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1.1 Prefacio

Capitulo 1

Introduccion y objetivos

1.1 Prefacio

A lo largo de este capitulo y sucesivos se va a proporcionar una visién general de la
importancia que ha adquirido el estudio de codificacion de red (“Network coding”)
aplicada al canal relé, de tal forma que se pueda dar brevemente una pequefia idea de lo
que se pretende obtener tras la realizacién del mismo.

Hoy en dia, las redes de comunicacion comparten el mismo principio fundamental de
operacion, ya se trate de paquetes a través de Internet, o sefiales en una red telefénica. La
informacion se transporta de la misma manera, como vehiculos que comparten la misma
carretera o fluidos que fluyen por la misma tuberia. Es decir, los flujos independientes de
datos pueden compartir recursos de red, pero la informacion en si misma es
independiente. Enrutamiento, almacenamiento de datos, control de datos, control de
errores, y en general, todas las funciones de red se basan en este supuesto.

La codificacion de red [1] es un campo reciente en la teoria de la informacion que
rompe con la suposicion anterior. En lugar de simplemente reenviar los datos, los nodos
pueden recombinar algunos paquetes de entrada en uno o varios paquetes de salida. Un
ejemplo sencillo en un contexto inalambrico seria una topologia de tres nodos, como
puede observarse en la figura Fig. 1. En dicha figura, los nodos A y B intercambian
paquetes a través de un nodo intermedio S (por ejemplo, una estacion base inalambrica).
El envio de paquetes llevado a cabo en este tipo de topologia mediante la codificacion de
red sera: A [respectivamente B] envia un paquete a [respectivamente b] a S, difundiendo

2



1.1 Prefacio

después una secuencia a @ b en vez de a y b. Tanto A como B pueden recuperar el
paquete de interés, mientras el nimero de transmisiones se ve reducido.

Metodo tradicional Codificacion de red
A——'S B A" .5 B
A S ; B A S -lL B
A - a S a_ B fﬂHﬂ:-a:m'l:) g alu.:r:nrb=
A < b S b . B

Fig. 1. Ejemplo sencillo de codificacion de red.

La codificacion lineal de red, en general, es similar a este ejemplo, a diferencia de
que la operacion xor se sustituye por una combinacion lineal de datos, interpretados
como un conjunto finito de elementos. Este hecho permite un grado mayor de
flexibilidad, de tal manera que los paquetes se pueden combinar. Ademéas de los
beneficios de rendimiento mostrados en el ejemplo anterior, la codificacion de red se
considera altamente apropiada para entornos en los que parte de la informacion se
encuentra disponible al tomar decisiones. La recepcion exitosa de la informacion no
depende de recibir el contenido especifico de un paquete, sino mas bien en la recepcién
de un numero suficiente de paquetes independientes. Las combinaciones lineales
requieren un mayor computo en los nodos de red. Sin embargo, de acuerdo con la ley de
Moore, el procesamiento es cada vez menor y menos costoso. Por tanto, el cuello de
botella se ha desplazado al ancho de banda de la red para soportar la creciente demanda
de aplicaciones y las garantias de calidad de servicio sobre amplias redes no seguras.

Para reforzar el concepto de codificacion lineal de red, considérese un sistema que
actia como un relé de informacién, como puede ser un router, un nodo en una red ad-hoc
0 bien un nodo en una red de distribucion punto a punto. Tradicionalmente, cuando se
reenvia un paquete de informacién destinado a algun otro nodo, simplemente se repite.
Con la codificacion de red, se permite al nodo combinar un nimero de paquetes que ha
recibido o creado en uno o varios paquetes de salida.

Supdngase que cada paquete se compone de L bits. Cuando los paquetes al ser
combinados no tienen el mismo tamario, los mas cortos se rellenan con ceros finales. Se
puede interpretar s bits consecutivos de un paquete como simbolo sobre un espacio F,s,

en el que cada paquete consta de un vector de L/s simbolos. Con una codificacion lineal
de red, los paquetes de salida son combinaciones lineales de los paquetes originales,
donde las operaciones de suma y multiplicacion se desarrollan sobre el espacio [F,s. La
razon para elegir un marco lineal es que los algoritmos de codificacion y decodificacion
no presentan una gran complejidad computacional.



1.1 Prefacio

No se entiende por combinacion lineal el método de concatenacion ya que si se
combinan linealmente paquetes de longitud L, el paquete codificado resultante también
tendra longitud L. En contraste con la concatenacién, cada paquete codificado contiene
solo una fraccion de la informacion contenida en los paquetes originales. Se puede llegar
a pensar que la codificacion lineal de red es una forma de difusion de informacion. Por lo
tanto, un primer resultado de la codificacion de red es que permite aumentar la capacidad
en una red multidifusion. Aunque los beneficios mas significativos de dicha codificacion
puede apreciarse en términos de robustez y adaptabilidad.

Si se aplica la teoria de codificacion de red en redes inaldmbricas, el concepto de relé
se propone como un medio para aumentar la capacidad del sistema y/o &rea de cobertura
para la comunicacion sobre largas distancias o alrededor de obstaculos. En un sistema
relé, un nodo relé intermedio ayuda a la transmisiéon desde un nodo fuente a un nodo
destino mediante el reenvio del mensaje de la fuente al destino [2]. En un caso tipico, el
relé se encuentra en la trayectoria entre el origen y el destino, y ayuda a reducir pérdidas
por trayecto. El relé reenvia mensajes usando comunmente una estrategia de “Amplify-
And-Fordward” (AAF), ver figura Fig. 2, donde se amplifica el mensaje recibido y se
reenvia al destino, o bien por un esquema de “Decode-And-Forward” (DAF), ver figura
Fig. 3, en el que el mensaje de la fuente se decodifica, se reenvia al destino con
redundancia incremental o repeticidn de codigo [3].

FUENTE

Fig. 2. Técnica DAF.






1.2 Objetivos

1.2 Objetivos

Debido al despliegue de redes de comunicaciones con gran diversidad de dispositivos
autonomos, a lo largo de los afios se ha avanzado en el estudio de nuevas posibilidades de
cadigos eficientes basados en codificacion de red. En particular, la cooperacion entre los
diferentes nodos ha sido identificada como una tecnologia que permite satisfacer la
demanda cada vez mayor de los recursos. Por lo que el objetivo principal del proyecto se
centra en el estudio de diferentes cddigos y la estrategia de codificacion para la
cooperacion entre canales relé mediante la estrategia de decodificacion y reenvio.

Como primer objetivo, se plantea desarrollar la problematica concebida por Razagui
[4], en la que se desarrolla una técnica de “binning” para la estrategia DAF en una canal
relé degrado. Primeramente, como indica Razagui en su estudio se construyen c6digos
LDPC para su posterior retransmision a través de la estrategia DAF basada en la
investigacién de Cover y EI Gamal para un escenario en el que la capacidad del enlace
relé-destino es lo suficientemente grande. Después, se considerard un caso mas especifico
de andlisis, donde se realiza un estudio [4] en profundidad de las capacidades que atafien
a ese caso.

En segundo lugar, debido a que en [4] no se propone una simulacion completa para
cddigos de dos capas, se propone una nueva estrategia de codificacion a través de codigos
IRA para el canal relé¢ “full-diplex”. La construccion del codigo IRA, al igual que los
cddigos propuestos en [4], muestra que la operacion de binning para el canal relé es
fundamentalmente mas sencilla de implementar en la préctica que otras técnicas de
binning [5].

Finalmente, tras encuadrar todo el marco teérico del estudio, se proponen varias
implementaciones précticas de estructuras de codigo en el relé y la aplicacion de
diferentes algoritmos de decodificacion iterativos con el fin de adaptar su construccién a
varios escenarios.



2.1 Estructura de la memoria

2.1 Estructura de la memoria

Este documento comprende una serie de capitulos claramente diferenciados cuyos
contenidos se describen a continuacion:

T
, ., ¢ En este primer capitulo, se introduce un acercamiento a la teoria de )
CapItU|0 1: Introduccién \ codificacién de red. Ademds, se asociara su aplicacion al caso de
objetivos estudio: el canal rele. Por Ultimo, se presentaran los objetivos que se
han perseguido para dicho estudio y las dificultades obtenidas. -
~
3 *En el segundo capitulo, se lleva a cabo una descripcién detallada de
Cap|tu|o 2:Tra bajo pr‘evio todos aquellos conceptos tedricos relacionados con el proyecto y qué
finalidad ultima se quiere aportar con el mismo.
J
~
Ca pltU|0 3: Canal relé *En el tercer capitulo, se presenta el canal relé como un caso especial
degrado de canal fisicamente degradado.
J
~
Ca pl'tulo 4: Cédigos sobre *En el.cuarto capitylgc se desarrol{la.una explicacion en profu.n_dide'u'i de
las diferentes posibilidades de cédigos para la etapa de codificacion en
Grafo de Factores el canal relé.
J
Caplltulo 5: Aplicacién de *En el quinto capitulo, se tiene como objetivo mostrar la aplicacién B
JORT técnica de los conceptos tedricos estudiados a lo largo del resto de
COdIgOS IR,A sobre un canal capitulos. Ademas, se fijara una nomenclatura para las distintas
relé degrado etapas de la modelizacién de la simulacién. )
~
. . *En el séptimo capitulo, se plamaran los resultados obtenidos a los
CapItUIO_7' Resylltados de largo de las diferentes simulaciones. Ademas, se irdn afiadiendo los
simulacion comentarios permitentes para cada una de las graficas obtenidas. y
*En el octavo capitulo, se detallan las conclusiones obtenidas, h
. . . dificultades encontradas, decisiones tomadas,... Ademas, se comentan
CapItUIo 8: Conclusiones las experiencias que se han ido adquiriendo en la consecucidn de las
diferentes etapas. -
~
, i *En el noveno capitulo, se proponen posibles mejoras y ampliaciones
Ca pltulo 9: Lineas futuras que permitiran dar continuidad al trabajo desarrollado en este
proyecto fin de carrera.
J
~
3 e En el Ultimo capitulo, se planteara también una previsidn de los
Ca pltu|0 10: Presu puesto recursos que se van a emplear para su realizacion, haciéndose una
valoracion econdmica del coste total generado.
J
~
. . ¢ En este anexo, se proporciona una relacidon con todos los acrénimos
Anexo 1: Glosario I empleados a lo largo de este proyecto.
J
~
. . ¢ En este Ultimo anexo, se recoge todas las referencias bibliograficas
Anexo 2: Referencias I empleadas en la realizacion del proyecto.
J
v -




Capitulo 2

Trabajo previo

2.1 Secuencias tipicas

2.1.1 Introduccidn

Shannon introdujo el término Secuencias tipicas en 1948 [6]. Para comenzar con el
desarrollo tedrico, considerd una fuente discreta sin memoria (DMS) representada por un
dispositivo que transmitia simbolos procedentes de un alfabeto finito X,
independientemente e idénticamente distribuidos, figura Fig. 4.

ey N3, N2 N1

DMS ?

Fig. 4. Fuente discreta sin memoria con distribucion Px(.) [7]



Supdngase una fuente con una distribucion de probabilidad que es la siguiente:

2 1
Py (0) =§3’PX(1) =§

Considérese el siguiente experimento: se genera una secuencia de longitud 18 a
través de un generador de numeros aleatorios con una distribucion de probabilidad
mostrada anteriormente. A continuacion, se muestra la secuencia junto con otras tres
secuencias generadas artificialmente:

0,000000,0
b) 1,0,1,1,0,1,0,1,1,1,0,0,0,0,1,0,1,0
¢ 000110010011000,1,1,0
d 1,1,1,1,1,1,1,1,1,1,1,1,1,1,1,1,1,1

Si se calculan las probabilidades con las que fueron emitidas las secuencias por la
fuente, se obtendria:

) (§)18 x G)O ~ 6.77-107*
b) (2) G)g ~ 1321076
G)
(

7
g) (%)18 ~ 2.58-10°

c)

d)

« G) ~ 5.29.106

9
*
11
0
k
Por lo tanto, la primera secuencia es la mas probable. Sin embargo, no sera
sorprendente averiguar que fue la secuencia c) la que fue obtenida por el generador

aleatorio. Entonces ¢por qué la intuicion nos engafia?, para explicar esto, se puede definir
con mas detalle lo que significa secuencias tipicas.

2.1.2 Concepto tedrico

Se define un canal discreto que consta de un alfabeto de entrada X y un alfabeto de
salida Y y una coleccion de funciones de masa de probabilidad p(y|x) que expresa la
probabilidad de observar el simbolo de salida y habiendo enviado x. El canal se dice que
es sin memoria si la distribucion de probabilidad de la salida depende Unicamente de la
entrada en ese momento y es condicionalmente independiente de anteriores entradas y
salidas en el canal.



M

W X" Canal ¥ W

—  Codificador Decodificador j——————
p(y|x} Mensaje

estimado

Mensaje

Fig. 5. Sistema de comunicaciones [7]

El mensaje W trazado desde un conjunto de indices {1,2,...,M} se codifica
obteniendo X" (W), recibiendose por el destino como una secuencia aleatoria

Yi~p(y™|x™).

En términos generales, se podra decodificar una salida de un canal Y™ con indice i, si
la palabra codigo X™(i) es “conjuntamente tipica” con la sefal recibida Y™. A
continuacion, se definiran algunos conceptos basicos sobre secuencias tipicas y como
encontrar la probabilidad conjuntamente tipica, cuando X™(i) produce como salida Y™ y
cuando no [8].

El conjunto AZ de secuencias tipicas {(x™, y™)} con respecto a la distribucion p(x, y)
es un conjunto de n-secuencias con una entropia empirica cercana a € para llegar a la
entropia teorica:

1
A = {(x",yn)e X Yr: | = —logp(x™) — H(X)‘ <€

1 1
|—;log p(y™) — H(Y)| <e |—;log p(x™,y™) — H(X, Y)| < e}

donde:
n

panym = | [p@w

i=1

La propiedad de equiparticion asintdtica (AEP) es una propiedad desarrollada en
teoria de la informacién y es analoga a la Ley de los Grandes Numeros. La AEP establece
que la propiedad de observar una secuencia s = x4, x5, ..., X,,, procedente de una fuente
F, es proxima a 27, Ademas, va a permitir separar las secuencias generadas por la
fuente en dos tipos: tipicas y atipicas. Distincién importante a la hora de codificar la
fuente ya que permitira aplicar o no una técnica de compresion.

Atendiendo al teorema de la AEP conjunta, se mantiene que dado {(X™ Y™)},

secuencias de longitud n, siendo éstas i.i.d.! de acuerdo con la siguiente
expresion: p(x™, y™) = [Ii=, p(x;, ;). Entonces:

1. Pr ((X", Y™) eAS”) 1
n—-o0o

! i.i.d, abreviatura que proviene del término “Independent and identically distributed random variables”. En
teoria de probabilidad y estadistica, una secuencia o un conjunto de variables aleatorias son independientes
e identicamente distribuidas si cada variable aleatoria tiene la misma distribucion de probabilidad que las
otras y todas son mituamente independientes.
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2 |A£")| < onHX+Y)+€)

3. Si (Xm\7")~p(x™p(y™), es decir, X™ y Y™ son independientes con los
mismos marginales que p(x™, y™), entonces:

Pr((x™, ™) € A7) 2 27n0GN=30)

Si n es lo suficientemente grande, se puede expresar la ecuacion anterior
como:

Pr((x™ Y™ e ATY) 2 (1 - g)27 KN30

El conjunto de secuencias conjuntamente tipico, se podré visualizar graficamente en
la figura Fig. 6. En ella, habra alrededor de 2" secuencias tipicas de X en AE.") (P(X)),
y alrededor de 2™7(") secuencias tipicas de Y en Aﬁ") (P(Y)). Sin embargo, dado que s6lo

hay 27 XY) secuencias tipicas, no todos los pares tipicos X™ e Y se consideran también
conjuntamente tipicos.

La probabilidad de que cualquier par elegido arbitrariamente sea conjuntamente
tipico es aproximadamente 2~™&Y) cuando n es suficientemente grande. Este hecho
sugiere que encontraremos alrededor de 2*Y) sefiales distinguibles en X™.

Yn  2expinH(Y)) secuencias tipicas de yn

Xn

o ® ® o
2exp(nH{X))

secuencias L @ [ ]

« '\\V//’

2nH(X,Y) pares
conjuntamente
tipicos (Xn,Yn)

Fig. 6. Ejemplificacion de secuencias conjuntamente tipicas

Otra forma de verlo es en términos de un conjunto de secuencias conjuntamente
tipicas para una secuencia fija de salida Y™, presumiblemente la secuencia de salida
proveniente de la entrada correcta X™. Para esta secuencia Y™, hay alrededor de 2™#*I¥)
entradas condicionalmente tipicas. La probabilidad de que algunas entradas X™ elegidas

11



onH(X|Y)

al azar sean conjuntamente tipicas con Y™ es aproximadamente /Z"H(X) =

27H&Y) si se tiene en cuenta que H(X,Y) = H(X) + H(Y|X). Eso sugiere que se
pueden elegir alrededor de 2™ &Y) palabras codigo X™ (W) antes de que una de estas
palabras cddigo se confunda con la palabra cddigo que causé la salida Y™.
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2.2 El canal relé

El canal relé fue estudiado por primera vez por van der Meulen [9], [10], [11, p.7 ¥
pp. 32-34] en 1971, y también por Sato [12]. En esos primeros estudios, se plantearon
canales de comunicaciones que disponian de tres terminales. ElI problema que se
investigaria, ver figura Fig. 7, se centra en cdmo enviar informacion desde un terminal
especifico (Illamado terminal 1) a otro (Ilamado terminal 3) sobre el canal, de la manera
mas efectiva posible, asumiendo que todos los terminales cooperan en el proceso de
transmision. Defini6 formalmente van der Meulen un canal discreto sin memoria con tres
terminales mediante un conjunto de probabilidades de transicion P(y;, Y2, V3|x1, X2, X3)
en B; X B, X B (siendo B; el alfabeto de salida del terminal t), habiendo tantas
P(y1,¥Y2,V3|x1,X2,x3) como entradas (xq, Xz, x3) € Ay X Ay X Az (siendo A, el
alfabeto de entrada para el terminal t). Para dicha definicion se debe cumplir que:

n
P(Y1,Y,, V31X, X5, X3) = Hk_lp(Y1k:3’2k:y3k|x1k,sz'x3)

para todo X, = (X¢1, o, Xe) € AT Yy = (g oo Yen) € BIV5 6 = 1,23y 2 1.

y2

AN

Terminal 1 Terminal 2

x2
m

=3 43

Terminal 3

Fig. 7. Modelo de canal relé propuesto por van der Meulen

Mas tarde, Cover y EI Gamal en su trabajo de 1979 [13], proporcionan un analisis en
profundidad de un canal relé individual, centrando el estudio en obtener la region de
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capacidad para una version del canal fisicamente degradado. Hasta hace poco, no se
habian llevado a cabo grandes avances para extender estos resultados a los canales relés
multiples. Sin embargo, un interés renovado, en redes ad-hoc y la teoria de la informacion
de red, ha desatado una nueva investigacion sobre los canales relé. Una serie de
resultados recientes sobre esta area, se recoge en el trabajo de Gupta y Kumar [14] donde
han demostrado resultados sobre la region de tasa alcanzable para un tipo de red de
comunicaciones generalizada, en la que se destaca el caso del canal relé degradado. Los
resultados en [14] son tanto para un canal discreto sin memoria como para un canal
AWGN. Un articulo posterior, escrito por Xie y Kumar [15], establece una expresion
explicita para la tasa alcanzable en un canal Gaussiano degrado con mdaltiples relés, que
en general, excede la tasa mostrada en [14].

El exhaustivo trabajo de Cover y ElI Gamal [13] describe dos estrategias basicas para
el canal relé. Estos dos esquemas son ampliamente conocidos hoy en dia como “Decode
And Forward” (DAF) y “Compress-And-Forward” (CAF). Estas dos estrategias de
codificacion representan diferentes tipos de cooperacion. En DAF, la cooperacién es
relativamente obvia, el relé decodifica el mensaje procedente de la fuente, y la fuente y
relé cooperativamente transmiten la informacion comunmente construida al destino en el
bloque siguiente. En CAF, el método de cooperacion es mas complicado de reconocer.
En este técnica se cuantifica la sefial recibida, mas delante se comprime y se retransmite
hacia el destino; donde se decodifica el mensaje original a través de la sefial recibida por
el relé y la fuente. Cover y EI Gamal demostraron que la estrategia DAF es (til para una
clase de canales relé degradados [16].

En [16] se define el canal relé como un canal en el que hay una fuente y un destino
con un ndmero de nodos intermedios que actlan como relé para ayudar en las
comunicaciones desde gue se transmite hasta que se recibe, ver figura Fig. 8. El canal relé
mas sencillo tiene un solo nodo intermedio o nodo relé, por lo que se prestara especial
interés en este estudio.

En este caso, el canal va a consistir en cuatro conjuntos finitos X, Xy, Y e Y; y una
coleccién de funciones de probabilidad p(y, y;1x,x;) en Y x Y,, uno por cada (x,x,) €
X x X;. Se considera x la entrada al canal e y la salida del canal, y; corresponde con la
observacion del relé y x, es la entrada elegida por el relé que depende Unicamente de las
observaciones del pasado (y;4, V12, ---,» Y1i—1) COMo se muestra en la figura Fig. 8.

Y; X
: RELE :

1 4
W X Y W
———={ FUENTE . Py, y1|x, 1) DESTINO —

Fig. 8. Canal relé basico

Una vez mostrada la nomenclatura del canal, el problema que se plantea sera
encontrar la capacidad del canal entre la fuente X y el destino Y.
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El canal relé combina un canal de difusion entre fuente-relé y fuente-destino y un
canal de acceso multiple entre el relé y el destino. La capacidad sera conocida para el
caso especial de un canal relé fisicamente degradado, el cual se explicara con detalle mas
adelante.

Un codigo (2™%,n) para un canal relé consiste en un conjunto de enteros W =
(1,2,3,...,2™8), una funcion de codificacion X: (1,2, 3, ...,2™8) - X™, un conjunto de
funciones relé {f;}'-; que pueden expresarse como xq; = f;(Y11, Y1, .., V1i_1), 1 < i <
n, y una funcion de decodificacion g: Y™ - (1,2,3,...,2"%).

Hay que darse cuenta que la definicion anterior de las funciones de codificacion
incluyen la condicion de no anticipacion en el canal relé. Por tanto, se permite que la
entrada del canal relé dependa solamente de las observaciones del pasado
(11, Y12, > Y1i—1 ). El canal ademéas se considerara sin memoria, de tal forma que
(Y;,Y1;) depende solamente del pasado a través de los simbolos actuales transmitidos
(X, X1;). Asi, para cualquier eleccion p(w) con weW, el cddigo elegido
X:(1,2,3,...,2") - X', y las funciones relé {f;}",, la funcién de masa de probabilidad

conjuntaen W x X™ x X' x Y,, x Y7* vendra dada por la siguiente expresion:

n
pw,x, 70,3, 92) = p) | [ Cilwdp Gerelyan, yras o y1i-0) * DO yribes xia)
=1

l

Si el mensaje enviado es w € [1, 2™R], entonces: A(w) = Pr{g(Y) # w|w enviada}
denota la probabilidad condicional de error.

Para concluir, se puede definir la probabilidad de error media del cédigo como:

1
Pe(n) — ZWZ A(W)
w

La probabilidad de error se puede calcular a través de una distribucion uniforme
sobre la palabra codigo w e [1,2"F]. La tasa R se dice que es alcanzable por el canal relé
si existe una secuencia de (2"%,n) cédigos con P* - 0.
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2.3 Tipos de codificacion para el canal relé

Los ultimos avances sobre dispositivos ad-hoc inalambricos y redes de sensores han
ido promoviendo una nueva oleada de investigaciones sobre una codificacion aplicable a
canales relé, abarcando tanto aspectos tedricos [17] [18] [19] como aspectos de aplicacion
practica sobre la cooperacion de sistemas de comunicacion [20] [21]-[27], como puede
ser el caso estudiado en [20] en el que varios dispositivos moviles comparten sus antenas
para alcanzar una mejor tasa de transmisién de subida, ver figura Fig. 9.

Estacion Base

Caminos de
fading
independientes

Fig. 9. Ejemplo de cooperacion entre moviles [20]

Trabajos relacionados con el uso de codigos en canales relé se remontan a teorias de
codificacion ya propuestas en [20] [28] [29] [30]. Mas adelante, para proporcionar una
mayor variedad de tipos de codificacién aplicables a un terminal relé, se comenzé con el
empleo de los conocidos turbo codigos [20] [28] [30] donde el relé es el encargado de
generar los bits paridad.

Mientras que, los documentos mencionados anteriormente se centran en mejorar la
cooperacion en un contexto de turbo cddigos, el caso de estudio en [5] se concentra en
conseguir acercase a la tasa tedrica alcanzable en DAF utilizando cédigos LDPC. Se
decidid el uso de estos codigos debido a que su capacidad puede acercase al rendimiento
en un canal con un solo usuario y ademas por su flexibilidad de construccion. Ademas, en
[5] se dispone de un conjunto completo de técnicas de disefio para canales de un solo
usuario, permitiendo de esta forma desarrollar procedimientos similares para canales relé.

En el contexto de la codificacion LDPC, la construccion del codigo presente en [5] se
relaciona con varios estudios recientes sobre métodos de codificacion tales como:
decodificacion y envio para canales relé half-duplex y full-daplex [24], [31]-[34].

En [31], se estudia una estructura de cédigos LDPC similar a los cddigos LDPC
expurgados de dos capas propuestos en [5] como solucién para el disefio del canal rele, y
utilizandose para el disefio del cddigo de chequeo un enfoque de evolucion de densidad.
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El andlisis del cddigo, junto con la metodologia de disefio de [31], estd basado en la
evolucion de densidad para el canal de un solo usuario, donde el rendimiento de los
cddigos de dos capas expurgados puede aproximarse por cédigos LDPC convencionales.

El trabajo llevado a cabo en [32] propone una codificacion a través de la técnica
DAF con codigos LDPC y un esquema de decodificacion aplicados a un canal relé
BIAWGN. En [32] se considera el uso de fuentes independientes y un diccionario de
palabras cddigo en el relé, asumiendo que el relé es capaz simultineamente de recibir y
transmitir. En este caso, el éxito de la decodificacidn del codigo expurgado en el destino
se encuentra garantizado, y el disefio del cédigo éptimo implica el disefio de un codigo
LDPC convencional para el canal entre la fuente y el relé. Cabe destacar que aunque el
uso de diccionarios de palabras codigo independientes es 6ptimo para ciertos canales con
fading en los que una transmision coherente puede no ser posible [35, Teorema 6], en
general, los codigos convencionales LDPC no son adecuados para una estrategia DAF en
escenarios con canales muy estrictos, donde el ancho de banda y/o energia al enlace
fuente-relé, relé-destino y fuente-destino, son minimos para lograr una tasa de DAF
determinada.

En otra serie de estudios, [33] y [34] aplican cddigos LDPC convencionales
optimizados para canales de un solo usuario a un canal relé con fading, y emplearan
particiones aleatorias para conseguir que el codigo LDPC trabaje a dos tasas diferentes.
Usando este enfoque, los autores informan sobre un rango de umbrales de entre 0,4 a 0,7
dB para varias configuraciones de canal con pardmetros de transmision fijos. (Los
codigos LDPC tienen un umbral de SNR tedrico, para valores inferiores la P, # 0, que es
superior al limite de la capacidad, en [34, Fig. 6] [35, Fig.8] muestran que es posible
acercarse al umbral tedrico).

Finalmente, [24] utiliza un esquema basado en particiones de los cddigos LDPC
convencionales, donde multiples esquemas de codificacion entrada-salida son adaptados
para la estrategia DAF. El trabajo desarrollado por [5] se diferencia de [24], [31]-[33], en
que en vez de usar particiones aleatorias para conseguir que el codigo LDPC
convencional trabaje a dos tasas diferentes, en [5] utilizara técnicas de codigos
expurgados o bien técnicas de prolongacion de cédigo, junto con un disefio explicito de
cédigos LDPC de dos capas, que son capaces de acercarse simultaneamente a las
capacidades de los enlaces fuente-relé y fuente-destino. Un disefio adecuado de cddigos
LDPC es imprescindible para aproximarse a la tasa tedrica prometida con la estrategia
DAF; ya que los cddigos LDPC convencionales estan ajustados para funcionar
eficientemente con una determinada parametria de canal. Por lo tanto, un cédigo fuente
LDPC convencional no puede acercarse a los valores de capacidad de los enlaces fuente-
relé y fuente-destino, debido a la diferencia en los respectivos pardmetros de cada enlace.
Por altimo, en [5] se mostraran dos diferentes estructuras de grafo LDPC, llamados
coédigos expurgados de dos capas y codigos de prolongacion de dos capas, que seran
necesarias para llegar a aproximar la tasa tedrica DAF para todo el rango de parametros
del canal.

El problema de disefio de codigos para un canal relé, también se asocia con el
concepto general de cddigos sin tasa llamados LT, popularizado gracias al
descubrimiento de los codigos fuente [36] y, mas recientemente, los codigos Raptor [37].
En la estructura del cddigo Raptor, mostrada en la figura Fig. 10, los simbolos de entrada
son afiadidos por simbolos redundantes (cuadrados gris oscuro) en el caso de un pre-
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codigo sistematico. Un apropiado codigo LT se utiliza para generar simbolos de salida
desde los simbolos de entrada pre-codificados.

Precodificacién Modos redundantes

Codificacion LT

Fig. 10. Cddigos Raptor [37]

Los cddigos LDPC de dos capas que se proponen en [5] son similares a los codigos
sin tasa debido a que ambos son capaces de trabajar a multiples tasas. Sin embargo, el
requisito de disefio del cdodigo para el canal relé es fundamentalmente diferente en varios
aspectos que se explican mas adelante. En un canal relé propuesto en [5], la informacion
adicional codificada para el segundo cddigo se transmite de forma aislada a través del
enlace relé-destino. En contraposicion, el modelo de canal para codigos sin tasa, por lo
general, asume que los bits adicionales se envian a través de un mismo enlace (por
consiguiente, pueden estar corrompidos por ruido del canal). Ademas, los codigos fuente
y los codigos Raptor estan disefiados especificamente para un canal de borrado binario
(BEC); en la préctica los codigos sin tasa existen para diversos modelos de canal, aunque
hoy en dia todavia se mantienen abiertas varias investigaciones [38]. En este sentido, la
metodologia de disefio para los codigos fuentes y los cddigos Raptor no puede aplicarse
directamente a un canal relé general, excepto en el caso de un canal de borrado.

Para concluir, la construccion de codigos propuesta en [5] también esta relacionada
con el uso de métodos de particién de codigo LDPC para los protocolos IR-HARQ,
utilizados para canales con transmision inalambrica [32], [40]-[45]. En la configuracién
HARQ, los bits adiciones de los datos codificados son enviados cuando el decodificador
falla en el proceso de la decodificacion. Una vez mas, los bits adicionales pueden ser
potencialmente corrompidos por el canal, resultando un problema afiadido a la
decodificacion comparado al canal relé. Por lo tanto, los esquemas de codificacién
existente en HARQ no son directamente aplicables a la estrategia DAF.
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Capitulo 3

Canal relé degradado

3.1 Introduccidén

El canal relé (X x Xy, p(y,vilx,x1),Y,Y,) se dice que estd degradado si
p(y, y11x, x;) puede representarse a través de la siguiente ecuacion:

P, y1lx,x1) = p(yelx, x)p Yy, x1).

Equivalentemente, un canal relé estd degradado si p(y,y;lx,x;) = p(y|yy, x1), €S
decir, X - (X1,Y;) » Y configura una cadena de Markov. Asi Y es la degradacion
aleatoria de la sefial Y; del relé.

Para el canal relé degradado, la capacidad puede expresarse a través de la siguiente
ecuacion, donde el supremo se halla sobre todas las distribuciones conjuntas p(x, x;) en
X x Xy:

C = sup min{I(X,X;;Y),I1(X;Y;|X,)}
p(xlxl)

Por tanto, debido a la condicion de degradacion:

I(Xi Y, Y1|X1) = I(X} Y1|X1)
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Esta capacidad es alcanzable por un conjunto de combinaciones de las siguientes

técnicas:

NS

o

6.

Codificacion aleatoria

Lista de cddigos

Particion de Slepian-Wolf

Codificacion para un canal de mdultiple acceso en modo cooperacion
(MAC).

Superposicion de codigo

Codificacion de bloques de Markov en el relé y en el destino.

Hay que tener en cuenta que todas las construcciones anteriores, incluyendo la
codificacion de superposicion, la particion de Slepian-Wolf, y la codificaciéon para la
cooperacion MAC, pueden aplicarse sin cambios a un canal relé arbitrario. Sin embargo,
la suposicion de degradacion es necesaria para establecer que la tasa C, que sera de hecho

la capacidad.

Este proyecto se centrara principalmente en el caso de una codificacion aleatoria, por
lo que los pasos que se deberian seguir son:

Generacion aleatoria del codigo: Para este paso fijaremos p(x;)p(x|x;).
Primeramente, se generaran M, = 2™Ro secuencias i.i.d aleatorias en el
espacio X', cada una generada de acuerdo a p(x;) = [, p(x1),
clasificandolas como x,(s), s € [My = 1,2, ..., 2"Re]. Para cada x,(s), se
van a generar 2™® secuencias condicionalmente independientes x(w|s),
we[l2,..,2"%], cada una generada de acuerdo a p(x|x.(s)) =
i p(xilx1;(s)). Estas relaciones definen el diccionario aleatorio de
palabras codigo C = {x(w|s)|x;(s)}. La particion aleatoria § =
{S1,S2, ..., S,nro} de {1,2,3,..,2"R} se define como: Cada entero
we{1,2,3,...,2"R} serd asignado independientemente, atendiendo a una
dsitribucion aleatoria sobre los indices s = 1,2, ..., 2"Ro, a las celdas Ss.

Codificacion: Sea w; € {1,2,3, ..., 2"R} el nuevo indice que se envia en el
blogue i, y que s; sea la particion correspondiente a w;_;. El codificador
de la fuente envia x(w;|s;). El relé estima el anterior w;_; a través de
W;_,, ademas asume que w;_, €Sz. Mas tarde, el relé envia la palabra
codigo x(5;) en el bloque i.

Decodificacion: Se asume que al final del bloque i-1, el destino conoce
(Wi, Wy, ., Wi_3) Y (51,52, ...,S;_1), Mmientras que el relé conoce
(wi,w,,...,w;_;) Yy en consecuencia (sq,Sy,...,S;). El proceso de
decodificacion al final del bloque i es el siguiente:

1. Al conocer s; y esperando hasta recibir y, (i), el relé estima el
mensaje de la fuente W, = w si y s6lo si existe un tnico w tal que
(x(w|3),%1(8), y1y) son secuencias e conjuntamente tipicas.
Atendiendo a las propiedades de las secuencias conjuntamente
tipicas se demuestra que W, = w con una probabilidad de error
pequefa si R < I(X;Y;|X;) y n suficientemente grande.

2. EIl destino determinara que §; = s si existe un y sélo un s tal que
(x1(s), y()) son secuencias conjuntamente tipicas. Atendiendo a la
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teoria de secuencias tipicas se sabe que s; puede ser decodificada
con una probabilidad de error arbitrariamente pequefia si Ry, <
1(X1;Y) y n es lo suficientemente grande.

3. Asumiendo que s; es decodificada correctamente por el destino,
éste construye un diccionario L(y(i— 1)) de indices que el
destino considera que son secuencias conjuntamente tipicas con
y(i — 1) en el bloque (i —1). El destino, posteriormente, declara
w;_, = w como el indice enviado en el bloque (i — 1) si hay un
tnico w en Sg, N L(y(i — 1)). Si n es lo sufientemente grande y si
R <I(X;Y|X;) + Ry, entonces w;_; = w;, con una probabilidad
de error arbitrariamente pequeiia. Atendiendo a las tasas binarias
alcanzables en el punto 1 y 2, se puede decir que la tasa binaria
final sera:

R<IX;Y|X) +1(Xy;Y) =1(X,X;Y)

Si se quisiera un mayor detalle en analisis de la probabilidad de error, se puede
acudir a [13].
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3.2 Canal Relé degradado Gaussiano

El estudio llevado a cabo por Cover y EI Gamal [13] sobre la capacidad en un canal
relé degradado, permite determinar que el mejor modelo que ilustra dicho canal es el caso
Gaussiano.

Considerese un canal relé degradado Gaussiano , mostrado en la figura Fig. 11,
donde Z, y Z, son secuencias de variables aleatorias i.i.d con media 0 y varianza N; = o7
y N, = o3 respectivamente. El destino Y, es una version modificada del relé Y,
condicionada por X;.

Y1 |cooFicanor| X1
RELE
X TN A .
[+ [+
“}V N4
VA 1 ZE‘

Fig. 11. Canal relé degradado Gaussiano.

La definicion del canal relé degradado Gaussiano vendra dada por las siguientes
expresiones:

Y1:X+N1
Y=X+N1+X1+N2

La codificacion obtenida por el canal relé es una secuencia causal representada por:

X1 = fi(yn, Yiz, o) Y1i—1)

Ademas, la potencia transmitida esta limitada por:
n

1
—Z x;2(w) < P,we{1,2,..., M}
n i=1
1 n
;Z xlzi(yllfylz: v Y1i-1) < Py, (011, Y120 0 Y1i-1) € R®
i=1

La fuente X transmite con potencia P y el relé X; con potencia P;. La capacidad en
consecuencia sera:
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C = max min{C (P At 2‘/0‘P_P1> (N1>}

O<sas<i1 Nl + NZ

Siendo:
" a=a-—-1
= C(x)=%log(1+x)

Si se considerara la siguiente desigualdad: La} >N—, se puede concluir que C =
2

1

C (N—) logrdndose a su vez si a = 1, ya que el segundo término es el més pequefio. El
1
canal se considera libre de ruido después del relé, y de esta manera, se puede obtener un
. ‘ P I P .
valor de la capacidad entre X y el relé de C (—) Por consiguiente, la tasa C (N v ) sin
1 2

Ny

la presencia del relé, puede llegar a aumentar hasta C( ) en el momento que haya

presencia del mismo. Para un valor alto de N,, y para — > —, Se puede observar que el
- P
incremento en la tasa desde C (N

— 2)~O aC( ) Sl l\12<— entonces I(X,X;;Y) <

I(X;Y1|X1). En este caso, el relé no puede garantizar una perfecta transmision de s,
entonces la fuente tiene que cooperar para enviar s. Claramente la maximizacion de
a = a* es estrictamente menor que 1, y se obtiene resolviendo « en:

i P+ P, + 2,/aPP, 1l <1+0(P>
2 N, + N, N,

. P , . .
Suponiendo que R < C(i—) serd necesario el uso de dos conjuntos de palabras
1

codigo. El primero de ellos, compuesto por 2"® palabras codigo con una potencia de aP.
El segundo de ellos, tiene 2™R1 palabras codigo con una potencia de @&P. Se usaran
palabras cddigo pertenecientes a los dos conjuntos alternativamente para crear la
posibilidad de cooperacién del relé. Se comenzara enviando una palabra cédigo desde el
primer conjunto (i € 2"®). EIl relé ahora tiene conocimiento del indice de esta palabra

cddigo siempre y cuando R < C( ) aunque el nodo correspondiente dispondra de un

_C(Nlasz))

n|l R
diccionario de palabras cédigo de tamafio 2 <

En el siguiente bloque, la fuente y el relé tienen que cooperar para resolver la
incertidumbre del destino sobre la palabra co6digo enviada previamente.
Desafortunadamente, la fuente y el relé no pueden estar seguros de que la palabra codigo
enviada esté en el diccionario del destino, porque no poseen informacién de la sefal
recibida Y. Por consiguiente, se llevara a cabo el binning del primer conjunto de palabras
codigo en 2™F1 blogues con el mismo nimero de palabras en cada bloque. El relé, la
fuente y el destino son conocedores de dicho bin. El relé y el destino localizan el blogque
del bin donde se encuentra la palabra codigo del primer conjunto y se envia dicha palabra
al segundo conjunto con ese indice, es decir, tanto X como X, enviaran el mismo cédigo
designado. El relé tiene que escalar la palabra codigo para cumplir las especificaciones de
potencia P,. Desde este momento, tanto el relé como la fuente podran transmitir
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simultaneamente sus palabras codigo. Un punto a tener en cuenta es que la informacion
enviada por el relé y la fuente es coherente, asi que la potencia vista por el destino Y sera:

(V@P +VP1)".

Sin embargo, el proceso explicado anteriormente no es exactamente lo que llevara a
cabo la fuente en el segundo bloque. Sino que la fuente también elige una palabra codigo
reciente del primer diccionario de palabras cddigo, afiade ésta a la palabra cddigo
compartida de la segunda lista de cddigos y envia la suma al canal.

La primera accion que debe realizar en el segundo bloque el destino Y tras el proceso
de recepcion, sera encontrar el indice compartido por el segundo diccionario de palabras
codigo a través de la basqueda de la palabra codigo mas cercana en ese diccionario.
Dicho nodo resta la palabra cddigo de la secuencia recibida y luego calcula un
diccionario de indices de tamafio 2™F1 correspondiente a todas las palabras codigo del
primer conjunto que quizas hayan sido enviadas en el segundo bloque.

Ahora, seria el momento en el que el destino completara la palabra codigo del primer
conjunto enviada por el primer bloque. El destino cogeria el diccionario de posibles
palabras cddigo que han podido ser enviadas por el primer bloque y miraria si coincide
con la celda de la particién que aprendié de la transmision del relé del segundo bloque.
Las tasas y potencias ya han sido elegidas, por lo que es probable que haya una Unica
palabra que coincida.

En cada nuevo bloque, la fuente y el relé van a cooperar para resolver la
incertidumbre surgida en el diccionario de bloques enviados con anterioridad. Ademas,
la fuente superpone nueva informaciéon del primer conjunto para la transmision del
segundo conjunto y poder asi transmitir la suma.

El destino siempre se encuentra un bloque por detréas, pero tendra suficientes bloques
para no tener ningln efecto en la tasa global de recepcion.
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3.3 Teorema de capacidad para el canal relé

Atendiendo a la definicidn en el apartado 2.2 del canal relé discreto y sin memoria a
través de (XxXy,p(y,v1lx,x1), YxY,) se puede plantear el problema de encontrar la
capacidad del canal entre la fuente y el destino.

En [9], se utiliz6 una aproximacion en el reparto de tasas para encontrar los limites
inferiores de la capacidad C. Los limites superiores fueron descubiertos en [9] y [12]. Sin
embargo, dicha capacidad C fue establecida Gnicamente para canales degradados.

Por ello, surge otro motivo méas para centrar el estudio en canales relés degradados
cuyo ejemplo hemos visto anteriormente en el apartado 3.2 en la figura Fig. 11. Ademas,
se partira de la ecuacién capacidad en ese mismo apartado para estudiarla en mas detalle.

{C (P +P+ 2J&TPI),C<£)}

N; + N, N;

C* = max min
o<a<1

Una interpretacion para lograr C* consiste, por ejemplo, en que relé Y, decodifique
perfectamente la palabra codigo de la fuente X, luego el relé y la fuente cooperan
coherentemente en el siguiente bloque para conseguir resolver la incertidumbre de x de
los restantes y.

Generalizando, las funciones de codificacion x;(:), f;(r) y la funcion de
decodificacion g(-) vistas en el apartado 3.2 se consideran funciones estocasticas.

La entrada al relé x;; depende Unicamente del pasado y! = (¥11, V12, > V1i-1)
siendo ésta definitivamente la definicion utilizada por van der Meulen. El canal es sin
memoria en el sentido de que (y;, y,;) depende del pasado (x",x{) a través de los
actuales simbolos trasmitidos (x;, x;;). Por lo tanto, para cualquier eleccién de p(w),
weM, y eleccion de codigo x: M — X™ y funciones relé {f;}/=,, el maximo de la funcién
de masa de probabilidad conjunta en MxX"xX{'xYxY;* viene dada por la siguiente
expresion como se vio en el apartado 2.2:

n
p(w,x,x1,y,¥1) = p(w) 1_[ p (i IWp(x1:ly11, Yazs o V1ic )P il xi, x14)

i=1

Para recodar conceptos teoricos, si el mensaje weM es enviado, se denotarad la
probabilidad condicional de error como A(w) = Pr{g(Y) # w}. Se definira la

probabilidad de error media del cédigo como P,(e) = %ZW A(w). La probabilidad de

error se calcula bajo una distribucion uniforme aplicada a we[1, M]. Finalmente,
An(W) = max,p A(w) sera la méxima probabilidad de error para el cddigo (M, n). La

tasa R de un codigo (M, n) se define por R = %log (M) bits/transmision. Se dice que la

tasa R es alcanzable por el canal relé si para cualquier € > 0 y cualquier n lo
suficientemente grande, existe un cédigo (M,n) con M > 2™ tal que A, <e. La
capacidad C de un canal relé es el supremo del conjunto de tasas alcanzables.
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Ahora se considera una familia de canales relé en los que el relé Y; es mejor que el
destino Y, en el sentido de que el canal relés es degradado.

Por tanto, atendiendo al apartado 3.1 la capacidad C para un canal relé degradado
vendra dada por:

C'= sup min(I(X,Xy; V), 1(X;Y1]X1))

p(x1,x2)
donde el supremo se aplica a todas las distribuciones conjuntas p(x, x;) en XxX;.

El primer término entre paréntesis de la ecuacion anterior, sugiere que una tasa
1(X,X;;Y) puede ser alcanzable siendo p(x, x;) arbitraria. Sin embargo, la tasa sélo seré
alcanzable si existe una completa cooperacion entre el relé y la fuente. Para fijar esta
cooperacion el relé debe conocer x. Por lo tanto, la tasa de transmision de x deberia ser
menor que I(X; Y;|X,).

Para un mejor entendimiento, se ha elegido aplicar los resultados de la capacidad a
un simple ejemplo introducido por Sato [12]. El canal es mostrado en la figura Fig. 12
tiene X =Y =Y, ={0,1,2}, X; ={0,1} y la probabilidad condicional p(y,y,|x,x;)
satisface la condicion de canal relé degradado y; = x.

)!1 W X1 5 W
=7 =7
-3 - 5
}b{\‘. 1@ |
- B N 2 2
%320 LA
LN Ty
0—  =0¢
[
P

y:O y:]_ y:2
[ pOly,x,=0=] =0 1 0 0
y1=1 0 0.5 0.5
y1=2 0 0.5 0.5
y:O y:l y:2
[ pOly,x, =1 =] =0 05 05 0
y, =1 0.5 0.5 0
y1=2 0 0 1

Sato calculo un limite superior con cooperacion de informacion para la capacidad del
cana_l, Ryc = MaXp (x,x,) I(X,X,;Y) =1.170. En el caso de que se restringiesen las
funciones de codificacion relé a:
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1 X =fiiy o Y1i-1) = fOni-1) 1<i<n, .
2. X = fi1n e V1im1) = fQi—2 y1i-1) 1 <i<n

Sato calcul6 dos limites superiores para la capacidad de canal:

1. R, = 1.0437
2. R, =1.0549

Para la capacidad C’ se obtiene que el valor de la capacidad es de ' = 1.161878. La
distribucion conjunta 6ptima viene dada por los valores de la tabla Tabla 1.

X1=0 x1=1 x1=2

x=0 0.35431 0.072845 0.72845
x=1 0.072845 0.072845 0.35431

Tabla 1. Tabla p(x, x4) para el canal relé ternario

Se observa que a pesar de permitir que las funciones de decodificacion en el relé
dependan solamente de un namero finito de y; transmisiones, se puede lograr una
capacidad dependiente de x; e y,de fomar similar que en el articulo [46].
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3.4 Analisis del estudio de Razaghi y Yu sobre
el canal rele aplicando la estrategia DAF con
codigos LDPC de dos capa

3.4.1 Introduccidn

En el articulo [5] se vio que los cddigos LDPC, como se ha venido explicando, han
demostrado ser codigos potentes capaces de acercarse a la capacidad de canales de un
anico usuario. La idea clave de los codigos LDPC es implementar el esquema de
codificacion aleatoria de Shannon forzando un conjunto de restricciones aleatorias de
chequeo de paridad en los bits de informacion.

Mientras que un cédigo aleatorio es un elemento fundamental de la teoria de
informacion para un unico usuario, el “binning” es imprescindible en un entorno
multiusuario. Tras intentar dar una vision general de la utilidad de los codigos LDPC, el
analisis llevado a cabo en [5], propondrd una implementacion del binning aplicado a
cédigos LDPC para el canal relé.

El trabajo en [5] se centra en la aplicacion practica de la estrategia DAF para canales
relé. A pesar de ello, se restringira el estudio a canales relé Gaussianos con baja relacion
sefial a ruido (SNR). Se mostrard que, dentro de un marco lineal de decodificaciéon, la
estrategia de binning, en la que el indice de un grupo de la palabra cédigo se transmite del
relé al destino, puede ser interpretada como un esquema de reenvio de paridad. Por otra
parte, el cddigo de disefio 6ptimo para la estrategia DAF implica el disefio de un codigo
LDPC que trabaje con diferentes SNR dependientes del camino a seguir: uno de ellos con
una mayor relacion sefial a ruido correspondiente al relé y el otro con una menor SNR
que afecta al destino. Este procedimiento representa una nueva metodologia en la
construccién de codigos LDPC Ilamado codigos LDPC de dos capas [5].

Los principales resultados que se obtendran tras el estudio de esta nueva metodologia
seran dos conjuntos nuevos de codigos LDPC [4], los cuales abordan de forma
simultanea las capacidades de dos canales Gaussianos con dos diferentes SNR. El analisis
de rendimiento y las metodologias de disefio para estos dos nuevos conjuntos de c6digos
LDPC de dos capas se desarrollaran a través de la evolucion de la densidad [47] para
estandarizar los codigos LDPC a cddigos de dos capas. Una técnica de disefio basada en
la programacion lineal se ha desarrollado para optimizar los grados de los cddigos de dos
capas. Las dos estructuras para codigos de dos capas se conciben para dar cabida a la
optimizacion de los grados de los nodos de chequeo. Conjuntamente, se demostrara que
los cddigos LDPC irregulares con dos capas con una seleccion cuidadosa de secuencias
de grados de nodos variable y de chequeo puede asintéticamente aproximarse a la tasa
DAF tedrica (para entradas binarias) de un canal relé dentro de una fraccion de decibelio
para diferentes condiciones de canal. Por Gltimo, la propuesta de disefio del codigo se
puede generalizar para redes relé con mdaltiples relés y quedard demostrado que el
enfoque de codificacidn que se propone es aplicable a redes mas generales.
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3.4.2 Codificacion en el canal relé degradado AWGN

3.4.2.1 Estrategia DAF

Para el desarrollo tedrico de la estrategia DAF se parte de un canal relé Gaussiano,
como se muestra en la figura Fig. 11 del apartado 3.2.

Se recuerda que la fuente tendra una restriccién de potencia P, al igual que la
restriccion que hay en el relé es P;.

Antes de continuar con el detallado desarrollo de dicha estrategia se planteard una
breve revision de la misma [13, Seccion IV]. En la estrategia DAF, la fuente selecciona
un nuevo mensaje w; € {1,2, ..., 2"®} para cada subconjunto i. EI conjunto de mensajes de
la fuente {1,2,...,2"R} se particiona aleatoriamente en subconjuntos de 2"™F1 bins
(R, < R) cuyo tamafio es 2"(R=Rv_En el bloque i, el mensaje del relé se representa por
s; que es el indice del bin de w;_; siendo éste el mensaje de la fuente en el blogue i — 1.
En el bloque i, el relé transmitird X, (s;), mientras que la fuente transmitira:

Xw,s) = Xw) + [ x, () (3)
Siendo:

= X(w;)y X,(s;) vectores aleatorios Gaussianos de tamafio n.

X(w;) sera la palabra cddigo tras codificar w; y X;(s;) sera la palabra cédigo tras
codificar s;, el proceso de codificacion se lleva a cabo por medio de un diccionario de
palabras codigo de tamafio 2% y 2™%1 generado mediante la distribucion de probabilidad
px(X)~N(0,aP) y px, (x,)~N (0, aP,). Se tiene que tener encuenta que la ecuacion (3)
implica que la fuente divide de forma 6ptima su potencia total P en una fraccion de aP
para el nuevo mensaje transmido w; y una fraccién de (1 — a)P para la transmision
conjunta del indice del bin s; del anterior mensaje de la fuente w;_;.

El proceso de decodificacion en el bloque i serd explicado en las lineas siguientes. El
relé primero decodifica w; en base a la siguiente expresion:

i =X+7Z; =X(w) + /“;—“)PXl(si) +2 (4)
1

A continuacién, el relé calcula s;.4, el indice del bin de w;, que sera transmitido en
el siguiente bloque. Dado que X, (s;) es conocido por el relé, éste puede ser restado. Por
tanto, una decodificacion exitosa de X (w;) seria posible si:

R <I(X;Yi|X)) = log (1 +57) (5)
1
Como resultado, en el destino se puede observar:

(1-a)P
Py

Y=X+X1+Zz=)?(wi)+(1+ )Xl(si)+Z2 (6)
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La decodificacion de w; tiene lugar en dos etapas. Primero, el médulo decodificador
trata de realizar el proceso de decodificacion sobre s; y el indice del bin de w;_,,
mientras que el término X(w;) se considera ruido. La decodificacion se habra realizado
con éxito si:

Rl S .
2 (XP+N1+N2

2
P1+y/(1-a)P
Una vez que s; es conocido, el destino ahora puede restar X, (s;) a Y y proceder con
la decodificacion de w; en la segunda etapa. En esta etapa se llevaré a cabo el siguiente
bloque de codificacion, despues de que el indice del subconjunto de s;,; sea
decodificado. El indice del subconjunto de s;,; restringe el nimero de candidatos w; en

un conjunto de tamafio 2"(®~R1)_ Por lo tanto, la decodificacion de w; (en el bloque i + 1)
tendré éxito si:

R—Ry <I(X;Y[X,) = 1log (1 + %) 8)

Combinando las ecuaciones (5), (7) y (8), se puede ver que la tasa de DAF para un
canal relé Gaussiano es:

R = max, min {llog (1 n ,(1—a)P) ,llog (1 " P+P1+2,/(1—a)PP1>} )
2 Py 2 N1+N,

-7 T . . . P )2

El factor de cooperacion optimo en las expresiones anteriores es a = 1 si - = N—l

1 2

caso en el que la estrategia 6ptima no asigna una porcion de la potencia de la fuente para
la cooperacion con el mensaje del relé [13]. Por lo tanto, no sera necesaria una

transmision coherente entre el relé y la fuente [48, seccion 42].

P. 14 T .
En el caso N—l <40 el valor 6ptimo de a se encuentra estrictamente entre 0 y 1. Este
1

2
valor se halla si se igualan los dos términos para minimizar la expresion en (9), ver el
apartado 3.2.

3.4.2.2 Codificacion para la estrategia DAF

Obsérvese que el problema de disefio de codigo para la estrategia dptima DAF
consiste en la construccion de dos codigos: X; con una tasa R; y X con una tasa R.
Mientras el diccionario de palabras codigo del relé X; se construye como un cédigo
convencional de correccion de errores que garantiza el éxito de la decodificacion en el
destino, el diccionario de palabras cdigo de la fuente X se construye de modo que se
pueda aplicar la decodificacion tanto en el relé como en el destino. El relé debe ser capaz
de decodificar X con una SNR:

SNR, =" (10)
1

Mientras el destino sera capaz de decodificar X bajo una diferente relacion sefial a
ruido gracias a la ayuda del indice de un bin extra de informacidn procedente del relé:
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aP

SNR_ = (11)

La problemaética de la construccion del cddigo puede esquematizarse a través de la
representacion visualizada en la figura Fig. 13, donde las ecuaciones (12) y (13) se
utilizan para indicar la eficiencia entre el enlace fuente-relé y la tasa entre fuente y
destino.

R, =>log (1+SNR,) (12)
R_=>log (1+SNR_) (13)

La tasa general DAF en términos de R, y R_ ahora llegara a ser:

R = min{R,,R, + R_} (14)

R+ = I(X:Y1 | X1) R1 =I(X1Y)

R- = I(XY | X1)

Fig. 13. Definicion de la problemética de construccion de cddigos DAF [4]

En resumen, el problema de construccién de codigos DAF se centra en dos
subproblemas: la construccion de un diccionario de palabras cddigo de la fuente para
acercase al mismo tiempo a las tasas R, y R_, y la construccion de un diccionario
convencional del relé para acercarse alatasa R = R; + R_.

Obsérvese que cada vez que % < Ni, la mejor opcion del factor de asignacion de

2 1
potencia a en (9) siempre conducird a que R, = R; + R_. Esto implica que el diccionario
de palabras codigo de la fuente debe ser disefiado para abordar simultdneamente las
capacidades efectivas de la fuente-relé y las capacidades efectivas de la fuente-destino en

dos diferentes SNRs y en dos diferentes tasas.

La condicion R, = R, + R_ no es necesariamente valida, si en el enlace relé-destino
P. P . . .. . . , -
se cumple N—l >~ 05l el factor de asignacion de potencia a no es elegido déptimamente,
2 1

llegando a encontrar una tasa DAF subodptima. En estos casos, un codigo convencional
disefiado para canales de un solo usuario puede ser suficiente [24], [32]-[34].

Por ejemplo, cuando R, < R; + R_, la tasa general DAF esta limitada por R,. El
relé puede transmitir el exceso de informacion de las palabras cédigo de la fuente al
destino sin coste alguno sobre la tasa general DAF. En este caso, el cadigo fuente-destino
puede operar a una tasa por debajo de R_. Del mismo modo, cuando R, > R, + R_, la
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tasa general DAF se encuentra limitada por R; + R_. El codigo fuente-relé, en este caso
puede operar a una tasa por debajo de R.. En ambos casos, una de las dos restricciones
entre min{R,, R; + R_} no se podra llegar a obtener. En consecuencia, un cddigo LDPC
convencional para un Unico usuario se disefia para cumplir la limitacion mas estricta

logrando min{R,,R; + R_}. En general, si y sélo si % < Ni, se podria optimizar el
2 1

funcionamiento del relé con el fin de maximizar la tasa global. Este paso conlleva a que
R, = R, + R_, donde surge la necesidad de un cédigo de la fuente que pueda lograr
simultaneamente la capacidad a dos diferentes tasas y a dos diferentes SNRs.

3.4.2.3 Método de binning a través de la generacion de paridad

Un factor principal en la estrategia DAF es el proceso de binning. Una de las
principales preguntas que se podria plantear es como se puede aplicar el binning a un
escenario practico. Si se restringe la atencion a los canales Gaussianos con baja relacion
sefial a ruido (por ejemplo, R < 1) para que los codigos lineales sean dptimos, entonces
el binning se implementa mediante la generacion de bits de paridad adicional en las
palabras codigo de X. La generacion de estos bits de paridad (o sindromes) es una forma
natural de particiéon de un diccionario de palabras cddigos en bins, con lo que las palabras
cddigo en cada bin satisfacen un conjunto particular de ecuaciones de paridad. Los bits de
paridad son exactamente los indices del bin. La idea de implementar la estructura de
binnig a través de sindromes fue utilizada en el pasado por Slepian-Wolf [49] [50].

Para llevar a cabo el proceso de binning y la codificacion en bloques de Markov
usando esta idea, el relé tiene que decodificar la palabra codigo X(w;) transmitida en
bloque i, generar bits de paridad extra para X (w;), codificar después con un diccionario
de palabras cddigo X; independiente, y enviar los bits codificados al destino en el
siguiente bloque.

El destino decodifica X(w;) utilizando los bits de paridad extra. Por lo tanto, la
estrategia DAF es una estrategia de reenvio de paridad, y da lugar a una construccion de
cddigos de dos capas. El sistema de codificacion basado en esta idea se describe en la
figura Fig. 14, mostrandose de forma esquematica como:

a) El mensaje de la fuente se codifica con un cddigo LDPC (n,n — k;).

b) El relé decodifica la palabra codigo proveniente de la fuente.

c) Elrelé genera k, bits adicionales de paridad.

d) Los k, bits de paridad son transmitidos al destino con un diccionario de
palabras cadigo diferente.

e) El destino primero decodifica los k., bits extra de paridad, luego decodifica el
mensaje de la fuente sobre el cddigo de dos capas mediante la busqueda de la
palabra codigo que satisfaga k; bits de paridad cero y k, bits de paridad
diferentes de cero
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Fig. 14. Paridad de reenvio de la aplicacion de DAF con codigos LDPC. [4]

Antes de considerar el disefio de cddigos de dos capas para acercarse a la capacidad
de canal de un canal relé Gaussiano, es util preguntarse si ese tipo de cddigos existe en la
teoria. Es bien sabido que codigos lineales aleatorios pueden lograr la capacidad
requerida debido a la simetria de un canal binario (y para el canal Gaussiano a una baja
SNR) bajo la méxima probabilidad de decodificacion. Un subcddigo de un codigo
aleatorio es también un cddigo aleatorio. Consecuentemente, bajo la méaxima
probabilidad de decodificacion, un cédigo de dos capas, que puede lograr la capacidad
con dos diferentes SNRs, se puede encontrar.

La pregunta se vuelve mas interesante, si tenemos en cuenta métodos iterativos
précticos de decodificacion. En este &mbito, resultados tedricos se encuentran disponibles
s6lo para un modelo de canal BEC, para lo cual lograr la creacion de secuencias de los
grados para los cddigos LDPC bajo métodos iterativos de decodificacion pueden ser
identificados en [114]-[116].
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Capitulo 4

Caodigos sobre grafos de factores

4.1 Introduccion

En este capitulo se intenta presentar la conexidn existente entre el grafo de factores
(FG) y el algoritmo de decodificacion “Sum-Product” (SP), dando lugar a una forma
sencilla de entender un gran nimero de algoritmos aparentemente diferentes que han sido
desarrollados en el area de la ingenieria. Se van a tener en cuenta algoritmos que hacen
frente a complicadas funciones ‘“globales” de muchas variables y que derivan su
eficiencia computacional explotando la forma de convertir los factores de la funcién
global en productos simples de funciones locales, en el que cada uno depende de un
subconjunto de variables. Tal factorizacion puede ser visualizada utilizando el FG, es
decir, un grafo bipartito que expresa qué variables son argumentos de funciones locales.

Por tanto, el objetivo serd la descripcion de un algoritmo de paso de mensajes
genérico llamado algoritmo SP, que opera con el FG e intenta calcular diversas funciones
marginales asociadas con la funcién global. Las ideas basicas son sencillas, y sin
embargo, como se mostrard mas adelante, cubren una sorprendente variedad de
algoritmos desarrollados en inteligencia artificial, procesamiento de sefiales y en
comunicaciones digitales que se pueden derivar como casos especificos del algoritmo SP,
operando de forma apropiada con un FG.

Genealogicamente, los FGs son una generalizacion directa de los “grafos de Tanner”
[51], entre otros [52]. Tanner [53], introdujo el concepto de grafos bipartitos, ver figura
Fig. 15, para describir familias de codigos que son generalizaciones de codigos de

34



Gallager de verificacion de paridad de baja densidad (LDPC) [54] y también el algoritmo
de SP, en este contexto.

Fig. 15. Grafo bipartito para el producto de dos cddigos Hamming [7, 4, 3]. [53]

En la formulacion original de Tanner, todas las variables son simbolos de la palabra
codigo y por tanto “visibles”, Wiberg y otros introdujeron las variables de estado
“latentes” y sugirieron también aplicaciones mas alla de la codificacion. Los FGs llevan
los modelos teoricos de grafo un paso mas alla, aplicandolo también a funciones. Desde
la perspectiva del FG, un grafo de Tanner para un cddigo representa una factorizacion
particular de los indicadores de la funcidn codigo. Si bien puede parecer intuitivamente
razonable que algunos algoritmos deben explotar la manera en que una funcién global de
factores puede transformarse en un producto de funciones locales, la idea fundamental es
que muchos algoritmos bien conocidos resuelven el problema de la marginalizacion del
producto de funciones (“MPF”). En un articulo de referencia [55], Aji y McEliece
desarrollaron una “ley distributiva generalizada” (GDL), que en algunos casos resuelve el
problema MPF con una representacion de “arbol de uniones” de la funcion global. Los
FGs pueden ser vistos como un enfoque alternativo mas estrecho a las graficas de Tanner
y un desarrollo para la representacion grafica de los codigos.

Esencialmente, cada resultado desarrollado en la union arbol/GDL puede traducirse
en un resultado equivalente en el FG/algoritmo SP y viceversa. Se considera que el
altimo ajuste es el mas éptimo, no sélo porque conecta mejor con los enfoques
mencionados anteriormente, sino también porque los FGs son de alguna manera mas facil
de describir. Ademas, el algoritmo SP a menudo puede aplicarse con éxito en situaciones
donde las soluciones exactas al problema del MPF (conforme a lo dispuesto a las uniones
del arbol) se convierten computacionalmente en un hecho intratable. El ejemplo mas
destacado es el proceso iterativo de decodificacion de codigos turbo y cédigos LDPC.

También, hay estrechos vinculos entre los FGs y los modelos graficos para las
distribuciones de probabilidad multidimensional, tales como los campos aleatorios de
Markov [56], [57], [58] y las redes Bayesianas [59] [60]. Al igual que los FGs, estos
modelos gréficos codifican en su estructura una factorizacion particular de la funcion de
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probabilidad conjunta de varias variables aleatorias. El algoritmo de Pearl, “Belief-
Propagation” (BP) [59], que opera a través de “paso de mensajes” en una red bayesiana,
se traduce inmediatamente en una instancia del algoritmo SP operando en un FG que
expresa la misma factorizacion. Las redes Bayesianas y las de BP han sido utilizadas
anteriormente para explicar el proceso iterativo de decodificacion para codigos turbo y
LDPC [61], [62], [63], [64], [65], [66]. Notese, sin embargo, que Wieberg [51] habia
descrito con anterioridad estos algoritmos de decodificacion como ejemplos del algoritmo
de SP [67].

En apartados posteriores dentro de este capitulo, se presentard un sencillo ejemplo
que ilustra el funcionamiento del algoritmo SP a través de un FG. Se vera que cuando el
FG no presenta ciclos, entonces la estructura de este no solamente permite codificar a
través de funciones de factores, sino que también codifica expresiones para el calculo de
varias funciones marginales asociadas a una funcion dada. Dichas expresiones dan lugar
directamente al algoritmo SP.

En el apartado 4.4, se muestra como el FG se puede usar como una herramienta de
modelado de sistemas y sefiales, viéndose que el FG es compatible con los estilos de
modelizacién probabilistica y conductual.

4.1.1 Modelando sistemas con el grafo de factores

Ahora, se describiran diversas formas en que el FG puede ser utilizado para la
modelizacién de sistemas, es decir, colecciones de interacciones entre variables.

En el modelado probabilistico de sistemas, el FG puede ser usado para representar la
funcion de probabilidad conjunta de las variables que comprenden el sistema. La
factorizacion de esta funcion puede proporcionar informacion trascendental acerca de las
dependencias estadisticas entre estas variables.

Del mismo modo, en el modelado conductual de sistemas, como en la obra [52], el
comportamiento del sistema se especifica en términos de la teoria de conjuntos
especificando que configuraciones particulares de las variables son validas. Este enfoque
puede ser aceptado por el FG que representa la funcion caracteristica para el
comportamiento dado. La factorizacion de esta funcion caracteristica puede proporcionar
informacion estructural valiosa sobre el modelo.

En algunas aplicaciones, incluso se pueden combinar estos dos estilos de
comportamiento. Por ejemplo, en la codificaciébn de canal, se modela tanto el
comportamiento valido (es decir, el conjunto de palabras codigo), como la funcion de
probabilidad conjunta a posteriori sobre las variables que definen las palabras codigos
dadas por la salida recibida de un canal dado. (Si bien incluso puede ser factible para
modelar canales complicados con memoria [69], a lo largo de este apartado se trataran
canales sin memoria).

En el modelado conductual, “La convencion de Iverson [70 p.24]” puede ser util. Si

P es un predicado (proposicion booleana) que envuelve a un conjunto de variables,
entonces [P] es la funcion evaluada en {0,1} que indica la verdad de P, es decir:

36



1,si P es cierto }

[P] = {

0, en caso contrario

Si ™ denota la conjuncion logica o el operador “AND”, entonces una importante
propiedad de la convencion de lverson es que:

[PAP" o NPy ] = [P][P] .. [P

4.1.2 Modelado conductual

Sea x4, x5, ..., X, Una coleccién de variables configurado el espacio § = A; X A, X
.. X Ap. Por un comportamiento en §, se refiere a cualquier subconjunto B de §. Los
elementos de B seran las configuraciones validas. Puesto que un sistema se especifica a
través de su comportamiento B, dicho enfoque se conoce como modelado conductual
[52].

La utilizacion del modelado conductual es natural para los codigos. Si el dominio de
cada variable es un alfabeto finito A, de modo que la configuracidn espacial es n veces el
producto Cartesiano S = A™, por lo tanto, un comportamiento C < § es llamado codigo
bloque de longitud n sobre A, y las configuraciones validas son llamadas palabras cédigo.

La funcion caracteristica de un comportamiento B se define como:

XB(xlleJ ---'xn) = [(xlleF ---:xn)EB]

Obviamente, especificar Xz es equivalente a especificar B. (También se podria
proporcionar a Xz una interpretacion probabilistica sefialando que es proporcional a una
funcidn de probabilidad que sea uniforme sobre todas las configuraciones validas).

En muchos casos importantes, la pertenencia a una configuracion particular en un
comportamiento B puede ser determinada mediante la aplicacion de una serie de pruebas
(chequeos), cada uno implicando un cierto subconjunto de variables.

Una configuracion se considerara valida si y solo si se pasan todas las pruebas; es
decir, el predicado (x4, x, ..., x,)€B puede ser escrito como un conjunto légico de una
serie de predicados mas simples. Por tanto, los factores de Xy se relacionan con un
producto de funciones caracteristicas, cada una indicando si un determinado subconjunto
de variables es un elemento de algin comportamiento local.
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4.2 Definicion

El FG esta considerado como la aplicacion sistematica y eficiente de la propiedad
distributiva a la hora de marginalizar funciones de varias variables que toman valores
dentro de un conjunto discreto X ya que utiliza la factorizacién para reducir el coste
computacional.

Para la representacion del FG se define una funcion y su factorizacion en producto de
funciones: f — fi, f2, f3, fa en la que:

= A cada variable se le asocia un nodo variable representado por un circulo.

= A cada funcion fi, f5, f3, fo se le asocia un nodo factor representado por un
cuadrado.

= Se conecta un nodo variable con un nodo factor si la funcién correspondiente
depende de ese nodo factor.

La figura Fig. 16 muestra la representacion de la factorizacion

f(xq, %2, X3, X4, X5, X6) = f1(X1, X2, X3) f2 (%1, X4, X6) f3(X4) 4 (x4, x5) doOnde se quiere
obtener:

f(xl) = Z f(x1;x21x3l x41x5'x6) = 2 f(xllx2'x3ﬁx4lx51x6)

X2,X3,X4,X5,X¢ X2,X3,X4,X5,X¢

Aplicando la factorizacion mostrada en la figura Fig. 16 se puede concluir que:

flx) = Z f1(xq, %2, x3) | X Zfs(x4)2f3(x1'x4'x6)Zfz}(x@xs)

X2,X3

Fig. 16. Ejemplo de un FG. [68]
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4.3 Grafico de Tanner para codigos lineales

La funcidn caracteristica para cualquier codigo lineal definida por una matriz de
chequeo de paridad H de r X n puede ser representada por un FG con n nodos variable y
r nodos factor. Por ejemplo, si C es un cddigo lineal binario con una matriz de chequeo:

H =

110 0 1 0
011 0 0 1
101 1 00

Entonces C es el conjunto de todas las 6-tuplas binarias x £ (xq, x5, ..., Xg) que
satisface tres ecuaciones simultaneas expresadas en la forma de la matriz como Hx” = 0.
La pertenencia en C esta completamente determinada por comprobar si cada una de las
tres ecuaciones se satisface.

Por lo tanto, aplicando a la matriz de paridad H el concepto de convencion de
Iverson se tiene que:

X c (xlleF "')x6) = [(xll X2, "'Fx6) € C]

=[x; @ x, @ x5 = 0][x; @ x3 D x6 = 0][x; ® x5 D x4, = 0]

donde @ denota la suma GF(2). El correspondiente FG se representa en la figura
Fig. 17, donde se ha utilizado un simbolo especial para representar las comprobaciones de
paridad (un cuadrado con el sigo “+”). Aunque estrictamente hablando, el FG representa
la factorizacion de la funcion caracteristica del cddigo, que con frecuencia se refiere al
FG como una representacion del cddigo en si mismo. ElI FG obtenido de esta manera
recibe el nombre del Grafo de Tanner [53].

x2 x3

@

Fig. 17. Grafo de Tanner para el codigo lineal representado por H [62]
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Resulta obvio que un grafo de Tanner, para cualquier codigo lineal de bloque [n, K],
puede ser obtenido a través de una matriz de chequeo de paridad H = [hi]-] . Esta matriz
de chequeo de paridad tiene n columnas y al menos n — k filas. Los nodos variable
corresponden a las columnas de H y los nodo factor (de chequeo) a las filas de H, con
una arista conectando al nodo factor i con el nodo variable j si y solo si h;; # 0. Puesto
que hay muchas matrices de chequeo de paridad para la representacion de un codigo
dado, hay en general, muchos grafos de Tanner para la representacion de dicho cédigo.
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4.4 Codigos definidos en grafos

Desde 1948, cuando Claude Shannon introdujo la notacion de capacidad de canal [6],
siendo el objetivo final de la decodificacion de canal encontrar una aproximacion practica
del canal. De acuerdo con el teorema de capacidad de canal de Shannon, la comunicacion

; g bits . .
ser4 fiable con una tasa R (—-——) sobre un canal Gaussiano de ruido blanco
uso de canal

(AWGN), siempre y cuando se cumplan las condiciones minimas de sefial a ruido del
canal, cumpliendo el limite de Shannon. El canal AWGN es un modelo de comunicacién
en el que el deterioro de la comunicacion sélo se debe a la suma de un ancho de banda
lineal o ruido blanco con una densidad espectral constante y una distribucion Gaussiana
en amplitud. Dicho modelo no tiene en cuenta el fading, la selectividad en frecuencia, la
interferencia, la no linealidad o la dispersion. Sin embargo, con este modelo se consiguen
generar modelos matematicos simples y manejables que son Utiles para obtener
informacién sobre el comportamiento subyacente de un sistema antes de que estos
fendmenos se tengan en cuenta.

Si hablamos sobre ratios normalizados de densidad de energia a ruido de blt — la
comumcamon tendré lugar de forma fiable si se cumple la S|gwente condicién de tasa R:
es la energia media por bit transmitido y —2 es la varianza media en

No
canales con rU|do Gaussiano. El limite de Shannon esta referldo al minimo alcanzable en
Ep
No'

Aproximarse al limite de Shannon con niveles bajos de decibelios fue posible gracias
al uso de codigos con una gran complejidad de decodificacion como los codigos
convolucionales, pero una mayor reduccién de dichos niveles requeria una complejidad
inalcanzable hasta el descubrimiento de los turbo cédigos [71]. Una de las mas
importantes innovaciones introducidas por los turbo codigos fue la creacidon de una clase
de reglas de baja complejidad para una decodificacién subéptima, como por ejemplo los
algoritmos de paso de mensajes iterativos. Usando el paso de mensaje en el
decodificador, los turbo codigos proveen un excelente desarrollo y un pequefio salto para
alcanzar el limite de Shannon con una complejidad de decodificacion baja. Atendiendo a
la figura Fig. 18, podemos observar la comparacion de rendimientos entre los turbo
cddigos y los cddigos convolucionales dentro de un canal AWGN. El alto rendimiento
observado en el gréafico lleva a prestar una gran atencion a los turbo cddigos, gracias a los
cuales se ha promovido una nueva clase de cddigos llamados cddigos definidos en grafos.
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Fig. 18. Gréfico rendimientos entre turbo cédigos y codigos convolucionales [72]

Los codigos definidos a través de grafos pueden ser decodificados con el algoritmo de paso
de mensaje. La utilizacion de este algoritmo para esta familia de codigos hace que sea una
combinacion bastante atractiva ya que la decodificacion estd muy cerca de alcanzar los
rendimientos 6ptimos y en la practica, la complejidad aumenta linealmente con la longitud del
cddigo. Por lo tanto, 50 afios después del trabajo de Shannon, especialistas en la decodificacién
han sido capaces de descubrir codigos que permitan alcanzar el limite de Shannon con una
complejidad de decodificacion razonable.
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4.5 Caodigos LDPC

4.5.1 Introduccién

En este apartado se quiere introducir los términos de analisis, disefio y decodificacion
de una serie de cddigos para el control de errores que poseen una gran potencia y
flexibilidad, dichos cddigos se conocen con el nombre de "Codigos de chequeo de
paridad con baja densidad", esta familia de cddigos de chequeo de paridad son conocidos
por el nombre de LDPC que provienen del término anglosajon "Low-density parity-check
codes". Los cddigos LDPC han sido disefiados para manejar de forma eficiente el término
capacidad, mencionado en apartados anteriores, para una gran variedad de canales con
una cierta complejidad de decodificacion. Se ha estudiado que con estos codigos se puede
alcanzar la capacidad de muchos canales, e incluso se ha demostrado que se puede lograr
la capacidad de un canal binario de borrado (BEC) a través la decodificacion iterativa. El
canal de borrado binario [73], constituye un simple ejemplo de un modelo de canal no
trivial.

4.5.2 Historia sobre codigos LDPC

La comprension de esta familia de codigos comenzo con el estudio de Tanner sobre
grafos en codigos lineales [53]. Mas tarde, Wiberg descubrié que los turbo cddigos
también podian representarse graficamente [69]. Después de este descubrimiento, tanto
en [63] como [66], se demostr6 que el algoritmo de decodificacion turbo con una
representacion grafica de un turbo cédigo era un caso especial de propagacion en una red
Bayesiana [59].

Paralelamente a la investigacion de los turbo cddigos, en 1996 Mackay y Neal en
[26], como Sipser y Spielman en [74] redescubrieron una familia de cdédigos olvidados
Ilamados codigos LDPC. Esta clase de codigos fueron originalmente propuestos en 1962
por Gallager [54], pero fueron descartados por ser demasiado complejos para la época.

Los cddigos LDPC Ilamaron mucho la atencién debido a que con ellos era posible
alcanzar el limite de Shannon con una diferencia minima de dBs. Otra gran caracteristica
de estos codigos es su sencilla representacion grafica que se basa en la representacion de
Tanner para codigos lineales [53].

Esta simple estructura permite un analisis preciso de los cédigos LDPC [75] [47],
como también permite un buen disefio para codigos LDPC irregulares, optimizados
mediante limitaciones especificas.

Desde el descubrimiento de los codigos LDPC, se han llevado a cabo una gran
variedad de investigaciones y mejoras en el area de la utilizacion de grafos para cddigos.
Sin lugar a dudas, la investigacion sobre codigos LDPC ha desempefiado y seguira
desempefiando un papel importante en este campo, ya que muchas de las nuevas clases de
cddigos definidos a través de grafos se veran influidos por los cédigos LDPC. Algunos
ejemplos que cabe destacar podrian ser: Codigos de repeticion acumulada (RA) [76],
Cadigos de transformacién Luby [36] y Cddigos concatenados en forma de arbol [77].
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Algunas claves sobre las mejoras en el ambito de codigos graficos y su importancia se
describen a continuacion.

e (Cddigos LDPC irregulares. Como se muestra en [61], los codigos LDPC
irregulares provienen del desarrollo de cdédigos LDPC regulares. Todos los
cddigos LDPC que son capaces de aproximarse al limite de Shannon para los
diferentes canales son los codigos LDPC irregulares. El descubrimiento de
los mismos, ocasiond la transformacién de estructuras irregulares para otros
cddigos definidos por grafos tales como turbo cddigos irregulares [78] y
cdédigos RA irregulares [79].

e (Cddigos de repeticion acumulada: Uno de los problemas de los cddigos
LDPC es su complejidad en la codificacion. Una de las mejores soluciones
para restar parte de su complejidad es introducir nuevas estructuras a estos
cadigos, siendo una de las mejores soluciones los codigos RA [76] que sufren
una pérdida de rendimiento en comparacion con los cédigos LDPC. La
complejidad de los cddigos RA aumenta linealmente con la longitud del
bloque.

e Obtencion de capacidad con cddigos LDPC en un modelado de canal
BEC: Shokrollahi encontré una familia de c6digos LDPC irregulares que
podrian lograr la capacidad en un canal BEC [80] [81].

e Analisis de la evolucion de los cédigos LDPC: Un andlisis en profundidad
de los codigos LDPC bajo diferentes nucleos de decodificacion fue realizado
en [47]. La principal idea es seguir la evolucion de la densidad de los
mensajes en el decodificador. Gracias a este analisis, disefiar buenos codigos
LDPC irregulares que ya habian sido estudiados para canales BEC fue
posible trasladarlo a otro tipo de canales.

e Anadlisis Gaussiano sobre cdédigos LDPC y turbo codigos [82]-[84]:
Debido a la evolucion de la complejidad computacional de la densidad, se
han llevado a cabo numerosos estudios para conseguir una aproximacion
valida para esa densidad. En particular, la aproximacion de densidad de
mensajes con la densidad Gaussiana parece ser la mas efectiva.

e Codigos de transformacién de Luby [36]: La idea sobre cddigos de baja
tasa de envio es una de las Ultimas invenciones en el campo de la teoria de la
codificacion. Estos cddigos son de gran utilidad con transmisores con
modelos de radiodifusion, cuyos canales hacia el destino son diferentes unos
con otros. En tales casos, no esta muy claro qué tasa de codigo deberia ser
utilizada para la proteccién de datos. Los cdédigos LT pertenecen a esta
familia de codigos de baja tasa de envio que solventan este problema. Para
ser méas especificos, cada destino obtiene una tasa de envio de datos
dependiendo de las condiciones del canal.

En conclusién, los cddigos LDPC son unos de los méas importantes codigos definidos
a través de grafos. Esto se debe a su excelente rendimiento, asi como a su estructura
simple y flexible. Los cddigos LDPC se utilizan hoy en dia para algunos estandares, tales
como ETSI EN 302 307 para transmision de video digital [85] y IEEE 802.16 (Grupo de
trabajo en acceso de banda ancha inaldmbrico) para codificacion en accesos multiple por
division en frecuencia ortogonal (OFDMA) [86].
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4.5.3 Codigos LDPC y su andlisis

4.3.3.1 Modelos gréficos y decodificacion por paso de mensajes

Los modelos graficos son ampliamente utilizados en muchos sistemas probabilisticos
multivariable clasicos, abarcando campos como la estadistica, teoria de la informacion,
reconocimiento de patrones, aprendizaje automatico y teoria de la codificacion.

Uno de los pasos importantes en la representacion grafica de cddigos fue la
introduccién del concepto del factor de un grafo [87]. EI FG representa la factorizacion
de una funciéon multivariable en funciones simples. Por ejemplo, en la siguiente ecuacion
se muestra el FG junto con la factorizacion pertinente:

f(x1, %2, %3,%4) = f1(X1,%2) * f2 (X2, X3, Xx4) -+ f5(x4)

En la figura Fig. 19, se representaran las variables a través de nodos circulares y las
funciones por medio de nodos cuadrados. Una funcion nodo es adyacente al resto de
nodos por medio de sus argumentos.

x1 f1 %7 x4 f3

Fig. 19. FG que representa la ecuacién de factorizacion anterior [72]

La funcién de densidad de probabilidad (FDP) se factoriza a menudo por medio de
funciones de densidad locales, cada una de ellas es una funcion de un subconjunto de
variables. Por lo tanto, el FG es un modelo grafico que es usado convenientemente dentro
de una problematica probabilistica.

Cuando el FG no tiene bucles, como es el caso de existir un Gnico camino entre un
par de nodos, usando el algoritmo SP [87], todas las funciones de densidad de
probabilidad marginales pueden calcularse. El algoritmo SP es equivalente al algoritmo
de propagacion de Pearl para redes Bayesianas [87] y reduce el proceso de
marginalizacion de una funcion global en un conjunto de operaciones locales de paso de
mensajes.
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Estudios recientes [80], [88]-[91] han demostrado el efecto de los bucles en el
funcionamiento de estos algoritmos. En la mayoria de los anélisis en codigos definidos a
través de grafos, no se tiene en cuenta el efecto causado por los bucles.

4.3.3.2 Cddigos LDPC: Estructura

Un codigo LDPC se clasifica dentro de los codigos lineales de bloque y por lo tanto,
se configuran a través de una matriz de chequeo de paridad. La diferencia entre un
cdédigo LDPC de un codigo lineal convencional es la matriz de chequeo de paridad que
sera aleatoria, por ejemplo, el nimero de entradas distintas de cero es mucho mas
pequefio que el nimero total de entradas.

La representacion grafica de estos cddigos se ha extendido tan rapidamente que la
mayoria de la gente piensa que hablar de codigos LDPC en términos de estructura es lo
mismo que su FG.

Un FG es siempre un grafo bipartito cuyos nodos se dividen en elementos de nodos
variables y nodos funciones o como es lo mismo nodos de chequeo [87] [92]. Para
proporcionar una vision en profundidad del concepto que se quiere desarrollar, se
proporcionara a continuacién un ejemplo sobre un grafo bipartito y como un cédigo lineal
puede ser transformado en él.

Considérese un grafo bipartito G con n nodos variables, r nodos de chequeo y E
aristas. En la figura Fig. 20, se puede observar un ejemplo grafico de la definicion de
grafo bipartito. En la figura, se veran representados los nodos variables mediante circulos
y los nodos de chequeo mediante cuadrados.

PN
| X 1)
R

Fig. 20. Cédigo de chequeo de paridad a través de un grafo bipartito [72]

Un nodo variable v; es una variable binaria perteneciente al alfabeto {0,1} y un nodo
de chequeo c; corresponde a una restriccion de paridad que deben cumplir sus nodos
variable vecinos, es decir,

Jjwjen(cy)

Siendo:
» n(c;) : conjunto de todos los vecinos de c;.
=  :operador matematico que representa la suma en modulo 2.
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El resultado sera un codigo binario lineal de longitud n y de dimensién k > n —r, si
y solo si, todas las restricciones de paridad son linealmente independientes. La matriz de
verificacion de paridad H de este codigo es la matriz de adyacencia del grafo G, es decir,
la entrada (i, j) de H, h;;, es 1 si 'y solo si c; esta conectado a v;.

Los cadigos LDPC se pueden extender al espacio GF(q) si se considera un conjunto
de pesos distintos de cero w; je GF(q) para las aristas de G. En este caso, la matriz de

chequeo de paridad estara formada por el conjunto de pesos. En otras palabras, h;; = w;;.

Una vez demostrado graficamente el concepto de grafo bipartito, puede entenderse
que cualquier grafo bipartito G puede dar lugar a un cédigo lineal. En el caso de los
cédigos LDPC, el nimero de asistas E del FG es comparable con el nimero de aristas de
un grafo bipartito construido al azar. Como se explicara méas adelante para un codigo
LDPC con una tasa fija R, el nimero de aristas es de orden n, mientras que para un grafo
bipartito construido al azar tiene %nz(l — R) aristas. Por lo tanto, si n aumenta, el ratio

2E
n2(1-R)

decrece, resultando asi un codigo mas reducido.

Los codigos LDPC, dependiendo de su estructura, pueden ser clasificados como
cddigos regulares o irregulares. Los codigos regulares tienen un grado fijo tanto para los
nodos variable como para los nodos de chequeo. El grado de un nodo variable de un
codigo regular se denota como d, y el grado de un nodo de chequeo como d.,
cumpliéndose siempre las siguientes igualdades:

E=r-d.=n-d,

Por lo tanto, la tasa de codigo R se puede calcular de la siguiente forma:

S|I=
S
|
=
QU
<

R:=—2> =1—-—

S
U
3

Si las filas de H son linealmente independientes, entonces Rzl—%

Generalmente, el ratio % se conoce con el nombre tasa de disefio [75], pero puede

existir una dependencia lineal entre las filas de H que sera ignorada, y la tasa de disefio y
la tasa real se asumiran iguales.

Se considera ahora el conjunto de codigos LDPC regulares con grado variable d,,
grado de chequeo d. y longitud n. Si n es lo suficientemente grande, el comportamiento
promedio de casi todos los casos de este conjunto se centran en torno a un
comportamiento esperado [75]. Por lo tanto, los codigos LDPC regulares se definen a
través de su grado variable, de chequeo y su longitud. Cuando el rendimiento y las
propiedades de los codigos LDPC regulares con una longitud suficientemente larga
adquieren interés, se representaran unicamente mediante el grado de sus nodos variable y
de chequeo. Por ejemplo, un codigo LDPC (3,6) hace referencia a un cédigo con nodos
variable de grado 3 y los nodos de chequeo de grado 6. La tasa de disefio siguiendo la

Iy . ) 1
ecuacion anterior sera de >
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Aunque los cddigos LDPC regulares operan cerca de su capacidad, la capacidad de
los turbo codigos es mucho més eficiente existiendo un margen entre ellos. La principal
ventaja de los codigos LDPC regulares frente a los turbo codigos es el error de piso.
Como puede verse en la figura Fig. 18, comparando valores bajos de SNR, para valores
de SNR altos y moderados, la curva de BER de los turbo cddigos tiene una pendiente
menor. Este es el fendmeno conocido como error de piso. Este fendbmeno es una
propiedad fundamental debido a la baja distancia de los turbo codigos [93]. Por lo tanto,
los turbo cddigos experimentard&n un error de piso incluso por debajo de una
decodificacion 6ptima. Los cddigos LDPC, sin embargo, como puede comprobarse en
[94] y verse en la figura Fig. 18 tienen un error de piso mejor. Ademas, en [65] se
demuestra que los codigos LDPC pueden alcanzar el limite de Shannon bajo una
decodificacion optima.

Los codigos LDPC comienzan a ser vistos de forma mas atractiva cuando Luby
demuestra que ese margen de capacidad puede ser reducido utilizando codigos LDPC
irregulares [61]. Un cddigo LDPC se denomina irregular si su FG e nodos variable (y/o
de chequeo) no tienen el mismo grado.

Un conjunto de cddigos LDPC irregulares se define por su distribucion de grados de
las aristas de los nodos variable A = {1,, 15, ... } y la distribucién de grados de las aristas
de los nodos de chequeo P = {p,, ps, ...}, donde A; representa la fraccion de aristas
incidentes en los nodos variable con el grado i y p; denota la fraccién de aristas
incidentes en los nodos de chequeo con el grado j. Otra forma de describir el mismo
conjunto de cddigos es mediante la representacion de las secuencias A y P a través de su
polinomio generador A(x) = ¥; ;x"1 y p(x) = X; p;x*~. Ambas notaciones fueron
introducidas en [61] y se han utilizado en documentacion posterior. Se destaca que el
grafo en este caso se caracteriza en términos de fracciones del grado de cada arista y no
como anteriormente a través del grado de los nodos.

Al igual que los codigos regulares, como puede verse en [75], el comportamiento en
promedio de todos los casos de un conjunto de codigos irregulares se centra entorno de
un comportamiento esperado siempre y cuando la longitud de los cddigos sea
suficientemente larga.

Dada una distribucién de grados de un cédigo LDPC y su numero de aristas E, es
sencillo comprobar que el niumero de nodos variable es n = EZL-% =E fol/l(x)dx y el

nimero de nodos de chequeo es r = Ezi% = Efolp(x)dx. Por lo tanto, la tasa de
21‘%

li'
iy

disefio del codigo sera R =1 —

La busqueda de una buena familia de cddigos irregulares de longitud grande es
equivalente a encontrar una buena distribucion de grados. La tarea de encontrar una
distribucion de grados cuyos resultados cumpla las propiedades de una familia de cédigos
no es trivial.
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4.3.3.3 Cddigos LDPC: Métodos de decodificacion

. - . A
Atendiendo a la siguiente expresion n = EZiTL, se puede comprobar que una vez

fijado en la distribucion de grados de los nodos variable, el nimero de aristas del factor
de grafo de un codigo es proporcional a n. Esta es la principal condicion de los codigos
LDPC para que la complejidad de decodificacion sea lineal con respecto a la longitud del
cddigo a través de un nimero constante de iteraciones. La linealidad de la complejidad se
debe a que la decodificacion se realiza mediante paso de mensajes a travées de las aristas
del grafo, por lo tanto la complejidad de una iteracion es del orden de E.

Existen gran variedad de algoritmos para el paso de mensajes en codigos LDPC. En
este apartado se intentara dar una vision general de algunos de ellos. Se comenzara con el
algoritmo suma-producto, incluyendo una interpretacion de su decodificacion que
permitird dar sentido a otros algoritmos de decodificacion.

ALGORITMO SP: Se opta por un caso simplificado en el que los nodos
variable pertenecen al alfabeto {0,1} y los nodos funcion son limitaciones
para el control de paridad.

ALGORITMO MIN-SUM: En el algoritmo min-sum, la regla de
actualizacion en un nodo variable es la misma que en el algoritmo de SP
especificado a continuacion, excepto por la salvedad que la actualizacion de
un nodo de chequeo c se simplifica a:

mq,, = min (|my_,,,|)- 1_[ sign(my_m)

yen(c)—{v}
yen(c)—{v}

Comparando esta regla de actualizacion con la del algoritmo SP cabe destacar
que tanh™! del productorio de tanh toma aproximadamente el mismo valor
que el minimo del valor del absoluto del producto de los signos. Esta
aproximacion se hace mas precisa a medida de que la magnitud de los
mensajes aumenta. Asi que en iteraciones posteriores, cuando la magnitud de
los mensajes suele ser mayor, el rendimiento de este algoritmo es casi el
mismo que el algoritmo SP.

ALGORITMO DE DECODIFICACION DE GALLAGER A: En este
algoritmo introducido por Gallager [54], el mensaje sigue un alfabeto binario
{0,1}. La regla de actualizacion de los nodos de chequeo c siguen la siguiente
ecuacion:

My = & my,
o yen(c)—{v} yor

En un nodo variable v, los mensajes de salida m,_. coinciden con los
mensajes intrinsecos, a menos que todos los mensajes extrinsecos no sean
compatibles con los mensajes intrinsecos. En este caso los mensajes de salida
coinciden con los mensajes extrinsecos, es decir:
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mg si dyen(c) — {v}:m,,, = my
m... —
v My en otro caso

Siendo:
e m,: mensaje intrinseco binario
e X :complementario binario del valor de x

El algoritmo de Gallager A tiene un peor rendimiento comparado con
otros mecanismos de decodificacion blanda, pero computacionalmente es
mucho menos complejo.

ALGORITMO DE DECODIFICACION DE GALLAGER B: Este
algoritmo también se debe a Gallager, y al igual que el algoritmo A, los
mensajes toman valores binarios. La Unica diferencia entre ambos es la
regla de actualizacion del nodo variable. En un nodo variable v los
mensajes de salida m_,,, son:

S My Si 3y, Y2, -, Ypen(c) —{vhmy, o, = .. =My, , = My
v m, en otro caso
Siendo:
dy—1
= h:un entero cuyo rango se encuentra l ”2 J <b<d,

En este caso, el mensaje de salida de un nodo variable es el mismo que el
del mensaje intrinseco, a no ser que los mensajes extrinsecos de b no
sean compatibles. El valor de b puede cambiar de una iteracion a otra. El
valor 6ptimo de b para un codigo LDPC regular lo calculé Gallager [54]
y corresponde con el menor entero de b que cumpla:

1-po _[1+—-2p)%" R
po ~ [1—-(1—2p)%?
Siendo:
= p,: representa la probabilidad de cruce del canal (tasa de error de
los mensajes intrinsecos)
= p:representa la tasa de error de los mensajes extrinsecos.

Atendiendo a diversos estudios [72], se demuestra que el algoritmo B es
el mejor algoritmo de paso de mensajes binario para cédigos LDPC. Para
los cédigos LDPC irregulares, también se demuestra que es el 6ptimo
entre todos los algoritmos de paso de mensajes binarios cuando se
desconoce el grado de los nodos vecinos.

Tanto en los algoritmo A como B, los mensajes no poseen informacion
del decodificador blando. Por lo tanto, no es una sorpresa que el
rendimiento de ambos algoritmos, en comparacién con el algoritmo SP,
sea muy pobre. Mientras un decodificador blando (por ejemplo, el
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decodificador SP) itera hacia la convergencia, la magnitud de los
mensajes va creciendo, por lo que la informacion cualitativa se hace
menos util. A pesar de ello, se utiliza los algoritmos A y B para acelerar
el proceso de decodificacion debido a que es computacionalmente menos
COstoso.
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4.6 Codigos IRA

4.6.1 Introduccién

Desde el descubrimiento de los turbo codigos [71], ha habido varios descubrimientos
notables en el campo de cddigos con similitudes probabilisticas. En particular, el
redescubrimiento de los cddigos LDPC, originalmente propuesto en [54], la introduccién
de codigos LDPC irregulares [95], [96], y la introduccion de codigos de repeticion
acumulada (RA) [76].

En [95], [96], se muestra que los codigos LDPC irregulares son capaces de alcanzar
asintoticamente la capacidad de un canal binario de borrado (BEC) bajo el método de
decodificacion iterativo de paso de mensajes. Aunque el canal BEC es el Unico canal en
el que existen resultados en la actualidad, los cédigos LDPC irregulares han sido
disefiados para otros canales con entradas binarias (como por ejemplo, el canal binario
simétrico (BSC) y el canal con interferencia entre simbolos (I1SI) [97]-[99]) y son capaces
de alcanzar 6ptimos rendimientos.

Los primeros intentos para optimizar los cddigos LDPC irregulares ([100] para
canales BEC y [75] para otros canales) con la técnica de la evolucién de densidad (DE),
calculan el rendimiento esperado para un conjunto de cddigos con similitudes
probabilisticas en el limite de la longitud de codigo blogue infinita. Con el fin de reducir
la carga de calculo del conjunto de optimizacion basado en DE, se proponen técnicas mas
rapidas basadas en la aproximacién del DE por un sistema dindmico unidimensional
recursivo. Estas técnicas son exactas solamente para el canal BEC (para el cual el DE es
de una dimension). Las técnicas mas populares propuestas hasta ahora se basan en la
aproximacion de Gauss (GA) de los mensajes intercambiados en la decodificacion de
paso de mensajes. Ademas de la condicién de simetria de la densidad de los mensajes,
GA implica que la densidad Gaussiana de mensajes puede ser expresada por un unico
pardmetro. Las diversas técnicas difieren en el seguimiento del pardmetro y en las
funciones de mapeo que definen la dinamica del sistema [82], [91], [101], [102]- [105].

La introduccion del concepto de codigos LDPC irregulares motivo otros esquemas
como los codigos irregulares de repeticion acumulada (IRA) [79] obteniendo similares
resultados en la capacidad de canales BEC y en los turbo cédigos irregulares [106]. Los
cddigos IRA son, de hecho, subclases especiales tanto de los cddigos LDPC irregulares
como los turbo codigos irregulares. En los codigos IRA, figura Fig. 21, una fraccion f; de
informacion de bits es repetida i veces, siendo i = 2,3, .... La distribucion {f; = 0,i =
2,3,...: %72, fi = 1} se conoce como el perfil de repeticion, y se mantiene con un grado
de libertad en la optimizacion del conjunto del codigo IRA. Después de la etapa de
repeticion, la secuencia resultante es intercalada y se convierte en la entrada de una
maquina recursiva con finitos estados (llamada acumulador), dando como salida un bit
para cada simbolo de entrada, haciendo referencia al factor de agrupamiento como
parametro de disefio.
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Fig. 21. Cddigo IRA sistematico visto como un turbo codigo

Los codigos IRA son una opcion atractiva debido a que el codificador es
extremadamente simple, su rendimiento es bastante competitivo con respecto a turbo
cddigos y LDPCs, y pueden ser decodificados con un esquema iterativo de baja
complejidad.

Se puede observar trabajos sobre el método de disefio de codigos IRA y de cdmo
elegir de forma dptima el factor de agrupamiento y el perfil de agrupacion en [79] y
[107]. La maquina recursiva con finitos estados es tan sencilla que da libertad para elegir
cualquier namero racional entre 0 y 1 como la tasa de codificacion. El desarrollo sobre
cadigos IRA se centrard Unicamente en utilizar la misma recursion [79], aunque se podria
esperar una mejora en los codigos mediante la inclusion de una maquina de estados finita
con un grado de libertad en todo el conjunto de optimizacion. EI método utilizado en [79]
para seleccionar el perfil de repeticion se baso en la longitud de bloque infinita de GA de
la decodificacion de paso de mensajes propuesta en [84].

En los siguientes apartados, se presentard el disefio sistemético de un codificador
IRA y su correspondiente decodificador: algoritmo de paso de mensajes. Resultados
existentes en el andlisis del decodificador son resumidos y aplicados en el conjunto de
cddigos IRA. Esto conduce a un sistema dindmico bidimensional cuyo estado se define
en el espacio de distribuciones simétricas, por lo que se deriva en una condicion de
estabilidad local.

Un codigo IRA [79] puede ser representado por un grafo de Tanner, figura Fig. 22,
siendo éste un grafo bipartito con dos tipos de nodos: N nodos variables (circulos) y M
nodos de chequeo (cuadrados). Los nodos variable (VN) pueden ser particionados en
K = N — M nodos de informacion (IN) y M nodos de paridad (PN). EI nGmero de nodos
de chequeo se calculara mediante la siguiente expresion: M = (N Y; f;)/a. Las entradas
IN son de diverso grado. Cada nodo de informacidn esta conectado a un nimero de nodos
de chequeo: f; que denota la fraccion de entradas IN con grado i, con Y; f; = 1. Cada
nodo de chequeo esta conectado a un numero a de nodos de informacion. Las
correspondientes a * M conexiones entre CN e IN son “permutaciones arbitrarias” (I1;).
Los nodos de chequeo estan ademas conectados a los nodos de paridad siguiendo un
patrén fijo en zigzag (I1,). El codigo puede ser descrito por la distribucion de grados

f = (f2 f3, -, f}) Y un entero positivo a.
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Fig. 22. Gréafico de Tanner para cddigos IRA

Si la “permutacion arbitraria” en la figura Fig. 22 es fija, el gréfico de Tanner
representa un codigo binario lineal con N bits de informacion (uy, u,, ..., uy) y M bits de
paridad (xq, x5, ..., x)). Cada uno de los bits de informacion se asocia con uno de los
nodos de informacion, y cada uno de los bits de paridad se asocia con uno de los nodos de
paridad. El valor de un bit de paridad se determina Unicamente por la condicion de que la
suma en modulo 2 de valores de los nodos variable conectados a cada uno de los nodos
de chequeo sea cero. Para ver esto, convencionalmente se establece que x, = 0.
Entonces, si los valores de bits en las a * M aristas que salen del bloque de permutacion
son (vq, vy, ..., Vaen), S€ puede obtener la siguiente formula recursiva:

Xj =Xj_1+ z V(j-1)a+i Stendoj =1,2,.., M
i=1

De hecho, esta formula corresponde con el algoritmo de codificacion, y asi que si a
es un entero positivo fijo y n — oo, la complejidad de codificacion es O (n).

Existen dos versiones del codigo IRA en la figura Fig. 22: la version sistematica y no
sistematica. La version no sistematica corresponde a un codigo (M,N), en el que la
palabra cddigo correspondiente a los bits de informacion (uq,u,,...,uy) €S
(x4, X5, ..., X3y ). La version sistematica corresponde a un codigo (N + M, N), en el que la
palabra codigo es (uy, Uy, ..., Uy; X1, Xg, o) Xpr)-

La tasa de un cddigo no sistematico se ve facilmente que es Rygis = a/Z-if-’
l l
. o » _a _
mientras que para un codigo sistematico su tasa es Rg;s = ¢/, o Lif;

Por ejemplo, los codigos originales AR son codigos no sistematicos con a = 1y con
exactamente un valor de f; igual a 1, de tal forma que f;, = 1y el resto 0, en cuyo caso la
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tasa de este codigo quedaria como R = 1/q. (Sin embargo, el desarrollo que se llevara a
cabo a lo largo de este trabajo se centra sobre los codigos sisteméticos IRA).

4.6.2 Construccion matriz de paridad para codigos IRA

Los codigos sisteméticos IRA son una generalizacion de los codigos sistematicos RA
en el que la tasa de repeticion puede diferir en K bits de informacion. Ademas, de
acuerdo con la figura Fig. 23, en [79] y su asociada discusion, M > K y los nodos de
chequeo estdn todos conectados a exactamente a > 1 nodos de informacion. En el
contexto de la figura Fig. 23, d,,; varia con i y d.; varia con a para cualquier valor de a
fijo siempre y cuando a > 1. Sin embargo, como han sefialado otros investigadores y H.
Jin [108], las limitaciones de M > K y d.; = a son menos restrictivas en [79].

d."?_ i N — dr‘l i
O\ =
dy p __\i--——-' ! _ I\_.\/ d,, O
O== Ny =
o _ k} d.s —~
=
. e \ "--.._____\___\-_-
!{hiu de” | I | M bits de
informacion . ) paridad
m=n-k
{ia, k __}k R — de'. " f-:-q— ;{_;I
O—| i
g -\ )
| dy . d_, | m=n-k
RA | q 1 ‘ m=k, m=qk
IRA variable | variable m==1, k==1

Fig. 23. Grafico de Tanner para una estructura de codigos RA e IRA [109]
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La matriz de chequeo de paridad para cddigos sistemas RA e IRA tiene la siguiente
forma: H = [H, H,], donde H, es una matriz cadrada doblemente diagonal:

|

Para cddigos RA, H; es una matriz regular, la cual tiene columnas con peso q Y filas
con peso 1. Para los codigos IRA, H; tiene columnas con peso {db,i} y filas con peso
{d.;}. El codificador mostrado en la figura Fig. 24 es un disefio (til para un analisis

conjunto y a través del cual se puede obtener H, a través de 17 BT, donde II es la matriz
de permutacion.

k » U
H__.l
5 e=[up]
» H | > longitud : n=k+m
; cd=w+h
W v H‘l—D) h p
» B » TT |—|

Fig. 24. Codificador sistematico para una estructura de cédigos RA e IRA [109]

4.6.3 Evolucion de densidad: distribucion de grados

En los codigos IRA se hace distincion entre aristas, conexiones entre nodos de
informacién y nodos de chequeo, y aristas que conectan los nodos de paridad con los de
chequeo.

La distribucion de grados de las aristas se denota como (A(x),p(x)), donde A;
corresponde con la fraccion de aristas que procede de un nodo de informacion de grado i
y p; es la fraccion de aristas que proviene de los nodos de chequeo de grado i (donde el
grado de un nodo de chequeo es el nimero de aristas a las cuales estan conectados).

Para la distribucion de grados en los nodos, es util definir las siguientes funciones:

v(x) = vpx + o+ vt 4y, xVmaxt
h(x) = hyx + -+ hx" 1+ +h

Vmax—1
v, XX
max

En este caso, v; se considera la fraccién de nodos de informacion con grado i y h; la
fraccion de nodos de chequeo con grado i.
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Un método para determinar el rendimiento, en un canal AWGN, de un conjunto de
codigos con una determinada distribucion de grados, llamado DE, se propuso para
codigos LDPC [75] y se modificd para los codigos IRA en [117]. Para un canal AWGN,
la DE proporciona, como resultado, un valor alto de varianza de ruido, y por
consiguiente, una relacion sefial a ruido baja.

El esquema de DE para los codigos IRA, se basa en representaciones del grafo de
Tanner como el que se puede observar en la figura Fig. 22.

Dada una longitud N y una tasa R, el codigo IRA, con una distribucion de grados
A(x), tendré:

A

l/i

/1]. s> 2
%/,

Pi /i

Ui:N

hi ==
p .
%"
Para el caso i = 2, los nodos de informacion de grado 2 se representan como:
A
2/2
v, =N —(1-R)xN

Una distribucién de grados optima para cddigos IRA, para una tasa dada, se puede
conseguir por medio de DE [75]. A pesar de ello, en el caso de estudio que se nos plantea
y para reducir la complejidad de disefio, se partird Unicamente de la restriccion de que la
matriz de permutacion, al menos, contenga M nodos de grado 2.
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4.7 Paso de mensajes

4.7.1 Introduccién

Sean x4, x5, ..., X, una coleccion de variables, en las que para cada i, cada x; toma
valores en un dominio finito, el alfabeto A;. Sea g(xy, x5, ...,x, ) una funcion cuyo
dominio es S = Ay X A, X ... X A, Yy codominio R. ElI dominio S de g se denomina
conjunto de configuracién para una coleccion de variables dadas, y cada elemento de S es
una configuracion particular de las variables, por ejemplo, una asignaciéon de un valor a
cada variable. El codominio R se asumira inicialmente que es un conjunto de nimeros
reales [55].

Si se asume que el sumatorio en R esta bien definido, entonces las asociaciones con
cada funcion g(xq, x5, ..., x,, ), serdn n funciones marginales g(x;). Para cada aeA;, el
valor de g;(a) se obtiene a través del sumatorio del valor de g(x,, x5, ..., x,, ) sobre todas
las configuraciones de las variables que cumplan x; = a. Debido a que este tipo de suma
es muy importante a lo largo de este trabajo, se planteard a continuacion un ejemplo
sencillo de nomenclatura. Si h es una funcion de tres variables x;, x,, x5, entonces el
sumatorio para x, se denotaria de la siguiente manera:

Zh(xl,xz,x3)= Z Z h(xy, %5, X3)

~Xp xlfchl X3€ch3

En esta notacién se entiende que:

gi(xi):= z .g(xlr L) xn)

~Xi

En general, ha despertado gran interés el desarrollo de procedimientos eficaces para
operar funciones marginales que:

a. Explotan la utilidad de los factores de las funciones marginales, utilizando la
ley distributiva para simplificar las sumas.
b. Reutiliza sumas parciales.

Supdngase que g(xi,xy,..,Xx, ) Se factoriza en un producto de varias funciones
locales, teniendo cada una un subconjunto de {x;,x,,...,x, } como argumentos, por
ejemplo, supdngase que:

g(xl, X, ...,xn) = HE(X])

jel

donde J es un conjunto de indices discretos, X; es un subconjunto de {x;, x,, ..., Xy },
y £;(X;) es una funcion que tiene elementos de X; como argumento.
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Como ya hemos visto, un FG es una representacion grafica estandar bipartita de una
relacion matematica, que en este caso es un argumento de relaciones entre variables y
funciones locales.

Un ejemplo clasico de la representacion del FG puede ser el siguiente, sea
g(x1,x45,%3,%4,x5) Una funciéon de 5 variables, y supongase que g puede expresarse
como un producto de 5 factores, por lo que ] = {A,B,C,D,E}, X4 = {x1}, Xg{x2}, X¢c =
{x1, %2, %3}, Xp = {x3, x4} ¥y X = {xs}.

g(xq, %2, %3, %4, %5) = f4 (1) fp(x2) fe (21, X2, x3) fp (X3, X4 ) f£ (x5)

La representacion grafica de la expresion anterior puede observarse en la siguiente

0.8 A6 6
SNAN

fa  fB fe  fo fE

Fig. 25. FG para el producto f4(x1)fg(x2)fc(x1, X2, x3) fp(x3, x4) f g (x5) [87]

4.7.2 Expresiones en forma de arbol

En muchas situaciones (por ejemplo, cuando g(x;, ..., x5) representa una funcion de
probabilidad conjunta), es interesante calcular las funciones marginales g;(x;). Se puede
obtener una expresion para cada funcion marginal utilizando la expresién matematica
anterior y aplicando la ley distributiva.

Para ilustrarlo, se escribe g, (x;) del ejemplo anterior como:

91(x1) = falxy) Zfs(xz) ch(xpxz'xs) ZfD(x3,x4) ZfE(XBJxS)

O bien, utilizando una notacién sumatorio:
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91(x1) = fa(xy)

X;} Fi (i) o Gy, %2, %3) X ~{Z}fu(xm)

x| D felxs,x)
~{x3}

Del mismo modo, se puede expresar g;(x3) de la siguiente manera:

gs(x3) = ZfA(xl)fB(xZ)fC(xlixZ'x3) X Zfb(x3,x4) X ZfE(x&xs)
~{x3} ~{x3} ~{x3}

Las expresiones aritméticas como las dos ultimas, se representan por los llamados
“arboles de expresion” [110, Sec. 8.3], en los que los vértices internos (es decir, los
veértices con descendientes) representan a los operadores aritméticos (por ejemplo, suma,
multiplicacion...) y vértices de tipo hoja (es decir, los vértices sin descendientes)
representan las variables o constantes. Cuando los operadores en un arbol de expresion
estan restringidos a que sean completamente simétricos en sus operandos (por ejemplo,
multiplicacion y suma), no es necesario ordenar los vértices para evitar la ambigtedad al
interpretar la expresion representada por el arbol.

Se considerara a lo largo del estudio, que los vértices de tipo hoja representan a las
funciones, no sélo variables y constantes. Las sumas y productos de los arboles de
expresion combinan sus operandos de forma en que las funciones se suman y multiplican.
Por ejemplo, la figura Fig. 26 a) representa de manera inequivoca la expresion de
notacién sumatorio de g, (x,), y la figura Fig. 27 a) la expresion de notacion sumatorio
de gs(x3). Los operandos mostrados en estas figuras son las funciones productos y
sumatorio, que tienen varias funciones locales como argumentos.
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fa fe

) (=)

IB /o fEe

@) (@)

(P)

Fig. 26. a) Representacion en arbol del sumatorio de g4 (x1) b) FG de la Fig. 13 como Vvértice
raiz x4 [87]

fe fo B fg
@) @) @) (@

fa fB

(2) (b)

Fig. 27. a) Representacion en arbol del sumatorio de g;(x3) b) FG de la Fig. 14 como Vvértice
raiz x5 [87]

En las figuras Fig. 26 y Fig. 27 b), se representa el repintado de la figura Fig. 25
teniendo en cuenta en este caso que la raiz del FG un vértice diferente. Esto es posible
porque la funcién global definida en la primera expresion matemaética de g,(x,) fue
elegida deliberadamente de tal forma que el FG correspondiera con la estructura de un
arbol. Comparando el FG con sus correspondientes representaciones en arbol de las
expresiones de la funcion marginal, es facil observar su correspondencia.

Formalmente, para convertir una funciéon g(x,, ..., x,) representada por su FG en un

arbol de expresion g;(x;), es necesario dibujar el FG como un arbol con un vértice raiz
x;. Cada nodo v en el FG tiene definido claramente un nodo padre, conocido como nodo
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vecino a través del cual sélo existe un unico camino desde v a x;. Se reemplaza cada
nodo variable en el FG por un operador de producto. Se reemplaza cada nodo factor en el
FG por un operador multiplicador por f, y entre un nodo factor f y su nodo padre x, se
inserta el operador sumatorio )., . Estas transformaciones locales quedan ilustradas
en la figura Fig. 28 a) por un nodo variable, en la figura Fig. 28 b) por un nodo factor f
con un nodo padre x. Los productos que tienen uno o ningln operando actlan como
operadores identidad, o bien pueden omitirse en el arbol si son nodos hoja. Un operador
sumatorio aplicado a una funcidén con un Unico argumento se considera también como
operacion trivial, por lo que también sera omitida. Aplicando esta transformacion al
arbol de la figura Fig. 26 y Fig. 27 a), se obtiene el &rbol de expresiones de la figura Fig.
26 y Fig. 27 b). Las operaciones triviales se indican con lineas discontinuas en estos
dibujos.

(a) (b)

Fig. 28. Sustituciones locales que transforman el FG sin ciclos en un arbol de expresion para
una funcion marginal en a) un nodo variable b) un nodo factor [87]

4.7.3 Célculo de una funcion individual marginal

Cada arbol de expresidn representa un algoritmo para el computo de cada expresion.
Se podria describir el algoritmo como un procedimiento recursivo de “arriba hacia abajo”
que se inicia en el vértice raiz y evalla cada subarbol que desciende de la raiz,
combinando los resultados como dictamina el operador en la raiz. De manera equivalente,
se prefiere para describir el algoritmo como un procedimiento de “abajo hacia arriba” que
comienza en las hojas del arbol con cada operador vértice combinando sus operandos y
enviando el resultado como un operando a su padre.

En lugar de trabajar con el arbol de expresion, es mas sencillo y directo describir este
tipo de algoritmos de marginalizacién en términos de correspondencia con el FG. Para
entender mejor este tipo de algoritmos, ayuda imaginarse que hay un procesador asociado
a cada vértice del FG, y que los bordes de dicho grafo representan canales por los cuales
estos procesadores pueden comunicarse. Los mensajes enviados entre procesadores son
simplemente descripciones apropiadas de funciones marginales.
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Por consiguiente, se podra ahora introducir el concepto de algoritmo de paso de
mensajes, que calcula, para un unico valor de i, la funcién marginal g;(x;) en un grafo
libre de ciclos, donde x; se considera el vértice raiz.

El célculo comienza en las hojas del FG. Cada nodo variable hoja envia un mensaje
de funcion identidad a su nodo padre, y cada nodo factor hoja f envia una descripcion de
f asu padre. Cada Vvértice espera a los mensajes de todos sus hijos antes de calcular el
mensaje que se enviard a su padre. Este calculo se realiza de acuerdo a la transformacion
que se muestra en la figura Fig. 28, es decir, un nodo variable simplemente envia el
producto de los mensajes recibidos de sus hijos, mientras que un nodo factor f con su
nodo padre x forma el producto de f con los mensajes recibidos de sus hijos, y después
opera el resultado con el operador sumatorio ¥ (3 . La utilizacién de “producto de
mensajes” hace referencia al correspondiente producto de funciones. Si los mensajes son
parametrizaciones de funciones, entonces el mensaje resultado es la parametrizacion de la
funcidn producto, y no necesariamente el producto numérico de los mensajes. Del mismo
modo, el operador sumatorio se aplica a las funciones, y no necesariamente a los
mensajes mismos.

Las operaciones terminan en el nodo raiz x;, donde la funcién marginal g;(x;) se
obtiene como producto de todos los mensajes recibidos en x;.

Es importante sefialar, que un mensaje enviado por la arista {x, f}, ya sea desde el
nodo variable x al nodo factor f, o viceversa, es una funcion con un Unico argumento
cuya variable esta asociada a la arista dada. Esto se deduce ya que, en cada nodo de
factores, las operaciones sumatorio se realizan siempre por la variable asociada con la
arista sobre la que se envia el mensaje. Asimismo, en un nodo variable, todos los
mensajes son funciones de esa variable, y también lo es cualquier producto de estos
mensajes.

El mensaje transmitido en una arista durante las operaciones del algoritmo paso de
mensajes puede ser interpretado de la siguiente manera. Si e = {x, f} es una arista en el
arbol, donde x es un nodo variable y f es un nodo factor, se demuestra que el mensaje
enviado en e durante las operaciones del algoritmo SP es simplemente un sumatorio para
x del producto de las funciones locales que descienden del vértice que origina el mensaje.

4.7.4 Célculo de todas las funciones marginales

En muchas circunstancias, se puede estar interesado en el computo de g;(x;) para
mas de un valor de i. Tal calculo podria lograrse aplicando individualmente el algoritmo
de paso de mensajes para cada valor deseado de i, pero este enfoque es poco probable
que sea eficiente, ya que muchos subcomputos llevados a cabo para diferentes valores de
i tendran el mismo resultado. Calculando g;(x;) para todo i simultaneamente puede ser
eficiente ya que se logra superponer en un solo FG todos los posibles casos del algoritmo
de paso de mensajes. Ningun vértice en particular se toma como un Vvértice raiz, asi que
no hay una relacion fija padre/hijo entre los vértices vecinos. En su lugar cada vecino w
de cualquier vértice dado v se considera como padre de v. EI mensaje transmitido desde
v aw se calcula con el algoritmo de paso de mensajes, por ejemplo, como si w fuese de
hecho el padre de v y todos los demas vecinos de v fuesen sus hijos.

63



Al igual que en el algoritmo de paso de mensajes, el mensaje transmitido es
inicializado por las hojas. Cada vértice v permanece inactivo hasta que los mensajes gan
llegado todos menos aquel enviado por la arista incidente en v. De la misma forma que
en el algoritmo de paso de mensajes, una vez que estos mensajes han llegado, v es capaz
de calcular un mensaje para enviarlo por la arista restante a su vecino (temporalmente
considerado como el padre), como puede verse en la figura Fig. 28. Se considera que este
temporal padre es un vértice w. Después de enviar un mensaje a w, el vértice v retorna al
estado de reposo, esperando al mensaje de vuelta que llega desde w. Una vez que este
mensaje ha llegado, el vértice es capaz de calcular y enviar mensajes a cada uno de sus
vecinos (distintos de w), cada uno siendo considerado, a u vez, como un padre. El
algoritmo termina cuando dos mensajes son enviados sobre cada arista, uno en cada
direccion. En el nodo variable, el producto de todos los mensajes entrantes es la funcion
marginal g;(x;), como en el algoritmo de paso de mensajes. Este algoritmo opera
mediante el céalculo de varias sumas y productos, por lo que se refiere a él como
algoritmo SP.

4.7.5 Algoritmo decodificacion SP

El algoritmo SP opera de acuerdo con esta simple regla:

Regla de actualizacion SP: El mensaje enviado desde un nodo v a una arista e es el
producto de la funcién local en v (o la funcién unidad si v es un nodo variable) con
todos los mensajes recibidos en v desde otras aristas que e, sumatorio de la variable
asociada con e.

Por consiguiente, u,_,r(x) denota el mensaje enviado desde el nodo x al nodo f en
la operacion del algoritmo SP, us_,,(x) denota el mensaje enviado desde el nodo f al

nodo x. También, n(v) denota el conjunto de vecinos asociados al nodo v en el FG.
Después, como se muestra en la figura Fig. 29, los calculos de los mensajes realizados
por el algoritmo suma-producto pueden ser expresados como sigue:

Variable a funcién local:

Uyt (x) = 1_[ Un-x (x)
hen(QoO\{f}
Funcion local a variable:

b= > F00 [ myes )
~{x} yen(f)\{x}

donde X = n(f) es el conjunto de argumentos de la funcién f.
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Fig. 29. Fragmento de un FG, muestra las reglas de actualizacion del algoritmo SP [87]

La regla de actualizacion en un nodo variable x, particularmente toma de forma
sencilla la expresion dada por “Variable a funcion local” ya que no incluye una funcién
local, y el sumatorio por x del producto de funciones de x es simplemente una
multiplicacién. Por otro lado, la regla de actualizacion en un nodo funcién local dada por
“Funcion local a variable”, en general, envuelve multiplicaciones de funciones no
triviales, seguidas por la aplicacion del operador sumatorio.

También se puede observar que los nodos variables de grado dos no realizan
operaciones: un mensaje que llega por una arista (entrante) es simplemente transferido a
otra arista (saliente).

Se quiere definir la naturaleza de los mensajes y las reglas simplificadas de
actualizacion de los mismos dentro de una nomenclatura implementable. Por ello, se
definira para los nodos variable un alfabeto binario, un mensaje w(x) sera una funcion del
nodo variable adyacente x, que podréa tener Unicamente dos valores ¢(0) y u(1). Cuando
los mensajes son funciones de probabilidad se produce que u(0) + u(1) = 1, entonces
enviar u(0) o u(1) es equivalente a enviar la funcion u(x). Equivalentemente, se puede

enviar una combinacion de u(0) y u(1), como por ejemplo, u(1) — u(0), % 0 log%.
La ultima cantidad log%, 0 lo que es lo mismo la funcion de probabilidad log%, se

conoce con el nombre de LLR. El término LLR es el mas extendido para el paso de
mensajes debido a que sus reglas de actualizacién son simples y computacionalmente
faciles de implementar, ademas permite representar los valores de probabilidad que se
encuentran muy préximos a cero o cercanos a 1 sin producir errores en la precision.

En adelante, se cambiara la nomenclatura para los mensajes (1) por m para distinguir
entre las reglas de paso de mensajes generales frente a las reglas de paso de mensajes de
tipo LLR. En el caso de estas ultimas reglas hay que tener en cuenta que un mensaje ya
no es una funcion, sino que pertenece al cuerpo de los numeros reales.
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La regla de actualizacion de un nodo de chequeo de paridad c sigue la siguiente
expresion:

m,y._,
M¢_, = 2tanh™! tanh (%)
yen(c)—{v}

Siendo:
" m,_p: representa el mensaje tipo LLR enviado desde el nodo a al nodo b.
= n(a): representa el conjunto de vecinos del nodo a en el grafo.

La regla de actualizacion de un nodo variable v, en este caso sigue la siguiente
expresion:

My = Mo(v) + Z My sy
hen(v)-{c}

Siendo:

* my(v) es laverosimilitud logaritmica del mensaje asociado a v. Si v no es un
nodo de palabra cddigo, este término no aparecera. Mientras que si v es un
nodo de chequeo la férmula [111] que le corresponde sera:

m(v-c m(h-v
tanh% = 1_[ tanh%

h+*c

Cuando un mensaje de tipo LLR es positivo significa que p(1) > p(0) y mientras la
magnitud de este mensaje aumenta, el mensaje comienza a ser mas fiable. En el algoritmo
de SP (y otros algoritmos de paso de mensaje), los mensajes que un nodo variable envia a
sus nodos de chequeo vecinos representan una presuncién de sus valores conjuntos con
una medida de fiabilidad. Del mismo modo, el mensaje que un nodo de control envia a un
nodo variable vecino es una presuncién sobre el valor conjunto del nodo variable con una
cierta fiabilidad.

En un decodificador SP, un nodo variable recibe todas las presunciones de los nodos
de chequeo vecinos que tiene sobre ellos. Los nodos variable procesan estos mensajes (en
este caso es una simple suma) y envia los presunciones actualizadas sobre si mismo de
vuelta a los nodos de chequeo. Se puede entender que la fiabilidad de los mensajes de un
nodo variable aumenta a medida que recibe una serie de presunciones acerca de si mismo.
Este hecho es muy similar a los cédigos de repeticion, que reciben multiples presunciones
durante un solo bit procedente del canal y por lo tanto, es capaz de hacer una toma de
decisiones mas fiable.

La principal tarea de un nodo de chequeo es obligar a sus vecinos a satisfacer una
paridad par. Asi, para un nodo variable vecino v, el nodo de chequeo puede procesar las
presunciones de otros nodos variables vecinos sobre si mismo y enviar un mensaje a v
donde se indica la presuncién de este nodo de chequeo sobre v. El signo de este mensaje
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es elegido para forzar una comprobacion de paridad par y su magnitud depende de la
fiabilidad de los mensajes entrantes.

Por lo tanto, y de forma similar a un nodo variable, un mensaje de salida de un nodo
de control se produce por el procesamiento de todas las aristas entrantes exceptuando a la
que recibe el mensaje de salida. Sin embargo, a diferencia de un nodo variable, un nodo
de control recibe la presuncion de todos los nodos variable vecinos sobre sus propios
valores. Como resultado, la fiabilidad de los mensajes de salida seré& incluso menor que la
de los mensajes de entrada. En otras palabras, la fiabilidad de los mensajes disminuye en
los nodos de control.

Asi, en pocas palabras, en un nodo de chequeo se fuerza a que los nodos variable
vecinos satisfagan un chequeo de paridad par a costa de perder fiabilidad en los mensajes,
pero en un nodo variable se consigue reforzar esa fiabilidad. Este proceso se repite
iterativamente para eliminar los errores introducidos por el canal.

4.7.6 Un ejemplo detallado

Fig. 30. Mensajes generados en cada paso del algoritmo SP

La figura Fig. 30 muestra el flujo de mensajes que se generan por la aplicacion del
algoritmo suma-producto al FG de la figura Fig. 25. Los mensajes pueden ser generados
en cinco pasos, como se indica con circulos en la figura Fig. 30. Aplicando mas detalle,
los mensajes se generan de la siguiente manera.
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Paso 1:

Baon G0 = ) fi62) = fo(@)
~{x1}
By, () = D f3(x2) = f(x2)
~{x2}
HUx,>fp (x4) =1
Ux5—>fE(x5) =1

Paso 2:
/lx1—>fc(x1) = :qu—UCl (xl)
.uxz—>fc(x2) = :ufB—>x2 (XZ)
.ufD—>x3(x3) = z .ux4—>fD(x4-)fD(x3:x4)
~{x3}
.ufE—>x3(x3) = z .ux5—>fE(x5)fE(x3ﬁx5)
~{x3}
Paso 3:
.ufc—>x3(x3) = Z llxlafc(xﬂlixz—)fc(xz)fc(x1'xz'x3)
~{x3}
MX3—>fc(x3) = l’l'fD—)X3 (x3)HfE—>X3 (x3)
Paso 4:
.ufc—>x1(x1) = z ,ux3—>fc(x3).ux2—>fc(x2)fc(x1'x2tx3)
~{x41}
.ufc—>x2(x2) = z lix3—>fc(x3)llx1—>fc(x1)fc(x1'xz'x3)
~{x2}
MX3—)fD (x3) = Mfc—).Xg (x3)MfE—>X3 (x3)
.ux3—>fE(x3) = ,ufc—>x3 (x3):ufD—>x3 (x3)
Paso 5:
:uxl—>fA(x1) = Hfeoxg (xl)
.ux2—>f3 (xz) = .ufc—>x2 (xZ)
B (68) = D by () fo (i %)
~{x4}
.ufE—>x5(x5) = Z .ux3—>fE(x3)fE(x3:x5)
~{xs}
Final:

gl(xl) = Uf 5x, (xl).ufc—vcl (xl)
g2(xz) = Hfp-x, (xz).ufc—>x2 (x2)
gs(x3) = Hfeoxs (x3).ufD—>x3 (xS).ufE—>x3 (x3)
g4(x4) = Ufpox, (X4,)
gS(xS) = Ufp-xs (xs)

En el paso de finalizacion, se calcula g;(x;) como el producto de todos los mensajes
dirigidos hacia x;. Equivalentemente, puesto que un mensaje enviado hacia una arista
dada es equivalente al producto de todos menos uno de todos estos mensajes, se puede
calcular g;(x;) como el producto de dos mensajes que son transmitidos (en direcciones
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opuestas) a través de cualquier arista incidente en x;. Asi, por ejemplo, gs(x3) se puede
calcular de tres formas como se muestra a continuacion:

93 (x3) = Hfeoxs (x3).ux3—>fc(x3) = Ufp-xs (xS):ux3—>D (x3) = Hfpoxs (xS).uxE—>D (x3)
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Capitulo 5

Aplicacion de codigos IRA sobre
canal relé degradado

5.1 Presentacion

Para el desarrollo de una simulacién de un canal relé degradado con codigos IRA, se
ha partido del estudio de Razagui y Yu [5], en el cual se plantea una aplicacion préctica
de la estrategia de “binning” para el canal relé desde la perspectiva del uso de
codificacion lineal, en la que los bits adiciones de paridad son generados en el relé para
facilitar la comunicacion completa entre el origen y el destino.

En [5] se plantea una caracteristica clave del disefio de cddigos LDPC de dos capas
ya que son capaces de aproximarse a la capacidad de canal Gaussiano con dos diferentes
SNRs y a dos diferentes tasas. Debido a que Unicamente se muestran los resultados de ese
disefio de cddigos y no una posible implementacion de la modificacion de las técnicas
convencionales de disefio, se ha optado por un disefio de codigos IRA que por su
sencillez permite el desarrollo de la estrategia de binning.

Para demostrar la potencia de los codigos IRA en el modelado de un canal rele,
principalmente se ha optado por el disefio de un canal AWGN simple con una fuente y un
destino. De esta forma, se podra hacer un estudio del comportamiento del parametro BER
para distintas configuraciones aplicando codigos IRA y LDPC regulares con diferentes
SNRs.
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Una vez realizado el estudio de un canal simple, se procedera a la introduccion en el
modelo un canal relé, aplicando las direfentes etapas de envio, codificacion y
decodificacion establecidas por [5].
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5.2 Definicion del sistema completo de un
canal simple Gaussiano

En esta primera parte de disefio se presentaran las distintas etapas a desarrollar para
lograr la codificacion en canales relés. Esta tarea tiene como mision dar una vision global
de los distintos componentes l6gicos del que se va a componer la simulacion.

Atendiendo a la premisa de resolucion de un problema: “Divide y vencerds”, se ha
creido conveniente subdividir el sistema completo en partes para que a la hora de de
disefiar se pueda realizar de la forma mas sencilla posible. Estas subdivisiones se
comunicaran entre si y tendran una posicion en el sistema global especifica.

Se ha decidido llevar a cabo el teorema de separacion de fuente-canal establecido por
Shannon, ya que queremos proporcionar interoperabilidad a cada maddulo.

Los médulos de cada subdivision seran:

Madulo 1: generador de la matriz de paridad

Modulo 2: creador de la matriz generadora y codificador
Maodulo 3: generador aleatorio de mensajes

Modulo 4: transmisor

Modulo 5: decodificador

5.2.1 Modulo 1: generador de la matriz de paridad

Se ha realizado un desarrollo pensado Gnicamente en coédigos blogue lineales para
vectores binarios, como por ejemplo GF(2). El conjunto de palabras codigo véalidas para
un codigo lineal puede ser especificado por la matriz de paridad H, con M filas y N
columnas. Las palabras codigo validas son vectores, x, de longitud N, para los cuales
Hx = 0, donde todas las operaciones aritméticas son realizadas en méd.-2. Cada fila de la
matriz H representa un chequeo de paridad en un subconjunto de bits del vector x; todas
las comprobaciones deben ser satisfactorias para que x sea una palabra codigo. Hay que
tener en cuenta que la matriz de paridad para un cédigo dado, es decir, para un conjunto
valido de palabras cddigo, no es Unica, incluso después de eliminar filas de H que son
redundantes, ya que son combinaciones lineales de otras filas.

5.2.1.1 Métodos para la construccion de codigos LDPC

La simulacion, que se ha implementado, se por una parte para la experimentacion
con codigos LDPC regulares. Estos cddigos pueden ser construidos por varios métodos
como hemos visto en apartados anteriores. Todos ellos incluyen un mecanismo de
seleccidn aleatoria sobre la colocacion de 1s en la matriz de chequeo de paridad. Muchos
de estos métodos de construccion de codigos LDPC tienen la propiedad de que el nimero
de 1s en una columna de la matriz H es aproximadamente en media al tamafo de esta
matriz de chequeo de paridad. Dada una tasa binaria del cddigo, las matrices H veran
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aumentada su dispersion a mayor longitud de la palabra cddigo, y por consiguiente, el
numero de chequeos de paridad también aumentara.

Para la distribucion de 1s se usa un método que se encarga de situar un ndmero
determinado de 1s en cada columna, pero ademas trata de mantener aproximadamente el
mismo numero de 1s en las filas. Inicialmente, se crean indicadores para todos los 1s que
lo requieran, y se le asigna a cada fila equitativamente un nimero de 1s. A continuacion,
se asignan sucesivamente 1s a las columnas mediante seleccion aleatoria, sin reemplazo,
Unicamente con la restriccion de que los 1s asignados deben encontrarse en filas distintas.
Si en algn momento es imposible colocar el nimero de 1s requerido en las columnas
restantes, un 1 es colocado en esa columna sin referencia a otras columnas, creando un
posible desnivel.

5.2.1.2 Métodos para la construccion de codigos IRA

Los codificadores LDPC tienen codificadores mas complejos, por lo que se ha
optado también en la utilizacion de codigos IRA, en el que hay uy ...,u;, nodos de
informacion y x, ..., x,- nodos de chequeo. Por tanto, siguiendo la teoria mostrada en el
apartado de cddigos IRA el nimero de aristas que habra son:

J

ra=k Zifk

=2

Para la matriz H se parte de cédigos IRA sistematicos (k + r, k), siendo k el nimero
de bits de informacién y r el numero de bits de redundancia. Por consiguiente, el
esquema que se debe cumplir con estos cddigos es el siguiente [68]:

e Informacion (uy, ..., uy)
e Palabra codigo (xq, ..., Xy, Uy ..., Uy)

En consecuencia, la tasa de codificacion vendra dada por la siguiente ecuacion:

R k L a
Ck+r  Yifit+a

La férmula recursiva para la generacion de los bits de paridad seré la siguiente:

a
Xj =Xj-1+t Z V(j-1+a+1
=1

Siendo:
=y los bits de informacion
= g>1

El valor que tendra a para el desarrollo de la simulacion sera 3, aunque se puede
variar por configuracion. También se fija a un valor constante todas las f; para reducir la
complejidad al codificador.

Para la creacién de H,, se ha disefiado un algoritmo de permutaciones arbitrarias en
el que se van asignando de forma aleatoria tantos 1s como indique el parametro f; en las
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columnas, asi hasta cubrir las k columnas de H;. Para cumplir con la restriccion de
disefio, la cual establece que cada fila de H; debe contener un nimero a de 1s, se
modifica cada fila para que en el caso de que haya un niUmero mayor o menor de 1s se
distribuyan bajo las condiciones de disefio a una posicion anterior.

5.2.2 Mddulo 2: creador de la matriz generadora y codificador

En la utilizacion de codigos para el envio de mensajes, es necesario definir un mapeo
de un vector s de bits con una longitud k, que representa un mensaje de la fuente para
una palabra codigo x de longitud N > k. Se consideraran s6lo aplicaciones lineales, que
se pueden representar de la forma x = GT, siendo G la matriz generadora. Para un codigo
de chequeo de paridad la matriz H, cuyas palabras codigo deben satisfacer Hx = 0, la
matriz generadora debe satisfacer HGT = 0. En el caso desarrollado se considera que el
numero de filas de la matriz de chequeo de paridad H es igual a NK, ya que se considera
un caso genérico.

Se hara referencia a una codificacién sistematica ya que los K bits de s se copian sin
cambios a un subconjunto de N bits de x (los bits del mensaje), y el resto de bits de
chequeo M = N — K de x dan lugar a la palabra codigo. Para un cédigo lineal siempre
existe un esquema de codificacion sistematico debido a que los bits de una palabra codigo
son bits del mensaje. En general, es normal cambiar el orden de los bits de una palara
cddigo para que los primeros bits correspondan al mensaje. Las K primeras columnas de
la matriz generadora KxN corresponderan a la matriz identidad.

A pesar de la generalidad del método anterior, se ha optado por una opcion en la que
no se supone que los bits del mensaje son los primeros, ya que los diferentes métodos de
codificacion prefieren diferentes lugares de posicionamiento de los bits del mensaje. En
su lugar, un vector de indices con la localizacion de los bits del mensaje es grabado en un
fichero con una representacion de una porcion de la matriz generadora que produce los
bits de chequeo. Se puede crear mas de un fichero de la matriz generadora para un Gnico
fichero de chequeo de paridad, en el que las localizaciones de los bits del mensaje pueden
ser diferentes. La decodificacion de un mensaje recibido en una palabra codigo no
depende de saber cudles son los bits del mensaje, aungue sera necesario para reconstruir
el mensaje original.

5.2.2.1 Representacion de la matriz generadora

Para simplificar, se asumira de aqui en adelante que los bits del mensaje se
encuentran al principio de la palabra codigo, por lo que una palabra cédigo se puede
dividir en M bits de chequeo, con el nombre de ¢, seguidos por K bits del mensaje, con
el nombre de s.

En el supuesto anterior, la matriz de chequeo de paridad H, se puede dividir en una
matriz A de MxM que ocupan las primeras M columnas de H y en una matriz B de MxK
que ocupan el resto de columnas de H. El requisito de la palabra codigo, x, es satisfacer
todos los chequeos de paridad (es decir, Hx = 0), por lo que se puede escribir: Ac +
Bs = 0. A condicion de que A sea no singular, se puede concluir que ¢ = A™!Bs.
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Puede ocurrir que A sea singular para algunas elecciones de las cuales los bits de la
palabra cddigo son bits del mensaje, pero para estas elecciones siempre existird una
matriz A no singular si las filas de H son linealmente independientes. Es posible, sin
embargo, que las filas de H no sean linealmente independientes. Este es un caso
excepcional y no interesante, por lo que se ha obviado del analisis.

La ecuacion ¢ = A~'Bs determina como deben ser los bits de chequeo, pero el
calculo real de estos bits de chequeo se puede calcular de varias maneras, aunque se ha
desarrollado un Unico método de implementacion. Cada método consiste en una
representacion diferente de la matriz generadora (ninguno de los métodos realiza una
representacion explicita de la matriz G).

Se define por tanto, una representacion densa, la matriz A™1B de MxK, se calcula 'y
se almacena en un formato denso en mdd.-2. Un mensaje se codifica mediante el
producto de los bits fuente, s, y esta matriz para obtener los bits de chequeo necesarios.

5.2.3 Modulo 3: generador aleatorio de mensajes

Este modulo proporciona las herramientas bésicas para la generacion de nimeros
pseudo-aleatorios, y para la generacion de variables aleatorias de varias distribuciones
comunes.

Todos los procedimientos de generacion aleatoria utilizan la misma base de nimeros
aleatorios. Esta base se genera con una cantidad limitada de nimeros aleatorios reales con
el fin de reducir las posibilidades de los numeros pseudo-aleatorios no sean lo
suficientemente aleatorios.

Una base de nimeros pseudo-aleatorios se determina a través de un numero entero
Ilamado semilla, que normalmente se configura por el usuario para cada experimento. El
estado del nimero de la base aleatoria puede ser almacenado en una estructura de tipo
rand_state. Por ejemplo, el estado puede ser grabado en un fichero tras el final del
experimento y restaurado posteriormente si se decide que se debe continuar con ese
estado mas tiempo.

Los métodos para la generacion de variables aleatorias de varias distribuciones
pueden ser encontradas en [112].

5.2.4 Mébdulo 4: transmisor

Una vez encontrada la palabra codigo que representa al mensaje de la fuente emisora,
se procede al envio de la misma a través del canal, el resultado sera la recepcion de
determinados datos procedentes de la salida con el canal. Estos datos mantendran una
relacion estrecha con la palabra codigo enviada, no siendo la original debido al ruido
aleatorio introducido por el canal. En el caso de estudio se tendran en consideracion los
canales binarios sin memoria, en el que el ruido sea independiente de cada bit enviado
por el canal y no afecten a los demas.
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En el caso de un canal con ruido aditivo blanco (AWGN), en el que el ruido es
aditivo porque la sefial recibida es igual a la sefial trasmitida mas un ruido
estadisticamente independiente de la sefial, y es blanco ya que su densidad espectral de
potencia es uniforme, por lo que la autocorrelacion del ruido en el dominio del tiempo es
cero para cualquier tiempo de offset distinto de cero, los datos recibidos seran iguales a
los transmitidos mas un ruido Gaussiano con media cero y desviacion estandar s. La
implementacion seguida para el caso de estudio es que los datos enviados seran -1 para el
caso de un bit 1 y 0 para el caso de un 1. En otras palabras, la distribucion de la sefial
recibida dado un bit enviado es:

ylx=1~N(-1,52)
y|x=0~N(+1,5?%)

Generalmente, se asume que la desviacion estandar de ruido varia con la tasa de
envio de los bits, aumentando en proporcion a la raiz cuadrada de la tasa de envio. La tasa
de error obtenida al enviar bits sin codificar a una tasa R sera la misma a la obtenida
usando un cdédigo que se repite cada bit n veces a una tasa nR (suponiendo una
decodificacion 6ptima de cada bit a través de un umbral calculado con la suma de las n
salida de los canales correspondientes a cada bit).

Otra forma de ver el aumento producido en s, es que cuando los bits se envian a un
ritmo menor, el destino ira acumulando la salida del canal durante un largo periodo, con
el resultado de que la cantidad de ruido (en relacion con la sefial) se vera disminuida
como resultado de un promedio.

Para una mejor explicacion, es comun comparar los cédigos de los canales AWGN
, . . ., ~ . . Ep 1
en términos de tasa de error de bit y el valor de la relacion sefial a ruido: —= = —— con
0
. K ;- . .
los que trabajan, donde R = ~ €s la tasa de codigo, y s? es la varianza de ruido en el que

el codigo alcanza una tasa de error de bit. Por lo tanto, un codigo operando a una tasa
menor se le permite asumir un nivel de ruido mas bajo para hacer una comparacion
equitativa.

5.2.5 Mddulo 5: decodificador

Las palabras cédigo transmitidas son decodificadas a partir de los datos recibidos en
base a la probabilidad de las posibles palabras codigo, que constituye la probabilidad de
recibir los datos que realmente se recibieron si la palabra codigo en cuestién es una de las
enviadas.

En el caso de estudio, como se ha mencionado anteriormente se ha establecido un
modelo de canal sin memoria, en el que el ruido es independiente bit a bit. Para este tipo
de canal, la probabilidad se factoriza en un producto de probabilidades para cada bit. Para
efectos de la decodificacion, lo Unico que tiene relevancia es la probabilidad relativa de
que un bit sea 1 frente 0. Esta probabilidad se representa mediante un cociente de

. P(datos|bit 1
probabilidades Zl4aesibites )
P(datos|bit es 0)
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Para un canal de ruido aditivo blanco Gaussiano, con sefiales de -1 para el bit 1y +1
para el bit 0, y una desviacion estandar s, la razon de verosimilitud a favor del bit 1
cuando un dato y es recibido es:

2y
ex (53)

Es habitual considerar que pueden existir palabras cddigos con la misma
probabilidad a priori. Este hecho seria razonable si los mensajes de la fuente son
igualmente probables (por redundancia de la fuente que se ignora, o bien por eliminar una
etapa preliminar de compresion de datos).

El proceso de decodificacion se puede realizar usando sélo la matriz de
comprobacion de paridad definida a través de las palabras codigos, sin hacer referencia a
la matriz generadora definida tras asignar los mensajes provenientes de la fuente con las
palabras codigo.

Suponiendo igual las probabilidades a priori para varias palabras cddigo, la
probabilidad de decodificar correctamente toda la palabra codigo se reduce a escoger la
palabra codigo con la mayor probabilidad. Esta accion reduce al minimo la tasa de error,
pero con ello no se garantiza que la decodificacion de bloque corresponda con la palabra
cédigo completa més probable, de hecho, la decodificacion puede no dar lugar al
conjunto de palabra cédigo. Reducir al minimo la tasa de error, parece ser el objetivo mas
sensato, sin embargo, la redundancia de blogue puede tener una gran importancia en un
contexto mas amplio.

Una decodificacion éptima por cualquier método es imposible para codigos lineales
cuando los mensajes tienen mas de 20 o 30 bits de longitud. La ventaja fundamental de
los cddigos de baja densidad de chequeo de paridad es que son buenos a la hora del
proceso de decodificacion (aunque no Optimos) debido a la propagacion de la
probabilidad que se describe a continuacion.

5.2.5.1 Decodificacion a través de propagacion de probabilidad

El algoritmo de propagacion de probabilidad fue concebido originalmente por Robert
Gallager en la década de 1960 y mas tarde reinventado por David Mackay. Puede
considerarse como una instancia del algoritmo SP para la inferencia en el FG, y como una
instancia de la propagacion de presuncion de premisas en redes probabilisticas.

El algoritmo utilizado en el caso de analisis utiliza una unica matriz de chequeo de
paridad para el cddigo, cuyas columnas corresponden a los bits de la palabra cddigo, y
cuyas filas corresponden a los controles de paridad, y la razén de verosimilitud para los
bits deriva de los datos. Su objetivo es encontrar la probabilidad de cada bit de la palabra
cédigo transmitida, aunque los resultados del algoritmo, en general, seran soélo
aproximados.

Para comenzar, la informacion sobre cada bit de la palabra codigo derivado de los
datos recibidos de forma independiente de cada bit, se expresa a través de su razon de
verosimilitud, la probabilidad de que el bit es 1 dividido por la probabilidad de que el bit
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es 0. Esta razén de verosimilitud es igual a la razon de verosimilitud para cada bit, ya
que tanto 0 como 1 se asumen igualmente probables a priori. Una vez avance el
algoritmo, estas relaciones de probabilidad seran modificadas para tener en cuenta la
informacion procedente de otros bits, siempre y cuando se cumpla con los requisitos
relacionados en los que se satisfaga el chequeo de paridad. Para evitar el dos computo de
la informacidn, para cada bit, el algoritmo mantiene una razon de verosimilitud para cada
control de paridad que afecte en esa parte, proporcionando una probabilidad de que ese
bit sea 0 frente a 1 basdndose Unicamente en la informacion derivada de otros chequeos
de paridad, a lo largo de los datos recibidos para el bit.

Para cada control de paridad, el algoritmo mantiene razones de verosimilitud
independientes para cada bit que participa en el chequeo de paridad. Estas razones dan la
probabilidad de que el chequeo de paridad se haya realizado correctamente si el bit en
cuestion es 1 dividido por la probabilidad de que el chequeo se realice correctamente si el
bit es 0, teniendo en cuenta que las probabilidades de otros bits que participan en el
chequeo de paridad sea 1, como se deriva de las relaciones de probabilidad para esos bits
con respecto a ese chequeo.

El algoritmo alterna entre recalcular la razén de verosimilitud para cada chequeo, que
seran almacenadas como un campo en las entradas de la matriz de chequeo de paridad,
con recalcular los ratios de verosimilitud para cada bit, que se almacenan como un campo
en las entradas de la matriz reducida de la matriz de chequeo de paridad.

El proceso de recalcular la razon de verosimilitud para cada chequeo con respecto a
algunos bits puede parecer un poco lento, ya que requiere todas las combinaciones
posibles de valores de otros bits que participan en el chequeo que se estd analizando.
Afortunadamente, se ha encontrado un atajo, calculando a través:

t 1_[[1+p 1+ip] 1_[ 1+p;)—1
i i ( i)
Siendo:

e EIl productorio se realiza sobre todas la razones de probabilidad p; de todos
los bits que participan en el chequeo.

e El factor i en este producto es igual a la probabilidad del bit i sea 0 menos la
probabilidad de que sea 1.

Los términos de este producto corresponden a las combinaciones posibles de los
valores para los otros bits, con lo que t sera la probabilidad de que el chequeo se satisfaga

si el bit en cuestion es 0 menos la probabilidad de si el bit es 1. La razén de verosimilitud

. ., 1-t
del chequeo con respecto al bit en cuestion puede ser calculada como ﬁ

Para un chequeo en particular, el productorio anterior difiere para los diferentes bits
con respecto al cual queremos calcular el cociente de probabilidad solamente en que para
cada bit el factor correspondiente a ese bit se suprime.

Para calcular la razon de verosimilitud para un bit con respecto a un chequeo, se

necesita multiplicar conjuntamente la razén de verosimilitud para ese bit procedente de
los datos recibidos, y los valores actuales de los cocientes de probabilidad para todos los
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chequeos en los que ese bit participa. Para ahorrar tiempo, estos productos se calculan
mediante la combinacién de productos hacia delante y hacia atras, similar al método
utilizado para la razon de verosimilitud.

Mediante la inclusién de los cocientes de probabilidad de todos los chequeos, un
calculo similar da lugar a la razon de probabilidad actual del bit 1 frente al bit 0
basdndose en la informacion que se tiene hasta el momento. Esta relacion puede
considerarse un umbral que determine si la conjetura de decidir si ese bites 1 6 0 es la
correcta.

Se espera que el algoritmo converja a un estado donde las probabilidades de bit den
una decodificacion casi déptima. Esto no siempre ocurre, pero el algoritmo se comparta lo
suficientemente bien como para producir buenos resultados en tasas cercanas al limite
tedrico de Shannon.
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5.3 Definicion de un canal relé Gaussiano
degradado

Debido a la modularidad que se ha proporcionado en el apartado anterior para los
diferentes componentes que configuran un sistema completo que modela un canal
AWGN, se mantendrd la funcionalidad de:

e Moddulo 1: generador de la matriz de paridad

e Moddulo 2: creador de la matriz generadora y codificador modificado
e Moddulo 3: generador aleatorio de mensajes

e Modulo 4: transmisor

e Modulo 5: decodificador

Como se ha indicado en el Mdédulo 2, la codificacion en el caso de los codigos IRA
se realizara de tal forma que no sigue el mismo procedimiento que en los codigos LDPC,
ya que se puede aplicar la formula recursiva de generacién de bits de paridad vista en
4.6.1.

A continuacion se recordardn los elementos necesarios que participan en el
mecanismo de codificacion IRA:

e Informacion (uy, ..., uy)
e Palabra codigo (uy, ..., Uy, X4, ..., X,), donde x4, ..., x,- se calcula aplicando:

a
Xj = Xj—1 T Z V(j-1)«a+i
i=1

Unicamente, para poder implementar la estrategia DAF para un canal relé Gaussiano
degradado, como se ha visto en [5], es necesario establecer una serie de pasos basicos que
configuran dicha estrategia.

Antes de comenzar con el esquema iterativo de la estrategia DAF, se establece la
nomenclatura utilizada para el modelado de los mensajes que seran enviados desde la
fuente hasta el destino. Un mensaje se forma a partir de b bloques, w; €{1,2, ..., 2"}, de
k bits de informacion. Cada bloque es aleatoriamente particionado en 2™*1 bins, s;, de
tamafio 2"(R=R1) con (R; < R). Se puede observar una representacion grafica de esta
modelizacién del mensaje en la figura Fig. 31.
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Fig. 31. Estructura mensaje para la estrategia DAF

En el relé, se define: w; mensaje estimado de la fuente en la iteracion i, X;(8;+1)
palabra cddigo del bin estimado $;,, asociado a w;.

En el destino, se define: 3, bin estimado gracias a la cooperacion entre el relé y la
fuente. Atendiendo a Fig. 32, v;_; es el bin necesario para completar el mensaje w;_;
estimado procedente de la fuente.

Hay que tener en cuenta que la nomenclatura w; hace referencia tanto al mensaje de
la fuente en la etapa i, como al patrén de bits que lo conforman. Dicha nomenclatura
también es aplicable a s; y u;.

Debido a que no se procedio al uso de codigos LDPC de dos capas como se indicaba
en [5], sera necesario utilizar un nuevo mecanismo para la etapa de codificacion de la
fuente y del relé. Para ello, para poder codificar los bins s; sera necesario crear la matriz
de paridad H, asociada a la tasa R; y en el caso del mensaje w;, se creard la matriz H
asociada a la tasa R, sin necesidad de particionar la matriz de paridad H creada
previamente para la codificacion de los blogues w;.

Considérese X(w;|s;), palabra codigo enviada desde la fuente al relé, que esta
constituida por la suma de la palabra codigo X (w;) asociada al mensaje w; y escalada por
factor vaP, y la palabra cédigo X, (s;) del bin s; aplicAndose en este caso un factor

V(A —a)P.

A lo largo de las diferentes etapas se mantendra:

e (Cy(.) nomenclatura asociada a la codificacion de un mensaje fuente
especificado por H

e (y;(.) nomenclatura asociada a la codificacion de un bin especificado por
H,

e C;'(.) nomenclatura asociada a la decodificacion de las palabras codigo
recibidas asociadas H aplicando el algoritmo SP.

-1 . e -, T

e (g, () nomenclatura asociada a la decodificacion de las palabras codigo

recibidas asociadas H, aplicando el algoritmo SP.

5.3.1 Etapa en la fuente: iteracion i

La fuente en la iteracion i tiene que construir la palabra codigo X (w;|s;) que estard
constituida por el bin s; perteneciente al mensaje w;_, y el mensaje fuente w;:
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X(wils) = VaP « X(w;) + (1 — a)P = X, (s))

Siendo:

e X(w;) = Cy(w;), palabra codigo de w; especificada por la matriz de paridad

H.
e X;(s;) = Cy,(s;), palabra codigo del bin s; especificada por la matriz de
paridad H;.

Cuando el proceso de simulacion se encuentre en la primera iteracién en la etapa de
creacion del mensaje X(w;|s;), s; sera cero debido a que no se dispone de informacion
sobre el mensaje w;_,. Seré& necesario alcanzar la segunda iteracion del proceso para que
dicho bin obtenga su valor del mensaje fuente anterior.

5.3.2 Etapa de transmision Fuente-Relé y Fuente-Destino:
iteracion i
La fuente, en la iteracion i, envia tanto al relé como al destino la palabra codigo

X(wi|s;) donde se le afiade ruido aditivo Gaussiano Z;~N(0,N;). La expresion
matematica final para la simulacion de esta etapa quedaria de la siguiente manera:

Vi=X+27; =\/aP*)?(Wi)+\/(1—C¥)P*X1(5i)+z1

5.3.3 Etapa relé: iteracion i

Una vez que se recibe Y; en el nodo relé, éste tiene dos misiones: decodificar w; a
partir de Y; y del bin s; almacenado, en el nodo relé, en la iteracion i — 1 y en segundo
lugar, crear el bin s;,., a partir del mensaje w; que se ha decodificado en la iteracion i.

Para llevar a cabo la mision de decodificar w;, en el relé, sera necesario eliminar la
aportacion de s; del mensaje Y; enviado por la fuente, ya que es conocida por el relé. Para
ello, el nodo relé debera haber almacenado previamente el bin asociado al mensaje w;_;.

En el caso de que el proceso se encuentre en la primera iteracion, el valor de dicho bin
sera 0. Por consiguiente, la expresion necesaria para la simulacién de dicha etapa es:

w; = Cﬁl(yl -(1-a)P *)?1(§i))

En segundo lugar, debido a que ya se ha obtenido w;, el relé puede calcular el bin
8,41 asociado a dicho mensaje, que a su vez sera transmitido en la siguiente iteracion.

)?1 (§i+1) = CH1 (Si+1)

En resumen, la decodificacion de X(w;) sera exitosa si y solo si se cumple la
siguiente restriccion sobre la tasa R:
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aP

1
R < -1 1
< =log( +N1

2

Cabe destacar que para la utilizacion de cddigos binarios Unicamente se podra
trabajar con tasas menores que al segundo miembro de la ecuacion anterior. Mientras que
si partiéramos de la utilizacion de codigos Gaussianos, la tasa de cddigo alcanzable sera
la igualdad.

5.3.4 Etapa de transmision Relé-Destino: iteracion i

En la iteracion i, el relé se encarga de enviar al destino el bin codificado X, (5;) con
una potencia /8P a través de un canal AWGN con Z,~N (0, N,).

Y, =B « X, (8) + Z,

5.3.5 Etapa destino: iteracién i

El destino en el instante i recibe informacion tanto de la fuente Y; como del relé Y.
Al igual que el relé, tendrd dos tareas que llevar a cabo. La primera de ellas sera
decodificar $; a partir de la informacion disponible hasta ese momento. En segundo lugar,
debido a que el destino almacena previamente Y; podréa reconstruir el mensaje w;_; ya
que ademas dispone de la informacion de §;.

Para que el proceso de reconstruccion de cada blogue del mensaje fuente, se presenta
un esquema en Fig. 32 que muestra las dos secciones diferencias del mensaje que se van a
ir calculando en las distintas iteraciones.

i Wi-1

| Vi-1 } Si

Fig. 32. Estructura de un bloque del mensaje para un canal relé degradado

Para la obtencion de §; sera necesario decodificar la informacion presente en el
destino como se menciona anteriormente, por lo que la expresion que refleja esta
operativa sera:

Y; = VaP « Xwy) + (1 — )P * X, (s) + Zy + [BP * X, (8) + Z,

5, =Cit(V)
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En el caso de encontrarse el proceso en la primera iteracion, el destino seria incapaz
de obtener el bin v;_; del bloque w; ya que no se dispone de informacion en dicha
iteracion sobre Y;_;. Por consiguiente, el destino se verad forzado a almacenar la
informacion Y; para la siguiente iteracion. Debido a que se conoce la influencia de 3, en
Y;, se ha optado que en vez de almacenar Y; se construya Y; .

v/ =Y, — (VA= a)P +BP) * Cy, B)

Gracias a almacenar Y; en el destino, se podra reconstruir el bloque completo w; en
la iteracion i + 1 ya que se dispone de v;_, Y S,.

vy = Gt (Y (8,), 5D

Para el proceso de decodificacién v;_;, el algoritmo SP utilizado para el paso de
mensajes se verd amafiado debido a que se conoce parte de la informacion contenida en la
matriz de paridad H, debido a la particién en H,. De este modo, los primeros k bits de la
palabra cddigo de cada blogue verd modificada su razén de verosimilitud en un factor
dependiente de si se estima +1 o -1. Por consiguiente, se mejora la eficiencia del proceso
de decodificacion por paso de mensaje.

Por ultimo, al igual que en la etapa relé, sera necesario cumplir con una restriccion de
la tasa R, para que el proceso de decodificacion sea satisfactorio.

(\/P_l +(1 - a)P)z)

aP + N; + N,

1
R, < Elog 1+

5.3.6 Etapa final

Para llegar a reconstruir el mensaje completo enviado por la fuente en el destino, sera
necesario repetir las etapas anteriores un nimero de iteraciones b + 1, siendo b el niamero
de bloques del que se compone un mensaje.
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Capitulo 6

Resultados

6.1 Establecimiento de parametros de
simulacion

Para poder desplegar el conjunto de moédulos para la simulacion de un canal relé
degradado con una estrategia DAF es necesario fijar una serie de parametros definidos en
gran detalle a lo largo del capitulo 5. A continuacion, se mostrard una tabla resumen de
todos ellos junto con el valor que se ha establecido para su prueba.

Bits de informacion 5000 y 30000
Tasa de codigo 0.5,0.75y0.25
Modulacion BPSK
Ep (dB) [0, 0.03, 0.1, 0.13, 0.15, 0.18, 0.2, 0.23, 0.25, 0.28,
No 0.3, 0.33,0.35, 0.38, 0.4, 0.43, 0.45, 0.48, 0.5,

0.53, 0.55, 0.58, 0.6, 0.63, 0.65, 0.68, 0.7, 0.73,
0.75, 0.78, 0.8, 0.83, 0.85, 0.88, 0.9, 0.93, 0.95,
0.98, 0.99, 1, 1.03, 1.05, 1.06, 1.08, 1.09, 1.1,
1.13,1.15,1.18, 1.2, 1.23, 1.25, 1.28, 1.3, 1.33,
1.35,1.38, 1.4]

Matriz paridad Sparse

Tabla 2. Parametros definidos para simulacion canal AWGN simple con cédigos LDPC
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PARAMETRO VALOR

Bits de informacion 5000 y 30000
Tasa de codigo 0.5,0.75y0.25
Modulacion BPSK
Ep (dB) [0, 0.03, 0.1, 0.13, 0.15, 0.18, 0.2, 0.23, 0.25, 0.28,
No 0.3, 0.33,0.35, 0.38, 0.4, 0.43, 0.45, 0.48, 0.5,

0.53, 0.55, 0.58, 0.6, 0.63, 0.65, 0.68, 0.7, 0.73,
0.75, 0.78, 0.8, 0.83, 0.85, 0.88, 0.9, 0.93, 0.95,
0.98,0.99, 1, 1.03, 1.05, 1.06, 1.08, 1.09, 1.1,
1.13,1.15,1.18,1.2, 1.23, 1.25, 1.28, 1.3, 1.33,

1.35, 1.38, 1.4]
@|R=0.5y R=0.25 3
alg-o.75 28
i asociado a ¥; if; 3|r=05Y 9r=025
Z if; lncors A(x), distri.bu.cién de_grados aleatoria fijando
' restricciones vistas en 4.6.3.

i

Tabla 3. Pardmetros definidos para simulacion canal AWGN simple con codigos IRA

Bits de informacion 5000 y 30000
Tasa de cddigo 0.5
Modulacién BPSK
Potencia (dB) [0,0.2,0.4,0.6,08,1,1.2,14,16,1.8,2,2.1,
2.2,24,26,28,3,3.2,34,3.6,3.8,4,4.2,4.4,
4.6, 4.8, 5]
Caso ag—o5(H) Y ar=025(H1) 3
i asociado a }; if; 3|r=05 Y Ir=025
a 0.868
B 0.5
N, 1.1713
N, 1.5457
Tabla 4. Pardmetros definidos para simulacién canal relé degradado con estrategia DAF y
codigos IRA
Bits de informacion 5000
Tasa de codigo 0.68
Modulacion BPSK
Potencia (dB) [0,04,1,16,2,26,3,35,4,45,5,55,6,6.5,7,
7.5,8,85,9,9.5, 10, 10.5, 11]
Caso Ageg(H) Y Ag33(Hq) 16 y 5 respectivamente
z if; A(x), diStl’ibL.JCiCj)n de grados aleatoria fijando
- restricciones vistas en 4.6.3.
a 0.868
B 0.5
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Ny

1.1713

N,

1.5457

Tabla 5. Pardmetros definidos para simulacion canal relé degradado con estrategia DAF y

cddigos IRA
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6.2 Resultados caso 1 canal AWGN

Para llevar a cabo la simulacion del caso 1, se parte de la eleccién de codigos LDPC
e IRA con una configuracion de 5000 bits de informacion, una tasa de cddigo 0.5 y una

E”/N0 con los valores asignados tanto en la Tabla 2 como en la Tabla 3.

, BER vs Eb/No
10 r 5
Cadigo LDPC regular |+
Cédigo IRA i
10" - — S—
107
o
L
m
10°
10" \
10°" ' ' ' '
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4
Eb/No

Fig. 33. Comparacion curvas l’f,—z vs BER para un canal AWGN con c6digos LDPC e IRA,
k=5000, R=0.5

Como se puede comprobar para una tasa de codigo de 0.5, a partir de un cierto valor
de E”/NO, el rendimiento ofrecido por un cddigo IRA con generacion aleatoria del patron

IT es significativamente mejor que para un codigo regular LDPC con seleccion de grados
también aleatoria.
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6.3 Resultados caso 2 canal AWGN

Para la simulacién del caso 2, partimos de codigos LDPC e IRA con 30000 bits de
informacion, una tasa de codigo 0.5 y una Eb/N0 con los valores asignados tanto en tabla

Tabla 2 como en la tabla Tabla 3.

, BER vs Eb/No
10 r T
Cadigo LDPC regular |+
Cédigo IRA i
T e e
_2) \
10
o \\
i ‘
m \
16° \
‘u\‘
J \
10
10°¢ : ; : :
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4
Eb/No

Fig. 34. Comparacion curvas l’f,—'; vs BER para un canal AWGN con c6digos LDPC e IRA,
k=30000, R=0.5

Se observa que la curva asociada al codigo LDPC regular presenta una caida que no
se muestra en el rango de “?/ N, representado ya que Unicamente se pretendia ofrecer una

comparacion de rendimiento entre los dos codigos representados.

En la Fig. 31 se aprecia que para un valor de Eb/N0 entorno a 0.85 dB, los cddigos

IRA presentan unos valores de BER mejores a los obtenidos en los codigos LDPC.
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6.4 Resultados caso 3 canal AWGN

Para la simulacion del caso 4, partimos de codigos LDPC e IRA con 5000 bits de
informacion, una tasa de codigo 0.25 y una Eb/N0 con los valores asignados tanto en la

tabla Tabla 2 como en la tabla Tabla 3.

. BER s Eb/No
10 : :
Cédigo LDPC regular [T
Cédigo IRA
10)}
% —
L
[a0]
10°
10°" - . - L :
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 vy 2 1.4
Eb/No

Fig. 35. Comparacion curvas f,—f) vs BER para un canal AWGN con c6digos LDPC e IRA,
k=5000, R=0.25

Al igual que en el apartado 6.3, se observa que la curva asociada al codigo LDPC
regular presenta una caida que no se muestra en el rango de Eb/NO representado ya que

Unicamente se pretendia ofrecer una comparacion de rendimiento entre los dos cdédigos
representados.

Una consecuencia inmediata al disminuir la tasa del codigo y que se puede observar
en la Fig. 32, es que el punto de cruce entre las dos curvas se ve desplazado hasta el valor

Ep
de /No de 1.3dB.
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6.5 Resultados caso 4 canal AWGN

Para la simulacion del caso 3, partimos de codigos LDPC e IRA con 5000 bits de
informacion, una tasa de codigo 0.75 y una Eb/N0 con los valores asignados tanto en la
tabla Tabla 2 como en la tabla Tabla 3.

Atendiendo a la ecuacion de la tasa para un codigo IRA sistematico R =
a/a TA si intentamos fijar Y;; if; a un valor constante como es el caso de las tasas de
l l

0.5y 0.25, el nimero de aristas salientes de los nodos de informacion, para R = 0.75, no
son coincidentes con el nimero de aristas entrantes en los nodos de chequeo. Por

consiguiente, en este caso sera necesario establecer una variacion de grados entre los
nodos de informacion para poder llegar a cumplir R = 0.75.

BER vs Eb/No
10
10t = -
10°
1
i 10° \
m |
|
|
10" \,
\\
Cédigo Regular LDPC \
10° Cédigo IRA
10°" - - - -
0 0.5 1 1.5 2 25 3
Eb/No

Fig. 36. Comparacion curvas f,—z vs BER para un canal AWGN con c6digos LDPC e IRA,
k=5000, R=0.75

En la Fig. 33, se observa que si se codifica con una tasa de 0.75, ambos codigos
tienen una tendencia hacia valores de BER pequefios de forma mas lenta que en casos
anteriores.
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Este seria el unico caso que los cddigos LDPC presentarian un mejor rendimiento
- E
que los cddigos IRA para el rango de valores b/NO representados.
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6.6 Resultados caso 1 canal relé degradado

Para la simulacion del caso 1, partimos de cddigos IRA con 5000 bits de
informacidn, una tasa de codigo 0.5 y el resto de valores asignados en la tabla Tabla 4.

Canal relé degradado gaussiano Tasas R=0.68 y R1=0.33

10 :
Codigo IRA [T
10"
[0
L
m \
\\
107
10°" : s L L s :
0 2 4 6 8 10 12

Potencia

Fig. 37. Curva Potencia vs BER para un canal relé Gaussiano degradado con cddigos IRA,
k=5000, R=0.5y R;=0.25

Para estabilizar estadisticamente los resultados obtenidos en esta gréfica, se ha
establecido para los diferentes niveles de potencia que el minimo nimero de mensajes
erroneos obtenidos al finalizar todas las etapas de la estrategia DAF sea al menos un 20%
del nimero total de mensajes enviados desde la fuente al destino.

Ademas, se cumpliran las restricciones de tasa de cédigo en R*, R~ y R, que se han
establecido a lo largo del capitulo anterior para parametros de la tabla Tabla 4.

1 aP
Rt ==log (1 + N_> = 0.849615696070390

2 1
R =11 (1 R ) — 0.457592792707255
—2% U TN N, T
2
(,/P1 +J(1- a)P)

= 0.442323636012968

1
R, <=log| 1+
1=798 aP + Ny + N,
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Por consiguiente, habiendo escogido las tasas de codificacion de en la fuente y en el
relé se puede concluir que:

Siendo:

R=05<R*
R, = 0.25 < 0.4423
Rt*<R;+R =0.75

R la tasa de codigo para la obtencion de la palabra codigo de la fuente.

R; la tasa de codigo para la obtencion de la palabra codigo del relé.

R* =1(X;Y,|X,), seria la tasa alcanzable para el caso de un cddigo
Gaussiano en el enlace entre fuente-relé

R~ =I1(X;Y|X,), seria la tasa alcanzable para el caso general de un codigo
Gaussiano entre la fuente y el destino

R, = 1(Xy;Y), seria la tasa de cdodigo alcanzable en el enlace entre el relé y el
destino.

En conclusién, se ha utilizado una tasa de codificacion entre la fuente y el relé por
debajo de la especificada por los parametros de configuracién, al igual que se cumplen las
restricciones de la tasa de codificacidn asociada al enlace relé-destino.
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6.7 Resultados caso 2 canal relé degradado

Para la simulacion del caso 2, partimos de cddigos IRA con 30000 bits de
informacidn, una tasa de codigo 0.5 y el resto de valores asignados en Tabla 4.

BER vs. Potencia - Canal relé degradado Gaussiano - R=0.5 y R1=0.25

10° .
Cédigo IRA |1
10" A\
e
L
o \
\\
10°
10°¢ i i i i i i
0 0.5 1 ™ 2 v 3

Eb/No

Fig. 38. Curva Potencia vs BER para un canal relé Gaussiano degradado con cddigos IRA,
k=30000, R=0.5y R;=0.25

Atendiendo a los resultados mostrados en la figura Fig. 35 y comparandolos con la curva
del codigo IRA para un canal simple Gaussiano de la figura Fig. 31, se puede concluir
que la implementacion de un canal relé Gaussiano presenta mejores prestaciones debido a
que los valores de BER obtenidos para una potencia de ruido y sefial dada son menores.
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6.8 Resultados caso 3 canal relé degradado

Para la simulacion del caso 3, partimos de coédigos IRA con 5000 bits de
informacion, una tasa de codigo 0.68 y el resto de valores asignados en la tabla Tabla 5.

BER vs. Potencia - Canal relé degradado Gaussiano - R=0.68 y R1=0.33

10° :
Codigo IRA |1
10" \
o
L
m \
\\
10-2
10°t : : : : s ‘
0 2 4 6 8 10 12

Eb/No

Fig. 39. Curva Potencia vs BER para un canal relé Gaussiano degradado con cddigos IRA,
k=5000, R=0.68 y R;=0.33

Debido a que se permiten tasas R* < 0.8496 en el sistema, se considera el caso de
estudio con una tasa superior a 0.5 y menor que 0.8496.

Debido a que no se podia fijar un valor };; if; constante para la tasa elegida, ha sido
necesario crear una distribucion de grados A(x) para la codificacion IRA. Los criterios de
implementacion para esta distribucion se mencionan en el apartado 4.6.3.

Se puede apreciar que debido al aumento de la tasa del codigo y en consecuencia, a
la disminucion de la redundancia, los valores de potencia para conseguir un valor de BER
pequefia se veran incrementados manteniendo la misma potencia de ruido que para los
apartados anteriores.
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Capitulo 7

Conclusiones

El objetivo de crear una simulacion basada en una implementacion practica de la
estrategia de “binning” para el canal relé¢ Gaussiano desde la perspectiva de aplicacion de
cddigos lineales se ha conseguido gracias a introducir bits adicionales de paridad
generados en el relé para facilitar la comunicacién global entre la fuente y el destino.
Aunque se partié del caso de utilizar codigos lineales LDPC bicapa para el proceso de
codificacion, se optd mejor por codigos IRA que permiten una particion de la matriz de
paridad general, pudiendo asi aproximarse la capacidad del canal Gaussiano a dos
diferentes SNRs y a dos diferentes tasas.

Ademas, atendiendo a los resultados de rendimiento del capitulo 6, se puede observar
que hay un beneficio significativo a partir de un cierto valor de SNR y configuracion de
los codigos IRA frente a los tradicionalmente utilizados cddigos LDPC. En segundo
lugar, los resultados muestran que haciendo una distribucién pesos en las columnas de H,
el acumulador de los codigos IRA no solo proporciona una ventaja en la complejidad de
codificacion frente a los codigos LDPC regulares, sino que introduce una ventaja en la
decodificacion también.

Para una posible implementacion del canal relé Gaussiano ha sido necesario la
aplicacion del concepto de canal degradado ya que tedricamente no existia un desarrollo
que proporcionase la region de capacidad con la que se podria trabajar. Esto se debe a que
en el caso de no ser un canal degradado el limite superior e inferior no serian
coincidentes. Por consiguiente, si el canal relé no es degradado la cooperacion no podria
llevarse a cabo entre los diferentes nodos que componen el canal.
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Se ha podido comprobar a lo largo de la implementacion del canal de estudio, que la
estrategia DAF seguida no posee gran complejidad frente a la otra técnica propuesta en
[4]. A pesar de que la estrategia DAF requiera de un proceso de decodificacion y reenvio,
no ha provocado una ralentizacién en la implementacion final, observando que los
resultados se comportan de forma esperada.

Se ha observado que gracias a la modularidad que se ha proporcionado a través de la
codificacion C++ de los diferentes elementos dentro del canal que se ha simulado, ha
permitido introducir variaciones para los diferentes casos de estudio de forma sencilla. Lo
cual permite de una forma casi inmediata la trasformacion o mejora en alguno de los
modulos.

Como cabia de esperar en los resultados observados en los casos para un canal
simple AWGN a medida que se aumenta el nimero de bits de informacion, en la curva de
BER vs. Eb/No se aprecia una mayor continuidad frente a los saltos entre valores en el
caso que se disminuya ese numero de bits. Otro hecho, apreciable es que aumentando la
tasa de codigo las curvas obtenidas presentan mejores resultados, pero si esa tasa es
demasiado grande la complejidad de operacion aumenta. Por lo que se ha optado para la
simulacion de un canal relé Gaussiano degradado por una tasa de cddigo intermedia.

Tras el disefio e implementacion del canal relé Gaussiano degradado se observa que
los resultados de BER obtenidos en los casos 1y 2, responden de manera favorable tras el
aumento de potencia P y en consecuencia, de P;. Comparandolo con la simulacion de un
canal simple AWGN, frente a distribuciones de ruido superiores el canal relé presenta
unos resultados mejores. Aunque se procediera a una optimizacion de los cédigos IRA
empleados en la codificacion, posiblemente estos resultados mejorasen notablemente.
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Capitulo 8

L_ineas futuras

Si se hubiera querido seguir por completo la teoria expuesta en el articulo [5],
hubiera sido necesario disefiar cédigos LDPC reducidos de dos capas para la estrategia
DAF en un canal relé Gaussiano. Por consiguiente, se propone la implementacion de la
estructura de codigos LDPC mostrada en Fig. 40 donde el subgrafo representa un codigo
LDPC para canal fuente-relé. El grafo global representa un cédigo LDPC para el destino.
Se llamara a la estructura del c6digo como cddigo LDPC expurgado de dos capas, ya que
la grafica en general representa un subcddigo expurgado de un codigo de una capa mas
baja. Hay que tener en cuenta que la realizacion préctica de un codigo de dos capas se
caracteriza por dos rangos de capacidades en SNR, yen SNR_.
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Fig. 40. Representacion de un codigo expurgado de dos capas. [4]

Otra posible implementacion para mejorar el comportamiento de la creacién de
mensajes pseudo-aleatorios seria la utilizacion de librerias especializadas, en vez de
utilizar las librerias estandar que proporciona C. Para ello, se propone el uso de la
libreria IT++ para Windows ya que dispone un mddulo de generacion de ndmeros
aleatorios.

Hasta ahora, el trabajo que se ha llevado a cabo para el desarrollo de la simulacion es
para un canal de un solo relé, y aunque se pueda llegar a aplicar cddigos LDPC de dos
capas para acercarse a la mejor tasa DAF en una configuracion clasica, se puede llegar a
plantear un contexto mas general. Si se llegase a disefiar cddigos de multiples capas
podria llegarse a implementar una red con mdltiples relés. Una posible propuesta para
generalizar la tasa DAF a redes con multiples relés es imponer una ordenacion lineal de
los relés intermedios, y dejar que cada relé decodifique completamente el mensaje de
origen con la ayuda de relés anteriores a él en dicha ordenacion. De esta manera, el relé
participara en la transmision del mensaje de origen a los siguientes relés y al destino Fig.
41. Si se quiere obtener mas informacion sobre esta linea futura se puede consultar [48] y
[19].
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Fig. 41 Red de dos relés en el que el segundo facilita la transmision de los bits de paridad desde
el primer relé hasta el destino [4]

Por altimo, una linea futura que es l6gicamente planteable seria la utilizacion de un
canal que no fuese degradado para el caso de un canal relé Gaussiano, pero todavia no se
conoce tedricamente su region de capacidad, es decir, el limite superior y el limite
inferior no son coincidentes. EI mismo problema se plantea para el caso de que exista
mas de un relé. En [113] presenta un resultado para una capacidad asintética en una red
general relé Gaussiana con relés maltiples. El término asintética significa que el limite
superior e inferior se encuentra asintéticamente cuando el nimero de relés tiende a
infinito.
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Capitulo 9

Presupuesto

9.1 Introduccidén

A lo largo de este capitulo se va a llevar a cabo una estimacion del tiempo necesario
para la ejecucion y elaboracion del proyecto, siendo también incluido los costes asociados
a su desarrollo.

9.2 Descripcion del entorno de trabajo

El equipo que seria necesario para la consecucién del proyecto de ingenieria en los
plazos establecidos constaria de los siguientes miembros:
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e Define
requisitos
teniendo en
cuenta las
necesidades
del cliente

eAnalisis

coherente del
sistema final
para cumplir
con requisitos
eDiseno del
sistema a partir
de dichos
requisitos.

eFigura
necesaria para
la gestiony
control del
proyecto

eDirige los
recursos de los
que dispone
para alcanzar
las diferentes
etapas del
proyecto

eAutoridad para
mandar y tomar
decisiones

~

JEFE DE PROYECTO
ANALISTA / DISENADOR

o
@)
(]
<
=
<
o
O
@)
x
o

eResponsable
del desarrollo
software
mediante el
disefio
elaborado en
etapas
anteriores

ePruebas basicas
dela
funcionalidad
completa del
sistema
desarrollado

Tabla 6. Representacion de los diferentes roles asociada su responsabilidad

0.3 Estimacion de recursos

DESARROLLADOR PRUEBAS

eResponsable de
desarrollar un
entorno de
pruebas
unitarias
coherentes

eAsegurar el
funcionamiento
final del
sistema
completo
eFormar a los
usuarios finales
del manejo del
sistema

Para proceder con la estimacidén de recursos es necesario tener en cuenta el coste
acarreado por la contratacion de personal cualificado empleado en el proyecto como
también el coste material empleado durante la consecucion del mismo.

9.3.1 Coste de personal cualificado

Debido a que el proyecto a desarrollar precisa de perfiles técnicos es necesario
recurrir a personal cualificado. Dentro del proyecto, cada integrante debera adoptar un rol
dependiendo del trabajo que vaya a realizar y del perfil del que disponga. En la tabla
Tabla 7 se muestra una estimacion del coste de cada miembro del equipo dependiente de
su rol, teniendo en cuenta que los costes son importes brutos.

ROL COSTE/HORA (€) N° HORAS COSTE (€)
Jefe proyecto 100 70 7000
Analista/Disefiador 60 50 3000
Programador 35 150 5250
Desarrollador 40 60 2400
pruebas
COSTE TOTAL DEL PERSONAL 17650

Tabla 7. Coste final del equipo
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9.3.2 Coste Material

Para el desarrollo del proyecto se precisa tanto software, hardware como otro tipo de
materiales. Como en el apartado anterior, se muestra en la tabla Tabla 8 el coste de cada
elemento empleado en el disefio, desarrollo y pruebas del sistema completo. Al igual que
en el caso anterior, los costes no incluyen L.V.A.

| RECURSO MATERIAL CANTIDAD - COSTE TOTAL (€)
Ordenador portatil 4 2000
Switch 16 puertos 1 68,63
(100Mbps)
Cables de red RJ15 16 28.16
(1.6m)
Office Professional 2012 2 1438
(2 Pcs)
Microsoft Project 1 1067
Professional
Eclipse software 3 0
Microsoft Windows 7 4 1263
Professional
Conexion ADSL 4 meses 200

COSTE TOTAL DE MATERIALES 6064.29

Tabla 8. Coste final de los recursos materiales

9.3.3 Gastos indirectos

En la tabla Tabla 9 se mostraran los gastos indirectos que han aumentado el coste
final del desarrollo del proyecto. Como en apartados anteriores, los costes no incluiran
LLV.A.

Limpieza instalaciones INCLUIDO EN COSTES INDIRECTOS
Alquiler de instalaciones INCLUIDO EN COSTES INDIRECTOS
Electricidad INCLUIDO EN COSTES INDIRECTOS
Agua INCLUIDO EN COSTES INDIRECTOS
Gastos seguridad INCLUIDO EN COSTES INDIRECTOS
Gastos mantenimiento INCLUIDO EN COSTES INDIRECTOS
COSTES INDIRECTOS (18%) 23714.29 * (0.18) = 4268.5722

Tabla 9. Costes indirectos

9.3.4 Resumen de gastos

El presupuesto que se entregard al cliente se configura con los costes del personal,
los costes materiales y los costes indirectos, siendo importante la suma de un porcentaje
del margen de imprevistos, los beneficios a obtener y el 1.V.A.
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DESCRIPCION COSTE (€)

Costes del personal 17650
Costes materiales 6064.29
Costes indirectos 42685.722
COSTES TOTALES DEL PROYECTO 27982.8622

Tabla 10. Costes totales del proyecto

El margen para los imprevistos que se aplicard al proyecto sera del 11%. Por
consiguiente, habrd 27982.8622 * (0.11) = 3078.1148 € de margen para imprevistos.

El beneficio que se espera obtener para el proyecto es de un 30% del coste total mas
el margen para imprevistos. Por lo tanto, el beneficio obtenido sera de 9318,2931 €.

La suma del coste total del proyecto, el margen para imprevistos y el beneficio hacen
una suma total de 40379.2701 €, aplicando un 21% de IVA, el coste final del proyecto
seria de 48858.916 €.

Leganeés a 29 de Octubre de 2012

El ingeniero proyectista

Fdo. Tamara Benito Matias
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Glosario

AAF
AEP
AWGN
BIAWGN
BEC
VER
BSC
CAF
DB

DE
DAF
DMS
ETSI
EXIT
FDP

FG

GA

GF
HARQ
|EEE
IRA
IR-HARQ
ISI
LDPC
LLR
LT
MAC
MAP
MPF
OFDMA
RA
SNR
sp

Amplified-And-Fordward

Asymptotic Equipartition Property
Additive white Gaussian noise

Binary Input Adittive White Gaussian Noise
Binary Erasure Channel

Bit Error Rate

Binary symmetric channel
Compress-And-Forward

DeciBel

Density Evolution
Decode-and-Fordward

Discrete Memoryless Source

Escuela Técnica Superior de Ingenieria
Extrinsic Information Transfer

Funcion de Densidad de Probabilidad
Factor Graph

Gaussian Aproximation

Galois Field

Hybrid Automatic Repeat ReQuest
Institute of Electrical and Electronics Engineers
Irregular Repeat-Accumulate
Incremental Redundancy Hybrid ARQ
Intersymbol Interference

Low Density Parity Check
Log-Likelihood Ratio

Luby Transform

Multiple Access Channel

Maximum a posteriori probability
Marginal Product of Functions
Orthogonal Frequency-Division Multiple Access
Repeat-Accumulate

Signal-to-Noise Ratio

Sum-Product
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