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CAPITULO 1

INTRODUCAO

Os codigos baseados em matrizes de verificagdo de paridade esparsas (LDPC, do inglés
low-density parity check) [1] sao atrativos devido ao fato de apresentarem desempenho muito
proximo ao limite estabelecido por Shannon [2] em canais com ruido aditivo Gaussiano branco
(AWGN, do inglés additive white Gaussian noise) permitindo uma decodificagao iterativa
eficiente através do algoritmo soma-produto (ASP) [3], cuja complexidade cresce linearmente
com o comprimento do bloco. Exemplos de sistemas de comunicagoes praticos que usam
codigos LDPC para aumentar a confiabilidade da informacao transmitida incluem wimax [4]
e televisao digital via satélite [5].

Uma caracteristica dos codigos LDPC esté no fato de sua matriz de verificacao de paridade
H conter uma baixa quantidade de elementos nao-nulos. A partir das distribuicoes destes
elementos nas linhas e colunas de H, os c6digos LDPC podem ser classificados em regulares,
quando esse nimero é constante em cada linha ou coluna, ou irregulares, caso contrario. As
técnicas de construgoes de codigos LDPC sao baseadas no preenchimento da matriz H, como
é o caso do codigo de Mackay [6], que busca evitar ciclos de comprimento curto, dos codigos
LDPC quase-ciclicos [7], [8], em que se destaca a propriedade de que o deslocamento ciclico
de w posi¢oes de uma palavra-coédigo também é uma palavra-codigo [9] e do algoritmo de
crescimento progressivo (PEG, do inglés progressive edge-growth) [10], [11] que tem o objetivo
de obter uma representacao grafica do codigo de ciclo minimo controlado. Esta dissertagao
apresenta um estudo do funcionamento do ASP e do seu desempenho em um canal AWGN
através de simulagoes computacionais, analisando a influéncia de alguns parimetros, tais

como, o comprimento do c6digo, o niimero de iteracoes, o polinémio de distribuicao de grau,
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abrangendo duas subclasses desse codigo: os regulares e os irregulares. Nessas simulacoes é
possivel constatar o ganho de codificagdo com o aumento do comprimento do coédigo, verificar
o numero de iteragoes adequado e o ganho de codificacdo dos codigos irregulares sobre os
regulares.

A implementagao do ASP em circuitos digitais de alta velocidade usualmente requer quan-
tizacao dos simbolos recebidos. Desta forma, apos a quantizagao [12], os simbolos na entrada
do ASP pertencem a um alfabeto finito, com cardinalidade denotada por 2¢. Neste trabalho,
o desempenho do codigo LDPC seré analisado via simulagdo quando a transmissao é realiza-
da em um canal discreto que utiliza modulagdo por chaveamento de fase binaria (BPSK, do
inglés binary phase-shift keying), canal AWGN, demodulador, quantizador uniforme com 29
niveis de quantizagdo. Um dos objetivos desta dissertagao € identificar o passo de quantizagao
6timo para cada valor de g e para varios pardmetros do cédigo e do canal. Observa-se que
o emprego de quantizagdo abrupta (¢ = 1) implica em uma perda de desempenho de aproxi-
mandamente 1,8 dB em relagdo ao canal AWGN, enquanto que praticamente o desempenho

do canal AWGN ¢ obtido com ¢ = 4.

1.1 Organizacao da Dissertacao

Este trabalho esta organizado em 6 capitulos, conforme detalhado a seguir.
No Capitulo 2 seré descrita a representagao de coédigos de blocos lineares por meio de grafos
[13], [14]. No Capitulo 3 sera apresentado o ASP, descrevendo cada etapa desse algoritmo
de passagem de mensagens. No Capitulo 4 serdo descritas técnicas de construgao de codigos
LDPC, incluindo os cédigo de Mackay, os cédigos quase-ciclicos e os cddigos construidos pelo
algoritmo PEG. Ainda neste capitulo sera realizada uma anélise de desempenho de cédigos
LDPC em canais AWGN. No Capitulo 5 sera apresentado um modelo de canal discreto com
entrada binéria e saida 29-aria obtido através do emprego de um quantizador uniforme. A
determinacao dos pardmetros do quantizador sera realizada neste capitulo. No Capitulo 6

serao apresentadas as conclusoes deste trabalho e as sugestoes para trabalhos futuros.



CAPITULO 2

FUNDAMENTACAO TEORICA

Este capitulo visa descrever alguns pardmetros de cédigos de blocos lineares, incluindo a
definicao de funcgao caracteristica e sua representacao grafica, através do grafo de Tanner e
do grafo de fatores. Serao considerados cddigos de blocos lineares definidos por sua matriz

geradora ou por sua matriz de verificagao de paridade.

2.1 Codigos de Blocos Lineares Binarios

Seja u = {u1,ug, ..., ux } um bloco de K bits gerados pela fonte de informagao. Este bloco
¢ utilizado para gerar vetores binarios de dimensao N, z = (x1, ..., zx), que s@o denominados
palavras-codigo. Isto é feito através da adicao de N — K bits de redundancia. O conjunto de
palavras-codigo de um codigo de bloco linear binario de comprimento N, C(N, K), forma um
subespaco de dimensdo K do espago vetorial {0,1}"V (todas as N-uplas binarias). A taxa do
codigo ¢ R = K/N. Um codigo linear ¢ especificado através de sua matriz geradora, denotada
por G, que tem dimensdo K x N com linhas linearmente independentes [15]. A mensagem
pode ser codificada pela operacao z=u(@, sendo uma palavra-c6digo a combinagao linear dos
vetores linhas g; da matriz G, r=u1€1+usgs+...Fug&€r. Uma outra forma de especificar

um codigo de bloco linear é através da matriz de verificagao de paridade.

Definigao 2.1 (Matriz de verificacao de paridade) A matriz de verifica¢ao de paridade,
denotada por H, tem dimensao (N — K) x N com N — K linhas linearmente independentes,
tal que qualquer vetor no espaco linha de G € ortogonal as linhas de H e qualquer vetor que

€ ortogonal as linhas de H estd no espago linha de G.
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A partir da matriz H é possivel determinar se uma palavra binaria x = (z1, z2, ...,xN) per-
tence ou nao ao codigo, utilizando-se a expressio zH? =0 em que H” representa a transposta

I Esta expressdo estabelece um conjunto de equacoes

da matriz H e 0 é um vetor de zeros
conhecidas como equagoes de paridade. Para um mesmo codigo, existe mais de uma matriz

de verificacio de paridade possivel. Observe que GH” = 0.

Exemplo 2.1 Uma matriz de verifica¢ao de paridade H do cédigo de Hamming C(7,4) é:

1001011
H=10101110
0010111

Considere um vetor bindrio x = (x1, x2, T3, T4, T5, Te, T7). As equagoes de paridade obtida por
zHT = 0 para este cidigo sio:
T1®ry®a6 D7 =0
oD Ts D5 Drg =0 (2.1)
T3 D s D xgDxy =0.

em que o operador @ representa a soma modulo 2.

Definigao 2.2 (Fungao Caracteristica) A func¢ao caracteristica de um cdédigo de bloco li-
near, denotada por \.(z1, %2, ...,xN), € uma fun¢ao com dominio {0,1}" e imagem {0,1} que
mapeia um conjunto formado por todos os vetores bindrios de comprimento N, (1, %2, ..., TN ),
em 0, se pelo menos uma das equagdes de paridade nao for satisfeita, ou em 1, se todas as

equagoes de paridade forem satisfeitas simultaneamente, isto é:

1, se zH' =0
Ae() = Ae(z1, 20, o0y TN) = (2.2)
0, caso contrdrio .
Podemos expressar a fungao caracteristica do cédigo C(7,4) em termos das equagoes de
paridade (2.1) aplicando-se a funcdo delta de Kronecker? para cada uma dessas equacdes.

Com isso, a partir de (2.1) obtemos §(z1 @ x4 D 26 D x7 = 0), S(z2 D x4 D x5 Dag = 0) €

0(x3 @ x5 D xg @y =0). Este codigo apresenta a fungao caracteristica:

Ae(T1,72,0,27) = 6(1 D24 @26 B w7 =0)0(22 14 5D 26 =0)5(T3D 75D 76 © W7 =0)
= f1(331,334,$6,337)f2(1132,334,$571136)f3($37$5,336,$7) (2‘3)

INeste trabalho a notagdo O indica um vetor ou matriz toda zero cuja dimenséo fica clara no contexto.
2 A fungdo delta de Kronecker, denotada por §(+), assume o valor 1 se seu argumento é verdadeiro ou 0 caso contrario.
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em que

filzr, x4, 26, 27) = 0(21 B 24 P 26 D x7 =0)
f2($2,$4,x5,$6) = (5(%‘2 D xy D 5 D Tg — O)

J3(x3, 25,76, 27) = 6(23 © 25 © 26 © 27 = 0).

Para o caso em que este conjunto de fungoes assume valores todos nao nulos, isto significa
que a palavra pertence ao codigo, diferente do caso em que pelo menos uma delas possui valor

nulo, indicando que a palavra nao pertence ao codigo.

2.2 Funcao Global

Um fungao g(x1, 2, ..., zn) €é dita fungao global quando possui varias variaveis como argu-
mento. Uma funcgao global, , ¢ denominada fatoravel quando puder ser escrita como um pro-
duto de K fungoes locais (os argumentos de cada fungao local sao subconjuntos de 1, ..., xx).

Uma funcao global fatoravel pode ser representada da seguinte forma:
Ko
glx1, 2, xn) = [[ (X)) (2.4)
j=1

em que f;(X;) é uma fungao local que tem os elementos de X; como argumentos e X; é um
subconjunto de todas as variaveis, x1, xs, ..., N, que participam da fungao local correspon-

dente.

Exemplo 2.2 A funcdo caracteristica (2.3) é uma fungao global em que Ko = 3, X1 =
{z1, 24,26, 27}, Xo = {22,24,25, 26}, X3 = {x3,25, 26,27} € pode ser escrita da seguinte

maneira:

3
1, se (r1,z2,...,2,) € C
Ac(T1, T2, .y T7) = H [i(X;) =
j=1 0, se (x1,x2,..,2,) & C

2.3 Representacao Grafica

Seja G(v,£) um grafo com conjunto de nos v e conjunto de ramos . Um ramo ¢ €  serd
denotado por e = (v1,v2) em que v1,v2 € v sdo os nos inicial e final de €, respectivamente.
Para simplificar a notacao, um grafo serd denotado simplesmente por G. Dois nés v;,v; € v

sao adjacentes se existe um ramo ¢ € ¢, tal que € = (v;,v;). Um grafo pode ser classificado



17

como direcionado ou nao direcionado [16], simples ou composto, ciclico ou aciclico etc. Um
grafo é dito ser direcionado quando o par de nds que definem os ramos sao pares ordenados,
caso contrario, o grafo é dito nao direcionado. Neste caso, os pares de nés sdo nao ordenados
implicando que ¢ = (v;,v;) e € = (vj,v;) sejam considerados um tnico ramo. Em um grafo
simples, todo par de nos adjacentes v;,v; € v corresponde a um tunico ramo. Um grafo
composto permite a existéncia de ramos paralelos.

O namero de nés de um grafo direcionado G [17] é definido como a ordem deste grafo e
o numero de ramos como o seu tamanho. O grau de saida referente a um né v; em um grafo
direcionado é o numero de ramos divergentes de v;. O grau de entrada é o niimero de ramos
convergentes em v;. O grau de um noé v; em um grafo direcionado é definido como a soma do
grau de entrada e o grau de saida e para um grafo nao direcionado é definido como a soma
de todos os ramos dos quais esse n6 faz parte. Um vértice de grau 1 é denominado n6 folha.

Dado dois nés v1,v2 € v, um caminho de comprimento ¢ de v; a vy é uma sequéncia
E1y-.-yEj,y -y E¢ tal que v1 € 0 16 inicial de €1, v2 € 0 n6 terminal de €, e o no6 inicial de €544
é igual ao n6 terminal de £;. Um ciclo é um caminho que inicia e termina no mesmo né6. O

menor valor do comprimento dos ciclos do grafo é conhecido por ciclo minimo.

Definigao 2.3 (Grafo biparticionado) Um grafo é denominado biparticionado quando o
conjunto de nds € dividido em dois grupos distintos, em que nenhum par de nds que pertence

a um mesmo conjunto € adjacente.

a b o

d & f

Figura 2.1: Grafo biparticionado.

A Figura 2.1 ilustra um grafo biparticionado com dois subconjuntos de nos {a, b, c} e {d, e, f}.
Observe que nesta figura nao existe conexao entre os nés de um mesmo subconjunto. No
contexto de codigos LDPC, definiremos um grafo biparticionado em que os dois grupos sao

denominados de noés de varidvel, rotulado por z,, e nés de paridade representado por f;.
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Existe um né de varidvel para cada um dos N bits da palavra-codigo e existe um néd de
verificacao de paridade para cada equacao de paridade. O processo de fatoragdo definido em

(2.4), pode ser representado através de um grafo de fatores.

Definigao 2.4 (Grafo de Fatores) O grafo de fatores é um grafo biparticionado em que o
conjunto de nds € formado pelo grupo dos nds de varidvel e pelo grupo dos nds de funcio.
Quando o no de funcgdao f; apresenta a varidvel x, como argumento da funcdo, existe uma

conexdo entre o no de varidvel x, e o nd de funcdo f;, formando assim o conjunto de ramos.

O grafo de fatores [14] representa a estrutura de fatoracao de uma fungao global e é uma
forma gréfica de representar a dependéncia entre as varidveis. O grafo de fatores do codigo
de Hamming C(7,4) do Exemplo 2.1 é mostrado na Figura 2.2.

Pode-se representar a funcao caracteristica de qualquer cédigo de bloco linear através de
um grafo de fatores que possui o ntmero de nds de variavel igual ao niimero de colunas da
matriz H, e o nimero de nés de funcao igual ao nimero equacoes de paridade, N — K. Esta

representacao grafica foi proposta por Tanner [13].

Figura 2.2: Grafo de Tanner do cddigo C(7,4) do Ezemplo 2.1.

Definigao 2.5 (Grafo de Tanner) O grafo de Tanner de um cddigo de bloco C(N, K) € um

grafo de fatores da funcdo caracteristica do cddigo.

O Grafo de Tanner que representa a fungao caracteristica expressa em (2.3) é mostrado na
Figura 2.2. Quando o elemento correspondente & n-ésima linha e & j-ésima coluna da matriz
H for igual a 1 existird um ramo entre os respectivos nos de diferentes grupos do grafo de
Tanner e o nimero total de ramos do grafo é igual ao nimero de 1’s da matriz H. Assim, um
grafo de Tanner para um co6digo linear binario C (N, K') é obtido a partir de qualquer sistema

de equagoes de paridade do codigo. Cada né de verificagao de paridade esta ligado a todos os



19

nos de variavel relativos as variaveis da equacao correspondente e de forma semelhante cada no
de variavel esta ligado a todos os nés de paridade relativo as equagoes das quais esta variavel
faz parte. Observe que modelar os codigos por meio de grafos [18] permite a aplicagdo de
algoritmos de decodificacao iterativos que buscam reduzir a complexidade da decodificagao.
Através deste grafo, é possivel manipular fungdes complexas que envolvem véarias variaveis
como produto de fungoes locais mais simples através de alguns algoritmos de transferéncia
de mensagens, dentre os quais se destaca o algoritmo soma-produto [3], que sera descrito no

Capitulo 3.



CAPITULO 3

ALGORITMO SOMA-PRODUTO

O ASP efetua somas e produtos sobre fungoes locais ao longo de todas as suas varidveis.
Este procedimento é realizado através da transferéncia de mensagens através dos ramos do
grafo de fatores que representa a fungao global a ser marginalizada. Os nés podem ser consi-
derados como processadores, quando atualizam as mensagens recebidas, e os ramos funcionam
como canais de comunicagoes que servem como caminhos por onde as informagoes processadas
sao enviadas. Nesse capitulo serdo apresentadas as etapas do ASP, descrevendo-se como ocorre

a passagem das mensagens no grafo de fatores.

3.1 Marginalizacao de uma Funcao

Seja g(x1,...,zxy) uma fungdo global. A marginalizagao desta fungdo em relacao a uma
variavel z,,, denotada por g, (z,), é definida por:

In(Tn) £ Z Z Z ...Zg(ml,...,m]\;).

x1 Tn—1Tn+1 TN

Observe que no calculo de g, (x,) a fungdo global é somada em todas as variaveis exceto em
Zy. Para simplificar a notagao esta operacao é denotada por:
Gn(2n) = Z g(z1, ..y TN).
~Tp
Exemplo 3.1 Seja uma fungao global de quatro varidveis g(x1, 2,3, %4), a fung¢ao marginal
g1(x1) € expressa da sequinte forma:

gr(@1) =YY Y glwr, wa,w3,w4) = Y g(w1, 72,73, 74). (3.1)

T2 T3 T4 ~T1
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Na medida em que o ntmero de varidveis cresce, aumenta o nimero total de operagoes,
consequentemente, a complexidade. No caso da fungado global ser fatoravel, existem vérios
termos em comum que podem ser reutilizados no calculo da fun¢ao marginal. Para diminuir
o esfor¢go computacional, utiliza-se o ASP que reutiliza alguns calculos intermediérios através

do grafo de fatores que representa a funcao global.

3.2 Algoritmo Soma-Produto

3.2.1 Notagao

Existem dois tipos de mensagens utilizadas no ASP. Um tipo destas mensagens é repre-
sentado por pig, s, (7;) quando a mensagem parte de um né de variavel z; para um né de
funcao f;. O outro tipo de mensagem faz o caminho inverso, partindo de um né de funcao
para um né de varidvel e sera representado por pif, .z, (7;). Observe que a mensagem en-
viada ou recebida por um né6 de variavel é sempre uma fungao que tem como argumento a
respectiva variavel. Aqui sera assumido que N(z;) é o conjunto de nos de fungao dos quais
x; é argumento e N(z;)|f; representa o conjunto N (z;) excluindo o elemento f;. De forma
semelhante, N(f;) é formado pelos nés de variavel que estao conectados ao n6 de fungao f;
e N(f;)|x; representa o conjunto N(f;) excluindo o elemento z;. Por exemplo, assumindo os

nos de fungao fi(x1,x2,x3), fo(xa, T3, T4, 5), f3(2, 26), fa(x1, x5, T6), obtemos:

N(,Il) = {flaf4}
N(z2) = {fi,[f2 f3}

N(@)lfi = {fa}
N(fl) = {951,96271’3}
N(fi)ler = {z2,23}.

O ASP calcula fungées marginais exatas para grafos que nao possuem ciclos, enquanto calcula
uma aproximacao da funcao marginal quando o grafo possui ciclos, funcionando de forma

iterativa.

3.2.2 Etapas do Algoritmo Soma-Produto para Grafos sem Ciclos

O ASP para um grafo sem ciclos, G, é definido em trés etapas, sendo a primeira a inicia-

lizacdo, na qual sdo transmitidas mensagens pelos nés folha de G aos seus noés adjacentes.
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Na segunda etapa, denominada de atualizagao, todos os nos de GG recebem as mensagens prove-
nientes de seus noés adjacentes, atualizam-nas e transmitem-nas aos demais nés adjacentes.
Essa regra de atualizacao segue o principio da informacdo extrinseca, onde uma mensagem
que ¢ enviada por um né z; ou f; através de um ramo e, nao pode depender de nenhuma
mensagem previamente recebida pelo ramo eg. Por tltimo, na fase de finalizacao sao calcu-
ladas as funcées marginais. Estas regras sao descritas a seguir:

1) Inicializagao - Os nos folha do grafo transmitem simultaneamente as seguintes mensagens:

Mensagem enviada de um né de varidvel para um né6 de fungao:

Ha;— f; (ml) =1

Mensagem enviada de um né6 de funcao para um né de varidvel:

fof;—ai (i) = fi(@i).

Com estas mensagens recebidas pelos nos adjacentes, os mesmos atualizam e transmitem as

mensagens, caracterizando o processo conhecido por atualizacao.

2) Atualizagdo - As regras de atualizagao se subdividem em duas, sendo uma regra para
os nos de varidvel e a outra para os nos de verificagdo de paridade:
A mensagem atualizada pelo né z; repassada ao né adjacente f; é:

veEN (z4)|f;

De forma analoga, a mensagem repassada pelo né f; ao n6 adjacente z; ¢ dada por:
e () =Y fi(x) ] o—r, ). (3.3)
~ai PEN(f))la:
3) Finalizagdo - Apos todos os nos do grafo de fatores receberem mensagens provenientes de
todos os seus nos adjacentes, a fun¢ao marginal g, (x,,) é calculada por:

Gn(Tn) = H Ho—z, (7n).

VEN ()
3.2.3 Decodificacao de Méaxima Verossimilhanca

Nesta segao, consideraremos um canal discreto sem memoria [19] (DMC, do inglés discrete
memoryless channel) com alfabeto de entrada X, alfabeto de saida Y, descrito pela probabili-

dade condicional P(y|z), em que y € Y,z € X.
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Considere a transmissao de uma palavra-codigo * = (z1,...,zy) através de um canal
DMC que ira produzir uma sequéncia recebida expressa pelo vetor y = (y1, ..., yn). A partir da
observacao da sequéncia y a decodificagdo de maxima verossimilhanca decide qual a sequéncia
x mais provavel de ter sido transmitida através da maximizagao da funcao densidade de
probabilidade a posteriori P(x|y). Mostraremos a seguir que P(z|y) é proporcional a uma
fungao global e entdo o seu grafo de fatores e o ASP podem ser empregados no processo de
decodificagao.

A distribuigao de probabilidade a posteriori conjunta para as componentes do vetor trans-

mitido z, dado um vetor recebido fixo y, é dada por:

P(x,y)
P(y)
P(y|x)P(x)
P(y)

em que P(z) é a distribuicdo de probabilidade a priori das palavras-codigo transmitidas,

P(z|y)

(3.4)

P(y|x) é a densidade de probabilidade condicional do vetor y quando x é transmitido. Partindo
da condigao de que a distribuigdo P(x) é uniforme sobre as palavras-codigo, pode-se escrever

essa probabilidade como sendo:
Ac(z)
C]

em que A.(z) é a fungao caracteristica do codigo e |C| a sua cardinalidade. Utilizando-se (3.5)

P(z) = (3.5)

podemos reescrever (3.4) da seguinte forma:

(Ylo)\elz)

Plaly) = T4 (3.6

Para y fixo, apenas o numerador de (3.6) é relevante no processo de maximizagao. Para o caso
em que o canal é sem memoria e sem realimentagdo, temos que a distribuigao de probabilidade

de transicao P(y|x) é:
N
P(ylz) = Hp(yz|xz)
i=1

Lembrando que A.(x1, g, ...,zn) e P(y|z), sdo fungoes fatoraveis, podemos escrever o nume-

rador da equagao (3.6) como uma fungao global fatoravel da seguinte forma:

n

g(x1,x2, ..., zN) = Ae(T1, T2, o, TN) Hp(yzlxl) (3.7)
i=1

Logo, o numerador de (3.6) que é uma fungao global fatoravel pode ser representado por um

grafo de fatores. A funcao densidade de probabilidade a posteriori marginal em relagao a
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variavel x,,, P(z,|y), é proporcional & marginalizacao de g(z1,...,xN):

P(znly) ~ gn(za) = > g(z1,22, ..., zN). (3.8)

~Tp

A decodificacdo simbolo a simbolo de cada componente de x, consiste na maximizacao de
g(xn), zp, € {0,1}, onde a fun¢ao marginalizada g, (x,) é obtida pelo ASP. Em suma, o grafo
de fatores que representa (3.7) e o ASP sao usados na decodificacao de méaxima verossimilhanga
de um codigo de bloco. O proximo exemplo ilustra a obtencao de g, (z,) em (3.8) para o

codigo de repeti¢ao usando o ASP.

Exemplo 3.2 Considere o cidigo de repeti¢ao C(3,1) que apresenta matriz geradora G dada

por:
G = [111]
e matriz de verificacao de paridade H:
B 110
- 011
Sendo x = (x1,x2,r3) uma palavra-cddigo, entao as sequintes equagoes de verifica¢io de

paridade devem ser satisfeitas:

1 G2 =0
To D xz =0.
A funcao caracteristica desse cddigo € dada por:
Ae(1, T2, 23) = 0[x1 B 29 = 0]0[x2 & 25 = 0.

A fungao global (3.7) escreve-se:
3
g(x1, 20, 3) = O[zy ® 29 = 0]0[22 B 23 = 0] H P(y;|z;) (3.9)
5

= Hfi(Xi) (3.10)

em que B
) = P(yi|z1) (3.11)
) = Plyz|z2) (3.12)
fa(zs) = P(ys|zs) (3.13)
) = 5[561 D xo = O] ( )
) (3.15)

= dlxe ®x3=0].



25

A seguir descreveremos a troca de mensagens em cada passo do ASP e calcularemos a mar-
ginalizagao de g(x1,x2,x3), dada em (3.10), em relagao a cada varidvel. O grafo de fatores
desta funcdo global € mostrado na Figura 8.1. O algoritmo € composto de 6 passos e a ordem

cronoldgica em que estes sio organizados € mostrada na Figura 3.2.

1) Inicializagao - A inicializagao comega pelos nds folha que messe exemplo sao o0s nos
de verificacao de paridade f1, fa, f3.
Passo 1: Mensagens enviadas pelos nds de verificacio de paridade f1, fa, f3 aos respectivos

nos de varidvel adjacentes x1,xo, x3:

Mfl—’m(xl) = fl(xl)
Pfy—as(T2) = fo(x2)
Pz (T3) = f3(z3).

2) Atualizagao - Nesse processo a mensagem € atualizada com informagao recebida na fase de

miacializacdo e transmitida aos nds adjacentes:

fi f, fs

Figura 3.1: Grafo de fatores para o cédigo de repeticao C(3,1).



Passo 1
Passo 1
Passo 1

f f, f;

Figura 3.2: Troca de mensagens em todos os passos do ASP para o cédigo de repeticao C(3,1).

Passo 2: Mensagens enviadas dos nds de varidvel x1 e x3 aos respectivos nds adjacentes

de verificacao de paridade fy e f5:

Ml‘l—>f4(x1) = fl(xl)

Has— fs (1’3) = f3(373).

Passo 3: Mensagens enviadas dos nds de verificacao de paridade fy e fs para o nd de varidvel
xTo:!

Pfamrs(X2) = D fal@1, 22) e, — g, (21)

~To

> falwr, @) fi(x)

Hfs—ao (xZ) = Z Is ($2, 333)Mw3—>f5 ($3)

~To

= Z f5(z2,23) f3(73).

26
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Passo 4: Mensagens enviadas do nd de varidvel xo para os nds de verificacao paridade fy, f5:

/’Lx24’f4(x2) = NszwQ(‘TQ):U’fQHCEz(‘T?)
= fa(w2) Y f5(w2, w3) fs(ws)

Mx2_>f5($2) = lu’f4—>x2(x2):u’f2—>$2<x2)
= fol2) Y falwr, @) i),

Passo 5:Mensagens enviadas dos nds de verificacao de paridade fy e f5 aos respectivos nos
adjacentes de varidvel T, e x3:

Hfsa (1) = Z fa(x1, 22) pay— g, (23)

~T1

= Zf4(961,$2)f2(902) Z f5(w, x3) f3(x3)

Ppsmas(T3) = Y f5(w2,23) oy, (22)

~T3

— Z f5(z2, 23) fa(x2) Z fa(x1, ) f1(21).

3)Finalizagao - Com os resultados obtidos nas etapas anteriores € feito o cdlculo das fungoes
marginais:
Passo 6: Processo de marginalizacdo com relacdo as varidveis x1, T € T3:

Marginalizacao com relacao a varidvel xq:

91(1'1) = Mfl—’zl(xl)/“’bfél_’xl('rl)
= f1(271)Zf4(961,$2)f2(332)Zf5(9€27333)f3($3)

= D fil@n) falws) fs(ws) fa(wr, @2) f5 (2, w3) (3.16)

o T3

= Zg(xla $2,$3).

~T]

Marginalizacdo com relacdo & varidvel xo:

92(T2) = [fimws(@a) Hfs—a(wa) Hfa—ws(w2)
= f2(96‘2)Zf5(9€27$3)f3(333)Zf4(96‘1,962)f1($1)
z1 3

= Z Z fi(z1) fa(2) f3(23) fa(w1, ¥2) f5 (22, 23) (3.17)

X1 xrs3

= Zg(xla IQ,SL‘g).

~To
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Marginalizacdo com relacdo G varidvel x3:

93($3) = Hfz—zs (x3):uf5*>$3
Fa(as) Y folwa, w3) fo(w) Y falwr,x2) fi(a1)

= YD @) falws) fa(ws) falwr, w2) fo (w2, a3) (3.18)

r1 T2

= Zg(xla $27$3)'

~T3
Observe que obtemos de forma exata a marginalizagao da fungao global em relagao as variaveis
x1, T2 € x3, sendo este o objetivo desse exemplo.

O canal binario simétrico (BSC, do inglés binary symmetric channel) é um caso especial
de um canal DMC em que os simbolos de entrada e de saida pertencem ao alfabeto {0,1}.
O canal é simétrico porque a probabilidade de receber o bit 1 dado que o bit 0 foi enviado
é igual a probabilidade de receber o bit 0 dado que o bit 1 foi enviado. Essa probabilidade

condicional é representada por p na Figura 3.3.

X foig Y
0 > 0
p
p
il > il
L=p

Figura 3.3: Representacao de um canal BSC.

A seguir, iremos particularizar os resultados do Exemplo 3.2 para o canal BSC com pro-
babilidade de transi¢ao p < % Suponha que é transmitida a palavra-codigo x = (111) e que a
palavra recebida seja y = (110). O processo de decodifica¢ao estima os valores binarios &1, T2

e &3 que maximizam (3.16), (3.17), (3.18), respectivamente.
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Desenvolvendo (3.16), obtemos:

gi(x) = Y file) (@) f3(ws) falar, x2) f5 (22, 23)

~Tq

= fa(z1,0)f5(0,0) f1(x1) f2(0) f3(0) + fa(x1,0)f5(0,1) f1(21) f2(0) f3(1) +
fa(z1, 1) f5(1,0) fi(z1) f2(1) f3(0) + falz1, 1) f5(1, 1) fr(w1) f2(1) f3(1). (3.19)

Para um vetor recebido fixo y = (110), avaliaremos as fungoes (3.10) - (3.14) da seguinte

forma:

f5(0,1) = f5(1,0) =0
f5(0,0) = f5(1,1) =1
f100) = f2(0) =p
fs(1) = p
) = f()=1-p
f3(0) = 1-p

91(0) = MO P)P)(A -p)+ 1)O)P)(P)(P) +

a(l) =

Observe que ¢1(0) < g1(1) se p < %, entao 1 = 1. A estimagao de 23 calculada com base em

(3.17) é&:

g2(x2) = Y falwr, ms) f(wa, w3) f1 (1) fo(w2) f3(w3) (3.20)

~To

= f1(0,22) f5(22,0) f1(0) f2(x2) f3(0) + f4(0, x2) f5 (w2, 1) f1(0) f2(22) f3(1) +
fa(1,22) f5(22,0) f1(1) f2(22) f3(1) + fa(1, 22) f5 (22, 1) f1(1) f2(22) f3(1).
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o que avaliada nos valores binarios fornece:

92(0) = (D)) —p)+ (1)O)(p)(p)(p) +
(0)(1) (1 = p)(p)(A —p) + (0)(0)(1 = p)(p)(p)
= p*(1-p)
g92(1) = (0)(0)(p)(L = p)(1 —p) + (0)1)(p)(1 - p)(p) +
(D0)(1 = p)(1 = p)(1 =p) + (1)(D)(1 = p)(1 —p)(p)

Se p < 3, entdo g2(0) < g2(1), logo &> = 1. De forma andloga, partindo de (3.18) obtemos:

g3(ws) = D falwr, w2) f5(x2, w3) fr(w1) fa(2) fa () (3.21)

~I3

= f1(0,0)f5(0,23) f1(0) f2(0) f3(z3) + fa(0,1) f5(1,23) f1(0) f2(1) f3(3) +
f4(1,0) f5(0, 23) f1(1) f2(0) f3(z3) + fa(1, 1) f5(1, 23) f1(1) f2(1) f3(3).

o que conduz a:

g93(1) = (0)(0)(p)(1 =p)(1 =p) + (O)()(P)(1 = p)(p) +
(MO)1 =p)(A =p)p) + 1)1 =p)(1 =p)(p)
= (1-p)
Se p < %, entdo g3(0) < g5(1), logo &3 = 1. Assim, conclui-se que o vetor & = (111) foi

decodificado corretamente. Uma forma alternativa e mais eficiente de realizar a decodificagao
usando o ASP é através de passagem de mensagens pelo grafo de fatores, considerando cada
mensagem como um vetor de duas componentes, correspondendo a avaliagao da fungao associa-
da a cada variavel x; igual a 0 (na primeira componente) e igual a 1 (na segunda componente).
Considerando essa alternativa e reescrevendo os passos do ASP para o mesmo vetor recebido
y = (110) obtemos os seguintes passos:

1) Inicializagao: Os nos folhas enviam as mensagens iniciais aos nos adjacentes:
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Passo 1: Mensagens enviadas pelos nos f1, fs, f3 aos respectivos nos de variavel x1, xo, T3:

ff—ar (1) = [P(llz1 = 0), P(1|z1 = 1)]
= [p,1-p|

fifs—as(22) = [P(llzz =0), P(1|zy =1)]
= [p,1-p|

fifs—as(23) = [P(Olzg =0), P(0zs =1)]
= [1-p,p)

2) Atualizagao:
Passo 2: Mensagens enviadas dos nés de variavel x1 e x3 aos respectivos nos adjacentes de

verificagdo de paridade f4 e f5:
H$1Hf4(x1) = [P(l‘xl = 0),P(1’I1 = 1)]
= [p.1-7p]
/‘1‘3—>f5(x3) = [P(O‘:L'S = 0)7P(0’$3 = 1)]
= [1-p,p

Passo 3: Mensagens enviadas dos nos de verificagao de paridade f4 e f5 para o n6 de variavel

To:

:uf4—>$2(w2) = [f4(070)f1(0) +f4(170)f1(1)>f4(0a 1)f1(0)+f4(171)f1(1)]
= [pv 1 _p]
Pfs—as(T2) = [f5(0,0)f3(0) + f5(0,1) f3(1), f5(1,0) f3(0) + f5(1,1) f3(1)]

= [1-p,pl
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Passo 4: Mensagens enviadas do n6 de variavel x5 para os nos de verificagdo paridade fy, f5:

Py fu(T2) = [ Zf5 (0,23) f3(x3), f2(1 Zfs (1,23 fs(l‘s)]
= [f2(0 )(f5(0 0)£3(0) + f2(0)f5(0, 1)f3( ) f2(1)£5(1,0) f3(0) +
+/2(1)f5(1,1) f3(1)]
= [p(1 —p), (1 —p)p]
Py g5 (T2) = [ Zf4 x1,0) f1(21), f2(1 Zf4 1,1 f1(961)]
= [f2(0 )f4(0 0)£1(0) + f2(0) fa(1, 0)f1( ), £2(1) £4(0,1) f1(0) +
+/2(1) f4(1,1) f1(1)]
= [ (1 -p)1-p)

Passo 5: Mensagens enviadas dos nos de verificagao de paridade f4 e f5 respectivamente para

os nos de variavel x1 e xs:

fifs—ay (T1) = Zf4 (21,0)f2(0 ZJ% 0,23)f3(3), Zf4 (z1,1) f2(1 Zf5 1, 23) fs(x3)
= [f4(0 0)f2(0)f5(0, O)fs(O) + f4(0,0) /2(0 )fs(O 1)f5(1) +

)f2(0)f5(0,0) f5(0) + f4(1,0)£2(0) f5(0,1) f3(1),

0,1)f2(1) f5(1,0) f5(0) + f2(0,1) f2(1) f5(1,1) f3(1) +

—
o

[fs—as(T3) = Z f5(22,0) f2(22) Z fa(21,0) f1(z1), Z f5(@2,1) fo(2) Z fa(z1,1) fr(21)

= [/5(0,0)£2(0)f4(0,0)1(0) + f5(0,0) 2(0) f4(1,0) f(1) +
f5(1,0) f2(1) f4(0,0) f1(0) + f5(1,0) f2(1) f4(1,0) f1(1) +
f5(0,1) f2(0) £4(0,1) f1(0) + f5(0,1) f2(0) fa(1, 1) f2(1) +
f5(1,1) f2(1) f4(0,1) f1(0) + f5(1,1) f2(1) f4(1, 1) f1(1)]
= [P*,1-p1-p)
E possivel utilizar-se do proposto em [20] para a passagem de vetores no ASP. Considere o

caso mais simples em que chegam duas mensagens em um né de variavel, representadas pelos

vetores r = [rg, 1] € s = [so, s1], conforme ilustra a Figura 3.4.
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fk
Figura 3.4: Passagem de vetores no ASP para nd de varidvel.

O vetor de saida do no6 de variavel é dado por [20]:

ToSo r181 (3 22)

= [20721] = )
r9Sg + 7181 T9So + 1181

Embora os denominadores das componentes do vetor em (3.22), rosg + r151, sejam utilizados
como fator de normaliza¢ao (a soma das componentes do vetor é unitéria), nos calculos a
seguir este fator nao sera utilizado para nao sobrecarregar a notagao. Também é definida uma
regra em |20] para a mensagem de saida de um no de verificacdo de paridade, conforme esté

representado na Figura 3.5:
z = [20,21] = [roso + T151,7051 + T150]. (3.23)

Pode-se generalizar (3.22) e (3.23) para nés com grau maior que 2. Repetindo os passos 4 e
5, considerando agora (3.2) e (3.3) e as regras (3.22) e (3.23), respectivamente, obtemos:

Passo 4: Mensagens enviadas do né de variavel xo para os nés de verificagao paridade fy, fs5:

Haxo— f4 (wQ) = [p7 1- p”l - p,p]
= [p(1—p), (1L =p)pl.
Hao— fs (I2) = [P, 11— p] [P, 11— p]

= [’ (1-p)
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Xk
Figura 3.5: Passagem de vetores no ASP para nd de verificacdo de paridade.

Passo 5: Mensagens enviadas dos nos de verificacao de paridade f; e f5 respectivamente para

os nos de variavel x1 e x3:

,uf4—>w1 (xl) = [pa (1 —p)”(l _p)vp]
= [p(1-p),(1—p)p]
Pps—as(r3) = [p, (1 —p)][p(1—p)]

= [p*,(1-p)L.

A marginalizagao da fungao global g(z1, x2, x3) com relagao as variaveis x1, xs e x3 utilizando

a regra (3.22) de passagens de vetores é vista a seguir:
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91(z1) = pp—e (T f -2 (21)
= [p(1—=p), (1 =p)pllp,1—p]
= [P*(1 —p),p(1 —p)?].
92(22) = pfy—an (T2 fs—as (T2) 1 fo—s (2)
= [p,1=pl[l —p,pllp,1—p]
= [P*(1—p),p(1 —p)*].
93(73) = W5 (T3) M py—as (73)
= [P 1 -p)Q-pIL-pp]

= [p*(1 —p),p(1 —p)?.

3.2.4 Regra da Tangente Hiperbolica

As mensagens podem ser transmitidas no ASP de diversas maneiras. Em vez de [rg, r1],
pode-se utilizar a diferenca, (ro —71), a razao (ro/r1) ou a representacao mais comum, que é o
logaritmo da razao entre as duas componentes, log(ro/r1), conhecido como logaritmo da razao
de verossimilhanga (LLR do inglés, log likehood ratio). Sendo assim, a mensagem na entrada
do no6 de variavel é representada por r = log(ro/r1) e s = log(sp/s1) e, consequentemente, o

formato da mensagem de saida de um no6 de variavel definida em (3.22) passa a ser:

ToS
gy (1) = log<zO/zl>=log< 0 0)
T151

= log(ro/r1) +log(so/s1)

= r+s.

Para a mensagem de saida de um no de verificagao de paridade, podemos reescrever (3.23) da

seguinte forma:

Hfj—a; (:Ez) = log(ZO/Zl)
(7"080 + T181>
= log _
ToS1 +'T150

Dividindo o numerador e o denominador do argumento do logaritmo por r1s1:

Tosg
ij—)ﬂ?i(xi) = =log (1}01_’_:2(1)) .

1
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.. ~ A —A
Fazendo ro/r1 = e” e so/s1 = e® e utilizando-se da relagdo cosh(A) = <£— obtemos:

ee®+1
ppata) = ton(Z541)

= log (COS‘hEE)> . (3.24)

(3.25)

Utilizando-se da regra cosh(A + B) = cosh A cosh B =+ sinh A sinh B, reescrevemos (3.25) da

)

Dividindo o numerador e denominador do argumento do log por cosh(r/2) cosh(s/2):

1 + tanh(%) tanh(3)
1 — tanh(5) tanh(3)

seguinte forma:

) cosh (%) + sinh (%) sinh (
cosh ( ) cosh (%) — sinh (g) sinh (

N3 (N3

ff;—a; (T;) = log (

e finalmente, utilizando-se da expressao das tanh™'(z) = %log (

142z
1—=z

) chegamos a regra da

tangente hiperbélica:

pf; - (T5) = 2tanh [tanh (g) tanh (g)} . (3.26)

Esta regra ¢é utilizada pelo ASP no dominio LLR para o calculo das atualizagdes das mensagens
nos nos de verificagdo de paridade. Em resumo, para entrada r e s no n6 de variavel a saida é

7+ s e para estas entradas no no de verificagao de paridade as saidas serdo dadas por (3.26).

3.2.5 Passagem de Mensagens em Grafos com Ciclos

Em grafos que possuem ciclos, as mensagens vao perdendo a precisao sobre as funcgoes
marginais, gerando um algoritmo iterativo e sub-6timo, nao sendo possivel garantir a con-
vergéncia do ASP. E necessario estabelecer um critério de parada tipicamente baseado em um
nimero méaximo de iteragoes ou quando resulte em decisoes de  que formam uma palavra-

codigo. O ASP utiliza algumas regras que visam organizar e definir o tempo e as atividades
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a serem seguidas, como, por exemplo, definir os sentidos das mensagens trafegadas e quais os
ramos serao ativos em cada iteragdo. Este conjunto de regras ficou conhecido por cronograma.
O cronograma mais comum utilizado na decodificagdo de codigos LDPC é o cronograma in-
vasivo, em que cada iteracao do algoritmo possui apenas dois passos, sendo que no primeiro
os nos de variavel transmitem as mensagens e no segundo, as mensagens sao enviadas pelos

nos de verificagao de paridade.

3.2.6 Utilizacao do ASP no Processo de Decodificacao de um Codigo de Bloco

A decodificagao de um codigo corretor de erros C (N, K) baseada no ASP ¢ feita simbolo a
simbolo. O processo de decodificagao consiste primeiramente em representar a distribuigao de
probabilidade conjunta a posteriori dos simbolos de informagao x = (x1, ..., x5 ) condicionadas
a saida do canal y = (y1, ..., yn ). Uma vez obtido o grafo de fatores a partir da matriz H e das
probabilidades de transi¢ao do canal p(y,|z,), o ASP funciona de acordo com os seguintes
passos:

1. Inicializagdo - O ASP inicia pelos nos de verificagdo de paridade que sdo nos folha. Cada
um deles passa ao seu no de variavel adjacente uma mensagem LLR inicial L(f; — z,) =
L(yn|zn) = log(P(yn|zrn, = 0)/P(yn|zs = 1)). Os respectivos noés de variavel retransmitem

aos seus no6s adjacentes (excluindo os noés folha) a mensagem:

L(zn — fj) = L(yalzn)
= log(p(ynlzsn = 0)/p(ynlzn = 1)).

em que f; € N(zy).
2. Atualizagdo - No processo de atualizagdo os nos de verificagdo de paridade recebem as

mensagens L(z, — f;) e atualizam as mensagens L(f; — z,,) conforme a seguinte equacao:

L(f; — zy) =2tanh™" | J]  tanh (L(t_’fﬂ)> . (3.27)

2
teN(fj)lzn
Para o caso dos nos de variavel a atualizacao das mensagens ¢ :
VEN (zn)|f;

3. Estimacao da palavra recebida - Nessa etapa, o valor mais provavel para cada simbolo

transmitido é estimado. O decodificador utiliza-se da soma das mensagens transmitidas por
todos os noés de verificagdo de paridade conectados & variavel z,, para determinar a informacao

a posteriori sobre o simbolo xz,,:
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Ay = L(ynl|zn) + Z L(v — z,).
vEN (xp)

A decisao de z,, para o simbolo x,, é feita baseada na seguinte condicao:

. 0, se Ap>0
Ty =
1, se A, <O.
Se o nimero maximo de iteragdes for completado ou se o vetor & = (21, ..., £ ) satisfizer a

condicao 2H” = 0, o algoritmo ¢é finalizado e apresenta o vetor & como palavra decodificada.
Caso isso nao ocorra, o algoritmo repete os passos 2 e 3 até que uma destas condigoes seja
satisfeita. No caso da primeira condigdo ser atendida serd decodificado o ultimo vetor &
estimado, mesmo que ele nao seja uma palavra-cédigo. Dai, a importancia da escolha do

nimero méaximo de iteracgoes.

3.3 Determinacao das LLRs

As mensagens iniciais do ASP que sdo as LLRs denotados por L(y,|z,),n =1,..., N, sdo
calculadas a partir do modelo do canal. Nesta subsecao, determinaremos esta LLR para dois

modelos de canal: BSC e AWGN.

3.3.1 Canal BSC

Para o caso de um canal BSC, calcula-se o logaritmo da razao de verossimilhanga da

seguinte forma:

Liyalea) = log (”y‘x:‘”) |

p(Ynlrn =1)

Consequentemente,

log %7 se Yy, =1
L(Z/n“rn) - 1171)
log Tp, se yn =0.

3.3.2 Canal AWGN

Considere um canal AWGN com entrada binaria cujo o alfabeto é {—1,4+1}, e o vetor

recebido y = (y1,...,yn) € RYN. As LLRs sao calculadas usando as funces densidades de



probabilidade Gaussiana de médias 1 e variancia 02 da seguinte forma:

1 _(n-1?
pyn|a7n:0(yn) == \/ﬁ eXp 202
1

_ (n+D?
pynlwn:1(yn) = Wexp 20

A mensagem inicial processada pelo ASP, L(y,|z,), é dada por:

Py, |zn=0(yn
L(yn|z,) = log (m>
Yn | Tn=1(Yn

2 2

(yn — 1)2 + (yn + 1)2

202 202
A2+ )+ R 420+ 1)
a 202

2



CAPITULO 4

CODIGOS LINEARES COM
MATRIZES DE VERIFICACAO
DE PARIDADE ESPARSAS

Neste capitulo, introduziremos alguns parametros de cédigos LDPC. Em seguida, serao
abordados alguns algoritmos de construgao desses codigos, tal como, o algoritmo PEG. Por
fim, faremos uma analise comparativa do desempenho de codigos LDPC construidos com o

algoritmo PEG em um canal AWGN.

4.1 Cédigos LDPC

O conceito de codigos LDPC foi proposto por Robert Gallager em 1962 [1] através de méto-
dos de preenchimento da matriz H. Algum tempo depois esses codigos ganharam destaque
através do trabalho de Mackay e Neal [21] onde foi verificado que ¢é possivel atingir uma
probabilidade de erro muita proxima do limite de Shannon [22].

Um codigo LDPC é caracterizado por uma matriz de verificacdo de paridade H que apre-
senta uma baixa densidade de elementos nao-nulos, ou seja, H é uma matriz esparsa. Isso
implica em um numero relativamente pequeno de ramificacoes no grafo de fatores com im-
plicagoes na complexidade de decodificagao. Baseado na distribuigdo de elementos nao-nulos
por linha ou por coluna da matriz H, divide-se os c6digos LDPC em dois grupos: os regulares

e os irregulares.
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Os codigos regulares possuem a caracteristica de que cada linha de H tem o mesmo niimero
dy de 1's e cada coluna tem o mesmo namero d. de 1's. Em [1] verifica-se que a distancia
minima desse c6digo regular aumenta linearmente com o comprimento do coédigo. Os para-
metros dyg,d.,n e k especificam uma familia de cdédigos LDPC e sao escolhidos de tal modo
que satisfacam a condicao:

(n —k)dy = nd.. (4.1)

E importante salientar que o valor de cada membro da igualdade (4.1) fornece o niimero de
elementos nao-nulos da matriz H. O grafo de Tanner de um cédigo LDPC regular é formado
de n nos de variavel de grau d. e (n—k) nos de verificagao de paridade de grau dy. Sabendo-se
que o ntmero total de elementos da matriz é (n — k) X n, pode-se escrever a densidade de H,

denotada por dg, em funcao dos pardmetros n, k e dy:

(n - k)dg dg

dor — _ W 4.2
que também pode ser reescrita em funcao de n, k e d.:
d. d.

dy = —%e  — . (4.3)

(n—Fkn (n—k)
Os codigos LDPC irregulares tém a caracteristica que a sua matriz H ndo apresenta o nimero
de 1’s por linha ou por coluna constante, ou seja, os nos de verificacao de paridade e de variavel
possuem graus varidveis. Uma classe de cddigo irregular é definida por um par de polinémios

(M), p(x)) de distribuigoes de grau do grafo de Tanner expresso por:

Mz) = Z Azt (4.4)

plx) = Z pix' ™! (4.5)

em que A(x) é a distribuigao de grau dos nos de variavel e p(x) é a distribui¢ao de grau dos
nos de verificagao de paridade. Os coeficientes A; (ou p;) expressam a fracdo de ramos no
grafo de Tanner que estao conectados aos nos de variavel (ou nos de verificagao de paridade)
de grau 7. O grau méximo dos nés de variavel do codigo é denotado por J e o grau médio dos

noés de variavel, denotado por Jy;, é:

Ju = iAi. (4.6)

1

Os polindmios A(x) e p(z) para um codigo regular em funcao de dy e d. sdo dados por:

ANz) = z%~! (4.7)
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plz) = z% 1, (4.8)

Técnicas de construcao de codigos LDPC irregulares sao descritas em [23] e [24]. A taxa de

um codigo LDPC é dada por [20]:

R—1_ do P (4.9)

1
Jo AMx)dzx
Através de manipulagoes matematicas na expressao (4.1) obtemos uma expressao para a taxa

de um codigo LDPC regular:

de
=1—-—. 4.1
R=1-% (410)

A partir de (4.10) observa-se que d. < d.

4.2 Construcao de Cédigos LDPC

Nessa secdo, sao apresentadas algumas técnicas de construgao de codigos LDPC baseadas

no preenchimento da matriz H [25], [26].

4.2.1 Codigos de Mackay

A técnica proposta por Mackay [6], [21] consiste de construgdes semi-aleatorias da matriz
H que visam obter cddigos cujos grafos de fatores ndo apresentem ciclos curtos. A matriz H é
construida com colunas de peso d. e com linhas de peso constante dy de modo que quaisquer
duas colunas nao apresentem sobreposicao maior que 1 buscando evitar ciclos de comprimento
quatro [27]. Isso é verificado quando o produto interno entre duas colunas de H é sempre

menor ou igual a 1. Mackay disponibilizou um arquivo de codigos LDPC em [28].

4.2.2 Codigos LDPC Quase-Ciclicos

A classe de codigos LDPC quase-ciclicos (LDPC-QC) possui a propriedade de que o deslo-
camento ciclico de w posi¢oes de uma palavra-coédigo, miltiplo de dy, também é uma palavra-
codigo [9]. Algumas técnicas de construgoes desta classe de codigos foram propostas em |[7],

18], 19], [29] e [30]. Um familia de codigos LDPC-QC irregular é apresentada em [31].
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Exemplo 4.1 Considere um cddigo C(21,17) cuja matriz de paridade € apresentada em [7]:

(1 11000000000000000000 |
100010000001000000000O0
000111000000000000000
000100010000001000000
000000111000000000000
000000100010000001000
L |000000000111000000000
00000000010001000000 1
000000000000111000000
001000000000100010000
000000000000000111000
0000010000000001000T10
000000000000000000T1T11
(010000001000000000100

A matriz H pode ser reescrita da sequinte maneira:

Hy, H, H, H; 0 0 0 |
0 Hp H, H, H; 0 0
00 Hy H H, H; 0
H=|00 0 Hy H, H, H;
H; 0 0 Hy H, Hy, 0
H, H; 0 0 0 H, H,
H, H, H; 0 0 0 H, |

em que

111
H, =

100

000
H, =

010

000
H, =

000
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00O
001

H; =

Através da permutagdo das linhas e das colunas de H, é possivel obter um codigo LDPC-QC
[7]. Esta classe de codigos apresenta cotas para a distancia minima em fungao dos parametros

do codigo [7].

4.2.3 Codigos de Gallager e Codigos H-LDPC

Seja uma matriz H; de dimensao (n; — k) X ny. E possivel construir uma matriz diagonal
em blocos Hy de dimensao d(n¢ — ki) x dng, utilizando-se de d blocos de H; na diagonal

principal de Hy:

(H, 00 .. 0
0H, 0..0

Hy=|: @ : : : (4.11)
000 . H,

Fazendo permutagoes aleatérias nas colunas de H; obtemos novas matrizes denotadas gene-

ricamente por m;(H,). Esse conjunto de matrizes resulta na seguinte matriz esparsa:

T (Hd)

H-— 772(.Hd) . (4.12)

Wi(Hd)

Observe que a dimensao da matriz H, id(n; — k¢) x dng, é fun¢do do ntmero de blocos
da matriz diagonal, das dimensoes da matriz H; e do nimero de permutagoes (i) feitas na
matriz Hy. Por exemplo, a construgao definida em [32], conhecida como a matriz do codigo
de Gallager [1], est4 na forma (4.12) em que H; = (1,1,...,1). Quando a matriz H; é a
matriz de verificacdo de paridade de um coédigo de Hamming, n; = 2™t — 1, my = ny — ky,
forma-se o codigo H-LDPC [33]. Algumas construgoes com codigo de Hamming constituinte
apresentam baixa complexidade na decodificagao [34|. Um dos primeiros estudos com codigos
LDPC baseados em codigos de Hamming (H-LDPC) foi feito em [35]. De forma analoga, a
construgao (4.12) pode ser feita com outros codigos constituintes, tal como, os codigos BCH

[36], codigos Reed-Solomon [37].
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4.2.4 Algoritmo PEG

Com objetivo de obter grafos de ciclo minimo controlado pela conexao entre os noés de
variavel e os nos de verificagdo de paridade, surgiu o algoritmo PEG [10]. De acordo com
a variacao dos parametros desse algoritmo, é possivel construir grafos colocando-se ramos
progressivamente entre os noés de variavel e os noés de verificagdo de paridade de modo a
maximizar os ciclos minimos locais de cada um dos nos de variavel [10]. O objetivo do
algoritmo é encontrar nos de verificacdo de paridade mais distantes de um determinado no de
variavel x;, construindo um subgrafo partindo desse né e dos ramos nele incidentes, e assim
conecté-lo através de ramos. O algoritmo seleciona o né de menor grau quando encontra
mais de um né de verificacao de paridade para conexao com o né de varidvel x;, fazendo
com que a distribuicdo de graus dos noés de verificagdo de paridade seja o mais uniforme
possivel. No algoritmo PEG nao hé controle sobre o polinémio p(x). A principal vantagem
desse algoritmo é que ele é muito flexivel e possibilita obter cédigos com uma estrutura
que permite um codificador com complexidade linear. Por isso, utilizaremos matrizes H
construidas com este algoritmo na analise de desempenho de c6digos LDPC que sera realizada
na proxima segdo. Para a construgdo dessa matriz deve-se especificar alguns paradmetros, tais
como, o comprimento e a taxa do codigo e o polinémio A(z) que especifica a distribui¢ao de
grau dos nos de variavel. Em [11] é proposta uma melhoria no algoritmo PEG aumentando
consideravelmente o comprimento do ciclo minimo e quando isso nao é possivel, o algoritmo

tenta diminuir o ntimero de ciclos de menor comprimento.

Exemplo 4.2 Utilizando o algoritmo PEG [10] para a constru¢ao de um cédigo LDPC regular
C(16,8), obtemos a matriz H :

[(100001000100000 1]
0010011100000000
010000001001000°1
G [0010000010101000
1000100000001 010
0001100001000100
00010010000100°10
(01000001001 00100

Observe que dy = 4 e d. = 2. Utilizando-se (4.10) verificamos que a taza do cddigo é R = 0,5.



46

Exemplo 4.3 Considere o conjunto de cidigos LDPC' irregulares C(16,8) que apresenta a

segquinte distribuicao de grau dos nods de varidvel:
M) = 0,25z +0,52% + 0, 252°. (4.13)

Uma matriz resultante com esta distribui¢ao de grau utilizando o algoritmo PEG [10] é:

1110100100010000
1010011110000000
110100001 1001000
HZOlOlOOlOOOllOlOO
1010010001000101
00101001011 00010
000110100010100°1
| 01 0101001001001 0 |

Observe que existem 4 colunas que possuem d. = 2, 8 colunas que possuem d. = 3 e 4 colunas
que possuem d. = 4, o que equivale a constatar no grafo de fatores que existem 4 nds de
varidvel de grau 2, 8 nds de varidvel de grau 3 e 4 nds de varidvel de grau 4. Observe também
que o grau de distribuicao nas linhas procurou manter uma regularidade obtendo assim um
pardmetro constante dg = 6 em cada linha, implicando que todos os nds de verificagdo de

paridade tem grau 6.

4.3 Resultado das Simulacoes

Nesta secao foram feitas simulagoes com a finalidade de analisar o desempenho dos c6édigos
LDPC construidos com o algoritmo PEG de taxa igual a 0,5 variando-se o comprimento do
codigo, o namero de iteragoes e o polindmio A(z). Foram transmitidas palavras-codigo todas
nulas através de um canal AWGN utilizando a modulacdo BPSK e a decodificacao feita pelo
ASP. As curvas da taxa de erro de bit (BER, do inglés bit error rate) foram obtidas sobre os

bits codificados. A simulagdo termina quando sdo encontrados 100 erros de bloco.

4.3.1 Desempenho de Coédigos LDPC Regulares

A Figura 4.1 ilustra a BER versus a relagao sinal ruido (SNR, do inglés signal to noise

ratio) para um codigo LDPC regular C'(2000, 1000) com d. = 3 utilizando o ASP com 25, 50
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e 100 iteragoes. Quanto maior o nimero de iteracoes maior a confiabilidade dos bits decodi-
ficados, embora em termos préticos, o aumento desse niimero também aumenta o tempo de
decodificacao. Nas proximas andlises iremos fixar o nimero de iteragoes em 100. As curvas
de desempenho BER x SNR para um codigo regular C'(2000, 1000) com d. igual a 2, 3, 4 e

5 sdo comparadas na Figura 4.2.

10 T T T = 3
—+—25ITERAGOES |
. —=—50 ITERAGCOES
10 'k ——100 ITERACOES
107k .
10} 1
@
L
@ -4
10 'k
107} i
10°F .
-7
10 1 1 L 1 1
1,5 1,75 20 2,25 2,5 2,75
SNR (dB)

Figura 4.1: Desempenho do cédigo reqular C'(2000,1000) com d. = 3 variando-se o nimero de iteragoes

para 25, 50 e 100 iteragoes.

Verifica-se que para d. = 2, o desempenho é bem degradado quando comparados aos de-
mais, dentre os quais se destaca o co6digo construido com o parametro d. = 3. Em virtude
desta anélise, consideraremos d. = 3 nas préximas andlises. O efeito do comprimento do
c6digo € ilustrado na Figura 4.3, em que considera-se codigos regulares de taxa 0,5, d. = 3
e comprimentos 1000, 2000 e 4000. Observa-se um ganho de codificagao em torno de 0,5
dB nas comparagoes entre os codigos C(4000,2000) e C(2000, 1000) e entre C'(2000, 1000) e
(1000, 500) na faixa de 2 dB a 3 dB para uma BER de 107°.
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Figura 4.2: Desempenho do cddigo regular C(2000,1000) variando-se o grau dos nds de varidvel,

d. =2,3,4,5 e mantendo fizo o numero de iteragoes igual a 100.

BER
S

—+—C(1000,500)

—=—C(2000,1000) |{

—+—C(4000,2000) ||

1 1,25

1,5

1
1,75

2
SNR (dB)

2,25

Figura 4.3: Desempenho de cédigos LDPC' requlares de taza 0,5,

2000 e 4000 com o numero de iteragoes igual a 100.

25 2,75

3

d. = 3 para comprimentos 1000,
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4.3.2 Desempenho de Codigos LDPC Irregulares

Compara-se dois codigos LDPC irregulares C'(2000, 1000) com o nimero maximo de ramos
conectados aos nos de variavel, J, igual a 4 e 15.

O polindémio A\(x) adotado para J =4 [23] é:
A(z) = 0,38354x" + 0,042372* + 0, 57409z°
e para J = 15 [23]:
Az) = 0,2380221+0, 209972240, 034922340, 120152*4-0, 015872540, 00480213 +0, 376274,

As curvas de desempenho BER x SNR destes dois codigos irregulares sdo apresentadas
na Figura 4.4. Observamos que o c6digo com J = 15 apresenta um desempenho melhor do
que o codigo com J = 4. A comparagao entre os codigos regulares e os irregulares de mesmo
comprimento C'(2000,1000) é mostrada na Figura 4.5. Considera-se um codigo irregular com
grau méaximo dos noés de variavel igual a 4 (J = 4). Utilizando-se de (4.6) calculamos o grau
médio dos nés de varidvel para o cédigo irregular, Jyr = 0, 38354 x 2+0, 04237 x 340, 57409 x
4 = 3,019. Com isso, torna-se interessante uma comparacao desse codigo irregular com um

c6digo regular com d. = 3 e d. = 4.

BER

1 1.25 15 1.75 2 225 24
SNR (dB)

Figura 4.4: Desempenho de cédigos LDPC irregulares C(2000,1000) para J = 4 ¢ J = 15, 100

iteragoes.
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Figura 4.5: Desempenho de um cddigo irregular C(2000,1000) com J = 4 e cddigos regulares
(2000, 1000) com d. =3 e d. =4, 100 iteragaes.

Quando se compara os desempenhos do codigo LDPC irregular J = 4 e do cédigo LDPC
regular d., = 4, o codigo irregular apresenta um ganho de 0,6 dB para uma BER= 107%.
De forma semelhante, quando a comparacgao do codigo irregular é feita com o coédigo LDPC
regular com d. = 3, verifica-se que o ganho do cédigo irregular sobre o regular é de 0,12 dB.
Conclui-se que o desempenho obtido pelo codigo irregular é superior ao desempenho obtido

pelos codigos regulares.



CAPITULO 5

ANALISE DO ASP EM UM
CANAL AWGN cowm
QUANTIZACAO SUAVE

Este capitulo visa descrever e analisar o desempenho de c6édigos LDPC utilizando a mo-
dulacao BPSK e que sao demodulados com um quantizador uniforme com 27 niveis de quan-
tizacao [12|. A decodificacdo com decisdo suave tem por objetivo evitar a degradagao de
desempenho quando o sistema de comunicacao utiliza quantizagao abrupta. Alguns algorit-
mos de decodifica¢ao que empregam decodificagao suave podem ser vistos em [38]. Além disso,
foram realizadas diversas simulagoes com a finalidade de definir o valor do limiar de quanti-
zagao Otimo para cada valor de relagao sinal ruido. Os cédigos considerados neste capitulo

foram obtidos com o algoritmo PEG.

5.1 Canal Discreto

Considere um canal discreto formado por um modulador BPSK, um canal AWGN, um
demodulador e um quantizador que utiliza ¢ bits de quantizagao, como ¢é ilustrado na Figura
5.1. Sendo X}, € {0,1} o simbolo de entrada do canal discreto no k-ésimo intervalo, o simbolo

na entrada do quantizador é dado por:

Ry, =/ E,S,L + N, (5.1)

em que E é a energia do sinal transmitido, Sy = 2X; — 1 e N é uma varidvel aleatoria

Gaussiana de média zero e varidncia % A variavel aleatoria Ry, é a entrada de um quantizador
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—ai Mcgj;;%éo iy Canal —3 |Demodulacio| —s| Quantizador | ——s

Figura 5.1: Diagrama de blocos de um canal discreto com entrada Xy e saida Y.

escalar uniforme com ¢ bits de quantizagao, obtendo-se na saida do canal discreto a varidvel
aleatoria Yy, € {0,1,...,29—1}. O quantizador uniforme é definido por um conjunto de limiares
{T}} espagados uniformemente.

A operagao do quantizador fornece a saida do canal Y = j se a condigao Ry € (le_l, le)
for satisfeita. Vale salientar que os limiares le sao espacados uniformemente com o passo de

quantizacao A da seguinte maneira:

—00, se j=—1
le =9 (G+1-21"HA, se 7=0,1,...,29 -2
00, se j=29-1.

Define-se o passo normalizado e os limiares normalizados, respectivamente, por 6 = A/v/Fy

1
eT; = f—é—s Entao, podemos definir 7; = (j + 1 — 2971)§, para j =0, 1,...29 — 2.

O canal discreto pode ser modelado como um canal DMC com matriz de transicdo de
probabilidade, IT = [m;;], em que:
para i € {0,1}, j € {0,1,...,27 — 1}. Para o modelo considerado em (5.1), obtemos:
T = P(Yy = j| Xk = 1)
= P(Ry € (T}_,T;)| Xk = 7)
N,
= P(Tj_1—(2i—1) < = <T; — (2i — 1))

VE;
= Q(V2(Tj1 — (20 = 1)) = Q(V/2y(T; — (2 — 1))

em que v = E4/Ny é a relagao sinal ruido e Q(x) é a fungao dada por:
Q(z) = 1/\/277/ e~ /2 gy,

Devido & simetria da constelaggo BPSK e das regioes de decisdo, os elementos da matriz IT

apresentam a seguinte propriedade:
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i = 71'0 j—(29—1)i . (5.2)
(-1)%

A seguir, ilustraremos o calculo da matriz II para dois casos particulares, g =1eqg=2. O

caso ¢ = 1 corresponde ao canal BSC que é mostrado na Figura 3.3, cuja matriz I é:
L=p p
II =
p 1-=p

2F,
p=Q< N(J)-

O caso g = 2 seré descrito no exemplo a seguir.

em que:

Exemplo 5.1 Para q =2 temos que X = {0,1}, Y, ={0,1,2,3} e os elementos da matriz
de probabilidade T1 sao dados por:
700 = P(Ry < —AJXy =0)
= P(—\/E,+ N, < —6+/E,)
= P(N < 5JET+ E,)
= P(Ny < VE.(1-
= 1-Q (W)

g

2F
= Q( O 1>>

To1r = P(—(S\/E>S<—\/E+Nk<0)
— P((L- ), < Ny < VB

2F, 2F,
- efie-n)-e (V%)

To2 = P(O<—\/E>S+Nk;<(5\/E>S)
= P(VEs < Ny < VE,(5+1))

2F, 2F,
— Q( N0>—Q< NO(5+1)>.
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oy = P<—@+Nk>5@)
- Q( 2]\%(5“))

Os elementos my; sio obtidos via (5.2).

A sequéncia quantizada Y} é a entrada do decodificador ASP que utilizara a seguinte LLR na

L (yn> = log (7T0n> , se Y, =7
T T1in

5.2 Resultado das Simulacoes

fase de inicializacao:

Sera analisado o desempenho de diversos codigos LDPC com a finalidade de definir o passo

de quantizagao 6timo para cada valor de SNR.

5.2.1 Codigos Regulares

Através da Figura 5.2 é possivel analisar o desempenho do cédigo LDPC (1000, 500)
regular com d. = 3, 4 niveis de quantizagao, ¢ = 2, versus o passo de quantizacao d para SNR
iguais a 1,5 dB, 2 dB, 2,5 dB e 3 dB. Observa-se nesta figura que o valor 6timo de § ndo varia
significativamente para o intervalo de SNR analisado, ficando em torno de 0,6. O valor de
6 que minimiza a BER para cada SNR é mostrada na Tabela 5.1. Estes serao considerados
valores 6timos de §. Um comportamento semelhante é observado para um coédigo LDPC
regular mais longo C'(2000, 1000) com d. = 3, conforme é ilustrado na Figura 5.3 e na Tabela
5.2. Uma comparagao do desempenho destes dois cdédigos de comprimentos diferentes pode
ser vista na Figura 5.4. Os valores dos passos de quantizacao utilizados para cada SNR sao
indicados nas Tabelas 5.1 e 5.2 (primeira coluna).

Nas Figuras 5.5 e 5.6 s@o apresentados os desempenhos do codigo LDPC (2000, 1000)
regular com d. = 3 para SNR igual a 1,5 dB, 2 dB, 2,5 dB e 3 dB versus o passo de quanti-
zacdo, para ¢ = 3 e ¢ = 4, respectivamente. A Tabela 5.2 indica os valores 6timos de . Na
Figura 5.7 ¢é feita uma comparacdo do desempenho do codigo LDPC regular C(2000, 1000)
com d. = 3, para ¢ = 1,2,3 e 4. Observa-se que a medida que aumentamos o nivel de quan-

tizagao, o desempenho se aproxima do observado em um canal AWGN.



%)

Tabela 5.1: Passo de quantizagdo dtimo variando a SNR para o cédigo LDPC' regular C'(1000, 500),
d.=3eq=2.

SNR | ¢ 6timo
1,50 dB | 0,65
2,00 dB | 0,60
2,50 dB | 0,55
3,00 dB | 0,50

BER

10 'f—=—15dB
—-—2,0dB
| ——2,5dB
/[ =-3.0dB
10 T | | | | |
0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8

PASSO DE QUANTIZACAO

Figura 5.2: BER wversus ¢ para o cédigo LDPC regular C(1000,500) com d. = 3, para g = 2.

Tabela 5.2: Passo de quantizagdo dtimo variando a SNR para o cédigo LDPC regular C'(2000, 1000),
d.=3,eq=2,3ed.

SNR | 0 6timo para g =2 | § 6timo para ¢ =3 | § 6timo para ¢ =4

1,50 dB 0,65 0,40 0,48
2,00 dB 0,63 0,33 0,46
2,50 dB 0,61 0,32 0,45

3,00 dB 0,60 0,20 0,43
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-7 T I I I I
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PASSO DE QUANTIZACAO
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Figura 5.3: BER versus § para o cédigo LDPC regular com d. = 3, C(2000, 1000), para g = 2.

Observa-se também na Figura 5.7 que a perda de desempenho em relaggo ao AWGN para
BER = 107° ¢ 1,75 dB para ¢ = 1, 0,33 dB para ¢ = 2, 0,17 dB para ¢ = 3 ¢ 0,10 dB para
q = 4. O valor do passo de quantizagao 6timo para cada SNR é usado nesta figura e na Tabela
5.2. O emprego de decodifica¢ao abrupta (¢ = 1) provoca uma perda de desempenho de 1,75
dB em relagao ao canal AWGN. Esta perda é consideravelmente reduzida com o emprego de
apenas 4 niveis. O uso de ¢ = 3 pode ser satisfatorio, pois o desempenho é aproximado ao

obtido com ¢ = 4.

5.2.2 Codigos Irregulares

Uma analise semelhante a realizada na subsecao anterior é feita nesta subsegdo para o
codigo irregular C'(2000,1000) com J = 15, conforme pode ser observado nas Figuras 5.8 -
5.10. A Tabela 5.3 mostra os valores 6timos dos niveis de quantizagao encontrados a partir
destas figuras. Na Figura 5.11 é feita uma comparagao do desempenho do cédigo LDPC irreg-
ular C'(2000, 1000), J = 15, para ¢ = 1,2, 3,4. Observa-se que a medida que aumentamos o

nivel de quantizacao, o desempenho do codigo se aproxima do desempenho do canal AWGN.
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Figura 5.4: BER wversus SNR para os cédigos LDPC regulares C'(1000,500) e C(2000,1000) com

d. =3, para q = 2.

Tabela 5.3: Passo de quantizagao dtimo variando a SNR para o cédigo LDPC irregular C'(2000, 1000)
com J =15 eq=2,3 e4.

SNR | 0 6timo para g =2 | § 6timo para ¢ =3 | § 6timo para ¢ =4
1,00 dB 0,37 0,26 0,30
1,50 dB 0,36 0,25 0,27
2,00 dB 0,35 0,24 0,25
2,50 dB 0,32 0,22 -

Verifica-se também na Figura 5.11 que a perda de desempenho em relagao ao AWGN para
BER =107° ¢ 1,82 dB para ¢ = 1, 0,48 dB para ¢ = 2, 0,26 dB para ¢ = 3 e¢ 0,14 dB para

q = 4. Estes valores sao superiores ao caso do cédigo regular analisado na se¢ao anterior.
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Figura 5.5: BER versus § para o cédigo LDPC' regular C'(2000, 1000), d. = 3, para g = 3.
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Figura 5.7: BER versus SNR para o cédigo LDPC regular C (2000, 1000) com d. = 3, paraq =1,2,3,4
e o canal AWGN.
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Figura 5.8: BER wversus § para o cddigo LDPC irregular C(2000,1000) com J = 15, para q = 2.
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Figura 5.9: BER versus § para o cddigo LDPC irregular C(2000,1000) com J = 15, para ¢ = 3.
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Figura 5.10: BER versus 6 para o cdédigo LDPC irregular C'(2000,1000) com J = 15, para q = 4.
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Figura 5.11: BER versus SNR para o cédigo LDPC irregular C(2000,1000) com J = 15, com q =
1,2,3,4 e o canal AWGN.



CAPITULO 6

CONCLUSOES

Nesse trabalho foram descritas as etapas do algoritmo de transferéncia de mensagens soma-
produto (ASP). Logo apos, foram apresentadas técnicas de construgoes de codigos LDPC.
Com os codigos obtidos pelo algoritmo PEG, foram realizadas simulagdes computacionais em
um canal AWGN com modulagao BPSK com a finalidade de analisar a influéncia de diversos
pardmetros no desempenho do cédigo. Com estas simulagdes pudemos verificar que o niimero
de iteragdes do ASP deve ser igual a 100. Em seguida, consideramos um canal discreto
(entrada binéria, saida 2%-aria) obtido com a incorporagdo de um quantizador uniforme ao
sistema de comunicagoes. O passo de quantizagao 6timo para varios pardmetros do cédigo e
do canal foi identificado. Com esse estudo, verificou-se a importancia da quantizacao através
da comparacao da perda de codificagao entre o canal AWGN e o BSC (¢ = 1). Além disso,
observou-se que o resultado obtido para ¢ = 3, com uma perda de codificacdo em relagao
ao canal AWGN em torno de 0,2 dB, foi proximo do obtido com ¢ = 4 em torno de 0,1 dB.
Este ganho de codificagao adicional obtido com ¢ = 4 pode ser considerado pequeno, nao
compensando o aumento do nivel de complexidade.

Dentre as principais contribuicoes deste trabalho, destacam-se a analise e a busca de niveis
otimos de quantizagao e do passo de quantizagao para os codigos LDPC regulares e irregulares.
Enquanto esta analise é bastante difundida para codigos convolucionais [39], ndo encontramos

na literatura estudo semelhante para cédigos LDPC.
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6.1 Sugestoes de Trabalhos Futuros

Como sugestoes para trabalhos futuros relativos aos temas apresentados nessa dissertagao,

podemos indicar:

e Projetar a distribuicao de grau de um codigo irregular para o canal discreto, variando o
valor de q.

e Estudo do desempenho de c6édigos LDPC usando um quantizador nao uniforme.

e Analisar o efeito da quantizacdo para cédigos longos, por exemplo, N = 10* ou N = 10°.

e Fstudo do desempenho de codigos LDPC quantizados utilizando cédigos de taxas diferentes

de 1/2.

e Aplicacao das ferramentas apresentadas para os codigos turbos.



1]

2]

3]

[4]

[5]

(6]

7]

8]

BIBLIOGRAFIA

R.G. Gallager, “Low-density parity-check codes,” ITEEE Transactions on Information
Theory, vol 8, no. 1, pp. 21-28, janeiro de 1962.

S. Y. Chung, G. D. Forney, T. J. Richardson, R. Urbanke , “On the design of LDPC
Codes within 0.0045 dB of the Shannon limit,” IEEE Comunications Letters, vol. 5, no.
2, pp. 58-60, fevereiro de 2001.

F. R. Kschischang, B. J. Frey, H. Loeliger, “Factor graphs and the sum-product algo-
rithm,” IEEE Transactions on Information Theory, vol. 47, no. 2, pp. 498-519, fevereiro
de 2001.

T. B. Iliev, G. V. Hristov, P. Z. Zahariev, M. P. Iliev, “Application and evaluation of the
LDPC codes for the next generation communication systems,” Springer NetherlandBell,

pp. 532-536, agosto de 2008.

T. F. Pegoraro, F. A. L. Gomes, F. Lumertz, R. R. Lopes, F. C. A. Oliveira, R. Gallo,
M. C. Paiva, J. S. Panaro, “Codificacao LDPC em sistemas de televisao digital,” Revista
Telecomunicacoes-INATEL, vol. 9, pp. 532-536, dezembro de 2006.

D. J. C. Mackay, “Good error-correcting codes based on very sparse matrices,” IFEE

Transactions on Information Theory, vol. 45, no. 2, pp. 399-431, margo de 1999.

I. B. Bocharova, B. D. Kudryashov, R. V. Satyukov, “Short quasi-cyclic LDPC codes from
convolutional codes,” in Proc. International Symposium on Information Theory, Korea,

2009, pp. 551-554.

W. M. Tam, F. C. M. Lau, C. K. Tse, “A class of QC-LDPC codes with low encoding
complexity and good error performance,” IEEE Communications Letters, vol. 14, no. 2,

pp. 169-171, fevereiro de 2010.

64



65

[9] M. P. C. Fossorier, “Quasi-cyclic low-density partity-check codes from circulant permuta-
tion matrices,” IEEE Transactions on Information Theory, vol. 50, no. 8, pp. 1788-1793,
agosto de 2004.

[10] X. Y. Hu, E. Eleftheriou, D. M. Arnold, “Regular and irregular progressive edge growth
Tanner graphs,” IEEE Transactions on Information Theory, vol. 51, no. 1, pp. 386-398,
janeiro de 2005.

[11] A. Venkiah, D. Declercq, C. Poulliat, “Design of cages with a randomized progressive
edge-growth algorithm,” IEEE Comunications Letters, vol. 12, no. 4, pp. 301-303, abril
de 2008.

[12] J. Singh, O. Dabeer, U. Madhow, “On the limits of communication with low-precision
analog-to-digital conversion at the receiver,” IEEE Transactions on Communications, vol.

57, no. 12, pp. 3629-3639, dezembro de 2009.

[13] R. M. Tanner, “A recursive approach to low complexity codes,” IEEE Transactions on

Information Theory, vol. 27, no. 5, pp. 533-547, setembro de 1981.

[14] H. A. Loeliger, “An introduction to factor graphs,” IEEE Signal Processing Magazine,
pp. 28-41, janeiro de 2004.

[15] Shu Lin, D. J. Costello Jr, “Error Control Coding,” Prentice Hall, 2004.

[16] D. A. M. Rocha, “Algoritmos avangados, Grafos,” Website, acessado em abril de 2010.

[Online]. Disponivel: http://www.slideshare.net/alexandrend/grafos-parte-1-introduo.

[17] A. C. Mariani, “Conceito basicos da teoria de grafos,” Website, acessado em margo de

2010. [Online]. Disponivel: hitp://www.inf.ufsc.br/grafos/definicoes/definicao.html.

[18] F. R. Kschischang, “Codes defined on graphs,” IEEE Communications Magazine, pp.
118-125, agosto de 2003.

[19] T. K. Moon, “Error Correction Coding,” Wiley InterScience, 2005.
[20] C. B. Schlegel, L. C. Pérez, “Trellis and turbo coding,” Wiley Interscience, 2004.

[21] D. J. C. Mackay, R. M. Neal, “Near Shannon limit performance of low density parity
check codes,” FElectronics Letters, vol. 33, no. 6, pp. 457-458, margo de 1997.



66

[22] C. E. Shannon, “A mathematical theory of comunication,” Bell System Technical Journal,

vol. 127, no. 1, pp. 379-422 e 623-656, outubro de 1948.

[23] T.J. Richardson, M. A. Shokrollahi, R. L. Urbanke, “Design of capacity-approaching
irregular low-density parity-check codes,” IEEE Transactions on Information Theory,

vol. 47, no. 2, pp. 619-637, fevereiro de 2001.

[24] M. G. Luby, M. Mitzenmacher, M. A. Shokrollahi, D. A. Spielman, “Improved low-density
parity-check codes using irregular graphs,” IEEFE Transactions on Information Theory,

vol. 47, no. 2, pp. 585-598, fevereiro de 2001.

[25] A. Prabhakar, K. R. Narayanan, “Pseudorandom construction of LDPC codes using li-
near congruential sequences,” IEEE Transactions on Communications, vol. 50, no. 9, pp.

1389-1396, setembro de 2002.

[26] Y. Kou, S. Lin, M. P. C. Fossorier, “Low-density parity-check codes based on finite
geometries: A rediscovery and new results,” IEEE Transactions on Information Theory,

vol. 47, no. 7, pp. 2711-2736, novembro de 2001.
[27] S. Lin, D. J. C. JR., “Error Control Coding,” Prentice Hall, 2004.

[28] D. J. C. Mackay, “Online  database  of  low-density  parity-check
codes,” Website, acessado em  abril  de  2009.  [Online].  Disponivel:

http:/ /www.inference.phy.cam.ac.uk/mackay/codes/data.html.

[29] R. M. Tanner, T. E. Fuja, D. J. Costello, “LDPC block and convolutional codes based
on circulant matrices,” IEEE Transactions on Information Theory, vol. 50, no. 12, pp.

2966-2984, dezembro de 2004.

[30] G. Liva, W. E. Ryan, M. Chiani, “Quasi-cyclic generalized LDPC codes with low error
floors,” IEEE Transactions on Information Theory, vol. 56, no. 1, pp. 49-57, janeiro de
2008.

[31] S. Johnson, S. R. Weller, “A family of irregular LDPC codes with low encoding comple-
xity,” IEEE Communications Letters, vol. 7, no. 2, pp. 79-81, fevereiro de 2003.

[32] P. Elias, “ Error-free coding,” IEEE Transactions on Information Theory, vol. 4, no. 4,
pp. 29-37, setembro de 1954.



[33]

[34]

[35]

[36]

[37]

[38]

[39]

67

M. Lentmaier, K. Zigangirov, “On generalized low-density parity-check codes based on
Hamming component codes,” IEEE Commununications Letters, vol. 3, no. 8, pp. 248-250,

agosto de 1999.

V. Zyablov, M. Loncar, R. Johannesson, P. Rybin, “On the asymptotic perfomance of
low-complexity decoded LDPC codes with constituent Hamming Codes,” in Proc. 5th
International Symposium on Turbo codes and related topics, Suiga, outubro de 2008, pp.

174-179

M. Lentmaier, K. Zigangirov, “Iterative decoding of generalized low-density parity-check
codes,” in Proc. IEEE International Symposium on Information Theory, Cambridge, MA,
1998, pp. 149.

J. Boutros, O. Pothier, G. Zémmor, “Generalized low density (Tanner) codes,” in Proc.
IEEFE International Community Conference (ICC), vol. 1, Vancouver, Canad4, junho de
1999, pp. 441-445.

N. Miladinovic, M. Fossorier, “Generalized LDPC codes with Reed-Solomon and BCH
codes as component codes for binary channels,” in Proc. IEEE Global Community Con-

ference (GLOBECOM), St. Louis, MO, USA, novembro de 2005, pp. 1239-1244
M. S. Alencar, “Telefonia celular digital,” Ed. Erica, 2004.

A.J. Viterbi, J.K. Omura, “Principles of digital communications and coding,”

McGraw-Hill, 1979.



