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EXTRACTO

En el ano de 1993 un grupo de investigadores franceses asombraron a la comunidad
cientifica con un descubrimiento que marcaria un hito en el mundo de la codifica-
cion. Se trataba de los Turbo Codigos, los cuales demostraron un rendimiento muy
cercano a los limites predichos por Shannon en su teoria matematica de las comu-
nicaciones. Uno de los puntos fuertes en los que se basa su excelente rendimiento
es, entre otros, las largas tramas de bits que se usan para la transmision. Los resul-
tados originales se obtivieron con una secuencia de 64 Kbits, en los que para una
relacion senal a ruido (SNR) de 0,7 dB la tasa de error de bit BER era 10°. Este
fue un paso muy importante, tomado con excepticismo por muchos, pero amplia-
mente demostrado por otros. Se comprobo que a medida que disminuye la longitud
de la trama, la eficiencia de este codigo, es decir, su capacidad para corregir errores,
también lo hace |8, 22, 10, 9]. Dada la tendencia actual de buscar mas y mejores
medios de comunicaciones inalambricas, como es el caso de los Sistemas de Comu-
nicaciones Personales (PCS) que emplean tramas de 192 y 189 bits, por ejemplo, en
los cuales se requiere una buena capacidad de correccion de errores, aiin con una
alta potencia de ruido presente en el canal, es de gran interés para los investigadores
extender el uso de los Turbo codigos para que puedan emplearse en ellos o en otros
sistemas de transmision de tramas cortas |8, 19, 22|. Existen varias propuestas en

este sentido, que presentan enfoques diferentes |8, 22, 10, 19, 31, 20|, pero quedando



todavia camino por recorrer para mejorar su rendimiento. Por lo que en esta tesis
se estudiaran los principales aspectos que inciden en el rendimiento de los Turbo
Codigos y se propondra una alternativa de codificacion eficiente para Sistemas de

Comunicaciones de tramas cortas, empleando estos codigos.
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ABSTRACT

In 1993 a group French researchers astonished the international scientific community
with a discovery that become a landmark in the world of coding theory. It was about
Turbo Codes, which demonstrated a performance very close to the limits predicted
by Shannon in his mathematical theory of communications. One of the strong points
in which their excellent performance yields is, among other, the long frames that are
used for the transmission. The original results were obtained with a 64 Kbits'length
interleaver, and for a signal noise ratio (SNR) of 0,7 dB the bit error rate (BER)
obtained was 107°. This was a very important step, took with scepticisin by many,
but extensively demonstrated by others. It was demonstrated that as the frame's
length decrease, the performance of this code, in other words, its capacity to correct
errors, also decrease |8, 22, 10, 9]. Following the actual trend for seeking more an
better media for wireless communications, like for example Personal Communication
Systems (PPCS) which uses 192 and 189 bits frames, a good error correction capacity
is required. This is also true with a high noise power present in the channel. That’s
why it’s a great interest for the researchers to extend the use of turbo codes in
those Personal Communication Systems or in other short frame transmission systemns
|8, 19, 22|. There are several approaches in this sense, with different perspectives |8,
22 10, 19, 31, 20|, but remaining way to improve its performance. That’s why in this

thesis we are going to study the principal components which affect the performance
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of the Turbo Codes and we re to propose an efficient coding scheme applied to short

frame transmission systems, using these codes.
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Introduccion

La teoria de los codigos de canal o codigos de correccion de errores, que surgioé a con-
secuencia del trabajo pionero de Shannon en su teoria matematica de la Informacion
[30], ha dado como fruto una gran variedad de codigos que se encuentran presentes,
desde hace mas de cincuenta anos, en casi todos los sistemas de transmision y al-
macenamiento de informacion digital. Los turbo codigos pertenecen a este grupo,
y han despertado un gran interés ya que su performance se acerca, de una manera
nunca antes pensada posible, a los limites teoricos predichos por Shannon. Este, en
[30] establece que se puede lograr una probabilidad de error tan pequena como se
desee, dada una tasa de transmision (cociente entre el nimero de bits de entrada y
el nimero de bits codificados) menor que la capacidad del canal, que es la medida
de la informacion que puede ser transportada por dicho canal.

De esta misma teoria se desprende que la forma de aproximarse a éste limite es
con codigos aleatorios y de gran longitud de bloque. Sin embargo, a medida que la
longitud de bloque se hace mayor, la complejidad del decodificador 6ptimo se vuelve
inmanejable. Es por eso que el reto constante de los teoricos de la codificacion, ha
sido disenar codigos que se desempenen proximos al limite de capacidad y al mismo
tiempo tengan una modesta complejidad de codificacion y decodificacion. Es asi
como en 1993 se descubren los turbo codigos por un grupo de investigadores franceses
[6], que asombraron a la comunidad ciéntifica internacional por haber logrado una
probabilidad de error de bit (BER) de 1072, con tan solo una relacién senal a ruido
(SNR) de 0.7 dB. Este rendimiento fue obtenido con una longitud de bloque de
64 Kbs, una tasa de codigo r = 1/2 y un algoritmo de decodificacion iterativo
sub-6ptimo.

Si embargo, se comprobo que estos resultados solo eran posibles con longitudes
de tramas de varios miles de bits, como la que se menciono en el parrafo anterior. A
medida que disminuye la longitud de la trama, la eficiencia de este c6digo, es decir,
su capacidad para corregir errores, también lo hace |8, 22, 10, 9.

No se puede negar el auge de las comunicaciones inalAmbricas y la aparicion
de nuevos estandares para los sistemas de comunicaciones personales. Ya es una
realidad la telefonia celular de tercera generacion y esta muy proxima a la aparicion
de la cuarta generacion. Asi que, como se ve, existe un gran interés en buscar mas

y mejores medios para las comunicaciones inalambricas. Las personas quieren estar



“conectadas” en todo tiempo y en todo lugar. Dado que estos sistemas utilizan tramas
cortas, en promedio menores a 1,000 bits, existe un gran interés por encontrar codigos
robustos que tengan una buena capacidad de correcciéon de errores, aiin con una alta
potencia de ruido presente en el canal.

Dadas las capacidades de los turbo cédigos, ampliamente demostradas actual-
mente a pesar de haber surgido como un descubrimirnto intuitivo, es de gran interés
para los investigadores extender su uso para poder emplearlos en los sistemas de co-
municaciones personales (PCS), o en sistemas de transmision de datos en las bandas
de V/UHF, o en otros sistemas que también empleen tramas cortas (8, 19, 22|. Ex-
isten varias propuestas en este sentido, con enfoques diversos [8, 22, 10, 19, 31, 20).
Pero sin embargo, todavia se puede mejorar su rendimiento, a medida que se entien-
dan mejor los parametros y las propiedades que influyen en el, quedando todavia
camino por recorrer.

Es asi, como a través de un analisis de los diversos factores que influven en
el desempeno de éstos codigos, llevados al terreno de las tramas cortas, es decir
empleando longitudes de trama menores a los 1,000 bits, se ha podido determinar
en ésta tésis, la mejor configuraciéon para potenciar su rendimiento.

Asimismo, se han analizado dos parametros fundamentales que influyen directa-
mente en la eleccion de los entrelazadores y los codigos constituyentes, éstos ultimos,
considerados los componentes principales de los turbo codigos. Los parametros ana-
lizados son el espectro de distancia y la performance de la decodificacion iterativa,
los cuales se estudian en forma particular, ya que su tratamiento es diferente en cada
uno de los componentes principales mencionados.

Con ésta informacion analizada y comprendida, hasta cierto punto, ya que to-
davia quedan algunas particularidades del desempeno de los turbo codigos por en-
tender, se ha podido recomendar un diseno eficiente de éstos codigos para sistemas
de transmision de tramas cortas. Este diseno se ha obtenido en base a los resulta-
dos de las comparaciones de desempeno de sus diversos componentes. Sin embargo,
todavia queda camino por recorrer para mejorar su desempeno y adaptarlos a los

estandares de los sistemas de comunicaciones de tltima generacion.



Capitulo 1

Sistemas de comunicaciones

Un sistema de comunicaciones tiene la finalidad de transportar informacion de
una parte (Fuente) a otra (Destino). La mayoria de los sistemas de comunicaciones
modernos operan en el dominio digital, es decir, emplean una secuencia de simbolos
de un alfabeto finito para representar la informacion. La transmision de datos en
formato digital ofrece la posibilidad de emplear una gran variedad de técnicas de
procesamiento de senal, que de otra forma no estarian disponibles, incluyendo, por
supuesto, codificacion de correccion de errores. Un modelo de un sistema de comu-
nicaciones es el que se muestra en la Figura 1.1, cuyos bloques constitutivos son
descritos brevemente.

La fuente de informacion genera mensajes que deben ser transmitidos al receptor.
Estos mensajes pueden ser analogicos o digitales, dependiendo del tipo de fuente.
Por ejemplo, la voz transmitida durante una conversacion telefonica es representada
por una senal de tiempo y amplitud continuos generada por un micréfono, que junto
con el parlante constituye una fuente analégica. En un sistema de comunicaciones
digitales, los mensajes emitidos por una fuente analogica son convertidos a una
senal digital, usualmente representada por secuencias de digitos binarios o bits.
Esta operacion es realizada por el codificador de fuente, el cual busca representar el
mensaje de entrada con tan pocos bits como sea posible. Si la fuente de informacion
es digital, la codificacion de fuente no requiere una conversion analogica a digital
(A/D). Sin embargo, la tarca de representar el mensaje con tan pocos bits como sea
posible permanece. Este proceso es llamado compresion de datos, proceso durante
el cual se reduce la redundancia presente en los mensajes de la fuente, o en forma
ideal se prescinde completamente de ella.

El siguiente bloque en el modelo de comunicaciones es el codificador de canal.
Mientras que el codificador de fuente es seleccionado con respecto a una fuente de
informacion particular, el codificador de canal se elige generalmente con respecto al
canal por el cual los mensajes van a ser transmitidos. El propésito del codificador de
canal es darle un formato a los mensajes transmitidos, de tal manera de incrementar
su inmunidad al ruido y a la interferencia introducida por el canal. Esto se realiza

insertando redundancia controlada en el mensaje a ser transmitido, permitiendo al
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Figura 1.1: Diagrama de bloques de un sistema de comunicaciones tipico

receptor detectar y, posiblemente, corregir errores. Los turbo codigos, el tema de
esta tesis, pertenecen a esta clase de codigos, que son codigos de canal.

El canal sirve como un medio de union por el cual los mensajes codificados son
transmitidos. En muchas situaciones practicas, por ejemplo en radio comunicaciones,
el canal es de ondas. Sin embargo, éste no puede ser empleado para transmitir
directamente las secuencias de digitos binarios. Mas bien las secuencias digitales
deben ser convertidas en formas de onda adecuadas a las caracteristicas especificas
del canal, tarea que es efectuada por el modulador. Las ondas de salida del modulador
son afectadas entonces en una forma que depende de las caracteristicas del canal.
Estas ondas danadas son la entrada del demodulador, cuya funcion es la inversa
del modulador, convertir la onda recibida en una secuencia discreta en el tiempo,
idealmente idéntica a la que entré al modulador. Aqui es donde el decodificador
de canal entra en accion; su papel es contrarrestar las perturbaciones inducidas en
el canal, valiéndose de la redundancia introducida por el codificador de canal. La
secuencia estimada aqui es transformada en la salida estimada de la fuente en el
decodificador de fuente, el cual envia este estitnado al destino. Cuando la fuente es
analogica, se debe efectuar una conversion digital/analogica (D/A). En un sistema
bien disenado, el estimado sera una fiel reproduccion de la salida de la fuente, excepto

cuando el canal sea muy ruidoso.



1.1. Modelos de canal

El canal, como se dijo anteriormente, dana las ondas que viajan por el mismo
de una manera que depende de sus caracteristicas. Este dano es producido de dos

maneras:

Definicién 1.1.1 (Atenuaciéon) Causada generalimente por la absorcion de ener-
gia y las multitrayectorias de la senal en el medio de propagacion. En el caso de
comunicaciones satelitales la atenuacion se manifiesta como una pérdida de poten-
cta en la senal transmitida, como funcion de la distancia, conocida como el efecto
de pérdida de espacio libre. En el caso de comunicaciones mdoviles, la atenuacion no
es fija, y depende de la combinacion del movimiento y de las nunerosas reflexiones
de la senal de radio transmaitida, causadas por el ambiente de propagacion entre la
antena transmisora y la receptora. Tales canales de comunicaciones se conocen como

canales de desvanecimmiento por multitrayectoria.

Definicion 1.1.2 (Ruido) Puede tomar diferentes formas. Las fuentes mds co-
munes son el calor en el transreceptor y en el medio de propagacion. El modelo
mds comunmente asumido de ruido es el modelo de ruido aditivo blanco gaussiano

(AGWN, por sus siglas en inglés “Additive white Gaussian noise”

Cuando se estudian y se comparan los codigos de canal es conveniente considerar
al modulador y al demodulador como parte del canal |25]. Si este canal emplea solo
dos simbolos (0 y 1) y realiza detecciones duras en el receptor, se trata de una canal
simétrico binario, como el que se ve en la Figura 1.2. Este es un canal compuesto con
entradas y salidas discretas en el tiempo, caracterizado por las posibles entradas,
conjunto X = {0, 1}, las posibles salidas, conjunto Y = {0, 1}, y las probabilidades
de transicion que relacionan las posibles salidas con las posibles entradas. Si en la
secuencia binaria transmitida, el ruido y otras perturbaciones del canal causan erro-
res estaticamente independientes, con probabilidad promedio p, las probabilidades
de transicion son

PY =0
Py =1

X=1)=PY=1
X=1)=PY =0

X=0)=p
X=0)=1-p

(1.1)

En general estas probabilidades de transicion pueden variar con el tiempo, y
pueden estar también correlacionadas de un tiempo a otro. Ademas, las salidas del
canal no dependen necesariamente de la entrada actual solamente, sino que pueden

depender de entradas previas. En tales casos se dice que el canal tiene memoria. Los



Figura 1.2: Diagrama de transicién de probabilidades en un canal binario simétrico

canales encontrados en sistemas de comunicaciones meéviles son ejemplos de canales
que normalmente deben ser modelados como variantes en el tiempo y con memoria.
Estos efectos surgen de la combinacién del movimiento y de las numerosas reflexiones
de las ondas de radio transmitidas, causadas por el ambiente de propagacién entre
las antenas transmisora y receptora.

Un modelo que se adapta con exactitud a varios sistemas de comunicaciones y que
es el mas comunmente usado, entre otras razones, por su simplicidad y su facilidad de
analisis en diversos contextos, es el canal de ruido blanco aditivo gaussiano (AWGN).
Si bien este modelo no se adapta exactamente al comportamiento de un canal de
comunicaciones méviles, si lo hace para los de comunicaciones por satélite y para los
terrestres en linea de vista. Es por eso que se adoptara este modelo en el desarrollo de
esta tesis, ya que por tratarse de un estudio del funcionamiento de los turbo cédigos
no es conveniente anadir complicaciones al canal que dificulten su comprensién.

Este modelo AGWN es aditivo ya que la salida del canal Y se obtiene anadiendo

a la entrada X la variable aleatoria gaussiana G, asi
Y=X1tG (1.2)

donde G es una variable aleatoria gaussiana con media cero y varianza o%. Para

un simbolo de entrada dado X = z, la salida del canal Y es una variable aleatoria
gaussiana con media z y varianza o2, asi

1 _y-z)?

ply|z) = ———e" 27",

V2mo

donde p(.) denota una funcién densidad de probabilidad de una variable aleatoria.

(1.3)

La porcién blanca del AGWN se refiere a la densidad espectral del ruido, que se
asume tiene el valor constante Ny entre las frecuencias () a +o00. Esto es claramente
una imposibilidad fisica , porque se requeriria que la fuente de ruido tenga enecrgia
infinita; pero esta suposicién brinda buenos resultados cuando se aplica al analisis

de sistemas de comunicaciones de banda limitada.
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Figura 1.3: Medele de cemunicacienes dende el canal, el medulader y el demedulader
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sen reemplazades per un canal de tiempe discrete

Un medele de cemunicacienes simplificade, dende el medulader, demedulader
y canal de endas es reemplazade per un canal de tiempe discrete se muestra en
la Figura 1.3. En este medele se han legrade las simplificacienes reemplazande
la fuente y el cedificader de fuente cen una secuencia de sinbeles binaries. Estes
simbeles sen variables aleaterias independientes e idénticamente distribuidas, cen
igual prebabilidad de ser 0 6 1. Este cerrespende a una situacion ideal en la que al
cedificader de fuente se le ha remevide teda la redundancia presente en la secuencia
de informacion eriginal. El resultade de estas simplificacienes es un medele que es
frecuentemente usade en estudies y cemparacienes de codiges de canal, y es el que

se usara en esta tesis.

1.2. Capacidad de canal

En [30] Shannen intreduje el cencepte de “capacidad del canal” C, que es la
maxima velecidad a la cual la informacion pedria ser transmitida cenfiablemente en
un canal de cemunicacienes dade. Entiéndase entences, que la capacidad del canal
es una medida de la cantidad de informacion que puede ser transpertada entre la
entrada X y la salida Y de un canal. La medida de capacidad esta relacienada cen
la definicion matematica de informacion. La informacion mutua premedie entre X

e Y, esta dada per

XY = Yoz > yp(z,y) leg, p’(’gl')’f; 7 para un canal discrete, (1.4)
’ [ p(z,y)leg, p’(’i—f;f?% para un canal centinue.

dende p(z) y p(y) sen las funcienes de densidad de probabilidad marginales de X
e Y respectivamente y p(x,y) es la funcion densidad de prebabilidad unida de X
e Y. Entences la capacidad del canal se define ceme el valer maxime de /(X,Y),
maximizade sebre la distribucion de entrada p(z), asi

C=max [(X,Y), (1.5)

p(z)

=1



medida en bits por transmision. La importancia de la capacidad de canal C queda
claramente establecida por el “teorema de codificacion para canales continuos y

ruidosos con limitaciones de potencia promedio”. Este establece lo siguiente:

Teorema 1.2.1 (Codificacion para canales ruidosos de Shannon) A cada canal
se le puede asociar una capacidad de canal C, de tal manera que existen cidigos de
control de errores tales que la informacion puede ser transmitida sobre el canal a ve-
locidades menores que C con una probabilidad de error de bit (BER) arbitrariamente

baja.

La demostracion de este teorema esta fuera de los alcances de esta tesis. Sin
embargo, de ella se desprende que para cualquier velocidad de transmision r menor
o igual a la capacidad del canal C, existe un esquema de codificacion de correccion de
errores que logra una muy pequena probabilidad de error, la cual va disminuyendo a
medida que la longitud del bloque n se aproxima a infinito. Contrariamente, si 7 es
mayor que C, ningiin esquema de codificacion puede lograr esta performance. En este
teorema queda sentada la existencia de estos codigos, pero no se da, sin embargo,
ninguna guia para obtener esquemas de codificacion apropiados. La busqueda de
estos esquemas sigue siendo el esfuerzo de estos méas de 50 anos, de ellos se dara un
alcance en el siguiente capitulo.

Para un canal AGWN, la capacidad del canal es,
1 o? : -
C= 5 log, (1 + =5 bits por transmision, (1.6)
o

donde la potencia de entrada al canal esta limitada por E[X?] < 0%y 02 ¢s la
varianza del ruido. En la practica, el canal fisico de tiempo discreto es de banda
limitada. Esto significa, que no es posible incrementar indefinidamente la velocidad
de transmision accesando al canal idefinidamente seguido. Para un canal AWGN
limitado a un ancho de banda de W Hz y una densidad espectral de potencia de

ruido de dos bandas Ny/2, la capacidad es |25|

C =Wlog, (l 4 ! ) (bps), (1.7)

WNo
donde P’ es la potencia transmitida promedio. Asumiendo una perfecta senalizacion

de Nyquist, esta ecuacion se puede también expresar como

C = Wlog, (l + L, ) (bps) (1.8)
No

donde F; es la energia promedio de la senal en cada intervalo de senalizacion de

duracion T = 1/W, I, = PT 6 en forma equivalente f; = P/W. I5,/N, es la

relacion senal a ruido (SNR).



1.3. Medidas de performance

Para un ancho de banda W’ fijo, C" aumenta con un incremento en la potencia de
la senal transmitida. Por otra lado si P’ es fijo, la capacidad se puede incrementar,
aumentando el ancho de banda W. Cuando W — oo, la capacidad del canal se
aproxima a su valor asintotico (capacidad de canal de ancho de banda infinito),
hallado como P

Cge = No log, e. (1.9)

La potencia de entrada al canal se puede expresar como > = Fyry,, donde F es
la energia transmitida por bit de informacion y 7, es la velocidad de informacion
en bits/s. Combinando el teorema de codificacion de canal con la capacidad de
canal de ancho de banda infinito se tiene que 7, < -A—’,)r; log, e, lo que nos lleva a un
requerimiento fundamental para la realizacion de las comunicaciones:

E, 1
J’VO l ()g2 €

=1In2, (1.10)

donde In es el logaritmo natural. De la Ecuacion 1.10 se desprende que no es posible
disenar un sistema de comunicaciones con una probabilidad de error arbitrariamente
baja si F,/Ny < —1,6 dB. Por otro lado, mientras que F,/Ny > —1,6 dB, es posi-
ble en teoria lograr un probabilidad de error arbitrariamente baja, usando cédigos
suficientemente largos.

La Ecuacion 1.10 se trata de un limite inferior de la relacion senal a ruido (SNR)
en términos de la relacion energia por bit con respecto a la densidad espectral de
ruido (Fy/Ng), requerida para lograr una comunicacion libre de error. Sin embargo,
los supuestos asumidos para derivar este limite son demasiado optimistas para la
mayoria de las situaciones practicas. Primeramente el ancho de banda del canal es
limitado. Segundo se permite a la palabra de codigo transmitida ser infinitamente
larga, lo que introduciria un retardo infinito en la transmision. Como es de suponerse
los sistemas de comunicaciones son disenados para transmitir en un tiempo limita-
do. Ademas este limite es derivado asumiendo una entrada continua, sabiendose que
los sistemas de comunicaciones digitales emplean esquemas de modulacion con alfa-
betos finitos. Debido a estas suposiciones la (E,/Ny) requerida es en realidad mayor
que —1,6 dB. Existen otros limites tedricos que dan cotas inferiores mas exactas,
tomando en consideracion algunas de estas suposiciones, como por ejemplo el limite

de paquete esférico |28] y el limite esférico tangencial [17).
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Capitulo 2

Codificacion de canal

Los codigos de correccion de errores o de canal surgen a finales de la década
de 1940 con el trabajo pionero de shannon 30|, Hamming {14] y Golay [13|. En su
Teoria matematica de las comunicaciones Shannon definio los conceptos teoricos de
la codificacion, basado en rigurosas demostraciones matematicas que sentaron las
bases de lo que hoy se conoce como la Teoria de la Informacion. En su trabajo dejo
por sentado que es posible lograr comunicaciones con una muy pequena probabilidad
de error (tan pequena como se desee), si se utiliza algiin esquema de codificacion, con
una velocidad de transmision r menor que la capacidad del canal C'. Sin embargo no
establecio ningin método practico para lograr esta capacidad. Desde entonces se ha
dado un gran esfuerzo por disenar estos codigos que operen lo mas cercano posible
a los limites prodichos por este gran matematico.

Las funciones de codificacion y decodificacion involucran las operaciones arit-
méticas de adicion y multiplicacion modulares realizadas en las palabras de codigo.
Estas operaciones matematicas se realizan de acuerdo a las convenciones del campo
algebraico que tiene como sus elementos los simbolos contenidos en el alfabeto que

se va a usar. Aqui algunas definiciones y ejemplos de estas

Definicion 2.0.1 (Adicion Modular) Se dice que ¢ es el resultado de la adicion

modulo m de los enteros a y b, lo que se escribe como
a + b = ¢ modulo m, (2.1)
st ¢ es el resto positivo de la division por mn de la suma a { b.

Ejemplo 2.0.1 - Adicién Modular

134+ 18 = 11 modulo 20 34+8 = 11 modulo 20
945 = 4 modulo 10 24+4 = 0modulo6
18 +27 = 0 modulod 154+ 100 = 50 modulo 65

Definiciéon 2.0.2 (Multiplicacion Modular) Se dice que ¢ es el resultado de la

multiplicacion modulo m de los enteros a y b, lo que se escribe

a.b = ¢ modulo m, (2.2)



st ¢ es el resto positivo de la division por m de la operacion de multiplicacion entera

a.b.

Ejemplo 2.0.2 - Multiplicacién Modular

11,5 = 15 modulo 20 6,4 = 6 modulo 18
9,7 = 13 modulo 50 2,5 = 0 modulo 10
4,17 = 0 modulo 2 6,5 = 0 modulo 6

Normalmente se se tiene familiaridad con el campo de los niimeros reales o el
campo de los nimeros complejos, que tienen un nimero infinito de elementos. Sin
embargo, los codigos se construyen en campos que tienen un nimero finito de ele-
mentos. Un campo finito con ¢ elementos es generaliente llamado campo de Galois
y se denota por GF(q).

El s simple de los campos de Galois es GF(2). Este puede ser representado por
el conjunto de dos elementos {0, 1} bajo las operaciones de adicion y multiplicacion

binaria estandares, como se muestra a continuacion

+ [0 1 . |o 1
00 1 0jo 0
1{1 0 1{0 1

que son operaciones modulo 2. El grupo multiplicativo dentro de GF(2) es
particularmente simple, consistiendo solamente del tinico elemento identidad mul-
tiplicativa 1. La tabla de multiplicacion incluye el elemento 0 (el cual se encuentra
fuera del grupo multiplicativo) debido a que las dos operaciones del campo son
distributivas.

En forma similar, el campo GF(3) es un conjunto que consiste de los elementos

{0,1,2}. Las tablas de adicion y multiplicacion para GF(3) son

+l0 1 2 o1 2
0o 1 2 0[0 0 0
1{1 20 1[0 1
212 01 2{0 2 1

En general, el campo finito GF(g) solo puede ser construido si ¢ es un nimero
primo o potencia de un primo. Cuando ¢ es primo, la multiplicacion y la adicion se
basan en la aritmética modulo q, ilustrada anteriormente.

Esta breve introduccion a las operaciones aritinéticas que se realizan con los
elementos de las palabras de codigo, es necesaria para entender las caracteristicas y

el funcionamiento de los codigos de bloque que se veran en la siguiente seccion.
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El proposito de la codificacion de canal o de correccion de errores es hacer los
mensajes transmitidos lo menos suceptibles al ruido introducido por el canal. Esto se
logra anadiendo redundancia estructurada a la secuencia transmitida, y consecuente-
mente incrementando el nimero de bits a transmitir. Existen dos clases basicas de
codigos usados para anadir esta redundancia: cddigos de bloque y cddigos convolu-
cionales. Es necesario precisar, asimismo, que los turbo cédigos comparten muchos
de los conceptos y de la terminologia empleada por ambos esquemas de codificacion,
por lo que es necesario realizar una breve descripcion de estos antes de entrar al

tema de los turbo codigos.

2.1. Coddigos de bloque

Al mismo tiempo que Shannon definia los limites teoricos de la comunicacion
confiable, Hamming |14] y Golay [13] estaban desarrollando los primeros esquemas
practicos de codigos correctores de errores. Su trabajo dié nacimiento a una flore-
ciente rama de la matematica aplicada conocida como Teoria de la Codificacion.
Normalmente se le atribuye a Richard Hamming haber descubierto el primer codigo
corrector de errores en 1948 |14], el cual lleva hoy su nombre. A éste se sumaron
los codigos Golay, Reed-Muller, ciclicos, también conocidos como CRC (codigos de
redundancia ciclica), BCH y Reed Solomon.

Un codigo de bloque C' consiste en un conjunto de T vectores de longitud fi-
ja C;,i = 0,...,T — 1, llamados palabras de codigo, cada uno de la forma C =
(o, €1y - - -, Cno1), que toma valores de un campo de Galois de ¢ elementos, denotado
por GF(q). Se dice entonces que el codigo C es g-ario. Cuando el alfabeto consiste
de dos elementos, () y 1, se trata de un codigo binario y los elementos de cualquier
palabra de codigo se llaman bits. La longitud de una palabra de codigo es el niimero
de elementos en el vector y se denota por n. Existen entonces, ¢" posibles palabras
de codigo en un bloque de longitud n. De éstas ¢™ palabras de codigo se seleccionan
T = ¢* palabras de codigo, siendo (k < n), para formar el codigo C.

Si los simbolos en el tren de datos a codificar toman valores de GF(¢), entonces la
coleccion de todos los posibles mensajes X = (Xg, X, ..., Xx_1) forman un espacio
vectorial sobre GF(¢). Se puede ver entonces que, como se menciono anteriormente,
existen ¢* posibles vectores de informacion. Asi también la coleccion de todas las
posibles palabras de codigo forman un espacio vectorial sobre GF(¢) que contiene

q" vectores. Existen entonces (¢" — T') patrones que no estan asociados con bloques



de datos y no son, por tanto, palabras de codigo validas. Se puede decir entonces
que el codigo C tiene redundancia si n > k. La redundancia R se expresa en forma

logaritmica como

R=mn—log,T. (2.3)

Si T = ¢*, entonces R esta dada simplemente por la diferencia R = (n — k).

2.1.1. Codificacién de Cdédigos de Bloque

El proceso de codificacion consiste en partir el tren de datos de entrada en
bloques de k simmbolos de informacion llamados mensajes, y entonces realizar un

mapeo uno-a-uno de cada mensaje

Xm = [ Tl Tm2 - Tk ]

en una palabra de codigo

C"l = [ Cnl GCn2 - Cmn ]

de n simbolos. Se referira al codigo de bloque resultante C, como un codigo (n, k),
y el factor k/n = r se define como la tasa del codigo.
En este estudio se restringira nuestra atencion a codigos lineales, los cuales tienen

un proceso de codificacion que puede ser descrito por la multiplicacion de matrices
Cm — XmG: (24)

donde la multiplicacion de matrices es en el campo GF(q) y G es la matriz generadora

k x n, que es de la forma

— g g11 Z12 *** Bin
=R = g21 B22 - Eon
G = & ; (2.5)
L = | Bk1 Bk2 0 Bkn

Notese que cualquier palabra de codigo es sinplemente la combinacion lineal de

los vectores {g;} de G, asi
Cm = Tm81 f L2882 f3isi Tmnk8k (26)

Los codigos lineales poseen la propiedad que la suma (sobre GF(q)) de dos

palabras de codigo es también una palabra de codigo, y asi todos los codigos lineales
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de blogue deben contener necesariamente la palabra de codigo con todos ceros,

denominada 0. Sin perder la generalidad, se asume gque Cy = 0.

Definicién 2.1.1 (Distancia de Hamming) Se representa por d,j, donde i # j,
es el nidmero de elementos o posiciones correspondientes en las que difieren dos
palabras de codigo. En el caso binario puede ser hallada tomando la suma modulo 2

de dos palabras de codigo y contando el niimero de unos en el resultado.

Definicién 2.1.2 (Distancia minima) La distancia minima dy, de un cédigo es

la menor de las distancias de Hamming entre cualesquiera dos palabras de ciodigo

i = Mindy;.
i#]

—_—
to
=)

S—

1 cOdigo con distancia minima d,,,;,, es capaz de corregir todas las palabras de
Un codigo con distancia minima d,,,;, es capaz de corregir todas las palabras d

codigo con t o menos errores, donde

d’mm uasi )

t = :
2

donde [.] denota el operador floor!.

Definicién 2.1.3 (Peso de Hamming) De una palabra de cédigo, w;, es la dis-

tancia de Hamming entre ella misma y la palabra de cidigo todos ceros
w; = djp. (2.9)

El peso de Hamming se puede determinar simplemente contando el nimero de
elementos no cero en una palabra de codigo. Para codigos lineales, la distancia
minima es el menor peso de Hamming de todas las palabras de codigo, excepto la
palabra de codigo todos ceros

dyin = min{w; }. (2.10)

1>0)

2.1.2. Coddigos Ciclicos

Un cddigo ciclico es un subconjunto de la clase de los codigos lineales, en el que ca-
da corrimiento ciclico de una palabra de codigo produce una palabra de codigo valida.
Esto es, C es ciclico si para cada palabra de codigo C = (¢,,_1,¢_n, -, ¢1,¢4) € €

existe también una palabra de codigo C' = (¢—9, ¢ s, - -+, co, 1) € C. Esto puede

'Este operador es usado para tomar el valor del resultado y los menores

I4



P 1 P

Figura 2.1: Codificador ciclico para g(p) = p? + p + 1

ser generalizado en que cada corrimiento ciclico de C, es una palabra de codigo. La

matriz generadora de un codigo ciclico puede ser expresada de la forma

go 91 - QOn-k 0 rr 0
0 90 91 -+ Gk -+ O
c=| . 77 A P (2.11)
0 - 0 g @ Guk

Ademnéas de su representacion matricial un codigo ciclico puede ser especificado en
forma compacta por polinomios. La palabra de codigo C = [¢,_1¢,-2 . . . €1¢0) puede
ser expresada como un cddigo polinémico C(p) de grado € n—1, de la forma C(p) =
en—1p" 4 eop™ 2 + ...+ a1p + . El polinomio generador de un codigo ciclico

"4 ...+ gip+ 1. Asimismo, el mensaje puede ser

(n, k) es g(p) = p"~* 4 guoxrp" ™
i : linéma )'¢ _ k=1 k=2 N
expresado como un mensaje polindmico X(p) = Tp_1p" + Tk_op" "+ .. .+ xp+ 20,
donde [xk_lxk_g...xlzo] representan los k bits de informacion. La operacion de
codificacion viene a ser entonces la multiplicacion polinomica C(p) = X (p)g(p). La
multiplicacion de polinomios es equivalente a la convolucion de los coeficientes del

polinomio, y entonces la operacion de codificacion puede ser expresada como

n—k
C = Ti ;g5 (2.12)

j=9
La convolucion de secuencias de valor discreto puede ser implementada por una
red lineal de registros de desplazamiento, y asi el codificador para codigos ciclicos
es extremadamnente siinple. Un ejemplo de un codificador ciclico que usa registros

de desplazamiento lineales se muestra en la Figura 2.1 para el polinomio generador

gp)=p*+p+ 1L



2.1.3. Cobdigos sistematicos

Se dice que un codigo es sistemdtico si el mensaje X,, esta contenido en la
palabra de codigo C,,. La matriz generadora de un codigo sistematico (n, k) puede

ser particionada como

i 1 00 -+« Olpu M2 - Pin—k |
O 1 0 <+ Ofpar P2 " Pon—k
G- [nfp| | O ey
0 0 0 <« 1|pr1r Pr2 - Prn—k

donde I es la matriz identidad & x k£ y P es una matriz £ x (n — k). La matriz

comprobadora de paridad asociada con un codigo sistematico es

H:[P"'

, ] , (2.14)

donde PT es la traspuesta de P. La matriz comprobadora de paridad brinda una
manera eficiente de computar la distancia minima, que es el menor nimero de column-
nas en H que suman cero.

Dado que cualquier palabra de codigo del codigo (n, k) es ortogonal a cada fila

de la matriz H |25], se tiene

C..H” =0, (2.15)

donde 0 es un vector fila con n — k elementos todos ceros, y C,, es una palabra de
codigo del codigo (n, k). Ya que la Ecuacion 2.15 se cumple para cada palabra de

codigo del codigo (n, k), también se tiene que
GH" =0, (2.16)

donde 0 es ahora una matriz k x (n — k) con todos sus elementos ceros.
Aprovechando la propiedad de la Ecuacion 2.15, y definiendo a la palabra de
codigo recibida a la salida del demodulador como Y, se puede afirmar que para tener
una comunicacion sin error se debe cumplir que YH” = 0. Pero Y dificilmente es
igual a C,,, ya que el canal afecta a la palabra de codigo, anadiéndole, un vector de

error binario e. Entonces Y puede ser expresado como
Y=C,te (2.17)
Es asi como el producto YH” nos lleva a
YH" = (Cm +e)H"
— CmH"  eH"
— eH" =8 (2.18)



donde S es un vector de dimension (n—k) que se conoce como el sindrome del patron
de error. Los componentes de S son cero cuando los elementos de Y corresponden
a los de una palabra de codigo valida, y son no cero cuando no corresponden. Es
posible, entonces asociar a cada sindrome un patron de error, el mas probable, de tal
manera que la decodificacion consiste en, una vez calculado el sindrome S, verificar
el patron de error € asociado mas aparente, y restarlo de la palabra recibida Y. Dado
que con codigos binarios la sustraccion modulo 2 es idéntica a la adicion médulo 2,

esta operacion se puede expresar como
Ch.=Ydé, (2.19)
El siguiente es un ejemplo de codificacion y decodificacion de un codigo lineal

sistematico de bloque (7,4).

Ejemplo 2.1.1 — Cédigo de bloque (7,4)

1 00 0|1 01

01 00[1 11
G- :[14‘1)} (2.20)
0010110

000 1[0 11

Una palabra de codigo tipica se expresaria de la forma
Cm = [ Imi Tm2 Tm3 Tma Cms Cm6 Cm7 ]

donde los {z,,;} representan los cuatro bits de informacion y los {c,,;} representan

los tres bits comprobadores de paridad, dados por

Cins = Ty f Tn2 + T1n3
Cine = T2 -+ Ty i Tna (221)

Cin? = Tl + T2 + Tong

De acuerdo a la Ecuacion 2.14 se tiene para este codigo sistematico (7,4), que la

matriz H es de la forma



El producto C,,H" lleva a estas tres ecuaciones

Tl + Tono + T3 + Cins = 0
T2 t I3 + Zing + Cine — 0 (223)

Tl t Iin2 b Zing t Cn7 — 0

Empleando la Ecuacion 2.18 se construye la tabla de sindromes para el codigo

(7,4), como se muestra a continuacion

Sindrome Patron de error(e)
000 0000000
001 0000001
010 0000010
100 0000100
011 0001000
110 0010000
111 0100000
101 1000000

Cuadro 2.1: Tabla de sindromes para el codigo (7,4)

Suponiendo que se recibe la palabraY =[1 0 1 1 0 0 1 |, se desea saber
si existe algin error, y de ser asi, corregirlo.

El procedimiento para la decodificacion se inicia hallando el sindrome S para la
palabra recibida. De la Ecuacion 2.18 se tiene que el sindrome es S=[0 0 1]y
de la Tabla 2.1 se obtiene que el patron de error que le corresponde a esta palabra
esé=[0 0 0 0 0 0 1] Entoces aplicando la Ecuacion 2.19 para obtener la

palabra de codigo, se tiene que

Chn =[1011001] +[0000001]
= [1 01 1000]

El Ejemplo 2.1.1 corresponde a un codigo Hamming?, que tiene una d,,;, = 3
(esto se puede comprobar contando el niinero de columnas en H que suman cero),
por lo que segiin la Ecuacion 2.8, puede corregir un sé6lo error.

Cualquier codigo puede ser hecho sistematico sin modificar su distancia minima
por medio de operaciones de filas en G. Los cédigos ciclicos pueden hacerse sis-

tematicos multiplicando el mensaje polinémico X (p) por p,_x y calculando el resto

2Estos c6digos llevan el nombre de su descubridor y tienen la propiedad que (n,k) = (2™
1,2™ — 1 —m), donde m es cualquier entero positivo. En este caso m — 3
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Figura 2.2: Codificador ciclico sistematico para g(p) = p* +p + 1

©
©

7(p) de la division polinomica p"~* X (p)/g(p). La operacion de codificacion se vuelve
entonces C(p) = p"~*X (p) — r(p) |35]. El resto de la division polinémica puede en-
contrarse empleando una red de registros de desplazamiento con realimentacion, tal
como el mostrado en la Figura 2.2. Los dos interruptores se encuentran en la posi-
cion arriba para las k primeras salidas ¢, ¢y, - - -, ck—1, llamados los bits sistemdticos.
Los interruptores se encuentran en la posicion baja para los iltimos n — k salidas

Ck,***,Cn_1, llamados los bits de paridad.

2.1.4. Cédigos BCH y Reed Solomon

Una importante subclase de los codigos ciclicos fue descubierta casi simultanea-
mente por Hoequenghem en 1959 |16] y por el equipo de Bose y Ray-Chaudhuri
en 1960 |5, 4|. Estos codigos son conocidos como codigos BCH, por las iniciales de
sus descubridores, y tienen una longitud n» = gm — 1, donde m es un parametro
de disenio de valor entero. El niimero de errores que el codigo BCH binario (¢ = 2)
puede corregir esta acotado por ¢t < (2m — 1)/2. Los codigos BCH fueron extendi-
dos para el caso no binario (¢ > 2) por Reed y Solomon en 1960 |27]. Los codigos
Reed Solomon (RS) constituyeron un gran avance, ya que por su naturaleza no bina-
ria permiten la proteccion contra rafagas de errores3. Sin embargo, no fue hasta que
Berlekamp introdujo un eficiente algoritmo de decodificacion en 1967 que los codigos
RS comenzaron a encontrar aplicaciones practicas. Desde entonces los codigos RS
han encontrado varias aplicaciones en sistemas tales como Reproductoras de Discos

Compactos (CD), reproductoras de Discos Versitiles Digitales (DVD) y el estandar
CDPD (Cellular Digital Packet Data).

3Un error en rafaga es aquel que afecta a un grupo de bits contiguos en una trama.
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2.2. (Cobdigos Convolucionales

En el proceso de codificacion, los codigos de bloque segmentan la informacion
en bloques de longitud £ y los mapean en palabras de codigo de longitud n. Ambas
longitudes k£ y n son fijas. Esto hace que la palabra de codigo deba ser recibida
completamente para poder decodificarla. Esto puede producir retardos excesiva-
mente grandes cuando la longitud de bloque es larga, lo que resulta intolerable para
algunos sistemas. Ademas, los codigos de bloque requieren una sincronizacion de
marco muy precisa?. Otro inconveniente es que la mayoria de los decodificadores
algebraicos para codigos de bloque trabajan con decisiones “duras”, en vez de salidas
no cuantificadas o “suaves” del demodulador. Con decodificacion de “decision dura”,
tipica para codigos de bloque, la salida del canal se toma como binaria, mientras que
con decodificacion de “decision suave” la salida del canal es un valor continuo. Sin
embargo, para lograr las cotas de performance predichas por Shannon se requiere
que la salida del canal sea de valor continuo, es decir, “suave”®.

Los inconvenientes encontrados en los codigos de bloque pueden ser eliminados
siguiendo un camino diferente en la codificacion. Este camino fue trazado por Elias en
1955 [11], con la introduccion de los cddigos convolucionales. En lugar de segmentar
los datos en distintos bloques, los codificadores convolucionales anaden redundancia
a un tren continuo de bits de entrada usando un registro de desplazamiento lineal.

Cada conjunto de n bits de salida es una combinacion lineal del conjunto de k
bits de entrada y de los m bits que se encuentran en el registro de desplazamiento.
El nimero total de bits de los que cada salida depende se conoce como la longitud
de contencion y se denota como K.. La tasa del codificador convolucional r es el
niamero de bits de datos k£ tomados por el codificador en un intervalo de codificacion,
dividido por el nimero de bits de codigo n de salida durante el mismo intervalo. Asi
como los datos son continuamente codificados, pueden ser también continuamente
decodificados con s6lo la latencia nominal. Ademaés los algoritmos de decodificacion
pueden hacer uso de la informacion de decision suave del demodulador.

El primer algoritmo practico de decodificacion fue el decodificador secuencial
de Wozencraft y Reiffen en 1961, el cual fue luego modificado en 1963 por Fano
y por Jelinek en 1969. Mientras que el trabajo de Fano y Jelinek representaba un

avance en el algoritmo de decodificacion, no fue sino hasta la introducciéon del algo-

*La sincronizacién de marco implica que el decodificador sabe cual es el primer simbolo en un
palabra de c6digo o marco recibido

SUsando “decisiones suaves”, en lugar de “duras”
en 2.5 dB para c6digos de tasa 1/2

, la eficiencia en potencia pucde ser mejorada
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Figura 2.3: Codificador convolucional de tasa r = 1/2 con longitud de contencion
K.=3

ritmo de Viterbi en 1967 que una solucion 6ptima se hizo realidad (en un sentido de
maximum likelihood). Después del desarrollo del Algoritmo de Viterbi, la codifica-
cion convolucional comenzoé a experimentar una extensiva aplicacion en los sistemas
de comunicaciones. La longitud de contencion K. = 7 (Codigos convolucionales de
Odenwalder), que opera a tasas de r = 1/3 y r = 1/2, se ha vuelto un estandar para
aplicaciones de comunicaciones en satélites comerciales. Los Caodigos convolucionales
fueron usados para muchas sondas espaciales como el Voyager y el Pioneer. Todos
los estandares de celulares digitales de segunda generacion incorporan codificacion
convolucional; GSM emplea un codigo convolucional con K, = 5, r = 1/2, USDC
emplea un codigo convolucional con K, = 6, r = 1/2, y IS-95 emplea un codigo con-
volucional con K. =9, 7 = 1/2 para la senal de bajada y r = 1/3 para la de subida.
Globalstar también usa un codigo convolucional con K, =9, r = 1/2, mientras que
Iridium emplea un codigo convolucional con K. = 7, r = 3/4. Ademas todos los
estandares de tercera generacion incorporan codificacion convolucional para algunos

modos de operacion.

2.2.1. Codificacion de Cdédigos Convolucionales

Para tener una idea de como se realiza el proceso de codificacion y definir algunos

conceptos basicos de los codigos convolucionales vease el siguiente ejemplo

Ejemplo 2.2.1 - Cédigo convolucional (2,1,3)
En la Figura 2.3 se muestra un codificador convolucional lineal tipico de tasa k/n =
1/2 (salen dos bits del codificador por cada bit de entrada) y de longitud de con-

tencion K. = 3. La longitud de contencion K. del codificador se define mas comiin-

s)l
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mente ceme el maxime nimere de bits en un sele tren de salida que puede ser

afectades per cualquier bit de entrada
K. =1+ max M, (2.24)

dende A es la lengitud del registre de desplazamiente aseciade cen la entrada s.
Notese que este cedificader censiste de m = 2 elementes de memeria en el registro
de desplazamiente, cen n. = 2 sumaderes module 2 y un multiplexer para serializar
las salidas del cedificader. Este codige es ne recursive® y ne sistemaétice, y puede
ser descrite per vecteres cenecides ceme secuencias generaderas, e simplemente
generaderes. La secuencia generadera es la respuesta impulse de la respectiva salida

del cedificader al aplicarsele un 1 seguide de un tren de 0’s. Para este case sen

0

g=[111]
g'=[1 0 1] (2.25)

dende cada 1 en la iésima pesicion del vecter indica que el cerrespendiente estade
en el registro de desplazamiente esta cenectade al sumader module 2 y un 0 indica
que ne existe cenexion. También se pueden representar estes vecteres en forma
pelinomica, ceme ¢ =p?2 + p+ 1y ¢/ = p? + 1, @ en forma ectal (7,5)s.
Supeniende que se desea cedificar la secuencia x = [ 1 0 1 |. Inicialmente se
asume que el registro de desplazamiente esta en el estade tedes ceros. Luege del
ingrese del primer bit (1), la salida es 11. Tras el ingrese del segunde bit (0), la
secuencia de salida es 10. Finalmente para el tercer bit (1), la salida cerrespendiente

es 00. Per le tante la secuencia de salidaesc=[1 1 1 0 0 0]

En forma general el precese de cedificacion es el siguiente: el mensaje de entrada
x es primeramente dividide en k entradas xP = (z,, T4k, Tpyok, ), dende p €
(0,---,k —1). Las k entradas pasan a través de un cedificader cenvelucienal, que
preduce n salidas, €@ ¢ € (0,---,n—1) . Cen cada nueve valer de ingrese al registre
de desplazamiente, les valeres de les elementes de memeria sen cerrides una pesicion
y sumades en un sumader module 2 de acuerde en un forma que es determinada
per la secuencia generadera. Las salidas sen multiplexadas para formar la palabra
de codige ¢ = (cg'), e ,c(()"_l), (:(10), . ,(:(l"_l), ).

Mientras que les codiges ciclices pueden ser especificades cempletamente per un

simple pelinemie generader g(p), les codiges cenvelucienales deben ser especifica-

des per un cenjunte de n x k pelinemies generaderes ¢'*9(p). El cedificader tiene

6No recursivo significa que sus generadores no tienen realimentacién. Este concepto serd expli-
cado con mayor detalle en la subseccién 2.2.5
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k registros de desplazamiento, uno para cada salida. La longitud del registro de des-
plazamiento asociado con la entrada s se denota como M,, y la memoria total en el

codificador es
M.=) m,. (2.26)

La codificacion procede primero convolucionando los coeficientes de cada gene-

rador polinémico con la entrada correspondiente:
M,
ot =Y gl g9, (2.27)
j=0

El tren de salida c@ es entonces formado por

k—1

c@) = Z c®9), (2.28)

s=0

Este estudio estara abocado a los codigos convolucionales con solo un tren de bits
de entrada k = 1 y tasa r = 1/n. Cuando se consideran codigos convolucionales de
tasa 1/n, el superindice s del polinomio generador ¢!*% es siempre cero y usualmente

se omite.

2.2.2. Representacion de Cdédigos convolucionales

Una forma de ver los codificadores convolucionales es como maquinas de estado
finito, representados por diagramas de estado, graficos y diagramas de trellis. La
representacion de los codificadores convolucionales como maquinas finitas es esencial
para comprender los algoritmos de decodificacion que se veran mas adelante.

El estado de un codificador convolucional es determinado por el contenido de
sus registros de desplazamiento. Para un codificador convolucional de tasa r = 1/n
con memoria M., existen 2™ estados internos posibles. Una vez que el codificador
recibe un nuevo bit de entrada, realiza una transicion a uno de dos posibles estados,
dependiendo si el bit de entrada es un 1 o un 0. Cuando el codificador realiza una
transicion de un estado a otro, se obtiene como salida una secuencia particular de
n bits.

La operacion de un codificador convolucional puede ser especificada sin an-
bigiiedad por un diagrama de estado. Los diagramas de estado consisten de un
conjunto de nodos S;,j € (0,---, 2Me _ 1), correspondiendo a los posibles estados
internos del codificador. Los nodos se conectan por ramas que estan rotuladas con la

notacion z/c que especifica el bit de entrada z requerido para hacer la transicion y
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Figura 2.4: Diagrama de Estado para el codigo convolucional del ejemplo

el correspondiente bit ¢ = (¢{?, ... =) que son las salidas durante la transicion
de estado. Un ejemplo de diagrama de estado para el codificador de la Figura 2.3 se
muestra en la Figura 2.4.

El diagrama de estado puede ser expandido a un diagrama de trellis, el cual
muestra explicitamente el paso del tiempo. Los nodos en un diagrama de trellis
corresponden no solo a un estado en particular, sino también a un instante discreto
de tiempo. Los nodos son rotulados Sj;, donde j es el estado e ¢ es el indice de
tiempo. Las ramas conectan los nodos del tiempo 2 con nodos del tiempo ¢z + 1. Un
ejemplo de diagrama de trellis se muestra en la Figura 2.5.

Para los codigos convolucionales, cada palabra de codigo se asocia con una tnica
ruta a traves del trellis. Esta ruta se conoce como una secuencia de estado y se denota
s = (So," - -,51). Una ruta completa comienza en el estado so = Sp y termina en el
estado s;, = Sp 1. Hay una correspondencia uno a uno entre cada ruta s, la palabra
de codigo c asociada con la ruta, y el mensaje x que produce la palabra de codigo.

La distancia minima de un codigo convolucional es llamada la distancia libre

minima y se denota por df.... Para los codigos lineales,
dfree = mimw(c) : cg = 1. (2.29)

Esto es, la d/,. es el mas pequeno de los pesos de Hamming de todas las palabras
de codigo cuya ruta correspondiente s difiere de la ruta de todos ceros en el tiempo
cero. Asi como dy;r, djre. es una medida de performance de primer orden.

La representacion de trellis no es solamente para los codigos convolucionales.

Los codigos lineales de bloque pueden ser representados, también, por un trellis.
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Figura 2.5: Diagrama de Trellis para el codigo convolucional del ejemplo

Los codigos de bloque tienen trellises que son generalmente variables con el tiempo.
Sin embargo, algunas clases de codigos de bloque, como los codigos ciclicos, tienen
trellises de tiempo invariable. El nimero de estados para un trellis de un codigo
de bloque es a lo mas 2"7%, lo cual para muchos codigos puede ser muy grande.
Historicamente, los trellises no han sido usados frecuentemente para representar
codigos de bloque debido a su estructura irregular y gran nimero de estados. Sin
embargo, con la reciente introduccion de los turbo codigos compuestos de simples
codigos de bloque componentes, existe un renovado interés en representar los codigos

de bloque con trellises.

2.2.3. Cobdigos Convolucionales Terminados

A diferencia de los codigos de bloque, la palabra de codigo de un codigo convolu-
cional no tiene longitudes fijas. Sin embargo para muchas aplicaciones es deseable
forzar a que la palabra de codigo convolucional tenga una longitud maxima limitada.
Esto se puede realizar por un proceso llamado terminacion de trellis. Para que la
palabra de codigo termine en el estado Sy, los tltimos M, bits de mensaje deben ser
todos ceros. Asi el trellis puede ser forzado a regresar al estado todos ceros cambiando
a cero los ultimos M, bits del mensaje de entrada. La terminacion de trellis cambia
un codigo convolucional en un codigo de bloque con tasa ' = k(L — Mc)/(nl).
Hay que notar que la tasa del codigo convolucional terminado es menor que la tasa

r = k/n del codificador. La reduccion de la tasa esta dada por la tasa de pérdida



fraccional, definida por [35]

§ = = (2.30)
oyny [k k(L —M,)
h (F) (5 B nlL (2:31)
— MC
- (2.32)

donde r es la tasa del codificador convolucional y r’ es la tasa del codigo terminado.

Note que a medida que L crece, la tasa de pérdida fraccional se vuelve insignificante.

2.2.4. (Cédigos Convolucionales Puncturados

Si se utilizan codigos convolucionales de tasa 1/n, la tasa mas alta que se puede
obtener es 7 = 1/2. Para muchas aplicaciones puede que se requieran tasas mas
altas tales como r = 2/3 o r = 3/4. Una forma de obtener tasas mas altas es
usar codificadores que acepten mas de un solo tren de bits de entrada y tengan
la forma r = k/n, k > 1. Sin embargo la complejidad del circuito decodificador
Agrega - Compara - Selecciona (ACS) crece exponencialmente con el nimero de
trenes de entrada. Entonces es deseable mantener el nimero de trenes de entrada
en el codificador lo mas bajo que sea posible, y preferentemente este niumero debe
ser solo uno. Una alternativa a usar miultiples trenes de entrada en el codificador es
usar un solo tren de entrada en el codificador y un proceso llamado puncturado.

El puncturado es el proceso por el cual se borran sistematicamente bits del tren
de salida de un codificador. El nimero de bits borrados determina la nueva tasa
del codigo. Por ejemplo suponga que a la salida de un codificador convolucional de
tasa r = 1/2 uno de cada 4 bits de salida es borrado. Entonces para cada 2 bits
en la entrada del codificador, tres permanecen luego del puncturado. Entonces la
tasa puncturada es r = 2/3. El mismo codificador puede ser usado para generar un
codigo de tasa 3/4 borrando dos de cada seis bits. Uno de los principales beneficios
del puncturado es que permite una amplia gama de tasas de codificacion para el
mismo codificador, simplemente cambiando el nimero de bits borrados.

Cuando se usa el puncturado la localizacion de los bits borrados debe ser es-
tablecida explicitamente. Se puede usar una matriz de puncturado para especificar
cuales bits son borrados previos a la transmision. La matriz de puncturado es n x P,
donde P, es el periodo de la matriz de puncturado. Los bits que son transmitidos se

especifican por un “1”, mientras que los bits puncturados por un “0)”. Por ejemplo, la
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Figura 2.6: Ejemplo de un codificador convolucional sistematico recursivo (CSR) de

tasa 1/2 y longitud de contecion K. =3

siguiente matriz puede ser usada para incrementar un codigo de tasa 1/2 a tasa 2/3

5 1 1 (2.33)
M= . 2.
1 0

Si se utiliza tal esquema de puncturado, entonces la palabra de codigo

C = (C(()O)v C((]1)7 C(l())v ('(ll)a C‘i(j)) C’(zl)) C:(i())) Cl(il)w oo ) (234)
se convierte en la salida
¢ = (c(()(]), c((Jl), (,‘(10), L, c‘(zo), cgl), c:(,()), K-, (2.35)

donde se usa IY para representar los bits puncturados. La transmision se produce

como antes excepto que ahora los bits puncturados no son enviados sobre el canal.

2.2.5. Cadigos Convolucionales Sistematicos Recursivos

Asi como los cadigos ciclicos pueden ser hechos sistematicos sin reducir la dis-
tancia minima de Hamming, asi también los codigos convolucionales pueden hacerse
sistematicos sin reducir su dy... minima. Un codigo convolucional de tasa 1/2 se
hace sistematico calculando primeramente el resto r(p) de la division polinémica
z(p)/9'?(p). El polinomio de paridad de salida se encuentra por la multiplicacion
polinémica ¢V (p) = r(p)gV(p), y la salida sistematica es simplemente ¢ (p) =
z(p). El resto r(p) puede ser hallado usando una red de registros de desplazamiento

con realimentacion, en cuyo caso ¢ (p) es llamado el polinomio de realitnentacion

I
=1



Figura 2.7: Diagrama de Estado para el codigo CSR del ejemplo

y ¢V (p) es llamado el polinomio de realimentacion hacia delante. Los codigos gene-
rados de esta manera son llamados codigos convolucionales sistematicos recursivos

o codigos CSR. La codificacion CSR computa primero la variable de realimentacion
— (0)
(A + Z ri—jgj 3 (236)
i=1

y luego encontrando la salida de paridad

M.
CEl) = Z ri_jg;l). (2.37)

=0

Mientras que los codificadores convolucionales convencionales son filtros de res-
puesta impulso finita, los codificadores CSR son filtros de respuesta impulso infinita
(ITR). Un ejemplo de codificador CSR basado en el codificador convolucional con-
vencional del ejemplo previo se muestra en la Figura 2.6. A menos que se especifique,
la frase “codigo convolucional” se refiere a los codigos convolucionales no sistemati-
cos convencionales, mientras que “codigos CSR” se refiere a codigos convolucionales
sistematicos recursivos.

Los codificadores CSR son maquinas de estado finito y pueden ser representa-
dos por diagramas de estado y trellis. El diagrama de estado para el codigo CSR
del ejemplo se muestra en la Figura 2.7 y el diagramma de trellis para este codigo
se muestra en la Figura 2.8. Note que los diagramas de estado y Trellis para los
codigos CSR son casi idénticos a los de sus codigos convolucionales no sistematicos
relacionados. De hecho, la unica diferencia entre los dos diagramas de estado es que

los bits de entrada que dan nombre a las ramas que salen de los nodos S, y S son
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Figura 2.8: Diagrama de Trellis para el codigo CSR del ejemplo

complementos uno del otro. Con los codigos convolucionales convencionales, los bits
de entrada que dan nombre a las dos ramas que entran en cualquier nodo son los
mismos. Sin embargo con codigos CSR, los bits de entrada que dan nombre a las
dos ramas que entran en cualquier nodo son complementos uno de otro. Como la
estructura del Trellis y los bits de salida que dan nombre a las ramas permanecen
iguales cuando el codigo se hace sistematico, la dfree minima permanece igual.
Con codigos convolucionales convencionales, el trellis puede ser forzado a regresar
al estado todos ceros rellenando el mensaje con M, ceros. Debido a su respuesta
impulso infinita, no se puede decir lo mismo de los codigos CSR. Para terminar el
Trellis de un codigo CSR las entradas de mensaje m; deben escogerse de tal manera
que r; =0 para L — Mc <i < L — 1. Asi de (2.21) los altimos M. bits del mensaje

de entrada deben satisfacer
M.

m; = Zri—j.(]](‘())~ (2.38)

i=1

2.3. C(Cobdigos Concatenados

Una debilidad de los codigos convolucionales es su susceptibilidad a los errores
en rafaga. Esta debilidad puede ser superada usando un entrelazador, que altera
el orden de los bits del codigo antes de ser transmitidos. Un de-entrelazador en el
receptor pone los bits recibidos nuevamente en el orden apropiado después de la

demodulacion y previo a la decodificacion. Alterando el orden de los bits del codigo

o
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Figura 2.9: Codigo concatenado serial

en el transmisor y luego aplicando el proceso inverso en el receptor, los errores
en rafaga pueden ser esparcidos de tal forma que parezcan independientes en el
decodificador. El tipo mas comin de entrelazador es el entrelazador de bloque, el
cual es simplemente un arreglo de Afy x N, bits. Los datos se colocan en el arreglo
por columnas y se leen por filas. Un error en rafaga de longitud hasta de N, bits
puede ser dispersado por un entrelazador de bloque tal que s6lo un error ocurra
cada M, bits. Todos los estandares de celulares digitales de segunda generacion
usan alguna forma de entrelazador de bloque. Un segundo tipo de entrelazador es
el cruzado o convolucional, que permite el entrelazado y de-entrelazado continuo y
esta idealmente preparado para usarse con codigos convolucionales.

Debe notarse que los codigos convolucionales tienen muchas propiedades que
son complementarias a las de los codigos Reed-Solomon. Mientras que los codigos
convolucionales son susceptibles a errores en rafaga, los codigos RS manejan estos
errores bastante bien. Sin embargo, los codigos convolucionales con codificacion de
decision suave generalmente tienen mejor performance que codigos RS de similar
complejidad a bajas relaciones senal a ruido (SNR) [35]. En canales limitados en po-
tencia, un diseno de un sistemna eficiente e interesante puede ser obtenido utilizando
ambos codigos, un codigo RS y un codigo convolucional concatenados en serie como
se muestra en la Figura 2.9. Los datos son primero codificados por el codigo exte-
rior RS el cual alimenta a un codificador convolucional interior. En el receptor el
decodificador convolucional interior limpia los datos recibidos por el canal con rui-
do. La salida del decodificador convolucional tiene una mejor relacion senal a ruido,
pero debido a la naturaleza de los codigos convolucionales los errores estan tipica-
mente agrupados en rafagas. El decodificador exterior RS completa el proceso de
decodificacion haciendo lo propio con los datos de salida del decodificador convolu-

cional. De esta manera cada decodificador trabaja con el tipo de datos apropiado
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- el decodificador convolucional trabaja a bajas relaciones senal a ruido con errores
independientes en su mayoria, mientras que el decodificador RS trabaja a altas rela-
ciones senal a ruido con errores en rafaga mayormente. Este tipo de concatenacion
de codigos en serie fue propuesto inicialmente por David Forney en 1966, y es usado
por la “NASA” y por la “ESA” como estandares para redes espaciales a partir de
1987. En este estandar se emplea un codigo RS (¢ = 8,n = 255,k = 223,t = 16)
con el codigo convolucional de Odenwalder. En casos extremos como las misiones
Galileo y Giotto de la NASA y ESA respectivamente, se puede colocar entre los
codificadores convolucional y RS un entrelazador de bloque para dispersar rafagas

largas de errores en varias palabras de codigo RS.

2.4. Turbo Coédigos

En 1993 un descubrimiento revolucion6 a todo el mundo de la codificacion. Tres
investigadores franceses Berrou, Glavieux y Thitimajshima |6] asombraron a la co-
munidad cientifica con una nueva técnica de decodificacion para codigos concatena-
dos paralelos. Estos son los llamados “Turbo c6digos”, que en su forma original su
codificador esta fornado por dos o mas codigos CSR, separados por un entrelazador.
Para estos codigos se requiere, solamente, una relacion senal a ruido (SNR) de 0.7
dB para lograr una tasa de error de bit (BER) de 107°. El codigo tiene una tasa
r = 1/2 y se requiere una longitud de bloque de 64 Kbits para obtener estos resul-
tados. Como se ve en la Figura 2.10, los datos de entrada son entrelazados antes
de alimentar al codificador inferior. Debido a que los codificadores son sistematicos
(una de las salidas es la entrada misma) y recibe la misma entrada (aunque en un
orden diferente), la salida sistematica del codificador inferior es completamente re-
dundante y no necesita ser transmitida. La tasa resultante del codigo concatenado
paralelo es 7 = 1/3, aunque tasas mayores pueden ser obtenidas por “puncturado”
(eliminar bits en forma selectiva del flujo de transmision) de la salida de paridad,
con un circuito multiplexor (MUX).

Debido a la presencia del entrelazador, la decodificacion 6ptima (maximal like-
lihood) es muy compleja y por ende impracticable. Sin embargo un algoritmo sub-
optimo de decodificacion iterativa se presento en |6], el cual ofrece una buena perfor-
mance a una mucha menor complejidad. La idea de esta estrategia de decodificacion
es descomponer el problema de decodificacion en conjunto, en dos problemas mas

pequenos (decodificar cada uno de los codigos constituyentes) con soluciones opti-
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Figura 2.11: Decodificador para Turbo Codigos

mas localimente y compartir informacion de una manera iterativa. El decodificador
asociado a cada uno de los codigos constituyentes esta modificado de tal manera que
produce salidas suaves en la forma de probabilidades a posteriori (APPs) de los bits
de datos. Los dos decodificadores estan colocados en cascada como se muestra en la
Figura 2.11 tal que el decodificador inferior recibe la salida suave del decodificador
superior. Al final de la primera iteracion, la salida suave del decodificador inferior
alimenta al decodificador superior y es usada como informacion a priori durante la
siguiente iteracion. La decodificacion continua en una forma iterativa hasta que se
obtiene la performance deseada. Sin embargo, la decodificacion iterativa obedece a
una ley de disminuir retornos y asi la ganancia incremental de cada iteracion adi-
cional es menor que la de la iteracion previa. Es el método de decodificacion lo
que le da a los turbo codigos su nombre, ya que la accion de realimentacion del
decodificador es recordatoria del turbo motor.

El turbo codigo original de |6] usaba una longitud de contencion K¢ = 5, codifica-
dores CSR y un entrelazador de 65,536 bits. Los bits de paridad eran “puncturados”

de tal forma que el codigo resultante era un codigo lineal de bloque con n = 131,072,
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k = 65,532. Los resultados de las simulaciones mostraron que una tasa de error de
bit de 107> se podia obtener a una relacion Eb/N, de solo 0.7 decibeles, después
de 18 iteraciones de decodificacion. Asi los autores declararon que los turbo codigos
estaban a 0.7 dB del limite de Shannon. Mientras que, al principio, existia cierto
escepticismo sobre estos resultados, otros investigadores lograron obtener resultados
simmilares para una gran variedad de longitudes de bloque. Sin embargo, se deter-
minoé que la performance de los turbo codigos se degradaba a medida que la longitud
del codigo n decrecia (o en forma equivalente a medida que la dimension del entre-
lazador disminuia). Otros investigadores pronto comenzaron a considerar usar otras
configuraciones de concatenacion y otros tipos de codigos componentes. Se encon-
tro que codigos concatenados en forma serial ofrecen performances comparables, y
en algunos casos superiores a las de los codigos concatenados paralelos. También,
se encontro que la performance con componentes convolucionales se puede lograr o
superar con codigos componentes de bloque como son Codigos Hamming, codigos
BCH, y codigos Reed-Solomon. Como consecuencia de esto, rapidamente se volvio
aparente, que el verdadero avance de la introduccion de los turbo cédigos no fue la

construccion del cédigo, sino mas bien el método de decodificacion iterativa.

2.5. Comparacion de los Sistemas de Codificacion

Una comparacion de la performance de los codigos correctores de error encontra-
dos en varios sistemas se muestra en la Figura 4.4. Aqui el eje “x” mide la eficiencia
en potencia en términos de la relacion de energia por bit con densidad espectral de
potencia de ruido de una banda F,/Ny, mientras que el eje “y” mide la eficiencia
espectral en términos de la tasa del codigo r. Se asume un canal con ruido blanco
aditivo gausiano. Todos los puntos en la curva asumen modulacion BPSK y una
tasa de error de bit de b = 107°. La curva llamada “Cota de Capacidad de Shan-
non” es la F,/Ny minima requerida para lograr una comunicacion confiable como
una funcion de la tasa del codigo. Como se asume modulacion BPSK] el limite a
considerarse es la curva rotulada como ”Cota de Capacidad BPSK”.

Cuando se usa modulacion BPSK sin ninguna codificacion de correccion de erro-
res, se requiere una Foy/ Ny = 9,6 dB para lograr una /’b = 107°. Si se usa codificacion
el valor requerido de Fy/N, puede ser reducido, con el costo, sin embargo, de reducir

la eficiencia espectral e incrementar la complejidad del receptor. La diferencia entre

la /Ny requerida cuando se usa un coédigo y la Fp/Ny requerida para BPSK no
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[Grafico tomado de [33]]

codificado es llamada la ganancia de codificacion. El primer codigo operacional en
la Figura 4.4 fue el codigo Reed Muller (32,6) usado durante la mision del Mariner
a Marte en 1969. Este codigo brindaba 3.2 dB de ganancia de codificacién, pero
la tasa del codigo era solo de r = (0,1875. Aunque ésta era una modesta ganancia
de codificacion, fue significativo porque en ese tiempo cada decibel en ganancia de
codificacion reducia el costo total del sistema en cerca de un millon de dolares. El
codigo usado por las misiones 10, 11 y 12 del Pioneer fue significativamente mas
potente que el del Mariner. El Pioneer emple6 un codigo convolucional decodificado
secuencialinente, de tasa » = 1/2 y longitud de contencion K. = 32, el cual brindaba
una ganancia de codificacion de 6.9 dB.

Muchos de los sistemas mostrados en la Figura 4.4 emplean codigos convolu-
cionales. Los codigos Odenwalder de longitud K. = 7 de tasas 1/2 y 1/3 han sido
adoptados por la NASA y la ESA como parte de los estandares de la DSN, y se
han convertido en un estandar industrial de facto para muchas aplicaciones de co-
municaciones por satélite. El codigo Odenwalder de tasa 1/2 proporciona 5.1 dB de
ganancia de codificacion, mientras que el codigo Odenwalder de tasa 1/3 propor-

ciona 5.6 dB de ganancia de codificacion. El codigo GSM con K. = 5, el codigo
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USDC con K. = 6 y el codigo 1S-95 con K, = 9, proporcionan ganancias de co-
dificacion de 4.3, 4.6, y 6.1 dB respectivamente. El codigo usado por Globalstar es
idéntico al de 1S-95, mientras que el cédigo convolucional de Iridium con r = 3/4
y K. = 7 logra 4.6 dB de ganancia de codificacion. El sistema del gran decodifi-
cador de Viterbi fue desarrollado para la mision Galileo a Jupiter, y esta’compuesto
por un codigo convolucional de tasa 1/4 y longitud K. = 15 capaz de lograr una
ganancia de codificacion de 7.9 dB. El sistemna usado por las misiones Voyager fue
una concatenacion en serie de un codigo Odenwalder con r = 1/2 y un codigo Reed-
Solomon con q = 28, n = 255,k = 223 y t = 16. El sistema lograba una ganancia de
codificacion de 7.1 dB a una tasa de codigo de r = 0,44. Para compensar los largos
errores en rafaga producidos por el decodificador convolucional, se colocaba entre
ambos codificadores un entrelazador de bloque con un espesor de entre 2 y 8 bloques
de codigo exterior. Una concatenacion entre un codigo convolucional y el codigo RS
(28, 255, 223, 16) fue también usada por la mision Galileo a Jupiter, aunque para
esta mision se usé un codigo convolucional BVD con r = 1/4. El sistema concate-
nado probo ser esencial para el éxito de Galileo porque, debido a fallas de la antena
de alta ganancia, solo se pudo usar la antena de baja ganancia. También se muestra
en la Figura 4.4 la performance del turbo codigo original. Como se puede ver los
turbo codigos se aproximan al limite de capacidad mucho mas cercanamente que
cualquiera de los otros codigos. Ademas, la complejidad del decodificador usado por
el turbo codigo es aproximadamente la misma que la del decodificador BVD. Es
precisamente debido a esta extraordinaria performance y razonable complejidad que

los turbo codigos han sido un foco de atencion de la comunidad de codificacion.



Capitulo 3

Fundamentos de turbo c6digos

En el capitulo anterior se introdujo el tema de los turbo codigos y se vié como
estos tienen un desempeno muy superior a todos los codigos de correccion de errores
conocidos hasta antes de su descubrimiento en 1993. En éste capitulo se explicara
el funcionamiento de los componentes que tienen una ingerencia directa en este de-
sempeno y se dara una luz de como mejorarlo para sistemas de tramas cortas, dando
un punto de partida para el trabajo del siguiente capitulo, en el que se propondra
ya un diseno mas adecuado para aquellos sistemas.

Desde su aparicion, hace ya 13 anos, los turbo codigos han despertado un gran
interés en la comunidad internacional de codificacion, generando un gran esfuerzo de
investigacion, que ha dado como resultado un notorio desarrollo en el conocimiento
de sus fundamentos teoricos y en el descubrimiento de diversas aplicaciones practi-
cas, que han redundado en su adopcion en varios sistemas. Por ejemplo, han sido
incorporados en estandares usados por la NASA para comunicaciones del espacio
profundo (CCSDS), difusion de video digital (DVB-T), y en los estandares de tele-
fenia celular de tercera generacion UMTS y cdma2000.

Siguiendo el planteamiento de Shannon en su teorema de codificacion para canales
ruidosos |30, un grupo de investigadores franceses, empleando codigos largos y casi

aleatorios!

, asociados a un procedimiento de decodificacion iterativo, descubrieron
los turbo codigos en 1993 |6|. Estos demostraron tener una excelente performance,
que se acerca a los limites teoricos predichos por Shannon, de una forma nunca antes
sospechada posible.

Esta performance superior de los “Turbo codigos” con respecto a la de los codigos
convolucionales, es solo alcanzada cuando la longitud de la trama es bastante larga,
en el orden de varios miles de bits. Se determiné, asimismo, que la performance de
los turbo codigos se degrada a medida que la longitud del codigo n decrece (o en

forma equivalente a medida que la dimension del entrelazador disminuye).

En el caso de aplicaciones como la telefonia celular la longitud de las tramas

INo es posible trabajar con cédigos perfectamente aleatorios, ya que no se podrian implementar
en la practica. Los c6digos deben poseer alguna estructura, que les permita contar con algoritmos
de codificacion y decodificacion realizables



es por lo general inferior a los 400 bits. Para estas aplicaciones, tramas tan largas
como las normalmente usadas en los Turbo cédigos no son apropiadas. Es asi como
el diseno de Turbo codigos para tramas de bits de corta longitud, ha generado un
gran interés dada la tendencia mundial hacia las comunicaciones moviles, y es por
eso que este es el tema de esta tesis.

Para lograr este objetivo se puede optar por tres alternativas, que son:

1. Un apropiado diseno del entrelazador para obtener ventaja de la ganancia de

codificacion que ofrecen los Turbo codigos|18, 15, 19|

2. La bisqueda de codigos constituyentes buenos|21, 17|

Es asi como en este capitulo la atencion estard centrada en los turbo codigos,
los que comparten varios de los mismos conceptos y terminologia de los codigos
de bloque y los convolucionales. Por esta razon, se expusieron estos en el capitulo
precedente, buscando establecer una base teorica que nos permita iniciar la discusion

de éstos codigos revolucionarios.

3.1. Estructura del Codificador

En su forma original, los turbo codigos tienen un codificador formado por dos
o méas codigos constitutivos que son una subclase de los codigos convolucionales
conocidos como codigos convolucionales recursivos sistematicos (CSR), separados
por un entrelazador, ver Figura 3.1. El descubrimiento de los Turbo cédigos fue
tomado con ecepticismo por muchos debido a la excepcional performance demostra-
da. Se requeria solamente de una relacion senal a ruido de 0.7 dB para lograr una
probabilidad de error de bit (BER) de 1075, y esto con una tasa de codigo r = 1/2.

Estos mismos resultados fueron posteriormente obtenidos por varios investi-
gadores alrededor del mundo |1, 2|. Sin embargo, esta performance se obtuvo con
una longitud de bloque de 64 Kbs, demostrandose que cuando la longitud del en-
tralazador es corta, la performance del Turbo codigo se degrada sustancialinente
hasta el punto que su probabilidad de error de bit es peor que la de los codigos
convolucionales [18].

El turbo codigo original de [6] usaba una longitud de contencion K, = 5, codifica-
dores CSR y un entrelazador de 65,536 bits. Los bits de paridad eran “puncturados”
de tal forma que el codigo resultante era un codigo lineal de bloque con tasa r = 1/2,

n = 131,072 y k = 65,532. Los resultados de las simulaciones mostraron que una
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Figura 3.1: Codificador para el Turbo Codigo del ejemplo

tasa de error de bit de 107° se podia obtener a una relacion E,/Ny de solo 0.7 deci-
beles, después de 18 iteraciones de decodificacion. Asi los autores declararon que los
turbo codigos estaban a (0.7 dB del limite de Shannon.

Debido a que los codigos convencionales de bloque y convolucionales son alta-
mente estructurados, tienen codificadores y decodificadores que pueden ser imple-
mentados con una complejidad razonable. Sin embargo, la misma estructura que
facilita la implementacion practica resulta en una performance significativamente
inferior a los limites de la codificacion aleatoria predichos por Shannon. Mientras
que estos contienen suficiente estructura como para permitir algoritios practicos de
codificacion y decodificacion, los turbo codigos poseen algunas propiedades de tipo
aleatorias. Como consecuencia la perforinance de los turbo codigos se acerca mucho
mas a los limites de Shannon que la de los mas tradicionales codigos convolucionales
y de bloque.

Un comentario final en cuanto a la terminologia de los Turbo cédigos. No hay
una definicion exacta de lo que son Turbo codigos. Por ejemplo se pueden sustituir
los codigos constitutivos por cualquier otro tipo de codigo, por ejemplo codigos de
bloque. Tales construcciones se denominan Turbo codigos de bloque [26|. Ademas es
posible concatenar varios codigos constitutivos insertando codificadores adicionales
en paralelo (8|. Tales construcciones son aun llamadas Turbo codigos maltiples. En
las investigaciones que se reporten en esta tesis, se hara referencia exclusivamente

a la estructura original del codificador presentado por Berrou et al. en [6], esto es,
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concatenacion en paralelo de dos codificadores convolucionales recursivos sistemati-

COS.

3.2. Factores que afectan la Performance de los Turbo
Codigos

3.2.1. Cobdigos Constituyentes

Un diagrama general para el turbo codificador se di6 en la Figura 2.10. El turbo
codificador se compone de dos codificadores CSR, los cuales son usualiente idén-
ticos. Los dos codificadores reciben los mismos bits, pero el segundo codificador
el mas bajo, recibe los bits luego de haber sido permutados por un entrelazador.
Es el entrelazado lo que hace que los turbo codigos parezcan aleatorios. Debido a
que los codificadores son sistematicos (una de las salidas es la entrada misma) y
recibe la misma entrada (aunque en un orden diferente), la salida sistematica del
codificador inferior es completamente redundante y no necesita ser transmitida. La
tasa resultante del codigo concatenado paralelo es r = 1/3, aunque tasas mayores
pueden ser obtenidas por “puncturado” (eliminar bits en forma selectiva del flujo de
transinision) de la salida de paridad con un circuito multiplexor (MUX).

Debido a que el entrelazador debe tener una estructura fija y como generalinente
trabaja los datos en forma de bloques, los turbo cédigos son por necesidad codigos
de bloque. Si el entrelazador tiene unas dimensiones fijas y ambos codificadores CSR
comienzan en el estado todos ceros, entonces el turbo codigo es un codigo lineal de
bloque.

No hay que olvidar que la distancia minima de un codigo lineal de bloque es
una buena medida de la performance del codigo. Para estos, la d,,;, es la palabra de
codigo valida con el menor peso de Hamming diferente de cero. La combinacion del
entrelazado y la codificacion CSR asegura que la mayoria de las palabras de codigo
producidas por un turbo codigo tengan un peso de Hamming alto. Debido a su
respuesta impulso infinita, la salida de un codificador CSR generalinente tiene un alto
peso de Haming. Existen, sin embargo, algunas secuencias de entrada que causan
que un codificador CSR produzca salidas de bajo peso. Debido al entrelazador, los
dos codificadores CSR no reciben sus entradas en el mismo orden. Asi si uno de los
codificadores recibe una entrada que origina una salida de bajo peso, entonces es

improbable que el otro codificador también reciba una entrada que produzca una
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salida de bajo peso. Desafortunadamente, siempre existiran algunos pocos mensajes
de entrada que causan que ambos codificadores CSR produzcan salidas de bajo peso
y asi la distancia minima de un turbo codigo no es, en general, particularmente alta.
Pero la multiplicidad de las palabras de codigo de bajo peso en turbo codigos bien
disenados es baja.

Los turbo codigos tienen buena performance en relaciones senal a ruido bajas
debido a la poca cantidad de palabras de codigo de bajo peso. Sin embargo, la
performance de los turbo codigos a relaciones senal a ruido mas altas se vuelve
limitada por la relativamente pequena distancia minima del codigo. Mientras que la
meta del diseno tradicional de codigos es incrementar la distancia minima del codigo,
la meta del diseno de los turbo codigos es reducir la multiplicidad de las palabras de
codigo de bajo peso. Esta nueva manera de ver la codificacion es resumida por David
Forney: “Contrario al conocimiento convencional, en lugar de atacar exponentes de

error, atacan multiplicidades”.

3.2.2. Entrelazador

Un turbo codificador basado en el codificador CSR del ejemplo se muestra en la
Figura 3.1. El bloque entrelazador se denota por a y su salida es X;. La funciéon a

especifica al entrelazador de acuerdo a
Xa(i) = Xi, (3.1)

donde 7 € (0,...,L — 1). El proceso de deentrelazado puede ser definido en forma
similar como

Xa—1(i) = X;. (32)

El entrelazado que se realiza antes del segundo codificador es un reordenamien-

to de los bits de informacion. La combinacion de los dos codificadores CSR y el

entrelazador brinda la solucion a dos aspectos importantes en la codificacion:

1. La creacion de codigos con buenas propiedades de distancia

2. Que pueden ser eficientemente decodificados con decodificacion iterativa |17)

La razon por la que los entrelazadores permiten el uso de decodificacion iterativa
es que decorrelaciona las entradas de bits contiguos al codificador, incrementando
las propiedades de distancia del sistema. Esto es fundamental, debido a que si existe
correlacion entre los bits contiguos de una trama se produce un deterioro en la

performance de la decodificacion.
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3.2.3. Puncturado

La salida sistematica del turbo codificador ¢® se toma del codificador CSR
superior. Las dos salidas de paridad ¢ y ¢(® se toman de las salidas de paridad de
los codificadores CSRR superior e inferior respectivamente. Los tres trenes de salida se
multiplexan para formar la palabra de codigo ¢ = ( ,(()0) , cf)l) , ng), e ,c(,f)ll , C(Llll,c(,?ll).
La tasa resultante de un turbo codigo (despreciando la pérdida de tasa fraccional
debido a la terminacion de trellis) es 1/3. Asi como con los codigos convolucionales,
esta tasa puede ser incrementada por puncturado. En particular, un turbo codigo

de tasa 1/2 puede ser obtenido de un turbo codigo de tasa 1/3 usando la siguiente

matriz de puncturado

i, 1
Py=1|1 0 (3.3)
0 1

En general como se ha podido apreciar, y se explico en el capitulo precedente, el
puncturado es el proceso por el cual se borran sistematicamente ciertos bits del tren
de salida de un codificador. El nimero de bits borrados determina la nueva tasa del

codigo.

3.2.4. Terminacion de Trellis

Un punto que afecta la performance de los turbo codigos es la terminacion de
trellis. Mientras que es posible terminar el trellis de cualquiera de los codificadores
CSR componentes con una cola de M, bits de codigo, la terminacion simultanea de

ambos trellises no es una tarea sencilla. Esto es por dos puntos complicados:

1. Debido al entrelazador, los bits de la cola no estan localizados necesariamente
al final del mensaje, asi como en el caso de los codigos convolucionales con-

vencionales y los CSRR.

2. Debido a la combinacion del entrelazador y la naturaleza recursiva de los

codificadores, es dificil computar los valores de los bits de la cola.

Mientras que los bits de la cola usados para terminar el trellis del codificador
superior se localizan al final del mensaje, el entrelazador origina que los bits de la
cola usados para terminar el trellis del codificador inferior sean dispersados a traves
del mensaje. A pesar que este hecho nos lleva a una implementacion hacia adelante

no ocasiona por si solo un problema significativo. El segundo aspecto, sin embargo,
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crea un dilema. Debido a la naturaleza recursiva del codificador componente, los
bits de la cola para cada codificador no son conocidos antes que ese codificador haya
terminado de codificar sus datos. Pero debido al entrelazador, los bits de la cola de
un codificador se convierten en datos para el otro codificador, influenciando asi en el
valor de los bits de cola de los otros codificadores. Asi para computar la cola para el
primer codificador, la cola para el segundo codificador debe ser conocida primero y
viceversa. Este problema hace que sea dificil computar una cola que termine ambos
trellis.

Hay muchas soluciones para el problema de la terminacion trellis. Una opcion
es terminar uno de los trellis (usualinente el del codificador superior) y dejar el
otro “abierto”. Otra opcion es disenar el entrelazador de tal forma que los dos tre-
llis puedan ser terminados al mismo tiempo con una sola cola de M, bits. Puede
demostrarse que la respuesta impulso para cada codificador componente CSR es
periodica con periodo p < 2Me — 1. Si el polinomio de realimentacion es primitivo
con grado M., entonces la respuesta impulso es una secuencia de maxima longitud
con periodo p = 2M< — 1. La condicién para el entrelazador que permite que ambos

codificadores CSR terminen con la misma cola es
tmodp = a(i)modp V. (3.4)

Si el entrelazador es disenado usando 3.4, entonces la misma cola de M, bits que
termina el codificador superior, termina también el codificador inferior. Sin embargo,
esta regla de diseno reduce el nimero de posibles entrelazadores e impone un nivel
extra de estructura al turbo codificador. Debido a su estructura, los turbo codigos
que son terminados por una sola cola tienden a comportarse mas pobremente que los
turbo codigos que usan una aproximacion diferente al problema de la terminacion
trellis.

Otra solucion para el problema de la terminacion es forzar ambos codificadores
al estado todos ceros usando el circuito codificador mostrado en la Figura 3.2. Los
dos interruptores estan en la posicion arriba antes del término de la trama de datos,
en cuyo momento ambos se colocan en la posicion abajo. Cada codificador entonces

genera en forma independiente los bits de cola requeridos para terminar. La cola
(0)

para el primer codificador se incluye al final de la salida sistematica z, ", pero la
cola para el segundo codificador zgl) debe ser transmitida separadamente. Aunque
esta aproximacion termina ambos codificadores adolece del hecho que el conjunto
de bits en la entrada de ambos codificadores no son los mismos. Esto reduce la

eficiencia del algoritmo de decodificacion, el cual se deriva con la suposicion que
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Figura 3.2: Turbo codificador con terminacion de Trellis forzada

ambos codificadores reciben los mismos datos de entrada, solo que en diferente orden.

Otra solucion al problema de la terminacion del trellis es usar “bits precursores”
y codificar los datos dos veces. Un primer paso para codificar llevando los 2M,
primneros bits, bits precursores, a cero. Luego se examinan los estados finales de
los dos codificadores y se usa una tabla para determinar cuales deben ser los bits
precursores para terminar los trellises de los codificadores. Los bits precursores son
entonces colocados en este valor y se realiza un segundo paso de codificacion en
cuyo punto los codificadores estaran en el estado todos ceros. Esta técnica requiere
que exista una correspondencia uno a uno entre el valor de los bits precursores y el
estado final de los codificadores , los cuales establecen una restriccion en el diseno
del entrelazador. Sin embargo, esta restriccion es menos severa que 3.4, y por lo

tanto la performance de esta técnica es mejor que la propuesta en |34].

3.2.5. Algoritmo de Decodificacién

El nimero de iteraciones tiene gran impacto en la performance debido a que la
mayoria de los algoritmos de decoficacion son iterativos. Este concepto de decodifi-

cacion iterativa se explicara en la siguiente seccion.
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3.3. Decodificacion Iterativa

Debido a la presencia del entrelazador, la decodificacion optima (maximal like-
lihood) es increiblemente compleja y por ende impracticable. Sin embargo un algo-
ritino sub-6ptimo de decodificacion iterativa se presenté en |24], el cual ofrece una
buena performance a una mucha menor complejidad. La idea de esta estrategia de
decodificacion es descomponer el problema de decodificacion en conjunto, en dos
problemas mas pequenos (decodificar cada uno de los codigos constitutivos) con
soluciones optimas localmente y compartir inforinacion de una manera iterativa. El
decodificador asociado a cada uno de los codigos constitutivos esta modificado de
tal manera que produce salidas suaves en la forma de probabilidades a posteriori
(APPs) de los bits de datos. Los dos decodificadores estan colocados en cascada
como se muestra en la Figura 2.11 tal que el decodificador inferior recibe la salida
suave del decodificador superior. Al final de la primera iteracion, la salida suave del
decodificador inferior alimenta al decodificador superior y es usada como informa-
cion a priori durante la siguiente iteracion. La decodificacion continua en una forma
iterativa hasta que se obtiene la performance deseada. Sin embargo, la decodifica-
cion iterativa obedece a una ley de disminuir retornos y asi la ganancia incremental
de cada iteracion adicional es menor que la de la iteracion previa. Es el método
de decodificacion lo que le da a los turbo coédigos su nombre, ya que la accion de
realimentacion del decodificador es recordatoria del turbo motor.

Hasta ahora se ha visto que los turbo codigos pueden lograr una excelente per-
formance a bajas relaciones senal a ruido (SNRR) debido, en primer lugar, a la baja
multiplicidad de las palabras de codigo de distancia minima. Los algoritinos de de-
codificacion para turbo codigos son iterativos y su complejidad se incrementa solo
linealiente con la longitud de la trama. De hecho el nombre “turbo” se usa porque
el decodificador tiene realimentacion como un motor turbo. Dado que la comple-
jidad de un Turbo Coadigo recae en su decodificador iterativo, es muy importante
entender el algoritino de decodificacion y encontrar la forma mas simple de realizar

el decodificador sin disminuir la performance.

3.3.1. Turbo Decodificacion

Se ha mostrado anteriormente que los turbo cédigos pueden alcanzar una gran
performance a bajas SNR debido principalmente a la baja multiplicidad de las pala-

bras de codigo de distancia minima. Sin embargo, el algoritmo usado para decodificar
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los turbo c6digos no se ha descrito hasta ahora. En esta seccion se presentard una
introduccion al proceso de turbo decodificacion. Se mostrard que un turbo decodifi-
cador de dos modulos de entrada y salida suaves que trabajan juntos de una forma

iterativa.

3.3.2. Clases de Algoritmos de Decodificacion

El problema de estimar la sequencia de estado s de un proceso de Markov ob-
servado a través de ruido tiene dos soluciones basadas en trellis bien conocidas - El
algoritmo de Viterbi (VA) [12] y el Algoritmo maximun a posteriori (MAP) |24].
Una vez que la secuencia de estado es estimada, es una tarea trivial determinar el
mesaje m o la palabra de codigo x asociada con el.

El VA y el algoritmo MAP difieren en su criterio de optimizacion. El algoritmo de
Viterbi encuentra la secuencia de estado mas probable s dada la secuencia recibida

y
§ = a.rg{m:ix Plsly]}. (3.5)

El algoritmo MAP, por otra parte, trata de encontrar el estado individual s; mas
aparente dado y
$; = arg{max P[s;|y]}. (3.6)

La diferencia clave entre algoritmos es que los estados estimados por el VA deben
formar una ruta conectada a traves del trellis, mientras que los estados estimados
por el algoritmo MAP no necesitan conectarse. Cuando se aplica a sistemas de
transmision digital, el VA minimiza la tasa de error de trama (FER), mientras que
el algoritmo MAP minimiza la tasa de error de bit (BER).

El problema de decodificacion de turbo codigos involucra la estimacion conjunta
de dos procesos de Markov, uno para cada codigo constitutivo. Mientras que en teoria
es posible modelar un turbo codigo como un proceso de Markov simple, tal repre-
sentacion es extremadamente compleja y no permite ser expresada por algoritmos de
decodificacion computacionalmente realizables. La turbo decodificaion procede mas
bien estimando independientemente los procesos de Markov individuales. Debido a
que los dos procesos de Markov son conducidos con el mismo conjunto de datos, las
estimaciones pueden ser afinadas intercambiando informacion entre los dos decodifi-
cadores de una manera iterativa. Mas especificamente, la salida de un decodificador
puede ser usada como informacion a priori por el otro decodificador. Si las salidas

de los decodificadores individuales estan en la forma de decisiones duras de bit,



entonces existe muy poca ventaja de intercambiar informacion. Sin embargo, si se
producen decisiones suaves de bit por los decodificadores individuales, se pueden
lograr considerables ganancias en la performance ejecutando miltiples iteraciones

de decodificacion.

3.4. Analisis de la Performance de los Turbo Cédigos

La probabilidad de error de bit de un codigo de bloque lineal (n, k) observada a

través de un canal con ruido aditivo blanco Gausiano (AWGN) cumple con la cota

. w(m;) 2rk
P, < — w(x; 2 3.7
b < Y =R | e ) (3.7)

1=1

donde la funcion Q se define por

< /2

Q(z) dz, (3.8)

—— €
y asumiendo decodificacion maximum likelihood (ML). Ej es la energia por bit y
Ny es la densidad espectral de ruido de una banda. Para computar 3.7 se requiere
conocimiento de los pesos de todas las 28 — 1 palabras de codigo diferentes de cero
y sus correspondientes mensajes, y tiene una complejidad computacional que limni-
ta su uso a los valores mas pequenos de k. El mimero de términos en 3.7 puede
ser grandemente reducido agrupando términos que producen los mismos pesos de

palabras de codigo

’U)de 2!‘14,
< Z d .2 3.9
‘ N, ' (3.9)

0

=dynin

donde N4 es el mimero de palal)ras. de codigo de peso d y wy es el peso promedio de
los N4 mensajes que producen palabras de codigo de peso d. A altas relaciones senal

a ruido la probabilidad de error de bit es aproximada por el primer término de 3.9

Wy, Ny . 2rk
]b ~ MCJ dnu’u # > (3]0)
k 1'\‘(1

que se conoce como la asintota de distancia minima.
La meta del diseno de codigos ha sido tradicionalimente maximizar d,,;,. Con
turbo codigos, sin embargo, el énfasis esta mas bien en minimizar el coeficiente

doin Nd,.in /K- Considere, por ejemplo, el turbo codigo compuesto por dos codifica-

dores CSR con K. = 5 con generadores (21)¢p y (37)o. La longitud del entrelazador

es L. = 65,536. La matriz de puncturado de la Ecuacion 3.3 se usa para incrementar

16



0
l() T T T T LJ T

4——4 Codigo Convolutional

————— CC Asintota de distancia libre
O—=0 Turbo Cédigo

————— TC Asintota de distancia minim

BER

-
~-—~o
-

0.5 | 1.5 2 2.5 3 3.5 4
Ethu endB
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|Grafice temade de [33]]

la tasa del codige a 7 = 1/2 y se asume que se termina sole el trellis del cedificader
superier. Este es un codige de bleque (131,072; 65,532). En [29] se reperto que la
distancia minima para éste codige es d,,;,, = 6, el nimere de las palabras de codige

de distancia libre es en premedie Ny _. y el pese premedie de les mensajes asecia-

min

des cen las palabras de codige de distancia minima es wy . = 2. De esta manera la

min

asinteta de distancia minima para éste codige es

n = G000 (i), 1)

Ahera censidere la perfermance asintotica de un codige cenvelucienal de similar
cemplejidad de cedificader. Dade que la lengitud de bleque de les codiges cenvelu-
cienales ne esta limitada, la Ecuacion 3.9 ne es aplicable. En lugar de elle, la siguiente

ceta es usada para la decedificacien Maximal Likeliheed de codiges cenvelucienales
23]

2 2?‘!::;,
. g 0 3.12
Po= > WiQ[/d N ) (3.12)

d=df|"t:t:



donde Wg es la suma de todos los mensajes con my, = 1 y cuyas palabras de
codigo asociadas tienen peso d. A relaciones senal a ruido altas la probabilidad de

error de bit de un codigo convolucional se aproxima a la asintota de distancia libre

2rE
Pym WS Q d;,,,_.T”" (3.13)

La complejidad del codificador del codigo convolucional r = 1/2 y K, = 15
presentado en [7] es aproximadamente la misma que la del turbo codigo con los
mismos valores de 7 y K.. Para este codigo convolucional df.c. = 18y W9 =187

free

y asi la asintota de distancia libre es

E
P, ~ 1870 ISV" . (3.14)

4¥0

Note la diferencia entre la Ecuaciones 3.11 y 3.14. El argumento de la funcion
Q es mayor para el codigo convolucional que para el turbo coédigo, por lo que se
puede esperar que el trazado de la asintota del codigo convolucional sea mucho méas
inclinada que la del turbo codigo. sin embargo el coeficiente que precede a la funcion
Q es mucho menor para el turbo codigo que para el codigo convolucional. De esta
manera, para valores de Fy/N, suficientemente pequenos, puede esperarse que la
asintota de los turbo c6digos esté mas abajo que la de los codigos convolucionales.

En la Figura 3.3, la asintota de distancia minima para el turbo coédigo se muestra
juntamente con su performance simulada de error de bit. La simulacion se llevo a
cabo usando 18 iteraciones del algoritmo de decodificacion log-MAP, y se ejecuto
hasta que 40 palabras de codigo fueron detectadas en error para cada valor F},/Ny.
Note que para grandes valores de Fy/ Ny, la cota sirve como una buena aproximacion
de la performance actual. También note que a medida que Fy/Ny se incrementa la
inclinacion de la curva simulada comienza a perderse. Este es un punto clave de los
turbo codigos, y es frecuentemente referido en la literatura de la turbo codificacion
como el piso de la tasa de error de bit.

También se muestra en la Figura 3.3 la asintota de distancia libre del codigo
convolucional junto a la cota de la Ecuacion 3.12 computadas sobre los ocho primeros
términos de la sumatoria. Debido a la gran distancia libre del codigo convolucional, la
asintota es mucho mas inclinada que para el turbo codigo. Sin embargo, debido a que
los coeficientes precedentes a la funcion () son mucho mas pequenos para la asintota
de turbo codigo que para la de codigos convolucionales, la performance del turbo
codigo es superior a niveles bajos de I2,/Ny. Sin embargo, a medida que 5,/ N crece,

las dos asintotas se acercan cada vez mas hasta que finalmente se cruzan en I5,/Ny =
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Figura 3.4: Bits errados por trama transmitida en funcion de la relacion senal a ruido.

Codigo de trama de 256 bits, codigos generadores (13, 17)g, algoritmo Log-MAP

3,5. Esto implica que mientras los turbo codigos ofrecen performance superior (con
respecto a los codigos convolucionales) a una baja SNR y una BER moderada, los

codigos convolucionales podrian tener performances superiores a valores altos de

SNR y valores hajos de BER.

3.4.1. Esquema de simulacién

En esta seccion se realizara la simulacion de los turbo codigos en MATLAB 6.5
®), para lo que se emplearan los programas del Apéndice. Los parametros que se

han fijado para las simulaciones son los siguientes:

1. Canal con ruido blanco aditivo Gaussiano (AWGN).
2. Modulacion BPSK (Binary Phase Shift Keying).

3. Simbolos transmitidos +1/-1 correspondientes a los bit del codigo 1/0.
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4. Reseteo del codificador al estado 0 antes de codificar cada trama.

5. Los resultados se expresaran en valores de Probabilidad de Error de bit.

Para ilustrar el concepto de probabilidad de error de bit, se ha elaborado el
ejemplo de la figura 3.4 en el que se muestran los resultados obtenidos con un codigo
de trama L = 256 bits, polinomios generadores (13,17)g y algoritmo Log-MAP. Se
aprecia que para una relacion senal a ruido de 0,5 dB, figura 3.4b, en la primera
trama transmitida se producen 16 bits errados, en la segunda ninguno, en la tercera
32, etc, siendo el nimero total de bits errados 189 bits. Como se transmitieron para
este valor de S/N, 17 tramas de 256 bits cada una (se considera una longitud efectiva
de 253 bits, ya que los tres ultimos bits son para la terminacion trellis), se tiene,
aplicando la siguiente formula

errs

B = (3.15)

nframe(L_total —m)’
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Figura 3.6: Performance del turbo cédigo original en funcion del nimero de itera-

ciones

que la Probabilidad de error de bit es P = 0,043943, valor que coincide con
el indicado en la figura 3.4a, para el mismo valor de relacion senal a ruido. La
ecuacion 3.15 se ha elaborado con la misma notacion empleada en los programas de
simulacion. Se tiene que errs es el mimero total de errores de la iteracion presente,
en este caso se aplicaron 6 iteraciones, n frame es el nimero de tramas transmitidas,

L _total es la longitud de la trama y m es el niiero de bits de terminacion de trellis.

3.4.2. Influencia de la longitud de la trama

En la Ecuacion 3.10, la longitud del mensaje & aparece en el denominador del
coeficiente principal. La longitud del mensaje esta relacionada con la longitud del
entrelazador por k = L — K.+ 1, y para entrelazadores suficientemente largos, k ~ L.
Asi, la BER asintotica de un turbo codigo es inversamente proporcional a la medida

de su entrelazador. La asintota de distancia libre de un turbo codigo puede ser de
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esta manera, bajada, incrementando la medida del entrelazador, o inversamente,
elevada, disminuyendo su medida. La Figura 3.5 muestra la perforimance asintotica
y simulada para cuatro diferentes tamanos de entelazador: L. = 1024, . = 4096,
L =16,384 y L = 65,536. Se ejecutan 18 iteraciones de decodificacion log-MAP,
y se fijan 40 palabras de codigo erroneas para cada valor de F,/N,. Notese como
la performance de un turbo codigo esta fuertemente relacionada con el tamano del
entrelazador. De hecho, el tamano del entrelazador es uno de los factores que mas
afectan la performance de los turbo codigos. Para una discusion de los puntos claves
involucrados en la selecion del tamano del entrelazador y como los turbo codigos
pueden ser disenados para satisfacer la calidad de servicio requerida en los sistemas
inalambricos multimedia, vea |32].

Como hacer, entonces para mejorar la perforinance en tramas cortas, o lo que es
equivalente, reducir la probabilidad de error de bit debajo de los niveles obtenidos
en la figura 3.57 Para resolver ésta pregunta es necesario analizar otros parametros
que influyen en el rendimiento de los turbo codigos, ya que en su diseno apropiado

hay grandes posibilidades como se vera mas adelante.

3.4.3. Influencia del niimero de iteraciones

Como ya se mencion6 anteriormente el niimero de iteraciones es muy importante
en el diseno de turbo codigos, ya que como se puede apreciar en la figura 3.6 la
performance del turbo codigo original mejora en funcion de que aumenta el niimero
de iteraciones.

Lo dicho se puede ilustrar mejor con un ejemplo. Para el caso de una longitud de
trama larga L = 20,049, se puede apreciar en la figura 3.7 como varia el desempeno
de la decodificacion a medida que se incrementa el niamero de iteraciones. La imagen
original, figura 3.7a es una imagen en blanco y negro puros, cuyos valores son un
arreglo logico de ceros y unos, contenidos en una matriz de m x n = 123 x 163 =
20,049 elementos, la cual se ha codificado con el algoritmo Log-MAP en un diferente
nimero de iteraciones. Se puede apreciar que el niimero de errores en la figura va
disminuyendo hasta llegar a la figura 3.7f, donde ya el error se convierte en cero.

En cuanto a turbo codigos de tramas cortas, se puede ver en la figura 3.8 que la
tendencia es la misma. Se puede ver que de la iteracion 1 a la 2 la mejora de la per-
formance es notoria, sin embargo a medida que se aumenta el niimero de iteraciones,
la mejora existe, pero va siendo cada vez mmas pequena. De esta caracteristica se des-

prende que ya no es conveniente aumentar el mimero de iteraciones a mas de 10, ya



(e) Cuatro iteraciones (f) Cinco iteraciones

Figura 3.7: Perfermance en funcion del nimero de iteraciones. Codigo de trama de
20,049 bits, codigos generadores (7, 5)g, algoritmo Log-MAP y relacion senal a ruido
de 1,5 db
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Figura 3.8: Performance en funcion del nimero de iteraciones, codigo de trama de

400 bits

que la mejora en el rendimiento(disminucion de la probabilidad de error de bit) es

muy pequena, y sin embargo, el retardo adicional introducido en la comunicacion

por anadir mas iteraciones es muy elevado.

3.4.4. Influencia de la tasa del codigo

Para estas simulaciones se emplearan tasas de codigode r = 1/2 y r = 1/3. Como
ya se mencioné anteriormente los codigos de tasa r = 1/2 se logran puncturando
los bits de paridad de los codificadores constituyentes de los de tasa r = 1/3. La
performance de los codigos de tasa r = 1/3 comparada a la de los codigos de tasa
r = 1/2 se muestra en la figura 3.9, donde se puede apreciar que a medida que
aumenta la tasa del codigo, la probabilidad de error de bit (BER) disminuye.

La Figura 3.9 muestra la performance simmulada para dos diferentes tasas de

codigo: r = 1/2 y r = 1/3. Se ejecutan 9 iteraciones de decodificacion log-MAP, y
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Figura 3.9: Performance en funcion de la tasa del codigo, codigo de trama de 400

bits

se fijan 15 palabras de codigo erroneas para cada valor de f5,/N,

3.4.5. Influencia del c6digo generador

En la figura 3.10 se puede apreciar que al aumentar la longitud de contencion para
iguales relaciones senal a ruido la probabilidad de error de bit (BER), disminuye. Se
puede apreciar que cuando se aumenta la longitud de contencion de K, = 3a K. = 4
yde K. =4 a K. = 5, mejora la performance de los turbo codigos, aunque en valores
pequenos (aproximadamente 0.3 db). Sin embargo, la complejidad se incrementa en
un factor de 2. Esto se debe a que al aumentar la longitud de contencion, como
se desprende de lo dicho en la seccion 2.2, los bits de los que depende dicha salida
aumentan también, por lo tanto el niamero de operaciones que se deben realizar
tanto en el codificador como en el decodificador, se incrementan, proporcionandole

al sistema una mayor carga de procesamiento y requiriendo, por tanto, un mayor
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Figura 3.10: Performance en funcion de la longitud de contencion, codigo de trama

de 400 bits

tiempo para efectuar estas operaciones. Este incremento en la complejidad es de mas
o menos dos veces entre K. =3y K. =4, yentre K. =4y K. =95, por lo que se
recomienda que, dada la poca mejora lograda, la longitud de contencion 6ptima sea
de un valor maximo de K, = 4.

Cabe senalar que las simulaciones se efectuaron con una longitud de trama L =
400, 9 iteraciones de decodificacion Log-MAP y 15 palabras de codigo erroneas para

cada valor de I,/ N,.

3.4.6. Influencia del diseno del entrelazador

Se ha simulado el desempeno para diversos tipos de entrelazadores como se puede
apreciar en la figura 3.11, donde se han empleado 9 iteraciones de decodificacion Log-
MAP y 15 palabras de codigo erroneas para cada valor de I5,/Ny. Se puede que la

performance de los turbo codigos es afectada por el entrelazador empleado.
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Figura 3.11: Performance en funcion del entrelazador, codigo de trama de 400 bits

El rendimiento del entrelazador y su contribucion a la performance de los turbo
codigos depende de dos aspectos fundamentales: el espectro de distancia del codigo
y la correlacion entre los datos de entrada y la salida suave de cada decodificador co-
rrespondiente a sus bits de paridad. En este sentido se pueden disenar entrelazadores
donde se maximizen estos dos aspectos, logrando, por lo tanto, un desempeno optimo
[17, 18].

Para el caso de los entralazadores para tramas largas la mayoria de los entre-
lazadores aleatorios funcionan adecuadamente. Esto concuerda con los resultados
obtenidos por Berrou y su equipo de investigadores franceses |6]. Sin embargo para
tramas cortas los entrelazadores deterministicos, disenados especialmente para cada
codificador, siguiendo para tal fin los parametros mencionadas en el parrafo anterior,

son los que han demostrado mejores resultados.
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Figura 3.12: Performance en funcion del algoritimo de decodificacion, codigo de trama

de 400 bits

3.4.7. Comparacién entre el algoritmo de decodificacién SOVA
y Log-Map

Se puede apreciar que para el algoritino Log-Map se producen valores menores
de probabilidad de error de bit, por tanto logrando una mejor performance como se
puede apreciar en la figura 3.12. Para la simulaciéon se han empleado 9 iteraciones
y 15 palabras de codigo erroneas para cada valor de F,/Ny, empleando para ambos
casos codigos generadores ¢ =p* 1 pP? t p+ 1y g™ =p® +p+ 1

Si bien el algoritino SOVA tiene un desempeno inferior al Log-MAP, su imple-
mentacion es mas sencilla, y su tiempo de calculo es menor, por lo que puede usarse
para sistemas que requieren una mayor velocidad de transmisiéon y tengan un menor

costo de implementacion por consumir menos recursos computacionales.



Capitulo 4

Diseno de TC en tramas cortas

Como se dijo anteriormente el proposito de esta tesis es proponer un diseno efi-
ciente de turbo codigos para sistemas de transmison de tramas cortas. Por esta razon
el analisis se centrara en los aspectos, vistos en el capitulo previo, que contribuyen
a su desempeno, como son: el entrelazador y los codigos constitutivos. Ahi se vio
que en la comparacion de rendimiento en funcion del algoritino empleado, Log-Map
y SOVA] el primero fué el que mostré un mejor desempeno, por lo que éste sera el
que se considere para las sinulaciones en este capitulo. Ademas se considerara una
longitud de trama L = 256, L. = 500 6 L. = 4096, 9 iteraciones de decodificacion, una
tasa de codigo r = 1/3, y se empleara terminacion de trellis en el primer codificador.

Para efecto de las simulaciones se ha empleado, como se dijo anteriormente,
MATLAB 6.5 ®), utilizando como base de algunos de los archivos empleados, los
desarrollados por Yufei Wu de la Universidad Virginia Tech [36], con modificaciones
introducidas por el autor para efectos del empleo y seleccion de diversos entre-

lazadores y la presentacion de los graficos; y agregando otros.

4.1. Diseno del entrelazador

Como ya se vio en el capitulo anterior el entrelazador cumple la funcion de
reordenar la secuencia de bits de informacion que salen del primer codificador y se
dirigen al segundo. La combinacion de estos dos codificadores y el entrelazador da

una solucion a los siguientes problemas:
1. La creacion de codigos con buenas propiedades de distancia que,
2. pueden ser decodificados eficientemente con un algoritio iterativo

El entrelazador es un componente clave de los turbo codigos, y su diseno es escen-
cial para lograr un buen desempeno. En su diseno se debe considerar las propiedades
de distancia, es decir se debe buscar que las palabras de codigo mantengan un peso
de Hamming alto, como se vi6 en 3.2.1. Para ello existen métodos para calcular el
espectro de distancia promedio como por ejemplo en [2, 3|, empleando codificadores

constitutivos especificos, y fijando la longitud del entrelazador en N
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Figura 4.1: Performance en funcion del entrelazador, trama de 256 bits, con poli-

nomios generadores (15, 17)g

Otro criterio empleado para el disenio del entrelazador es aprovechando su ca-
pacidad de ser decodificado en forma iterativa, para lo que buscara disminuir lo
maximo posible la correlacion entre los datos de entrada y la salida suave de cada
decodificador correspondiente a sus bits de paridad |17, 18].

Por lo tanto la mejor opcion es emplear una combinacion de ambos criterios para
disenar el entrelazador, por lo que se considera el algoritimo IDS (Iterative Decoding
Suitability), propuesto por Johan Hokfelt de la Universidad de Lund, Suecia |17|
que contiene los dos criterios mencionados y brinda el mejor desempeno.

En cuanto a la figura 4.1 se puede apreciar que para una longitud de trama
L = 256, 9 iteraciones de decodificacion Log-MAP y empleando un codigo generador
9O =pP +p2 41y g™ =p* 4 p? + p+ 1, 0en forma octal (15,17)g, se puede ver que
el entrelazador disenado con el criterio IDS tiene una performance muy superior al
resto.

En este algoritmo el entrelazador es descrito como un vector de longitud N,
definido por los elementos d(m),m = 1,..., N. Los elementos en éste vector son
valores que se van asignando uno a uno, hasta que todo el vector quede definido.

Para cada nuevo valor se escoge una nueva posicion basada en los dos criterios
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Diseno terminado

Figura 4.2: Diagrama de Flujo del algoritmo IDS para diseno de un entrelazador

2. Escoger una distancia de diseno dgesign.
Loop de diseno

1. Escoger una posicion i € M, para la cual se va a asignar d(z). Con un diseno de

orden inverso del entrelazador ¢ = max M. d(i) se escoge entre las posiciones
le L.

2. Calcular el menor peso de palabra de codigo que resulta de cada una de las
elecciones d(i) = l,l € L, que toman pesos de Hamming menores o iguales a
dgesign considerado. Asi, para cada posicion | € £ existird un minimo peso de
palabra de codigo en el codigo, dado que la eleccion d(i) = [ ha sido hecha.
Este conjunto de pesos se alimacena en el vector H. Si para la eleccion d(i) = [
no se encuentra ninguna palabra de codigo de bajo peso (< dgesign), se le asigna
a H(!) un nimero grande (arbitrario, pero mayor que dges;gn € igual para todos

estos valores de [).
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mencionados, es decir el espectro de distancia y la correlacion. En cuanto al espectro
de distancia, el algoritmo esta disenado para eliminar mapeos del entrelazador que
produzcan palabras de codigo con peso de Hamming menor o igual que cierto valor,
llamado la distancia de diseno, denotada por dacsign.

Como no existe una forma sencilla de ponderar la importancia del espectro de
distancia del codigo y la performance de la decodificacion iterativa, en el diseno del

algoritmo se ha adoptado la siguiente estrategia:

para astgnar un nuevo elemento del entrelazador, se debe escoger una posicion con
buenas propiedades de correlacion entre las posiciones que satisfacen los

requerimientos de espectro de distancia impuestos por dgesign.

Los elementos en el vector del entrelazador se asignan en orden ascendente desde
la posicion 1 a la N.
A continuacion se daran algunas definiciones de las variables empleadas en el

algoritmo:

d: Es el vector que define el entrelazador. d = [d(1)d(2)...d(N)], donde el m g,
elemento encaja en la posicion de entrada, d(m), que es entrelazada a la megima

posicion en la secuencia entrelazada.

dgesign: El maximo peso de Hamming de una palabra de codigo que es descartada

por el algoritmo de diseno del entrelazador.

M: El conjunto de posiciones en la secuencia entrelazada que todavia no estan
asociadas con una posicion en la secuencia original. Es decir, las posiciones 2

para las cuales d(?) no esta definido todavia.

o

El conjunto de posiciones en la secuencia original que todavia no han sido asig-

nadas a las posiciones entrelazadas. Esta es la contraparte de M.

H: Un vector de longitud N que contiene los pesos de Hamming de las palabras
de codigo de menor peso que resultan de las posibles elecciones de d(i). En
particular, H(!) almacena el peso de la palabra de codigo de menor peso que

resulta de la eleccion d(i) = [,/ € L.

Algoritmo:

Inicio
1.Sea M={1,... N}y L={],...,N}.
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3. Sea que las posiciones en £ que brindan las palabras de codigo de mayor peso

formen el conjunto L', asi

L'=Ln{l:H(l)=mixH(m)}. (4.1)

m

. . . 2 s e s
4. Escoja la salida extrinseca del entrelazador LeE ) para la posicion entre las

posiciones en £’ con la que tiene la menor correlacion. Asi, escoger d(z) como

d(t) = arg nin e~ c(ldm)=l|+li-m]) (4.2)
lec’ '
mé¢M

Si mas de una de las posiciones | € L' tienen la misma correlacion minima,

entonces escoger una aleatoriamente.
5. Borrar 7 y d(i) de M y L, respectivamente.

6. Si M no esta vacio, ir a 1.

Este proceso de diseno se ilustra en el diagrama de flujo de la figura 4.2

4.2. Seleccién de los codigos constituyentes

En el caso de los entrelazadores se dijo que existian dos propiedades fundamen-
tales que gobiernan el desempeno de los turbo codigos: el espectro de distancia y la
performance de la decodificacion iterativa. Para el caso de seleccion de los codigos
constituyentes también se emplearan estos mismos criterios.

En este estudio se pretende indicar las propiedades que deben considerarse en
el diseno de los codigos constituyentes de los turbo codigos, que a diferencia de
los entrelazadores, que pueden ser disenados para poseer buenas propiedades de
distancia de Hamming y de correlacion simultaneamente, existe un comproiniso entre
éstas dos caracteristicas cuando se trata de elegir los codigos constituyentes, ya que
ambas no son compatibles.

En cuanto al espectro de distancia de un turbo codigo, este es influenciado en
gran manera por el periodo del codigo generador, como se puede apreciar en la
figura 4.3, donde se han emplado codigos de tasa 1/3 con un entrelazador aleatorio
de 4096 bits, y diferentes codificadores con diferentes periodos de realimentacion L,
pero todos con K. = 5. En general, cuando se emplean entrelazadores aleatorios,

mientras mayor sea el periodo, mejor sera el espectro de distancia del turbo codigo.
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Figura 4.3: Performance simulada de turbo codigos de tasa =1/3 y longitud de
trama de 4096 bits, con entrelazador aleatorio, que emplea polinomios generadores
con diversos periodos de realimentacion L, pero la misma longitud de contencion

K.=95

Especificamente, los parametros que son directamente influenciados por la longitud
de este periodo son la distancia minima, denotada por d,,., y la distancia libre
minima, denotada por dj,c., como se vio en 2.2.2.

En la figura 4.3 se puede apreciar, que a pesar de tener todos los polinomios
generadores la misma longitud de contencion K. = 5, la longitud del periodo de rea-
limentacion marca la diferencia en la performance cuando se emplean entrelazadores
aleatorios. Por ésta razon, es razonable escoger polinomios de realimentacion con
el periodo lo mas largo que sea posible, para lo cual se deberian emplear poli-
nomios primitivos. Sin embargo cuando se emplean entrelazadores disenados especi-
ficamente, el periodo de realimentacion deja de ser tan importante. Con el adecuado
diseno del entrelazador, el gspectro de distancia se puede hacer lo suficientemente

bueno como para permitir el empleo de polinomios de realimentacion con periodos
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Figura 4.4: Performance simmulada de turbo codigos de tasa —=1/3 con longitud de
contencion 4.4a K. = 4y 4.4b K. = 5. La longitud del entrelazador es de 500 bits

y cada entrelazador ha sido disenado con el algoritmo IDS.

mas cortos. Por lo tanto debe existir otro criterio para mejorar la performance de
los codigos constitutivos, que se comentara a continuacion.

Este criterio es el de la performance de la decodificacion iterativa, ya que a me-
dida que avanza el mimero de iteraciones en la decodificacion iterativa aumenta la
dependencia estadistica entre las salidas y las entradas del entrelazador. Empleando
este critero el enfoque estara centrado en la eleccion de los polinomios de realimen-
tacion, ya que ellos son los que ejercen mayor influencia en la performance de la
decodificacion iterativa.

En la figura 4.4 se puede apreciar que a diferencia del caso cuando se emplean
entrelazadores aleatorios, que se pudo apreciar en las figuras 3.10 y 4.3, la longitud
de contencion K. y ain la longitud del periodo de realimentacion L, dejan de ser ya
elementos fundamentales cuando se trata de entrelazadores especialemente disena-
dos. Se puede apreciar que en la figura 4.4a, para una misma longitud de contencion
K. = 4, existe una variacion en el desempeno cuando se varia el valor de L. Con un
periodo de realimentacion L = 7 el rendimiento es mejor que con un periodo L = 5,
y ademas éstos dos tienen rendimientos casi iguales a los correspondientes periodos
L en la figura 4.4b, a pesar de que en aquella K. = 5. Ademas se puede ver que el
mejor desempeno en esta tltima figura, no corresponde al periodo L de mayor valor,

que produce un polinomio de realimentacion primitivo, 15 en este caso, sino a un
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Figura 4.5: Performance simulada de turbo codigos de tasa =1/3 con entrelazadores
de 500 bits y longitud de contencion K. = 4 y K. = 5, con polinomios de reali-
mentacion primitivos. 4.5a Entrelazador Golden, 4.5b entrelazador aleatorio y 4.5¢

entrelazador 1DS.

periodo mas corto, asociado a un polinomio no primitivo.

Finalmente, hay que enfatizar la importancia de emplear entrelazadores parti-
cularmente disenados conjuntamente con codificadores constituyentes con periodos
cortos. Para este proposito se comparan dos entrelazadores adicionales: los entre-
lazadores aleatorios y los entrelazadores golden. En estos casos particulares, los en-
trelazadores aleatorios no tienen un buen espectro de distancia, ni tampoco buenas
propiedades de correlacion. Por otro lado, los entrelazadores golden tienen muy bue-
nas propiedades de correlacion, pero sufren de grandes multiplicidades ocasionadas
por palabras de codigo de relativo bajo peso. La figura 4.5 muestra la performance en
funcion a la probabilidad de error de bit, empleando polinomios generadores (23, 35)g
y (15,17)g y un entrelazador de 500 bits. Como se ve, para los entrelazadores aleato-
rios y golden el uso de codificadores con K. = 4 proporciona una mejor performance
para las probabilidades de error de bit mayores a 107, mientras que el limite co-
rrespondiente al entrelazador especialmente disenado esta en el orden de 1077 en
términos de probabilidad de error de bit. Ademas, como se intuyo, los beneficios de
utilizar un polinomio de realimentaciéon con periodo corto son validos para un mayor
rango de probabilidades de error cuando se emplean entrelazadores especialiente

disenados.
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Figura 4.6: Modelo de esquema de codificacion, que emplea codigos generadores

(15,17)s, tasa =1/3, y un entrelazador especialmente disefiado con el algoritio IDS

4.3.

Rendimiento del nuevo esquema propuesto para

tramas cortas

Dados los resultados obtenidos en las secciones precedentes se ha podido determi-

nar la mejor configuracion de esquemna de codificacion para tramas cortas, empleando

turbo codigos, que es el siguiente:

1.

Cadigos constituyentes de tasa r = 1/3, dado que su rendimiento es mejor que
cuando se punctura y se tiene tasa » = 1/2. La longitud de contencion fijada
maximo en K, = 4, ya que no se aprecia una mejora notoria en el rendimiento
como para aumentar la complejidad por su incremento, como se apreciar en la
figura 4.5c, donde esta longitud de contencion corresponde al ploteo en color
rojo. Para esta caso los polinomios generadores son (15,17)g, pudiendo ser
otros no primitivos, dado como se vidé para tramas cortas y valores bajos de
la relacion senal a ruido, el hecho de que sea primitivo ya no es conveniente,
sino al contrario, siendo en esta region del rendimiento mas importante la

construccion del entrelazador.

El algoritmo a emplear se recomienda sea el Log-MAD, dado que es el que
posee mejor rendimiento y no es de gran complejidad. Sin embargo si se de-
sea una menor retardo y una mayor rapidez en la respuesta, y la necesidad
de contar con una muy baja probabilidad de error de bit (BKR) no es tan
apremiante, se deberia emplear el algoritmo SOVA, ya que su demanda de

recursos computacionales es mucho menor, por tanto es mas rapido y menos
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oneroso para su implementacion. La comparacion entre ambos se realizo en

3.4.7 y se muestra nuevamente en 4.7.

3. El entrelazador debe ser uno disenado especificamente como puede compro-
barse a partir de la figura 4.5, donde el rendimiento del esquema, cuando se
emplea este tipo de componente, es mucho mejor que el de los otros con los
que se comparo, en este caso el aleatorio y el golden, pero como se vio en la
figura 4.1 es superior a otros. Para su diseno debe tenerse en consideracion
dos aspectos claves: el espectro de distancia de las palabras de codigo, es decir
que mantengan un peso de Hamming alto, antes y después de ser codificadas;
y que reduzcan al maximo la correlacion entre los datos de entrada y la salida
suave de cada decodificador correspondiente a sus bits de paridad. Por lo tanto
el mejor procedimiento de creacion de entrelazadores es el IDS de .J.Hokfelt

117].

4. Otras consideraciones son ejecutar un maximo de 9 6 10 iteraciones, ya que al
aumentar este mimero, la mejora en el rendimiento es muy poca comparada
con el gran aumento en el retardo y la longitud de trama aplicable para éstos
resultados es de maximo de 1000 bits. si se tratara de una longitud mayor
habria que pensar en usar otro tipo de entrelazador, ya como se vio anterior-

mente, los aleatorios o seudoaleatorios se desempenan muy bien.

En La figura 4.1 se puede apreciar la performance del sistema propuesto em-
pleando una trama de 256 bits, polinomios generadores (15, 17)g, con una longitud
de contencion K. = 4, que emplea el entrelazor especialinente disenado, viéndose
que es superior a esquemnas similares que emplean otros entrelazadores. Un modelo
de este esquema, cuya grafica de 3I21R versus S/N se analizo en la figura 4.5, comn-
parandola con esquemas similares en los que se variaba el entrelazador y el periodo
de realimentacion L del codigo generador, es el que se muestra en la figura 4.6. Aqui,
la combinacion de los componentes mencionados en los parrafos anteriores logran
este buen desempeno.

Finalmente en la figura 4.7 se hace una comparacion doble del desempeno de
este esquema. Primeramente es comparado variando tnicamente la tasa del codi-
go 7. En este caso se hace evidente que la performance correspondiente a una tasa
1/2 es inferior a la de tasa 1/3, como ya se habia visto en 3.4.4. Sin embargo hay
que resaltar que la performance correspondiente a esta tasa, empleando el esquema

propuesto, es superior a la que corresponde cuando se emplea otro entrelazador,
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Figura 4.7: Performance simulada de turbo codigos de longitud de trama de 500 bits,
con codigos generadores (15, 17)g, analizada en funcion del algoritmo de codificacion

y de la tasa del codigo

como por ejemplo en este caso, el aleatorio; por lo tanto este esquema es valido
para tasas de codigo mayores a 1/3. Asimismo, en segundo lugar, se muestra que
el desempeno del algoritmo SOVA es bastante inferior. Para este caso se emplearon
16 iteraciones de codificacion, ya que por requerir menos recursos computacionales,
se puede aumentar el mimero de iteraciones sin superar el tiempo de proceso re-
querido por el algoritmo Log-Map. Pero a pesar del incremento en el niimero de
iteraciones su rendimiento sigue siendo menor. Sin embargo, el algoritino SOVA es
apropiado cuando se requiere una mayor rapidez en la codificacion de la senal, un
menor costo para su implementacion y no existe una demanda demasiado grande de

confiabilidad.
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Capitulo 5

Conclusiones

El proposito de esta tesis fue doble. Primero dar una introduccion general a la
teoria de codigos y a los turbo codigos especificamente, explicando las caracteris-
ticas que influyen en su rendimiento y; en segundo lugar, proponer un esquema de
codificacion eficiente para Sistemas de Transmision de Tramas Cortas.

En cuanto al primer objetivo, sobre la teoria de codigos se puede decir que
todavia es posible seguir mejorando el rendimiento de los esquemas de codificacion,
acercandolo ain mas a los limites de capacidad de canal predichos por Shannon [30).
Los turbo codigos originales demostraron estar a sélo 0.7 dB del limite de Shannon,
derribando el mito que ya no era posible seguir mejorando el rendimiento de los
codigos practicos, que se tenia hasta ese entonces.

Esta performance superior de los turbo codigos es alcanzada so6lo cuando la
longitud del entrelazar, o equivalentemente la trama, es muy larga, en el orden de
varios miles de bits. Cuando se trata de turbo codigos que emplean tramas cortas
(en general por debajo de los 1000 bits), se pudo ver que este rendimiento tan
admirable decae debido principalmente a las caracteristicas del entrelazador y los
codigos constituyentes, que son los componentes principales y los que se han evaluado
principalimente en esta tesis. En segundo lugar se tiene la terminacion de trellis y el
puncturado, de los que se ha brindado su concepcion teorica.

Una de las mayores revoluciones en cuanto a la introduccion de los turbo codigos
es el proceso de decodificacion iterativa, por medio de la cual dos decodificadores
constituyentes se turnan para decodificar el mensaje recibido. En cada nuevo intento
cada decodificador emplea la salida del otro decodificador. Si es adecuadamente
formulado y con la suficiente relacién senal a ruido, el proceso de decodificacion
iterativa es exitoso, y logra refinar las salidas del decodificador hasta que los dos
codificadores convergen en una misma decision.

La razon por la cual se emplea la decodificacion iterativa se asocia a la todavia
grande complejidad de emplear decodificacion Maximum Likelihood (ML). La deco-
dificacion iterativa provee una decodificacion eficiente de un codigo complejo a costa
de ser un proceso sub optimo comparado con la decodificaciéon Maximun Likelihood.

En cuanto al diseno de turbo codigos para tramas cortas, se ha visto que para
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mejorar su rendimiento se debe proporcionar el mejor espectro de distancia posible.
Esta caracteristica unida al hecho de que se emplee un algoritmo de decodificacion
iterativo, que es sub 6ptimo, y que por tanto, deba mantener en el valor mas bajo
posible la correlacion entre los datos de entrada y la salida suave de cada decodi-
ficador correspondiente a sus bits de paridad, hizo que éstos dos criterios sean los
principales que se consideraron para su diseno.

Empleando los dos criterios senalados anteriormente, que son: el espectro de
distancia y la correlacion entre las entradas del decodificador y la salida suave de cada
decodificador correspondiente a sus bits de paridad; se pudo determinar que éstos
son fuertemente influenciados por la eleccion del entrelazador. Esto deja por sentado
que no es necesario el empleo de entrelazadores aleatorios, sino por el contrario los
disenados especialiente para satisfacer estos dos criterios, son los méas eficientes.

También se reviso la eleccion de los codigos constituyentes y se determinéd que
uno de los parametros mas influyentes de los codificadores convolucionales recursivos
es el periodo del polinomio de realimentacion. Nuevamente el espectro de distancia
y la performance de la decodificacion iterativa son influenciados por éste parametro.
Aunque para relaciones senal a ruido altas conviene un periodo alto del polinomio
de realimentacion, para bajas relaciones senal a ruido, conviene mas bien que el
periodo sea corto y se cuente con un entrelazador especialimente disenado.

Se vio que el algoritmo Log-Map tiene un desempeno superior al SOVA, pero su
demanda de recursos computacionales es mucho mayor, por lo que su procesamiento
es mas lento. Por esta causa el algoritno SOVA puede emplearse en sistemas que
requieran una mayor rapidez de transmision y no necesiten una muy alta confibiali-
dad. Debido a esta gran velocidad de procesamiento es posible aumentar el mimero
de iteraciones (se evaluo con 16) sin superar el tiempo requerido por un esquema
similar que emplee el algoritmo Log-Map. Se vio también, que el algoritmo SOVA
responde mejor cuando se emplea un entrelazador aleatorio.

Se probo también el esquema propuesto, con el algoritimmo Log-Map, para la tasa
r = 1/2, es decir, puncturando uno de los bits de la salida de paridad. En este caso
se pudo apreciar que su rendimiento sigue siendo superior a otros esquemas que
trabajan con esta misma tasa y emplean otros modelos de entrelazador.

Finalmente se puede concluir que los turbo codigos, por su gran performance
son los codigos que estan ya marcando la pauta en los sistemas de comunicacciones
de tercera y de cuarta generacion y con aplicaciones en muchas ramas de la cien-

cia, por lo que entenderlos y estar listos para emplearlos en sistemas practicos de
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comunicacion es una tarea urgente.



Capitulo 6

Trabajos Futuros

Los entrelazadores todavia se pueden mejorar siguiendo el criterio de optimizar:

1. El espectro de distancia.

o

. La correlacion entre las entradas del decodificador y la salida de cada decodi-

ficador correspondiente a sus bits de paridad

Estudiar la factibilidad de emplear esquemas de codificacion AR(Q para turbo
codigos.

Estudiar, asimismo, la factibilidad de enlazar este codigo con un coédigo CRC, de
tal manera que éste ltimo se coloque en serie con el turbo codigo y que todo este
codigo concatenado sea el que se transmita por el canal. En el receptor se realizaria
el proceso inverso, decodificandose primero el CRC y si, habrian mas errores de los
que puede corregir éste, pasaria al decodificador Turbo. Si los errores se pueden
corregir en la primera etapa, ya no haria falta de decodificarlo en la segunda, con el
consecuente ahorro de tiempo de procesamiento. En este iltimo caso, en el receptor,
se recuperaria la informacion del tren de datos de la salida sistematica del codificador
que estaria inalterado.

Asismo, emplear este modelo de codificacion en un sistema de comunicaciones
de datos en las bandas de V/UHF, con aplicaciones en comunicaciones rurales o
marinas, e incluso empleando el electrochorro ecuatorial para lograr alcances de

propagacion mas alla del horizonte.



Apéndice A

Simulacion del Software

Las simulaciones se han realizado en MATLAB 6.5 ®), empleando los programas
que se encuentran en el Apéndice B. A continuacion se enumeran las funciones de

MATLAB empleadas que permiten simular los Turbo Codigos clasicos:

e bin state.m: Utilidad para convertir un vector de enteros en una matriz; la

i-esima fila es la forma binaria de n bits para el i-esimmo entero.

e demultiplex.m: Demultiplexion serie a paralelo para obtener la palabra de

codigo de cada codificador en el terminal del receptor.

e encode_bit.m: Dos codificadores (Convolucionales Recursivos Sistematicos)
CRS para codificar las tramas de bits de informacion. Un sélo bit. Esta funcion
tiene como entrada un solo bit a ser codificado, asi como los coeficientes del
polinomio generador y el actual vector de estado. Retorna como salida n bits
de data codificados, donde 1/n es la tasa del codigo. La tasa es 1/n. Donde k

es la longitud de contencion y m es la cantidad de memoria.

e encoderm.m: Proceso de turbo codificacion. Emplea el mapa del entrelazador
alpha’. Si puncture = 1, no puncturado, produce una salida de tasa 1/3 de
longitud fija. Si puncture = 0, puncturado, produce una salida de tasa 1/2. El

multiplexor escoge bits de verificacion impares del RSC1 y bits de verificacion
pares del RSC2.

e int state.m: Utilidad que convierte un vector fila de m bits en un entero

(base 10).

e logmapo.m: Algoritmo Log MAP empleando método straightforward para
calcular las métricas de las ramas. No se emplea aproximacion. Se puede sim-

plificar a Max-Log-MAP usando la aproximacion (n(e* + €¥) = max(z, ).

e rsc__encode.m: Codifica un bloque de datos x (0/1) empleando un codificador
CRS con vectores generadoresa en g, y retorna la salida en y (0/1). Si ed>0,

el trellis es terminado perfectamente y si ed<0, se deja no terminado;
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sova0.m: Decodificador componente SOVA (Soft Output Viterbi Algorithimn).

trellis.m: Establece el trellis para un generador de codigo dado g en la forma

de matriz binaria. Por ejemplog = [111; 10 1].

turbo sys demo.m: Simulacion del sistema de turbo codificacion y deco-

dificacion. Funcion principal. Aqui inicia el programa.

back block.m: Entrelazador de bloque reverso.

Entrelazador _3gpp.m: Entrelazador de los sist. de 3ra. generacion.
odd_even interleaver.m: Entrelazador odd _even (par impar).

goldenint.m: entrelazador golden y golden dithered.

Se pueden seleccionar los siguientes parametros:

Algoritmo de decodificacion ( Log-MAP / SOVA )
Longitud de la trama

Generador del codigo (en forma vectorial binaria)
puncturado / no puncturado

Entrelazador

nimero maximo de iteraciones por cada trama
nimero de tramas erradas para terminar

relacion senal a ruido (Eb / No)



Apéndice B

Listado de Programas en Matlab

Programas principales
Obtenides de internet de [36]
turbo_ sys demo.m

Este archive ha side medificade de su version eriginal, anadiendele varias fun-

cienalidades:

)
h
h
h
h
$
%
)
h
%
)
h
%
%

1. La pesibilidad de seleccienar entre diverses tipes de entrelazaderes y realizar

les calcules y graficas cen cada une de elles.
2. Les valeres de relacion senal a ruide han side medificades.

3. La grafica del nimere de bits errades per trama transmitida de la iteracien

final para cada une de les valeres de la relacien senal a ruide (EbNOdb).

4. La grafica final de las curvas de prebabilidad de errer de bit versus relacion

senal a ruide para les diferentes valeres de relacion senal a ruide.

Este script simula el sistema de turbo codigos clasico

Simula codigos convolucionales concatenados paralelos.

Se asumen dos codificadores componentes CSR (Convolucionales Sistematicos
Recursivos) de tasa 1/2.

El primer codificador es terminado con bits de cola. Los Bits (Info + cola)
son ’mezclados’ y pasados al segundo codificador, mientras el

segundo codificador es dejado abierto sin bits de cola.

Bits aleatorios de info. se modulan en +1/-1, y se transmiten en canal AWGN.
Los entrelazadores se pueden seleccionar de diversos tipos.

Se emplea el algoritmo Log-MAP sin cuantizacion o aproximacion.

Usando 1n(e~x+e”y) = max(x,y) + ln(l+e~(-abs(x-y))), Se puede simplificar
el Log-MAP con una tabla de busqueda para la funcion de correccion.

Si se usa la aproximacion ln(e~x+e~y) = max(x,y), se tiene MAX-Log-MAP.

clear all

%

Escribe los mensajes del Command Window en un archivo de texto

diary turbo_logmap.txt

%

Escoger el algoritmo de decodificacion

dec_alg = input(’ Ingrese el algoritmo de decodificacion.
(0:Log-MAP, 1:S0VA) default O ’); if isempty(dec_alg)

dec_alg = 0;



end

% Longitud de la trama
L_total = input(’ Ingrese la longitud de trama (= info + cola,
default: 400) ’); if isempty(L_total)

L_total = 400; % bits de infomacién mas bits de cola
end

% Generador del codigo
g = input(’ Ingrese el generador de codigo: ( default: g = [1 1 1; 1
011) ’); if isempty(g)

g=[0111;
1011];
end
e (1101;1111];
%g =011111;1000 1];

[n,K] = size(g); m = K - 1; nstates = 27m;
%puncture = O, puncturado tasa 1/2;
%puncture = 1, no puncturado tasa 1/3
puncture = input(’ Escoja puncturado / no puncturado (0/1): default
0 ’); if isempty(puncture)
puncture = O;
end

% Tasa del codigo
rate = 1/(2+puncture);

%Amplitude de desvanecimiento Fading; a=1 en canal AWGN
a=1;

% Escoja el tipo de entrelazador
method = input(’ Escoja el entrelazador (0:Golden, 1:G. Dithered,
2:Aleatorio, 3:Bloque, 4:Bloque rev, 5:odd-even, 6:3gpp, 7:SRandom)
default 2 ’); if isempty(method)

method = 2; % entrelazador aleatorio
end

% Nimero de iteraciones
niter = input(’ Ingrese numero de iteraciones por cada trama:
default 5 ’); if isempty(niter)

niter = 5;
end
% Numero de errores de trama a contar como criterio de parada
ferrlim = input(’ Ingrese el numero de errores de trama para
terminar: default 15 ’); if isempty(ferrlim)

ferrlim = 15;
end

EbNOdb = input(’ Ingrese Eb/NO en dB : default [0.5 1 1.5 2.0 2.5
3.0] ’); if isempty(EbNOdb)

EbNOdb = [0.5 1 1.5 2.0 2.5 3.0];
end

fprintf (P \D\D--- - - m oo oo \n’);
if dec_alg ==
fprintf(’ === Decodificador Log-MAP === \n’);

|
=]



else
fprintf (?
end

fprintf(’ Longitud de trama

Decodificador SOVA

\n’);

= %6d\n’,L_total);

fprintf(’ Generador de codigo: \n’); for i = 1:n

for j = 1:K

fprintf( ’%6d’, g(i,j));

end

fprintf(’\n’);
end if puncture==0

fprintf (’ Puncturado, tasa del codigo = 1/2 \n’);
else

fprintf(’> No puncturado, tasa del codigo = 1/3 \n’);
end
if method ==

fprintf(’ Entrelazador IDS \n’);
elseif method ==

fprintf (> Entrelazador SRandom \n’);
elseif method ==

fprintf(’ Entrelazador 3gpp \n’);
elseif method ==

fprintf (> Entrelazador odd-even \n’);
elseif method ==

fprintf(’ Entrelazador de bloque reverso \n’);
elseif method ==

fprintf(’ Entrelazador de bloque \n’);
elseif method ==

fprintf(’ Entrelazador aleatorio \n’);
elseif method ==

fprintf(’ Entrelazador Golden Dithered \n’);
else

fprintf(’ Entrelazador Golden \n’);
end

fprintf (> Numero de iteraciones =
fprintf(’ Errores de trama para terminar =
fprintf(®> Eb / NO (dB) = ?); for i =

%6d\n’, niter);
%6d\n’, ferrlim);
1:1ength (EbNOdb)

fprintf(°%10.2f’ ,EbNOdb(i));

end

Fprintf (P \m-- - o oo s oo \n\n’) ;

fprintf(’+ + + + Por favor, espere mientras se da el resultado. + +

+ +\n’);

for nEN = 1:1length(EbNOdb)

en = 10" (EbNOdb(nEN)/10); Y% convierte Eb/NO de unidades db a numeros normales
L_c = 4xa*en*rate; % valor de fiabilidad del canal
sigma = 1/sqrt(2*ratexen); % desviacion estandar del ruido AWGN

% Aclarar los contadores de error de bit y de error de trama

errs(nEN,1

nframe =

nframe
x:

:niter) =
nferr(nEN,1:niter) =

0;

zeros(1,niter);
zeros(1,niter);

% resetear el contador de tramas transmitidas
while nferr (nEN, niter)<ferrlim

= nframe + 1;
round(rand(1, L_total-m));

% info. bits
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if method ==

alpha = load(’IDS256_1317’); % distribucion de bits en el entrelazador IDS
elseif method ==

alpha = load(’imapSrandom256’); % dist. de bits en el entrelazador Srandom
elseif method ==

alpha = entrelazador_3gpp(L_total) +1; % dist. de bits en entrelazador 3gpp
elseif method == 5

alpha = odd_even_interleaver(L_total-m,1,2,m); % bits en entrelazador odd_even
elseif method ==

e = sort(randperm(L_total));

alpha = back_block(e, 50, 8); % bits en entrelazador de bloque reverso
elseif method ==

e = sort(randperm(L_total));

alpha = interleave(e, 50, 8); % bits en entrelazador de bloque
elseif method ==

[temp, alphal = sort(rand(1, L_total)); % bits en el entrelazador aleatorio
elseif method ==

alpha = goldenint(L_total,1); % bits en el entrelazador Golden Dithered
else

alpha = goldenint(L_total,0); % bits en el entrelazador Golden
end

en_output = encoderm( x, g, alpha, puncture ) ; % salida del codificador (+1/-1)

r = en_output+sigma*randn(1,L_total*(2+puncture)); % bits recibidos
% demultiplexacion para obtener entrada para decodificadores 1 y 2
yk = demultiplex(r,alpha,puncture);

% Poner escala a los bits recibidos
rec_s = 0.5%L_c*yk;

% Inicializar informacion extrinsica
L_e(1:L_total) = zeros(1,L_total);

for iter = 1l:niter
% Decodificador Uno
L_a(alpha) = L_e; % info a priori.

if dec_alg ==

L_all = logmapo(rec_s(1,:), g, L_a, 1); % info completa.
else

L_all = sovaO(2*rec_s(1,:), g, L_a, 1); % info completa.
end

L_e = L_all - 2*rec_s(1,1:2:2*L_total) - L_a; Y% info extrinseca.

% Decodificador Dos
L_a = L_e(alpha); % info a priori.

if dec_alg ==

L_all = logmapo(rec_s(2,:), g, L_a, 2); % info completa.
else

L_all = sovaO(rec_s(2,:), g, L_a, 2); % info completa.
end

L_e = L_all - 2*rec_s(2,1:2:2*L_total) - L_a; % info extrinseca.

% Estima los bits de informacion.
xhat (alpha) = (sign(L_all)+1)/2;

% Numero de errores de bit en la iteracion presente
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err(iter) = length(find(xhat(1:L_total-m)~=x));
% Cuenta errores de trama para la iteracion presente
if err(iter)>0
nferr(nEN,iter) = nferr(nEN,iter)+1;
end
end Yiter

% Grafica el numero de bits errados por cada trama transmitida de la
% iteracion final para cada uno de los valores de la relacion sefial
% a ruido (EbNOdb)

stem(nframe, err(niter))

xlabel (’Trama transmitida’);
ylabel (’Numero de bits errados’);
hold on;

% Numero total de errores de bits para todas las iteraciones
errs(nEN,1:niter) = errs(nEN,1:niter) + err(l:niter);

if rem(nframe,3)==0 | nferr(nEN, niter)==ferrlim
% Tasa de error de bit (BER)
ber (nEN,1:niter) = errs(nEN,1:niter)/nframe/(L_total-m);
% Tasa de error de trama (FER)
fer(nEN,1:niter) = nferr(nEN,1:niter)/nframe;

% Muestra resultados intermedios en proceso
fprintf(’************** Eb/NO = %5.2f db #**xx**xxx*x**x*xx\n’, EbNOdb(nEN));
fprintf (’Longitud de Trama = %d, tasa 1/%d. \n’, L_total, 2+puncture);
fprintf(’%d tramas transmitidas, %d tramas erradas.\n’, nframe, nferr(nEN, niter));
fprintf(’Tasa de Error de Bit (de la iteracion 1 a la iteracion %d):\n’, niter);
for i=1:niter
fprintf(°%8.4e >, ber(nEN,i));
end
fprintf(’\n’);
fprintf(’Tasa de error de trama (de la iteracion 1 a la iteracion %d):\n’, niter);
for i=1:niter
fprintf(°%8.4e ’, fer(nEN,i));
end
fprintf (°’\n’);
FPTANTE (2 koo ook sk ok ik ok oKk ok kokokkokok Kok kkokok ook ook \n\n ? )

% Grabar resultados intermedios
save turbo_sys_demo EbNOdb ber fer
end

end %while
figure
end %nEN

% Elaboracion de los graficos. Esta parte es variada de acuerdo a lo que se
% necesite

hold on; BER = ber(1:length(EbNOdb), niter);

semilogy(EbNOdb,BER, ’rs-’)

grid xlabel(’Relacion sefial a

ruido(dB)?);

ylabel (’Probabilidad de error de bit’);

diary off
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trellis.m

]

function [next_out, next_state, last_out, last_state]
% Establece el trellis dado el generador de codigo g
% g dado en la forma de matriz binaria. Por ejemplo g

trellis(g)

(111;1011];

% next_out(i,1:2): next_out del trellis cuando input = O, state = i; next_out(i,i) = 0,1
% next_out(i,3:4): next_out del trellis cuando input = 1, state = i;

% next_state(i,1): proximo estado cuando input = 0, state = i; next_state(i,i) = 1,...2"m
% next_state(i,2): proximo estado cuando input = 1, state i;

% last_state(i,l): estado previo que llega al estado i cuando info. bit = 0;

% last_state(i,2): estado previo que llega al estado i cuando info. bit

]
—
-

[n,K] = size(g); m = K - 1; max_state = 2°m;

% Establece las matrices next_out y next_state para el codigo sistematico
for state=1:max_state
state_vector = bin_state( state-1, m );

% Cuando se recibe un 0

d_k = 0;

a_k = rem( g(1,:)*[0 state_vector]’, 2 );

[out_0, state_0] = encode_bit(g, a_k, state_vector);
out_0(1) = 0;

% Cuando se recibe un 1

d_k = 1;

a_k = rem( g(1,:)*[1 state_vector]’, 2 );

(out_1, state_1] = encode_bit(g, a_k, state_vector);

out_1(1) = 1;

next_out(state,:) =

next_state(state,:)
end

2*[out_0 out_1]-1;
= [(int_state(state_0)+1) (int_state(state_1)+1)];

% Encuentra cual de los dos estados previos puede llegar al estado presente
last_state = zeros(max_state,2); for bit=0:1
for state=1:max_state
last_state(next_state(state,bit+1), bit+1)=state;
last_out(next_state(state, bit+1), bit*2+1:bit*2+2)
= next_out(state, bit*2+1:bit*2+2);
end
end

logmapo.m

function L_all = logmapo(rec_s,g,L_a,ind_dec)

% Algoritmo Log_MAP empleando metodo straightforward para calcular las

h metricas de las ramas. No se emplea aproximacion.

% Se puede simplificar a Max-Log-MAP usando la aproximacion ln(e~x+e"y) = max(x,y).
% Ingresa: rec_s: Bits recibidos a escala.

% rec_s = 0.5 » L_c * yk = ( 2 » a * rate * Eb/NO ) * yk

% g: generador de codigo para el codigo constituyente RSC, en forma de matriz binaria.
% L_a: info. a priori para el decodificador actual,

% version permutada de Inftyo. extrinseca del decodificador previo.

% ind_dec: indice del decodificador. Puede ser 1 o 2.

% Se asume que el Codificador 1 es terminado,

% mientras que codificador 2 esta abierto.
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%

% salida: L_all: tasa log-likelihood de los simbolos. Informacion completa.

% Numero total de bits: Inftyo. + tail
L_total = length(rec_s)/2; [n,K] = size(g); m = K - 1;
nstates = 2°m; % numero de estados en el trellis

% Set up the trellis
[next_out, next_state, last_out, last_state] = trellis(g);

Infty = 1elO;

% Inicializacion de Alpha
Alpha(1,1) = 0; Alpha(1,2:nstates) = -Infty*ones(l,nstates-1);

% Inicializacion de Beta
if ind_dec==
Beta(L_total,1) = 0;
Beta(L_total,2:nstates)
elseif ind_dec==
Beta(L_total,l:nstates) = zeros(1l,nstates);
else
fprintf(’ind_dec se limita a 1 y 2!'\n’);
end

-Infty*ones(1,nstates-1);

% calculo de Alpha
for k = 2:L_total+1
for state2 = 1:nstates
gamma = -Infty*ones(1,nstates);
gamma(last_state(state2,1)) = (-rec_s(2xk-3)+rec_s(2*k-2)*last_out(state2,2))....
-log(1+exp(L_a(k-1)));
gamma (last_state(state2,2)) = (rec_s(2*k-3)+rec_s(2*k-2)*last_out(state2,4))....
+L_a(k-1)-log(1+exp(L_a(k-1)));

if (sum(exp(gamma+Alpha(k-1,:)))<1e-300)
Alpha(k,state2)=-Infty;

else
Alpha(k,state2) = log( sum( exp( gamma+Alpha(k-1,:) ) ) );
end
end
tempmax (k) = max(Alpha(k,:));
Alpha(k,:) = Alpha(k,:) - tempmax(k);

end

% Calculo de Beta
for k = L_total-1:-1:1
for statel = l:nstates
gamma = -Infty*ones(1,nstates);
gamma (next_state(statel,1)) = (-rec_s(2xk+1)+rec_s(2*k+2)*next_out(statel,2))....
-log(1+exp(L_a(k+1)));
gamma (next_state(statel,2)) = (rec_s(2xk+1)+rec_s(2*k+2)*next_out(statel,4))....
+L_a(k+1)-log(1+exp(L_a(k+1)));
if (sum(exp (gamma+Beta(k+1,:)))<1e-300)
Beta(k,statel)=-Infty;
else
Beta(k,statel) = log(sum(exp(gammat+Beta(k+1,:))));
end
end



Beta(k,:) = Beta(k,:) - tempmax(k+l);
end

% Calcular la salida suave, tasa log-1likelihood de los simbolos en la trama
for k = 1:L_total
for state2 = 1l:nstates
gamma0 = (-rec_s(2*k-1)+rec_s(2xk)*last_out(state2,2))....
-log(1+exp(L_a(k)));
gammal = (rec_s(2xk-1)+rec_s(2xk)*last_out(state2,4))...
+L_a(k)-log(1+exp(L_a(k)));
tempO(state2) = exp(gammaO + Alpha(k,last_state(state2,1)) + Beta(k,state2));
templ(state2) = exp(gammal + Alpha(k,last_state(state2,2)) + Beta(k,state2));
end
L_all(k) = log(sum(templ)) - log(sum(temp0));
end

soval.m

function L_all = sova(rec_s, g, L_a, ind_dec)

% Esta funcion implementa el Soft Output Viterbi Algorithm (SOVA) en el modo trace back
% Entradas:

4 rec_s: bits recibidos a escala. rec_s(k) = 0.5 * L_c(k) * y(k)
% L_c = 4 * a * Es/No, valor de confiabilidad del canal

% y: bits recibidos

% g: matriz generadora del codificador en forma binaria,

% g(1,:) feedback, g(2,:) feedforward

% L_a: informacion a priori de los bits info. Info Extrinseca del
% decodificador constituyente previo

% ind_dec: indice del decodificador componente.

% =1: decodificador constituyente 1; El1 trellis es terminado al estado todos ceros
% =2: decodificador constituyente 2; El trellis no esta perfectamente terminado.

. .

% Salida:

% L_all: log ( P(x=1ly) ) / ( P(x=-1ly) )

% Tamano de la trama, bits info. + cola
L_total = length(L_a); [n,K] = size(g); m = K - 1; nstates = 2°m;
Infty = 1el0;

% Tamafio de la ventana SOVA. Toma la decision luego de un retardo ’delta’.
% Decide bit k cuando se procesan los bits recibidos (k+delta).

% Rastro hacia atras de (k+delta) a k.

delta = 30;

% Elaborar el trellis definido por g.
[next_out, next_state, last_out, last_state] = trellis(g);

% Initializa metricas de los caminos a -Infty
for t=1:L_total+l
for state=1l:nstates
path_metric(state,t) = -Infty;
end
end

% Rastro hacia adelante para calcular todas las metricas de los caminos
path_metric(1,1) = 0; for t=1:L_total

y = rec_s(2*t-1:2*t);

for state=1:nstates
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symO0 = last_out(state,1:2);

syml = last_out(state,3:4);

state0 = last_state(state,1);

statel = last_state(state,2);

MkO = y*symO’ - L_a(t)/2 + path_metric(stateO,t);
Mkl = y*sym1’ + L_a(t)/2 + path_metric(statel,t);

if MkO>Mk1
path_metric(state,t+1)=MkO;
Mdiff (state,t+1) = MkO - Mk1;
prev_bit(state, t+1) = 0;

else
path_metric(state,t+1)=Mkl;
Mdiff (state,t+1) = Mkl - MkO;
prev_bit(state,t+1) = 1;

end

end
end

% Para decodificador 1, rastro hacia atras de todos los estados cero,
% Para decodificador 2, rastro hacia atras del estado mas aparente
if ind_dec ==

mlstate(L_total+1) = 1;
else

mlstate(L_total+l) = find( path_metric(:,L_total+l)==max(path_metric(:,L_total+1l)) );
end

% Rastro hacia atras para obtener los bits estimados, y el camino mas aparente
for t=L_total:-1:1

est(t) = prev_bit(mlstate(t+1),t+1);

mlstate(t) = last_state(mlstate(t+1), est(t)+1);
end

% Encontrar el delta minimo que corresponde a un camino competidor con
% diferente estimacion de bits de informacion. Dar la salida suave
for t=1:L_total
11r = Infty;
for i=0:delta
if t+i<L_total+1l
bit = l-est(t+i);
temp_state = last_state(mlstate(t+i+1), bit+1);
for j=i-1:-1:0
bit = prev_bit(temp_state,t+j+1);
temp_state = last_state(temp_state, bit+1);
end
if bit"=est(t)
11r = min( 1llr ,Mdiff(mlstate(t+i+1), t+i+1) );
end
end
end
L_all(t) = (2%est(t) - 1) * 1llr;
end

rsc encode.m

function y = rsc_encode(g, x, ed)
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% Codifica un bloque de data x (0/1) con un codigo recursivo sistematico
% convolucional con vectores generadoresa en g, y

% retorna la salida en y (0/1).

% Si ed>0, el trellis es terminado perfectamente

% Si ed<0, se deja no terminado;

% Determina la longitud de contencion (K), memoria (m), y tasa (1/n)
% y numero de bits de informacion.
[n,K] = size(g); m = K - 1; if ed>0
L_info = length(x);
L_total = L_info + m;
else
L_total = length(x);
L_info = L_total - m;
end

% inicializa los vectores de estado
state = zeros(1,m);

% Genera la palabra de codigo
for i = 1:L_total
if ed<0 | (ed>0 & i<=L_info)
d_k = x(1,1i);
elseif ed>0 & i>L_info
% termina el trellis
d_k = rem( g(1,2:K)*state’, 2 );
end

a_k = rem( g(1,:)*[d_k statel]’, 2 );
[output_bits, state] = encode_bit(g, a_k, state);
% Como es sistematico, la primera salida es bit de entrada
output_bits(1,1) = d_k;
y(n*(i-1)+1:n*i) = output_bits;
end

int _state.m

function int_state = int_state( state )
% convierte un vector fila de m bits en un entero (base 10)

[dummy, m] = size( state );
for i = 1:m
vect(i) = 2°(m-1);

end

int_state = state*vect’;

encoderm.m

function en_output = encoderm( x, g, alpha, puncture )

% emplea el mapa del entrelazador ’alpha’

% Si puncture = 1, no puncturado, produce una salida de tasa 1/3 de longitud fija
% Si puncture = O, puncturado, produce una salida de tasa 1/2

% multiplexor escoge bits de verificacion impares del RSC1 y bits de verificacion
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% pares del RSC2

% Determinar la longitud de contencion (K), memoria (m)
% y numero de bits de informacion + bits de cola.

[n,K] = size(g); m = K - 1; L_info = length(x); L_total = L_info +
m;

% generar la palabrs de codigo correspondiente al primer codificador RSC
% ed = 1, perfectamente terminado;
input = x; outputl = rsc_encode(g,input,1);

% Crear una matriz con la primera fila correspondiendo a la secuencia de informacion
% segunda fila correspondiendo a los bits de verificacion del RSC #1.
% tercera fila correspondiendo a los bits de verificacion del RSC #2.

y(1,:) = output1(1:2:2«L_total); y(2,:) = output1(2:2:2+L_total);

% Entrada entrelazada al segundo codificador
for i = 1:L_total
input1(1,i) = y(1,alpha(i));
end output2 = rsc_encode(g, inputl1(1,1:L_total), -1 ); y(3,:) =
output2(2:2:2«L_total);

% multiplexacion paralelo a serie para obtener el vector de salida
% puncture = O: la tasa aumenta de 1/3 a 1/2;
% puncture = 1; no puncturado, tasa = 1/3;

if puncture > O % no puncturado
for i = 1:L_total
for j = 1:3
en_output (1,3*(i-1)+j) = y(j,1);
end
end
else % puncturado tasa 1/2
for i=1:L_total
en_output (1,n*(i-1)+1) = y(1,i);
if rem(i,2)
% bits de verificacion impares del RSC1
en_output(1,n*i) = y(2,1i);
else
% bits de verificacion pares del RSC2
en_output (1,n*i) = y(3,1);
end
end
end

% modulacion antipodal: +1/-1
en_output = 2 * en_output - ones(size(en_output));

encode_ bit.m

function [output, state] = encode_bit(g, input, state)

% Esta funcion tiene como entrada un solo bit a ser codificado,

% asi como los coeficientes del polinomio generador y

% el actual vector de estado.

% Retorna como salida n bits de data codificados, donde 1/n es la tasa del codigo.
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% La tasa es 1/n

% k es la longitud de contencion
% m es la cantidad de memoria
[n,k] = size(g); m = k-1;

% determinar el proximo bit de salida

for i=1:n
output (i) = g(i,1)*input;
for j = 2:k
output (i) = xor(output(i),g(i,j)*state(j-1));
end;
end

state = [input, state(l:m-1)1;

demultiplex.m

function subr = demultiplex(r, alpha, puncture);

% Demultiplexion serie a paralelo para obtener la palabra de codigo de
% cada codificador en el terminal del receptor

% alpha: mapeo del entrelazador

% puncture = 0: usa puncturado para incrementar la tasa a 1/2;

% puncture = 1; no puncturado,tasa 1/3;

% Longitud de la trama, que incluye bits de informacion y bits de cola
L_total = length(r)/(2+puncture);
% Extraer los bits de paridad para ambos decod
if puncture == 1 % no puncturado
for i = 1:L_total
x_sys(i) = r(3*x(i-1)+1);

for j = 1:2
subr(j,2*i) = r(3*(i-1)+1+j);
end
end
else % puncturado

for i = 1:L_total
x_sys(i) = r(2*(i-1)+1);

for j = 1:2
subr(j,2*i) = 0;

end

if rem(i,2)>0
subr(1,2*i) = r(2*i);

else
subr(2,2*i) = r(2*i);

end

end
end

% Extraer los bits sistematicos de ambos decodificadores

for j = 1:L_total

% Para el decodificador uno
subr(1,2*(j-1)+1) = x_sys(j);

% Para el decodificador dos: entrelazar lo bits sistematicos
subr(2,2*(j-1)+1) = x_sys(alpha(j));

end
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bin_state.m
function bin_state = bin_state( int_state, m)

% Convierte un vector de enteros en una matriz; la i-esima fila es la forma binaria
% de m bits para el i-esimo entero

for j = 1:length( int_state )
for i = m:-1:1
state(j,m-i+1) = fix( int_state(j)/ (2~(i-1)) );
int_state(j) = int_state(j) - state(j,m-i+1)*2"(i-1);
end
end

bin_state = state;

Programas adicionales correspondientes a los entrelazadores
Programas anadidos por el autor.

odd_even_ interleaver.m

function alpha_rsc =
odd_even_interleaver(DLength,TerminateF ,NEncoders,m) ;

% Esta funcion implementa un entrelazador odd_even(impar_par)
% alpha_rsc = odd_even_interleaver (DLength, TerminateF, NEncoders, m)

if TerminateF
index_odd = [1:2:DLength+m];
index_even = [2:2:DLength+m];
else
index_odd = [1:2:DLength];
index_even = [2:2:DLength];
end % if TerminateF
Lodd = length(index_odd); Leven = length(index_even); for il =
1:NEncoders-1
(dummy, alpha_tmp1(1,:)]
(dummy, alpha_tmp2(1,:)]
if (Lodd>Leven)
alpha_rsc(il,:) = ...
reshape([index_odd(alpha_tmpl) ; index_even(alpha_tmp2), NaN],
1,2*Lodd) ;

sort(rand(1,Lodd));
sort(rand(1,Leven));

else
alpha_rsc(il,:) = ...
reshape([index_odd(alpha_tmpl) ;index_even(alpha_tmp2)],1,2*Lodd);
end % if (Lodd>Leven)
end % for il = 1:NEncoders-1

if (Lodd>Leven)

alpha_rsc = alpha_rsc(:,1:end-1);
end % if (Lodd>Leven)

goldenint.m
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% goldenint.m

% Esta funcion genera los indices para un entrelazador Golden.

% i = goldenint(N, method)

% N > longitud de entrada del indice generado

% Method > Selecciona entre usar el entrelazador Golden o el dithered golden
% s = punto de inicio para el generador de indices

% m = cualquier entero mayor que O (1 o 2 normalmente)

% r = E1 espaciamiento de indice entre elementos cercanos para lograr la maxiima dispersion
% D = parametro dithered para turbo codigo tipicamente 0.01

% En elementos adyacentes tipicos a maxima dispersion j = 0 and r = 1

% Mayores valores de j y r pueden ser usados para obtener

% el mejor espaciamiento para elementos espaciados r lugares

% Para turbo Codigos con 16 estados j = 9 y r = 15 con repeticion rsc

% periodo de r = 15

function i = goldenint(N, method) m = 2; j = 0; r = 1; if method ==

0

D = 0;
else

D =0.01;
end s = 1;

% Usado para entrelazador dithered golden
ND = N*xD; d = rand(1,N)*ND;
% Calculo de la seccion Golden
g = (sqrt(5)-1)/2;
% Calculor el incremento real
C = Nx(g."m+j)/r;
% Calculo del Vector real v
for n = 0:N-1,
v(n+1l) = mod(s + n*C+d(n+1), N);
end
% Encontrar el vector ordenado
[a,b] = sort(v); n = 1:length(b);
% indices del vector
i(b) = n;

entrelazador 3gpp.m

% Entrelazador interno para el turbo codificador 3gpp

%clear all;

function Table = Internallnterleaver (K)

#K=100;

if (K < 40) | (K > 5114)
fprintf(1,’Cuidado: La longitud de trama debe estar entre 40 y 5114!'\n’);
return;

end

% Determinar el numero de filas de la matriz rectangular
if (40 <= K) & (K <= 159)

R = 5;
else if ((160 <= K) & (K <= 200)) | ((481 <= K) & (K <= 530))
R = 10;
else
R = 20;
end
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end

% El numero primo p y su raiz primitiva asociada v
p_tmp = primes (257); p_table = p_tmp(4:length(p_tmp)); v_table =
(3, 2, 2,3,2,5, 2,3, 2,6, 3

5, 2,2,2,2,7, 5,3, 2, 3,5,
2,5, 2,6,3,3, 2,3,2, 2,6,
5, 2,5,2,2,2,19,5, 2,3, 2,
3, 2,6,3,7,7, 6, 3];

% Determine el numero primo a ser usado en la permutacion interna, p, y
% el numero de columnas de la matri rectangular C
if (481 <= K) & (K <= 530)

p = 53;

v = 2;

C=p;
else

for i = 1 : length(p_table)

if (R * (p_table(i) + 1)) >= K
p = p_table(i);
v = v_table(i);
break;

end

end
% Determinar C
if K <= (R%(p-1))
C=p-1;
else if ((R*(p-1)) < K ) & (K <= Rxp)
C=p;
else if (R*p) < K
C=p+1;
end
end
end
end

y = [1:1:K, zeros(1,R+*C - K)]; y = reshape(y,C,R)’;

s(1) = 1; for j = 1: (p-2)
s(j+1) = mod(v*s(j), p);
end

q(1) = 1; for i = 2: R
for j = 1: length(p_table)
if (gcd(p_table(j), p-1) ==1) & (p_table(j) > 6) & (p_table(j) > q(i-1))
q(i) = p_table(j);

break;
end
end
end
% Setup T
if (40 <= K) & (K <= 159)
T=4:-1:0;
else if ((160 <= K) & (K <= 200)) | ((481 <= K) & (K <= 530))
T=9:-1:0;

else if ((2281 <= K) & (K <= 2480)) | ((3161 <= K) & (K <= 3210))
T = [19, 9, 14, 4, 0, 2, 5, 7, 12, 18, 16, 13, 17, 15, 3, 1, 6, 11, 8, 10];
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else

T =19, 9, 14, 4, 0, 2, 5, 7, 12, 18, 10, 8, 13, 17, 3, 1, 16, 6,

end
end
end

r(T+1) =q;

% Efectuar la i-esima permutacion entre filas interna
U = zeros(1,C); for i = 0: (R-1)
if C ==
for j =0 : (p-2)
U(G+1) =s (mod(j * r(i+1), p-1) + 1);
end
U(p) = 0;
end
ifC=p+1
for j = 0 : (p-2)
U(G+1) =s (mod(j * r(i+1l), p-1) + 1);
end
U(p) = 0;
U(p + 1) = p;
if (K== (R *C)) & (i == (R-1))
tmp = U(1);
U(1) = U(p+1);
U(p+1) = tmp;
end
end
if C==1p
for j = 0:(p-2)
U(j + 1) = s (mod(j * r(i+1), p-1) + 1) - 1;

end
end
for j=1:0C
y_permul(i + 1, j) = y(i + 1, U(j)+1);
end
end

% Efectuar la permutacion entre filas externa
for i = 0 : (R-1)
y_permu2(i + 1,:) = y_permul (T(i + 1) + 1, :);

end

x = reshape (y_permu2, 1, RxC); Table = x(x~=0)-1;

back block.m
function y = back_block(x, n, m)

% Esta funcion implementa un entrelazador de bloque reverso nxm.

% La data de entrada se escribe en una matriz nxm de fila en fila, y se lee

% de columna en columna de la ultima a la primera columna

% Escribe en la matriz fila por fila
counter = 1; for i=1:n
for j=1:m
M(i,j) = x(counter);

15, 11];
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counter = counter + 1;
end
end

% Lee de la matriz columna por columna desde la ultima a la primera
counter = 1; for j=m:-1:1
for i=1:n
y(counter) = M(i,j);
counter = counter + 1;
end
end

interleave.m
function y = rot_block(x, n, m)

% Esta funcion implementa un entrelazador de bloque nxm.
% La data de entrada se escribe en una matriz de fila en fila,
% y se lee de columna en columna.

% deentrelazado : x = interleave (y, m, n)

% Escribir en la matriz
counter = 1; for i=1:n
for j=1:m
M(i,j) = x(counter);
counter = counter + 1;
end
end

% Leer de la matriz columna por columna
counter = 1; for j=1:m
for i=1:n
y(counter) = M(i,j);
counter = counter + 1;
end
end
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