
UNIVERSIDADE FEDERAL DE PERNAMBUCO

CENTRO DE TECNOLOGIA E GEOCIÊNCIAS

PROGRAMA DE PÓS-GRADUAÇÃO EM ENGENHARIA ELÉTRICA

WALTER PRADO DE SOUZA GUIMARÃES

DECODIFICAÇÃO HÍBRIDA PARA

CÓDIGOSLDPC

RECIFE, FEVEREIRO DE2013.



WALTER PRADO DE SOUZA GUIMARÃES

DECODIFICAÇÃO HÍBRIDA PARA

CÓDIGOSLDPC

Tesesubmetida ao Programa de Pós-Graduação

em Engenharia Elétrica da Universidade Federal

de Pernambuco como parte dos requisitos para ob-

tenção do grau deDoutor em Engenharia Elé-
trica

ORIENTADOR: PROF. VALDEMAR CARDOSO DA ROCHA JÚNIOR, PH.D.

Recife, Fevereiro de 2013.

©Walter Prado de Souza Guimarães, 2013



Catalogação na fonte
Bibliotecário Marcos Aurélio Soares da Silva, CRB-4 / 1175

G963d Guimarães, Walter Prado de Souza.
Decodificação híbrida para códigos LDPC / Walter Prado de

Souza Guimarães. - Recife: O Autor, 2013.
135folhas,il., gráfs., tabs.

Orientador: Profº Drº. Valdemar Cardoso da Rocha Júnior.

Tese(Doutorado) – Universidade Federal de Pernambuco. CTG.
Programa de Pós-Graduação em Engenharia Elétrica, 2013.

Inclui Referências.

1. Engenharia Elétrica. 2. Decodif icação de Apagamentos.
3.Códigos LDPC. 4.Decodificação Iterativa de Erros. I. Rocha Júnior,
Valdemar Cardoso da (Orientador). I I. Título.

UFPE

621.3 CDD (22. ed.) BCTG/2013-115



Aos meus pais,

Antonio Silva Guimarãese

Neidson Souza Guimarães



AGRADECIMENTOS

Agradeço, primeiramente, a Deus por sempre iluminar meus pensamentos e, desta forma, permi-

tir que eu sempre supere as dificuldades que encontro no decorrer da minha vida.

Agradeço aos meus pais, Antonio Silva Guimarães e Neidson Souza Guimarães, pois o amor

e o apoio incondicional deles me motivam a sempre lutar para realizar meus sonhos. Agradeço a

Elizabeth Souza Guimarães e também ao meu filho, Felipe Augusto Souza Guimarães, por estarem

ao meu lado nos momentos mais difíceis.

Em especial, agradeço ao meu orientador, Prof. Valdemar C. da Rocha Jr., por sua dedicação,

incentivo e amizade.

Agradeço aos professores Cecílio Pimentel, Eduardo Fontana, Hélio Magalhães, Rafael Dueire e

Ricardo Campelo pelas disciplinas ministradas durante a pós-graduação.

Agradeço ao colega e doutorando José Sampaio pela parceria eapoio na elaboração de artigos.

Aos colegas do curso do Doutorado DINTER UFPE-UEA. Aos Coordenadores Prof. Antenor e

Prof. Francis Wagner. Ao núcleo de meteorologia da UEA por disponibilizar a sua infraestrutura de

computadores.

Faço também um agradecimento póstumo ao ex-Chefe do Departamento de Eletrônica da UFAM,

Prof Aldenir, por seu apoio incondicional. Agradeço ao Prof. Cícero Fernandes da UFAM pela série

de convites para assistir a seminários voltados à defesa de dissertação de Mestrado.

Agradeço ao Ex-Diretor Técnico da FUCAPI, Dr. Evandro L. X. Vieiralves, e ao Diretor do

Departamento Educacional da FUCAPI, Dr. Niomar L. Pimenta,pela amizade e pelo apoio incondi-

cional.

Por fim, agradeço à Coordenação de Aperfeiçoamento de Pessoal de Nível Superior (CAPES)

pelo apoio financeiro.

WALTER PRADO DE SOUZA GUIMARÃES

Universidade Federal de Pernambuco

22 de Fevereiro de 2013



Resumo da Tese apresentada àUFPEcomo parte dos requisitos necessários para a obtenção do grau

deDoutor em Engenharia Elétrica

DECODIFICAÇÃO HÍBRIDA PARA CÓDIGOS LDPC

Walter Prado de Souza Guimarães

Fevereiro/2013

Orientador: Prof. Valdemar Cardoso da Rocha Júnior, Ph.D.

Área de Concentração:Comunicações

Palavras-chaves:Decodificação iterativa de erros, Códigos LDPC, Decodificação de apagamentos.

Número de páginas:135

Os códigosLow-Density Parity-Check(LDPC) constituem uma família definida a partir de matri-

zes esparsas de verificação de paridade e que apresentam excelente desempenho no canal com ruído

aditivo Gaussiano branco (RAGB). Devido às suas boas características, têm sido largamente empre-

gados na codificação de canais em sistemas de transmissão viasatélite, sistemas de telefonia móvel

e sistemas de radiodifusão de TV digital. O sucesso desses códigos é devido à sua representação na

forma de grafos, ao uso de métodos de construção mais simplificados e ao processo de decodificação

iterativa. Esta tese introduz um método de decodificação iterativa híbrida que, diferentemente da

maioria dos modelos existentes, associa a correção de errosà correção de apagamentos em canais

com RAGB, como uma forma de melhorar o desempenho do código LDPC nestes canais. O alvo

dessa abordagem é a região de patamar de erros dos códigos LDPC, em que os padrões de erros, em

sua maioria, são de pequena cardinalidade e resultantes do que se conhece por conjunto de armadi-

lhas. Alguns aspectos do funcionamento e da operação otimizada da decodificação iterativa híbrida

são explorados e discutidos. Para confirmar a eficácia da técnica de decodificação introduzida, são

apresentados resultados de simulação em computador para códigos LDPC empregados no padrão

IEEE802.11n, acompanhados da respectiva análise.
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The Low-Density Parity-Check (LDPC) codes are a family of codes defined by sparse parity check

matrices that exhibit excellent performance over channelsdisturbed by additive white Gaussian noise

(AWGN). Due to their good characteristics, LDPC codes have been widely used in channel coding

of satellite broadcasting systems, mobile phone systems and digital TV broadcasting systems. The

success of LDPC codes is due to their representation in the form of graphs, the availability of prac-

tical construction methods and iterative decoding process. This thesis introduces a hybrid iterative

decoding method for LDPC codes that, unlike most existing techniques, adds erasure correction if

the usual error correction procedure fails, as a means to improve the performance of LDPC codes

on AWGN channels. The target of this approach is the error floor region of LDPC codes, in which

most patterns of errors have small cardinality and result from what is known as trapping sets. Some

aspects of its functioning and optimization are investigated and discussed. The results and computer

simulation analysis for the LDPC codes adopted by IEEE802.11n standard are presented to confirm

its effectiveness.
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CAPÍTULO 1
I NTRODUÇÃO

A Percepção da importância das técnicas de codificação de canalpara a transmissão e o arma-

zenamento robusto de dados tem suas origens no trabalho de Shannon [1], que lançou as

bases da Teoria da Informação. A partir deste trabalho, colocou-se o desafio de se aproximar dos

limites teóricos formulados para a taxa máxima de transmissão confiável de dados para um canal de

comunicações, por meio do uso de técnicas de codificação de canal.

Quase meio século depois, Berrou et al. [2] apresentaram umanova forma de codificação de-

signada por códigos Turbo que, baseada em técnicas de decodificação iterativa, pela primeira vez

aproximou-se do limite teórico de Shannon em canais afetados por ruído aditivo Gaussiano branco

(RAGB).

Na realidade, os fundamentos para essa nova abordagem já haviam sido lançados na década de

1960 por Gallager [3], [4], que na sua tese de doutorado tinha proposto uma nova classe de códigos

baseados em matrizes esparsas de verificação de paridade, conhecidos porLow-Density Parity-Check

(LDPC), e um algoritmo de decodificação iterativa chamado Algoritmo Soma-Produto (Sum-Product

Algorithm — SPA). Essas técnicas passaram despercebidas por quase duas décadas quando foram

revistas por Tanner [5].

Em artigo publicado em1997, Mackay e Neal [6] confirmaram as excelentes propriedades dos

códigos LDPC para a correção de erros, tendo provado que, à semelhança dos códigos Turbo, os

códigos LDPC conseguiam atingir uma probabilidade de erro muito próxima do limite de Shannon,

especialmente para códigos de comprimento longo.

Após o trabalho de Mackay e Neal, muitas pesquisas têm sido realizadas no sentido de reduzir a
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complexidade e aumentar a eficiência dos códigos LDPC, tomando como base os novos métodos de

construção [7]–[11], de codificação e de decodificação [12]–[15].

Em termos de decodificação, os métodos empregados podem ser classificados em [16]:

⊲ Decodificação por Decisão Suave — Nesse tipo, o algoritmo de decodificação leva em conta as

informações de confiabilidade ou valores de probabilidade dos símbolos recebidos do canal;

⊲ Decodificação por Decisão Abrupta — Nesse tipo, o algoritmo de decodificação processa apenas os

valores quantizados dos dígitos recebidos do canal (elementos de um conjunto finito de símbolos,

tipicamente ’0’ e ’1’), desprezando as informações de confiabilidade ou valores de probabilidade

em prol da simplificação.

O Algoritmo Soma-Produto, por exemplo, empregado na decodificação iterativa dos códigos

LDPC, enquadra-se na categoria de decodificação por decisãosuave. Este algoritmo pode tanto

empregar o método invasivo (flooding scheduling) [17], [18], que atualiza simultaneamente todas

as mensagens no grafo de Tanner [5], como também empregar o método serial (serial scheduling)

[19]–[23], que, diferente do primeiro, procura atualizar as mensagens prioritárias, baseando-se em

algum parâmetro de avaliação. Esse último método de atualização de mensagens possibilita au-

mentar a velocidade de decodificação, permitindo a aplicação dos códigos LDPC em sistemas de

comunicação de altas taxas de dados e de baixa latência, comopor exemplo, no padrão IEEE802.16e

(WIMAX) [24].

A maioria das propriedades dos códigos LDPC são bem conhecidas, no entanto o seu compor-

tamento na região de patamar de erros (error floor) da sua curva de desempenho continua sendo

um problema aberto. Essa região é caracterizada por uma súbita saturação da taxa de erro debit

(Bit Error Rate— BER) ou da taxa de erro de palavra (Word Error Rate— WER) que ocorre para

valores de relação sinal-ruído (Signal-to-Noise Ratio— SNR) elevados [25].

Há várias formas de melhorar o desempenho dos códigos LDPC naregião de patamar de erros.

Uma delas consiste na combinação dos códigos LDPC a outros códigos formando uma configuração

conhecida por concatenação de códigos [26]. Atualmente, é possível encontrar códigos LDPC con-

catenados a códigos BCH, usados em padrões de transmissão deTV Digital [27], [28] e em padrões

de comunicação de dados via satélite para transmissão de imagem e som [29]. Em ambas as situa-

ções, os códigos LDPC funcionam como código interno (inner code). Essa configuração de códigos

concatenados substitui a configuração tradicional composta por códigos Reed-Solomon e códigos

convolucionais [26].

Uma outra forma consiste na técnica de pós-processamento (Post-processing— PP). Na apli-
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cação dessa técnica pode-se destacar o trabalho descrito em[30], em que é proposto um algoritmo

de decodificação que reduz a frequência de eventos de erros causados por conjuntos de armadilhas

(trapping sets) [25] pela extração das médias das mensagens em algumas iterações. Em [31], é em-

pregada a decodificação baseada em programação linear. Em [32], é proposto um pós-processamento

baseado em consulta à tabela (lookup table) de conjuntos de armadilhas conhecidos para um dado

código LDPC. Em [33], é proposta uma concatenação serial de um decodificadorBelief Propaga-

tion (BP) [34] com um reprocessamento por decodificação estatisticamente ordenada (Ordered Sta-

tistic Decoding— OSD) [35] empregando os valores de logaritmos da razão de verossimilhança

(Log-Likelihood Ratio— LLR) [36] acumulados durante a decodificação iterativa como medidas de

confiabilidade.

O artifício da correção de apagamentos, aplicado após uma falha na decodificação de erros como

uma técnica de pós-processamento, tem recebido pouca atenção tanto em canais com RAGB como

em outros modelos de canais. Em [37] é proposta uma técnica depós-processamento baseada em

correção de apagamentos que é ativada após a ocorrência de falha na decodificação SPA e sob certas

condições de peso da síndrome [38], [39], [16].

Diferentemente, nesta tese é proposto um método de pós-processamento baseado em correção de

apagamentos, que atua sempre que houver a falha da decodificação SPA. Os apagamentos são gerados

por um canal binário com apagamentos (Binary Erasure Channel— BEC) [40] artificialmente criado

e que se baseia nas informações de confiabilidade dos dígitosgeradas ao fim da decodificação SPA

do tipomin-sumBP [41], que emprega o algoritmo denotado pormin-summodificado que é descrito

na Seção 3.6. O número de apagamentos gerados por esse canal éfixo e predeterminado, tornando

menos complexa a ação da decodificação iterativa de apagamentos. Essa técnica proposta é designada

como decodificação híbrida (DH).

1.1 MOTIVAÇÃO

A recente adoção dos códigos LDPC nos padrões de transmissãodigital de vídeo via saté-

lite (DVB-S2) [29], nos padrões de transmissão de dados por redes sem fio, a curta e a longa

distância [42], [24], e a adoção no padrão de transmissão digital terrestre de TV [27], [28] demonstra

bem a importância destes códigos no panorama atual como uma das classes de códigos de correção de

erros que apresentam melhor desempenho e que, em futuro próximo, poderão integrar outros padrões.

São lançados novos desafios na construção de sistemas codificadores e decodificadores capazes de

cumprir os requisitos impostos pelas elevadas taxas de transmissão dos sistemas, aliados às restrições
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de custo. Esses fatores motivam um estudo aprofundado das melhores técnicas de codificação e de

decodificação dos códigos LDPC a serem implementadas, emsoftwareou emhardware.

Além disso, há também a motivação para o uso da decodificação de apagamentos como um

estágio complementar ou de pós-processamento para o estágio de decodificação de erros, em caso de

falha desse último, em razão da seguinte premissa. É sabido que, para um determinado código de

bloco linear [38], [39] com distância mínima de Hammingdmin, é possível a correção de qualquer

padrão com atédmin − 1 apagamentos [38] e de uma grande quantidade de padrões contendodmin

ou mais apagamentos, desde que o total de apagamentos por palavra não exceda o número de dígitos

de verificação de paridade do código [43].

1.2 OBJETIVOS

A pesquisa relacionada a esta tese concentra-se na questão da decodificação dos códigos LDPC.

Os objetivos principais são:

⊲ Propor uma nova abordagem de decodificação para códigos LDPC, designada como decodificação

híbrida (DH), em canais com RAGB, que alie a decodificação iterativa de erros com a decodificação

iterativa de apagamentos;

⊲ Proporcionar a redução do número global de iterações da etapa de decodificação de errosmin-sum

BP do sistema DH, possibilitando, desse modo, obter complexidade e desempenho equivalentes ao

que seria atingido por um decodificadormin-sumBP convencional empregando um número bem

superior de iterações;

⊲ Executar o levantamento do desempenho dessa nova abordagem, por meio de simulação em com-

putador, para canais com RAGB e, desse modo, possibilitar a análise comparativa com os métodos

convencionais de decodificação de erros do tipomin-sumBP e com o tipo de decodificação conca-

tenada serial formada pelos códigos LDPC e BCH.

1.3 ORGANIZAÇÃO DA TESE

Os demais capítulos estão organizados da seguinte forma. NoCapítulo2, são revisados os

códigos LDPC, com ênfase nas suas características, formas de representação e classificação. No

Capítulo3, é feita uma descrição do SPA, mostrando alguns modelos simplificados, como é o caso

do algoritmomin-sumBP. No Capítulo4, é realizada uma descrição da decodificação iterativa de
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apagamentos e a análise de seu comportamento para códigos LDPC, baseada na técnica de evo-

lução de densidade de probabilidade (density evolution) [13]. O Capítulo5 discorre sobre o mo-

delo de decodificação híbrida proposto e os conceitos essenciais para o entendimento da técnica. O

Capítulo6 exibe os resultados experimentais obtidos por simulação emcomputador, procurando ao

mesmo tempo realizar uma comparação crítica com os métodos convencionais, segundo o ponto

de vista do desempenho. Por último, o Capítulo7 apresenta as principais conclusões extraídas do

trabalho realizado e contém algumas sugestões de trabalhosfuturos.



CAPÍTULO 2
CÓDIGOS LDPC

OS códigos LDPC foram propostos por R. G. Gallager em1962 [3] e ficaram quase duas dé-

cadas no esquecimento, até que em1981 R. M. Tanner retomou e generalizou o trabalho de

Gallager e introduziu a representação gráfica de códigos LDPC por meio de grafos

biparticionados [5]. No entanto, uma vez mais, os códigos LDPC caíram no esquecimento até que,

em meados da década de1990, após o advento dos códigos Turbo [2], Mackay e Neal [6] verificaram

que é possível atingir uma probabilidade de erro muito próxima do limite de Shannon [1] com códi-

gos LDPC longos e decodificados usando o SPA [3], [4], para canais com RAGB. Adicionalmente,

os avanços tecnológicos, o surgimento de simplificações do SPA e o aparecimento de formas alterna-

tivas de construção dos códigos LDPC, fazendo uso de métodosalgébricos e geométricos [44]–[46],

contribuiram para torná-los um dos principais alvos de investigação científica.

2.1 INTRODUÇÃO

Um código de bloco linear [38], [39],C(N,K), com alfabetoq-ário, possui palavras-código re-

presentadas por vetores de comprimentoN comK dígitos de informação, que formam um subespaço

K-dimensional do espaço vetorialFN
q de todas asN -uplasq-árias.

Um código de bloco linear é caracterizado por uma matriz geradoraG e uma matriz de verificação

de paridadeH. O código C(N ,K) é o espaço nulo deH, i.e., uma N -upla binária

c = (c1, c2, . . . , cN ) é uma palavra-código deC(N ,K) se, e somente se,cHT = 0, o que cor-

responde ao teste da síndrome [38], [39]. Códigos LDPC são códigos de bloco lineares, em geral bi-

nários, cuja matriz de verificação de paridadeH é esparsa, ou seja, o número de elementos não-nulos
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emH é muito menor do que o seu número total de elementos. Na matrizH, as linhas representam

as equações de verificação de paridade e cada coluna está associada à posição de um símbolo (ou

variável) numa palavra-código.

Baseado na distribuição dos elementos não-nulos por linha epor coluna da matrizH, pode-se

classificar os códigos LDPC em dois grupos: os regulares e os irregulares.

2.2 CÓDIGOS LDPC REGULARES

Definição 2.1

Um código LDPC regular é definido como o espaço nulo de uma matriz de verificação de pari-

dadeH esparsa de dimensõesM ×N que possui as seguintes propriedades: 1) Cada linha tem

peso [38], [39], [16] constantewr, tal quewr ≪ N ; e 2) Cada coluna apresenta peso constante

wc, tal quewc ≪ M [47], [13]. �

Os códigos LDPC regulares foram propostos pela primeira vezpor R. Gallager em1963 [4]. Em

seu trabalho de tese, Gallager definiu um código LDPC(N,K) regular, com

wc ≪ M = N − K, como um código de bloco linear cuja matriz de verificação de paridadeH

tem dimensões(N −K)×N , contendo exatamentewc posições não-nulas por coluna ewr posições

não-nulas por linha. Gallager provou ainda que fazendowc ≥ 3, os códigos LDPC que podem ser

obtidos possuem, na sua maioria, um alto valor para a distância mínima de Hamming [38], [39],

dmin, bastando, para tal, seguir algumas regras simples de construção como, por exemplo, garan-

tir que quaisquer duas colunas da matrizH possuam, quando muito, um só elemento não-nulo em

comum.

Em um código LDPC regular, cada dígito pertencente a uma palavra-código é envolvido emwc

equações de verificação de paridade e cada equação de verificação de paridade envolvewr dígitos

de uma palavra-código. A densidade da matrizH, denotada porr, é definida como a razão entre

o número de elementos não-nulos e o número total de elementosna matrizH. Para um código

LDPC (N,K) regular, o número de elementos não-nulos emH é expresso por qualquer uma das

duas expressões a seguir,

M · wr = N · wc.

Como o número total de elementos na matrizH éM ·N , a densidade deH é dada por

r =
M · wr

M ·N =
wr

N
=

N · wc

M ·N =
wc

M
.
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Dado queM = N −K e que portantoK = N −M , a taxaR do código é definida como

R =
K

N
=

N −M

N
= 1− M

N
= 1− wc

wr

,

logowc < wr, uma vez que0 < R < 1.

2.3 CÓDIGOS LDPC I RREGULARES

Definição 2.2

Um código LDPC irregular é definido como o espaço nulo de uma matriz de verificação de

paridadeH esparsa de dimensõesM × N em que o peso das linhas e o peso das colunas não

são constantes e são caracterizados por funções de distribuição de grau [47], [13]. �

Na matrizH de um código LDPC(N,K) irregular de comprimentoN , a fração de colunas com

pesoi é denotada porνi e a fração de linhas com pesoj é denotada porhj . O par de funções(ν,h),

em queν = {ν1 ν2 ν3 . . .} e h = {h1 h2 h3 . . .}, é definido como a distribuição de grau do

código [13].

A taxa de um código LDPC(N,K) irregular é dada por [13]

R ≈ 1−
∑

i νi · i
∑

j hj · j
.

2.4 GRAFOS DE TANNER E GRAFOS DE FATORES

Diversas classes de códigos corretores de erros podem ser representadas graficamente de forma

conveniente. Um exemplo são as treliças usadas na representação gráfica de códigos convolucionais

e de códigos de bloco [38], [39]. Em se tratando de códigos LDPC, sejam regulares ou irregulares,

pelo fato de sua matrizH ser do tipo esparsa, eles são melhor representados utilizando grafos de

fatores [48], que possuem suas origens nos trabalhos de Tanner [5].

Definição 2.3

Um grafoG é uma estrutura que consiste em um conjunto de vértices (ou nós), denotado por

V = {v1, v2, . . .}, e um conjunto de ramos, denotado porE = {e1, e2, . . .}. Cada ramoek

pertencente ao conjuntoE está associado a um par (ordenado ou não-ordenado) (vi,vj) de

vértices (não necessariamente distintos) do conjuntoV [16], [47]. �

Em um grafoG, os vérticesvi evj que são ligados via ramoek são chamados vértices terminais

do ramoek e, ao mesmo tempo, também são considerados adjacentes. O conjunto de todos os vértices
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que são adjacentes a um vérticevi qualquer é chamado de vizinhança devi. Um ramo em um grafo

G pode ser direcionado, quando o par de vértices que o define é ordenado, ou, em caso contrário,

não-direcionado. Os grafos de Tanner se baseiam em classe degrafos biparticionados.

Definição 2.4

Um grafo biparticionado consiste em um conjunto de vértices(ou nós)V , dividido em dois

subconjuntos disjuntos, denotados porVc eVb. Nenhum par de vértices pertencentes a um mesmo

subconjunto é adjacente, isto é, não há ramos que os conecte [47], [49]. �

A Figura 2.1(a) é um exemplo de grafo biparticionado. Neste caso, os vértices identificados por

quadrados cheios e círculos vazios constituem dois subconjuntos de vértices. Os quadrados cheios

estão conectados apenas a círculos vazios e vice-versa. No caso da Figura 2.1(b), os quadrados cheios

possuem conexões entre si e portanto o grafo não é biparticionado.

(a) (b)

Figura 2.1: (a) Grafo biparticionado; (b) Grafo não-biparticionado.

Definição 2.5

Um grafo de Tanner de um código de bloco linearC(N,K) é um grafo biparticionado não-

direcionado obtido a partir de uma matriz de verificação de paridade H comN colunas e

M linhas. O grafo de Tanner possuiN nós de variável correspondentes às colunas deH, e

M nós de verificação de paridade correspondentes às linhas deH. Um ramo conecta oi-ésimo

nó de variável,xi, ao j-ésimo nó de verificação de paridade,fj , se, e somente se,hj,i = 1, em

quehj,i denota o elemento naj-ésima linha ei-ésima coluna deH [47], [49]. �

Para um grafo de TannerG(V,E), o conjunto dos nós de variável é denotado por

Vb = {x1, x2, . . . , xN} e o conjunto dos nós de verificação de paridade é denotado por

Vc = {f1, f2, . . . , fM}, de modo queV = Vb

⋃

Vc. Um elementoek do conjunto de ramosE é

denotado por(fj, xi). O grau de um nó de variável (ou de verificação de paridade)xi (oufj) em um

grafo de Tanner, corresponde ao número de ramos que incidem neste nó e é denotado pord(xi) (ou

d(fj)).
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Um grafo de Tanner é chamado de regular (representando, por exemplo, um código LDPC re-

gular) quandod(xi) = wc, para todoi, em que1 ≤ i ≤ N e d(fj) = wr, para todoj, em que

1 ≤ j ≤ M , caso contrário, o grafo é chamado irregular.

Um dos mais importantes conceitos relativos aos grafos de Tanner é a definição de ciclos.

Definição 2.6

Um ciclo de comprimentol no grafo de Tanner é definido como um percurso fechado formado

por l caminhos e que parte de um nó de variávelxi e retorna a este mesmo nó. Todos os ciclos

no grafo de Tanner possuem comprimentol par. O ciclo no grafo de Tanner que possua o menor

comprimentol é designado de ciclo mínimo ou girth [50], [51]. �

Por exemplo, tendo por base a Figura 2.2, pode-se observar umciclo de comprimento seis que

se encontra assinalado em negrito. Os círculos vazios indicam nós de variável e os quadrados cheios

indicam nós de verificação de paridade.

Figura 2.2: Ciclo com comprimento seis (em negrito) em um grafo de Tanner. Os círculos vazios indicam nós

de variável e os quadrados cheios indicam nós de verificação de paridade.

Os grafos de fatores [48], [52], [53] são uma generalização dos grafos de Tanner. Com eles, é

possível modelar não apenas códigos lineares como também funções densidade de probabilidade e

equações de estado de sistemas dinâmicos.

Definição 2.7

Uma função de valores reaisg(x1, x2, . . . , xN ) comN variáveis como argumento e que pode

ser escrita na forma

g(x1, x2, . . . , xN ) =

Ko
∏

m=1

fm(xm)

é denominada função global [48], na qual cada funçãofm(xm) é denominada uma função

local que tem os elementos dexm como argumentos exm é um subconjunto das variáveis

{x1, x2, . . . , xN} que participam da função local correspondente [47], [49]. �
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Definição 2.8

Um grafo de fatores é um grafo biparticionado não-direcionado que expressa como uma função

global de várias variáveis é fatorada como um produto de funções locais. Um grafo de fatores

possui um nó para cada variávelxn, um nó para cada função localfm, e um ramoek conectando

o nó de variávelxn ao nó de funçãofm, se, e somente se,xn for um argumento defm [48], [47],

[49]. �

Definição 2.9

A função característica de um código de bloco linear, denotada porλc(x) = λc(x1, x2, ..., xN ), é

uma função que mapeia em0 um conjunto formado por todos os vetores binários

x = (x1, x2, ..., xN ) de comprimentoN , se pelo menos uma das equações de verificação de

paridade não for satisfeita, ou mapeia em1, se todas as equações de verificação de paridade

forem satisfeitas simultaneamente [49]. �

Da Definição 2.9 é obtida a expressão

λc(x) = λc(x1, x2, . . . , xN ) =







1, sexHT = 0

0, caso contrário.

SeP for uma proposição booleana envolvendo um conjunto de variáveis, a função indicadora

δ[P ], também chamada dedelta de Kronecker, é definida da seguinte forma

δ[P ] =







1, seP for verdadeira

0, caso contrário.

A função característica de um código linear é expressa usando a funçãodelta de Kroneckerpara

representar cada uma das equações de verificação de paridade. O Exemplo 2.1 a seguir ilustra este

caso.
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Exemplo 2.1

Supondo que uma dada equação de verificação de paridade seja constituída pelas variáveis

(x2, x3, x4), então se a adição em lógica ou-exclusivo(⊕) destas três variáveis resultar em um

valor igual a0 (paridade par), a equação de verificação de paridade correspondente é dita sa-

tisfeita e, neste caso, a função característica local deverretornar o valor1. Caso contrário,

deve retornar o valor0. Isto é representado da seguinte formaδ[x2 ⊕ x3 ⊕ x4 = 0], em que

δ[.] representa a função delta de Kronecker. Deste modo, se nestecódigo de comprimento quatro

existirem mais duas equações de verificação de paridade representadas porδ[x1 ⊕ x3 = 0] e

δ[x1 ⊕ x4 = 0], a função característica fica assim representada

λc(x1, x2, x3, x4) = δ[x1 ⊕ x3 = 0]δ[x1 ⊕ x4 = 0]δ[x2 ⊕ x3 ⊕ x4 = 0] =

= f1(x1, x3)f2(x1, x4)f3(x2, x3, x4),

em que

f1(x1, x3) = δ[x1⊕x3 = 0], f2(x1, x4) = δ[x1⊕x4 = 0] ef3(x2, x3, x4) = δ[x2⊕x3⊕x4 = 0].

Portanto, a sequência de bits (x1, x2, x3, x4) só constitui uma palavra-código se todas as fun-

ções locais assumirem valores não-nulos. O grafo de fatorespara este exemplo está representado

na Figura 2.3. �

x1 x2 x3
x4

f1 f2 f3

Figura 2.3: Grafo de fatores usado na representação do código linear do Exemplo 2.1. Os círculos vazios

indicam nós de variável e os quadrados cheios indicam nós de verificação de paridade.

2.5 CÓDIGOS LDPC REPRESENTADOS POR GRAFO DE FATORES

Os códigos LDPC, em razão da baixa densidade de sua matriz de verificação de paridade,H,

podem ser representados adequadamente usando grafos de fatores [16], [13], [54]. A seguir, são

apresentados dois exemplos que demonstram este fato.
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Exemplo 2.2

Seja um código LDPC(N,K) regular de comprimentoN = 12 com a seguinte matriz de verifi-

cação de paridade, na qualwc = 3 ewr = 4.

H =















































0 0 1 0 0 1 1 1 0 0 0 0

1 1 0 0 1 0 0 0 0 0 0 1

0 0 0 1 0 0 0 0 1 1 1 0

0 1 0 0 0 1 1 0 0 1 0 0

1 0 1 0 0 0 0 1 0 0 1 0

0 0 0 1 1 0 0 0 1 0 0 1

1 0 0 1 1 0 0 1 0 0 0 0

0 0 0 0 0 1 1 0 0 0 1 1

0 1 1 0 0 0 0 0 1 1 0 0















































.

Este código, com(N,K) = (12, 3), com taxaR = 1− 3/4 = 1/4 e densidader = 4/12 = 1/3,

pode ser representado pelo grafo de fatores que está mostrado na Figura 2.4.

Figura 2.4: Grafo de fatores para o código LDPC(12, 3) regular do Exemplo 2.2. Os círculos vazios indicam

nós de variável e os quadrados cheios indicam nós de verificação de paridade.

Na Figura 2.4, os nós de verificação de paridade são representados por quadrados cheios e os nós

de variável por círculos vazios.
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Exemplo 2.3

Seja um código LDPC(N,K) irregular de comprimentoN = 12, definido pela matriz de verifi-

cação de paridade

H =















































0 0 0 0 0 0 1 0 0 1 0 1

0 0 0 0 0 1 0 0 1 1 0 0

1 0 0 0 1 0 0 0 0 1 0 0

0 1 0 1 0 0 1 0 0 0 0 0

0 0 0 0 0 0 0 1 1 0 1 0

1 1 0 0 0 0 0 0 0 0 1 0

0 0 1 0 1 0 0 1 1 0 0 0

0 0 1 1 0 0 0 0 0 0 1 1

0 0 0 0 0 1 1 1 0 0 0 1















































e pelo par de funções de distribuição de grau

ν = {ν2 ν3} = {1/2 1/2} e

h = {h3 h4} = {2/3 1/3}. �

Este código pode ser representado pelo grafo de fatores que está mostrado na Figura 2.5.

Figura 2.5: Grafo de fatores para o código LDPC(12, 3) irregular, do Exemplo 2.3.Os círculos vazios indicam

nós de variável e os quadrados cheios indicam nós de verificação de paridade.

Neste exemplo, a matrizH do código possui seis colunas de peso dois, seis colunas de peso três,

seis linhas de peso três e três linhas de peso quatro, o que implica densidader = 30/108 ≈ 0, 2777.

Do mesmo modo, a taxa deste código pode ser calculada por

R ≈ 1−
∑

i νi · i
∑

j hj · j
= 1/4.



CAPÍTULO 3
DECODIFICAÇÃO I TERATIVA

DE ERROS PARA CÓDIGOS

LDPC

N A decodificação iterativa de um código linear existem duas possíveis abordagens: a deco-

dificação por decisão abrupta e a decodificação por decisão suave. Na decodificação por

decisão abrupta, primeiramente a saída do demodulador é quantizada em um número de valores igual

à cardinalidade do alfabeto do código em uso, antes de alimentá-lo na entrada do decodificador, ou

seja, no caso de um código binário haveria apenas os símbolos0 e 1. Na decodificação por decisão

suave não obstante os valores serem contínuos e reais, por razões práticas, a saída do demodulador

é quantizada em um número de valores maior que a cardinalidade do alfabeto do código em uso,

valores estes relacionados com as probabilidades dos símbolos transmitidos condicionadas ao sinal

recebido. Os algoritmos usados em decodificação por decisãoabrupta são, na maioria das vezes,

menos complexos e, portanto, menos exigentes computacionalmente. Por outro lado, os algoritmos

usados em decodificação por decisão suave apresentam um melhor desempenho em termos de menor

taxa de erros, quer seja de BER, quer seja de WER.

O primeiro algoritmo de decodificação iterativa do tipo por decisão suave foi proposto por

Gallager [3], [4]. Esse tipo é conhecido por Algorimo Soma-Produto (Sum-Product Algorithm—

SPA) e o seu campo de aplicação vai além da decodificação de códigos, abrangendo as áreas de

processamento de sinais, comunicações digitais e inteligência artificial, em que é conhecido por

Belief Propagation(BP) [34].



31

O algoritmo BP opera sobre o grafo de Tanner de um código linear binário e funciona como

um algoritmo de transferência de mensagens entre os nós, sendo considerado de máxima verossimi-

lhança (Maximum Likelihood— ML) quando aplicado a códigos descritos por grafos de Tanner sem

ciclos [5], [48]. No entanto, quando aplicado a códigos cujos grafos de Tanner possuem ciclos, o

algoritmo deixa de ser ótimo, na medida em que estes ciclos introduzem uma realimentação positiva

nas mensagens enviadas entre os nós. A menor dimensão destesciclos, conforme a Definição 2.6, é

designada ciclo mínimo ougirth, e é denotada porg. As mensagens enviadas ao longo das primeiras

g/2 iterações são independentes [50], passando a haver correlação entre elas nas iterações seguin-

tes. Este é o motivo pelo qual na construção dos códigos LDPC se procura maximizar o valor do

girth [55]. Mesmo em algoritmos BP descritos a partir de grafos de Tanner com ciclos, a decodifica-

ção de códigos LDPC apresenta um excelente desempenho, tendo Chung et al. [9] demonstrado ser

possível se aproximar (a menos de0, 0045 dB) da capacidade de um canal do tipo RAGB.

3.1 INTRODUÇÃO

O algoritmo BP opera pela troca de mensagens nos ramos de um grafo de fatores,G, o qual é

constituído por dois grupos de nós distintos: nós de variável (ou debit) e nós de verificação de pari-

dade (ou de função). Os ramos do grafo conectam nós de variável a nós de verificação de paridade.

Quando um ramo conecta um nó de variável,xi, 1 ≤ i ≤ N , a um nó de verificação de pari-

dadefj , 1 ≤ j ≤ M , as mensagens (ou probabilidades) podem ser enviadas em ambas as direções

(xi → fj oufj → xi). As mensagens de nós de variável para nós de verificação de paridade são de-

notadas porqij e as mensagens de nós de verificação de paridade para nós de variável são denotadas

porrji.

A decodificação símbolo-a-símbolo realizada pelo algoritmo BP é baseada na estimativa do pro-

vável valor para o símboloxi (informação enviada), a partir de um conjunto de valores observados

paray = (y1, y2, . . . , yN ) (informação recebida), que maximiza a função distribuiçãode probabi-

lidadea posterioriP (xi|y). Sabe-se queP (xi|y) é uma função marginal da função distribuição

de probabilidadeP (x|y) [47], [49]. O vetory assume valores emRn e é constante durante todo o

processo de decodificação de umaN -upla.

Inicialmente, os nós de variável do grafo,xi, recebem as mensagens do canal, referentes à

probabilidadep(yi|xi), que são representadas porpi(xi), e as difundem igualmente para os nós de

verificação de paridade adjacentes (mensagens de nós de variável para nós de verificação de paridade,

qij). Em seguida, cada um dos nós de verificação de paridade adjacentes envia ao nó de variávelxi
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uma nova mensagem que leva em conta exclusivamente as estimativas sobrexi recebidas de outros

nós de variável (mensagens de nós de verificação de paridade para nós de variável,rji). Com o rece-

bimento das mensagens pelos nós de variável, termina uma iteração. Esse processo se repete com a

transferência de mensagens dos nós de variável para os nós deverificação de paridade e vice-versa,

até se atingir um determinado número preestabelecido de iterações ou até que a estimativa final,x̂,

satisfaça o teste da síndromex̂HT = 0.

3.2 MARGINALIZAÇÃO DE FUNÇÃO

O algoritmo BP, como mencionado, emprega a estrutura do grafo de fatores,G, para fatorar uma

determinada função global, gerando as funções marginais. Quando o grafo de fatores não possui

ciclos, o algoritmo calcula funções marginais exatas [48].

A marginalização de funções é um processo que geralmente possui um custo computacional ele-

vado e cuja complexidade cresce exponencialmente com o número de variáveis envolvidas,

N [56]. A função global, no caso, é a função de distribuição de probabilidadea posterioriP (x|y) e

as funções marginais correspondem às funções de distribuição de probabilidadea posteriorimar-

ginais P (xi|y), para1 ≤ i ≤ N , que são usadas para a estimativa dos valores dosbits que

compõem a informação enviadax, a partir de um conjunto de valores observados da informação

recebida,y [47], [49].

Pode-se representar a função globalP (x|y) porg(x1, . . . , xN |y) e a função distribuição de pro-

babilidadea posteriorimarginalP (xi|y) por gi(xi|y). Desta forma, é possível expressar a função

marginalgi(xi|y) como

gi(xi|y) ,
∑

x1

· · ·
∑

xi−1

∑

xi+1

· · ·
∑

xN

g(x1, . . . , xN |y). (3.1)

A Expressão (3.1) corresponde à marginalização deg(x1, . . . , xN |y) em relação à variávelxi

e pode ser simplificada levando em conta apenas as variáveis não empregadas na função global.

Define-se∼ xi como anão-somaem relação axi. Desta forma, a função marginalgi(xi|y) passa a

ser descrita, de uma forma mais simplificada, por

gi(xi|y) ,
∑

∼xi

g(x1, . . . , xN |y). (3.2)
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Teorema 3.1

Sejag(x1, x2, . . . , xN |y) uma função global representada por um grafo de fatores finitoe sem

ciclos,G. A função marginal paraxi, gi(xi|y), calculada segundo o algoritmo BP, é dada por

gi(xi|y) =
∏

j∈M(i) rji(xi) e é exatamente a função marginalizada expressa em (3.2). �

Por definição,M(i) representa o conjunto dos índices dos fatores (nós de verificação de paridade)

dos quais ai-ésima variável é argumento. O Teorema 3.1 garante a convergência do algoritmo BP

quando o grafo de fatores não possui ciclos [48], [57].

3.2.1 NOTAÇÃO

Seja a função globalg(x1, . . . , xN |y) = ∏

j∈M(i) fj(xj) cuja estrutura de fatoração é represen-

tada por um grafo de fatoresG. Cada um dos fatoresfj(xj) é uma função de um subconjuntoxj das

variáveis que compõemx = {x1, . . . , xN}.

O conjuntoN (j) é composto pelos índices das variáveis emxj e M(i) representa o conjunto

dos índices dos fatores dos quais ai-ésima variável é argumento, como já definido anteriormente. O

conjuntoN (j)\i denota o conjuntoN (j) excluindo o elementoi eM(i)\j denota o conjuntoM(i)

excluindo o elementoj.

Em um grafo de Tanner, os nós de variável,xi, e os nós de verificação de paridade,fj , trocam

mensagens cuja notação adotada tem a seguinte forma [54]:

qij(xi)– mensagem do nó de variávelxi para o nó de verificação de paridadefj ,

rji(xi)– mensagem do nó de verificação de paridadefj para o nó de variávelxi.

Essas mensagens, ou probabilidades, são funções de um únicoargumento (a variávelxi), quer

circulem em um sentido quer no outro. A mensagem dexi parafj , i.e.,qij(xi), representa a proba-

bilidade dexi ter um certo valor, dado o valor da estimativa de probabilidade recebida do canal (a

quantidadepi(xi)) e dados os valores que recebeu dos outros nós de verificação de paridade, exceto

fj, que é denotado por∼ {fj}. Sexi for binária então

qij(xi) =





qij(xi = 0)

qij(xi = 1)



 =





p(xi = 0| ∼ {fj},y)
p(xi = 1| ∼ {fj},y)



 .

Da mesma forma, a mensagem defj paraxi, i.e.,rji(xi), é a probabilidade dexi ter um certo

valor e a equação de verificação de paridadefj ser satisfeita, dado que se recebeuy. Sexi for binária

então

rji(xi) =





rji(0)

rji(1)



 =





p(xi = 0, fj(xj) = 1|y)
p(xi = 1, fj(xj) = 1|y)



 .
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3.3 FLUXO DE M ENSAGENS NO ALGORITMO BP

O algoritmo BP é definido em termos de uma regra de iniciação, duas regras de atualização (uma

para cada tipo de nó) e uma regra de terminação. Essas regras de atualização são definidas de modo

a satisfazer o princípio da informação extrínseca, introduzido junto com os códigos Turbo e que é

descrito na Regra 3.1 [47], [49], [54].

Regra 3.1

Uma mensagem enviada de um nó (vértice)vi por meio de um ramoek não pode depender de

nenhuma mensagem previamente recebida pelo ramoek. �

No algoritmo BP, uma mensagem de saída de qualquer nóvi só pode ser calculada e transmitida

pelo ramoek assim que todas as mensagens, exceto a que chega pelo ramoek, chegarem ao nó

vi. Isto ocorre para que não seja violado o princípio da informação extrínseca. A passagem de

mensagens ocorre em tempo discreto, de acordo com um cronograma que determina quais são os

ramos que estão ativos e em que direções as mensagens são transmitidas. Uma forma tradicional é o

cronograma invasivo (flooding scheduling) [17], [18], que ativa cada ramo nas duas direções a cada

iteração do algoritmo. Esse é o cronograma padrão para decodificação de códigos LDPC e é definido

como

Definição 3.1

No cronograma invasivo, cada iteração do algoritmo BP possui apenas dois passos. No primeiro

passo, todos os nós de variável passam as mensagens para os nós de verificação de paridade. Em

seguida, todos os nós de verificação de paridade passam as mensagens para os nós de variável.�

A terminação do algoritmo BP em um grafo de fatores subótimo (com ciclos) ocorre quando o

número máximo de iterações é atingido ou quando o algoritmo resulta em decisões de símbolos que

formam uma palavra-código.

As etapas do algoritmo BP, para um código binário, são as seguintes:

a. Iniciação - O algoritmo BP inicia pela passagem das mensagenspi(xi) para seus respec-

tivos nós de variável adjacentes,xi. Então, todos os nós de variável passam para seus vizinhos a

mensagemqij(0) = p(yi|xi = 0) e qij(1) = p(yi|xi = 1), que são probabilidades calculadas

a partir do modelo matemático do canal. Assim, ao se enviar uma sequência bináriaxi = ±1

(+1 equivalendo aobit 0 e −1 ao bit 1) por um canal com RAGB, com ruído de média nula e
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variânciaσ2, e receber-se a sequência de valores reaisyi, estes valores de probabilidade valem

qij(0) = p(yi|xi = +1) =

(

1√
2πσ2

)

· exp
[

−(yi − 1)2

2σ2

]

e

qij(1) = p(yi|xi = −1) =

(

1√
2πσ2

)

· exp
[

−(yi + 1)2

2σ2

]

.

b. Atualização para nós de verificação de paridade -Cada nó de verificação de paridade,fj , é

representado por uma função indicadora que assume apenas dois valores,0 (condição não-satisfeita)

ou1 (condição satisfeita), ou seja,fj(xj) = δ
[

∑⊞

i∈N (j) xi

]

, em que
∑⊞ corresponde à adição ou-

exclusivo. Desta forma, considerando o caso de variáveis binárias, ou seja,xi ∈ {0, 1}, as mensagens

rji(xi) são atualizadas do seguinte modo

rji(0) =
1

2







1 +
∏

i′ 6=i

[1− 2qi′j(1)]







e

rji(1) = 1− rji(0).

A Figura 3.1 ilustra a passagem de mensagem entre o nó de verificação de paridadef2 e o nó de

variávelx6, r26, na decodificação de um código de comprimentoN = 6, comM = N − K = 3

equações de verificação de paridade.

f1 f2 f3

x1 x2 x3 x4 x5 x6

q12 q22 q32 r26

Figura 3.1: Passagem de mensagem do nó de verificação de paridadef2 para o nó de variávelx6.

c. Atualização para nós de variável -Após a passagem das mensagens dos nós de verificação

de paridade para os nós de variável, as mensagensqij(xi), considerando o caso de variáveis binárias,

ou seja,xi ∈ {0, 1}, são atualizadas do seguinte modo

qij(0) = αijp(yi|xi = 0)
∏

j′ 6=j

rj′i(0)

e

qij(1) = αijp(yi|xi = 1)
∏

j′ 6=j

rj′i(1),
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em queαij é um fator de normalização com valor tal queqij(0) + qij(1) = 1.

A Figura 3.2 ilustra a passagem de mensagem entre o nó de variável x3 e o nó de verificação de

paridadef3, q33, na decodificação de um código de comprimentoN = 6, comM = N − K = 3

equações de verificação de paridade.

f1 f2 f3

x1 x2 x3 x4 x5 x6

r13 r23 q33

p y x( | )3 3

Figura 3.2: Passagem de mensagem do nó de variávelx3 para o nó de verificação de paridadef3.

d. Terminação - A cada iteração são calculadas as probabilidadesa posteriori, p(xi|y), para

cada nó de variávelxi, com base no produto normalizado de todas as mensagens recebidas dos nós

de verificação de paridade, incluindo a mensagem recebida docanal, na forma

qi(xi) = p(xi|y) = αi

∏

j

rji(xi).

O fator de normalizaçãoαi, para o sistema binário, é arbitrado de modo queqi(0) + qi(1) = 1.

A partir de qi(1), 1 ≤ i ≤ N , o decodificador estima o valor mais provável para cada símbolo

transmitido,̂xi, ou seja

x̂i ,







1, seqi(1) ≥ 0, 50;

0, caso contrário.

Se o vetor estimadôx satisfizer a condiçãôxHT = 0, o algoritmo é terminado e retorna o vetor

x̂ como a palavra-código decodificada. Caso contrário, o algoritmo repete os passosb e c até que

o número máximo predefinido de iterações seja atingido. Neste último caso, ocorre uma falha de

decodificação.
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3.4 A REGRA DA TANGENTE H IPERBÓLICA

Quando as variáveis são binárias, em geral é mais prático e usual fazer circular mensagens que

representem razões de probabilidade ou logaritmos da razãode verossimilhança.

Definição 3.2

SejaX uma variável aleatória binária epX(x) a probabilidade deX assumir o valorx, sendo

x ∈ {0, 1}. Define-se o LLR comoL(X) , ln
(

pX(0)
pX(1)

)

[36]. �

O sinal do logaritmo da razão de verossimilhançaL(X) denota o valor mais provável queX

pode assumir e é a partir dele que é realizada a decisão abrupta. A magnitude|L(X)| denota a

confiabilidade desta decisão. Se a variável aleatória binária X for condicionada a uma variável

aleatória discretaY , então

L(X|Y ) = ln

(

pX|Y (0|y)
pX|Y (1|y)

)

= ln

(

pX(0)

pX(1)

)

+ ln

(

pY |X(y|0)
pY |X(y|1)

)

= L(X) + L(Y |X).

Se os valores assumidos pela variável aleatóriaX forem equiprováveis, entãoL(X) = 0, o que

implicaL(X|Y ) = L(Y |X).

É possível expressar a distribuição de probabilidade deX em função deL(X), como [13]

pX(0) =
exp(L(X))

1 + exp(L(X))

e

pX(1) =
1

1 + exp(L(X))
,

o que implica

pX(0)− pX(1) =
exp(L(X))− 1

exp(L(X)) + 1
= tanh

(

L(X)

2

)

. (3.3)

Supondo queX e Y sejam variáveis aleatórias binárias estatisticamente independentes, o LLR

da adição módulo2 (ou-exclusivo) destas variáveis é calculado por

p(X
⊕

Y = 0) = pX,Y (0, 0) + pX,Y (1, 1) = pX(0) · pY (0) + pX(1) · pY (1)

e

p(X
⊕

Y = 1) = pX,Y (0, 1) + pX,Y (1, 0) = pX(0) · pY (1) + pX(1) · pY (0).

Usando o mesmo argumento de (3.3), obtém-se

tanh

(

L(X
⊕

Y )

2

)

= p(X
⊕

Y = 0)− p(X
⊕

Y = 1) =

(pX(0)− pX(1)) · (pY (0)− pY (1)) =

tanh

(

L(X)

2

)

· tanh
(

L(Y )

2

)

. (3.4)
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Portanto, tendo por base a Expressão (3.4), obtém-se

L(X
⊕

Y ) = 2 · tanh−1

(

tanh

(

L(X)

2

)

· tanh
(

L(Y )

2

))

. (3.5)

A Fórmula (3.5) é chamada de regra da tangente hiperbólica. Uma simplificação prática segue

do fato de que as funçõestanh(x) etanh−1(x) são monotonicamente crescentes e possuem simetria

ímpar, implicandotanh(x) = sign(x) tanh(|x|) e tanh−1(x) = sign(x) tanh−1(|x|) [47], [54].

Portanto, o sinal e a magnitude deL(Y
⊕

X) são separáveis, no sentido de que o sinal de

L(X
⊕

Y ) depende apenas dos sinais deL(X) eL(Y ) e a magnitude|L(X⊕

Y )| depende apenas

das magnitudes|L(X)| e |L(Y )|. Então, a Expressão (3.5) pode ser reescrita como

L(X
⊕

Y ) = [sign(L(X))·sign(L(Y ))]·2·tanh−1

(

tanh

( |L(X)|
2

)

· tanh
( |L(Y )|

2

))

. (3.6)

A regra da tangente hiperbólica é usada pelo algoritmo BP no domínio LLR para calcular as

atualizações das mensagens dos nós de verificação de paridade. A mensagem enviada do nóxi para

o nófj é denotada porL(qij) e corresponde ao logaritmo da razão de verossimilhança da variável

xi. A mensagem enviada do nófj para o nóxi é denotada porL(rji) . Desta forma, as mensagens

trocadas são as seguintes:

- Para a mensagem recebida do canal

ln

(

p(yi|xi = 0)

p(yi|xi = 1)

)

= ln

(

1− pi
pi

)

= L(pi),

em quepi = p(yi|xi = 1).

- Para a mensagem do nó de verificação de paridadefj para o nó de variávelxi

L(rji) = ln

(

rji(0)

rji(1)

)

= ln

(

1− rji
rji

)

,

em querji = rji(1).

- Para a mensagem do nó de variávelxi para o nó de verificação de paridadefj

L(qij) = ln

(

qij(0)

qij(1)

)

= ln

(

1− qij
qij

)

,

em queqij = qij(1).

O algoritmo BP no domínio LLR é descrito a seguir.

a. Iniciação –No grafo de Tanner, para cada nó de variávelxi, é calculado o valor inicial de

LLR, L(pi) = ln(p(yi|xi = 0)/p(yi|xi = 1)). Em seguida, todos os nós de variável passam para

seus vizinhos a mensagemL(qij) = L(pi). Assim, ao se enviar uma sequência bináriaxi = ±1
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(+1 parabits0 e−1 parabits1) por um canal com RAGB de média nula e variânciaσ2 e se receber

a sequência de valores reaisyi, estes valores de LLR valem

L(pi) = ln
p(yi|xi = +1)

p(yi|xi = −1)
= ln

((1/
√
2πσ2) · exp[−(yi − 1)2/2σ2])

((1/
√
2πσ2) · exp[−(yi + 1)2/2σ2])

=
2yi
σ2

.

Como a variância do ruído na saída de um filtro casado é expressa porσ2 = No

2Ec
, em queNo/2 é

a densidade espectral de potência do ruído eEc = REb é a energia de cadabit codificado (sendoEb

a energia de cadabit antes da codificação eR = K/N a taxa do código), tem-se portanto

L(pi) = 4
Ec

No

yi = 4
REb

No

yi.

b. Atualização para nós de verificação de paridade -O j-ésimo nó de verificação de paridade

recebe as mensagensL(qij), em quei ∈ N (j), e atualiza as mensagensL(rji) segundo a expressão

L(rji) = 2 · tanh−1





∏

i′∈N (j)\i

tanh

(

L(qi′j)

2

)



 ,

ou alternativamente por

L(rji) =





∏

i′∈N (j)\i

sign(L(qi′j))



 · 2 · tanh−1





∏

i′∈N (j)\i

tanh

(

L(|qi′j |)
2

)



 .

c. Atualização para nós de variável -O i-ésimo nó de variável recebe as mensagensL(rji), em

quej ∈ M(i), e atualiza as mensagensL(qij) segundo a expressão

L(qij) = L(pi) +
∑

j′∈M(i)\j

L(rj′i).

d. Terminação -O decodificador determina a estimativa de probabilidadea posterioritotal sobre

o símboloi pela soma das mensagens transmitidas por todos os nós de verificação de paridade a ele

conectados por meio da expressão

Λi = L(pi) +
∑

j∈M(i)

L(rji).

Com base no vetorΛ = (Λ1,Λ2, . . . ,ΛN ) é gerada a estimativâx = (x̂1, x̂2, . . . , x̂N ) da se-

guinte forma

x̂i =







0, seΛi ≥ 0;

1, caso contrário.

Os passosb e c do algoritmo são repetidos até que uma palavra-código válida seja encontrada,

ou seja, até que a estimativax̂ satisfaça a condiçãôxHT = 0, ou um número máximo de iterações

predefinido seja alcançado. Neste último caso, ocorre uma falha de decodificação.
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3.5 O ALGORITMO min-sum

Os valores de LLR são usados para simplificar cálculos, especificamente para substituir multi-

plicações por adições. No entanto, as multiplicações subsistem no cálculo das mensagens dos nós

de verificação de paridade. O algoritmomin-sumas substitui por multiplicações de sinais, ou seja,

por multiplicações com+1 ou −1 [41]. Para obter a aproximação, é preciso manipular a regra da

tangente hiperbólica escrevendo a Expressão (3.6) na forma

L(X
⊕

Y ) = max(0, L(X) + L(Y )) + ln(1 + exp(−|L(X) + L(Y )|))−

max(L(X), L(Y ))− ln(1 + exp(−|L(X)− L(Y )|)). (3.7)

É possível mostrar que a Expressão (3.7) é igual a

L(X
⊕

Y ) = sign(L(X)) · sign(L(Y )) ·min(|L(X)|, |L(Y )|) +

ln(1 + exp(−|L(X) + L(Y )|))− ln(1 + exp(−|L(X)− L(Y )|)). (3.8)

Desprezando os logaritmos, a Expressão (3.8) é aproximada por

L(X
⊕

Y ) ≈ sign(L(X)) · sign(L(Y )) ·min(|L(X)|, |L(Y )|).

Se esta aproximação conhecida pormax-logfor utilizada, o algoritmo passa a se chamarmin-sum.

A regra de atualização para os nós de verificação de paridade,neste caso, é dada por

L(rji) ≈





∏

i′∈N (j)\i

sign[L(qi′j)]



 min
i′∈N (j)\i

(|L(qi′j)|).

A aproximação de uma das equações de atualização resulta em uma degradação de aproximada-

mente0, 5 dB no desempenho do algoritmo de decodificação [47]. Apesar disto, o algoritmomin-sum

é muito utilizado por apresentar um custo computacional abaixo do algoritmo BP baseado na regra da

tangente hiperbólica, resultando em uma menor latência do decodificador. O Algoritmo 3.1 sintetiza

as etapas de decodificação do algoritmomin-sum.
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Algoritmo 3.1 – min-sum

Passo1: Iniciação

L(pi) = ln(p(yi|xi = 0)/p(yi|xi = 1)) ⊳ Estimativa de LLR inicial

L(qij) = L(pi) ⊳ Inicia as mensagens de nós de variável para nós de verificaçãode paridade

Passo2: Atualização dos nós de verificação de paridade

L(rji) ≈





∏

i′∈N (j)\i

sign[L(qi′j)]



 · min
i′∈N (j)\i

(|L(qi′j)|)

Passo3: Atualização para os nós de variável

L(qij) = L(pi) +
∑

j′∈M(i)\j

L(rj′i)

Passo4: Terminação

Λi = L(pi) +
∑

j∈M(i)

L(rji) ⊳ Estimação dos LLRs dos bits

Passo5: Estimativa dos bits

x̂i =







0, seΛi ≥ 0;

1, caso contrário.
�

Passo6: Teste da síndrome e do número máximo de iterações

Sex̂HT = 0 declara N-upla válida e vai paraFIM .

Se não, seIter ≥ Itermax declara N-upla não-válida e vai paraFIM .

Ou seIter < Itermax vai para o Passo2.

FIM .

3.6 ALGORITMO min-sum M ODIFICADO

Os valores de LLR, em geral, são números reais de ponto flutuante. Uma possível estratégia para

reduzir o esforço computacional é transformar esses valores em números inteiros de ponto fixo, cha-

mados LLR quantizados (Quantized Log-Likelihood Ratio— QLLR) [58], o que torna a computação

mais eficiente.

Para a conversão de valores de LLR em QLLR é usada a expressão aseguir:

QLLR = ⌊2q · LLR⌋.
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A notação⌊x⌋ indica o maior número inteiro menor quex. O valorq é arbitrado, mas deve ser ado-

tado um que permita uma boa precisão nos cálculos, de forma a ficarem próximos àqueles realizados

em ponto flutuante e que não comprometa o esforço computacional.

Além disso, uma outra estratégia é o uso de tabelas de dados pré-construídas (lookup tables) [17],

que guardam valores inteiros constantes. Uma aplicação dessas tabelas pode ser vista no caso da

Expressão (3.9) que é conhecida por Boxplus (⊞) de Hagenauer [59], que pode ser usada no cálculo

das mensagens transferidas dos nós de verificação de paridade para os nós de variável,L(rji), em

substituição à Expressão (3.8), tal que

L(X
⊕

Y ) = sign(L(X)) · sign(L(Y )) ·min(|L(X)|, |L(Y )|) +

ln(1 + exp(−|L(X) + L(Y )|))− ln(1 + exp(−|L(X)− L(Y )|)) =

L(X ⊞ Y ). (3.9)

O inconveniente da Expressão (3.9) é que ela apresenta uma complexidade computacional maior

devido ao cálculo das funções logaritmicas. Neste caso, para simplificar o cálculo, pode-se usar a con-

sulta a tabelas de tamanho predefinido, contendo alguns valores para os logaritmos. A

Expressão (3.10) mostra esta nova forma de cálculo

L(X ⊞ Y ) ≈ sign(a) · sign(b) ·min(|a|, |b|) + f(|a+ b|) − f(|a− b|), (3.10)

em quef(x) = ln(1 + exp(−x)). Os valores def(x) são previamente calculados (antes da deco-

dificação) e guardados na tabela (não precisam passar por nenhuma atualização), o que possibilita

um menor esforço computacional durante a decodificação. Combase na Expressão (3.10) pode-se

calcular as mensagens dos nós de verificação de paridade paraos nós de variável a partir da expressão

L(rji) =

⊞
∑

i′∈N (j)\i

L(qi′j).

A precisão nos cálculos dos valores deL(rji) está relacionada à dimensão e à resolução da tabela,

que corresponde ao intervalo entre dois valores sucessivoslistados nela. Uma boa prática é considerar

uma dimensão igual a300 e uma resolução na ordem de1/32.

O emprego dos recursos de quantização aliado ao uso de consulta a tabelas tornam esse algoritmo

rápido, eficiente e com uma boa precisão. O Algoritmo 3.2 apresenta um resumo das etapas de

decodificação do algoritmomin-summodificado.
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Algoritmo 3.2 – min-summodificado

Passo1: Iniciação

L(pi) = QLLR(ln(p(yi|xi = 0)/p(yi|xi = 1))) ⊳ Estimativa do LLR inicial

L(qij) = L(pi) ⊳ Inicia as mensagens de nós de variável para nós de verificaçãode paridade

Passo2: Atualização dos nós de verificação de paridade

L(rji) =

⊞
∑

i′∈N (j)\i

L(qi′j) ⊳ Operação BOXPLUS

Passo3: Atualização para os nós de variável

L(qij) = L(pi) +
∑

j′∈M(i)\j

L(rj′i)

Passo4: Terminação

Λi = L(pi) +
∑

j∈M(i)

L(rji) ⊳ Estimação dos LLRs dos bits

Passo5: Estimativa dos bits

x̂i =







0, seΛi ≥ 0;

1, caso contrário.
�

Passo6: Teste da síndrome e do número máximo de iterações

Sex̂HT = 0 declara N-upla válida e vai paraFIM .

Se não, seIter ≥ Itermax declara N-upla não-válida e vai paraFIM .

Ou seIter < Itermax vai para o Passo2.

FIM .

3.7 DESEMPENHO DE CÓDIGOS LDPC COM DECODIFICAÇÃO I TE-

RATIVA

As curvas típicas de desempenho para esquemas de decodificação iterativa aplicados a códigos

LDPC e a códigos Turbo indicam, a princípio, uma queda acentuada da taxa BER ou WER à medida

que se aumenta o valor de SNR em um canal com RAGB [25], [16]. Noentanto, a partir de uma

certa região da curva, conhecida como patamar de erros e que ocorre para valores maiores de SNR,

essa queda não se torna tão acentuada. Essa súbita saturaçãoda curva de desempenho é devido
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principalmente ao aparecimento de conjuntos de armadilhas(trapping sets) [25]. A quantidade e

a estrutura destes conjuntos de armadilhas são fatores que regem o desempenho do algoritmo de

decodificação iterativa de erros nessa região.

3.7.1 CONJUNTOS DE ARMADILHAS EM CÓDIGOS LDPC

A relação de conjuntos de armadilhas e a região de patamar de erros de códigos LDPC foi primei-

ramente observada em [60] e foi amplamente estudada em [25].O seu aparecimento e suas relações

com as propriedades do grafo de Tanner do código e com o algoritmo de decodificação estão deta-

lhadas em [30].

Formalmente, pode-se analisar o aparecimento do conjunto de armadilhas da seguinte maneira:

SejaY o conjunto de todas as possíveis entradas do decodificador. Assume-se que o códigoC
é binário e é representado por um grafo de Tanner comN nós de variável [25]. Um decodificador

iterativo é definido como uma sequência de mapasDl(y) : Y → {0, 1}N , l = 0, 1, 2, 3, 4, . . . ,

em que o índicel corresponde ao número da iteração. Assumindo que o par canale decodificador

é simétrico, pode-se então supor que uma palavra-código toda-nula foi transmitida, sem perda de

generalidade, e sabendo queDl(y)[i] corresponde aoi-ésimobit de saída, diz-se que oi-ésimobit

foi corrigido se existeI tal que, para todol ≥ I tem-seDl(y)[i] = 0. Uma decodificação ocorrerá

com sucesso se todos osN bits estiverem corretos.

Definição 3.3

Para uma dada entraday, define-se o conjunto de falhas (failure set)T (y), como aquele conjunto

de bits que não foram corrigidos ao final da decodificação. Portanto, a decodificação dey terá

sido bem sucedida se, e somente se,T (y) = φ. SeT (y) 6= φ, então diz-se queT (y) é um

conjunto de armadilhas [25]. �

Portanto da Definição 3.3 tem-se

Definição 3.4

Um conjunto de armadilhasTS(a, b) é um conjunto de falhasT formado por uma configuração

dea nós de variável para os quais o subgrafo induzido emG contémb ≥ 0 nós de verificação de

paridade de grau ímpar [25]. �

Um dos principais tipos de conjunto de armadilhas é conhecido por elementar e definido como
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Definição 3.5

Um conjunto de armadilhasTS(a, b) é dito elementar se, no conjunto com todos os nós de

verificação de paridade no subgrafo induzido tendo grau um ougrau dois, há exatamenteb nós

de verificação de paridade de grau um [30]. �

Figura 3.3: Conjunto de armadilhasTS(4, 4) para o código Margulis (2640,1320) do Exemplo 3.1. Os

círculos escuros indicam nós de variável em erro, os quadrados claros indicam nós de verificação de paridade

satisfeitos e os quadrados escuros indicam nós de verificação de paridade não satisfeitos.

Vale destacar que, no trabalho inicial sobre conjunto de armadilhas [25], foi observado que so-

mente os conjuntos de pequena dimensão, em geral elementares, contribuem para o surgimento do

patamar de erros.

Definição 3.6

Um conjunto de armadilhasTS(a, b) em um código linearC é dito ser de pequena dimensão se

a ≤
√
N e b ≤ 4a [30]. �

Caso todos os padrões de conjuntos de armadilhas de pequena dimensão sejam conhecidos, é

possível estimar o desempenho do código na região de patamarde erros, em termos de WER, pela

expressão [25]

WER =
∑

T

Pr{ξT },

em queξT ⊂ Y é o conjunto de todas as possíveis entradas que provocam uma falha de decodificação

devido a conjuntos de armadilhas e Pr{.} corresponde à função probabilidade.

A identificação destes padrões de conjuntos de armadilhas, mesmo de pequena dimensão, não é

uma tarefa trivial. Em [25], sugere-se, para a sua identificação, a seguinte sequência de simulação:

Executa-se um grande número de iterações no decodificador BP(em torno de200 iterações, aproxi-

madamente), a menos que o decodificador convirja mais cedo para umaN -upla válida. Em seguida,

se não convergiu, indicando falha de decodificação, são executadas mais algumas iterações (em torno
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de20 iterações) e identifica-se o conjunto de armadilhas como aquele formado pela união de todos

osbits que não são decodificados corretamente após as iterações adicionais. A seguir são mostrados

dois exemplos de conjuntos de armadilhas constituídos por padrões de erros de pequena dimensão.

0 0 0 0

0 0

0

0

0

0

0 0

0 0
0 0

1
1 1

1 1

11

1
1 1

1

1

(a) Mensagens dos nós de variável para nós de verifi-

cação de paridade.

0 0

0

0

0

0

0

0 0

0

0 0

1
1 1

1 1

11

1
1 1

1

1

11

1 1

(b) Mensagens dos nós de verificação de paridade

para os nós de variável.

Figura 3.4: Troca de mensagens no conjunto de armadilhasTS(4, 4) para o código Margulis (2640,1320). Os

círculos escuros indicam nós de variável em erro, os quadrados claros indicam nós de verificação de paridade

satisfeitos e os quadrados escuros indicam nós de verificação de paridade não satisfeitos.

Exemplo 3.1

Seja um código Margulis (2640, 1320) que possui ciclo mínimo igual a oito e grau de nós de

variável (peso da coluna da matriz de verificação de paridade) igual a três [61]. Supõe-se que

uma palavra-código toda-nula foi transmitida e que é recebido um vetor binário, cujo suporte

(número de bits iguais a1) é o conjunto de quatro nós de variável, que formam um ciclo de
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comprimento oito. A Figura 3.3 ilustra o subgrafo induzido por estes quatro nós de variável. Os

círculos escuros indicam nós de variável em erro (bits1), os quadrados claros indicam nós de

verificação de paridade satisfeitos e os quadrados escuros indicam nós de verificação de pari-

dade não satisfeitos.

Na primeira iteração, os nós de variável passam os valores recebidos do canal aos nós de ve-

rificação de paridade vizinhos, o que é mostrado na Figura 3.4(a). Em seguida, as mensagens

são passadas pelos nós de verificação de paridade aos nós de variável, o que está mostrado na

Figura 3.4(b). A estrutura do código de Margulis é tal que nenhum dos nós de verificação de

paridade de grau ímpar (nós de verificação de paridade não satisfeitos, neste exemplo) são co-

nectados a um nó de variável comum contendo erro. Devido a esta propriedade, as mensagens

passadas pelos nós de variável na próxima iteração serão as mesmas que foram passadas na

iteração anterior. Portanto, as mesmas mensagens serão transferidas em cada iteração. Após o

algoritmo ser executado por um número predeterminado de iterações, o vetor decodificado será

o mesmo que o vetor recebido. Portanto, um ciclo de comprimento oito para esse código de

Margulis é um conjunto de armadilhasTS(4, 4). �

1 1 1 0 0 0 0 0 0

0 0 0 1 1 1 0 0 0 0 0 0

D

O( )D

Figura 3.5: Conjunto de armadilhasTS(3, 3) do tipo conjunto de absorção do Exemplo 3.2. Os círculos

escuros indicam nós de variável em erro, os círculos claros indicam nós de variável sem erro, os quadrados

claros indicam nós de verificação de paridade satisfeitos e os quadrados escuros indicam nós de verificação

de paridade não satisfeitos. [62]
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Exemplo 3.2

O tipo de conjunto de armadilhas destacado neste exemplo está mostrado na Figura 3.5 e é

definido em [62] como um conjunto de absorção (absorbing set).

Definição 3.7

Um conjunto de absorção é um subconjuntoD ∈ Vb , sendoD um conjunto de armadilhas

e Vb o subconjunto de todos os nós de variável, em que cada um dos seus elementos tem

uma quantidade bem menor de vizinhos no subconjuntoO(D) ∈ Vc do que emVc\O(D),

sendo queO(D) é o subconjunto de nós de verificação de paridade vizinhos deD que não

são satisfeitos,Vc\O(D) corresponde aos outros nós de verificação de paridade vizinhos

deD e que não pertencem aO(D) e Vc é o subconjunto de todos os nós de verificação de

paridade. �

Para finalizar as considerações sobre conjuntos de armadilhas, é importante também destacar que

todo conjunto de armadilhasTSé associado a um valor críticom, que é definido como o número

mínimo de nós de variável emTSque tem que estar inicialmente em erro para que o resultado da

decodificação seja uma falha por conjunto de armadilhas. Quanto menores os valores param, maiores

são as possibilidades de que resulte em falha de decodificação [61], mesmo havendo um número

pequeno de erros pertencentes a um específico conjunto de armadilhas.

(a) (b) (c)

Figura 3.6: (a) Conjunto de armadilhasTS(5, 3); (b) Conjunto de armadilhasTS(4, 2); (c) Conjunto de

armadilhasTS(4, 4). Os círculos escuros indicam nós de variável em erro, os quadrados claros indicam nós

de verificação de paridade satisfeitos e os quadrados escuros indicam nós de verificação de paridade não

satisfeitos.

Contudo, nem todas as configurações dem erros em um conjunto de armadilhas resultam em fa-

lha de decodificação. Por exemplo, para o conjunto de armadilhas TS(5, 3), mostrado na
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Figura 3.6(a), somente uma das configurações contendo três erros leva a uma falha de decodifica-

ção. Já para o conjunto de armadilhasTS(4, 2) que é mostrado na Figura 3.6(b), tendo valor de

m = 3, todas as quatro possíveis combinações de três erros levam aum conjunto de armadilhas.

Um subconjunto dem nós∈ TS, que levam a uma falha de decodificação, que redundem em

um conjunto de armadilhas, pode também ser classificado comoconjunto de falhas. O número

de conjuntos de falhasque contenham apenasm nós de variável em erro é chamado de robustez

(strength) deTSe é denotado pors. Por exemplo, para o conjunto de armadilhasTS(5, 3) mostrado

na Figura 3.6(a) tem-sem = 3 e s = 1, para o conjunto de armadilhasTS(4, 2) da Figura 3.6(b)

tem-sem = 3 e s = 4 e para o conjunto de armadilhasTS(4, 4) mostrado na Figura 3.6(c) tem-se

m = 4 es = 1.



CAPÍTULO 4
DECODIFICAÇÃO I TERATIVA

DE APAGAMENTOS PARA

CÓDIGOS LDPC

OS códigos usados em correção de apagamentos e os seus respectivos decodificadores têm

recebido renovado interesse em diversas áreas, como, por exemplo, na codificação de paco-

tes em redes [63]–[65] e em sistemas distribuídos de computação [66]. Para esses casos, o BEC é o

modelo de canal mais apropriado, porquanto osbits transmitidos podem ser perdidos devido a falhas

na rede causadas, entre outras, por atrasos excessivos nos nós intermediários. Um bom exemplo disto

são as perdas de pacotes de dados que ocorrem na Internet [67][68].

4.1 INTRODUÇÃO

O BEC, ilustrado na Figura 4.1, foi introduzido em 1955 por Elias [40]. Esse canal é discreto

sem memória tendo dois símbolos de entradaxi ∈ X, tal queX = {0, 1}, e três símbolos de saída

yj ∈ Y, tal queY = {0, 1,∆}, em que o símbolo∆ representa um apagamento [43]. Osbits trans-

mitidos por um canal BEC são recebidos corretamente com probabilidade

PY|X(0|0) = PY|X(1|1) = 1 − ε, ou são recebidos como símbolos apagados com probabilidade

PY|X(∆|0) = PY|X(∆|1) = ε , em queε é a probabilidade de apagamento do BEC e seu valor,

portanto, está na faixa0 ≤ ε ≤ 1. O BEC possui uma capacidade expressa porC = 1− ε [13].
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Figura 4.1: Canal binário com apagamentos (BEC).

4.2 DESCRIÇÃO DA DECODIFICAÇÃO I TERATIVA DE APAGAMENTOS

A decodificação iterativa de apagamentos aplicada a umbit recebido do BEC é relativamente

simples, uma vez que obit ou está correto ou está apagado. A cada iteração, a decodificação iterativa

de apagamentos procura por equações de verificação de paridade que tenham apenas um únicobit

apagado para solucioná-las e, deste modo, corrigir o referido bit. Caso todos osbits apagados sejam

corrigidos nessa iteração, o processo é encerrado. Caso contrário, o processo é repetido até que não

hajabits apagados ou, em caso de falha, que só haja equações de verificação de paridade contendo

no mínimo doisbits apagados [13] [69].

Em um decodificador iterativo por transferência de mensagens usado para a correção de apaga-

mentos, o primeiro passo consiste na transferência das mensagens dos nós de variável,Ψ, que foram

recebidas do canal, para cada um dos nós de verificação de paridade a eles conectados. Cada uma

dessas mensagens é designada porΨi, em quei denota oi-ésimo nó de variável,0 ≤ i ≤ N . A

mensagemΨi declara o valor doi-ésimobit como1 ou 0, se for conhecido, ou∆ se for apagado.

Caso um nó de verificação de paridade receba somente uma únicamensagem∆, ele calcula o valor

dessebit desconhecido de modo que a paridade seja satisfeita. Em uma segunda etapa, os nós de

verificação de paridade enviam de volta diferentes mensagens a cada um dos nós de variável a eles

conectados. Esta mensagem, designada porrj,i, correspondendo à mensagem doj-ésimo nó de veri-

ficação de paridade,0 ≤ j ≤ M , para oi-ésimo nó de variável, declara o valor dessebit como1, 0 ou

∆. Caso um nó de variável, originalmente correspondendo a um apagamento, receba uma mensagem

igual a1 ou a0, automaticamente o seu valor será modificado para um desses valores recebidos. Esse

processo de transferência de mensagens é repetido até que todos osbits apagados sejam decodifica-

dos com sucesso ou até que não haja equações de verificação de paridade que contenham apenas um

único apagamento e, nesse caso, é declarada uma falha de decodificação.

Esse procedimento usado na decodificação iterativa de apagamentos está resumido no
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Algoritmo 4.1 [13]. A notação empregada no Algoritmo 4.1 é a seguinte:

⊲ Bj é o subconjunto dos índices dos nós de variável que são vizinhos aoj-ésimo nó de verificação

de paridade.

⊲ Ai é o subconjunto dos índices dos nós de verificação de paridadeque são vizinhos aoi-ésimo nó

de variável.

1 D D D0 11 0

(a) Iniciação

1 D D D0 11 0

variável --> verificação verificação --> variável

(b) Primeira iteração

1 D0 11 01 0

variável --> verificação verificação --> variável

(c) Segunda iteração

Figura 4.2: Exemplo de decodificação iterativa de apagamentos para um código de bloco linear. Os círculos

representam nós de variável e os quadrados representam nós de verificação de paridade.

A Figura 4.2 ilustra um exemplo dos passos da decodificação iterativa de apagamentos para um

código de bloco linear de comprimentoN = 8 e comM = 4 equações de verificação de paridade,

representadas no grafo por nós de variável e nós de verificação de paridade, respectivamente. Nesse

exemplo, o código gerou uma palavra-códigoc = (1 1 0 0 1 0 1 1) e a enviou por um canal BEC,

com probabilidade de apagamentosε. No destino, é recebida a sequênciay = (1 ∆ ∆ 0 1 0 1 ∆),

contendo três posições debitsapagadas. A Figura 4.2(a) mostra a iniciação, a Figura 4.2(b) a primeira
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iteração e a Figura 4.2(c) a segunda e última iteração. As linhas tracejadas indicam mensagem0, as

linhas sólidas indicam mensagem1 e as linhas pontilhadas representam mensagem∆ (apagamento).

Algoritmo 4.1 – Decodificação Iterativa de Apagamentos [13]

Passo 1: Iniciação das mensagens dos nós de variável.

Executa parai = 1 : N

Ψi = yi. Sendo queyi = 0, 1 ou∆.

Passo 2: Testa todas as equações de verificação de paridade.

flag= 0. ⊳ Indica que nenhum bit foi corrigido.

Executa paraj = 1 : M

Executa para todoi ∈ Bj

Se todas as mensagens recebidas pelo nó de verificação paridadej excetoΨi são conhe-

cidas,

então executa

rj,i =
∑

i′∈Bj ,i′ 6=i

(Ψ′
i mod 2).

Se não

rj,i = ∆. �

Passo 3: Atualiza os bits

Executa parai = 1 : N

SeΨi = ∆ então

Serj,i 6= ∆, em quej ∈ Ai, então

Ψi = rj,i e

flag= 1.

Passo 4: Terminação

Se todosΨi são conhecidosOU flag= 0 então

vai paraFIM.

Se não

vai paraPasso 2.

FIM .

O primeiro passo da decodificação iterativa é mostrado na Figura 4.2(a) e corresponde à iniciação

dos nós de variável com os mesmos valores recebidos do canal,ou seja,Ψi = yi. Desta forma,



54

Ψ = (1 ∆ ∆ 0 1 0 1 ∆). Ao final da primeira iteração, mostrada na Figura 4.2(b), são corrigidos os

bits nas posições2 e3 gerando o resultado parcialΨ = (1 1 0 0 1 0 1 ∆). Como há um apagamento

restante no oitavobit, o algoritmo continua e, na segunda iteração, mostrada na Figura 4.2(c), esse

último bit é corrigido resultando naN -upla recuperadaΨ = (1 1 0 0 1 0 1 1) como a palavra-código

decodificada. Nesse exemplo, observa-se que, apesar daN -upla ter sido sido recebida com quase a

metade dos seusbits apagados, o decodificador iterativo de apagamentos, em apenas duas iterações,

consegue recuperar a palavra-código enviada.

4.3 DESEMPENHO DA DECODIFICAÇÃO DE APAGAMENTOS POR M Á-

XIMA VEROSSIMILHANÇA

SejaC(N,K) um código binário corretor de erros de comprimentoN , com dimensãoK e dis-

tância mínima de Hamming [38], [39],dmin, que possui taxa igual aK/N e é definido por uma

matriz geradora bináriaG = [gij ], 1 ≤ i ≤ K e1 ≤ j ≤ N . O códigoC é capaz de corrigir todos os

padrões de apagamentos contendo não mais do queδ apagamentos, seδ ≤ dmin − 1 [70]–[73]. Seja

u = (ui), 1 ≤ i ≤ K, uma sequência de informação binária e sejac = (cj) , 1 ≤ j ≤ N , a palavra-

código gerada a partir da equaçãoc = uG. A palavra-códigoc = (c1, c2, . . . , cN ) é transmitida por

um canal binário com apagamento. É recebida aN -uplay = (y1, y2, . . . , yN ) contendo um padrão

comδ apagamentos. SejaI = {i1, i2, . . . , iδ}, o conjunto dasδ posições apagadas. A decodificação

por máxima verossimilhança (Maximum Likelihood– ML) é realizada mediante um teste para cada

um dos2δ diferentes substitutos para o padrão deδ apagamentos emy e a verificação, após cada

substituição, se aN -upla resultante é uma palavra-código. A decodificação é considerada um su-

cesso se somente um único substituto, dentre os2δ substitutos, produzir uma palavra-código. Se os

substitutos binários, para o padrão deδ-apagamentos, produzirem mais do que uma palavra-código,

então a decodificação é considerada falha devido à ambiguidade.

Definição 4.1

O conjuntoI é definido como um conjunto de cobertura (covering set) se, e somente se,

sup(c) ⊆ I para pelo menos uma palavra-código não-nulac ∈ C, em que

sup(c) = {j|cj = 1} é o suporte da palavra-código [43]. �

Teorema 4.1

Um dado código de bloco linearC(N,K) corrige um padrão deδ apagamentos com coordena-

das mapeadas emI se, e somente se,I não for um conjunto de cobertura emC [43]. �
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Teorema 4.2

Qualquer padrão deδ-apagamentos paraδ ≥ N−K+1, cobre pelo menos uma palavra-código

de um código linearC(N,K). �

O Teorema 4.2 deriva do Teorema 4.1 e do fato da capacidade do BEC, C, ser maior ou no

mínimo igual à taxa do código,R, i.e,C = 1− ε ≥ R = K/N , em queK representa a dimensão do

código eε a probabilidade de apagamento do canal. Desse modo, resultaque

ε ≤ N −K

N
. (4.1)

A Expressão (4.1) implica que padrões corrigíveis deδ-apagamentos deverão conter no máximo

N − K apagamentos [67]. Portanto, mesmo para padrões de apagamentos com um número acima

dedmin − 1 e inferior aN −K apagamentos, o códigoC(N,K) pode corrigi-los usando a técnica

de decodificação ML, desde que não constituamconjuntos de cobertura. Para ilustrar, a seguir é

apresentado o Exemplo 4.1 extraído de [43] em que é analisadoum caso de conjunto de padrões de

apagamentos com cardinalidade maior do quedmin − 1.

Exemplo 4.1

Seja o código binárioC(127, 120) comdmin = 3. Sabe-se que o número de palavras-código de

peso3 deste código é igual a2667 e que o número total de padrões de apagamentos contendo3

apagamentos, em um bloco de comprimento igual a127 dígitos, é igual a333375. Consequen-

temente, pela definição de conjunto de cobertura, o número depadrões com três apagamentos

que podem ser corrigidos é333375 − 2667 = 330708. Desta forma, conclui-se que, para este

código,99, 2% dos padrões com três apagamentos são corrigíveis. �

Com base em [43], é possível também estimar a probabilidade de decodificação ambígua,Π, que

ocorre quando a decodificação ML gera mais do que um substituto para o padrão deδ apagamentos,

em função da distribuição de pesos de Hamming de suas palavras-código, como

Π =
N
∑

t=dmin

αtβ(t), (4.2)

em queβ(t) =





N

t



 εt(1 − ε)(N−t) e αt é a fração de padrões de apagamento de pesot que

produzem decodificação ambígua. A probabilidadeΠ depende essencialmente do conjunto de va-

lores {αdmin
, αdmin+1, . . . , α(N−K)}, uma vez queαt = 0 parat ≤ dmin − 1 e αt = 1 para

t > N − K. Os valores deαt e Π podem ser estimados para um dado códigoC(N,K) em
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função da distribuição de pesos das suas palavras-códigoW = {w0, wdmin
, . . . , wN}, em quewi,

dmin ≤ i ≤ N , representa o número de palavras-código de pesoi ew0 = 1.

É possível demonstrar também que para um dado código linear binário, o desempenho no BEC

depende essencialmente da quantidade de palavras-código de menor peso de Hamming [74]. A

análise é baseada no polinômio enumerador de pesos do código[71], [13], [39], [16], que é dado por

W (D) =
N
∑

j=0

AjD
j ,

em queAj representa o número de palavras-código com peso igual aj e D é um parâmetro inde-

terminado que é usado apenas para indicar o peso da palavra-código na fórmula. A probabilidade

de correção de apagamentos com sucesso, em um padrão comδ ou mais apagamentos, é igual à

probabilidade de que nenhum subconjunto dasδ coordenadas apagadas corresponda ao suporte de

qualquer palavra-código, como já mencionado anteriormente no Teorema 4.1.

O número de possíveis padrões de apagamento comδ apagamentos em um código de compri-

mentoN é





N

δ



. Para uma única palavra-código de pesow, o número de padrões de apagamento

comδ coordenadas,I, que inclua o suporte desta palavra-código é





N − w

δ − w



. Portanto, a proba-

bilidade de um subconjunto dasδ coordenadas coincidir com o suporte de uma única palavra-código

de pesow, Pr(sup(c) ⊆ I) [74], é dado por

Pr(sup(c) ⊆ I) =





N − w

δ − w









N

δ





=
(N − w)!δ!(N − δ)!

N !(δ − w)!(N − δ)!)
=

(N − w)!δ!

N !(δ − w)!
.

Assumindo que nenhum padrão de apagamentos inclua mais do que uma única palavra-código,

um limitante inferior da probabilidade de sucesso na correção de padrões comδ apagamentos pode

ser derivado da probabilidade de que esses padrões contenham uma palavra-código de peso

w ≤ δ [74], ou seja,

Pr(δ) =
δ

∑

j=dmin

Aj

(N − j)!δ!

N !(δ − j)!
. (4.3)

Disso decorre que o número médio de apagamentos corrigidos pelo código,Nerase [74], é calcu-

lado por

Nerase = (N −K)−
N−K
∑

δ=dmin

Pr(δ), (4.4)
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dado que há uma probabilidade igual a1 que(N −K + 1) apagamentos não possam ser corrigidos

e que Pr(δ) = 0 paraδ < dmin. Substituindo a Expressão (4.3) em (4.4) [74] tem-se

Nerase = (N −K)−
N−K
∑

δ=dmin

δ
∑

j=dmin

Aj

(N − j)!δ!

N !(δ − j)!
. (4.5)

Os termos responsáveis pela queda em desempenho comparada aum código MDS (Maximum

Distance Separable),MDSshortfall, estão presentes na Expressão (4.5) [74], ou seja,

MDSshortfall =
N−K
∑

δ=dmin

δ
∑

j=dmin

Aj

(N − j)!δ!

N !(δ − j)!
. (4.6)

A Expressão (4.6) destaca a importância das palavras-código de menor peso de Hamming, uma

vez que, quanto menor for o fatorAj , dmin ≤ j ≤ N − K, o desempenho do código se aproxima

mais da capacidade teórica do BEC. De certo modo, a Expressão(4.6) corrobora a Expressão (4.2),

visto que, se não houver ambiguidade de decodificação para valores dedmin ≤ j ≤ N − K, o

desempenho do código se aproxima do valor ótimo.

4.4 DESEMPENHO DA DECODIFICAÇÃO I TERATIVA DE APAGAMEN -

TOS

A complexidade de decodificação de apagamentos por máxima verossimilhança cresce segundo

O(N3) [43] e a torna pouco efetiva para códigos LDPC. Neste caso, é preferível usar a decodificação

iterativa de apagamentos, aproveitando a representação docódigo LDPC na forma de grafo de Tanner

e o método de transferência de mensagens do tipo BP. Para melhor compreensão do desempenho da

decodificação iterativa de apagamentos para códigos LDPC, emprega-se o método conhecido por

density evolution[13].

Quem primeiramente formulou o métododensity evolutionpara códigos LDPC regulares foi

Gallager [4]. Já em [75], o métododensity evolutionfoi proposto para códigos LDPC irregulares,

considerando um BEC, e foi generalizado para o SPA em canais sem memória em [8], [76].

4.4.1 Density Evolution PARA CÓDIGOS LDPC REGULARES

Seja uma configuraçãoT (wc, wr), que corresponde a todos os grafos de Tanner de códigos LDPC

regulares com nós de variável com grauwc e nós de verificação de paridade com grauwr. Define-

seql como a probabilidade que, em uma dada iteraçãol, uma mensagem de nó de verificação de

paridade para nó de variável (mensagemcheck-to-variable) seja umbit apagado,∆, e pl como a
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probabilidade que, em uma dada iteraçãol, uma mensagem de nó de variável para nó de verificação

de paridade (mensagemvariable-to-check) seja umbit apagado,∆, i.e,pl é a probabilidade que um

bit daN -upla ainda esteja apagado nal-ésima iteração.

Sejaε a probabilidade de apagamento em um BEC. Considerando que não há ciclos no grafo de

Tanner de comprimento inferior ou igual a2l , porquanto os ciclos tornariam as mensagens correla-

cionadas, de [13] extrai-se a seguinte fórmula

pl = ε(1− (1− pl−1)
wr−1)wc−1, l = 1, 2, 3, . . . . (4.7)

Na Fórmula (4.7), paral = 1, pl−1 = p0 = ε. Este valor corresponde à probabilidadea pri-

ori. A Fórmula (4.7) permite calcular a probabilidade que umbit daN -upla ainda esteja apagado na

l-ésima iteração,pl, em função da probabilidade obtida na iteração anterior,pl−1. Esta recorrência

mostra portanto a evolução da probabilidadepl em função do número de iteraçõesl para códigos

LDPC (N ,K) regulares. Aplicando esta recorrência, pode-se determinar para quais valores de pro-

babilidade de apagamento do BEC,ε, o decodificador por transferência de mensagens é capaz de

corrigir os apagamentos.

Exemplo 4.2

Um código LDPC (N ,K) regular comwc = 5 e wr = 10 é usado na transmissão de da-

dos por um BEC que temε = 0, 30 e é decodificado usando o algoritmo de transferência de

mensagens. A probabilidade que um dado bit apagado, presente naN -upla recebida, perma-

neça apagado apósl iterações do decodificador por transferência de mensagens (supondo que o

grafo de Tanner do código não tenha ciclos) é dada pela expressãopl = ε(1 − (1 − pl−1)
9)4.

Aplicando esta recorrência por sete iterações, gera-se a seguinte sequência de probabilidades

de apagamento de bit:p0 = 0, 3000, p1 = 0, 2544, p2 = 0, 2232, p3 = 0, 1943, p4 = 0, 1617,

p5 = 0, 1202, p6 = 0, 0658, p7 = 0, 0132 e p8 = 0, 000048. Com base neste resultado,

conclui-se que a probabilidade que este respectivo bit permaneça apagado tende para um valor

próximo a zero após oito iterações do decodificador por transferência de mensagens. Esse proce-

dimento é repetido para os seguintes valores de probabilidade de apagamento do BEC:ε = 0, 32,

ε = 0, 33, ε = 0, 34 eε = 0, 35. Os resultados da avaliação são mostrados na Figura 4.3.

Há um valor de probabilidade de apagamento do BEC,εth, que é designado por limiar, acima

do qual a probabilidadepl não tende a zero ainda quel seja muito grande. Esse valor para o código

LDPC regular do Exemplo 4.2 está representado na Figura 4.4 eé aproximadamenteεth = 0, 341.

Nessa figura, observa-se que paraε = 0, 342 > εth, mesmo para um número grande de iteraçõesl, o
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Figura 4.3: Density evolution para o código LDPC regular do Exemplo 4.2.

valor depl não tende a zero.
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Figura 4.4: Limiar do código LDPC regular do Exemplo 4.2.

4.4.2 Density Evolution PARA CÓDIGOS LDPC I RREGULARES

Uma matriz de verificação de paridade para código LDPC irregular tem linhas e colunas com pe-

sos variados (respectivamente, nós de variável e nós de verificação de paridade com diversos graus).

Para gerar a evolução da função de densidade de probabilidade (density evolution) para um código

LDPC irregular, é usada uma caracterização alternativa da distribuição de graus da perspectiva dos
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ramos do grafo de Tanner. A fração de ramos que é conectada a nós de variável de graui é repre-

sentada porλi e a fração de ramos que é conectada aos nós de verificação de paridade de grauj é

representada porρj . Por definição
∑

i λi = 1 e
∑

j ρj = 1.
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Figura 4.5: Density evolution para o código LDPC (648,324) irregular do Exemplo 4.3.

As funções

λ(x) = λ2x+ λ3x
2 + λ4x

3 + · · · + λix
i−1 + · · ·

e

ρ(x) = ρ2x+ ρ3x
2 + ρ4x

3 + · · · + ρix
i−1 + · · ·

descrevem as distribuições de graus.

De [13] extrai-se a seguinte fórmula

pl = ελ(1− ρ(1− pl−1)), l = 1, 2, 3, . . . . (4.8)

Na Fórmula (4.8), paral = 1, pl−1 = p0 = ε. Este valor corresponde à probabilidadea priori.

Exemplo 4.3

Seja o código LDPC (648,324) irregular que é empregado no padrão IEEE802.11n [42] e que

possui taxaR = 0, 50 e distribuição de graus dada porλ(x) = 0, 25x+ 0, 341x2 + 0, 409x11 e

ρ(x) = 0, 637x6 + 0, 363x7. Realizou-se a análise de desempenho de correção de apagamentos

para este código, para os seguintes valores de probabilidade de apagamento do BEC:ε = 0, 60,

ε = 0, 50, ε = 0, 40 e ε = 0, 30. Os resultados obtidos da evolução da probabilidadepl
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em função do número de iteraçõesl do decodificador por transferência de mensagens estão

mostrados nas curvas da Figura 4.5. �

As curvas traçadas na Figura 4.6, por seu turno, mostram o resultado da análise para o valor de

limiar para esse mesmo código LDPC irregular. Observa-se que paraε ≤ 0, 42 a probabilidadepl

tende a zero à medida quel → ∞, ao passo que para valores deε ≥ 0, 43, a probabilidade não cai

a zero, ainda quel seja muito grande. Portanto, o valor de limiar para o código LDPC (648,324)

irregular é de aproximadamente0, 43.
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Figura 4.6: Limiar para o código LDPC (648,324) empregado no padrão IEEE802.11n.

4.4.3 CONJUNTOS DE PARADA (Stopping Sets)

A decodificação iterativa de apagamentos dos códigos LDPC regulares e irregulares, além da

simplicidade, caracteriza-se pela eficiência e rapidez. Noentanto, há situações em que a decodifica-

ção iterativa de apagamentos se depara com falhas decorrentes principalmente do fato de não haver

equações de verificação de paridade que tenham apenas um único bit apagado e que, portanto, pos-

sam ser resolvidas. As estruturas combinacionais formadaspor bits apagados e que não podem ser

decodificadas são chamadas de conjuntos de parada oustopping sets[77].

Definição 4.2

Um conjunto de paradaS em um código linearC é um subconjunto dos nós de variável do grafo

de Tanner deste código, tal que todos os vizinhos deS (nós de verificação de paridade) são

conectados aS pelo menos duas vezes [77]. �
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Definição 4.3

A menor cardinalidade dentre todos os conjuntos de parada, denotada pors(H), é definida como

a distância de parada deC [78] e [79]. �

A título de ilustração, a Figura 4.7 mostra o grafo de Tanner de um código com comprimento,

N , igual a cinco e com número de equações de verificação de paridade,N −K, igual a três, em que

os nós de variável representados por círculos escuros (círculos cheios), estão apagados e formam um

conjunto de parada de cardinalidade igual a três.

x1
x2 x3 x4 x5

f1 f2 f3

Figura 4.7: Grafo de Tanner para um código de comprimento cinco com um conjunto de parada de cardina-

lidade três. Os círculos escuros representam nós de variável com apagamento, os círculos claros representam

nós de variável sem apagamento e os quadrados representam nós de verificação de paridade.

A distribuição dos conjuntos de parada depende da matriz de verificação de paridadeH de um

código LDPC e define para quais padrões de apagamento ocorre falha no decodificador de transfe-

rência de mensagens. Portanto, caso se conheça a distribuição de conjuntos de parada, é possível

predizer o desempenho da decodificação iterativa de apagamentos de um código LDPC [77].

Vale ressaltar que nem todas as matrizes de verificação de paridade para o mesmo código têm a

mesma distribuição de conjuntos de parada ou a mesma distância de parada,s(H) [13]. A

Figura 4.8, extraída de [13], mostra, por exemplo, os grafosde Tanner de duas matrizes de verifi-

cação de paridade para o mesmo código. A Figura 4.8(a) mostrao grafo de Tanner da matriz de

verificação de paridade que apresenta três conjuntos de parada com cardinalidade três enquanto na

Figura 4.8(b) é mostrado o grafo de Tanner da matriz de verificação de paridade que apresenta dois

conjuntos de parada com cardinalidade três. Os dois conjuntos de parada comuns entre estas confi-

gurações incluem osbits{1, 2, 4} e{1, 3, 5}. Todas as possíveis matrizes de verificação de paridade

para este código também conterão conjuntos de parada nestasposições debits. A matriz de verifica-

ção de paridade correspondente ao grafo de Tanner da Figura 4.8(a), com os respectivos padrões de
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x1
x2 x3 x4 x5

f1 f2 f3

(a)

x1
x2 x3 x4 x5

f1 f2 f3

(b)

Figura 4.8: Grafo de Tanner para duas matrizes de verificação de paridadediferentes que representam o

mesmo código. Os círculos representam nós de variável e os quadrados representam nós de verificação de

paridade. [13]

conjuntos de parada que incluem osbits{1, 2, 4} e{1, 3, 5}, é assim representada

x1 x2 x3 x4 x5

f1 1 0 1 1 0

f2 1 0 0 1 1

f3 1 1 1 0 0

{1, 2, 4} ∆ ∆ − ∆ −
{1, 3, 5} ∆ − ∆ − ∆

Do mesmo modo, a matriz de verificação de paridade correspondente ao grafo de Tanner da

Figura 4.8(b), com os respectivos padrões de conjuntos de parada que incluem osbits {1, 2, 4} e

{1, 3, 5}, é assim representada
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x1 x2 x3 x4 x5

f1 1 0 1 1 0

f2 0 0 1 0 1

f3 1 1 1 0 0

{1, 2, 4} ∆ ∆ − ∆ −
{1, 3, 5} ∆ − ∆ − ∆

Como pode ser observado nas duas representações, nenhuma das equações de verificação de

paridade (f1, f2 e f3) possui apenas um único apagamento e, portanto, estes padrões constituem

conjuntos de parada.

O desempenho da decodificação iterativa de apagamentos, em função de uma dada matriz de

verificação de paridadeH de um código com comprimento de blocoN e em função da probabilidade

de apagamentoε do BEC, pode ser medido pela probabilidadePH(ε) expressa como [13]

PH(ε) =
N
∑

δ=0





N

δ



 εδ(1− ε)N−δ

(

S(δ)

T (δ)

)

, (4.9)

na qual o parâmetroT (δ) denota o número total de combinações distintas deδ posições com apaga-

mentos eS(δ) denota o número de combinações, dentre as possíveisT (δ) combinações, que resultam

em um conjunto de parada. Portanto, a razãoS(δ)/T (δ) pode ser interpretada como a probabilidade

de um dado conjunto deδ dígitos apagados ser um conjunto de parada.

Com base na Expressão (4.9), depreende-se que o desempenho da decodificação iterativa de

apagamentos não é afetado para padrões de apagamentos com cardinalidade inferior à distância de

parada,s(H), do código linear. Este parâmetro, portanto, exerce um papel fundamental na decodi-

ficação iterativa de apagamentos, porquanto pode limitar o desempenho deste tipo de decodificador,

mesmo para padrões de apagamentos com cardinalidade inferior à distância mínima do código,dmin.

Da mesma forma que se tenta maximizar a distância mínima,dmin, caso a decodificação ML ou algé-

brica seja usada, se tenta também maximizar a distância de parada, no caso de decodificação iterativa.

Há, contudo, uma importante diferença entre a distância mínima, dmin, e o parâmetro distância de

parada,s(H). Enquanto a primeira é uma propriedade do códigoC, a segunda depende do grafo

de Tanner ou, equivalentemente, da escolha de uma matriz de verificação de paridade,H, específica

paraC [79].

Uma matriz de verificação de paridade,H, para um código linearC, possuiN−dim(C) = N−K

linhas que são linearmente independentes. Contudo, no contexto de decodificação iterativa, adicionar
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linhas linearmente dependentes aH pode ser vantajoso para o incremento da distância de parada

s(H), não obstante o aumento da complexidade [79].

Dada a dependência dos parâmetros conjunto de parada e distância de parada das característi-

cas da matriz de verificação de paridade,H, é possível reescrever as suas definições da seguinte

forma [79]:

Definição 4.4

Um conjunto de parada é um conjunto de colunas deH que, separadas, formam uma submatriz

cujas linhas possuem peso maior do que um. �

Definição 4.5

SejaC um código linear (não necessariamente binário) e sejaH uma matriz de verificação de

paridade paraC; então a distância de parada deH é definida como o maior inteiros(H) tal

que todo conjunto de no máximos(H)− 1 colunas deH contenha ao menos uma linha de peso

um. �

A Definição 4.5, referente à distância de parada, guarda uma grande semelhança com a definição

de distância mínima de Hamming de um código linear. A distância minima de um código linearC
pode ser definida como o maior inteirodmin tal que quaisquerdmin−1 colunas deH são linearmente

independentes [39]. Para códigos binários, isto é equivalente a dizer quedmin é o maior inteiro, tal

que todo conjunto, de, no máximo,dmin − 1 colunas deH, contenha pelo menos uma linha de peso

ímpar. O seguinte corolário é uma consequencia imediata da justaposição das definições des(H) e

dmin.

Corolário 4.1

SejaC um código linear e sejaH uma matriz de verificação de paridade arbitrária paraC; então

s(H) ≤ dmin. �

Portanto, dado um código linearC, o maior valor de distância de parada que se poderia esperar

seriadmin, não importando o quão elaborado é o seu grafo de Tanner. A igualdade só é alcançada

pela adição aH de linhas linearmente dependentes.

4.4.4 DESEMPENHO NA CORREÇÃO DE APAGAMENTOS DOS CÓDIGOS LDPC DO

PADRÃO IEEE802.11N

A Figura 4.9 mostra as curvas de desempenho para a decodificação iterativa de apagamentos para

os códigos LDPC usados no padrão IEEE802.11n, a saber: LDPC (1944,972) com comprimento
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Figura 4.9: Desempenho da decodificação iterativa para correção de apagamentos em códigos LDPC usados

no Padrão IEEE802.11n.

N = 1944 e com taxa igual a1/2, LDPC (1944,1296) com comprimentoN = 1944 e com taxa igual

a 2/3, LDPC (1296,648) com comprimentoN = 1296 e com taxa igual a1/2, LDPC (1296,864)

com comprimentoN = 1296 e com taxa igual a2/3, LDPC (648,324) com comprimentoN = 648

e com taxa igual a1/2 e LDPC (648,432) com comprimentoN = 648 e com taxa igual a2/3. Todos

esses códigos LDPC são irregulares e quasi-cíclicos [13].

No eixo horizontal da Figura 4.9 estão representados os valores da relação entre a taxa do código

e a capacidade do BEC, que são calculados como

R

C
=

K

N(1− ε)
,

em queK corresponde à dimensão do código,N corresponde ao comprimento do código eε corres-

ponde à probabilidade de apagamentos do BEC. No eixo vertical da Figura 4.9 estão representados

os valores das taxas de apagamentos de palavras-código (Word-erasure rate), que foram obtidos por

simulação.

No método de simulação empregado, primeiramente define-se aprobabilidade de apagamentos

do BEC,ε, e, em seguida, executa-se a iteração constituída pelos passos mostrados no Algoritmo 4.2.

No Algoritmo 4.2, o valor deβ define o critério de parada das iterações e corresponde ao número

mínimo deN -uplas decodificadas erroneamente, ou seja, ainda com apagamentos remanescentes.

Em geral, um valor típico que pode ser adotado paraβ é de500 N -uplas. Após o final das itera-

ções, calcula-se a taxa de apagamento de palavras-código pela relação entre o número deN -uplas
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decodificadas erroneamente (β) e o número total deN -uplas geradas durante a simulação.

Algoritmo 4.2 – Obtenção de Desempenho da Decod. Iter. de Apagamentos para Códigos LDPC

1: Gera-se uma quantidadeK de valores binários aleatórios.

2: Codifica-se osK valores, gerando umaN -upla.

3: Submete-se cada bit daN -upla a um canal BEC com probabilidade de apagamento igual aε.

4: Executa-se a decodificação iterativa de apagamentos sobreaN -upla resultante.

5: Os apagamentos foram corrigidos ?

6: Se sim, então vai para o passo descrito na linha1.

7: Se não, então

8: Computa comoN -upla decodificada erroneamente.

9: Número deN -uplas decodificadas erroneamente >β ?

10: Se não, então vai para o passo descrito na linha1.

11: Se sim, então

12: Calcula a taxa de apagamentos por palavras-código.

13: FIM.



CAPÍTULO 5
DECODIFICAÇÃO H ÍBRIDA

PARA CÓDIGOS LDPC

A O longo dos anos, os códigos LDPC [3], [4] vêm empregando o algoritmo de decodificação

iterativa de baixa complexidade, do tipo de transferência de mensagens (BP), para a correção

de erros, aproveitando o fato de sua matriz de verificação de paridade,H, ser do tipo esparsa, o que a

torna adequada à representação na forma de grafo de Tanner mesmo para códigos longos.

5.1 INTRODUÇÃO

Há duas formas de decodificação iterativa, a que utiliza o método de atualização simultânea de

todas as mensagens a cada iteração, que é designada por método invasivo [17], [18] e a do tipo de atu-

alização sequencial [19]–[23] que prioriza as mensagens a serem atualizadas, em conformidade com

algum parâmetro de avaliação. As duas formas realizam a decodificação de erros daN -upla recebida

baseando-se em estimativas de probabilidade, por isto são conhecidas como formas de decodificação

com decisão suave.

Também é possível a forma de decodificação baseada em decisões abruptas [4], [15], [45], que

é mais rápida mas apresenta desempenho inferior se comparada ao método de decodificação com

decisão suave.

As formas de decodificação que aliam decodificação com decisão suave à decodificação com

decisão abrupta são conhecidas por decodificação híbrida [80]–[82]. Esse método procura aliar as

boas características de desempenho de decodificação do método com decisão suave com a rapidez de
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decodificação do método com decisão abrupta.

Uma variante do método de decodificação híbrida que emprega oartifício de pós-processamento

por decodificação de apagamentos, aplicado após uma falha nadecodificação de erros, tem recebido

pouca ou nenhuma atenção tanto em canais com RAGB como em outros modelos de canal. Em [37],

é estudada essa técnica de pós-processamento, mas que atua somente sob certas condições de peso

da síndrome.

Diferentemente, nesta tese, é proposto um novo método de decodificação híbrida (DH) para có-

digos LDPC, baseado em pós-processamento por decodificaçãode apagamentos, que atua sempre

que houver a falha da decodificação iterativa de erros. Nessesistema, os apagamentos são definidos

com base nas informações de confiabilidade dos dígitos, geradas ao fim da decodificação de erros do

tipo min-sumBP, que utiliza o algoritmomin-summodificado que é descrito na Seção 3.6. Adicio-

nalmente, emprega-se um número fixo e predeterminado de apagamentos a serem processados pela

decodificação iterativa de apagamentos.

Essa abordagem proposta, visa reduzir o número de iteraçõese manter um desempenho equi-

valente ao alcançado com sistemas de decodificação iterativa do tipo soma-produto [17] e consiste

em dois estágios, sendo o primeiro deles de decodificação iterativa de erros do tipomin-sumBP em

canal com RAGB e o segundo estágio consistindo da decodificação iterativa em um canal BEC arti-

ficialmente criado, interagindo com o decodificadormin-sumBP do primeiro estágio. Uma iteração

no sistema DH inclui necessariamente uma passagem pelo algoritmo min-sumBP e, caso neces-

sário, inclui também uma passagem pelo algoritmo de decodificação de apagamentos. Doravante,

uma iteração do sistema DH será referida comociclo de operaçãoou simplesmenteciclo para evitar

confusão com o emprego da palavra iteração no estágio de decodificação de erros e no estágio de

decodificação de apagamentos, que fazem parte do sistema DH.

5.2 DESCRIÇÃO DO CICLO DE OPERAÇÃO DO SISTEMA DH

O diagrama em blocos do sistema básico de comunicações adotado para a análise do sistema DH

é mostrado na Figura 5.1 e pode ser descrito sucintamente da seguinte forma:

No transmissor, a informação bináriau = (u1, u2, . . . , uK) é usada para gerar a palavra-código

c = (c1, c2, . . . , cN ) pertencente aC que denota um código binário LDPC.

Cada palavra-código binária,c, antes de ser transmitida pelo canal, é entregue a um mapeador

que a converte para a sequênciax = (x1, x2, . . . , xN ) de números inteiros correspondentes, sendo

que cadabit 0 é convertido para o número inteiro+1 e cadabit 1 para o inteiro−1.
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Codificador
LDPC

0 --> +1

1  --> -1

Canal
RAGB

u yxc Decodificador
DH

TRANSMISSOR RECEPTOR

Figura 5.1: Diagrama em blocos do sistema básico de comunicações adotado.

A N -uplax é enviada por um canal com RAGB cuja a saíday é expressa comoy = x + η,

em queη = (η1, η2, . . . , ηN ) denota um vetor cujas componentes são amostras de ruído branco

Gaussiano introduzido pelo canal, com média nula e variância σ2. A decodificação consiste em

realizar o processamento dey para recuperaru.

No receptor, o decodificador recebe do canal aN -upla y e a converte em uma sequência de

valores de QLLR [58], representada porξ = (ξ1, ξ2, . . . , ξN ).

Para o primeiro estágio de decodificação, há a necessidade dese especificar o númeroIBP de

iterações do algoritmomin-sumBP. A escolha desse valor deve ser tal que, caso a palavra recebida

não seja decodificada em atéIBP iterações, provavelmente o decodificadormin-sumBP encontrou

um conjunto de armadilhas [25]. Ao atingir um conjunto de armadilhas, não é possível por meio de

mais iterações do algoritmomin-sumBP sair desta situação e conseguir decodificar com sucesso a

palavra recebida.

Após cada iteração do algoritmomin-sumBP, é gerada uma sequência de valores de confiabili-

dadeξ̂ = (ξ̂1, ξ̂2, . . . , ξ̂N ), a qual é convertida para a forma bináriaĉ = (ĉ1, ĉ2, . . . , ĉN ) por decisão

abrupta.

A N -upla bináriâc é submetida a um teste de síndrome por meio da operaçãoĉHT , em queHT

denota a matriz de verificação de paridade transposta. Seĉ for uma palavra código, entãôcHT = 0 e

o ciclo de DH é interrompido com sucesso. Caso contrário, umanova iteração do algoritmomin-sum

BP é realizada e o teste sobreĉ é novamente aplicado, até verificar-seĉHT = 0 ou serem atingidas

IBP iterações.

Quando o número de iterações atinge o valorIBP, sem que haja sucesso na decodificação, em

vez de ser declarada a falha de decodificação,ĉ é convenientemente processada por um canal BEC

artificialmente criado, como explicado a seguir, e convertida numaN -uplaz = (z1, z2, . . . , zN ) com

dígitos binários e apagamentos. O segundo estágio de decodificação opera sobre a saída desse canal

BEC somente quando há falha na decodificação no primeiro estágio.

A motivação para o emprego da decodificação de apagamentos nosegundo estágio de decodifi-
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cação é a seguinte. É sabido que, para um determinado código de bloco linear com distância mínima

dmin, é possível a correção de qualquer padrão com atédmin− 1 apagamentos [38] e de uma grande

quantidade de padrões contendodmin ou mais apagamentos, desde que o total de apagamentos por

palavra não exceda o número de dígitos de verificação de paridade do código [43].

Uma iteração da decodificação de apagamentos consiste em examinar cada equação de verifica-

ção de paridade, com relação ao número de apagamentos. Caso uma equação tenha um único apaga-

mento entre as posições verificadas, este é corrigido. Caso uma equação não contenha apagamentos

ou contenha dois ou mais apagamentos, o decodificador a ignora. Caso um ou mais apagamentos

tenham sido corrigidos, é então repetido o processo de examinar todas as equações de verificação

de paridade. Se ao completar a verificação de todas as equações e nenhum apagamento tiver sido

corrigido, a decodificação de apagamentos é encerrada [13].

A sequência binária na entrada do BEC artificial consiste em0′s e1′s, obtidos por decisão abrupta

tomada sobre as respectivas medidas de confiabilidade, obtidas a partir das probabilidadesa poste-

riori na última iteração da decodificaçãomin-sumBP, utilizando como medida os valores de QLLR.

Em caso de falha na decodificaçãomin-sumBP, o maior percentual dos erros remanescentes está

concentrado em valores de QLLR próximos a zero [83].

Definição 5.1

SX denota o conjunto de cardinalidadeX , um número inteiro positivo, que contém as coorde-

nadas dosX dígitos de menor confiabilidade da entrada do BEC, os quais são escolhidos para

apagamentos. �

Desta forma, os dígitos associados às posições emSX correspondem àqueles com os menores valores

de QLLR em módulo.

A Expressão (5.1) é usada para a obtenção das componentes daN -uplaz na saída do BEC, e é

descrita como

zi =







∆, parai ∈ SX

ĉi, parai /∈ SX ,
(5.1)

em que∆ representa um apagamento.

EssaN -uplaz é entregue ao decodificador iterativo de apagamentos. Caso nenhum apagamento

tenha sido corrigido na primeira iteração do decodificador de apagamentos, o algoritmo DH é en-

cerrado, com falha na decodificação. Entretanto, se pelo menos um apagamento tiver sido corrigido,

ao ser encerrada a etapa de decodificação de apagamentos, aN -upla z é transformada naN -upla

w = (w1, w2, . . . , wN ), conforme explicado a seguir. Asi-ésimas coordenadas binárias emz, em
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quei /∈ SX , terão os seus valores mantidos emw. Para as demais coordenadas, aN -uplaw assume

valores binários estimados pela decodificação de apagamentos nas posições em que os apagamen-

tos forem corrigidos ou, em caso contrário, assume os valores binários dêc estimados ao fim da

decodificaçãomin-sumBP.

A Expressão (5.2) é usada para gerar aN -uplaξ = (ξ1, ξ2, . . . , ξN ) de valores de QLLR que é

associada aw, e é descrita como

ξj =







ξ̂j , wj = ∆ ouwj = ĉj ,

−ξ̂j wj 6= ĉj,
(5.2)

paraj ∈ SX . Para as demais coordenadas,ξj = ξ̂j . Observa-se naN -uplaξ que os valores de QLLR

resultantes da decodificaçãomin-sumBP anterior serão mantidos se, ao final da decodificação de

apagamentos, os dígitos permanecerem apagados ou se os seusvalores corresponderem aos mesmos

que foram estimados pela decodificaçãomin-sumBP anterior. Caso contrário, apenas o sinal do valor

de QLLR do dígito correspondente é invertido.

Caso o número máximo de ciclos de operaçãoIDH do algoritmo DH não tenha sido atingido, a

N -upla ξ é usada como entrada no algoritmomin-sumBP para dar início a um novo ciclo do al-

goritmo DH. Antes disso, é necessário testar aN -upla ξ. Para tal, é gerada umaN -upla binária

correspondenteb = (b1, b2, . . . , bN ) por decisão abrupta sobre os valores deξ. A ocorrência de

b ∈ C, indica que o ciclo de decodificação híbrida é finalizado com sucesso. Caso contrário, um

novo ciclo de decodificação híbrida é executado.

Para o caso do número máximo de ciclosIDH ter sido atingido, a ocorrência deb ∈ C indica que

o ciclo de decodificação híbrida é finalizado com sucesso, enquanto a condiçãob /∈ C indica que a

decodificação é encerrada sem sucesso. Uma descrição resumida do sistema DH é apresentada no

Algoritmo 5.1.

Esse sistema de decodificação híbrida iterativa só se encerra quando:

⊲ Ocorrer sucesso na etapa de decodificação iterativa de erros;

⊲ Ocorrer correção de todos os apagamentos na etapa de decodificação iterativa de apagamentos,

podendo aN -upla resultante ser válida (sucesso) ou não (falha);

⊲ Ocorrer falha na decodificação iterativa de apagamentos e que se observe que nenhumbit original-

mente apagado tenha sido corrigido; ou

⊲ For atingido o número máximo de ciclos do decodificador DH,IDH. Nesse caso, é declarada falha

de decodificação.
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Algoritmo 5.1 – Decodificação Híbrida Iterativa

1: Conversão da N-upla recebida do canal com RAGB para valoresde QLLR .

2: Iter = 1.

3: Fixa o valor paraX .

4: Executa a decodificação iterativa min-sum BP para erros (min-sum modificado).

5: Sucesso na decodificação de erros?

6: Se sim, então vai paraFIM.

7: Se não, então

8: Seleciona e apaga asX coordenadas com os menores valores de QLLR (em módulo).

9: Executa o algoritmo de decodificação iterativa de apagamentos.

10: Número de apagamentos igual a zero?

11: Se sim, então

12: A N -upla é válida?

13: Se sim, entãoSUCESSO e vai paraFIM.

14: Se não, entãoFALHA e vai paraFIM.

15: Se não, então

16: Iter < IDH?

17: Se sim, então

18: Foi corrigido algum apagamento (bit)?

19: Se sim, então

20: Atualiza apenas os valores de QLLR estimados para

21: os bits corrigidos.

22: Iter = Iter + 1.

23: Retorna ao passo descrito na linha 4.

24: Se não, entãoFALHA e vai paraFIM.

25: Se não, entãoFALHA e vai paraFIM.

26: FIM.

Na Figura 5.2 é mostrado o fluxograma do sistema de decodificação híbrida iterativa, contendo os

passos descritos anteriormente e que foram resumidos no Algoritmo 5.1.
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Figura 5.2: Fluxograma do sistema de decodificação híbrida iterativa.
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5.3 ATUAÇÃO DO SISTEMA DH SOBRE CONJUNTOS DE ARMADI -

LHAS

Os padrões de erros gerados após a decodificaçãomin-sumBP, de uma maneira geral, são for-

mados porbits presentes em conjuntos de armadilhas de pequena dimensão [25] que, ao serem apa-

gados, poderão, em alguns casos, ser corrigidos pela decodificação de apagamentos do sistema DH

proposto. A Figura 5.3(a) mostra um conjunto de armadilhasTS(4, 4) que pode ser gerado ao final

(a)

(b)

Figura 5.3: (a) Conjunto de armadilha TS(4,4) ao final da decodificação iterativa de erros min-sum BP. Os

círculos escuros representam nós de variável com erro, os quadrados escuros representam nós de verificação

de paridade não satisfeitos e os quadrados claros indicam nós de verificação de paridade satisfeitos; (b)

Conjunto de armadilha TS(4,4) corrigível pela decodificação iterativa de apagamentos. Os círculos vazios

indicam nós de variável sem erro e sem apagamento, os círculos marcados comx representam nós de variável

com apagamento, os quadrados claros representam nós de verificação de paridade sem conjunto de parada e

os quadrados escuros representam nós de verificação de paridade com conjunto de parada.

da decodificação iterativa de errosmin-sumBP. Nessa figura, os quadrados claros representam nós

de verificação de paridade satisfeitos, os quadrados escuros (cheios) representam nós de verificação

de paridade não satisfeitos e os círculos escuros (cheios) representam nós de variável contendo erros.
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(a) (b)

(c) (d)

Figura 5.4: (a) Seleção dos apagamentos; (b) Primeira iteração da decodificação de apagamentos; (c) Se-

gunda Iteração da decodificação de apagamentos; (d) Terceira Iteração e fim da decodificação de apagamen-

tos, com sucesso. Os círculos vazios indicam nós de variávelsem erro e sem apagamento, os círculos marcados

comx representam nós de variável com apagamento, os quadrados claros representam nós de verificação de

paridade sem conjunto de parada (ou satisfeitos) e os quadrados escuros representam nós de verificação de

paridade com conjunto de parada.

Ao realizar a escolha dosX bits a serem apagados, usando o critério dos menores valores absolutos

de QLLR, eventualmente pode-se escolher corretamente osbits que de fato estavam em erro, as-

sim como escolher erradamentebits que estavam originalmente corretos. A Figura 5.3(b) mostrao

resultado de uma possível escolha dosbits a serem apagados, que estão representados por círculos

marcados por "x". Esta figura ilustra um caso em que é possível decodificar todos os apagamentos

com sucesso, porquanto há a presença de alguns nós de verificação de paridade contendo apenas um

único apagamento.

A Figura 5.4 mostra os passos da decodificação iterativa de apagamentos para o conjunto de
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armadilhasTS(4, 4) resultante da decodificação iterativa de erros sem sucesso,que é mostrado na

Figura 5.3(a). Na Figura 5.4(a), estão mostrados os apagamentos escolhidos, englobandobits cor-

retos e osbits em erro, pertencentes ao conjunto de armadilhasTS(4, 4). Os bits apagados estão

representados por círculos marcados com "x". Na Figura 5.4(b), é mostrado o resultado ao final da

primeira iteração, em que são decodificados os primeirosbits apagados, que são os únicosbits apa-

gados presentes em seus respectivos nós de verificação de paridade. Este procedimento prossegue na

segunda e terceira iterações representadas nas Figuras 5.4(c) e 5.4(d), respectivamente, redundando

na correção total de todos os apagamentos. Ao final do processo de correção iterativa de apagamen-

tos, os erros originais do conjunto de armadilhas, convertidos em apagamentos, estarão totalmente

corrigidos.

Por outro lado, a Figura 5.5 ilustra um caso em que, após o apagamento dosX bits, não há possi-

bilidade de correção, mesmo considerando os nós vizinhos aosbitsperiféricos (externos) do conjunto

de armadilhas. Nesta figura, os ramos do conjunto de armadilhas são representados por linhas cheias,

ao passo que os ramos dos nós vizinhos são representados por linhas tracejadas. Observa-se que, para

osbits apagados, não existe equação de verificação de paridade que possa corrigi-los. Nesse caso,

o conjunto de armadilhas comporta-se para a decodificação deapagamentos como um conjunto de

parada.

5.4 CONSIDERAÇÕES SOBRE O BEC ARTIFICIAL

Um dos aspectos críticos do sistema de decodificação DH proposto é a regra empregada para a

atribuição de apagamentos naN -uplaz, gerada na saída do BEC artificial quando o primeiro estágio

de decodificaçãomin-sumBP atingeIBP iterações sem sucesso de decodificação. Tal atribuição de

apagamentos é baseada em estimativas de probabilidade geradas pela decodificação iterativamin-sum

BP.

Em um canal BEC, os símbolos na saída são corretos (0′s e1′s) ou desconhecidos (∆′s). No caso

do BEC artificial aqui introduzido, as saídas geradas continuam sendo0′s,1′s e∆′s, porém a regra

usada para gerá-las deve ser tal que a confiabilidade dos0′s e dos1′s seja a maior possível e que o

númeroX de apagamentos seja o maior possível, desde que não inviabilize a operação de correção

de apagamentos do decodificador. O que se deseja com esse canal BEC artificial é que o conjunto

SX contenha todas as posições que foram responsáveis pela falha do algoritmomin-sumBP. Isso

só é verdadeiro se forem acertadas as alocações feitas para0′s e1′s da saída deste canal BEC. No

processo de decodificação iterativa de erros, usando o algoritmo min-sumBP, à medida em que são
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Figura 5.5: Escolha de apagamentos para um conjunto de armadilhas TS(4,4), após o final da decodificação

iterativa de erros min-sum BP, que resulta em falha de correção de apagamentos. Os círculos vazios indicam

nós de variável sem erro e sem apagamento, os círculos marcados comx representam nós de variável com

apagamento e os quadrados escuros representam nós de verificação de paridade com conjunto de parada.

realizadas mais iterações, em geral uma quantidade maior devalores de QLLR correspondentes aos

dígitos daN -upla recebida se distancia mais do valor nulo, especialmente para os dígitos em que a

decodificação tem um maior grau de certeza [83]. Tais conclusões foram verificadas nos resultados

de simulação de valores de QLLR que estão mostrados na Figura5.6 e na Figura 5.7. Tais valores de

QLLR foram obtidos usando um algoritmomin-sumBP para um código LDPC com comprimento de

blocoN = 648 e taxa igual a1/2, denotado por LDPC (648, 324), do padrão IEEE802.11n [42], em

canal com RAGB e uma SNR de3, 3 dB, transmitindo uma palavra-código toda nula, sem que haja

perda de generalidade devido à linearidade do código e simetria do canal.

A representação usada nas Figuras 5.6 e 5.7 mostra as posições dos dígitos do código no eixo

horizontal (valores de1 aN ) e os valores de QLLR estimados no eixo vertical. A Figura 5.6mostra

os valores de QLLR recebidos antes da decodificação ter início e a Figura 5.7 mostra os valores

estimados de QLLR após cinco iterações. Vale ressaltar que um valor de QLLR positivo representa

uma decisão correta (bit 0), enquanto um valor de QLLR negativo representa um erro debit.

A premissa de concentração de erros nos menores valores de QLLR é confirmada. No entanto,

em razão da natureza do canal (RAGB) e da presença de ciclos nografo de Tanner [5] do referido

código LDPC, algumas posições contendo erro podem assumir valores elevados de QLLR. Pode-se



79

0 100 200 300 400 500 600
-3

-2

-1

0

1

2

3

4

5

6
x 10

4

Posição do bit na N-upla

V
a

lo
r 

d
e

 Q
L

L
R

 d
o

b
it

Figura 5.6: Valores iniciais de QLLR daN -upla para o código LDPC (648,324).

extrair as seguintes observações dos resultados dessas simulações:

⊲ Após as primeiras iterações, os valores de QLLR dos dígitos da N -upla apresentam tendências.

A maioria se distancia do valor zero enquanto uma quantidadepequena permanece oscilando em

torno deste valor;

⊲ O sinal do valor de QLLR dosbits permanence inalterado quando excede um certo valor, ou seja,

estesbits foram confiavelmente decodificados e os seus valores de QLLR tendem a infinito (ou a

um valor máximo estipulado) com o andamento das iterações.

Essa análise foi repetida para um número maior deN -uplas decodificadas como não-válidas,

mantendo-se as condições de ensaio, ou seja, código LDPC (648,324), canal com RAGB, SNR de

3, 3 dB e transmissão de palavra-código toda nula. Nessa nova simulação, foi analisada a distribuição

média dos erros considerando um número superior a500 N -uplas decodificadas como não-válidas.

O resultado, mostrado na Figura 5.8, é um gráfico do tipo “pizza” com os percentuais de concentra-

ção de erros dentre asN posições da sequência binária decodificada. Dessa figura, pode-se inferir,

por exemplo, que, ao final da decodificação de erros sem sucesso, para um número máximo de

100 iterações deste decodificadormin-sumBP, o percentual médio dosbits em erro que fazem parte

dos100 menores valores de QLLR (em módulo) é maior do que60% (sessenta porcento), esse per-

centual passa a ser maior do que15% (quinze porcento) para a faixa dos100 a 200 menores valo-

res de QLLR e assim sucessivamente. Portanto, da mesma formaque os resultados mostrados nas

Figuras 5.6 e 5.7, obtidos da análise de distribuição de valores de QLLR dosbits em apenas uma

N -upla, esses resultados exibidos na Figura 5.8 confirmam a premissa de concentração dos erros em



80

0 100 200 300 400 500 600
-1

0

1

2

3

4

5
x 10

5

Posição do bit na N-upla

V
a

lo
r 

d
e

 Q
L

L
R

 d
o

b
it

Figura 5.7: Valores de QLLR daN -upla para o código LDPC (648,324) após cinco iterações do algoritmo

min-sum BP.

valores de estimativas de probabilidade próximos a zero.

5.5 ESCOLHA DE UM VALOR PARA X

O parâmetroX denota a cardinalidade do conjuntoSX que contém as coordenadas dos dígitos de

menor confiabilidade da entrada do BEC, os quais são escolhidos para serem apagados ao fim de uma

decodificaçãomin-sumBP sem sucesso. A determinação deX é essencial para que seja obtido um

desempenho satisfatório com esta abordagem, uma vez que no processo de decodificação iterativa

de apagamentos, à medida em que se aumenta o número de apagamentos, se torna pouco provável

encontrar equações de verificação de paridade que tenham apenas um únicobit apagado e que, por-

tanto, possam ser resolvidas. Do Corolário 4.1, sabe-se que, diferentemente da decodificação por

máxima verossimilhança, a decodificação iterativa de apagamentos pode falhar mesmo para padrões

de apagamento com cardinalidadeδ ≤ dmin − 1, por conta da característica de distância de parada

s(H) do código.

Portanto, a determinação do valor deX , em um primeiro momento, passa necessariamente pela

estimação da distância de parada do código. Esse parâmetro,s(H), serve como ponto de partida para

a determinação do valor deX , porquanto se sabe que um código linear é capaz de corrigir muitos

padrões de apagamentos com cardinalidade superior as(H) [43].

O procedimento adotado para a determinação do valor deX prevê duas etapas. A primeira

etapa refere-se à estimação da distância de paradas(H) e a segunda etapa refere-se à análise de
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Figura 5.8: Gráfico pizza da distribuição média de erros ao longo deN -uplas não-válidas, geradas após a

decodificação min-sum BP do código LDPC (648,324).

alguns parâmetros de desempenho do sistema DH em função de valores adotados paraX , tais que

X > s(H).

5.5.1 ESTIMAÇÃO DA DISTÂNCIA DE PARADA s(H)

Há alguns métodos que foram desenvolvidos para a identificação e enumeração dos conjuntos

de parada e para a determinação do valor da distância de parada [84]–[86]. Nesta tese, é usada

uma forma alternativa da estimação do valor des(H), que é baseada no algoritmo descrito em

[86] e que emprega alguns conceitos como, por exemplo, concentração de erros, conjuntos de pa-

rada e conjuntos de armadilhas. Esse método para a estimaçãodo valor des(H) é descrito no

Algoritmo 5.2.
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Algoritmo 5.2 – Método para Estimativa da Distância de Parada,s(H), para Códigos LDPC

1: Inicializa os valores deδstart , δstep eθ.

2: δ = δstart e zera contador deN -uplas não-válidas.

3: Gera-se uma quantidadeK de valores binários aleatórios.

4: Codifica-se osK valores, gerando umaN -upla.

5: Gera-se um sinal por mapeamento destaN -upla (0 → +1 e1 → −1).

6: Envia-se este sinal por um canal com RAGB.

7: Sobre aN -upla recebida, contendo valores reais, executa-se a decodificação min-sum BP

para erros (min-sum modificado).

8: A N-upla decodificada é válida ?

9: Se sim, então vai para a linha3.

10: Se não, então

11: Incrementa contador deN -uplas não-válidas na decodificação de erros.

12: Valor do contador deN -uplas não-válidas> θ ?

13: Se não, então

14: Apaga-seδ posições aleatórias daN -upla.

15: Executa-se a decodificação iterativa de apagamentos sobrea N -upla.

16: Os apagamentos foram corrigidos ?

17: Se sim, então vai para a linha3.

18: Se não, então

19: δ = δ − δstep.

20: Zera contador deN -uplas não-válidas.

21: Vai para a linha3.

22: Se sim, entãos(H) ≈ δ e vai paraFIM.

23: FIM.

Há algumas considerações a serem feitas em relação a esse algoritmo, que são as seguintes:

⊲ Primeiramente, define-se um número inicial de apagamentos ,δ = δstart, o decremento de número

de apagamentos,δstep, e o critério de parada do algoritmo,θ, que representa o número mínimo de

sucessos na correção de apagamentos que torne aceitável a estimativa para o valor des(H). Este

valor deθ é arbitrado. Nas simulações realizadas, foi adotadoθ = 1000;

⊲ O número de apagamentos,δ, é decrementado do valorδstep tão logo ocorra uma falha de decodi-
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Tabela 5.1:Valores Estimados paras(H).

Código δstart δstep s(H) 1 dmin
2

LDPC (1944,972) 90 5 45 27

LDPC (1944,1296) 70 5 30 3

LDPC (1296,648) 90 5 30 23

LDPC (1296,864) 90 5 20 3

LDPC (648,324) 60 5 20 15

LDPC (648,432) 40 5 15 12
1Valores des(H) obtidos por simulação. Foi adotadoθ = 1000N -uplas.

2Valores de distância mínima,dmin, obtidos de [87].
3Valores não encontrados na literatura.

ficação de apagamentos, ou seja,δ = δ − δstep. Neste caso, um novo ciclo de testes será iniciado

para este valor recalculado deδ;

⊲ Adota-se para o canal com RAGB uma razão sinal-ruído que façacom que o código LDPC atue na

região próxima ao patamar de erros. Isto garante que haja a geração de padrões de erros (conjuntos

de armadilhas) de baixa cardinalidade e, ao mesmo tempo, possibilita uma maior eficiência do

algoritmo, em termos de custo computacional;

⊲ Na decodificação de erros do tipomin-sumBP, adota-se um número grande de iterações (em torno

de200 iterações) que assegure que, em caso de falha, haja a presença de conjuntos de armadilhas;

⊲ Osbitsa serem apagados, antes que ocorra a decodificação de apagamentos, são escolhidos dentre

osδ menores valores absolutos de estimativas de QLLR gerados aofim da decodificaçãomin-sum

BP de erros;

⊲ O valor des(H) estimado será, portanto, correspondente ao último valor para δ (cardinalidade do

padrão de apagamentos), para o qual tiverem ocorridosθ sucessos na decodificação iterativa de

apagamentos.

Esse método foi adotado para as estimativas dos valores des(H) de alguns dos códigos LDPC

usados no Padrão IEEE802.11n. Os resultados obtidos e os valores adotados para os parâmetros de

inicialização, tais comoδstart e δstep, estão listados na Tabela 5.1.

Nota-se que o método desenvolvido para a obtenção dos valores estimados paras(H) resulta em

valores próximos aos especificados na literatura.



84

5.5.2 AVALIAÇÃO DO SISTEMA DH EM FUNÇÃO DE X

A segunda etapa consiste em simulação computacional do algoritmo DH para diversos valores

deX maiores do ques(H) avaliando o percentual de detecção de padrões de erros, o percentual de

correção de apagamentos e o percentual de correção dos errosnaN -upla recebida.

Definição 5.2

UmaN -upla contendo erros, resultante da decodificação min-sum BP, é definida comodetectada

se as posições de todos os seus erros estiverem contidas emSX . �

Definição 5.3

UmaN -upla contendo erros, resultante da decodificação min-sum BP, é definida comocorri-

gida caso possa serdetectada e a palavra bináriaĉ resultante da decodificação iterativa de

apagamentos pertencer ao códigoC, i.e., sêc ∈ C. �

No Algoritmo 5.3 estão descritos os passos adotados para a obtenção dos parâmetros menciona-

dos.

Preliminarmente, é importante fazer algumas considerações sobre o cálculo desses parâmetros:

⊲ O percentual de detecção dos padrões de erros é dado pela relação do número deN -uplasdetec-

tadas pelo número total deN -uplas não-válidas, resultantes da decodificação de errosmin-sum

BP;

⊲ O percentual de correção de padrões comX apagamentos é dado pela relação do número de

N -uplas apagadas (contendo padrões comX apagamentos), que tenham sido corrigidas pela de-

codificação iterativa de apagamentos, pelo número total deN -uplas não-válidas, resultantes da

decodificação de errosmin-sumBP;

⊲ O percentual de correção de padrões de erros nasN -uplas é dado pela relação do número de

N -uplas comX apagamentos, que tenham sidocorrigidas, pelo número total deN -uplas não-

válidas, resultantes da decodificação de errosmin-sumBP.
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Algoritmo 5.3 – Levantamento de parâmetros para a estimaçãodo valor deX
1: Fixa-se valores paraX e paraθ.

2: Gera-se uma quantidadeK de valores binários aleatórios.

3: Codifica-se osK valores, gerando umaN -upla.

4: Gera-se um sinal por mapeamento destaN -upla (0 → +1 e1 → −1).

5: Envia-se este sinal por um canal com RAGB.

6: Sobre aN -upla recebida, contendo valores reais, executa-se a decodificação min-sum BP

(min-sum modificado).

7: A N-upla decodificada é válida ?

8: Se sim, então vai para a linha2. ⊳ Não executa a decod.de apagamentos

9: Se não, então

10: Computa comoN -upla não-válida gerada na decodificação de erros.

11: Apaga-se asX posições daN -upla.

12: Os erros estão inclusos nasX posições ?

13: Se sim, então computa comoN -upla detectada.

14: Executa-se a decodificação iterativa de apagamentos sobreaN -upla.

15: Os apagamentos foram corrigidos ?

16: Se sim, então

17: Computa comoN -upla com correção total de apagamentos.

18: A N -upla decodificada foicorrigida?

19: Se sim, então computa comoN -upla corrigida.

20: Número deN -uplas não-válidas≥ θ ? ⊳ Critério de Parada

21: Se não, então vai para a linha2.

22: Se sim, então

23: Computa% de detecção de padrões de erros nasN -uplas.

24: Computa% de correção deN -uplas comX -apagamentos.

25: Computa% de correção de padrões de erros nasN -uplas.

26: FIM.

Vale salientar que o parâmetro relativo ao percentual de correção de padrões comX apagamentos

leva em conta apenas a correção total de apagamentos, não importando se aN -upla resultante tenha

sidocorrigida .
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Figura 5.9: Percentuais de detecção, correção de apagamentos e correção de erros em função do valor deX
para o código LDPC(648, 324).
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Figura 5.10: Percentuais de detecção, correção de apagamentos e correção de erros em função do valor deX
para o código LDPC(648, 432).

As Figuras 5.9, 5.10, 5.11, 5.12, 5.13 e 5.14 exibem os três percentuais para os códigos LDPC

do padrão IEEE802.11n. Para esta análise foi adotado um valor deθ = 1000 como critério de

parada. Com relação aos resultados mostrados nas Figuras 5.9 a 5.14, podem ser feitas as seguintes

considerações:

⊲ Para todos os casos analisados, o percentual máximo de correção de apagamentos daN -upla é

próximo a100%, o que já era esperado dado que a cardinalidadeX dos padrões de apagamentos é

superior aos respectivos valores des(H) dos códigos LDPC sob análise;

⊲ Para todos os casos analisados, também se observa que o percentual de correção de apagamentos
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Figura 5.11: Percentuais de detecção, correção de apagamentos e correção de erros em função do valor deX
para o código LDPC(1296, 648).
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Figura 5.12: Percentuais de detecção, correção de apagamentos e correção de erros em função do valor deX
para o código LDPC(1296, 864).

daN -upla decai à medida que se aumenta a cardinalidade do padrãode apagamentos (aumenta

o valor deX ), em função do aparecimento de conjuntos de parada e, para umnúmero menor de

casos, devido à ambiguidade de decodificação de apagamentos;

⊲ Para todos os casos analisados, o percentual de detecção deN -uplas cresce à medida que aumenta

o valor deX , ou seja, aumenta a probabilidade de que, dentre estesX bits escolhidos para apa-

gamentos, sejam selecionados osbits em erro. Mesmo assim, estes percentuais, ainda que para

valores elevados deX , são relativamente baixos, por conta da existência de padrões de erros em

que alguns dosbits assumem valores elevados de QLLR;
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Figura 5.13: Percentuais de detecção, correção de apagamentos e correção de erros em função do valor deX
para o código LDPC(1944, 972).
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Figura 5.14: Percentuais de detecção, correção de apagamentos e correção de erros em função do valor deX
para o código LDPC(1944, 1296).

⊲ Para todos os casos analisados, existe um valor deX para o qual se atinge o máximo percentual

de correção de erros nasN -uplas. Para valores menores deX , apesar de haver boa correção de

apagamentos, há baixa detecção de erros, assim como para valores maiores deX ocorre o oposto,

ou seja, ótima detecção de erros mas com baixa capacidade de correção de apagamentos.

A título de ilustração, considerando o caso do código LDPC (648,324), observa-se na

Figura 5.9 que o percentual de correção de erros atinge um valor máximo de aproximadamente20%

paraX = 90, que está associado a um percentual aproximado de90% para a correção de apagamen-

tos e a um percentual aproximado de30% para a detecção de erros. Esta simulação, em particular, foi
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Tabela 5.2:Valores deX para os Códigos LDPC do Padrão IEEE802.11n.

Código X X/s(H)

LDPC (1944,972) 190 4, 2

LDPC (1944,1296) 100 3, 3

LDPC (1296,648) 130 4, 3

LDPC (1296,864) 100 5, 0

LDPC (648,324) 90 4, 5

LDPC (648,432) 70 4, 7

realizada para uma relação sinal-ruído de3, 2dB em canal com RAGB. O valorX = 90 corresponde

a4, 5× s(H).

Os valores do parâmetroX que maximizam a correção de padrões de erros para os códigos LDPC

em estudo, foram extraídos dessas simulações e estão listados na Tabela 5.2. Nessa tabela, a coluna

X/s(H) relaciona o valor encontrado paraX com o valor estimado para a distância de paradas(H)

e confirma que, para esses códigos LDPC do padrão IEEE802.11n,X > s(H).



CAPÍTULO 6
ANÁLISE , RESULTADOS E

COMENTÁRIOS

COm o intuito de avaliar o modelo de decodificação híbrida (DH) iterativa proposto nesta tese,

são realizadas simulações em computador para alguns dos códigos LDPC empregados no

padrão IEEE802.11n [42]. Tais códigos são irregulares do tipo RA (Repeat-Accumulate) [88], [13]

de comprimento,N , igual a1944, 1296 ou648 e taxas de1/2, 2/3, 3/4 ou5/6.

As principais simulações realizadas estão divididas em duas fases. Na primeira fase, faz-se a

análise comparativa do desempenho do sistema DH com o do sistema convencional de decodifica-

ção iterativa do tipomin-sumBP e, na segunda fase, realiza-se análise comparativa do desempenho

do sistema DH com o do sistema de decodificação concatenada emsérie. Em ambos os casos, é

empregado um canal com RAGB.

São realizadas também análises adicionais com respeito ao tempo de execução do sistema DH,

comparando-o com o que é obtido para o decodificador convencional do tipomin-sumBP, com res-

peito ao número máximo de ciclos de operação do sistema DH, com respeito ao impacto dos eventos

de erros resultantes de conjuntos de armadilha sobre o desempenho do sistema DH e, por último,

referente à atuação do sistema DH na região de patamar de erros dos códigos LDPC.

Em todas as referidas análises, são empregados para o sistema DH os valores encontrados para

X que estão listados na Tabela 5.2. Do mesmo modo, para os decodificadoresmin-sumBP, seja do

sistema DH ou dos outros sistemas de decodificação para códigos LDPC usados na comparação, é

empregado o algorimomin-summodificado que é descrito na Seção 3.6.
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6.1 ANÁLISE COMPARATIVA COM SISTEMAS DE DECODIFICAÇÃO

I TERATIVA min-sum BP CONVENCIONAL

6.1.1 INTRODUÇÃO

O sistema de decodificação DH, empregando um número bastantereduzido de iterações no está-

gio de decodificaçãomin-sumBP e operando na região de patamar de erros dos códigos LDPC, pode

ter desempenho comparável ao de sistemas convencionais de decodificaçãomin-sumBP que empre-

gam um número maior de iterações. Com o objetivo de corroborar essa afirmação são realizadas

simulações em computador utilizando alguns códigos do padrão IEEE802.11n.

6.1.2 MODELO DE SIMULAÇÃO

Para a análise comparativa desses sistemas de decodificação, são empregados os modelos mos-

trados nas Figuras 6.1(a) e 6.1(b), que, a menos do decodificador LDPC, são idênticos e empregam

as mesmas técnicas de codificação LDPC e de mapeamento de binário para inteiro (bit 0 para+1 e

bit 1 para−1). Nesses modelos, como citado anteriormente, é empregado ocanal com RAGB.

6.1.3 RESULTADOS E COMENTÁRIOS

Em uma primeira fase, o desempenho do sistema DH é comparado ao de um decodificadormin-

sumBP de referência que funciona com um número global de iterações igual a200. Na etapa de

decodificaçãomin-sumBP do sistema DH são consideradas duas situações: a primeiraemprega, no

máximo,25 iterações e a segunda, no máximo,50 iterações. Nessa análise, para cada um desses

referidos códigos LDPC, são geradas quatro curvas de desempenho, sendo a primeira para um de-

codificadormin-sumBP com um número reduzido de iterações (25 ou 50 iterações), a segunda e a

terceira para o decodificador DH para um ciclo e para dois ciclos de decodificação, respectivamente,

e a quarta para o decodificadormin-sumBP de referência. Nessa análise, para fins de avaliação de

desempenho, toma-se uma taxa WER igual a3 × 10−6 que é onível de comparação. Nos gráficos

gerados, o eixo horizontal representa a SNR, em dB, e o eixo vertical representa a taxa de erro por

palavra.

Em todos os casos analisados, o número global de iterações daetapa de decodificaçãomin-

sumBP do sistema DH, mesmo quando opera em dois ciclos, é inferior ao número de iterações do

decodificadormin-sumBP de referência. No caso do sistema DH operando em dois ciclos e tendo

uma etapa de decodificaçãomin-sumBP com no máximo25 iterações, o número global de iterações
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Figura 6.1: (a) Modelo de simulação do sistema DH em canal com RAGB; (b) Modelo de simulação do

decodificador min-sum BP em canal com RAGB.

é igual a50, considerando-se apenas aquelas executadas na etapa de decodificaçãomin-sumBP. Esse

valor corresponde a1/4 do número de iterações empregado para o decodificadormin-sumBP de

referência. Do mesmo modo, caso seja empregado um estágiomin-sumBP com50 iterações para

o sistema DH que opera em dois ciclos, o número global de iterações é igual a100. Esse valor

corresponde à metade do número de iterações do decodificadormin-sumBP de referência.

As Figuras 6.2 e 6.3 mostram curvas de desempenho para o código LDPC (1944,972). Nesse

caso, o decodificadormin-sumBP de referência atinge um desempenho igual aonível de comparação

para uma SNR de aproximadamente2, 33 dB.

Para conseguir esse desempenho, observa-se na Figura 6.2 que a SNR é de aproximadamente

2, 66 dB para o decodificadormin-sumBP empregando apenas25 iterações. Para o sistema DH,

usando uma etapa de decodificaçãomin-sumBP com25 iterações, a SNR é de aproximadamente

2, 56 dB para um ciclo de operação e é igual a2, 46 dB para dois ciclos de operação. Este último

resultado é0, 13 dB inferior ao resultado obtido para a decodificadormin-sumBP de referência.

Do mesmo modo, para atingir um desempenho igual aonível de comparação, observa-se na
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Figura 6.2: Curvas de desempenho para o código LDPC(1944, 972) na região de patamar de erros, para DH

usando min-sum BP com25 iterações.
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Figura 6.3: Curvas de desempenho para o código LDPC(1944, 972) na região de patamar de erros, para DH

usando min-sum BP com50 iterações.

Figura 6.3 que a SNR é de aproximadamente2, 48 dB para o decodificadormin-sumBP com

50 iterações. Para o sistema DH, usando uma etapa de decodificação min-sumBP com50 itera-

ções, a SNR é de aproximadamente2, 42 dB para um ciclo de operação e é igual a2, 33 dB para

dois ciclos de operação. Este último resultado é equivalente ao resultado obtido para o decodificador

min-sumBP de referência.

As Figuras 6.4 e 6.5 mostram curvas de desempenho para o código LDPC (1944,1296). Nesse

caso, o decodificadormin-sumBP de referência atinge um desempenho igual aonível de comparação

para uma SNR de aproximadamente2, 85 dB.

Para conseguir esse desempenho, observa-se na Figura 6.4 que a SNR é de aproximadamente

3, 10 dB para o decodificadormin-sumBP empregando25 iterações. Para o sistema DH, empregando

uma etapa de decodificaçãomin-sumBP com25 iterações, a SNR é de aproximadamente3, 05 dB
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Figura 6.4: Curvas de desempenho para o código LDPC(1944, 1296) na região de patamar de erros, para

DH usando min-sum BP com25 iterações.
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Figura 6.5: Curvas de desempenho para o código LDPC(1944, 1296) na região de patamar de erros, para

DH usando min-sum BP com50 iterações.

para um ciclo de operação e é igual a3, 0 dB para dois ciclos de operação. Este último resultado é

0, 15 dB inferior ao resultado obtido para o decodificadormin-sumBP de referência.

Do mesmo modo, para atingir um desempenho igual aonível de comparação, observa-se na

Figura 6.5 que a SNR é de aproximadamente2, 97 dB para o decodificadormin-sumBP empregando

50 iterações. Para o sistema DH, usando uma etapa de decodificaçãomin-sumBP com50 iterações,

a SNR é de aproximadamente2, 93 dB para um ciclo de operação e é igual a2, 88 dB para dois

ciclos de operação. Este último resultado é0, 03 dB inferior ao resultado obtido para o decodificador

min-sumBP de referência.

As Figuras 6.6 e 6.7 mostram curvas de desempenho para o código LDPC (1296,648), as

Figuras 6.8 e 6.9 mostram curvas de desempenho para o código LDPC (1296,864), as Figuras 6.10 e

6.11 mostram curvas de desempenho para o código LDPC (648,324) e as Figuras 6.12 e 6.13 mos-
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Figura 6.6: Curvas de desempenho para o código LDPC(1296, 648) na região de patamar de erros, para DH

usando min-sum BP com25 iterações.
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Figura 6.7: Curvas de desempenho para o código LDPC(1296, 648) na região de patamar de erros, para DH

usando min-sum BP com50 iterações.

tram curvas de desempenho para o código LDPC (648,432). Para esses códigos LDPC, a exemplo dos

outros analisados anteriormente, o desempenho do sistema DH, operando em dois ciclos e com uma

etapamin-sumBP com50 iterações, é equivalente ao do decodificadormin-sumBP de referência,

que é executado com um número máximo de iterações igual a200.

Em uma segunda fase, uma análise comparativa de desempenho entre o sistema DH e o sis-

tema convencional de decodificaçãomin-sumBP é executada para os códigos LDPC (648,324),

LDPC (648,432), LDPC (1296,648) e LDPC (1296,864), considerando-se um número ainda menor

de iterações na etapa de decodificaçãomin-sumBP. Na decodificação dos códigos LDPC (648,324) e

LDPC (648,432) são empregadosIBP = 5, IBP = 12 e IBP = 20 iterações na etapa de decodificação

min-sumBP do sistema DH. Para esses casos, o decodificadormin-sumBP de referência opera, res-

pectivamente, comIBP = 20, IBP = 50 e IBP = 80 iterações, que, portanto, correspondem ao dobro
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Figura 6.8: Curvas de desempenho para o código LDPC(1296, 864) na região de patamar de erros, para DH

usando min-sum BP com25 iterações.
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Figura 6.9: Curvas de desempenho para o código LDPC(1296, 864) na região de patamar de erros, para DH

usando min-sum BP com50 iterações.

do que é empregado para o sistema DH operando em dois ciclos. Para os códigos LDPC (1296,648)

e LDPC (1296,864) é realizada a simulação apenas paraIBP = 12 iterações do estágiomin-sumBP

do sistema DH e tomado como referência o decodificadormin-sumBP comIBP = 50 iterações.

A Figura 6.14 mostra as curvas de desempenho para o código LDPC (648,324) em quatro si-

tuações: decodificaçãomin-sumBP empregandoIBP = 5 iterações, decodificação empregando o

sistema DH com um ciclo de operação e para dois ciclos de operação, em ambos os casos utilizando

um estágio de decodificaçãomin-sumBP comIBP = 5 iterações, e decodificaçãomin-sumBP com

IBP = 20 iterações. Este último corresponde ao decodificador de referência. Observa-se que o re-

sultado para a decodificaçãomin-sumBP para5 iterações é inferior em mais de1 dB ao daquele

obtido para a decodificação com sistema DH para um ciclo de operação. Para ilustrar, tomando como

referência a taxa de erro por palavra igual a1 × 10−2, esse desempenho é conseguido para o deco-
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Figura 6.10: Curvas de desempenho para o código LDPC(648, 324) na região de patamar de erros, para DH

usando min-sum BP com25 iterações.
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Figura 6.11: Curvas de desempenho para o código LDPC(648, 324) na região de patamar de erros, para DH

usando min-sum BP com50 iterações.

dificadormin-sumBP com5 iterações para uma SNR um pouco maior do que4 dB, ao passo que

para o decodificador com o sistema DH para um ciclo de operaçãoisto é atingido para uma SNR um

pouco menor do que3, 1 dB. Do mesmo modo, observa-se que o resultado para o decodificador com

sistema DH com dois ciclos de operação é superior em aproximadamente0, 8 dB em relação ao do

decodificador DH com um ciclo de operação. Isto pode ser observado, por exemplo, para uma taxa

de erro de palavra igual a4 × 10−4. No entanto, o resultado para esse decodificador DH com dois

ciclos de operação, empregando no máximo10 iterações no estágiomin-sumBP, é cerca de0, 4 dB

inferior ao daquele obtido para o decodificadormin-sumBP de referência que emprega20 iterações.

A Figura 6.15 é similar à Figura 6.14 porém exibindo as seguintes curvas de desempenho: de-

codificaçãomin-sumBP empregandoIBP = 12 iterações, decodificação empregando o sistema DH,

com um estágio de decodificaçãomin-sumBP comIBP = 12 iterações, para um e dois ciclos de
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Figura 6.12: Curvas de desempenho para o código LDPC(648, 432) na região de patamar de erros, para DH

usando min-sum BP com25 iterações.
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Figura 6.13: Curvas de desempenho para o código LDPC(648, 432) na região de patamar de erros, para DH

usando min-sum BP com50 iterações.

operação e decodificaçãomin-sumBP comIBP = 50 iterações. Este último corresponde ao decodi-

ficador de referência. Observa-se que o resultado para a decodificaçãomin-sumBP para12 iterações

é aproximadamente0, 2 dB inferior ao do decodificador com sistema DH para um ciclo deoperação.

Para ilustrar toma-se, por exemplo, como referência a taxa de erro por palavra igual a1 × 10−5.

Esse desempenho é conseguido para o decodificadormin-sumBP com12 iterações para uma SNR de

3, 7 dB, ao passo que para o decodificador com o sistema DH para um ciclo de operação isto é atin-

gido para uma SNR de3, 5 dB. Do mesmo modo, observa-se que o resultado para o decodificador

com sistema DH com dois ciclos de operação é superior em aproximadamente0, 3 dB em relação ao

do decodificador DH com um ciclo de operação. Isto pode ser observado, por exemplo, para uma taxa

de erro de palavra igual a2× 10−6. Outrossim, o resultado desse decodificador DH com dois ciclos

de operação, empregando no máximo24 iterações no estágiomin-sumBP, é equivalente ao daquele
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Figura 6.14: Curvas de desempenho para o código LDPC(648, 324) para DH usando min-sum BP com5

iterações.
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Figura 6.15: Curvas de desempenho para o código LDPC(648, 324) para DH usando min-sum BP com12

iterações.

obtido para o decodificadormin-sumBP de referência que emprega50 iterações, especialmente para

valores mais elevados de SNR.

A Figura 6.16 exibe as seguintes curvas de desempenho para o código LDPC (648, 324): de-

codificaçãomin-sumBP empregandoIBP = 20 iterações, decodificação empregando o sistema

DH para um e dois ciclos de operação, com uma etapa de decodificaçãomin-sumBP utilizando

IBP = 20 iterações, e decodificaçãomin-sumBP comIBP = 80 iterações. Este último corresponde

ao decodificador de referência. Observa-se que a decodificaçãomin-sumBP para20 iterações tem

resultado aproximadamente0, 1 dB inferior ao da decodificação com sistema DH com um ciclo de

operação. Do mesmo modo, observa-se que o decodificador com sistema DH para dois ciclos de

operação tem resultado cerca de0, 1 dB superior ao do decodificador DH com um ciclo de operação.
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Figura 6.16: Curvas de desempenho para o código LDPC(648, 324) para DH usando min-sum BP com20

iterações.
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Figura 6.17: Curvas de desempenho para o código LDPC(648, 432) para DH usando min-sum BP com5

iterações.

Outrossim, o resultado para esse decodificador DH com dois ciclos de operação, empregando no má-

ximo 40 iterações no estágiomin-sumBP, é ligeiramente inferior (< 0, 1 dB) ao daquele obtido para

o decodificadormin-sumBP de referência que emprega80 iterações.

Os gráficos contendo as curvas de desempenho gerados para as outras simulações, no caso para

os códigos LDPC (648, 432), LDPC (1296, 648) e LDPC (1296, 864), são bem similares àqueles

descritos anteriormente para o código LDPC (648, 324).

Nas Figuras 6.17, 6.18 e 6.19 são mostrados, respectivamente, os resultados de desempenho para

o código LDPC (648, 432) paraIBP = 5, IBP = 12 e IBP = 20 iterações no estágio de decodificação

min-sumBP do sistema DH. Diferentemente do código LDPC (648, 324), o desempenho do decodifi-

cador DH com dois ciclos só é equivalente ao do decodificador de referência paraIBP = 20 iterações.
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Figura 6.18: Curvas de desempenho para o código LDPC(648, 432) para DH usando min-sum BP com12

iterações.

Nos demais casos, especialmente paraIBP = 5 iterações, há ganho no desempenho do sistema DH

com um e dois ciclos sobre o decodificadormin-sumBP mas que não é suficiente para se igualar ao

do decodificador de referência empregando o dobro de iterações.
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Figura 6.19: Curvas de desempenho para o código LDPC(648, 432) para DH usando min-sum BP com20

iterações.

Nas Figuras 6.20 e 6.21 são mostrados, respectivamente, as curvas de desempenho para os có-

digos LDPC (1296, 648) e LDPC (1296, 864) paraIBP = 12 iterações no estágio de decodificação

min-sumBP do sistema DH. Em ambos os casos, o desempenho do decodificador DH com dois ci-

clos, com um número global de iterações igual a24, é equivalente ao do decodificador de referência

que empregaIBP = 50 iterações.

De uma forma geral, tendo por base os resultados da análise comparativa entre o sistema DH e

o decodificadormin-sumBP, é verificado que, para o sistema DH comIDH = 2 ciclos de operação,

obtém-se desempenho semelhante ao do decodificadormin-sumBP, necessitando, no entanto, um
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Figura 6.20: Curvas de desempenho para o código LDPC(1296, 648) para DH usando min-sum BP com12

iterações.
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Figura 6.21: Curvas de desempenho para o código LDPC(1296, 864) para DH usando min-sum BP com12

iterações.

número global inferior de iterações na etapa de decodificação min-sumBP.

6.2 ANÁLISE COMPARATIVA COM SISTEMAS DE DECODIFICAÇÃO

CONCATENADA SERIAL

6.2.1 INTRODUÇÃO

O sistema de decodificação DH pode ser comparado a sistemas dedecodificação concatenada

na busca de um método alternativo e eficiente de decodificação, uma vez que ambos os sistemas

atuam prioritariamente na região de patamar de erros típicados códigos LDPC [26]. A vantagem da

utilização de um sistema de decodificação DH é que este possibilita uma maior taxa de código com

desempenho equivalente ao da decodificação concatenada, emtermos da taxa WER.
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6.2.2 CÓDIGOS CONCATENADOS

Os códigos concatenados foram propostos por Forney [89] como uma forma de combinar dois

códigos para se obter um código mais longo, com uma baixa taxade erros e com uma comple-

xidade de implementação global menor daquela que seria requerida pelo uso de um único código

com parâmetros equivalentes. Esta estrutura consiste em uma associação em cascata [38], [16] de

um código interno (inner code) binárioC1(N1,K1), com um código externo (outer code) não-binário

C2(N2,K2), composto por símbolos deGF (2K1). A Figura 6.22 mostra o diagrama em blocos de

um sistema de codificação concatenada, representando a parte de transmissão e a parte de recepção

com seus respectivos blocos. Os símbolos deC2 são representados pelos seus correspondentes bytes

deK1 símbolos binários (ouK1-uplas).

DECODIFICADOR
EXTERNO

CODIFICADOR
INTERNO

CODIFICADOR
EXTERNO

DECODIFICADOR
INTERNO

CANAL

Figura 6.22: Diagrama em blocos de um sistema de codificação concatenada.

A codificação consiste em, primeiramente, dividir osK1K2 dígitos de informação binária em

K2 bytesdeK1 dígitos de informação cada. EstesK2 bytessão codificados de acordo com a regra de

codificação deC2 para formar uma palavra-código deN2 bytes. Em seguida, cadabytedeK1 dígitos

é codificado em uma palavra-código emC1, resultando em um conjunto deN2 palavras-código deC1,

dando um total deN1N2 dígitos para a palavra-código resultante. Estes dígitos são então transmitidos

ou armazenados.

Uma vez que os códigosC1 eC2 são lineares, o código concatenado resultante é um código linear

binário (N1N2,K1K2), com distância mínima igual admin1
dmin2

, em quedmin1
e dmin2

são as

distâncias mínimas dos códigosC1 eC2, respectivamente, e taxa de código igual aK1×K2

N1×N2
= R1×R2,

em queR1 eR2 correspondem às taxas individuais dos códigos empregados na configuração.

Uma combinação clássica usada para esse modelo é formada pela associação do código de bloco

Reed-Solomon (RS), como código externo, com um código convolucional, como código interno. Um
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exemplo desta aplicação pode ser encontrada no Sistema Brasileiro de TV Digital [90], em que é em-

pregada a codificação concatenada, formada por um código externo encurtado RS(204, 188), capaz

de corrigir até8 bytes, combinado com um código convolucional interno com taxa típica 1/2, po-

dendo ser configurado para taxas maiores como3/4, 5/6 e7/8. Outro exemplo, pode ser observado

no padrão adotado em1987 pela NASA, em conjunto com a Agência Espacial Européia, paramis-

sões de espaço profundo (deep space missions), em que o código RS(255, 233) é usado concatenado

com um código convolucional [39].

Nessa linha, surgiu mais recentemente a combinação de um código LDPC com um código de

bloco BCH, sendo o primeiro empregado como código interno e osegundo como código externo.

Essa solução é atualmente empregada nos padrões DVB-S2 de comunicação por satélite [29] e no pa-

drão chinês de TV digital, DTMB (Digital Terrestrial Television Multimedia Broadcasting) [27], [28].

No modelo chinês de TV Digital, o código externo BCH(762, 752), com capacidade de correção de

um erro por palavra, é derivado por puncionamento (puncturing) de261 bitsnulos a partir do código

BCH (1023, 1013). Numa possível configuração desse modelo, quatro palavras-código geradas por

esse código externo são combinadas formando um grupo de3048 bits que passam a representar a

mensagem a ser codificada pelo código interno LDPC(7493, 3048). Como40 bits do total de3048

constituembits de paridade para o código BCH, a taxa efetiva deste código é de0, 40. O padrão

também prevê outras possíveis configurações para prover maior taxa de dados, como por exemplo

LDPC (7543, 4572) com taxa de0, 60 e LDPC(7493, 6096) com taxa de0, 80. Esse modelo utiliza

a decodificação suave iterativa baseada no SPA para o código interno (LDPC), que em função de seu

desempenho permite a dispensa do uso de um código não-binário para o código externo. O código

binário BCH (código externo) atua principalmente na melhoria do patamar de erros, característico do

código LDPC.

Codificação BCH( )N ,K2 2

Codificação LDPC( )N ,K1 1

K bits2

K bits1

I bits Adiciona “0"P bits
N bits2

Remove “0"P bits

Agrupa 4x( - )N P bits2

N bits10 --> +1

1  --> -1

Figura 6.23: Modelo do sistema de codificação concatenada empregado na simulação.
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Tabela 6.1:Parâmetros Adotados para as Configurações de Teste da Codificação Concatenada Serial.

Configuração I P N2 K2 N1 K1

A 74 46 127 120 648 324

B 208 39 255 247 1296 864

6.2.3 MODELO DE SIMULAÇÃO , RESULTADOS E COMENTÁRIOS

O modelo empregado para a simulação da decodificação do código concatenado serial é mostrado

na Figura 6.23 e é baseado no modelo do padrão chinês de TV Digital [27], [28]. São gerados pacotes

deI bitsde informação que são combinados aP bitsnulos formando uma mensagem deK2 = I+P

bits. O codificador externo BCH(N2,K2) codifica essa mensagem em palavras-código deN2 bits.

Após essa codificação, osP bits nulos introduzidos são removidos restando apenasN2 − P bits.

A cada grupo de4 pacotes deN2 − P bits é gerada uma mensagem deK1 = 4 × (N2 − P ) bits

a ser codificada pelo codificador interno LDPC(N1,K1) do padrão IEEE802.11n com taxa igual

K1/N1. Ao final, aN -upla binária é convertida para uma sequência de números inteiros pelo estágio

mapeador, de modo que obit 0 é convertido para+1 e o bit 1 para−1. Essa sequência é então

enviada por um canal com RAGB. No lado do receptor, executa-se o processo inverso a fim de se

recuperar a informação enviada.

Para a simulação do código concatenado serial foram adotadas duas configurações, denotadasA

e B, que correspondem respectivamente, às combinações LDPC(648, 324) com BCH(127, 120) e

LDPC (1296, 864) com BCH(255, 247). Os códigos BCH adotados nesses esquemas possuem dis-

tância mínima,dmin, igual a três, podendo portanto corrigir atét = 1 erro aleatório, e são decodifica-

dos usando o algoritmo Berlekamp-Massey [39]. Os parâmetros adotados nessas duas configurações

estão listados na Tabela 6.1.

Nas simulações realizadas, é comparado o desempenho do sistema de decodificação concatenada

serial, para as configurações de teste adotadas, com o do sistema de decodificação DH, tomando-

se os mesmos valores de SNR do canal com RAGB. Para que a comparação se torne equânime,

o número global de iterações da etapa de decodificaçãomin-sumBP do sistema de decodificação

DH, computado em todos os ciclos de execução desse sistema, não ultrapassa o número máximo de

iterações empregado para o decodificadormin-sumBP do código concatenado serial.

As Figuras 6.24 e 6.25 mostram os resultados de desempenho dadecodificação para a configura-

çãoA e B, respectivamente. Em todos os casos, esses resultados são comparados aos desempenhos

obtidos para um sistema de decodificaçãomin-sumBP convencional e para um sistema DH. As com-
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parações são realizadas para um número de iterações do decodificadormin-sumBP igual a25 ou

50.
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Figura 6.24: Análise comparativa de desempenho para a configuraçãoA.

3,2 3,3 3,4 3,5 3,6 3,7

10
-6

10
-5

Ta
xa

 d
e

 e
rr

o
 p

o
r 

p
a

la
vr

a

Relação sinal-ruído (dB)

min-sum BP c/ 25 iterações (máx)
min-sum BP c/ 50 iterações (máx.)
LDPC-BCH (min-sum BP c/ 25 iterações (máx))
LDPC-BCH (min-sum BP c/ 50 iterações (máx))
DH c/ 1 ciclo (min-sum BP c/ 25 iterações (máx))
DH c/ 2 ciclos (min-sum BP c/ 25 iterações (máx))

Figura 6.25: Análise comparativa de desempenho para a configuraçãoB.

Para todos esses casos, o desempenho do decodificador para o código concatenado serial, consi-

derando o mesmo número de iterações do decodificadormin-sumBP,25 ou 50 iterações, é superior

ao do decodificadormin-sumBP e ligeiramente inferior ao do decodificador DH. A título deilus-

tração, considerando uma taxa de erro por palavra igual a3 × 10−6 e para um número de iterações

máxima do estágiomin-sumBP igual a25 em todos os casos, observa-se que na Figura 6.24, esse

desempenho é obtido para aproximadamente3, 55 dB para o decodificadormin-sumBP, para aproxi-

madamente3, 47 dB para o código concatenado serial LDPC(648, 324) com BCH(127, 120) e para

aproximadamente3, 4 dB para o sistema de decodificação DH com um ciclo de operação.

Além de apresentar um desempenho superior ao sistema de decodificação de um código conca-

tenado serial, o sistema DH por operar apenas com o código LDPC, possibilita uma taxa de código
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Tabela 6.2:Funcões de Distribuiçãoλ(x) para os Códigos LDPC do Padrão IEEE802.11n.

Código λ(x)

LDPC (1944,972) 0, 256x+ 0, 314x2 + 0, 046x3 + 0, 384x10

LDPC (1944,1296) 0, 159x+ 0, 409x2 + 0, 068x5 + 0, 364x7

LDPC (1296,648) 0, 256x+ 0, 314x2 + 0, 046x3 + 0, 384x10

LDPC (1296,864) 0, 159x+ 0, 409x2 + 0, 159x6 + 0, 273x7

LDPC (648,324) 0, 25x+ 0, 341x2 + 0, 409x11

LDPC (648,432) 0, 159x+ 0, 273x2 + 0, 227x3 + 0, 068x5 + 0, 273x11

Tabela 6.3:Funcões de Distribuiçãoρ(x) para os Códigos LDPC do Padrão IEEE802.11n.

Código ρ(x)

LDPC (1944,972) 0, 814x6 + 0, 186x7

LDPC (1944,1296) x10

LDPC (1296,648) 0, 814x6 + 0, 186x7

LDPC (1296,864) x10

LDPC (648,324) 0, 637x6 + 0, 363x7

LDPC (648,432) x10

superior. No caso da configuraçãoA, a taxa do código concatenado é de aproximadamente0, 46 e

é ligeiramente inferior à taxa do código LDPC(648, 324), empregada no sistema DH, que é igual a

0, 50.

6.3 ANÁLISE DO TEMPO DE EXECUÇÃO DO ALGORITMO DH

A decodificação iterativa de apagamentos introduzida no sistema DH, além de ser mais simples

do que a decodificaçãomin-sumBP, em geral, é executada de forma mais rápida e com um número

bem inferior de iterações. A técnica de evolução de densidade (density evolution) pode ser empregada

para determinar o número mínimo necessário de iterações do decodificador para a correção dos apa-

gamentos, em função da probabilidade de apagamentoε e das funções de distribuição de graus [13].

As Tabelas 6.2 e 6.3 listam, respectivamente, as funções de distribuição que representam a fração de

ramos que é conectada a nós de variável,λ(x), e as funções de distribuição que representam a fração

de ramos que é conectada a nós de verificação de paridade,ρ(x), para alguns dos códigos LDPC

adotados pelo padrão IEEE802.11n.

A Figura 6.26 mostra que, para esses códigos LDPC, em aproximadamente três iterações o de-

codificador iterativo de apagamentos converge. Nesta análise, considera-se uma estimativa de pro-

babilidade de apagamentos do canalε = 0, 14 para o código LDPC (648,324), ε = 0, 11 para
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o código LDPC (648,432), ε = 0, 10 para o código LDPC (1296,648), ε = 0, 08 para o código

LDPC (1296,864), ε = 0, 10 para o código LDPC (1944,972) e ε = 0, 05 para o código

LDPC (1944,1296). Esses valores deε são referentes à razão do número de apagamentosX , in-

troduzidos pelo BEC artificialmente criado, pelo comprimento de bloco do códigoN .
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Figura 6.26: Probabilidade de apagamento por bit como função do número deiterações do decodificador

iterativo de apagamentos para os códigos do padrão IEEE802.11n.

A Tabela 6.4 lista os tempos medidos por simulação para o código LDPC (648,324) em deco-

dificação DH contendo etapamin-sumBP com25 ou 50 iterações e em decodificação convencional

min-sumBP com200 iterações. Nessa análise, foi considerado um total de1000 N -uplas em erro

processadas simultaneamente pelos dois modelos de simulação, o que permite avaliá-los nas mesmas

condições de teste. Para realizar esse levantamento, foi empregado um sistema de rede de compu-

tadores numa configuração conhecida porcluster computing[91] usando um total de quatro compu-

tadores (nodes) com processador Intel Core2 Quad série Q9xxx @3Ghz e com memória RAM de

4 GB. Os tempos medidos nos dois casos são listados em função da SNR.

Nessa tabela, a colunaIteraçõesindica o número de iterações empregadas na etapamin-sumBP

do decodificador DH, a colunaTDH indica o tempo total gasto na decodificação de1000 N -uplas

pelo sistema DH paraIDH = 2 ciclos de operação, a colunaTBP indica o tempo total gasto na

decodificação das mesmas1000 N -uplas pelo algoritmomin-sumBP paraIBP = 200 iterações e a

colunaG indica o percentual de redução de tempo de processamento do sistema DH em relação ao

do decodificadormin-sumBP com200 iterações, e pode ser determinado como

G =
TBP −TDH

TBP
× 100. (6.1)

Os resultados mostrados na Tabela 6.4 indicam um ganho médiode desempenho de aproxi-
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Tabela 6.4: Comparação dos tempos de decodificação DH e decodificação min-sum BP com200 iterações

para o código LDPC(648, 324) do Padrão IEEE802.11n.

SNR(dB)
Decodificação DH Decod.min-sum BP c/200 iterações

G(%)
Iterações TDH (s) TBP (s)

3, 1
25 17,455674 41,417113 57,85

50 38,700695 71,505397 45,87

3, 2
25 17,263062 38,660725 55,34

50 28,272169 51,973922 45,60

3, 3
25 18,134288 40,129897 54,81

50 21,570460 41,060450 47,46

3, 4
25 15,627382 35,372799 55,82

50 38,036613 70,569608 46,10

3, 5
25 11,687780 25,225864 53,66

50 33,113285 61,147599 45,84

3, 6
25 5,706098 13,227305 56,86

50 24,878528 47,134288 47,21

madamente55, 7% para o decodificador DH, com uma etapa de decodificaçãomin-sumBP com

25 iterações, totalizando50 iterações do algoritmomin-sumBP nos dois ciclos do decodificador DH,

sobre o decodificadormin-sumBP com200 iterações e um ganho médio de desempenho de apro-

ximadamente46, 3% para um decodificador DH, com a etapa de decodificaçãomin-sumBP com

50 iterações, totalizando100 iterações do algoritmomin-sumBP nos dois ciclos do decodificador

DH, sobre o decodificadormin-sumBP com200 iterações. Ressalta-se que, nesse caso, os desempe-

nhos obtidos pelo sistema DH com dois ciclos, empregando umaetapa de decodificaçãomin-sumBP

comIBP = 50 iterações, e pelo decodificadormin-sumBP comIBP = 200 iterações são equivalentes.

6.4 ANÁLISE DO NÚMERO M ÁXIMO DE CICLOS DO ALGORITMO

DH

Em todas as simulações efetuadas para o sistema DH, foi empregado no máximoIDH = 2 ciclos

de operação. Isso se deve aos seguintes fatores:

⊲ Os valores estimados de QLLR, mesmo parabits em erro, assumem valores elevados a partir do

segundo ciclo de operação do sistema DH e já não se consegue detectá-los com eficiência; e

⊲ São introduzidos novos erros a partir do segundo ciclo de operação do sistema DH, por conta dos

bits não detectados e não corrigidos nos ciclos anteriores.
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As Figuras 6.27, 6.28 e 6.29 mostram os resultados da análisedo percentual de detecção de

padrões de erros no sistema DH, considerando-se que a etapa de decodificaçãomin-sumBP emprega,

respectivamente,IBP = 5, IBP = 12 e IBP = 20 iterações.

0 50 100 150 200 250 300
0

10

20

30

40

50

60

70

80

90

100

Valor de X

%
 d

e
te

cç
ã
o
 d

e
 p

a
d
rõ

e
s 

d
e
 e

rr
o
s

Primeiro ciclo DH
Segundo ciclo DH
Terceiro ciclo DH
Quarto ciclo DH

Figura 6.27: Análise de detecção de padrões de erros, em função deX , para sistema DH empregando estágio

min-sum BP comIBP = 5 iterações.
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Figura 6.28: Análise de detecção de padrões de erros, em função deX , para sistema DH empregando estágio

min-sum BP comIBP = 12 iterações.

A Figura 6.27 exibe quatro curvas sendo que a primeira corresponde ao percentual de detecção

de padrões de erros no primeiro ciclo de operação do sistema DH, após a falha no estágio de deco-

dificaçãomin-sumBP; a segunda corresponde ao percentual de detecção de padrões de erros para o

segundo ciclo de operação, após a falha de decodificação no primeiro ciclo e após a falha do estágio

decodificadormin-sumBP no segundo ciclo; a terceira corresponde ao percentual dedetecção de

padrões de erros para o terceiro ciclo de operação, após a falha de decodificação nos ciclos anterio-

res e após a falha na decodificação no estágiomin-sumBP do terceiro ciclo e a quarta corresponde

ao percentual de detecção de padrões de erros para o quarto ciclo de operação, obtido após a falha
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Figura 6.29: Análise de detecção de padrões de erros, em função deX , para sistema DH empregando estágio

min-sum BP comIBP = 20 iterações.
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Figura 6.30: Análise de detecção de padrões de erros para o sistema DH , em função deX e IBP do estágio

min-sum BP.

de decodificação nos três ciclos anteriores e falha na etapa de decodificaçãomin-sumBP do quarto

ciclo. A título de exemplo, considerando um valor paraX igual a90, observa-se que o percentual

de detecção para o primeiro ciclo de operação é próximo de100%, reduz para um pouco menos de

80% para o segundo ciclo de operação, cai para algo em torno de45% para três ciclos de operação e,

finalmente, para quatro ciclos de operação corresponde a aproximadamente30%. Esse decréscimo

na taxa de detecção também pode ser observado nas Figuras 6.28 e 6.29.

Não obstante a maioria dosbitsem erro assumir valores de QLLR próximos a zero, esses resulta-

dos demonstram que alguns deles podem assumir valores elevados de estimativa de QLLR a partir do

segundo ciclo de operação do sistema DH, tornando a detecçãodos padrões de erros pouco eficiente.

Um segundo aspecto a ser considerado diz respeito à influência do número máximo de iterações

do estágiomin-sumBP, IBP, sobre o percentual de detecção de padrões de erros. É mostrado na
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Figura 6.30 que mantido o mesmo valor paraX , esse percentual cai à medida em que o número

de iterações aumenta. Isso indica que mais e mais valores de QLLR, mesmo parabits em erro,

assumem valores altos de QLLR à medida que cresce o número de iteraçõesIBP. Isso se reflete

sobre o desempenho do sistema DH para o mesmo código LDPC. Tome-se como exemplo o código

LDPC (648, 324), comIBP = 5 iterações, para se obter o mesmo desempenho, o sistema DH neces-

sita de um valor inferior a1 dB de SNR se comparado a um decodificadormin-sumBP operando com

5 iterações, conforme mostrado na Figura 6.14, ao passo que para IBP = 12 iterações, esse valor cai

para0, 2 dB, conforme mostrado na Figura 6.15, e paraIBP = 50 iterações esse valor é menor que

0, 1 dB, conforme mostrado na Figura 6.11.

6.5 ANÁLISE E I MPACTO DE EVENTOS DE ERROS SOBRE O DESEM-

PENHO DO SISTEMA DH

6.5.1 INTRODUÇÃO

O decodificador BP empregado para a decodificação dos códigosLDPC atinge a condição ótima

de decodificação MAP (Maximum a Posteriori) quando não houver ciclos na representação por grafo

de Tanner. Contudo, esses códigos, especialmente com pequeno e médio comprimentos, são caracte-

rizados pela presença desses ciclos que afetam a decodificação dosbitsneles inclusos [92].

O decodificador BP é executado por um número predefinido de iterações,IBP, e, em caso de

falha de decodificação, isso conduz a umaN -upla que não corresponde a uma palavra-código e,

consequentemente, a um dado número de erros debits. Essa quantidade de erros debits, para uma

dada ocorrência de falha de decodificação, pode variar significativamente ao longo das iterações

intermediárias do decodificador BP [93].

Na região de patamar de erros dos códigos LDPC, na qual esses códigos exibem uma súbita

saturação na taxa BER e na taxa WER, os erros debitssão causados principalmente por conjuntos de

armadilhas [25]. Um conjunto de armadilhas TS(ω, ν) contêmω nós de variável que induzem um

subgrafo comν nós de verificação de paridade de grau ímpar. Nesse caso, concorrem três tipos de

eventos de erros ao longo das iterações intermediárias do decodificador BP [37], [14]: (1) Eventos

de erros instáveis, os quais mudam dinamicamente de iteração a iteração e os valores deω e ν

são elevados; (2) Conjuntos de armadilhas estáveis, para osquaisω e ν são tipicamente baixos e

(3) Conjuntos de armadilhas oscilantes, os quais variam periodicamente com o número de iterações

do decodificador. A Figura 6.31 mostra o efeito de cada um desses eventos sobre o número de erros
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debitsao longo das iterações intermediárias do decodificador BP.
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Figura 6.31: Padrões de erros dos códigos LDPC em função das iterações do decodificador min-sum BP.

Uma grande gama de pesquisas têm sido realizada com o intuitode projetar decodificadores que

mitiguem os erros causados por conjuntos de armadilhas. Em [92], a mensagem obtida na itera-

ção anterior é adicionada à mensagem obtida na iteração atual, caso tenham sinais diferentes. Essa

modificação auxilia na redução das oscilações do número de erros debits causadas pelos ciclos nos

grafos de Tanner de códigos LDPC de pequeno e médio comprimentos. Em [93], uma modificação

no decodificador BP, baseada no rastreamento do número de equações de verificação de paridade

não atendidas durante as iterações intermediárias, possibilita a redução do BER para altos valores

de SNR. Em [37], é proposto um decodificador bi-modal baseadoem pós-processamento com de-

codificação iterativa de apagamentos que é ativada somente quando o peso da síndrome dos eventos

de erros estiver contido em um conjunto de pesos de síndromesde conjuntos de armadilhas pré-

selecionados. Em [94], é proposto um decodificador de dois estágios tratando de diferentes tipos

de conjuntos de armadilhas. O primeiro estágio opera sobre os conjuntos de armadilhas oscilantes

enquanto o segundo lida com os conjuntos de armadilhas elementares.

O sistema DH proposto nesta tese é utilizado para mitigar os efeitos de eventos de erros cau-

sados por conjuntos de armadilhas e, a exemplo do que é proposto em [37], é um decodificador

bi-modal baseado em pós-processamento com correção de apagamentos, com algumas diferenças,

uma delas é que atua sempre que houver a falha da decodificaçãomin-sumBP. Como foi descrito no

Capítulo 5, os apagamentos são gerados por um canal BEC [40] artificialmente criado e que se baseia

nas informações de confiabilidade dos dígitos, geradas ao fimda última iteração da decodificação de

erros do tipomin-sumBP. O número de apagamentos gerados por esse canal é fixo e predeterminado,
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sendo denotado porX . Idealmente, todos os erros de bits remanescentes naN -upla resultante da

decodificaçãomin-sumBP sem sucesso devem estar inclusos dentre asX coordenadas selecionadas.

Isso é mais provável de ocorrer quando o valorX aumenta ou quando a cardinalidade do padrão

de erros remanescentes é baixa. O aumento do valor deX em muitos casos pode não ser uma boa

solução, em razão, principalmente, do surgimento de conjuntos de parada [25] que impede o sucesso

da decodificação iterativa de apagamentos. Por outro lado, caso o código LDPC seja caracterizado

por eventos de erros do tipo conjuntos de armadilhas oscilantes em algumas iterações intermediá-

rias do decodificadormin-sumBP, é possível que existam padrões de erros com baixa cardinalidade.

Pode-se, nesses casos, utilizar essa característica para maximizar o desempenho do sistema DH.

6.5.2 ANÁLISE DE EVENTOS DE ERROS DOSCÓDIGOS LDPC DO PADRÃO IEEE802.11N

Simulações de computador são efetuadas para alguns códigosLDPC do padrão IEEE802.11n

com o intuito de extrair um número médio de erros debits ao longo das iterações intermediárias do

decodificadormin-sumBP e, dessa forma, identificar quais os tipos de eventos de erros que concor-

rem mais fortemente para a falha de decodificação. O procedimento usado é assim descrito:

Sejaβi o número de erros presentes naN -upla estimada nai-ésima iteração em uma decodifi-

caçãomin-sumBP, parai ≤ IBP. Em caso de falha da decodificaçãomin-sumBP, então é gerado

xm = {β1,m, β2,m, . . . , βIBP,m} que corresponde àm-ésima sequência amostrada cujas coordena-

das correspondem ao número de erros presentes em cada iteração. As coordenadas da sequência

xm são então normalizadas pelo maior valor de seus elementos, denotado porǫm, dando origem à

sequência normalizadãxm = {β̃1,m, β̃2,m, . . . , β̃IBP,m}. Extraindo a média aritmética de todas as

m sequências normalizadasx̃m resulta na sequênciaγ = {γ1, γ2, . . . , γIBP}, cuja i-ésima coorde-

nada (correspondendo ài-ésima iteração do decodificadormin-sumBP) é expressa por

γi =

∑M
m=1 β̃i,m

M
, (6.2)

em queM denota o número máximo de sequências amostradas consideradas na análise.

A sequênciaγ estabelece o comportamento médio da decodificaçãomin-sumBP com respeito ao

incremento ou decremento da quantidade de erros ao longo dasiterações.

6.5.3 IMPACTO DE CONJUNTOS DE ARMADILHAS OSCILANTES SOBRE O SISTEMA

DH

A análise dos tipos de eventos de erros é executada sobre os códigos LDPC (648, 324),

LDPC (648, 432), LDPC (1296, 648), LDPC (1296, 864), LDPC (1944, 972) e LDPC (1944, 1296)
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do padrão IEEE802.11n, considerando-seM > 500 N -uplas resultantes de falha na decodificação

min-sumBP eIBP = 100 iterações. Os resultados dessa análise são mostrados nas Figuras 6.32 a

6.43.
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Análise para o código LDPC(648,324) (SNR=3,1dB)

Figura 6.32: Análise de eventos de erros para o código LDPC (648, 324) paraSNR = 3, 1 dB.
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Figura 6.33: Análise de eventos de erros para o código LDPC (648, 324) paraSNR = 3, 4 dB.
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Figura 6.34: Análise de eventos de erros para o código LDPC (648, 432) paraSNR = 4 dB.

Nessas referidas figuras, o eixo horizontal representa o número das iterações, de1 aIBP, e o eixo

vertical representa a quantidade média normalizada de erros debits em cada iteração do algoritmo

min-sumBP, que é calculado conforme o procedimento descrito anteriormente.

Considerações sobre os resultados:
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Figura 6.35: Análise de eventos de erros para o código LDPC (648, 432) paraSNR = 4, 2 dB.
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Figura 6.36: Análise de eventos de erros para o código LDPC (1296, 648) paraSNR = 2, 4 dB.

⊲ Em todos os casos investigados, predominam as armadilhas deerros oscilantes para um número

baixo de iterações (menor do que50 iterações) e eventos de erros instáveis para um número elevado

de iterações (maior do que50 iterações);

⊲ Para os códigos LDPC analisados, o perfil de eventos de erros se repete para uma larga faixa de

SNR e apenas alguns dos casos analisados estão reproduzidosnas referidas figuras;

⊲ Os perfis de eventos de erros traçados para esses códigos LDPCanalisados independem da sequên-

cia de palavras-código utilizadas na decodificaçãomin-sumBP, seja ela originalmente toda-nula

ou uma palavra-código aleatoriamente gerada.
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Figura 6.37: Análise de eventos de erros para o código LDPC (1296, 648) paraSNR = 2, 5 dB.
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Figura 6.38: Análise de eventos de erros para o código LDPC (1296, 864) paraSNR = 3, 2 dB.
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Figura 6.39: Análise de eventos de erros para o código LDPC (1296, 864) paraSNR = 3, 3 dB.

Quando predominam os eventos decorrentes de conjuntos de armadilhas oscilantes, o número

de erros debits pode alcançar valores relativamente elevados em algumas iterações intermediárias,

que são denotados comopontos de pico. Também é possível, nessa situação, atingir valores rela-

tivamente baixos em algumas iterações intermediárias, quesão denotadas comopontos de vale. A

título de exemplo, observa-se que nas Figuras 6.32 e 6.33, relativas ao comportamento dos eventos

de erros para o código LDPC (648, 324), os pontos de vale, ao longo das100 iterações realizadas

pelo decodificadormin-sumBP, ocorrem em torno das iterações5 e 28, ao passo que ospontos de

picoocorrem em torno das iterações18 e37.
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Figura 6.40: Análise de eventos de erros para o código LDPC (1944, 972) paraSNR = 2, 2 dB.
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Figura 6.41: Análise de eventos de erros para o código LDPC (1944, 972) paraSNR = 2, 3 dB.
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Figura 6.42: Análise de eventos de erros para o código LDPC (1944, 1296) paraSNR = 2, 8 dB.

O comportamento dos eventos de erros para os códigos LDPC do padrão IEEE802.11n inves-

tigados afeta o desempenho do sistema DH, especialmente quando na sua etapa de decodificação

min-sumBP é empregadoIBP < 50 iterações. Para esses casos, como é observado pela análise dos

eventos de erros, há a predominância de conjuntos de armadilhas oscilantes.

Tomando-se, por exemplo, a análise de desempenho para o código LDPC (648, 324), cujas curvas

estão plotadas na Figura 6.14, observa-se que o sistema DH para um ciclo de operação, empregando

uma etapamin-sumBP comIBP = 5 iterações, atinge um desempenho equivalente, em termos da taxa

WER, com uma SNR de cerca de1 dB inferior àquela apresentada na decodificação convencional
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Figura 6.43: Análise de eventos de erros para o código LDPC (1944, 1296) paraSNR = 2, 9 dB.
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min-sumBP comIBP = 5 iterações. Esse mesmo sistema DH para dois ciclos de operação, totali-

zando10 iterações na etapamin-sumBP, atinge o mesmo desempenho de decodificador convencional

min-sumBP comIBP = 20 iterações para uma SNR de cerca de0, 3 dB superior. De forma similar,

a decodificação DH para o código LDPC (648, 432), para dois ciclos de operação e com uma etapa

min-sumBP comIBP = 5 iterações, como mostrado na Figura 6.17, atinge o mesmo desempenho

de um decodificador convencionalmin-sumBP comIBP = 20 iterações para uma SNR de cerca de

0, 1 dB superior. Em ambos os casos, com base na análise de eventosde erros, esse número de

iterações adotado para a etapamin-sumBP do sistema DH (5 iterações), conforme mostrado nas

Figuras 6.32, 6.33, 6.34 e 6.35, corresponde a umponto de valeem que são mais prováveis os pa-

drões de erros com menor cardinalidade.

Por outro lado, os desempenhos obtidos para os códigos LDPC (648, 324) e LDPC (648, 432) em

decodificação DH, empregando uma etapamin-sumBP comIBP = 12 iterações, são bem distintos,

como mostrado nas Figuras 6.15 e 6.18, respectivamente. Para o código LDPC (648, 324), o desem-

penho do sistema DH para dois ciclos de operação é equivalente ao do decodificador convencional

min-sumBP comIBP = 50 iterações, enquanto para o código LDPC (648, 432), o desempenho do

sistema DH para dois ciclos é cerca0, 15 dB inferior. Para o código LDPC (648, 324), esse número

de iterações adotado para a etapamin-sumBP do sistema DH (12 iterações) está associada a um

ponto de valeenquanto para o código LDPC (648, 432) é associada a umponto de pico.

Esse comportamento se inverte para as curvas de desempenho para os códigos LDPC (648, 324)

e LDPC (648, 432) em decodificação DH, empregando uma etapamin-sumBP comIBP = 20 ite-

rações, como mostrado nas Figuras 6.16 e 6.19, respectivamente. Para o código LDPC (648, 432),

o desempenho do sistema DH para dois ciclos de operação é equivalente ao do decodificador con-

vencionalmin-sumBP comIBP = 80 iterações, especialmente para valores altos de SNR, enquanto

para o código LDPC (648, 324), o desempenho do sistema DH para dois ciclos é ligeiramentein-

ferior (< 0, 1 dB). Para o código LDPC (648, 432), esse número de iterações adotado para a etapa

min-sumBP do sistema DH (12 iterações) está associada a umponto de valeenquanto para o código

LDPC (648, 324) é associada a umponto de pico.

Essas mesmas observações são obtidas para os demais códigosLDPC investigados. Para o có-

digo LDPC (1296, 648), o desempenho do sistema DH para dois ciclos de operação, empregando

IBP = 12 iterações no seu estágiomin-sumBP, é equivalente ao decodificador convencionalmin-

sumBP com50 iterações, como mostrado na Figura 6.20, especialmente para valores altos de SNR.

No entanto, quando a etapamin-sumBP empregaIBP = 25 iterações, o desempenho do sistema
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DH é inferior ao de um decodificador convencionalmin-sumBP com200 iterações, como mostra a

Figura 6.6. O número de iterações adotado no primeiro caso para a etapamin-sumBP do sistema

DH, ou seja,IBP = 12 iterações, é associada a umponto de vale, ao passo que no segundo caso, ou

seja,IBP = 25 iterações, é associada a umponto de pico, conforme mostrado nas Figuras 6.36 e 6.37.

Para o código LDPC (1296, 864), o desempenho do sistema DH para dois ciclos de operação,

empregando na sua etapa de decodificaçãomin-sumBP IBP = 12 iterações ouIBP = 25 iterações,

é equivalente ao decodificador convencionalmin-sumBP de referência que emprega um número de

iterações bem mais elevado, como mostram as Figuras 6.21 e 6.8, respectivamente. Em ambos os ca-

sos, os valores para as iterações empregados pela etapamin-sumBP do sistema DH estão associadas

apontos de vale, conforme mostrado nas Figuras 6.38 e 6.39.

6.6 ANÁLISE DA ATUAÇÃO DO SISTEMA DH NA REGIÃO DE PATA -

MAR DE ERROS

Como é destacado neste trabalho de tese, o sistema DH proposto atua prioritariamente e apresenta

um melhor desempenho na região de patamar de erros dos códigos LDPC, que ocorre para altos

valores de SNR. Para ilustrar e sem perda de generalidade, a Figura 6.44 mostra algumas curvas de

desempenho para o código LDPC(1944, 972).
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Figura 6.44: Análise da atuação do sistema DH para o código LDPC (1944, 972).

Observa-se que para baixos valores de SNR (valores menores do que2, 5 dB), o desempenho do

sistema DH, com dois ciclos de operação e empregando uma etapa min-sum BP com

IBP = 12 iterações, perfazendo, para os dois ciclos, um número global de 24 iterações, é infe-

rior ao obtido para o decodificador convencional do tipomin-sumBP utilizando25 iterações, que
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corresponde praticamente ao mesmo número de iterações empregado no sistema DH. Esse fraco

desempenho do sistema DH se deve a dois fatores:

⊲ Quando ocorre falha do primeiro estágio de decodificação de erros do sistema DH, os padrões de

erros remanescentes são de cardinalidade elevada e, portanto, são de difícil detecção, uma vez que

a maior cardinalidade do padrão de erros plenamente detectável é limitada ao valorX ;

⊲ Com a não detecção plena dos padrões de erros remanescentes,a segunda etapa de decodificação

iterativa de apagamentos do sistema DH introduz novos erros, uma vez que a correção dos apaga-

mentos por meio da resolução das equações de verificação de paridade pode ser baseada em dígitos

errados e que não foram detectados.

Por outro lado, para valores mais elevados de SNR, correspondendo à região de patamar de

erros do código LDPC, o desempenho do sistema DH, com dois ciclos de operação e empregando

uma etapamin-sumBP comIBP = 12 iterações, torna-se superior ao obtido para o decodificador

convencional do tipomin-sumBP com um número global de25 iterações e equivalente ao obtido para

o decodificador convencional do tipomin-sumBP que emprega o dobro das iterações empregadas

no sistema DH, ou seja,50 iterações. Para esse caso, o principal fator que concorre namelhora de

desempenho é a redução da cardinalidade dos padrões de errosremanescentes e que, portanto, podem

ser plenamente detectados.



CAPÍTULO 7
CONCLUSÕES

ESte capítulo descreve brevemente as contribuições desta tese e propõe alguns trabalhos para

futuras investigações.

7.1 CONTRIBUIÇÕES DA TESE

Nesta tese, é proposta uma abordagem de decodificação híbrida (DH) que emprega a decodi-

ficação iterativa de apagamentos como pós-processamento [37] em caso de falha do decodificador

iterativo de erros do tipomin-sumBP, possibilitando, de forma indireta, a correção dos errosrema-

nescentes. Por se tratar de uma técnica empregada em canais com RAGB, os apagamentos a serem

processados pelo decodificador iterativo de apagamentos são gerados por um canal BEC [40] criado

artificialmente e que utiliza as informações de confiabilidade dos símbolos, estimadas na última ite-

ração do decodificador de errosmin-sumBP. Essas informações, na forma de valores absolutos de

QLLR [58], são organizadas em ordem crescente e um total deX dígitos naN -upla estimada, as-

sociados ao menores valores, são selecionados para serem apagados. A análise realizada nesta tese,

e corroborada na literatura [83], indica que a maioria dos erros remanescentes de uma decodifica-

çãomin-sumBP sem sucesso apresenta baixo valor de QLLR e, portanto, esses erros têm grande

probabilidade de estarem inclusos nasX coordenadas selecionadas para serem apagadas naN -upla.

Com o intuito de otimizar o desempenho do sistema DH, é realizado preliminarmente um ajuste

sobre o BEC artificial de modo que osX apagamentos introduzidos atendam ao compromisso de

obter o maior percentual possível de detecção dos padrões deerros remanescentes da decodificação

min-sumBP sem sucesso e o maior percentual possível de correção, pelo decodificador iterativo
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de apagamentos, desses padrões contendoX apagamentos. Quanto maior o valor do parâmetroX ,

maior é o percentual de detecção dos padrões de erros remanescentes. Por outro lado, o aumento

da cardinalidade do conjunto de padrões de apagamentos gerados pelo BEC artificial, decorrente

do aumento do valor do parâmetroX , provoca o aparecimento de conjuntos de parada [77], o que

restringe o desempenho do decodificador iterativo de apagamentos. Esse ajuste do parâmetroX é

realizado para cada código LDPC usado e, uma vez determinadoesse valor, ele passa a ser fixo e

independente da SNR do canal com RAGB.

Tipicamente, os valores do parâmetroX determinados para os códigos LDPC do padrão

IEEE802.11n [42] analisados nesta tese, são bem maiores do que a distância mínima do código [38],

[39], dmin, o que possibilita ao sistema DH, por utilizar a decodificação iterativa de apagamentos, se

beneficiar do fato de que os códigos de bloco lineares possuemexcelente capacidade de corrigir uma

grande quantidade de padrões de apagamentos com cardinalidade superior ao limitedmin [43].

É importante ressaltar que esse parâmetroX é limitado à capacidade do BEC,C, que é expressa

porC = 1− ε, em queε representa a probabilidade de apagamento deste canal.

Um ciclo de decodificação DH inclui obrigatoriamente uma passagem pelo decodificadormin-

sumBP e, em caso de falha, uma passagem pelo decodificador iterativo de apagamentos. Esse sis-

tema DH tem característica iterativa podendo ser executadoem atéIDH ciclos de operação, em que

IDH corresponde a um número inteiro positivo. Os resultados obtidos neste trabalho mostram que

o sistema DH se torna mais eficiente quando executado em até dois ciclos de operação, ou seja,

IDH = 2. Acima de dois ciclos de operação, competem os seguintes fatores para a ocorrência de

menores ganhos incrementais no desempenho do sistema DH:

⊲ Os valores estimados de QLLR, mesmo parabits em erro, assumem valores elevados e já não se

consegue detectá-los com eficiência; e

⊲ São introduzidos novos erros pela etapa de decodificação iterativa de apagamentos, devido à pre-

sença, nas equações de verificação de paridade, debits que não foram detectados e corrigidos.

Outrossim, o sistema DH atua prioritariamente na região de patamar de erros [25], [16] dos

códigos LDPC, porquanto:

⊲ Apresenta um melhor desempenho porque, em geral, os erros remanescentes de uma decodificação

min-sumBP sem sucesso fazem parte de conjuntos de armadilhas de pequena cardinalidade [25],

podendo ser mais facilmente detectados ainda que seja adotado um valor baixo paraX .

⊲ Apresenta maior eficiência computacional, uma vez que a quantidade de erros nesta região é sig-
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nificativamente baixa [95] e a inclusão do processo de decodificação iterativa de apagamentos não

implica custo computacional significativo.

Uma vez que esse método se torna eficaz para a região de patamarde erros dos códigos LDPC,

pode ser utilizado como uma alternativa para a codificação concatenada serial [26], que atua na

mesma região, com a vantagem de trabalhar com apenas um únicocódigo (código LDPC), com taxas

maiores e com desempenho e complexidade equivalentes.

Nesta tese, é feita a comparação do sistema DH com um modelo simplificado de codificação

concatenada serial, baseado naquele usado no padrão de TV digital DTMB [27], [28], e os resultados

de desempenho para esses sistemas são bem próximos.

O fato do sistema DH empregar um estágio decodificador de apagamentos torna possível a re-

dução do número máximo de iterações do estágio de decodificação de erros do tipomin-sumBP e,

ainda assim, conseguir um desempenho equivalente àquele que seria obtido por um único decodifica-

dormin-sumBP operando com um número bem maior de iterações. Nesse caso,o tempo de execução

do sistema DH se torna relativamente baixo porque, além de haver a redução do número máximo de

iterações no estágio de decodificaçãomin-sumBP, a etapa de decodificação iterativa de apagamentos

é de baixa complexidade porque emprega principalmente operações simples de lógica OU-exclusivo

na correção dos apagamentos que são rapidamente resolvidas.

Um outro aspecto investigado nesta tese diz respeito ao comportamento da quantidade de erros

de dígitos de uma dadaN -upla em função das iterações intermediárias da decodificaçãomin-sumBP

sem sucesso e o seu impacto sobre o desempenho do sistema DH. Éobservado que, para os códigos

LDPC do padrão IEEE802.11n, a curva gerada dessa análise tem característica oscilatória para um

número baixo de iterações. Portanto, ocorrem pontos, para alguns valores intermediários do número

de iterações, denotados comopontos de vale, em que se atinge a menor quantidade possível de erros.

Dessa maneira, é possível tornar o sistema DH mais eficaz se o estágio de decodificaçãomin-sumBP

operar com um número de iterações que implique umponto de vale. Adicionalmente, como neste

caso é empregado um número baixo de iterações na etapamin-sumBP do sistema DH, o percentual de

detecção de padrões de erros remanescentes da decodificaçãomin-sumBP é maior, como é demons-

trado nesta tese. A combinação desses dois fatores permite que, para o código LDPC(648, 324)

por exemplo, o sistema DH, com apenas um ciclo de operação, tenha um desempenho superior a

1 dB em relação ao do decodificadormin-sumBP, operando com o mesmo número de iterações da

etapa de decodificação de erros do sistema DH. Por outro lado,para um número mais elevado de

iterações na etapa de decodificaçãomin-sumBP, em razão principalmente do baixo percentual de
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detecção dos padrões de erros remanescentes, esse ganho se reduz para0, 1 dB a0, 2 dB.

7.2 SUGESTÕES DE TRABALHOS FUTUROS

A seguir, são apresentadas algumas sugestões para trabalhos futuros que podem ser realizados

com base nos resultados expostos nesta tese.

⊲ Extensão da análise do sistema DH para outros tipos de códigos LDPC;

⊲ Investigar o sistema DH para algoritmos de decodificação comdecisão suave usando método serial

de atualização de mensagens [19]–[23];

⊲ Análise do sistema DH para outros tipos de canais, em especial para canais com

desvanecimento [96];

⊲ Implementação do sistema DH com tecnologiaField Programmable Gate Array(FPGA).
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