR (dB) 

 
- interleaver-ul bloc aleator în linie: 
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- interleaver-ul S:   K=50% 
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- interleaver-ul S:   K=75% 
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- interleaver-ul S:   K=75% 
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- interleaver-ul S:   K=100% 
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- interleaver-ul S:   K=100% 
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ANEXA D 
 
 

Tabele BER pentru diferite interleaver-e 
 
 
Tabel D1: BER 10-4, pentru turbo coduri cu coduri 15/13 RSC.  

f=Lc/(4 R B) K 
[%] 

SNR 
[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 2.8 235,2 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 1275,9 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 biţi; 
 

f=Lc/(4 R B) K 
[%] 

SNR 
[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 biţi. 
 
Tabel D2: BER 10-4, pentru turbo coduri cu coduri 25/23 RSC. 

f=Lc/(4 R B) K 
[%] 

SNR 
[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 biţi; 
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f=Lc/(4 R B) K 

[%] 
SNR 
[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 biţi; 
 

f=Lc/(4 R B) K 
[%] 

SNR 
[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 biţi; 
 

f=Lc/(4 R B) K 
[%] 

SNR 
[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 

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