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Resumo

Os cédigos com matriz de verificacdo de paridade de baixa densidade (LDPC) tém sido
adotados como estratégia de correcao de erros em diversos padroes de sistemas de comunicacgao,
como nos sistemas G.hn (padrao que unifica as redes domésticas) e IEEE 802.11n (padrao
para redes sem fio locais). Nestes sistemas com modulacdo de amplitude em quadratura
(QAM) codificados com LDPC, mapear propriamente os bits codificados para os diferentes
sub-canais, considerando o fato de os sub-canais terem diferentes qualidades, garante uma
melhora no desempenho geral do sistema. Nesse sentido, esta Tese apresenta uma nova técnica
de mapeamento de bits, baseada na suposicao de que bits transmitidos em sub-canais “bons”
ajudam bits transmitidos em sub-canais “ruins”. Isto é possivel através de algumas restricoes
impostas ao grafo de Tanner associado, semelhantes aos codigos Root-LDPC. A otimizagao
deste mapeamento de bits utilizando curvas de transferéncia de informagao extrinseca (EXIT
charts) também é apresentada. Observa-se que esse mapeamento tem a vantagem de um
espaco de busca de otimizacao reduzido quando aplicado ao sistema com modo de transmissao
de portadora tnica. Além disso, em situacoes nas quais o espaco de busca nao é tao reduzido,
como em aplicagoes baseadas em multiplexacao por divisao de frequéncia ortogonal (OFDM),
chegou-se a uma simples regra pratica associada as restricoes do mapeamento de bits que
praticamente elimina a necessidade de uma otimizacao. Por fim, um estudo do impacto do nivel
de desequilibrio de confiabilidade através dos sub-canais sobre o desempenho do mapeamento
de bits é apresentado. Os resultados das simulacoes mostram que a estratégia de mapeamento
de bits melhora o desempenho do sistema, e que, na presenca de variacoes do canal, o sistema
pode, adaptativamente, aplicar um novo mapeamento de bits sem a necessidade de recorrer a

uma otimizagao complexa, podendo ser muito 1til em sistemas praticos.

PALAVRAS-CHAVES: LDPC, mapeamento de bits, EXIT charts, sistemas de

comunicagcao.



Abstract

Low-Density parity-check (LDPC) codes are being adopted as the error correction strategy
in different system standards, such as the G.hn (home networking standard) and the IEEE
802.11n (wireless local standard). In these LDPC-coded quadrature amplitude modulation
(QAM) systems, mapping the LDPC coded bits properly to the different sub-channels
considering the fact that sub-channels have different qualities ensures an improved overall
system performance. Accordingly, this thesis presents a new bit mapping technique based
on the assumption that bits transmitted in “good” sub-channels, help bits transmitted in
“bad” sub-channels. This can be made possible through some restrictions to be imposed on
the associated Tanner graph, akin to Root-LDPC codes. An optimization of the root-like
bit mapping through extrinsic information transfer (EXIT) charts analysis is also presented.
We show that this mapping has the advantage of a reduced optimization search space when
applied to single-carrier based systems. Moreover, in situations where the search space is not so
reduced, such as in orthogonal frequency division multiplexing (OFDM)-based applications,
we arrive at a rule of thumb associated with the bit mapping constraints that practically
eliminates the need for an optimization. Finally, a study of the impact of the level of reliability
imbalance across the sub-channels on the performance of the root-like bit mapping is presented.
Simulation results show that the new bit mapping strategy improves performance, and that
in the presence of channel variations, the system can, adaptively, apply a new bit mapping

without the need of a complex optimization, which can be very useful in practical systems.

KEYWORDS: LDPC codes, bit mapping, EXIT charts, communication systems.
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Capitulo 1

Introducao

Os cédigos LDPC (Low-Density Parity-Check) pertencem a uma classe de poderosos
codigos corretores de erro, com alto poder de corregao, com os quais é possivel se aproximar da
capacidade de canal de Shannon. Desde o artigo de Shannon [1] em 1948, que definiu limites
para a capacidade de transmissao em canais de comunicacgao, diversos esquemas de correcao de
erros foram propostos, tentando alcancar tal capacidade. O objetivo era desenvolver codigos
que conseguissem corrigir os erros introduzidos pelo canal, mas que ao mesmo tempo fossem
praticos, ou seja, a estrutura da decodificacao nao fosse tao complexa, ao ponto de inviabilizar a
implementacgao. Nesse contexto, em 1962, surgiram os cédigos LDPC, propostos inicialmente
por Gallager em sua tese de doutorado [2], permanecendo esquecidos por 35 anos, devido
ao poder de processamento limitado da época, sendo redescobertos por McKay e Neal [3]
na década de 90. Junto com os cédigos Turbo formam uma classe de cddigos chamada

capacity-approaching, ou seja, que se aproximam da capacidade de Shannon.

Devido ao seu excelente desempenho, os cédigos LDPC sao recomendados em diversos
padroes de sistemas de comunicagao, como o ETSI DVB-T2 [4], o Digital Terrestrial
Multimedia Broadcast (DTMB) [5], IEEE 802.11n [6], IEEE 802.16¢ [7], ¢ o G.hn [8]. Por
exemplo, o recente padrao do ITU-T que unifica as redes domésticas, chamado G.hn [8],
permite conexdes de alta velocidade, de até 1 Gb/s, especificando um conjunto de matrizes
de verificagao de paridade de uma classe de cédigos LDPC, conhecida como cédigos LDPC
quase-ciclicos (Quasi-Cyclic LDPC (QC-LDPC)), como o esquema de correcao direta de erros
(forward error correction (FEC)) obrigatério [9]. Esquemas de altas ordens de modulagoes
de amplitude em quadratura (quadrature amplitude modulation (QAM)) [10] também sao

recomendados para alavancar altas taxas de dados.

Um cédigo LDPC ¢é definido pela sua matriz de verificacao de paridade, e para se

projetar um “bom” cédigo LDPC, alguns parametros da matriz de verificacao de paridade do



codigo precisam ser otimizados. Um ensemble é¢ um conjunto de todos os possiveis coédigos com
certos parametros definidos. No caso dos codigos LDPC irregulares, o ensemble é especificado
pelo par de distribuicao de graus dos nds (um para o né de varidvel e outro para o né de
paridade). Esse par otimizado pode ser obtido pelas técnicas de density evolution (DE) [11,
12] ou pelas curvas de transferéncia de informagcao extrinseca (extrinsic information transfer
(EXIT chart)) [13, 14], através da procura no espago de todos os possiveis pares de distribuigao

de graus, o que pode ser uma tarefa bastante complexa.

Gong et al. [15] observaram que a propriedade de protecao desigual de erro (unequal
error protection (UEP)), intrinseca dos cédigos LDPC irregulares, pode ser explorada sempre
que os bits codificados forem enviados através de sub-canais de diferentes qualidades. Esse
é o caso em inumeras situagoes. Por exemplo, considere um sistema que utiliza 2™
simbolos QAM transmitidos em um canal com ruido gaussiano branco aditivo (additive white
Gaussian noise (AWGN)). Esses simbolos podem ser decompostos em m sub-canais AWGN
paralelos de entradas binarias com diferentes qualidades de canal. Quando a transmissao por
multiplexagao por divisao de frequéncias ortogonais (orthogonal frequency division multiplexing
(OFDM)) [16, 17] é utilizada, os diferentes sub-canais geralmente tém diferentes relagoes sinal
ruido (SNRs) médias. Assim, o desempenho de um sistema QAM codificado com LDPC pode
ser melhorado através do mapeamento seletivo dos nés de varidvel da matriz de verificagao de
paridade para os sub-canais. Isso pode ser garantido colocando-se um mapeador de bits entre
o codificador LDPC e o modulador. Baseado nessa informacao, esquemas de mapeamento de
bits que alteram a ordem na qual os bits codificados sao mapeados para diferentes sub-canais

foram propostos em [15, 18, 19, 20, 21], para equilibrar essas caracteristicas de UEP.

Por sua vez, pode-se recorrer a técnica de density evolution ou a EXIT charts para
procurar a distribuigdo de mapeamento de bits 6tima. Por exemplo, em [19], o mapeamento dos
bits é otimizado através de density evolution e uma melhoria no desempenho para constelacoes
até 64-QAM é descrita. Um mapeamento baseado na confiabilidade do bit é proposto em [18],
no qual os bits com menor confiabilidade (aqueles decodificados nos nés de varidvel com menor
grau) sao mapeados para os niveis de modula¢do com menor protegao e os bits com maior
confiabilidade para os niveis de modula¢do com maior protegao. Em [22], uma discussao é
feita sobre mapeamentos baseados somente na otimizacao do limiar, assim como os baseados
na confiabilidade do bit tenderem a apresentar um comportamento de error-floor. Em [23],
menciona-se que as desvantagens dessas andlises do limiar usando DE ou EXIT charts é que
elas referem-se a comprimentos de blocos infinitos e a um niimero alto de iteragoes, e propoe-se
um método baseado em EXIT charts para otimizar o mapeamento, especialmente para blocos

de comprimento curto.

Nesses trabalhos, as distribuicoes dos nés de variavel e de paridade sao consideradas



fixas. No entanto, um novo conjunto de distribuicao de nds de variavel é definido, agora
associados aos sub-canais, chamado de distribuicao de mapeamento de bits. Assim, o processo

de otimizagao é baseado unicamente nessa nova distribuicao de nds de varidvel.

1.1 Motivacao

No caso dos padroes especificados, as matrizes de verificacao de paridade para os codigos
LDPC geralmente ja sao fornecidas. Assim, uma pergunta interessante é como o desempenho
do sistema pode ser melhorado, uma vez que a matriz de verificacao de paridade ja foi escolhida.
Observa-se que o mapeamento dos bits codificados para os sub-canais é normalmente realizado
de maneira sequencial, ou seja, sem nenhuma selecao apropriada de quais bits serao alocados
para quais sub-canais. No entanto, diversas técnicas de mapeamento de bits [15, 18, 19, 20, 21]
que possibilitam mapear propriamente os bits codificados para os diferentes sub-canais, se
aproveitando da propriedade de UEP dos cddigos LDPC irregulares e/ou da existéncia de
diferentes sub-canais com diferentes qualidades, se mostraram uma excelente alternativa para

melhorar o desempenho dos sistemas QAM codificados com LDPC.

Além disso, mesmo em sistemas nos quais a matriz de verificacao de paridade nao
¢ previamente fornecida, o mapeamento de bits pode também se tornar uma importante
ferramenta para possibilitar o projeto de matrizes, levando em consideracao o impacto do

mapeamento de bits no desempenho do sistema.

No entanto, a busca por uma distribuicao de mapeamento de bits 6tima é ainda uma
tarefa complexa. Apesar de tentativas terem sido feitas para simplificar o projeto desse
mapeador, usando técnicas de otimizacao, como density evolution e EXIT charts, o espaco
de busca geralmente é grande, sendo necessario procurar a distribuicao 6tima entre todas as

possiveis distribui¢coes de mapeamento.

Nesse sentido, um esquema de mapeamento de bits de baixa complexidade é
aconselhavel para sistemas praticos, como é o caso de sistemas com grandes variagoes de
canal. Desse modo, este trabalho concentra-se na proposta de um mapeamento de bits de
baixa complexidade que permite adaptacoes rapidas a essas variacoes de canal de sistemas
praticos, como é o caso dos sistemas QAM codificados com LDPC dos diversos padroes de

sistema de comunicagao.



1.2 Objetivos da Tese

O objetivo desta Tese é, portanto, propor uma nova técnica de mapeamento de bits,
baseada na observacao de que altruismo pode ser vantajoso ao nivel de grupo. O mapeamento
de bits proposto promove cooperacao unilateral dos bits codificados enviados em sub-canais
“bons” (ou seja, com melhor qualidade), para bits enviados em sub-canais “ruins” (ou seja,
com pior qualidade). Mais especificamente, ordenam-se os nds de varidvel de acordo com as
qualidades dos seus sub-canais associados, selecionando-se um grupo de nés de variavel “ruins”
junto com um grupo de nés de varidvel “bons” ou “ajudantes”. A ideia é forcar conexodes (no
grafo de Tanner do cédigo LDPC) entre os dois grupos de nds, através de um conjunto de
nés de paridade “root”, permitindo, assim, uma cooperacao unilateral. Além disso, com o
design proposto o espaco de busca do mapeamento de bits é reduzido significativamente, e
a otimizacao pode ser possivel sem acrescentar muita complexidade. Através da analise de
EXIT charts, essa otimizacao pode ser realizada, visando alcancar um desempenho ainda
melhor para sistemas QAM codificados com LDPC.

O grafo de Tanner resultante é semelhante ao dos codigos root-LDPC, introduzidos
em [24] para canais de desvanecimento de bloco nao-ergddico. Por esta razdo, chamou-se o

mapeamento de bits proposto de root-like.

1.3 Contribuicoes da Tese

A contribuicao principal desta Tese esta na proposta de um mapeamento de bits
root-like para sistemas QQAM codificados com LDPC. O mapeamento de bits é feito de tal forma
que nos de variavel bons cooperem com nos de variavel ruins visando um melhor desempenho
geral do sistema. Diferentemente dos mapeamentos de bits anteriores, o mapeamento de bits
root-like, baseia-se unicamente no desequilibrio da confiabilidade dos sub-canais, nao levando
em consideracao explicitamente a caracteristica de UEP dos cédigos LDPC, embora algumas
restri¢oes no grafo de Tanner do cédigo precisem ser impostas. Isso faz com que o mapeamento

de bits root-like seja simples de implementar.

A proposta de mapeamento de bits foi apresentada em [25], com bons resultados sem
otimizagao, para ambos os sistemas de transmissao por portadora unica (single-carrier) e

sistemas baseados em OFDM.

Visando alcancar um desempenho ainda melhor para sistemas QAM codificados com
LDPC, esta Tese também introduz a otimizacao do mapeamento de bits root-like através da

analise de EXIT charts. Observou-se que no caso do canal de portadora tnica o espaco de



busca de otimizagao é significativamente reduzido pelas condi¢oes do projeto do mapeamento
de bits root-like, em comparagao com os métodos de otimizacao propostos em [15, 21] e [22].
Além disso, sera mostrado que é possivel alcancar resultados bastante semelhantes aos obtidos
com uma otimiza¢ao do mapeamento de bits mais complexa, como a proposta em [22]. No
caso do canal OFDM e em outros cendrios em que o espaco de busca nao é tao reduzido, os
resultados mostram que a ideia principal por tras do mapeamento de bits root-like associada a
uma simples regra pratica é suficiente para garantir um bom desempenho, sem a necessidade
de otimizacao. Portanto, para ambos os cenarios de portadora tnica e de multi-portadoras, e
para diferentes padroes de aplicagdo (G.hn e IEEE 802.11n), serd mostrado nesta Tese, que o
mapeamento de bits root-like é uma alternativa interessante para manter um bom desempenho
através de canais com variacoes, aplicando uma otimizacao do mapeamento de bits de baixa

complexidade quando necessario.

Esta Tese investiga também o impacto do nivel de desequilibrio de confiabilidade através
de todos os sub-canais sobre o desempenho do mapeamento de bits root-like. Observou-se que,
quanto maior o desequilibrio entre os sub-canais “ruins” e os “bons”, em termos de qualidade,
mais benéfico é o efeito do mapeamento de bits root-like no desempenho do sistema, mostrando

o seu potencial nesse cendrio.

Os resultados da otimizacao do mapeamento de bits utilizando EXIT charts foram

publicados recentemente em [26].

Além disso, esta Tese realiza uma revisao de cédigos LDPC, do mapeamento de bits,
da técnica de otimizacao através de EXIT charts e de algumas caracteristicas envolvendo

codificacao de canal dos padroes de sistemas de comunicacao G.hn e IEEE 802.11n.

1.4 Organizacao da Tese
O restante deste trabalho esta estruturado da seguinte maneira:

e Capitulo 2 - Apresenta uma introducao aos cédigos de blocos lineares, seguida de uma
descrigao dos aspectos teodricos dos codigos LDPC, incluindo métodos para codificagao
e decodificagao. Também descreve os codigos QC-LDPC, a classe dos cdédigos LDPC

usadas nas simulagoes.

e Capitulo 3 - Descreve o funcionamento geral da técnica de mapeamento de bits.
Também apresenta a nova técnica de mapeamento de bits proposta, inspirada nos cédigos

root-LDPC, chamada mapeamento de bits root-like.



e Capitulo 4 - Descreve a técnica de EXIT charts aplicada aos cddigos LDPC e também
utilizada na otimizacao do mapeamento de bits. Também descreve a otimizacao do

mapeamento de bits root-like através da andlise de EXIT charts.

e Capitulo 5 - Apresenta os resultados numéricos para o mapeamento de bits root-like e
para a sua otimizacao, aplicado as matrizes de verificacao de paridade e aos esquemas
QAM dos padroes G.hn e IEEE802.11n, considerando-se os modos de transmissao por
portadora tnica e OFDM com AWGN e com canais de desvanecimento Rayleigh. Além
disso, apresenta um estudo do impacto do nivel de desequilibrio de confiabilidade através

dos sub-canais no desempenho do mapeamento de bits root-like.

e Capitulo 6 - Apresenta as conclusoes do trabalho e sugestoes para trabalhos futuros.



Capitulo 2

Cddigos LDPC

Os cédigos LDPC foram inicialmente propostos por Gallager em sua tese de doutorado,
em 1962 [2], permanecendo esquecidos por 35 anos até serem redescobertos por McKay e
Neal [3], na década de 90. Sao uma classe de cédigos de blocos lineares com decodificagao
iterativa de facil implementacao, conseguindo atingir uma baixa probabilidade de erro e se

aproximar do limite de Shannon em aplicacoes que exigem alta confiabilidade.

Este capitulo apresenta uma breve introducao aos cédigos de blocos lineares necessaria
ao entendimento dos cédigos LDPC, seguida de uma descricao dos cédigos LDPC, e dos codigos

QC-LDPC, a classe de codigos utilizada no presente trabalho.

2.1 Cdbdigos de Blocos Lineares

Cédigos de blocos lineares sao especificados como cddigos (n, k), em que k é o nimero
de bits de mensagem e n é o tamanho da palavra-codigo. Em um codificador de bloco linear,
a mensagem ¢ dividida em uma sequéncia de blocos de k bits de mensagem cada. Para gerar
uma palavra-cédigo n, o codificador de bloco adiciona, de acordo com uma regra de codificagao
predefinida, n — k bits de paridade ou redundancia aos bits de mensagem. A adigao dessa
paridade é que garante, no decodificador, que essa mensagem possa ser recuperada, mesmo

quando alguns bits na palavra-codigo sao corrompidos durante a transmissao pelo canal.

Cada cédigo de bloco linear é gerado através de uma matriz geradora G da qual se
obtém as vdrias palavras do cédigo. A matriz geradora G de um cédigo C'(n, k) é uma matriz
de dimensao k X n, caracterizada por um conjunto de k linhas linearmente independentes entre

si, que formam uma base para C' [27, 28]:



2o 90,0 Jo,1 90,2 gon—1
G- $1 _ 91.,0 91',1 91',2 91,7}71 ’ (2‘1)
_gk—l_ | 9k-10 Yk-11 Gk-12 -+ Gk-1n-1]

em que g = (g0, gis - Jin—1), para 0 < ¢ < k, e as k linhas linearmente independentes
g0, 81, .-, 8x_1 sao designadas de tal forma que cada palavra-codigo v pode ser representada

como uma combinacao linear desses vetores.

No geral, a matriz geradora G é utilizada na codificacao dos cédigos de blocos
lineares. Considerando u = (ug, uy, ..., ux_1), uma mensagem a ser codificada, a palavra-cédigo

resultante v pode ser obtida da seguinte forma:

v=uG, (2.2)
£o
g1
v = (ug, U, ..., up—1)" | = uoZo + U181 + .. + Up_18k—1- (2.3)
| 8k—1

Para um cddigo linear sistemdtico (n, k), no qual a mensagem é inalterada e a paridade
adicionada no final (ou no inicio) da mensagem, e no qual uma matriz identidade possa ser
identificada através das linhas de G, a matriz geradora G é composta de duas sub-matrizes,
uma matriz identidade k x k, indicada por I e uma sub-matriz de paridade k x (n — k), que

gera os bits de paridade, indicada por P, tal que [27, 28],

G = [Ik P] ) (2.4)
em que i _
T 1roo .. o0 Poo  Poi - Pojp—k—1
o
010 .0 P1o P11 e Pin—k-1
g1
G = : =001 .. 0 P20 P21 -+ DP2n—k-1 | - (2.5)
8r—1
- 000 . 1T peao Pe11 o Prtnho1]

Um exemplo simples do processo de codificacao utilizando a matriz geradora é mostrado

no Exemplo 2.1.



Exemplo 2.1. Considere o c6digo linear (7,4) com a seguinte matriz geradora:

g0 1000110
G:g1:o100011’

g 00107111

g5 0001101

e a mensagem a ser codificada como sendo u = (110 1). A palavra-cédigo v resultaria em

v=1gy+1g+0g+1g=(1000110)+(0100011)+(0001101)=(1101000).

Para cada matriz G de k x n, existe uma matriz (n — k) x k denominada de matriz
H ou matriz de verificacao de paridade. Um cédigo de blocos linear é, portanto, unicamente
especificado pela sua matriz geradora ou pela sua matriz de verificagdo de paridade. A matriz

H de dimensao (n — k) x k é definida como

hO h0,0 hO,l hO,Q .. hO,n—l
H— hl _ hl,O hl,l hl,Q hl,n—l (26)
_hnfkfl_ _hnfkfl,O hfnfkfl,l hn7k71,2 hnfkfl,nfl_

Se a matriz G for sistematica, entao a matriz H é composta de duas sub-matrizes, uma
matriz identidade (n —k) x (n — k), indicada por I,,_y, e a transposta da matriz de coeficientes

P, indicada por P7, tal que

Po,o P10 Prk—1,0 1 00 ... 0
Do P11 Prk—1,1 010 .. 0

H = [PT L] = Do,2 P12 Pk—1,2 001 ... 0] (2.7)
| Pon—k-1 Pin—k-1 - Phimk-1 0 0 0 .. 1]

As n — k linhas de H sao linearmente independentes, e cada vetor do espaco das linhas
da matriz G é ortogonal as linhas da matriz H e vice-versa, ou seja, v s6 é uma palavra-cédigo

de um cddigo gerado por G, se e somente se [28]

H-v' =0. (2.8)
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No geral, a codificacao de um cédigo de bloco linear é baseada na matriz geradora e, a
decodificacao é baseada na matriz de verificacao de paridade. No entanto, muitas classes de
c6digos de blocos lineares, como os codigos LDPC, por exemplo, sao construidos em termos
da matriz de verificacdo de paridade, como serd visto a seguir. A matriz de verificacao de
paridade H pode usada para verificar se a palavra recebida é uma palavra-cédigo valida de
um cédigo C, ou se erros foram introduzidos durante a transmissao, como pode ser visto no

Exemplo 2.2.

Exemplo 2.2. Seja v = [v; vy v3 vy 5 V6] uma palavra-cédigo de um cédigo C, e H a sua

matriz de verificacdo de paridade. Entao, de acordo com a Eq. (2.8) [29]

U1
V2
1 10100 0
U3
01 1010 =10
Uy
1 11001 0
N —~ - | U5
H
Ve

Cada linha de H corresponde a uma equacao de verificacao de paridade e cada coluna
de H corresponde a um bit da palavra-cédigo. A (j,7)ésima entrada de H é 1 se o i-ésimo
bit da palavra-cédigo é incluido na j-ésima equacao de verificacao de paridade. Assim, as

equacoes de verificacao de paridade sao definidas como

v D vy Dy =0,
vy @ v3 D vy = 0,
v1 D vy B vz B uvg =0.

Considere que a palavra-cédigo recebida seja v.= [1 1 0 0 0 0]. Checando a

palavra-codigo v, tem-se

1®160=0,
16030 =1,
1®1d0@®0=0,

entdo v nao é uma palavra-cédigo vélida desse cédigo, pois nao satisfaz a Eq. (2.8).
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2.2 Cddigos LDPC

Os cédigos LDPC sao codigos de blocos lineares caracterizados pela sua matriz de
verificacao de paridade H, que deve ser esparsa, ou seja, possuir uma baixa densidade de 1’s.
Além dessa condicao de esparsidade, um cédigo LDPC por si sé nao é diferente de nenhum
outro cédigo de bloco linear. A grande diferenca esta no fato dos cédigos LDPC utilizarem
algoritmos de decodificacao iterativa que funcionam bem quando a matriz de verificacao de

paridade é esparsa.

A matriz de verificagao de paridade de um codigo LDPC pode ser representada na forma
de um grafo bipartido, ou grafo de Tanner [30]. Tanner considerou que qualquer cédigo de
bloco linear poderia ser representado por uma grafo bipartido. Um grafo bipartido é formado
por nés de dois tipos, que se conectam apenas aos nés de tipo diferente. Os nds de varidvel (ou
nds de bit) sao representados por circulos, e os nés de paridade, por quadrados, como pode

ser visto na Figura 2.1.

1 2 3 4 5 6

Nos de variavel

Nos de paridade
1 2 3 4

Figura 2.1: Grafo de Tanner.

O grafo possui ramos ligando os nés de variavel aos nds de paridade apenas quando o
valor do elemento h; ; na matriz de verificacao de paridade for 1. A matriz de verificagao de

paridade H, de tamanho p x n, correspondente ao grafo da Figura 2.1 é dada por:

110100
011010

H= , (2.9)
100011
001101

na qual as colunas da matriz H correspondem aos nés de variavel, e as linhas correspondem

aos noés de paridade.

Um conceito importante relativo aos grafos de Tanner é o conceito de girth [29, 27]. O

girth é o menor ciclo em um grafo de Tanner. E um ciclo é um caminho fechado em um grafo
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que se inicia e termina no mesmo né. Qualquer ciclo em um grafo de Tanner tem comprimento
par e o menor comprimento de ciclo em um grafo bipartido é igual a 4. Para o algoritmo
de decodificagdo Soma-Produto (explicado mais adiante), ciclos no grafo de Tanner levam a
correlagoes nas probabilidades trocadas no decodificador, afetando a sua convergéncia. Quanto
menor o ciclo, maior o efeito. Por isso, melhoras no desempenho do decodificador podem ser

obtidas evitando-se ciclos de tamanho 4, logo girth-4.

Quanto a sua construgao, os codigos LDPC podem ser classificados em duas categorias:

e Cdédigos aleatdrios ou pseudo-aleatérios e

e (Codigos algébricos.

Os cédigos aleatdrios ou pseudo-aleatérios sao aqueles cujas matrizes de verificagao de paridade
sao geradas aleatoriamente. J& os cddigos algébricos sao construidos usando-se corpos finitos

ou geometrias finitas.

As matrizes de verificacao de paridade dos codigos aleatérios geralmente nao possuem
uma estrutura. Essa falta de estrutura dificulta a codificagao e a decodificacao, deixando-as
complexas. Recentemente, cédigos com estrutura, como os codigos Ciclicos ou Quasi-Ciclicos,
foram criados, simplificando a codificacao e a decodificacao. Os codigos Quasi-Ciclicos serao

os usados neste trabalho e serao descritos mais adiante.

2.2.1 Cddigos LDPC Regulares e Irregulares

Um codigo LDPC ¢ dito regular se o nimero de 1’s por coluna, d,, e o numero de
1’s por linha, d., da matriz H forem constantes. A taxa R de um codigo regular é definida
por [29]:

dy
R=1- € (2.10)
Note que o grafo de Tanner da Figura 2.1 é regular, ou seja, cada né de variavel tem
dois ramos conectados e cada n6 de paridade tem trés ramos conectados. Diz-se que o grau
de cada né de varidvel é igual a 2 (ou d, = 2) e o grau de cada né de paridade é igual a 3 (ou

d, =3).

Um cédigo LDPC ¢ dito irregular quando possui os ntimeros de 1’s por coluna e por
linha diferentes. Nesse caso, a notacao utilizada para os cédigos LDPC regulares nao é 1til,
ja que o nimero de ramos no grafo de Tanner nao é constante, ou seja, os nés de variavel ou

de paridade podem ter diferentes graus.
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Assim, para os cédigos LDPC irregulares, introduz-se o conceito de distribuicao de
graus. Cada tipo de né (de varidvel e de paridade) possui uma distribui¢ao de grau, sendo
possivel obté-las através de uma expressao utilizando polinomios. A distribuicao de graus de

nés de varidvel, \(x), é dada por [11, 27]

mazx
dy

Mz) =) Na'!, (2.11)

em que \; denota a fracao de ramos conectados a nés de variavel de grau i e d)'** denota o
valor maximo do grau de variavel. Similarmente, a distribuicao de graus de nés de paridade,

p(x), é dada por

max
dc

ple) = 3 g, (212)

em que p, denota a fragao de ramos conectados a nés de paridade de grau ¢ e d*** denota o

valor maximo do grau de paridade.

Os coeficientes \; e p, dos polindmios necessitam satisfazer as seguintes restrigoes [31,

32]:
0<\<1
0<p, <1
d:}n,lll‘
S -
i=1
d’gﬂ/lll'
D Pi=
q=1
(2.13)
Se um grafo de Tanner tem E ramos, entao o nimero de nés de varidvel com grau 7 é
dado por

L= 2.14
a== (2.14)

Cg=—. (2.15)

Assim, o nimero n de nés de variavel é
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n:Zzi:EZ%:E/l)\(x)dm, (2.16)

)

e o numero p de nés de paridade é

p= Zcq = EZ% = E/o p(z)dx. (2.17)

A taxa de cédigo de um codigo LDPC irregular é calculada como

(2.18)

Assim,

. 1

> L=1- M. (2.19)
qq fo Ax)dx

Os polinémios A(z) e p(z), representam a distribuigao de graus de um grafo de Tanner

a partir de um perspectiva de ramos. No entanto, as distribui¢oes de grau também podem ser

representadas por uma perspectiva de nés, em que ); é a fracio de nés de varidvel com grau

i e pg € a fragao de nés de paridade com grau g:

Ap
N 2.20
fol/\(l’)dl’ (2.20)
p_q
q .
' p(z)da

b = (2.21)

Jo ()

Os c6digos LDPC irregulares [31, 33] possuem um desempenho melhor se comparados
aos codigos LDPC regulares com blocos longos e estao entre os codigos binarios mais poderosos
conhecidos hoje. Em [34], por exemplo, é mostrado que c6digos irregulares podem chegar a

0,0045 dB do limite de Shannon em um canal AWGN, quando projetados corretamente.

2.3 Codificacao

Uma das formas de se realizar a codificagao de codigos LDPC é através da matriz
geradora G, assim como na codificacao dos codigos de blocos lineares convencionais, como
visto na Sessao 2.1. Como os codigos LDPC sao definidos pela sua matriz de verificacao
de paridade, a matriz geradora G pode ser encontrada através da matriz H, por eliminacao

gaussiana.
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No entanto, as matrizes de verificagao de paridade dos codigos LDPC geralmente nao
sao sistematicas. Assim, para se transformar a matriz H para a forma sistemaética, aplicam-se
diversas operacoes entre as linhas da matriz, colocando a matriz na forma escalonada e na
forma escalonada reduzida e ainda realizando permutacoes entre as colunas. A partir da matriz

H na forma sistematica, a matriz G pode ser encontrada.

Apesar de todo esse processamento poder ser feito off-line, esse método de codificagao
nao ¢ viavel para os codigos LDPC, pois estes geralmente possuem comprimento de
palavra-codigo longos, e pelo fato de G nao ser esparsa, a complexidade da operacao de
multiplicacao na codificacio v = uG, acaba sendo da ordem de n?, em que n é o tamanho
da palavra-cédigo. Outros métodos podem ser usados que nao utilizam a matriz G, como por
exemplo o método de codificacao com complexidade quase linear proposto por Richardson e

Urbanke [35], que serd o utilizado no presente trabalho e descrito a seguir.

2.3.1 Codificacao com Complexidade Quase Linear

De acordo com o método proposto por Richardson e Urbanke em [35], ao invés de
se utilizar a matriz G na codificagao, é possivel utilizar diretamente a matriz de verificagao
de paridade, bastando transformaé-la para a forma triangular inferior aproximada, através da

permutacao de linhas e colunas, mantendo assim a matriz esparsa.

Considere uma matriz p x n de verificacao de paridade H. Através de eliminacao
gaussiana, pode-se transformar a matriz H para a forma triangular inferior equivalente, como

mostra a Figura 2.2.

n—p p

A
\/
A
\/

A
\

n

Figura 2.2: Matriz de verificacao de paridade na forma triangular inferior equivalente.

Através somente da permutacao de linhas e colunas, pode-se também trazer a matriz de
verificacao de paridade para a forma triangular inferior aproximada, como mostra a Figura 2.3.
Nota-se que, como essa transformacao foi possivel apenas com permutagoes, a matriz continua

sendo esparsa [35].
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Figura 2.3: Matriz de verificagao de paridade na forma triangular inferior aproximada.
Considere, entao, a matriz H de tamanho p x n como tendo a forma:

A B T
H= , (2.22)

C D FE
emque Aé(p—g)x(n—p), Bé(p—g)xg, Cégx(n—p),Dégxg, Eégx(p—g)eTé
uma matriz triangular inferior de tamanho (p — g) X (p — g), com 1’s ao longo da diagonal. As

matrizes C', D e F tém g linhas cada, em que g representa o gap da representacao aproximada.

Quanto menor o gap, menor a complexidade da codificagao.

Primeiramente, utilizando eliminagao Gaussiana, multiplica-se a matriz H por:

I o||A BT A B T
= : (2.23)
_ET' I||C D E _ET'A+C —ET'B+D 0

em que I é uma matriz identidade.

Seja o vetor v = [ u pi1 P2 } uma palavra-cédigo, em que u representa a mensagem
e p a paridade, dividida em duas partes p; e ps, e devendo satisfazer a equacao de verificagao
de paridade HvT = 0. Obtém-se:

AuT + BplT + szT =0 (224)

e
(~ET'A+C)u” + (-ET'B + D)p,” =0. (2.25)
Determina-se ¢ = (—ET !B + D). Note que ¢ necessita ser nao-singular. A nao

singularidade também pode ser encontrada através da permutagao das linhas e colunas.

O objetivo da codificagao é encontrar os vetores de paridade, portanto, isolando p; na
Eq. (2.25), obtém-se:
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pil = —¢ Y (—ET'A+ CO)u’. (2.26)

Nesse caso, a complexidade alta na resolucao da equacao esta na multiplicacao entre as
matrizes. No entanto, mantendo g o menor possivel esta complexidade pode ser diminuida.

De posse de p1, € possivel encontrar ps através de:

ps’ = —T7'[Au’ + Bp;’]. (2.27)
A complexidade dessa operacao é mantida baixa, ja que A e B sao esparsas, e como T’
é triangular inferior, py pode ser encontrado por back substitution [29].
Esse método de codificacao sera demonstrado através do Exemplo 2.3.

Exemplo 2.3. Considere a matriz de verificacao de paridade de um cédigo (d, = 3,d, =

6)-regular com comprimento 12, ji na forma triangular superior aproximada [35]:

1 110

0 1{1 0j1 0 0 O

1111000 1{0100O0
H:ABT:OOO()11101110
C|D|FE 10011O0|00j01T11
01 010O0j1 100171
_001011011001_

Considere a mensagem a ser codificadau = [1 00 0 0 0]. Para determinar p; utilizou-se

a Eq. (2.26). Calculando cada parcela da Equacao de forma separada, tem-se:

AT =(1101)7,

AuT) = (1100)7,
[-ETAu” }_( ",
=(00)"

[—ET'Au”] + Cu” = (0 1)".

)

Lembrando que ¢ = (—ET !B + D), resultando em:

¢ =(—ET'B+D) =
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Logo,

pil =¢ H{—ET'A+CO)u” = (01)".

De maneira semelhante, determinou-se po, fazendo:

Bp: "' =(0100)",
[Au”] + [Bp,"] = (100 1),

Logo, tem-se

p2’ = [Au” + Bp,"|T7'=(1010)".

Portanto, a palavra-cédigo resultante é

v=|u py ps|=0100000011010]

2.4 Decodificacao

Uma das grandes vantagens dos cédigos LDPC estd na sua decodificacao iterativa, que
possibilita ao codigo apresentar um excelente desempenho mesmo operando-se muito proximo

da capacidade de Shannon [1], para diferentes tipos de canais.

A decodificacao iterativa é baseada na troca de mensagens no grafo de Tanner, onde as
mensagens passam de tras pra frente entre os nés de variavel e de paridade, iterativamente,
até que um bom resultado seja alcancado. Os algoritmos de message-passing sao um dos
algoritmos usados na decodificacao iterativa dos cddigos LDPC, podendo ser classificados

como [29]:

e Algoritmo Bit-flipping (Decisao abrupta (Hard)): utiliza mensagens bindrias. Uma
decisao binaria sobre cada bit recebido é passada ao decodificador. O algoritmo
para quando uma palavra-cdédigo valida é encontrada, ou seja, quando as equacoes de

verificacao de paridade sao satisfeitas.
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e Algoritmo Belief-Propagation (Decisao Suave (Soft)): as mensagens sao fungoes de
probabilidades que representam o nivel de confianca sobre o valor dos bits da
palavra-codigo. Os valores probabilisticos podem ser representados como razoes de
verossimilhancga logaritmica (log-likelihood ratios (LLRs)), permitindo que os célculos
sejam feitos através de soma e produto. FEnquanto probabilidades precisam ser
multiplicadas, LLRs s6 precisam ser adicionadas, reduzindo a complexidade. A essa

decodificagdo da-se o nome Soma-produto (SPA).

O algoritmo com decisao abrupta possui a vantagem da baixa complexidade, mas oferece o pior
desempenho em termos de ganho de codificagao. Por outro lado, os algoritmos com decisao

suave sao mais complexos, mas apresentam um melhor desempenho, sendo mais utilizados.

2.4.1 Decodificacao Soma-Produto

O algoritmo soma-produto [2, 29] é um algoritmo message-passing com decisao suave.
As mensagens trocadas entre os nos na decodificagao sao valores probabilisticos representados
pela LLR, definida por:

LLR(z) = log (%) , (2.28)

em que x é um valor binario. A vantagem esta no fato de as LLRs poderem ser adicionadas,

reduzindo a complexidade.

Chama-se de probabilidade intrinseca ou a priori, P, a probabilidade original do bit,
independente das restri¢coes do cédigo. E de probabilidade extrinseca ou a posteriori, Pﬁ’i‘t, a
informagao extra sobre o bit ¢ vinda da verificacao de paridade. O algoritmo soma-produto

segue os seguintes passos [29]:

Inicializagao Calcula-se as probabilidades intrinsecas vindas do canal. A mensagem inicial
enviada do n6 de bit ¢ para o n6 de paridade j, M;;, ¢ a LLR R; do sinal recebido ;,

dado o conhecimento das propriedades do canal:

M;,; = LLR(Piint) = R; = log (M) . (2.29)
Por exemplo, para um canal AWGN:
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Paridade-para-bit A LLR extrinseca E;; do né de paridade j para o né de bit i é calculada

CcOomao:

(2.31)

14+ [Licp. i1 tanh(M; ) /2
Ej,i:LLR(Pﬁ’;t):log< vep, izi tanh(Mj)/ )>7

1 - Hi/EBj,’i/;éi tanh(MN/)/Q)
em que B; representa o conjunto de bits na j-ésima equacao da matriz de verificacao de
paridade H.

Para reduzir a complexidade do decodificador, o algoritmo soma-produto pode ser

modificado, reduzindo o termo de produto da LLR extrinseca por um somatério:

E;; = <H SigH(MjJ')) ¢ (Z o(| My D)

ert4+1
ert—1"

em que ¢(z) = log

Teste da palavra-cédigo A LLR L; de cada bit ¢ é a soma das LLRs extrinsecas e da LLR

intrinseca calculada na “Inicializacao”.

Li=Ri+ Y Ej (2.32)

JEA;

em que A; representa o conjunto de nds de paridade conectados ao né de variavel 1.

Para cada bit, uma decisao abrupta é feita:

. 1,8e L; <0
C; =
0,se L; >0
Se ¢ = [c1, ..., cn] é uma palavra-cédigo valida (H&” = 0), ou se o nlimero maximo de

interacoes for alcancado, o algoritmo termina.

Bit-para-Paridade Atualiza-se a mensagem enviada do né de bit ¢ para o né de paridade j,

sem a componente E;; que foi recebida do né j:

Mj; =R+ Y  Ej (2.33)

JEALG'#]

Se a palavra nao for valida, volta-se para o passo “Paridade-para-bit”.

Um exemplo simples da decodificacao soma-produto é mostrado no Exemplo 2.4.
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Exemplo 2.4. O codificador de um c6digo LDPC representado pelo matriz H na Eq. (2.9) e
pelo grafo de Tanner na Figura 2.1 é usado para gerar a palavra-cédigo v=[001011]. A
palavra-cédigo v é transmitida através de um canal bindrio simétrico (BSC) com probabilidade
£ = 0.2 e o sinal recebido é y =[1 010 1 1] [29].

As LLRs a priori para o canal BSC sao:

log == =log 5 = —1.3863, se y; =1

8
log =5 = log 25 = 1.3863, se y; = 0

)

i =

0.2

Logo, as LLRs do sinal recebido y sao definidas como

R =[-1.3836 1.3836 — 1.3836 1.3836 — 1.3836 — 1.3836].

Nota-se na Figura 2.1, que o né de varidvel 1 é incluido nos nés de paridade 1 e 3.

Logo, M1 e M3 sao inicializados com R;:

M171 = R1 = —1.3863 e M371 = Rl = —1.3863.

O mesmo pode ser obtido para os demais nos de variavel.

No passo Paridade-para-bit, calcula-se a LLR extrinseca dos nés de paridade para
os nos de variavel. Assim, o né de paridade 1 na Figura 2.1 inclui os nés de variavel 1, 2 e 4.
Logo a LLR extrinseca do n6 de paridade 1 para o n6 de variavel 1 depende das LLRs dos nds

de varidvel 2 e 4, podendo ser calculada através da Eq. (2.31):

1+ tanh(M1,2/2) tanh(MlA/Q))
1-— tanh(MLg/Q) tanh(MlA/Q))

E1’1 = log < ) = 0.7538.

O mesmo pode ser obtido para os demais nés de paridade.

No passo Teste da palavra-cédigo, a LLR do né de variavel 1, por exemplo, é
calculada através da soma das LLRs extrinsecas dos nés de paridade 1 e 3 e da LLR intrinseca

do canal calculada na inicializacao, logo:

Ly =R+ E;+E3; =—1.3863 + 0.7538 + 0.7538 = 0.1213.

Apesar de a LLR intrinseca do canal ser negativa, indicando que o primeiro né de
variavel (bit) é igual a 1, ambas as LLRs extrinsecas sao positivas, indicando que o bit é zero.
As LLRs extrinsecas sao grandes o suficiente para gerar um resultado positivo, trocando a

decisao com relagao ao primeiro bit. Assim, como L; > 0, logo o primeiro bit é igual a 0.
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Repetindo os calculo para os bits de 2 a 6 na palavra-cédigo v, obtém-se:

v=[001011].

2.5 Cdbdigos QC-LDPC

Os cédigos LDPC utilizados no presente trabalho sao os chamados quasi-cyclic LDPC
block codes (QC-LDPC-BC) [36]. Os cédigos QC-LDPC-BC sao encontrados em praticamente
todas as implementacoes utilizando cédigos LDPC, devido a sua codificacao eficiente. Além
disso, serao utilizados no trabalho devido a estrutura das suas matrizes de verificagao de

paridade se encaixar muito bem no mapeamento de bits proposto no Cap. 3.

Os cédigos QC-LDPC pertencem a uma classe de codigos LDPC irregulares cuja matriz
de verificagao de paridade consiste em sub-matrizes rotativas de blocos. Um codigo ¢é dito
quasi-ciclico se cada deslocamento ciclico de uma palavra-cédigo por ¢ posicoes resulta em
uma palavra-codigo. Uma das vantagens desses codigos é a possibilidade de se codificar com
complexidade linear em relagao ao comprimento do cédigo, utilizando o método de Richardson

e Urbanke modificado para matrizes quasi-ciclicas, descrito em [36].

Um cédigo QC-LDPC com taxa R = K/N, em que N é o nimero de bits codificados
e K o numero de bits de informacao, é definido por uma matriz de verificacao de paridade

(N — K) x N consistindo num conjunto ¢ x t de b x b sub-matrizes:

Pii. Pia - Py
H=| > % e (2.34)
Pc,l Pc,2 e Pc,t

Cada bxb sub-matriz P; ; ou ¢ uma matriz com apenas zeros, ou ¢ uma matriz identidade

rotativa, definida por exemplo, como

(01 0 0|

001 0
P=|: 1t . (2.35)
000 1

(100 -+ 0]
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Uma matriz identidade rotativa é uma matriz identidade que pode ter suas colunas deslocadas
ciclicamente para a direita de uma valor inteiro. Note que o parametro b = N/t, chamado de

fator de expansao de H, controla o tamanho da palavra-cédigo N.

A matriz de verificacdo de paridade H pode ser também expressa na sua forma

compacta, sendo descrita como:

P11 P12 - Pig
P21 P22 - P2
H. = . (2.36)
Per Pe2 0 Pet
Na forma compacta, uma sub-matriz com apenas zeros ¢ especifica com p; ; = —1, e

uma sub-matriz identidade rotativa ¢é especificada por um inteiro p; ; entre 0 e b — 1, o qual
define o ntimero de deslocamentos para direita das colunas da matriz identidade. Claramente,

a propria matriz identidade é especificada por p; ; = 0. Veja a Figura 2.4 para um exemplo.

Para facilitar a codificacao, H é também particionada em H = [A y(1—c)|Dexc), onde a
matriz D necessita ser de posto completo, ou seja, as linhas de D necessitam ser linearmente

independentes.

O coédigo QC-LDPC pode ser codificado utilizando uma modificacao do método de

Richardson e Urbanke (descrito na Sessao 2.3.1) proposta em [36] e resumida a seguir.

Considere a matriz H dividida em:

PP1,(t—(c—2)) I 0 0 0
0 PP2,t~(c-3) I 0 0
0 PPs,(t—(c—4)) . 0 0

H = [Acx(tfc)|Dc><c] = A. PY 5

I 0
0 0 0 .. PPene-n ]
pe 0 0 0 Pret
(2.37)

em que PP4 ¢ uma matriz b x b identidade rotativa, em que p;; determina o numero de
deslocamento na matriz identidade, e I e 0 indicam a matriz identidade e a matriz apenas de
zeros, respectivamente. A matriz identidade rotativa P*, em que x determina o numero de

deslocamentos na matriz identidade, localizada na ltima linha de H e a matriz PY, em que
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y determina o numero de deslocamentos na matriz identidade, localizada na [-ésima linha da
matriz H, em que [ # 1, ¢, tém ambas um papel importante na eficiéncia do método proposto
em [36], como serd visto a seguir. Nota-se que [ é convencionalmente escolhido na metade de

¢, apesar de [ poder ser escolhido arbitrariamente.

A complexidade do método de codificacao proposto por Richardson e Urbanke esta
principalmente no calculo de py, na Eq. (2.26), devido a multiplicagdo de matrizes, dado
que ¢! geralmente nao é esparsa. No entanto, se ¢ puder ser escolhida como uma matriz
identidade, entao a complexidade da codificacao pode ser dimensionada linearmente. Assim, a
ideia principal do método proposto em [36] para garantir uma codificagao eficiente é escolher
a matriz ¢ como uma matriz identidade (ou como uma matriz identidade rotativa) através de
uma selegao adequada de P* e PY na Eq. (2.37). Assim, a complexidade geral do calculo de

p1 pode ser reduzida, independentemente do tamanho da matriz identidade rotativa.

Por exemplo, para calcular ¢ = (—ET~'B+ D), considere que a matriz H de tamanho

¢ x t na Eq (2.37) seja dividida na forma

A B T

C D FE
emque Aé (c—1)bx (t—c)b, Bé(c—1)bxb, T é(c—1)bx(c—1)b,C ébx (t—c)b, D= PY
ébxb, Eébx (c—1)b. Note que o gap (g) é igual a b.

Portanto, como
BT — [(Ppl,(t—(c—2)))T 0 ... (Py)T 0} ’ (238)

D = P, (2.39)

sao dependentes das matrizes P* e PY, entao uma escolha adequada de x e y garantird que a
matriz ¢ = (—ET !B+ D) torne-se uma matriz identidade, reduzindo, assim, a complexidade

da codificagao.

Muitas vezes, a matriz D também apresenta uma estrutura de dupla diagonal, como
pode ser visto na Figura 2.4, a qual mostra um exemplo de matriz H na forma compacta,
retirada do padrao G.hn [8].

As matrizes do padrao G.hn e do padrao IEEE802.11n serao utilizadas nos resultados
do presente trabalho. As matrizes utilizadas neste trabalho podem ser encontradas no
Apeéndice A. O restante das matrizes para outras taxas e diferentes tamanhos de blocos

podem ser encontradas especificadas nos respectivos padroes [8, 6].
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Figura 2.4: Matriz H do padrao G.hn (¢ = 12,¢t = 24,b

bits, taxa 1/2 [8].
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Capitulo 3

Mapeamento de Bits Root-Like

Um “mapeador de bits” ou embaralhador (interleaver) pode ser usado em um sistema
QAM codificado com LDPC para balancear as caracteristicas de protegao desigual de erros
(UEP) inerentes aos cédigos LDPC irregulares e/ou o fato de os sub-canais terem diferentes
qualidades, mapeando propriamente os bits codificados protegidos desigualmente para os
diferentes sub-canais do modulador QAM, e assim melhorando o desempenho do sistema.
O diagrama de blocos de um sistema QAM codificado com LDPC com mapeamento de bits é

mostrado na Figura 3.1.

Bits da
Bits de Palavra-cédigo
Informacgao Codificador ' Mapeador Modulador Simbolos QAM
> LDPC P deBits P QAM ﬁ
Canal
LRC R R RN RN RN 1
Decodificador ' Desmapeador 1 Demodulador

4 ippc [®€  «Bis 4  oam [

Bits ' !
Decodificados Bit LLR

Figura 3.1: Diagrama de blocos de um sistema QAM codificado com LDPC com mapeamento

de bits.

No transmissor, o codificador LDPC codifica os bits de informacao binarios gerando
os bits codificados. Um mapeador de bits modifica a ordem em que os bits codificados
sao passados para o modulador QAM. No receptor, o “demodulador” produz LLRs que
sao colocadas na mesma ordem dos bits codificados originais por um desmapeador de bits.
Finalmente, essas LLRs sao usadas na decodificacao message-passing iterativa do codigo
LDPC.

26
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3.1 Mapeamento de bits

O mapeamento de bits pode ser especificado pelas conexoes entre nés de variavel, nds

de paridade e sub-canais, como mostrado na Figura 3.2.

IZI e Sub-canais

Figura 3.2: Conexoes entre nos de variavel, nés de paridade e sub-canais.

As conexdes entre nés de varidvel e nds de paridade sao as usuais (como especificadas no
Cap. 2), e sado representadas pelos ramos no grafo de Tanner de um cédigo LDPC. Observa-se
que cédigos LDPC irregulares apresentam caracteristicas de protecao desigual de erro (UEP),
devido a irregularidade dos nés de variavel, ou seja, diferentes graus de nés de variavel implicam
em diferentes niveis de protecao apds a decodificagao. Quanto maior o grau, maior é a protecao
do né de varidvel [18, 37]. Da mesma forma, sempre que bits codificados s@o enviados através
de sub-canais com diferentes qualidades, eles também apresentam diferentes niveis de protecao.
Nesse sentido, essa caracteristica de UEP é, geralmente, balanceada com o uso do mapeamento

de bits, selecionando cuidadosamente quais bits codificados sao enviados em quais sub-canais.

Na Figura 3.2, se existe um ramo conectando um né de variavel a um né de sub-canal,
entao o correspondente bit codificado é enviado através desse sub-canal. A confiabilidade (ou
qualidade) dos sub-canais pode ser relacionada com parametros como a capacidade do canal

ou a SNR média. Diz-se que um sub-canal j tem um nivel de confiabilidade j.

Por exemplo, a transmissao de simbolos 2™-QAM com rotulamento Gray através de um
canal AWGN produz e = % sub-canais de diferentes niveis de confiabilidade. Cada simbolo
2™-QAM ¢ identificado com um rétulo binario (by, b, ..., b). O bit b,k € {1,...,2¢e} é
enviado através do sub-canal j que tem nivel de confiabilidade j = [(k — 1) mod €] + 1. Ou
seja, considere, por exemplo, a transmissao de simbolos 256-QAM com rotulamento Gray
através de um canal AWGN. Essa transmissao produzira e = = = 4 sub-canais de diferentes
niveis de confiabilidade. Cada simbolo 256-QAM ¢ identificado com um rétulo binario de 8
bits (by, ba, ..., bs). O bit by, de cada simbolo, é enviado através do sub-canal j com nivel de
confiabilidade j = 1, assim como o bit bs. Os bits by e bg sao enviados através do sub-canal

j = 2, os bits b3 e by sao enviados através do sub-canal j = 3 e os bits by e bg sao enviados
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através do sub-canal j = 4. Para um rotulamento Gray convencional, bits no nivel 7 = 1 sao
os bits mais confidveis (most reliable bits (MRBs)), e bits no nivel j = e sado os bits menos
confidveis (least reliable bits (LRBs)) 1. Essa confiabilidade est4 diretamente relacionada com a
capacidade do canal ou informagao mutua calculada para o nivel de confiabilidade j associado

(ver Figura 5.6 para um exemplo).

Como outro exemplo, quando um simbolo 2"-QAM ¢ transmitido em cada
sub-portadora de um simbolo OFDM, os sub-canais na Figura 3.2 sao as proéprias
sub-portadoras, e os seus niveis de confiabilidade sao associados com diferentes SNRs médias
das sub-portadoras. Nesse caso, o nimero de sub-canais e ¢ igual ao nimero de sub-portadoras

e m bits sao enviados através de cada sub-canal.

No geral, o niimero de sub-canais, e, e as suas qualidades dependem do cenério de
comunicagao (tal como o tipo de modulagao ou as caracteristicas do canal). O nimero de bits

(nds de varidvel) transmitidos em cada sub-canal é N/e.

Para os cdédigos irregulares, as distribuicoes de graus dos nods sao definidas usando
polinémios como mostrado no Cap. 2. Essas distribuigoes de graus dos nés em (2.11) e (2.12)

sao consideradas fixas.

No entanto, um outro conjunto de distribuicao de graus de nés associado aos sub-canais

pode ser definido como [19, 22]

max
e dy

m(x) = Z Z mj; - 373», (3.1)

J=1 j=dmin
em que o coeficiente m;; ¢ a fragao de ramos que mapeia os nés de varidvel de grau ¢ para
o nivel de confiabilidade j, e d™™ é o valor minimo do grau de varidvel. Essas distribuigoes
de graus dos nds podem variar, por exemplo, para fins de otimizacao, mas estao sujeitas a
algumas restrigoes [19, 22]:

Ogmmgl

max
dy

Z m]ﬂ)\z/z

j—Jmin
i=dl!

o e (3.2)

> N/

i=dmin
e

E mj’i =1
=1

10 padrao G.hn tem uma constelacio baseada no rotulamento Gray com as posicoes dos bits na ordem

\

inversa [8].
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Uma observagao importante é que, enquanto a permutacao dos nos de variavel nao
altera a distribuicdo de graus dos nds na Eq.(2.11), ela gera uma nova distribuicdo {m,,}
na Eq.(3.1). Isso é precisamente o que o mapeamento de bits faz no sistema codificado da

Figura 3.1.

3.2 O Mapeamento de Bits Baseado nos Cddigos
Root-LDPC

O mapeamento de bits aqui proposto foi baseado na ideia de que altruismo pode
ser vantajoso a nivel de grupo. Ou seja, um grupo de individuos pode ter mais chance de
sobrevivéncia se alguns dos seus membros (altruistas) estiverem dispostos a subordinar os
seus proprios recursos para ajudar os outros membros com necessidade, para o bem geral do
grupo.

Nos termos do problema especificamente, uma vez que alguns bits LDPC codificados sao
transmitidos através de sub-canais de diferentes qualidades/capacidades, é possivel projetar
a matriz de verificagao de paridade LDPC ou, talvez, se essa ja for disponibilizada, mudar a
ordem dos bits codificados, de modo que bits codificados enviados através de sub-canais “ruins”
sejam ajudados por bits codificados enviados através de sub-canais “bons”, melhorando assim
o desempenho geral. Sera mostrado a seguir, que isso pode ser possivel forcando no grafo
de Tanner do cédigo LDPC algumas conexoes entre nés de variavel e de paridade, enquanto

proibindo outras.

O mapeamento de bits proposto também foi inspirado nos chamados codigos

root-LDPC, descritos a seguir.

3.2.1 Cébdigos Root-LDPC

Os c6digos Root-LDPC sao uma nova classe de cédigos LDPC introduzidas em [24],
projetados para alcangar maxima diversidade (full diversity) em canais com desvanecimento
em blocos. A estrutura da matriz de verificagdo de paridade de um cédigo root-LDPC (3,6)

regular com taxa 1/2, é definida como [24]:
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13 1p 2i 2p
1
le - O H 2% H 2p
1

H = (3.3)

| Hy | Hy |t 0
1

Assumindo entao 2 blocos de desvanecimento independentes, os bits de informacao

(1) e os bits de paridade (p) sao divididos em dois grupos de nés de varidvel, 1i and 1p,

transmitidos no primeiro bloco de desvanecimento, e 2: e 2p, transmitidos no segundo bloco

de desvanecimento. Os nos de paridade também sao divididos em dois grupos 1c e 2c.

Para garantir maxima diversidade, todos os bits de informacao sao conectados a um
tipo especial de nds de paridade chamados rootchecks, através das conexodes root (matrizes
identidade em H). Se um bit de informagao V' é transmitido em um bloco de desvanecimento,
entao um né rootcheck para V conecta V' a outros bits que sao transmitidos no outro bloco
de desvanecimento. Nota-se que bits de informacao transmitidos em um mesmo bloco de
desvanecimento nao estao ligados entre si através de nos de paridade. Por outro lado, bits
de informacao transmitidos em blocos de desvanecimento distintos estao forcosamente ligados
por nés de paridade (nds rootcheck). Desse modo, sob uma decodificacio message-passing
iterativa, os bits de informacao podem ser recuperados também pela informacao extrinseca
dos bits transmitidos no outro bloco de desvanecimento, sendo essa a principal caracteristica

que serviu de inspiragao para o mapeamento de bits “root-like”.

Os bits de paridade nao possuem essa protecao, representados pelas matrizes de zeros

em H, e as outras partes de H sao matrizes esparsas aleatorias.

3.2.2 Mapeamento de Bits Root-Like

A estratégia de mapeamento de bits aqui proposta pode ser explicada com ajuda do
grafo na Figura 3.3 e do grafo mais geral na Figura 3.2, ambos aplicados ao sistema codificado

embora desempenhando papeis diferentes ao longo da explicacao.

Sejam Vi,...,Vy o0s nos de varidvel representando os bits codificados do cddigo
LDPC. Na sua ordem original, sem o mapeamento de bits, esses bits seriam transmitidos
sequencialmente através dos e sub-canais distintos de acordo com as conexoes na parte superior
do grafo da Figura 3.2. Com o mapeamento de bits, os bits codificados sao devidamente
mapeados para os sub-canais, produzindo uma distribuicao de mapeamento de bits diferente
m(z) em (3.1).

O mapeamento de bits root-like pode ser implementado a partir de uma matriz de
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noés de noés de
variavel variavel
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nods de variavel
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par}[dflldek nos de paridade
rootchec

Figura 3.3: Esquema do mapeamento de bits root-like.

verificacdo de paridade ja existente, satisfazendo certas condigoes ou entao, especificado
ao construir a matriz de verificagao de paridade. Em ambos os casos, precisa-se primeiro
identificar no grafo de Tanner dois conjuntos (B’ and H') de nés de variavel de acordo com as

seguintes restricoes:

1. O conjunto B’ contém nés de varidvel satisfazendo a condigao de que dois nés em B’ nao

podem estar conectados, através de um noé de paridade.

2. O conjunto H' contém nos de variavel que sdo conectados a nés em B’ através de pelo

menos um no de paridade.

Os nos de variavel Vi, ..., Vy sao entao divididos em 3 sub-conjuntos:

e O sub-conjunto B C B’ de nés de variavel “ruins”
e O sub-conjunto H C H' de nés de varidvel “ajudantes” (ou “bons”)

e O sub-conjunto O, de “todos os outros” nés de variavel.

Os nés de varidavel em B e H sao nods especiais, cujas conexoes precisam obedecer certas
regras. Nos de varidavel em O,, por outro lado, nao sao restritos, e podem se conectar a

qualquer né de paridade?.

2Se matriz de verificacdo de paridade ja for disponibilizada, entdo algumas restricdes também se aplicam

aos nés em O,.
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Os nés de paridade também sao divididos em dois grupos:

e 1n6s de paridade “rootcheck” (R)

e “todos os outros” nds de paridade (O,)

Os nos “rootcheck” sao noés de paridade que garantem as conexoes entre nds “ruins” e
no6s “ajudantes”. O grafo de Tanner com as conexoes entre nés de varidvel e nés de paridade

do mapeamento de bits root-like é mostrado na Figura 3.3.

As conexoes entre nds de variavel e nés de paridade também sao reguladas. Algumas
delas sao obrigatorias, indicadas com uma linha sélida na Figura 3.3, e outras podem ou
nao existir (linhas tracejadas) sem afetar o projeto do mapeamento de bits proposto. Essas
conexoes podem ser selecionadas aleatoriamente ou seguindo alguma outra regra de projetos
de cédigos LDPC, e podem muito bem estar sujeitas a outras restrigoes, como girth-4 ou as

impostas por uma matriz de verificacao de paridade ja existente.

As linhas conectando nods de variavel a nds de paridade sao grossas, para indicar
multiplos ramos. Nota-se também que algumas dessas linhas (possivelmente de multiplos
ramos) estao direcionadas para nds especificos, enquanto outras conectam grupos de nés de

variavel a grupos de nés de paridade.

Considere que os sub-canais foram ordenados em ordem crescente de qualidade. Assim,

os nés de variavel Vi, ..., Vy foram ordenados como segue:
‘/17"' 7‘43|7w3|+17"' 7VN787‘H|+17..' 7VN—87"' 7VN7 (34)
— ~ ~~ 4 ’
B H

onde s pode variar de 0 a N — 2|H| — 1.

Deve-se notar que nos de variavel “ruins” sao transmitidos através de sub-canais com
as piores qualidades, enquanto que os nos de variavel “ajudantes” sao transmitidos através
dos sub-canais com as melhores qualidades. O parametro de deslocamento s representa um
deslocamento para a esquerda (em bits) na sele¢ao dos nés ajudantes. Isso permite que alguns

dos melhores nés de variavel possam ajudar outros nos intermediarios.

Finalmente, deve-se notar que a restricao que proibe dois nés de variavel “ruins” de se
conectarem através de um noé de paridade foi criada para evitar uma concentracao de LLRs
ruins no mesmo né de paridade. Na Figura 3.3, recorreu-se a diferentes cores para mostrar essa
restricao. Por outro lado, o fato de que cada né de variavel “ruim” é necessariamente conectado
a pelo menos um né de variavel “ajudante” através de pelo menos um né “rootcheck” implica

que o né de variavel “ruim” é alimentado com boas LLRs na decodificagao iterativa. Dessa
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forma, os bits transmitidos através dos sub-canais com as piores qualidades sao ajudados pelos

bits transmitidos pelos sub-canais com as melhores qualidades.



Capitulo 4

Otimizacao do Mapeamento de Bits
Root-Like através da analise de EXIT

charts

Essencialmente, a otimizacao do mapeamento de bits root-like é baseada na otimizacao
do parametro de deslocamento s. A escolha do parametro s tem um impacto direto na
distribuigdo do mapeamento m(z) em (3.1) no Cap. 3. Nesse sentido, um algoritmo de
otimizacao do mapeamento de bits root-like através da analise de EXIT charts é proposto neste

capitulo, para encontrar a distribui¢do de mapeamento étima m(x) relacionada ao parametro s.

4.1 EXIT charts para cédigos LDPC

A técnica de EXIT (extrinsic information transfer) charts é uma ferramenta grafica
criada por Stephan ten Brink [13], para analisar o comportamento de convergéncia da
decodificacao iterativa de cddigos concatenados. Ao tratar o decodificador LDPC como a
concatenacao de dois decodificadores em série, um decodificador para um codigo de repeticao,
também chamado decodificador de nés de variavel (VND) e um decodificador para um cédigo
de verificacdo de paridade, também chamado decodificador de né de paridade (CND), o
comportamento de convergéncia do decodificador como um todo pode ser analisado. Nesse
sentido, a técnica de EXIT charts é til na avaliacao de desempenho e projeto de um cédigo
LDPC, uma vez que é possivel prever o desempenho do decodificador sem recorrer a longas

simulacoes Monte Carlo.

34
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Figura 4.1: Diagrama de blocos da decodificacao iterativa.

A ideia em que se baseiam os EXIT charts é rastrear a troca de informacao mutua na
decodificacao iterativa. Na decodificacao iterativa dos coédigos LDPC, o decodificador interno
VND e o decodificador externo CND, trocam informagoes entre si iterativamente até que se
tomem decisoes finais sobre os bits. A Figura 4.1 mostra o diagrama de blocos da decodificacao
iterativa de um codigo LDPC. As entradas dos decodificadores sao as informacoes a priori,

designadas por “A”, e as saidas dos blocos sao as informagoes extrinsecas, designadas por “E”.

Uma “funcao de transferéncia” de informacao pode ser gerada através da relagao entre
a entrada e a salda de cada decodificador VND e CND. Mais especificamente, calculam-se a
informagao mutua entre o bit transmitido e a informacao a priori, a qual chama-se de I,
e a informacao mutua entre o bit transmitido e a informacao extrinseca, a qual chama-se
de Ig. Como a informagao extrinseca de um decodificador é a informacao a priori do outro
decodificador, é possivel plotar ambas as fungoes de transferéncia no mesmo grafico, sendo a

abscissa e a ordenada de um dos decodificadores invertida.

A Figura 4.2 mostra um exemplo de EXIT chart de um cédigo LDPC regular (d, =
3,d. = 6) de taxa 1/2. Usando a notagao em [27], a fungdo EXIT para o decodificador VND
¢ a curva gerada por Igy X [py (curva sélida), em que Igy ¢ a informagdo mutua entre o
bit transmitido e a informacao extrinseca na saida de VND, e I, v ¢ a informagao mutua
entre o bit transmitido e a informagao a priori na entrada de VND. A curva VND depende
da SNR do canal. A funcao EXIT para o decodificador CND ¢ a curva gerada por I ¢ X Igc
(curva tracejada), que segue a mesma notagao. Entre essas duas curvas estd a trajetéria
de decodificagao, que comega no ponto (0,0) e converge no ponto (1,1). A trajetéria permite
visualizar a quantidade de informagao (em bits) que esta sendo trocada entre os decodificadores
VND e CND.
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Figura 4.2: EXIT chart de um cédigo LDPC regular (d, = 3,d. = 6) de taxa 1/2.

O limiar de decodificacao é o valor de E,/Ny em que as duas curvas de transferéncia
se tocam, impedindo a convergéncia. No caso da Figura 4.2, o limiar de decodificacao é
Ey/Noyiiar = 1.1 dB, portanto se E,/N, for abaixo desse valor, as duas curvas se cruzam
e nao ha a convergéncia do decodificador. No entanto, a medida que a E,/Ny aumenta, o
“tunel” entre as duas curvas também aumenta, e quando as duas curvas estao muita afastadas
significa que o valor de Ej, /Ny estd longe do limite tedrico (relacionado a capacidade de canal).
Nesse caso, hd a necessidade da otimizac¢do do par (d,,d.) para os cédigos regulares ou da
otimizagao das distribuic¢oes de graus (A(z) e p(x)) para os cédigos irregulares, com o objetivo
de aproximar as curvas e assim, se aproximar da capacidade do canal. Desse modo, EXIT
charts podem ser usadas para avaliar a eficiéncia da decodificagao e também no projeto de
cédigos LDPC.

As funcgoes EXIT para os codigos LDPC regulares e irregulares sao resumidamente
definidas a seguir; mais detalhes podem ser encontrados em [13, 27|, de onde foram retiradas

as expressoes que seguem.

Para os cédigos LDPC regulares, considerando primeiramente a curva EXIT para o
decodificador VND e seguindo o diagrama de blocos da Figura 4.1, a LLR a priori na entrada
do decodificador, Ly, para o j-ésimo né de paridade, pode ser modelada aplicando uma
varidvel aleatéria gaussiana n;, com variancia 0%, e com média s = 0% /2, em conjunto com

os bits transmitidos x; € {£1}, resultando em:
Laj = paxj+n;. (4.1)

A saida do decodificador VND para o i-ésimo né de variavel, de acordo com o algoritmo de
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decodificacao Soma-Produto, é definida por:
Lg; = Len; + Z Ly, (4.2)
J#i
em que Lcy; € a mensagem associada ao canal, a LLR do canal, e Lg; é gaussiana com variancia
0? = oty + (d, — 1)0% (e portanto, média 02 /2), sendo 02y a variancia de Lcy;. Para o caso
BPSK (Binary Phase Shift Keying), tem-se o0&y = 8.R.(E}y/Np), em que R é a taxa do cédigo.
Para as demais modulacoes, esse valor pode ser obtido através de métodos numéricos, como

simulagoes de Monte Carlo.

Para o céalculo da informagao mutua entre o bit transmitido e a informacao extrinseca
na saida de VND, Ig v, usam-se a variavel aleatéria bindria X e a LLR extrinseca Lg;, chamada

aqui de L, fazendo:
I(X;L) = H(X)—H(XI|L)
~ —/p(l | X = ) logy(1 + e~ 1)dL.

Como Lg; é gaussiana, substituindo p(l | X = x) pela probabilidade condicional de [, obtém-se:

1 ~1 o?\? _
I(X;L)=1Igyv =1 —/%exp <@ (l — 7) ) log, (1 + e~ H)dl. (4.3)

Considerando Igy = J(o), a expressao acima pode ser resolvida integrando-se
numericamente ou de forma aproximada usando-se as fungoes J(.) e J71(.) em [14]. Assim,

Ig v ¢ dada por:

Loy =J(0)=J (\/ (dy — 1)02 + agH> . (4.4)

Para expressar Iy y em fungao de I, v, considera-se Iy v = J(04), logo:

Loy = J(o) = J <\/ (dv — [T (Lo + agH) . (4.5)

A curva EXIT do decodificador CND segue o mesmo procedimento da curva do
decodificador VND. A propriedade de dualidade dos cédigos de paridade simples e de repeticao,
que se mostrou exata para o canal BEC (binary erasure channel) e bastante aproximada para
o canal AWGN, como mostrado em [38], pode ser usada aqui para estabelecer a relacao de

dualidade entre Iy v e Igc. Assim, Igc é dada por:

]E,C = 1- ]E,V(dv — dc, IA,V —1— ]A,C7 OCH = 0) (46)

- 1= (V- D= nor) (47)
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Nesse caso nao ha informacao do canal, logo ocy = 0.

Para os codigos LDPC irregulares, as curvas EXIT para os decodificadores VND e CND
sao calculadas como médias ponderadas usando-se os pares de distribuigdo de graus A(z) e

p(x) em (2.11) e (2.12) respectivamente, resultando em:

mazx
d’v

Iy =Y ANilgv(Iav.i,oky) (4.8)

=1

= 0 (V- DI T ot ). (1.9

mazx
dg

Ipc = Z pelec(Iac,q) (4.10)

— gpq {1 —J <\/(q — D[J1(1 - IA,C)P)] : (4.11)

Apesar de a analise do limiar de decodificacao utilizando EXIT charts nao ser tao

precisa quanto aquela usando density evolution, a abordagem do EXIT apresenta vantagens
com a possibilidade de visualizar o comportamento da decodificacao e conseguir bons

resultados com baixa complexidade computacional [22].

4.1.1 EXIT charts com Mapeamento de Bits

EXIT charts também podem ser aplicadas com diferentes mapeamentos de bits usando
a distribuicdo de mapeamento m(z) em (3.1). Nesse caso, o comportamento da curva CND
permanece inalterado devido a sua determinagao pela estrutura do cédigo. No entanto, a curva
VND varia de acordo com os diferentes mapeamentos de bits, ja que os nds de varidvel sao
atribuidos aos diferentes sub-canais. Portanto, tem-se uma curva VND para cada mapeamento
de bits diferente e a curva geral VDN para um cédigo irregular, em (4.8), é obtida somando-se

todas as fungoes EXIT de acordo com m(z) e ponderando as suas contribuigoes como

max
e dj

IE7\/(IA7\/, afhvj,m(x)) = Z Z mji- )\Z . [E,V([A,V7i7 0_c2h7j)' (412)

j:l Z‘:dumin

A equivalente variancia do ruido para o nivel de confiabilidade j é definida como

agh’j = J Y (Cgicm(J, Es/No)), em que Cpiem ¢ a capacidade ou informagao miitua a nivel
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de bit da modulagao codificada com entrelacamento de bits (bit interleaved coded modulation
(BICM)) [39], dado o nivel de confiabilidade j, ou a variancia do ruido de cada sub-canal (no
caso OFDM).

EXIT charts podem ser usadas no projeto de codigos LDPC irregulares realizando uma
otimizagao das distribui¢oes de nés de varidvel e de paridade (A(x), p(z)), respectivamente,
usando diferentes abordagens. Uma das abordagens é conhecida como ajuste de curva
(curve fitting) [14, 40]. E mostrado em [40] que a capacidade de canais com apagamento
pode ser abordada ao igualar as fungoes VND e CND, ja que a area entre as curvas de
transferéncia é proporcional a perda de taxa do sistema codificado. Entao, igualar as curvas
de transferéncia pode minimizar a perda de taxa. Outra abordagem ¢é apenas monitorar o
limiar de convergéencia do cédigo. O limiar de convergéncia do cédigo é definido como o desvio
padrao do ruido maximo para o qual a probabilidade de erro tende a zero a medida que o
nimero de iteragdes aumenta [41]. Alternativamente, o limiar de convergéncia é o valor da
SNR, indicado aqui por SNR limiar (SNR threshold (SNRty)), quando as curvas EXIT VND
e CND sao igualadas, com a curva EXIT VND acima da curva EXIT CND, sem interseccao.
Pode-se dizer que a abordagem de ajuste de curva pode ser vista como um método indireto

para otimizar para o melhor limiar de convergéncia.

EXIT charts também podem ser usadas para otimizar as distribuicoes de mapeamento,
usando (4.12), como em [22, 23, 18]. Aqui, aplicou-se EXIT charts para prever a performance
de um esquema de mapeamento de bits usando a abordagem do limiar de convergéncia, que
provou ter melhores resultados de taxa de erro de bits (BER) em [41], quando usado no projeto
de cédigos LDPC. Prevé-se que esquemas de mapeamento de bits com SNRs limiares (SNRs

thresholds) menores, tenham melhor capacidade de correcao de erros.

4.2 Algoritmo de Otimizacao

A principal ideia do algoritmo de otimizacao do mapeamento de bits root-like através
de EXIT charts é encontrar a distribuicdo do mapeamento de bits 6tima m(z) em (3.1),
relacionada ao parametro s, considerando as restricoes do mapeamento de bits root-like e a

analise através de EXIT charts usando a abordagem do limiar de convergéencia.

O algoritmo de otimizagao é resumido no Algoritmo 1. Note que o Algoritmo 1 é
essencialmente descrito considerando o modelo de sistema adotado. Para o algoritmo, define-se
¢ = {1,---e} como o conjunto de sub-canais; define-se também B C € e ) C & como o

conjunto dos piores sub-canais e dos sub-canais ajudantes, respectivamente.
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Algoritmo 1 Otimizacao do Mapeamento de Bits Root-Like através da andlise do EXIT

charts
1: Entrada: Matriz de verificacao de paridade H do codigo QC-LDPC com N, K, e R

associados, atendendo as restrigoes do mapeamento de bits root-like; ordem da modulacao
2m-QAM; nimero de sub-canais (niveis de confiabilidade) e.

2: Inicializacao: Identificar o nimero de colunas na matrix H que satisfacam as restricoes
do mapeamento de bits root-like para alocar nds de varidavel “ruins” (B) e “ajudantes”
(H), aproveitando-se da estrutura de dupla diagonal, com grau 2, como na Figura 5.1.
Determinar o nimero |B| de bits ruins e o numero |H| de bits ajudantes como |B| = b
(tamanho das sub-matrizes em H) x “ntimero de colunas ruins (B) em H” e como |H| =b

(tamanho das sub-matrizes em H) x “ntimero de colunas ajudantes (H) em H”.

3: para j € ‘B faca
. . 0.5
4: Definir m; o By
5: Definir m;,; < Gerar aleatoriamente sujeito a restri¢do em (3.2).

6: fim para
7: Definir “tamanho do passo”;
8: para s < 0 : tamanho do passo : N — 2|H| — 1 faga

9: para j € 9 faca

: o 0.5
10: Definir m; o 5
11: Definir m;; < Gerar aleatoriamente sujeito a restricdo em (3.2).
12: fim para

13: para j ¢ B & j ¢ $H faga

14: Definir m;o < 0

15: Definir m;,; < Gerar aleatoriamente sujeito a restrigao em (3.2).

16: fim para

17: Executar EXIT charts (abordagem do limiar de convergéncia) usando o m(z) gerado
para encontrar o limiar de decodificacao SNRry;

18: fim para

19: Saida: m(z) 6timo com o menor SNRry
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Seguindo o Algoritmo 1, apds a inicializacao, o primeiro passo é a determinagao dos
nos de varidvel “ruins” (B) e “ajudantes” (H) e as suas posigoes na matriz de verificagdo de
paridade H, obedecendo as restrigdes do mapeamento de bits root-like (ver Figura 5.1 para
um exemplo). As matrizes de verificagdo de paridade QC-LDPC possuem a vantagem de uma
estrutura de dupla diagonal, com grau 2, que satisfaz essas restricoes. O préximo passo é
selecionar os piores sub-canais (em termos da qualidade do sub-canal: capacidade do canal
ou SNR) para mapear os nds de varidvel “ruins” (B). Para simplificar, optou-se por definir
|B| e |H| como tendo o mesmo tamanho, assim, metade das colunas de grau 2 sdo alocadas
para os nos de variavel “ruins” e a outra metade para os nés de variavel “ajudantes”. Nas
equacoes dos Passos 4 e 10 do Algoritmo 1, utilizou-se da definicao do termo “0.5” para
evidenciar esta decisdo. Para o mapeamento dos nés de variavel “ajudantes” (H), o primeiro
passo € selecionar o parametro de deslocamento s entre as opcoes possiveis. Todas as opcoes
possiveis de deslocamento podem ser avaliadas. No entanto, optou-se por variar o parametro
de deslocamento em passos de uma quantidade determinavel chamado “tamanho do passo”,
para fins de simulagao. Assim, o mapeamento dos nés de varidvel ajudantes para os sub-canais
ajudantes é possivel de acordo com o s selecionado. O mapeamento do resto dos nds é gerado
aleatoriamente. Apds esses passos, é possivel gerar um m(x) diferente para cada opgao de
deslocamento s. Cada m(x) é avaliado através de EXIT charts, usando a abordagem do
limiar de convergéncia, para encontrar o limiar de decodificagao SNRry. O m(x) étimo é

determinado como aquele com o menor SNRry.



Capitulo 5

Resultados Numéricos

Este capitulo apresenta os resultados da aplicacao do mapeamento de bits root-like e
também da otimizacao do mapeamento através da técnica de EXIT charts. O G.hn e o IEEE
802.11n sao os sistemas QAM codificados com LDPC utilizados para testar a performance do
mapeamento de bits root-like. Ambos os sistemas tem caracteristicas similares em termos de
esquemas de correcao de erros e de técnicas de transmissao. O esquema de correcao de erros
de ambos os sistemas especifica matrizes de verificagao de paridade para cédigos QC-LDPC
com taxas de codigo 1/2, 2/3, 3/4, e 5/6 para o IEEE 802.11n, e taxas de cédigo 1/2, 2/3, e
5/6, assim como taxas de c6digo 16/18 e 20/21 obtidas através do puncionamento do cédigo
de taxa 5/6, para o sistema G.hn. Ambos os sistemas adotam um esquema multi-portadora
baseado em OFDM como a técnica de transmissao, com um numero flexivel de bits em cada
sub-portadora, entre 1 e 12, utilizando uma constelacaio QAM [6, 8]. O mapeamento de
bits root-like é aplicado aos sistema G.hn e IEEE 802.11n considerando os modos OFDM e

portadora tnica (single-carrier).

Os codigos utilizados nas simulagoes foram todos implementados em C/C++. As
simulagoes foram realizadas de acordo com o diagrama de blocos da Figura 3.1. Cada bloco
(codificador/decodificador QC-LDPC com as matrizes de verificacao de paridade pré-definidas,
mapeador/desmapeador de bits root-like e modulador/demodulador QAM) foi implementado
em C/C++, assim como o fluxo de dados entre os blocos e a otimiza¢ao do mapeamento com

EXIT charts. O desempenho do mapeamento foi analisado através de simulacoes de BER.

A Figura 5.1 mostra a forma compacta de uma das matrizes de verificagao de paridade
do cédigo QC-LDPC, definidas no padrao G.hn, como descrita na Secao 2.5. As matrizes de
verificacao de paridade definidas no padrao IEEE 802.11n tem um formato similar. A matriz
da Figura 5.1 sera utilizada para exemplificar o mapeamento de bits root-like, bem como a

otimizacao através de EXIT charts.
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Figura 5.1: Matriz de verificacao de paridade do padrao G.hn (¢ = 12,¢t = 24,b = 80) para

N = 1920 bits, K = 960, taxa 1/2 [8].

5.1 Modelo do Canal

5.1.1 Ruido Aditivo

O modelo de canal utilizado nas simulacoes a seguir é o modelo de canal de ruido
aditivo [10, 27]. Neste modelo, o sinal transmitido z(¢) é corrompido por um processo aleatério

de ruido aditivo n(t), resultando no sinal recebido y(t):

y(t) = a(t) + n(t). (5.1)

Quando n(t) é um processo de ruido gaussiano branco chamamos esse modelo de
canal, de canal de ruido gaussiano branco aditivo (AWGN). O sinal n(t) é obtido a partir
de um processo aleatério gaussiano com média zero e variancia 0,> = Ny. A quantidade
Ny indica a densidade espectral de poténcia do ruido unilateral. Este é o modelo de canal
predominantemente usado na anélise e no projeto de sistemas de comunicagao e sera, portanto,

um dos modelos de canal utilizado para analisar o comportamento do mapeamento root-like.

5.1.2 Desvanecimento Rayleigh

A atenuacao do canal pode ser incorporada ao modelo de canal de ruido aditivo descrito
acima. Quando o sinal é submetido a atenuagoes na transmissao pelo canal, o sinal recebido

resulta em [10]:

y(t) = ha(t) + n(t), (5.2)
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em que h é o fator de atenuacao.

Quando modela-se um canal sem fio, como é o caso do sistema IEEE802.11n, a
atenuagao pode ser decorrente do desvanecimento por multi-percurso [42]. Em sistemas de
comunica¢ao sem fio, um sinal pode passar do transmissor para o receptor através de multiplos
percursos reflexivos, este fenomeno é definido como propagacao multi-percurso. O seu efeito
pode causar flutuagoes na amplitude, fase e angulo de chegada do sinal recebido, dando origem
a terminologia desvanecimento por multi-percurso. Desvanecimentos por multi-percurso em
sistemas de comunicagao sem fio sao geralmente modelados por distribuicoes Rayleigh e
Rician [42)].

O canal utilizado neste trabalho é modelado como em [22], como um canal
fully-interleaved com desvanecimento Rayleigh e com detecgao coerente, assumindo
informagoes perfeitas sobre o estado do canal no receptor. Em um canal fully-interleaved
com desvanecimento Rayleigh assume-se que cada simbolo transmitido ¢ afetado
independentemente pelo desvanecimento Rayleigh, ou seja, os componentes da palavra-cédigo
transmitida sao submetidos a desvanecimentos independentes. Este modelo de canal difere do
canal com desvanecimento Rayleigh em blocos, no qual assume-se que o desvanecimento seja
aproximadamente constante através do tamanho do bloco [42, 10]. A saida do canal para este
modelo é definida como na Eq. 5.2, no qual o fator de atenuacao é definido como o coeficiente
de desvanecimento h, sendo obtido a partir de um processo aleatério gaussiano complexo com
média zero e variancia 0,2 = 1, fazendo com que a magnitude |h| tenha distribuicao Rayleigh.

Este modelo de canal é definido pela fungao de densidade de probabilidade [10]

1 —ly—hap?

p(y/x)zme Moo (5.3)

Observe que ao ajustar h = 1 para todos os simbolos, o canal se reduz a um canal de

ruido gaussiano branco aditivos (AWGN) simples.

5.2 Mapeamento de Bits Root-Like em OFDM
Aplicado ao G.hn

Em um sistema OFDM [17], um simbolo de modulagao 2™-QAM (m > 2), com m bits,
é alocado para cada sub-portadora, cada uma tendo uma SNR média diferente. Ao associar
cada sub-portadora a um sub-canal nesse esquema, tem-se m bits codificados (um simbolo

QAM) transmitidos através do mesmo sub-canal.
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Considerando a matriz de verificacao de paridade H na Figura 5.1 com tamanho de
palavra-cédigo de N = 1920 bits e taxa de cédigo de 1/2, se cada sub-canal for alocado com
um simbolo 256-QAM (m = 8 bits), entao tem-se 1920/8 = 240 sub-canais. Uma vez que o
nimero de colunas, ¢, em H ¢ igual a 24, e cada sub-matriz de H tem tamanho 80 x 80, entao

80 bits podem ser mapeados em dez simbolos 256-QAM em cada coluna de H.

As colunas ruins (B) e as colunas ajudantes (H) associadas com os bits ruins e os bits
ajudantes sao alocadas na matriz H na Figura 5.1 seguindo as restricdes do mapeamento
de bits root-like e aproveitando-se da dupla diagonal em H, parte do padrao do G.hn.
Ao inspecionar a matriz H na Figura 5.1, pode-se facilmente descobrir que as 5 colunas
indicadas em vermelho na parte direita da matriz, que apresenta a estrutura de dupla diagonal,
satisfazem a Restri¢ao 1) do mapeamento de bits root-like, descrita na Sessao 3.2. Ou seja,
essas colunas (ruins) indicadas com B na Figura 5.1 ndo apresentam entradas diferentes de
zero nas mesmas posicoes, garantindo que elas nao se conectem. Uma vez que as sub-matrizes
em H sdo matrizes 80 por 80, o nimero de bits (ndés de varidvel) ruins pode ser definido
até 80 x 5 = 400 bits. Optou-se por definir |B| = 400 bits. Para simplificar, optou-se por
definir |B| e |H| como tendo o mesmo tamanho. Agora, com 8 bits por sub-portadora, deve-se

selecionar as 400/8 = 50 piores sub-portadoras para alocar esses bits ruins.

Nota-se que as 5 colunas da matriz H na Figura 5.1 associadas com os nés ajudantes sao
indicadas com H. Além disso, entre os c.b = 12x80 = 960 nés de paridade, tem-se 9x 80 = 720
noés rootcheck. Estes correspondem as 9 linhas de H marcadas com R na Figura 5.1. As
restantes 3 linhas (marcadas com O¢) sdo para os 240 nds de paridade classificados como

“todos os outros*.

Os primeiros resultados do mapeamento de bits root-like foram publicados em [25],
assumindo a mesma configuracao de nds ruins e nés ajudantes adotada aqui. No entanto,
os primeiros resultados consideraram um mapeamento mais intuitivo, com a escolha do
valor do parametro de deslocamento s, por exemplo, sendo de certa forma aleatéria, mas
ja apresentando bons resultados e abrindo espago para futuras otimizagoes. Em [25], optou-se
por pular as melhores 70 sub-portadoras, e atribuir a partir da sub-portadora 71 até a 120 aos
bits ajudantes. Isso implica que o parametro deslocamento foi definido para s = 70 x 8 = 560
bits, ou seja, deixaram-se os 560 melhores nés de varidvel livres para ajudar outros nos
intermediarios, enquanto que os préximos 400 bits correspondem aos nés de variavel ajudantes.
Nota-se que aproveitou-se da dupla diagonal em H, ja parte do padrao G.hn, para alocar nés
de variavel ruins e ajudantes. No entanto, uma vez que esses nos tém baixo grau 2, deslocou-se
os nos ajudantes ligeiramente para longe dos melhores bits, de modo que a alta confiabilidade
dos melhores nés de varidavel nao seja desperdicada, caracterizando a primeira escolha do s

intuitivamente.
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Assim, seguindo a definigao do parametro de deslocamento s na Sessao 3.2.2, como um
parametro a ser otimizado, executou-se o algoritmo de otimizagao com EXIT charts descrito
no Algoritmo 1, para testar o efeito das diferentes opcoes de deslocamento. A Figura 5.2
mostra as SNRs limiares para diferentes valores de deslocamento em bits, obtidos com o
algoritmo de otimizacao, com a linha em vermelho especificando a SNR limiar para o caso do
G.hn original, onde a ordem original dos bits é mantida (ou seja, sem mapeamento de bits).
Optou-se por variar o parametro de deslocamento, em passos com “tamanho de passo” igual
a 10 sub-portadoras (80 bits).

13.75 T T T T T T T T T T T T T

13.7
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13.65
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= 1355

SNR
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Deslocamento (s)

Figura 5.2: SNRs limiares de diferentes deslocamentos de bits (em bits) obtidos através de
EXIT charts para a matriz do G.hn com modo de transmissao OFDM, sobre o canal AWGN,
com N = 1920 bits, taxa 1/2 e 256-QAM.

Nota-se que o deslocamento s = 1120 bits é o ultimo valor considerado na Figura 5.2,
uma vez que deslocamentos maiores implicariam na atribuicao de bits ruins como bits
ajudantes, o que seria sem sentido. Deve-se notar que as melhores SNRs limiares sao obtidas
com s igual a 400, 480 ou 560 bits, o tltimo sendo exatamente o usado em [25]. Portanto,

uma otimizacgao adicional nao foi necessaria nesse caso.

A Figura 5.3 mostra a comparagao da BER para diferentes valores de deslocamento.
Nota-se que os deslocamentos s = 400, 480, e 560 bits produzem resultados similares de BER,
que sao melhores que os obtidos com s = 640 bits e com o G.hn original, por exemplo. No
entanto, também ¢é importante notar que uma ma escolha do valor de deslocamento pode

produzir um desempenho pior, como no caso do s = 1120. Portanto, a abordagem do limiar
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de convergéncia de EXIT charts considerado no algoritmo de otimizacao é consistente com
os resultados da performance de BER. Concluiu-se também que a ideia inicial, introduzida
m [25], de pular alguns dos melhores sub-canais ao selecionar os nés ajudantes provou ser

eficiente.
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Figura 5.3: BER da matriz G.hn com transmissao OFDM, para o canal AWGN, considerando
diferentes valores de deslocamento (s), com N = 1920 bits, taxa 1/2, e 256-QAM e 240

sub-portadoras. A SNR mostrada é a SNR média entre todos os sub-canais.

O canal OFDM utilizado na simulagao é mostrado na Figura 5.4, contendo a SNR
média por cada sub-canal, considerando um total de 240 sub-canais. O canal OFDM
utilizado foi gerado considerando valores de SNR variando entre aproximadamente 18 e 31 dB,
caracterizando um tipico canal com fio (linha telefénica, por exemplo), sendo esse um dos tipos

de canais para transmissao incluidos no padrao G.hn.

A Figura 5.5 mostra a comparacao da BER entre o sistema original, sem mapeamento
de bits, no qual os bits sao transmitidos através dos sub-canais de forma sequencial, e o sistema
com o mapeamento de bits root-like para quatro cenarios diferentes para o caso OFDM. O
algoritmo de decodificagao soma-produto foi usado com niimero maximo de iteracoes igual a
50. Cada cenario é indicado por uma combinacao de taxa de codigo, esquema de modulagao,
tamanho da palavra-cédigo (IV) em bits, e o numero de sub-portadoras e é listado com uma
linha na Tabela 5.1. O nimero correspondente de bits ruins (|B|) e de bits ajudantes (lembre-se
que |B| = |H|), o tamanho do passo e o parametro de deslocamento 6timo (s) associado com
o mapeamento de bits root-like para cada cendario sao listados nas ultimas trés colunas da
tabela.
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Figura 5.4: Modelo de Canal OFDM especificando a SNR média para cada sub-canal,

considerando 240 sub-canais e SNRs variando entre 18 e 31dB.

Pode-se observar, na Figura 5.5, que ganhos de codificagao foram obtidos em todos os
quatro cendrios. Mais especificamente, para o 64-QAM, o mapeamento de bits root-like pode
fornecer um ganho de codificagdo de aproximadamente 0.2 dB para a taxa 2/3 e de 0.15 dB
para a taxa 5/6, em uma BER de 107°. Para o 256-QAM, o ganho de codificagao alcangado

foi de aproximadamente 0.15 dB para a taxa 1/2 e para o 1024-QAM, o ganho de codificagao
foi de aproximadamente 0.18 dB.

Tabela 5.1: Parametros associados com os quatro cendrios simulados na Figura 5.5.

Taxa | Modulagdo | N | # Sub-portadoras | |B| | Tamanho do passo S
1/2 | 256-QAM | 1920 240 400 80 560
2/3 64-QAM | 1440 240 180 60 540
2/3 | 1024-QAM | 1440 144 180 60 600
5/6 64-QAM | 5184 864 216 216 2160

As demais matrizes de verificagao de paridade utilizadas nos cendrios da Figura 5.5
podem ser encontradas no Apéndice A, e as distribuigoes de graus de nés de varidvel A(zx)

e de nés de paridade p(z) para as matrizes de verificagao de paridade utilizadas podem ser

encontradas no Apéndice B.
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Figura 5.5: BER do sistema original vs. sistema com o mapeamento de bits root-like para
as matrizes do G.hn, considerando o modo de transmissao OFDM, através do canal AWGN,
com N = 1440 bits, taxa 2/3, 64-QAM e 1024-QAM, N = 1920 bits, taxa 1/2 e 256-QAM, e
N = 1152 bits, taxa 5/6 e 64-QAM. A SNR mostrada é a SNR média entre todos os sub-canais.

5.3 Mapeamento de Bits Root-Like para o Canal
AWGN de Portadora Unica Aplicado ao G.hn

O esquema de mapeamento de bits root-like também foi aplicado ao sistema G.hn e
avaliado através da andlise de EXIT charts quando o modo OFDM ¢é substituido pelo canal
de portadora tinica AWGN. Nesse caso, todos os simbolos QAM sao transmitidos e recebidos
com a mesma SNR média do simbolo. No entanto, como podemos observar em [21], o canal
AWGN com entrada sendo uma constelacado QAM com 2™ simbolos com rotulamento Gray
pode ser decomposto em m sub-canais AWGN simétricos com entrada bindria e diferentes
capacidades de canal. A informacao mutua entre o k-ésimo bit e o sinal recebido foi calculada
em [21] para uma faixa de SNRs, em que k = 1,...,m. A Figura 5.6, replicada de [21], mostra

a informacao mutua considerando a modulacao 256-QAM, para valores de SNR até 25 dB.

Nota-se pela Figura 5.6 que os bits 1 e 5 sao os bits com menor capacidade, seguidos
pelos bits 2 e 6, 3 e 7, e 4 e 8, o ultimo par com a maior capacidade. Tem-se, assim, um total

de 4 sub-canais nesse cenario, como mostra a Tabela 5.2.

Consequentemente, o mapeamento root-like considerou um total de 4 sub-canais, ou
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Figura 5.6: Informagao mitua dos sub-canais do 256-Q AM no canal AWGN; replicada de [21].

Tabela 5.2: Capacidade dos sub-canais do 256-QAM (Rotulamento Gray do G.hn) no canal
AWGN.

7 | Par de bits Capacidade

1 leb menor capacidade
2 2e6 +

3 e 4

4 4e8 maior capacidade

seja, 4 niveis de confiabilidade (indexados pela variavel 7). Nos primeiros resultados publicados
em [25], os nés de varidvel ruins foram associados com os bits 1 e 5 de menor capacidade dos
simbolos 256-QAM (menos confidvel, 7 = 1), e os nds de varidvel ajudantes foram associados
com os bits 3 e 7 dos simbolos 256-QAM (j = 3), ou seja, o par com a segunda maior
capacidade, deixando livres os bits com maior capacidade 4 e 8 para ajudar outros nos
intermediarios. Os noés de varidvel ruins e ajudantes sao posicionados na matriz H da mesma
forma como descrito no caso OFDM (ver Figura A.3 no Apéndice A para maiores detalhes).
Como o comprimento da palavra-codigo LDPC nesse sistema é N = 6480 bits, cada sub-canal
é alocado com N/e = 6480/4 = 1620 bits. Assim, os valores apropriados de deslocamento sao
0, 1620, e 3240 bits. Considere |B| = |H| = 270 x 3 = 810 bits (o tamanho das sub-matrizes
em H X o numero de colunas ajudantes ou ruins). Em [25], o deslocamento escolhido foi
s = 1620 bits.
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Nota-se que nesse caso, tem-se 3 opcoes disponiveis para mapear os nos ajudantes,
considerando que optou-se por continuar associando os nés de varidvel ruins com os bits tendo
a menor capacidade, ou seja, bits 1 e 5. Essas 3 opcoes podem ser avaliadas com a ajuda do
algoritmo de otimizacao usando EXIT charts. A Figura 5.7 mostra a anélise de EXIT charts
utilizando a abordagem do limiar de convergéncia, com as curvas VND para o G.hn original,
ou seja, sem mapeamento de bits e as curvas VND para os nés de variavel ajudantes mapeados
para os bits 4 e 8 (correspondendo ao s = 0), 3 e 7 (correspondendo ao s = 1620) e 2 ¢ 6
(correspondendo ao s = 3240), com a as suas respectivas SNRs limiares, considerando os nds

de variavel ruins mapeados para os bits 1 e 5 (sub-canais menos confiaveis).
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Figura 5.7: EXIT charts para o cédigo LDPC com N = 6480, taxa 2/3 e 256-QAM como
definido no G.hn. As fun¢oes VND sao mostradas para o caso G.hn original vs. o caso com
mapeamento root-like considerando os bits ajudantes mapeados para diferentes pares de bits

(deslocamentos diferentes), e os seus respectivos SNRry.

Ao examinar os valores da SNR limiar, pode-se notar que o menor limiar é obtido ao
mapear os nés de varidvel ajudantes para os bits 2 e 6 (j = 2, s = 3240 bits). Esse resultando
¢ também verificado com as simulagoes de BER na Figura 5.8, mostrando que alguns ganhos
sao obtidos ao mapear os nés de variavel ajudantes ao bits 2 e 6. Curiosamente, nesse caso, a

otimizacao aqui produziu um desempenho melhorado.

A Tabela 5.3 mostra a distribuigdo do mapeamento de bits root-like m(x) étima para
o canal de portadora tinica AWGN considerando 256-QAM com taxa 2/3 como resultado do

algoritmo de otimizacao. Note que, na Tabela 5.3, seguindo os passos 4 e 10 do Algoritmo 1,
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Figura 5.8: BER do sistema original vs. o sistema com mapeamento root-like para a matriz
do G.hn com o canal de portadora unica AWGN, com N = 6480, taxa 2/3 e 256-QAM,

considerando os bits ajudantes mapeados para os diferentes pares de bits.

as restricoes impostas pelo mapeamento root-like levaram a mapear 50% dos nds de varidvel
com grau 2 (nds de variavel ruins) ao nivel de confiabilidade j = 1, e 50% dos nés de varidvel
com grau 2 (nés de varidvel ajudantes) ao nivel de confiabilidade j = 2, representado por
my,; = 0.5 e mg,; = 0.5, respectivamente. Além disso, seguindo o Algoritmo 1, o mapeamento

do resto dos nés é de certa forma aleatério, nao seguindo nenhuma regra especifica.

Tabela 5.3: Distribui¢do do mapeamento de bits root-like para a matriz do G.hn (N = 6480,

R =2/3) com canal de portadora tinica AWGN e 256-QAM [8].
1 — 2 3 4

my,; | 0.5000 | 1.0000 | 0.0625

ma; | 0.5000 | 0.0000 | 0.1875

ms; | 0.0000 | 0.0000 | 0.3750

ma; | 0.0000 | 0.0000 | 0.3750

A Figura 5.9 mostra a comparagao da BER entre o sistema original, sem mapeamento
de bits, e o sistema com o mapeamento de bits root-like para o caso portadora tnica AWGN
para diferentes taxas de codigo e ordens de modulacao. As simulacoes foram realizadas para as
taxas de cédigo 1/2 e 2/3, com modulacao 256-QAM e 64-QAM. O algoritmo de decodificagao
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soma-produto foi usado com nimero maximo de iteragoes igual a 50. Como pode ser visto,
o mapeamento root-like melhorou o desempenho geral e ganhos de codificacao foram obtidos
em todos os casos. Mais especificamente, para o 64-QAM, o mapeamento de bits forneceu um
ganho de codificagao de aproximadamente 0.2 dB para a taxa de 1/2 e de 0.12 dB para a taxa
de 2/3, em uma BER de 107°. Para o 256-QAM, o ganho de codificagio obtido foi de 0.1 dB
para a taxa de 1/2 e de 0.2 dB para a taxa de 2/3.
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Figura 5.9: BER do sistema original vs. o sistema com o mapeamento de bits root-like para

as matrizes do G.hn, considerando o canal de portadora tinica AWGN com N = 8640 bits,

taxa 1/2, 64-QAM e 256-QAM, e com N = 6480 bits, taxa 2/3, 64-QAM e 256-QAM.

No caso dos resultados com o 64-QAM na Figura 5.9, o mapeamento dos bits segue a
mesma regra do 256-QAM, no entanto contando com apenas 3 sub-canais, ja que m = 6, como
pode ser visto na Tabela 5.4. Os bits 1 e 4, de menor capacidade do simbolo 64-QAM, sao
associados aos nos de variavel ruins. Restando duas opcoes de mapeamento dos bits ajudantes:
os bits 3 e 6 de maior capacidade e os bits 2 e 5 com a segunda maior capacidade. Seguindo
o mesmo resultado do caso do 256-QAM, e do algoritmo de otimizacao com EXIT chart, a
melhor opcao foi associar os bits 2 e 5, com a segunda maior capacidade, aos nés de variavel

ajudantes.

As demais matrizes de verificagao de paridade, as distribuigoes de graus dos nés de
varidavel A\(x) e dos nés de paridade p(z) e as distribui¢oes de mapeamento de bits root-like m(x)
6timas utilizadas nos resultados da Figura 5.9 podem ser encontradas nos Apéndices A, B e C,

respectivamente.
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Tabela 5.4: Capacidade dos sub-canais do 64-QAM (Rotulamento Gray do G.hn) no canal
AWGN.

j | Par de bits Capacidade

1 led menor capacidade
2 2eb +

3 3eb maior capacidade

5.4 Mapeamento de Bits Root-Like para o Canal
AWGN de Portadora Unica e com Desvanecimento

Rayleigh Aplicado ao IEEE 802.11n

O mapeamento de bits root-like também foi aplicado ao sistema IEEE 802.11 para o

canal AWGN de portadora tnica e para o canal com desvanecimento Rayleigh.

A Figura 5.10 mostra a comparacao da BER entre o sistema original, sem mapeamento,
e o sistema com o mapeamento root-like, ambos através dos canais AWGN e com
desvanecimento Rayleigh, e o mapeamento otimizado obtido em [22] apenas através do canal
AWGN, uma vez que foi o tnico resultado possivel de replicar. Nota-se que o mapeamento de
bits root-like e o mapeamento otimizado em [22] produzem ganhos de codificagao semelhantes
através do canal AWGN. O mapeamento otimizado proposto em [22] é baseado em um
algoritmo usando EXIT charts para obter uma boa distribui¢cao do mapeamento m(z) através
da minimizacao da area entre as curvas VND e CND, que é obtida por uma busca exaustiva

através de todas as possiveis distribuicoes de mapeamento.

A vantagem do mapeamento de bits root-like, em relacdo ao mapeamento proposto
em [22], é que é possivel obter os mesmo ganhos de c6digo obtidos em [22], no entanto, com
uma simples otimizacao, uma vez que é apenas necessario encontrar um deslocamento étimo
entre 3 possiveis valores, levando a um espaco de buscas reduzido. Além disso, como resultados
ja foram obtidos na Sessao 5.3 para o caso do G.hn, os resultados podem ser estendidos para o
caso do IEEE 802.11n, e a opgao de deslocamento s encontrada pelo algoritimo de otimizagao

permanece a mesma.

Observe que, como ja mencionado na Sessao 3.1, o rotulamento Gray no IEEE 802.11n é
invertido. Dessa forma, o mapeamento de bits root-like é aplicado ao IEEE 8002.11n seguindo
as restricoes especificadas, no entanto, mapeando os nés de varidvel ruins para os bits no

nivel de confiabilidade j = 4, aqueles com a menor capacidade e mapeando os bits ajudantes
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Figura 5.10: BER do sistema original vs. o sistema com mapeamento de bits root-like para a
matriz do IEEE 802.11n com canais de portadora inica AWGN e com desvanecimento Rayleigh
vs. o sistema com o mapeamento de bits otimizado obitido em [22] para a matriz do IEEE

802.11n com canal de portadora tinica AWGN, com N = 1944, taxa 1/2 e 256-QAM.

para o nivel de confiabilidade j = 3, aqueles com a segunda menor capacidade, como mostra
a Tabela 5.5 e seguindo os resultados do algoritmo de otimizacao usando EXIT charts na

Sessao 5.3.

Tabela 5.5: Capacidade dos sub-canais do 256-QAM (Rotulamento Gray do IEEE 802.11n).

j | Par de bits Capacidade

1 leb maior capacidade
2 2e6 T

3 3e7 T

4 4e8 menor capacidade

A Tabela 5.6 mostra a distribui¢ao m(z) do mapeamento de bits root-like através do
canal AWGN aplicado ao IEEE 802.11n. Note que, na Tabela 5.6, os nés de variavel ruins e
ajudantes nao sao mapeados com (0.5 na coluna de grau 2, como nos resultados da Tabela 5.3.
Isto ocorre por que a matriz de verificagao de paridade do IEEE 802.11n, nesse caso, tem uma
coluna a mais com grau 2, como mostra a coluna em azul na Figura 5.11, nao classificada

como coluna ruim ou ajudante, mas com nds mapeados para o nivel de confiabilidade j = 4,



o6

seguindo o mapeamento aleatério do restante do nds, nao seguindo nenhuma regra especifica.

Tabela 5.6: Distribuicao do Mapeamento Root-like com rotulamento Gray 256-QAM com

transmissao através do canal AWGN e cédigo LDPC com N = 1944 ¢ R = 1/2 [6].
1 — 2 3 4 11

my; | 0.0000 | 0.3333 | 1.0000 | 0.6667
mg,; | 0.0000 | 0.5556 | 0.0000 | 0.3333
ms; | 0.4545 | 0.1111 | 0.0000 | 0.0000
my; | 0.5455 | 0.0000 | 0.0000 | 0.0000
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Figura 5.11: Matriz de verificacao de paridade do IEE
N = 1944 bits, K = 972, taxa 1/2 [6].
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5.5 Regra Pratica para o Mapeamento de Bits
Root-Like

E importante notar que encontrar a melhor distribuicao do mapeamento de bits através
da abordagem do root-like é muito menos complexa para o canal de portadora inica AWGN do
que para a transmissao OFDM, uma vez que, no primeiro, o nimero de niveis de confiabilidade
é relativamente pequeno. Por exemplo, quando a constelacao do 256-QAM é adotada, existem
apenas 3 maneiras possiveis de selecionar nés ajudantes. Por outro lado, no caso OFDM,
h& um ntimero maior de niveis de confiabilidade (da ordem do nimero de sub-portadoras) e

varios valores de deslocamento possiveis.

No entanto, a partir da andlise de EXIT charts, bem como das simulagoes de BER

de todos os sistemas investigados, a selecao 6tima de nds ruins e ajudantes no mapeamento
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root-like quase seguiu um padrao que permite definir uma simples regra pratica: atribua os
|B| nés de varidvel ruins para os |B| bits menos significantes, e atribua os |B| nds de varidvel
ajudantes de acordo com (3.4), com o parametro de deslocamento s definido em torno de
N/2 —|B].

Baseado nesta observacao, o Passo 7 ao Passo 18 no Algoritmo 1 descrito na Sessao 4.2

pode ser substituido pela regra pratica, quando necessario.

5,6 O Impacto do Nivel de Desequilibrio de
Confiabilidade através dos Sub-canais na

Performance do Mapeamento de Bits Root-Like

Em sistemas com um nimero maior de sub-canais, como os sistemas OFDM, por
exemplo, também é importante notar que o desequilibrio entre as piores e as melhores
qualidades dos sub-canais tem um impacto importante no desempenho do mapeamento de
bits root-like. Se considerarmos e sub-canais organizados em ordem crescente com base nas
qualidades do canal (SNRs) de cada sub-canal, entdo é possivel obter uma curva que descreva
a melhora gradual dessas qualidades do canal. Observou-se que o gradiente desta curva afeta
significativamente o desempenho do mapeamento de bits root-like. Por exemplo, a Figura 5.12
mostra trés curvas com as SNRs dos sub-canais variando linearmente de um valor G; para um
valor G5, com o gradiente da curva proporcional a diferenca Gy — G;. A medida que Gy — G4
aumenta, observa-se um maior desequilibrio entre os piores e melhores sub-canais. Optou-se
por avaliar a performance do mapeamento de bits root-like quando trés valores de gradiente
(Gy—G1 = 10dB, 25dB e 35dB) sao aplicados, considerando 240 sub-canais com SNRs geradas

aleatoriamente, organizadas em ordem crescente.

O G.hn foi o sistema escolhido para avaliar este cenario, considerando o canal AWGN,
com N = 1920 bits, taxa 1/2 e 256-QAM. A Figura 5.13 mostra os resultados de BER do
mapeamento de bits root-like e do sistema G.hn original para diferentes valores de gradiente
Gy — GG1. A distribuicao do mapeamento de bit root-like é aquela definida na Sessao 5.2,
com s = 560 bits escolhidos como o deslocamento 6timo para o sistema G.hn com OFDM.
Pode-se observar que, a medida que G — G; aumenta, os beneficios em termos de melhorias
no desempenho obtidos com o mapeamento de bits root-like sobre o o G.hn original tornam-se
mais proeminentes, com ganhos de codigo alcancando quase 3 dB, no caso do Go— G = 35 dB.
Esse resultado enfatiza a importancia da ajuda que os sub-canais “ruins” podem receber dos

sub-canais “bons” para melhorar o desempenho do mapeamento de bits. Quanto maior o
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desequilibrio entre as SNRs dos piores sub-canais e dos sub-canais ajudantes, maior é a ajuda.

45 T T T T
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—~ — ~G,-G, =35dB R

0 50 100 150 200
Sub-canais

Figura 5.12: SNRs médias dos sub-canais variando linearmente de valores definidos G a Ga,

de diferentes valores de gradiente G5 — G7.
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Figura 5.13: BER do sistema original vs. o sistema com mapeamento de bits root-like para
a matriz do G.hn com subcanais variando linearmente de G; a (G5, com diferentes valores de
gradientes Gy — G, através do canal AWGN, com N = 1920 bits, taxa 1/2 e 256-QAM. A

SNR mostrada é a média de todas as sub-portadoras.
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Avaliou-se também o impacto do gradiente na regra pratica descrita na Sessao 5.5.
Como visto acima, a regra pratica indica uma maneira facil de definir o valor 6timo do
parametro de deslocamento (), que também pode ser validado quando a andlise do gradiente
¢é considerada. Por exemplo, a Figura 5.14 mostra a BER do mapeamento de bits root-like
considerando o gradiente Gy — G; = 25 dB, para diferentes deslocamentos. Nota-se que
este resultado é similar aos resultados da Figura 5.3. Os deslocamentos s = 400, 480 e 560
bits produzem resultados de BER melhores que os deslocamentos s = 640 e 1120 bits, o
ultimo sendo o pior caso. Aqui, a diferenca é que o deslocamento s = 560 bits apresenta um
desempenho ainda melhor quando comparado aos deslocamentos s = 400 e 480 bits, que nesse

caso apenas evidencia a precisao da regra pratica.
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Figura 5.14: BER do sistema original vs. o sistema com mapeamento de bits root-like para a
matriz do G.hn com sub-canais variando linearmente de G; a (G5 sobre o canal AWGN, com
N = 1920 bits, taxa 1/2 e 256-QAM e com valor de gradiente G — G = 25 dB, para diferentes

valores de deslocamento. A SNR mostrada é a média de todas as sub-portadoras.



Capitulo 6

Conclusoes

Diversos padroes de sistemas de comunicacao tém optado por usar codigos LDPC
para melhorar o desempenho dos sistemas. Os cédigos LDPC possuem a vantagem da alta
correcao de erros, se aproximando do limite de Shannon e da sua decodificacao iterativa de
facil implementacao. Uma forma de melhorar o desempenho do sistema QAM codificado
com LDPC como os do sistema G.hn e IEEE 802.11n, por exemplo, é através da técnica de
mapeamento de bits. Um mapeador de bits pode se aproveitar da propriedade de UEP dos
cédigos LDPC irregulares e/ou da existéncia de diferentes sub-canais com diferentes qualidades
(ou em termo de SNR média ou de capacidade), para mapear propriamente os bits codificados

nos sub-canais.

Nesse sentido, este Tese apresentou um novo mapeamento de bits chamado mapeamento
de bits root-like para sistemas QAM codificados com LDPC. O mapeamento de bits é feito
de tal forma que noés de variavel bons cooperem com nés de variavel ruins visando um melhor

desempenho geral do sistema.

O método proposto foi primeiramente testado em dois cenédrios: modo de transmissao
OFDM e de portadora tunica com AWGN, considerando o sistema G.hn, sem otimizacao da
distribuicao dos graus dos nés, no entanto, ja mostrando bons resultados em termos de ganhos

de codificac@o. Estes resultados foram publicados no Globecom’2013 [25].

Esta Tese também apresentou a otimizagao do mapeamento de bits através da técnica de
EXIT charts, desenvolvido através de um algoritmo de otimizacao. A otimizacao foi testada
nos dois cenarios: modo de transmissao OFDM e de portadora tnica com AWGN, e com
desvanecimento Rayleigh, para o caso do sistema IEEE 802.11n. Simulacoes foram realizadas
e o desempenho da BER foi medido. Os resultados mostraram que, no modo de transmissao
por portadora unica, o espago de busca para a otimizacao do mapeamento de bits root-like

através da andlise de EXIT charts é bastante reduzido, uma vez que os bits ruins sao alocados

60
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para um nivel de confiabilidade fixo, restando apenas alguns niveis de confiabilidade para

alocar os bits ajudantes.

No caso do modo de transmissao OFDM, a otimizacao do parametro de deslocamento s
através de EXIT charts, revelou que bons resultados sao obtidos simplesmente seguindo a ideia
do mapeamento de bits root-like e de uma simples regra pratica para especificar o parametro

de deslocamento, sem precisar necessariamente de qualquer otimizacao.

Esta Tese foi concluida com um estudo do impacto do nivel de desequilibrio de
confiabilidade através dos sub-canais sobre o desempenho do mapeamento de bits root-like.
Observou-se que, quanto maior o desequilibrio entre os sub-canais “ruins” e os “bons”, maior
serd o efeito do mapeamento de bits no desempenho do sistema. Avaliou-se também o impacto
do nivel de desequilibrio de confiabilidade na regra pratica, ajudando a evidenciar a sua

precisao.

Estes resultados de otimizacao do mapeamento de bits usando EXIT charts foram

recentemente publicados em [26].

E importante ressaltar que o mapeamento de bits root-like com EXIT charts, pode
também ser aplicado a outros cédigos LDPC, desde que a matriz de verificacao de paridade

satisfaca as restricoes do mapeamento de bits root-like.

Para aplicagoes praticas, como sistemas com variagoes de canal, o mapeamento de bits
root-like provou ser um esquema de mapeamento de bits interessante e de baixa complexidade
que pode rapidamente se adaptar em resposta as variacoes do canal, melhorando o desempenho
geral do sistema. Nessa direcao, um problema interessante para investigacao seria a avaliacao
do impacto de uma informacao do estado do canal (channel state information (CSI)) incorreta
ou desatualizada, no desempenho do mapeamento de bits root-like. Devido a separacao
relativamente grande entre os ndés mapeados “ruins” e os nés mapeados “ajudantes” na
Eq.(3.4), em termos das qualidades dos sub-canais associadas, e devido a baixa sensibilidade
de desempenho do erro em relagdo ao parametro s em torno do seu melhor valor (ver, por
exemplo, Figura 5.2), acredita-se que o mapeamento de bits root-like é bastante robusto para
pequenos desvios da CSI. No entanto, uma investigacao adequada dessa questao é deixada

como trabalho futuro.

Finalmente, deve-se mencionar que a relacao de desempenho-complexidade superior
do mapeamento de bits proposto nesta Tese foi mostrada apenas através de simulacoes
computacionais, e foi atribuida ao simples conceito de altruismo, que é bastante intuitivo.
No entanto, uma analise rigorosa dessa superioridade esta programada e é deixada também

como trabalho futuro.
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Apeéendice A

Matrizes de Verificacao de Paridade

49 -1 -1 21 31-157-1 -1 19 -129 2 -1 19 -1 -1 0 -1 -1}-1{-1 -1{-1/ O¢

-1 722 -1 -137 -13210 -1 26 -1 -159 -148 -1 0 0 ~1i-1i-1i-1 -1 0¢

53 -1 -1 2050 -1 -1 316 -1 49 -1 -128 14 -1 -1-1 0{0{-1{-1}-1 -1

-15823 -1 -11554-1 -1 5 -1 1849 -1 -113 -1-1 -1/0} 0{-1;-1 -1

55 -1 -1 58 -1 9 -12657 -1 41 -131 -1 21 -1 -1-1 -1{-1} 0, 0/ -1 -1} PR

-11049 -159 -1 7 -1 -130 -1 18 -148 -1 759-1 -1;-1{-1/ 0} 0 -1

48 -1 -1 5018 -1 -111 52-1 59 -1 -137 -110 0-1 -1 i-1i{-1i-1 00

12416 -1 -1 053 -1 -141 -1 38 51-1 58 -159 8 -1 +1{-1-1:-1 {0} O
HBHBHB

Figura A.1: Matriz de verificacdo de paridade do padrao G.hn (¢ = 12,t = 24,b = 60) para
N = 1440 bits, K = 960, taxa 2/3 [8].

-1 47146 203 184 112 -1116103181 3 140 38 68 91 70 191138 62 14
117 203 67 194 206 133 174 212104171176 56 -1 96 -1167 149 4 1 -117
153206198173 55 72 28 53 -1 82 34 186 161 80 144 204 187 -1 84 77

44 147 27 83 118 130 41 38 100 146 183 19 85180163 -1 -1106 140185 17

Figura A.2: Matriz de verificagao de paridade do padrao G.hn (¢ = 12,¢t = 24,b = 216) para
N = 5184 bits, K = 4320, taxa 5/6 [8].

78 -1 -1 167 237 -1 3 -1266 -1 -1102 53 -1 -1121 -1 0 -1 F1i-1 F1i-1{-1/0,
-1 83189 -1 -1 68 -1178 -1 90205 -1 -1 13 4 -1 -1 0 0 rli-1 +1{-1{-1/0
-1266147 -1 46 -1 -1 76 -1116 -1211 -1112 -1 118 -1 -1 0/0{-1 i-1{-1}-1

92 -1 -1 214 -1 236 241 -1 157 -1143 -1 214 -1207 -1 -1 -1 -1{0/ 0 -1i-1i-1

144 -1 -1 258 264 -1 53 -1 114 -1172 -1 -1 82262 -1 62 -1 -1:-1/0 [0{-1i-1] PR
-1 153120 -1 -1 199 -1126 -1 61 -1183 15 -1 -1 134 -1 -1 -1-1/-1 {00 -1

-1 100 -1 141 -1 36 -1 17 ~-1156 -1124 162 -1 -1 57 0 -1 -1i-1/-1 :1/00

196 -1187 -1 73 -1 80 -1 139 -157 -1 -1236267 -1 62256 -1i-1i-1 -1i-1|0i0;

Figura A.3: Matriz de verificagdo de paridade do padrao G.hn (¢ = 12,t = 24,b = 270) para
N = 6480 bits, K = 4320, taxa 2/3 [8].
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Figura A.4: Matriz de verificagdo de paridade do padrao G.hn (¢ = 12, = 24, b = 360) para

N = 8640 bits, K = 4320, taxa 1/2 [8].
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Apendice B

Distribuicoes de graus dos ndés de

variavel \(z) e dos nés de paridade p(z)

Matrizes de verificagao de paridade do Padrao G.hn:

e \(z) e p(x) para as matrizes de verificagdo de paridade da Figura 5.1 (N = 1920, K =
960,b = 80) e da Figura A.4 (N = 8640, K = 4320,b = 360), ambas com taxa R = 1/2.

Az) = 0.2597 + 0.350622 + 0.38962° (B.1)

p(z) = 0.06492* + 0.38962° + 0.54552° (B.2)

e \(z) e p(x) para as matrizes de verificagdo de paridade da Figura A.1 (N = 1440, K =
960,b = 60) e da Figura A.3 (N = 6480, K = 4320,b = 270), ambas com taxa R = 2/3.

A(z) = 0.1463z + 0.073222 + 0.78052° (B.3)

p(x) = 0.1098z° + 0.4878x" + 0.4024z™ (B.4)

e \(z) e p(x) para a matrizes de verificacdo de paridade da Figura A.2 (N = 5184, K =
4320,b = 216), com taxa R = 5/6.

M) = 0.04947 + 0.40742% + 0.54322° (B.5)

p(x) = 0.23462"® + 0.24692" + 0.51852* (B.6)
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Matrizes de verificacao de paridade do Padrao IEEE 802.11n:

e \(z) e p(x) para a matriz de verificacao de paridade da Figura 5.11 (N = 1944, K =
972,b = 81), com taxa R =1/2.

Az) = 0.25587 + 0.31402% + 0.04652° + 0.38372° (B.7)

p(x) = 0.81402° 4 0.1860z" (B.8)



Apeéendice C

Distribuicoes do Mapeamento de bits

Root-like

Tabela C.1: Distribui¢ao do mapeamento de bits root-like para a matriz do G.hn (N = 6480,

R =2/3) com canal de portadora unica AWGN e 64-QAM [8].
T — 2 3 4

my; | 0.5000 | 1.0000 | 0.1875

mo, | 0.5000 | 0.0000 | 0.3125

ms; | 0.0000 | 0.0000 | 0.5000

Tabela C.2: Distribuigdo do mapeamento de bits root-like para a matriz do G.hn (N = 8640,

R =1/2) com canal de portadora tinica AWGN e 256-QAM [8].
i — 2 3 6

my,; | 0.5000 | 0.1111 | 0.0000

ma, | 0.5000 | 0.1111 | 0.0000
ms; | 0.0000 | 0.4444 | 0.4000
my,; | 0.0000 | 0.3333 | 0.6000
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Tabela C.3: Distribui¢ao do mapeamento de bits root-like para a matriz do G.hn (N = 8640,

R =1/2) com canal de portadora inica AWGN e 64-QAM [8].
i — 2 3 6

mq,; | 0.5000 | 0.2222 | 0.2000

ma, | 0.5000 | 0.2222 | 0.2000
ms; | 0.0000 | 0.5555 | 0.6000




