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RESUMO

A codificagdo de canal consiste na inserc¢ao de bits redundantes na informacao a ser enviada, de modo
a proteger a informacao, possibilitando ao receptor recuperé-la sem a necessidade de retransmissao.
Esta técnica foi apresentada por Shannon em 1948 e desde entdo vem sendo amplamente estudada
e diversas estratégias de codificagcdo de canal tem sido apresentadas. Nas ultimas décadas, a técnica
denominada como correcdo antecipada de erros (Foward Error Correction, FEC) baseada em c6digos
de verificacdo de baixa densidade (Low Density Parity Check, LDPC) vem sendo amplamente utilizada
em diversas dreas, e tem se mostrado muito promissora em aplicacdes relacionadas a sistemas de
comunicagdes Opticas coerentes, devido a sua eficiéncia em transmissdes de longo alcance, bem como
em transmissdes com alta taxa de informagdo. Este trabalho tem como objetivo principal explorar a
teoria e as técnicas para a obtengdo de cddigos LDPC eficientes, aplicando uma técnica de codificagdo
a partir de sua matriz controle de paridade obtida por meio de um método conhecido como projeto
de bloco incompleto balanceado (Balanced Incomplete Block Design, BIBD) e uma decodificacdo
iterativa através de um algoritmo do tipo soft-decision chamado de algoritmo soma-produto (Sum-
Product Algorithm, SPA). Serdo realizadas simulagdes computacionais utilizando a linguagem de
programacdo Python a fim de verificar o desempenho dos c6digos LDPC em um canal de comunicagdo
optico, este canal foi modelado a partir de um canal gaussiano, em que utilizando certos critérios
pdde ser aproximado para um canal com ruido aditivo gaussiano e branco (Additive White Gaussian
Noise, AWGN). Os resultados mostram a possibilidade de utilizar um método de obten¢ao da matriz
verificadora de paridade diferente do tradicional proposto por Gallager, além de demonstrar a ligacao
direta entre o aumento do desempenho ao numero de iteracdes no algoritmo de decodificacdo SPA e
possibilitando mensurar o ganho de codificacdo em relagdo a SNR, que no melhor cendrio simulado
foi de 4.91 dB.

PALAVRAS-CHAVE: Codifica¢do de Canal. Cédigos LDPC. Canal AWGN. Comunicagdes Opticas

coerentes.



ABSTRACT

Channel encoding consists of the insertion of redundant bits in the information to be sent, in order to
protect the information, allowing the receiver to recover it without the need for retransmission. This
technique was introduced by Shannon in 1948 and since then it has been widely studied and several
channel coding strategies have been presented. In the last decades, the technique known as foward error
correction (FEC) based on low density verification codes (LDPC) has been widely used in several areas,
but has shown to be very promising in applications related to coherent optical communications systems,
due to their efficiency in long-range transmissions, as well as in transmissions with a high information
rate. This work has as main objective to explore the theory and techniques for obtaining efficient
LDPC codes, applying a coding technique from its parity control matrix obtained through a method
known as balanced incomplete block design (BIBD) and an iterative decoding using a soft-decision
algorithm called the sum-product algorithm (SPA). Computational simulations will be performed using
the Python programming language in order to verify the performance of LDPC codes in an optical
communication channel. This channel was modeled from a Gaussian channel, where using certain
criteria it could be approximated to a channel with additive noise gaussian and white (AWGN). The
results show the possibility of using a method of obtaining the parity check matrix different from the
traditional one proposed by Gallager, in addition to demonstrating the direct link between the increase
in performance and the number of iterations in the SPA decoding algorithm and allowing to measure

the coding gain in relation to SNR, which in the best simulated scenario was 4.91 dB.

KEYWORDS: Channel encoding. LDPC codes. AWGN channel. Coherent optical communications.
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1 INTRODUCAO

A necessidade de comunicagdo sempre foi inerente ao ser humano e diversos meios ja foram
utilizados para realizar comunicacdes a distancia, como por exemplo o telégrafo inventado no século
XIX. Entretanto, foi no século seguinte que os alicerces tedricos permitiram grandes avangos na
area, alicerces esses, fundamentados em dois grandes nomes: Harry Nyquist na década de 1920
e Claude E. Shannon na década de 1940. Nyquist explorou o comportamento das transmissoes
elétricas e os descreveu matematicamente, publicando um artigo notavel [NYQUIST 1924], que foi
complementado com outro artigo [NYQUIST 1928] e resultou no Teorema da Amostragem. Foi entdo
no ano de 1948 que Shannon publicou seu artigo que colaborou para grandes avangos tecnologicos
em telecomunicagdes “A Mathematical Theory of Communication”, em que demonstrou ser possivel
realizar a transmissdo de informagdo por um canal ruidoso, desde que uma técnica de codificacdo seja
implementada e a taxa de transmissdo seja inferior ou igual a capacidade do canal [SHANNON 19438].

Foi nesse mesmo estudo que Shannon definiu o0 modelo de um sistema de transmissao de informacao,

uma variagio deste modelo ¢ visto na[Figura ]

Figura 1 — Diagrama de blocos do sistema de comunicagdo digital béasico

Codificador Codificador
Fonte » de » de »  Modulador
fonte canal
b4
Canal
Decodificador Decodificador
Destino  [% de - de - Demodulador [«
fonte canal

fonte: [RYAN e LIN 2009]

e Fonte (Origem): € a fonte que gera a informacao. Essa informacdo pode ser analdgica como voz

por exemplo, e ser digitalizada, ou pode ser de origem digital como arquivos.

e Codificador/decodificador de fonte: usualmente considera-se que a informacao é gerada por
meio de bits e o codificador de fonte transforma uma informag¢do em uma sequéncia de bits
a fim de inserir uma representacao eficiente para fonte. A codifica¢do de fonte € comumente

conhecida como compressao de dados, e o decodificador de fonte realiza o processo inverso.

e Codificador/decodificador de canal: tem a funcdo de proteger a informagao que serd enviada,
evitando que a informacao seja corrompida por intermédio de ruido, interferéncia e/ou distor¢ao.
A codificacao de canal € feita por meio da insercao de bits de redundancia a informacao a fim de
prover imunidade as possiveis deficiéncias do canal. O decodificador de canal por sua vez, tem a

funcdo de recuperar a informagdo que foi transmitida.

e Modulador e demodulador: efetua a modificagdo do sinal de uma portadora de acordo com

o sinal modulante (que contém a informacdo), a escolha da modulacao utilizada depende do
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tipo de sistema empregado. A modulacdo altera parametros como amplitude, fase, polarizagao,
frequéncia, etc e essas alteracdes carregam a informacgdo que se quer transmitir. O demodulador

ird fazer o processo inverso.

e Canal: é o meio fisico pelo qual o sinal € transmitido, exemplos comuns de canais sdo: ar, cabo
coaxial, fibra 6ptica, etc. Canais de comunicagdes podem ser responsaveis pela insercao de
ruidos, interferéncia ou outros efeitos como atenuagdo que € a diminuic¢ao de poténcia do sinal.
Canais podem ser modelados probabilisticamente, um exemplo disso € o canal com ruido aditivo
gaussiano e branco (Additive White Gaussian Noise, AWGN) [RYAN e LIN 2009].

A partir de entdo, Shannon dava inicio a duas dreas novas de pesquisa, a teoria da informacao e a
teoria de codigos, foi entdo em 1950 que surgiram os cédigos Hamming, desenvolvido por Richard
Wesley Hamming sdo um tipo de cédigo corretor de erro, classificado como cédigo de bloco linear, pois
atuam sobre a defini¢do de uma palavra de tamanho fixo e a insercdo de um valor também fixo de bits
de paridade, o c6digo de Hamming proposto inicialmente era do tipo (7, 4), ou seja, continha 4 bits de
informacao e 3 bits de paridade, este cddigo detectava até dois bits errados e corrigia um [HAMMING
1950]. Dentre os c6digos de bloco lineares se destacam os codigos de verificacdo de baixa densidade
(Low Density Parity Check, LDPC), pois ao serem cuidadosamente projetados sob um canal AWGN
podem apresentar uma capacidade muito proximo ao limite de Shannon [SAE-YOUNG CHUNG et
al. 2001]]. Estes cédigos s@o caracterizados por uma matriz controle de paridade esparsa, ou seja,
com baixa densidade de elementos nao-nulos em comparacao com as dimensdes da matriz e foram
propostos pela primeira vez por Gallager [GALLAGER 1962]|. Entretanto devido a baixa capacidade
computacional da época em que o cédigo LDPC foi proposto, ele sé voltou a ser tema de pesquisa
nos anos 90, quando Mackay e Neal revisitaram o artigo de Gallager e propuseram uma nova maneira
de obter uma matriz de paridade esparsa [MACKAY e NEAL 1996]. Desde entdo devido ao seu alto
desempenho, codigos LDPC passaram a ser amplamente estudados e aplicados em diversos sistemas,
em particular em comunicagdes Opticas.

O estudo de codigo corretores de erros aplicados a comunicag¢des Opticas iniciou-se em 1988, a
partir de entdo diversos estudos sobre correcdo antecipada de erros (Foward Error Correction, FEC)
foram propostos [GROVER 1988, PUC et al. 1999, RAMANUJAM et al. 2000]. Atualmente, os
codigos FEC de terceira geracao utilizam decodificagdo baseados em soft-decision, isto €, avalia
a distribuic@o probabilistica dos possiveis valores dos bits e apresentam ganhos elevados quando
comparados aos codigos das geragdes anteriores [TYCHOPOULOS, KOUFOPAVLOU e TOMKOS
2006]]. Dentre esses codigos, o cddigo LDPC tem se destacado em sistemas de comunicacdes Opticas
que atuam com altas taxas de transmissdo, como por exemplo em sistemas de 100Gb/ s, e além. Do
mesmo modo, os codigos LDPC apresentam grande importancia no que se diz respeito a transmissao de
longo alcance [MIZUOCHI e MIYATA 2008, ARABACT et al. 2010, KAMIYA e SHIOIRI 2010,SONG
et al. 2012,|/CUSHON, LARSSON-EDEFORS e ANDREKSON 2017, VASIC e DJORDJEVIC 2002].

Neste trabalho iremos avaliar por meio de simulagdo implementadas no software Python, o
desempenho em termos da BER (Bit Error Rate) dos c6digos LDPC regulares em um canal AWGN
utilizando decodificagdo iterativa. Para verificar maneiras de se obter uma boa matriz controle de

paridade, testamos o método proposto por Gallager que foi o primeiro a propor os cédigos LDPC, e um
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método que baseia-se em design combinatério denominado projeto de bloco incompleto balanceado
(Balanced Incomplete Block Design, BIBD), que por meio de uma matriz de incidéncia entre pontos
e blocos, facilita a obten¢ao da matriz verificadora de paridade [GALLAGER 1962, MOREIRA e
1 2019]. A decodificacdo foi implementada utilizando o algoritmo Soma-Produto (Sum-Product
Algorithm, SPA), que € um método de decodificacdo iterativa baseado em soft-decision, onde avaliamos
a influéncia do nimero de iteragcdes utilizadas na decodificacdao [CARRASCO e JOHNSTON 2008]].
Também foi averiguado qual o impacto em termos da BER ao utilizarmos dois c6digos com tamanhos
de bloco distintos. Além de apresentar qual € o ganho de cédigo (Coding Gain, CG) para cada iteracao
aplicada ao decodificador [TYCHOPOULOS, KOUFOPAVLOU e TOMKOS 2006].

O presente trabalho encontra-se organizado conforme segue: no Capitulo 2] serd apresentado os
conceitos basicos de sistemas de comunicagdes Opticas, abrangendo os fundamentos da deteccao
coerente, receptores coerentes digitais, formatos de modulagdo bem como a utilizacao da FEC para
sistemas Opticos. No Capitulo [3|uma breve revisdo sobre teoria da informagdo e cédigos de blocos
lineares. No capitulo ] descreveremos a teoria dos cédigos LDPC, desde a construgio do cédigo
por meio de diversas técnicas, assim como métodos de decodificagdo iterativa. No capitulo 5 serdo
descritos as métricas a serem analisadas, as simulagdes computacionais implementadas e os resultados

obtidos. No capitulo 6, serdo apresentadas as conclusdes obtidas deste trabalho.
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2 SISTEMAS DE COMUNICACOES OPTICAS

Neste capitulo iremos realizar uma breve revisdo dos conceitos bdsicos, relativos a sistemas de
comunicacdes Opticas coerentes a fim de contextualizar o cendrio utilizado para o desenvolvimento
deste trabalho. Na Secdo[2.1]¢ descrito rapidamente o contexto histérico da evolu¢do das comunicagdes
Opticas. Na Secdo[2.2]é apresentado os fundamentos da deteccdo coerente, apresentando as defini¢des
bésicas e suas caracterizagdes. Na Sec¢do[2.3|foi explorado o modulador Mach-Zehnder (Mach-Zehnder
Modulator, MZM), com uma breve explicacio sobre seu funcionamento e os seu possiveis formatos de
modulagdo. Finalmente na Secdo [2.4]¢é descrito de maneira simplificada a implementacdo da FEC, bem
como a evolugdo deste método ao longo dos anos. As definicdes e conceitos utilizados neste capitulo,
podem ser encontrados em [GROVER 1988, KIKUCHI 2006, MORI et al. 2006, TYCHOPOULOS,
KOUFOPAVLOU e TOMKOS 2006, KAMINOW, LI e WILLNER 2008, SMITH e KSCHISCHANG
2010, KIKUCHI 2016, BLAUNSTEIN et al. 2020, KUMAR e DEEN 2014]

2.1 CONTEXTUALIZACAO HISTORICA

As comunicacdes Opticas ganharam um grande impulso em 1960 devido a fabricacao do laser por
Theodore Maiman. Os testes iniciais demonstraram a possibilidade de enviar informagdes utilizando
estritamente a modulagdo de intensidade através do ar, podendo atingir muitos quildmetros de distancia.
Entretanto, verificou-se que a transmissao perdia confiabilidade devido ao impacto que nuvens, chuvas
e nevoeiros causavam ao sinal [SENIOR 2009]. Deste modo, iniciou-se uma busca em conseguir um
guia de onda 6ptico que possibilitasse a transmissdo com o minimo de perdas possivel [DECUSATIS
2008]. Apesar do laser apresentar certas desvantagens para comunicacoes através do ar, foi grande
motivador para a pesquisa de um guia de onda que pudesse ser utilizado como canal de comunicacao.
Foi entdao em 1966 que a primeira fibra 6ptica de vidro foi proposta por [WERTS 1966]], todavia, as
primeiras fibras Opticas apresentavam grande atenuagdo em torno de 1000dB/Km. No entanto, no
periodo de 10 anos, as perdas das fibras diminuiram para cerca de 5dB/Km. Os modelos inicias
de comunicagdes Opticas enviavam informagdes apenas por meio da modulagdo direta [SENIOR
2009, KIKUCHI 2016].

Definicao 2.1.1 Define-se como modulagdo direta quando a informacdo é modulada sobre a corrente
de controle do laser, ou seja, a informagdo serd representada de acordo com a intensidade da luz

transmitida.

Na modulagdo direta, apenas lasers semicondutores sdo aplicados na pratica em decorréncia de
requerimentos de largura de banda e eficiéncia, por serem polarizados por uma corrente elétrica, toda e
qualquer variag@o nessa corrente implicard em uma variacio de poténcia dptica na saida. A modulagao
direta ¢ a maneira mais facil de inserir informag@o em uma portadora, um exemplo muito comum deste
tipo de modulacdo é chamada de OOK (On-Off-Keying) que € um tipo especifico da modulacdo ASK

(Amplitude shift keying), onde a portadora ligada "on'representa o sinal 16gico 1 e a portadora desligada
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"off "representa o sinal 16gico zero. Entretanto, para altas taxas de transmissdo ou ainda grandes
distancias a modulac¢do direta apresenta uma grande desvantagem, pois apresenta uma modulagdo de
fase residual que acompanha a modulacdo de interesse, esta modulagao de fase residual € chamada de
chirp,que causa o efeito de alargamento do sinal 6ptico podendo gerar dificuldades como a aplicacao
da modulagdo direta em alguns sistemas [KAMINOW, LI e WILLNER 2008].

Os receptores para este tipo de modulagao realizam o que define-se como detec¢do direta, pois
apenas sao capazes de identificar variacdes na intensidade luminosa do sinal. Considerando um sinal
modulado OOK, delimita-se uma poténcia de limiar no receptor, onde qualquer sinal acima desse
limiar € recebido como sendo um bit ”1” e abaixo desse limiar como bit ”(0”, em casos onde o ruido

afete a poténcia do bit essa decis@o pode ser afetada, diminuindo entdao o desempenho do sistema.

Definicao 2.1.2 Um receptor coerente é um receptor em que o sinal recebido e misturado com a
luz emitida por um laser que atua como oscilador local e ao contrdrio dos receptores baseados em
deteccdo direta, os receptores coerentes podem recuperar informagdo tanto de amplitude como de fase

e polarizacdo. E podem ser classificados como homdodinos, heterodinos ou intradinos.

A primeira proposta de comunicagao Optica coerente utilizando deteccdo heterédina foi proposto
por DeLange em 1970 [DELANGE 1970]. Ja na década de 1980 os sistemas de comunicagdes
Opticas coerentes comegaram a ser amplamente estudados, apresentando caracteristicas vantajosas
em comparacdo com sistemas que utilizavam modulacido de intensidade e deteccdo direta, como
por exemplo uma melhora na sensibilidade do receptor limitado ao ruido balistico (Shot-Noise) que
supera o ruido térmico quando aplicado uma poténcia suficiente ao oscilador local (Local Oscillator,
LO), aumento da capacidade de transmissao ao utilizar diferentes formatos de modulagdo com uma
maior eficiéncia espectral como por exemplo QPSK (Quadature Phase Shift Keying), apesar destas
vantagens, apOs o surgimento dos amplificadores de fibra dopada com érbio (Erbium Doped Fiber
Amplifier, EDFA) a sensibilidade do receptor limitado ao ruido balistico tornou-se menos significante,
isto ocorre devido ao ruido de emissao espontanea amplificada (Amplified Spontaneous Emission,
ASE) inserido pelo amplificador. Além do mais, considerando a maior complexidade de receptores
coerentes e atrelado a utilizagdo do EDFA como pré-amplificador em sistemas com detec¢ao direta,
fizeram com que ocorresse uma pausa de quase 20 anos nas pesquisas e desenvolvimento de sistemas
opticos coerentes. Os sistemas baseados em EDFA permitiu a implementagdo de enlaces que utilizam
multiplexagem por divisdo do comprimentos de onda (Wavelength Division Multiplexing, WDM) a
fim de aumentar a capacidade de transmissdo em uma Unica fibra, este tipo de sistema foi largamente
utilizado devido a sua simplicidade e custo baixo. A técnica WDM gerou um aumento de 1000 vezes
na capacidade de transmissdo [KAMINOW, LI e WILLNER 2008]].

Os sistemas WDM foram progressivamente atualizados para utilizar canais com maior capacidade.
Porém, quando a capacidade por canal aumentou até atingir 100Gbps, a dispersdo por modo de
polarizacao (Polarization Mode Dispersion, PMD) emergiu como um impedimento limitante. Neste
cendrio, formatos de modula¢do com uma eficiéncia espectral mais alta foram propostos [KAHN e HO
2004]. Foi um experimento com a modulag¢do e demodulacao em QPSK que reiniciou as pesquisas

sobre sistemas coerentes, ao carregar dois bits por simbolo, faz com que a taxa de bits dobre enquanto
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mantém a taxa de simbolo, ou ainda manter a taxa de bits enquanto diminui a largura espectral pela
metade [[GRIFFIN e CARTER 2002]. A modulacdo em fase e quadratura foi realizado utilizando um
arranjo em paralelo de moduladores do tipo MZM que permite que as componentes da portadora dptica
sejam moduladas de maneira independente. Desta forma, para poder explorar tanto a diversidade de
fase como polarizacdo, a comunidade retomou a ideia dos sistemas coerentes. Porém, os mais de 20
anos transcorridos desde o estudo dos primeiros sistemas coerentes, permitiram um avango significativo
na microeletronica, em particular, no processador digital de sinal (Digital Signal Processing, DSP),
que possibilitou manipular o sinal elétrico em um nucleo DSP a fim de recuperar informacdes de fase e
quadratura e permitiram a compensa¢ao do ruido de fase e das flutuacdes de polariza¢do. Vale ressaltar
que uma vez introduzido o DSP de alto desempenho, outros impedimentos além do ruido de fase e das
flutuacdes de polarizagdo também foram compensados no dominio digital. Em particular, nos sistemas

opticos coerentes digitais a dispersdo cromética e a dispersao por modo de [KIKUCHI 2006].

2.2 FUNDAMENTOS DA RECEPCAO COERENTE

Essencialmente a recepc¢do coerente baseia-se no resultado da interferéncia entre os campos elétricos
do sinal modulado e do sinal do oscilador local. O esquema de recep¢do coerente exemplificado na
demonstra a utilizacao da detecc@o balanceada a fim de suprimir a componente da corrente
direta (Direct Current, DC) maximizando assim a componente de batimento entre o sinal e o LO.
Assume-se que o estado de polarizacdo (State of Polarization, SOP) tanto do sinal quanto do LO sao

alinhados, por meio de um controlador de polarizacdo (Polarization Controller, PC).

Figura 2 — Configuracdo de um receptor coerente
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Na[Figura2] E; e Eo representam os campos elétricos do sinal modulado e do LO respectivamente,
E e ), sdo os campos elétricos superior e inferior resultante da copolarizacdo entre E e E o que irdo
incidir nos fotodiodos resultando nas fotocorrentes 11 (t) e I5(t), a resultante entre as duas fotocorrentes

na saida do receptor balanceado serd

[(t) = [1(t) — [2<t) = 2R\/ Ps(t)PLO COS{w]Ft + Gsig(t) - 0L0(t)}7 (21)

onde R € a responsividade do fotodiodo, P, e P as poténcias do sinal e do oscilador local, w;p
¢ a frequéncia angular da frequéncia intermedidria que é dada por w;r = |ws — wro| € as fases do
sinal e do oscilador local, sdo respectivamente ;,(t) e 6.0(t). Na Equagéo o ruido aditivo dos

fotodiodos € desconsiderado pois assume-se que € muito menor que a contribui¢do do ruido. Dado que
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a poténcia do oscilador local P; € constante, o sinal LO serd responsdvel pela insercdo do ruido de
fase que varia aleatoriamente com o tempo e por realizar a conversao de frequéncias [KIKUCHI 2016].

Conforme citado anteriormente, receptores coerentes podem ser definidos como homddinos,
heterddinos ou intradinos, essa caracterizacao € realizada a partir do parametro wy .

Determina-se a detecgdo heterédina quando |w;p| > 27/, sendo 1/T a taxa de simbolos que
define a largura de banda da modula¢ao da portadora dptica. Assim sendo, o campo elétrico do sinal é
convertido para o sinal IF (Intermediate Frequency) incluindo as informacdes de amplitude e fase. Ao
analisarmos um sinal modulado em PSK (Phase Shift Keying), a poténcia do sinal P; serd constante,
e a fase 6,;,(t) serd a soma da modulagdo de fase 65(t) e do ruido de fase 6,,(t). Logo, a saida do

receptor serd

I(t) = 2R/ PsPro cos{wrrpt + 05(t) + 0,(t)}. (2.2)

A amplitude complexa dessa corrente pode ser escrita como sendo

1.(t) = 2R/ P, Pro exp[j{0,(t) + 0,(t)}], (2.3)

observa-se que salvo a inser¢do do ruido de fase, a amplitude complexa da corrente de saida é
correspondente a do sinal 6ptico. Apesar do ruido de fase total variar de acordo com o tempo, é
possivel utilizar a demodulagdo elétrica sincrona para decodificar o simbolo 6, estimando o ruido de
fase.

Em contrapartida, os detectores homddinos siao definidos quando ws; = wyp, ou seja, wyp = 0,

logo a corrente de saida do fotodiodo sera

I(t) = 2R/P, Pro cos{0s, () — 010 (t)}. 2.4)

Para que o simbolo recebido seja interpretado de maneira correta, a fase do oscilador local 6,
deve identificar o ruido de fase do transmissor #,, de maneira que ¢,, = 0, esta a¢do pode ser realizada
por meio de um OPPL (Optical Phase-Locked Loop). Entretanto, a inser¢do de um OPPL nao € de
facil execugdo e acaba por elevar a complexidade do sistema, além de que como a apenas nos
da a componente cosseno que estd atrelado apenas a fase do LO, a componente seno que carrega a
informacdo da quadratura ndo pode ser detectada, impossibilitando a total extracdo de informacdes da
amplitude complexa do sinal.

Para que um receptor coerente com detec¢do homddina possa recuperar toda a informacgao da fase
e quadratura de um sinal, € possivel utilizar uma rede hibrida de 90° conforme este tipo de

receptor € denominado "receptor homddino de diversidade de fase",
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Figura 3 — Configuracio do receptor homddino de diversidade de fase

BC E1
Es YT R i
Controlador de Rede [—» ]-_'["I:tj' Hl:t)
Lo Polarizagdo Hibrida | E3 )

S0° * Ioi(t)
E4 I
1 Eio %Im@ o

Lasar operando como
oscilador local

fonte: Préprio Autor

A partir deste circuito € possivel obter na saida dos fotodetectores balanceados, duas correntes
distintas, que serdo as responsdveis por fornecer as informagdes das componentes em fase (/) e

quadratura () do sinal. Para uma modulagdo PSK, as correntes sdo dadas por

I;(t) = R\/PsPo cos{0s(t) + 0,(t)} (2.5)

Io(t) = Ry/P.Prosin{f,(t) + 6,(t)}. (2.6)

Sendo assim, a partir das equagdes [2.5]e [2.6] a amplitude complexa da corrente serd

1e(t) = 11(t) + jlq(t) = R/ PiPro exp[j{6s(t) + 0a(1)}], 2.7)

novamente o resultado estd relacionado com a amplitude complexa do sinal 6ptico, exceto pelo
incremento do ruido de fase 6,,(t). Apesar do ruido de fase ser aleatdrio e variante no tempo, pode ser
estimado a fim de recuperar a informagao de fase do sinal 6,(¢) aplicando a técnica de DSP no sinal
obtido pela Equagdo 2.7

Os receptores heterédinos e homddinos de diversidade de fase, podem eventualmente apresentar
uma maneira andloga para recuperar de maneira completa as informagdes sobre a amplitude complexa
do sinal 6ptico conforme as equagdes e Entretanto, por apresentar a capacidade de recuperar
essas informagdes em banda base, o receptor homdédino de diversidade de fase apresenta maior
vantagem, pois o receptor heterédino trabalha com valores de IF bastante altos [RAMINOW, LI e
WILLNER 2008]].

Até entdo, considerou-se que a polarizacao do sinal 6ptico e do LO estavam alinhadas. Entretanto,
em decorréncia de birrefringéncias na fibra de transmissdo, existem variacdes aleatdrias na polariza¢ao
do sinal 6ptico transmitido. A polarizacdo € de extrema importancia pois em casos em que o SOP do
sinal transmitido € ortogonal ao sinal do LO, nio havera qualquer informacao na saida balanceada.

Deste modo, a fim de mitigar esses efeitos, aplica-se um receptor homdédino com diversidade de fase e

polarizag¢do conforme
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Figura 4 — Configuracdo do receptor homdédino de diversidade de polariza¢io/fase
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Este receptor € obtido por meio da combinacao de dois receptores homdédinos com diversidade
de fase, de maneira a criar a diversidade de polarizagdo, o sinal dptico transmitido chega com uma
polarizacdo arbitrdria e € separado em duas componentes por um divisor de feixe de polarizacao (PBS -
Polarization Beam Splitter), que serdo detectados com o mesmo LO para assim recuperar a informacao
completa do sinal. Ainda que o sistema seja multiplexado por polarizagdo, € possivel recuperar as

caracteristicas da polarizacdo de quatro saidas utilizando o DSP [KIKUCHI 2016].

2.2.1 Principios Basicos do Receptor Coerente Digital

Um receptor coerente digital, é assim denominado pois utiliza-se de circuitos DSP na saida do
receptor coerente homodino com diversidade de polarizagdo/fase, para recuperar as informacoes de
maneira estavel, mesmo que o sinal apresente flutuagdes de fase da portadora, bem como do SOP.

Conforme exemplificado na o sinal recebido € detectado utilizando um receptor coerente
homddino com diversidade de polarizacao/fase conforme descrito anteriormente, a saida desse receptor
carrega consigo as informagdes completas de amplitude, fase e SOP do sinal 6ptico. Este sinal é
convertido em dados digitais por intermédio de um conversor analdgico para digital (Analog to Digital

Converter, ADC) e processados pelo circuito DSP.
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Figura 5 — Configuragdo basica de um receptor coerente digital
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Para que haja a recuperacio total das informacdes de um sinal modulado, o circuito DSP normal-

mente aplica uma sequéncia definida de operagdes ao sinal, conforme exemplificado na|[Figura 6

Figura 6 — Diagrama de blocos do processamento digital de sinais
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Inicialmente, conforme descrito acima ocorre a amostragem e digitalizacdo do sinal analégico
por meio do ADC, em seguida ocorre a recuperacdo do clock e a reamostragem do sinal, logo apds o
sinal reamostrado passa por um alinhamento de polarizacdo, ou seja, a combinacao de polarizacio e
depois pelo equalizador onde a dispersao de velocidade de grupo (GVD - Group-Velocity Dispersion)
¢ compensada, entdo a fase da portadora € estimada e o simbolo é decodificado. A decodificacao FEC
€ de extrema importancia neste cendrio e serd discutida mais a frente [KAMINOW, LI e WILLNER
2008].

2.3 FORMATOS DE MODULACAO

Em comunicagdes Opticas a modulacio € aplicada visando o aprimoramento da eficiéncia espectral
[KAHN e HO 2004]. Sistemas que utilizam receptores coerentes, sdo capazes de trabalhar com
formatos de modulacao multinivel, sendo elas: modulacdo em amplitude ( Amplitude Shift Keying,
ASK, modulacdo em fase (Phase Shift Keying, PSK), modulacdo em amplitude e fase (Quadrature
Amplitude Modulation, QAM) e modulacio em frequéncia (Frequency Shift Keying, FSK) [MORI et al|
2000].

Um dos tipos de moduladores mais utilizados em comunicacdes opticas € o0 MZM, que aplica

o conceito de interferéncias parciais. Este modulador € estruturado conforme [Figura 7, onde a luz
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que entra no dispositivo € dividida e percorre por dois guidas de ondas, estes guias sdo diretamente
influenciados pela aplicacao de tensdes externas V; e V5, que causam diferencga de fase entre os sinais
que percorrem por cada caminho. Quando nao ha tensdo aplicada, os campos nos dois guias de onda
experimentam um deslocamento de fase idénticos, gerando na saida do acoplador uma interferéncia
construtiva, quando a diferenca de fase entre os dois campos € igual a 7 ndo haverd luz transmitida
devido a interferéncia totalmente destrutiva entre os dois sinais [KAMINOW, LI e WILLNER 2008]].

Figura 7 — Modulador de Mach-Zehnder
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Sendo assim, a sequéncia de bits convertidos por meio da modulagdo PAM (Pulse Amplitude
Modulation) ao ser aplicada ao modulador implicard em uma réplica 6ptica dessa mesma sequéncia.
Usualmente os MZMs sdo fabricados a partir do niobato de litio (LiNbO3), apresentam banda de
operacdo Optica extensa, maior taxa de extin¢do (cerca de 20 dB) e menor perda de insercao quando
comparado aos moduladores de eletro-absor¢ao (Electroabsorption modulator, EAM).

O MZM foi amplamente aplicado pois entre suas vantagens, permite a modulacdo em fase e qua-
dratira (In-Phase and Quadrature, 1Q), que consiste na combinacdo entre dois MZM e um modulador
de fase (Phase Modulator, PM) conforme Nessa configurac@o os dois MZM atuam como
moduladores de amplitude, e o PM promove uma para defasar o sinal em 90°.

Figura 8 — Modulador de fase e quadratura 1Q
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A representacdao de uma modulacao IQ pode ser feita por meio de um diagrama de constelagao,
conforme mostra a[Figura 91 O formato de modula¢do PSK mais simples ¢ o BPSK (Binary phase-shift

keying) onde a cada transi¢do de um bit O para um bit 1 ocorre uma mudanga de fase da portadora em
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180° em relacdo ao angulo anterior [Figura 9}(a), uma outra variagio deste mesmo tipo de modulacdo
¢ 0 QPSK, onde a variagdo de fase se da em 90° (b), sendo possivel assim representar dois
bits por simbolo, aumentando a taxa da transmissdo e mantendo a mesma probabilidade de erro do
BPSK [KUMAR e DEEN 2014]].

Figura9 — (a) BPSK  (b) QPSK
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2.4 FEC EM COMUNICACOES OPTICAS

A codificagao de controle de erros, ¢ um dos elementos essenciais em sistemas de comunicagdes
Opticas modernas. A implementacdo do FEC consiste na inser¢ao de bits redundantes na mensagem
enviada, para que ela possa ser recuperada no receptor. Existem diversos tipos de FEC como por
exemplo os c6digos convolucionais e os cddigos de bloco, sendo estes ultimos, melhor explorado na
Secao[3.2

O desempenho FEC € caracterizado por meio da taxa de erro de bit (Bit Error Rate, BER) e avaliada
por meio do ganho de codifica¢do (Coding Gain, CG), que € a medida da diferenca entre os niveis de
SNR entre o sistema ndo codificado e o sistema codificado necessdrio para atingir os mesmos niveis de
taxa de erro de bit (BER).

Considerando uma modulacdo BPSK ou QPSK e canal AWGN, a BER em funcdo da SNR serd

1
BER = 5 erfc VSNR. (2.8)

O calculo de CG sera

erfcil(QBERout)
erfc ' (2BER;,,)
onde, BER,,; ¢ a BER da curva da sequéncia de bits a qual a FEC foi aplicada, e BER;,, a BER

da curva sem codificacdo, o resultado nos traz o ganho em dB associado a codificacdo aplicada
[TYCHOPOULOS, KOUFOPAVLOU e TOMKOS 2006].

CG = 20logy, (dB), (2.9)
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Para levar em conta a taxa de cédigo R em consideragdo, o ganho de codificacdo liquida (Net
Coding Gain, NCG) pode ser calculado

NCG = CG + 10log,o(Rc)(dB). (2.10)

Em comunicagdes Opticas a primeira geragdo de FEC era baseado em cddigo unico, apresentava
um ganho associado de 6 dB na SNR, sendo o cédigo Reed-Solomon(255,239) com hard-decision
o mais comum dessa geracao, tornando-se c6digo bem estabelecido e indicado para transmissdes de
longas distancias conforme recomendacao ITU-T G.709 e G.975 [SMITH e KSCHISCHANG 2010].

A segunda geracao foi impulsionada pelo estabelecimento dos sitemas que utilizam multiplexagem
densa em comprimento de onda (Dense Wavelength Division Multiplexing, DWDM) e utilizou a
combinacdo de codigos concatenados com técnicas de intercalacio, decodificacdo iterativa e hard-
decision, o padrao ITU-T G.975.1 estabeleceu oito algoritmos de FEC, a maioria desses algoritmos
apresentavam um ganho de cerca de 8 dB e suportam transmissdes de longas distancias de 40Gb/s a
100Gb/s.

A terceira geracdo foi fortemente influenciada pela utilizacao de recepcao coerente juntamente
com a evolugdo dos circuitos integrados, possibilitando assim empregar cédigos baseados em soft-
decidion, estes codigo forneceram cerca de 11 dB de ganho, sendo muito aplicados em sistemas
com longas distancias e altas taxas além de 100Gb/s. FEC baseado em soft-decision normalmente
utilizam cédigos turbo ou ainda cédigos de verifica¢do de baixa densidade (LDPC) [TYCHOPOULOS,
KOUFOPAVLOU e TOMKOS 2006]. Sendo os cédigos LDPC o objeto de estudo deste trabalho, sua

teoria e conceitos sdo investigados no Capitulo {4
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3 TEORIA DA INFORMACAO E CODIGOS

Teoria matemaética da informacao ou teoria da informacdo é uma area de estudo oriunda da
matematica estatistica e da teoria da probabilidade, desenvolvida para trabalhar com sistemas de
comunicagdes, transmissdo de dados, codificacdo, entre outros. O surgimento da teoria da informagao
teve um grande marco em 1948 com a publicacdo do artigo "A Mathematical Theory of Communication”
escrito por Claude E. Shannon, este artigo foi de tamanha importancia que Shannon passou a ser
conhecido como o "pai da teoria da informacao". Diversos conceitos foram apresentados no artigo
em questdo, sendo alguns deles: entropia, informa¢do miutua, capacidade do canal, codificagdo do
canal entre outros. A partir dos limites fundamentais descritos por Shannon, intimeros estudos
foram desenvolvidos ao longo dos anos a fim de atingir ou de se aproximar o méximo possivel
destes limites [SHANNON 1948, SAE-YOUNG CHUNG et al. 2001]]. O conceito fundamental dos
codigos corretores de erro, baseia-se na codificacdo de uma informacao inicial adicionando bits de
redundancia, de tal forma que, apds a transmissao € mesmo que haja algum tipo de distirbio sobre
o sinal, seja possivel recuperar a mensagem original. Existem basicamente dois tipos de cddigos,
os codigos convolucionais e os codigos de bloco, sendo este tltimo objeto do nosso estudo.. Neste
capitulo iremos realizar uma breve revisdo de conceitos que serdo necessdrios para a elaboragdo
deste trabalho. Na Secdo [3.1]sdo apresentados conceitos como quantidade de informago, entropia,
informacg@o mutua e capacidade do canal, exemplificando dois canais comumente utilizados. Na Se¢do
serdo discutidos os cddigos de bloco lineares, apresentando conceitos basicos, exemplificando
a sua codificac@o e decodificagdo. Os conceitos expostos nesse capitulo podem ser encontrados
em [SHANNON 1948, SAE-YOUNG CHUNG et al. 2001,|COVER e THOMAS 2006, RYAN e LIN
2009, HAYKIN 2001].

3.1 TEORIA DA INFORMACAO

Inicialmente Shannon propds uma definicdo matematica para informacao, associando a probabili-
dade da ocorréncia de um evento com a quantidade de informacdo que essa ocorréncia carrega, por
exemplo, se temos uma fonte de informacao que envia apenas o simbolo A, nossa incerteza sobre o
préoximo simbolo que a ser recebido € nula, pois a probabilidade de ocorrer o evento é maxima. Porém
se recebermos o simbolo B, automaticamente essa ocorréncia nos traria grande informacao devido a

raridade do evento.

Definicao 3.1.1 Sendo p(xy) a probabilidade de uma varidvel aleatéria v = xy, a quantidade de

informagdo de um evento é definido como

I(wx) = logs (Iﬁ) — —loga[p(an)]. G.1)

O célculo da informagdo pode ser feito utilizando qualquer base no logaritmo, desde que seja

utilizado a mesma base em todo o cédlculo. Entretanto, a base do logaritmo define a unidade da
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informacao, ou seja, quando usada a base 2 a unidade € o bit, se for usada a base natural e a unidade
serd nat e se o cdlculo for realizado na base 10 a informacao estard sendo medida em hatler.
A partir da informacao € possivel calcular uma grandeza fundamental da Teoria da Informagao, a

entropia, que representa a imprevisibilidade de algo.

Definicdo 3.1.2 Entropia pode ser definida como a média da quantidade de informacdo, ou seja,

sendo uma fonte discreta X, a entropia pode ser descrita como

H(X) == p(x)log:[p(z)], (32)

onde p(x) é a fun¢do massa de probabilidade.

Exemplo 3.1.1 Seja um dado de 6 faces e X a varidvel aleatoria que representa a face do dado em

um lancamento. X pode assumir os seguintes valores

X =1{1,2,3,4,5,6},
e a probabilidade de cada ocorréncia é

@ (L1111l
P =16666656]"

Logo, a entropia associada ao langamento do dado a partir da Equagdo[3.2]é:

HX) = — zj: p(@)logalp(z)] = —6 (%) l0g, (é) _ 9585 bits.

Exemplo 3.1.2 Agora considere X sendo o lancamento de uma moeda honesta. Assim,

X ={0,1},

plz) = {%%}

Entdo, a entropia relacionada a uma moeda honesta serd:

H(X) = — 22: p(@)l0gelp(z)] = —2 (%) 10gs (%) 1 bit

0

E possivel observar por meio dos exemplos que a entropia maxima estd associada a quantidade de
simbolos, dado que os simbolos sdo equiprovaveis.
Diretamente correlacionada com a entropia, temos também a informacao miitua, que representa a

diminuicdo da incerteza de uma varidvel devido a observagao de outra.
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Definicdo 3.1.3 Dado duas varidveis aleatérias X e Y, sendo p(x,y) a probabilidade conjunta e,

p(z) e p(y) as probabilidades marginais, a informagdo miitua pode ser expressa conforme segue

166Y) = 305 pla, y)logs {M} | (33)

S5 p(x)p(y)

A partir da Equagéo[3.3] temos algumas propriedades da informagdo muitua.

1. I(X;Y) = 0 se, e somente se, X e Y forem varidveis aleatdrias independentes;
2. I(X;Y) >0
3. I(X;Y)=1(Y; X).

A informacao miutua pode ser simplificada e ser escrita em funcao da entropia da seguinte forma

[(X;Y) =H(X) = H(X|Y) =HY) - H(Y|X). (3.4)

A informagao mutua € um poderoso parametro para verificar a eficiéncia do canal, pois reflete a
confiabilidade da transmissdo, ou seja, quanto maior for a dependéncia das varidveis, maior serd a
informacdo mutua caracterizando assim, uma transmissao confidvel. Essas defini¢cdes serdo importantes
para definir a capacidade de um canal, pois foi demonstrado por Shannon que todo canal de comunica-
¢do tem um limite de taxa medido em bits por segundo em que a informacao pode ser transmitida de
forma confiavel, este limite ficou conhecido como Limite de Shannon [COVER e THOMAS 2006].

Definicao 3.1.4 Considerando as varidveis aleatorias X como a mensagem transmitida e Y como a
mensagem recebida, a capacidade do canal é o mdximo da informacdo miitua considerando todas as

possiveis distribui¢des de probabilidade p(x), ou seja

C =maxI(X,Y). (3.5)

p(z)

Em seguida iremos utilizar dois tipos de canais muito comuns, no caso discreto e no caso continuo

respectivamente, para exemplificar o cdlculo da capacidade do canal.

Exemplo 3.1.3 Na estd representado o anal bindrio simétrico BSC (Binary Symmetric
Channel). Neste tipo de canal a fonte enviard apenas um simbolo por vez (0 ou 1), e a probabilidade
de erro serd igual independente do bit transmitido, isto significa que, P[Y = 1|X = 0] = P[Y =
0 X =1]=p

Para calcular a capacidade deste canal é necessdrio encontrar a informagdo miitua mdxima, para
isso a entropia também deve ser mdxima. Visto que P[Y = 1| X =1 =P[Y =0/ X =0 =1—p,

aplicando a Equagdo[3.3|temos a capacidade do canal como

C =1+ plogs(p) + (1 — p)logs(1 — p). (3.6)
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Figura 10 — Canal BSC

0 1-p 0
p
X Y
D
] ]
I-p

fonte: Préprio Autor

Em termos da entropia dada na Equagdo[3.2] a capacidade do canal pode ser simplificada para:
C=1-™H(p).

Exemplo 3.1.4 Na estd representado um canal muito importante no caso continuo, o canal
gaussiano. Neste caso, um sinal X; no processo de transmissdo sofre uma distor¢cdo por meio de um
ruido Z;, este ruido é aditivo gaussiano e branco (Additive White Gaussian Noise - AWGN) de média

0 e varidncia o

Figura 11 — Canal AWGN

Canal
AR R
Xi P » Yi=Xi+7Z
\r/ i i

Zi

fonte: Préprio Autor

Para que a capacidade deste canal ndo ser infinita, uma restricdo em uma transmissdo acontece

em relacdo a poténcia P, desta forma o cdlculo da capacidade do canal serd

1 P
C = max —log, (1 + —2) , 3.7
o

p())<P 2

onde a fracdo J—P2 representa a relacdo entre a poténcia do sinal e a poténcia do ruido (Signal-to-Noise
Ratio - SNR) e C' é dado em unidade de informagcdo por unidade de tempo.
Além da limitagdo em poténcia, o canal ainda pode ser limitado em banda, neste caso a capacidade

do canal serd

P
C = Blogs (1 + ;) = Blogs(1 + SNR), (3.8)
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onde a banda B do canal é dada em Hz, a SN R ¢é representado em watts resultando na capacidade

C' do canal em bits/s.

Shannon demonstrou em seu estudo que € possivel acrescentar uma redundancia ao sinal enviado a
fim de diminuir a taxa de erros na recepg¢ao do sinal, provando que desde que a capacidade do canal

ndo seja ultrapassada, € possivel diminuir a taxa de erros tanto quando se queira [SHANNON 19438]].

Teorema 3.1.1 Seja um canal de capacidade C' e uma fonte com taxa R, logo, se R < C' existe
uma técnica de codificacdo tal que a saida da fonte pode ser transmitida através do canal com

probabilidade de erro tdo pequena quanto se queira.

3.2 CODIGOS DE BLOCO LINEARES

Cddigos de bloco sdo assim denominados, pois possuem dimensdes constantes, sdo elas: tamanho
da palavra-cédigo n, comprimento da mensagem k. Os bits de redundancia (n — k) ndo possuem
informacdes, eles tem a fungdo exclusiva de permitir que possiveis erros sejam identificados e corrigidos.
Um cédigo de bloco € classificado como sendo linear se a combinacao entre duas palavras-codigo
resulte em outra palavra-codigo vélida e a palavra c6digo nula (constituida apenas por bits 0) seja
considerada uma palavra-cédigo vélida. E possivel definir os cdigos de bloco lineares a partir de

corpos finitos, considerando a teoria descrita por Galois.

Definicio 3.2.1 Sendo F;, um corpo finito de q elementos, um coédigo C' de dimensdo k e comprimento

n sobre I, é dito um cddigo de bloco linear se ele for um subespago vetorial de I’

Os cddigos bindrios sao representados a partir de ¢ = 2, quando g = 3 os codigos sao chamados
terndrios e para ¢ qualquer temos um cédigo gario. O nimero de palavras-cédigo de tamanho n ¢ dado
por ¢*, e para c6digos binarios serd 2. Nestas condi¢des, um cédigo de bloco C pode ser determinando

pelos pardmetros n e k sendo denotado por C'(n, k).

Definicao 3.2.2 A razdo entre o niimero de bits de informagdo k e o tamanho total do bloco n é
denominado taxa de codificacdo R e é dado por

k

Re = - (3.9

Definicao 3.2.3 Define-se peso de Hamming w como a quantidade de valores nao-nulos de um

determinado vetor ou palavra-cédigo.

Definicao 3.2.4 Sejam quaisquer dois vetores de comprimento n, a distancia de Hamming d;, serd

dada pelo niimeros de bits que diferem entre os dois vetores analisados.

Exemplo 3.2.1 Considere os vetores vi = (011001), vo = (110101) e vz = (000101). O peso de
Hamming serd:
w(011001) = 3,
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w(110101) = 4,
w(000101) = 2.

E a distancia de Hamming:
d(011001,110101) = 3,

d(011001,000101) = 3,
d(110101,000101) = 2.

Definicao 3.2.5 A distancia minima d de um codigo C é determinada pela menor distdncia de

Hamming entre todos os pares de palavra-codigo.

Considerando o exemplo anterior, a distincia minima serd d = 2. Este parametro é de suma
importancia para determinar a capacidade de deteccao e de correcao de erros, quanto maior a distancia
minima de um c6digo, maior serd essa capacidade. Um cédigo de bloco linear com distdncia minima d

é representado por C'(n, k, d).

Teorema 3.2.1 Dado uma distdancia minima d, a capacidade de detecgdo de erros serd de (d — 1) e

de corregdo |51 |.

Definicio 3.2.6 Seja B = {Gy, Gy, ..., Gx_1} uma base de C' e considere a matriz G cujas linhas sdo
os vetores G; = {G;,G;1,...,Gin_1} onde i = 0,1, ..., k. A matriz G é chamada matriz geradora

de C, tem dimensdes k x n e terd forma,

Go 90,0 Jo,1 cee gon—1
Gy g1,0 g1 - gon—1
G = . = . R .
Gr-1 9k-10 Y9k-11 --- Gk—1n-1-

Considerando u = (ug, u1, ..., ux_1) como a informac@o a ser codificada, as palavras-c6digo serdo

geradas a partir da combinagdo linear dessa informacao com a matriz geradora GG conforme segue

v=uG= Uo.GO + U,1.G1 + -+ uk—l-Gk—l- (310)

Exemplo 3.2.2 Seja o cddigo de bloco linear C(6,3). Inicialmente é necessdrio definir uma base de
C para construir a matriz geradora a partir dos 2° = 8 vetores possiveis. Escolhendo arbitrariamente

3 vetores linearmente independentes, temos como uma possivel base de C,
Be = {110101, 101100, 011110},

deste modo a matriz G serd dada por:

110101
G=(101100
011110
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Realizando as operagées de acordo com a Equagdo[3.10, temos a codificagdo conforme segue:

Tabela 1 — Codificagdo utilizando a matriz geradora

u v=uG Y
000 | v9=0(110101) + 0 (101100) + 0 (011110) | 000000
001 | v; =0 (110101) + 0 (101100) + 1 (011110) | 011110
010 | v =0(110101) + 1 (101100) + 0 (011110) | 101100
101 | v3=1(110101)+ 0 (101100) + 1 (011110) | 101011
100 | v4=1(110101) + 0 (101100) + 0 (011110) | 110101
101 | vs =1 (110101) + 0 (101100) + 1 (011110) | 101011
110 | vg=1(110101) + 1 (101100) + 0 (011110) | 011001
111 | v, =1(110101) + 1 (101100) + 1 (011110) | 000111

Ao observar a mensagem codificada v na terceira coluna da Tabela[I] ndo € possivel identificar a
mensagem que foi enviada, ou seja, a mensagem s voltard a ser conhecida apds passar pelo processo
de decodificacdo. Esse tipo de codifica¢do é denominado nao sistematica [LIN e JR. 2004].

A codificacao sistematica é aquela que permite que a palavra-cédigo seja composta por dois
segmentos: um segmento de informagao composto por £ bits e outro composto pelos n — k bits de
redundancia. A ordem em que os segmentos sdo dispostos é apenas uma questao de convengdo e ird

depender do formato da matriz G, de forma geral definimos.

Definicao 3.2.7 Uma matriz geradora G de um codigo C' estd na forma padrdo ou sistemdtica se

onde P é uma matriz de dimensées k x (n — k) e I é uma matriz identidade de dimensées k X k).

A matriz identidade na Defini¢do [3.2.7]é responsavel pela parcela do vetor c6digo que ird mostrar

a informagdo original, ou seja, conforme a Equacéo [3.11]o resultado do vetor cédigo sera:

Figura 12 — Palavra-cédigo

Redundancia Informacgdo

fonte: Préprio Autor

Visto que a matriz geradora € composta de vetores linearmente independentes, € sempre possivel

por meio de permutacdes entre as linhas obter uma matriz na forma sistemaética.

Exemplo 3.2.3 Seja a matriz geradora do cédigo C(6, 3) apresentada no Exemplo|[3.2.2] é possivel

obter uma nova matriz G' na forma sistemdtica.

Go 110101
G=|G, |=[101100
Gs 011110



36
A nova matriz G' serd obtida por intermédio das seguintes operagoes

Gl = Gy = 101100,
G = Gy + G5 = 110010,

G, = Gy + Gy = 011001.

Logo,
Gy 101100
G=|lG,|=]l110010
G 01 1001

Consequentemente, realizando a codificacdo a partir da Equacdo para a nova matriz G', teremos

as seguintes palavras-codigo,

Tabela 2 — Codificagdo utilizando a matriz geradora na forma padrio

u v=uG v
000 | v9=0(101100) + 0 (110010) + 0 (011001) | OOOO00
001 | v =0(101100) + 0 (110010) + 1 (011001) | 011001
010 | v9=0(101100) + 1 (110010) + 0 (011001) | 110010
101 | v3=1(101100) + 0 (110010) + 1 (011001) | 110101
100 | v4 =1 (101100) + 0 (110010) + 0 (011001) | 101100
101 | vs =1 (101100) + 0 (110010) + 1 (011001) | 110101
110 | v4=1(101100) + 1 (110010) + 0 (011001) | 011110
111 | v, =1(101100) + 1 (110010) + 1 (011001) | 000111

E possivel observar que a matriz G' gera um cédigo equivalente ao da matriz G, porém, os vetores

codigo obtidos sdo diferentes.
Definicao 3.2.8 Dada a matriz geradora na forma sistemdtica, conforme a Equagdo3.11} é possivel
obter uma matriz controle de paridade, conforme segue

H = [Lin-—tyx(n-w)|P"]. (3.12)

Enquanto a matriz geradora G € utilizada para codificar a informag@o, a matriz controle de paridade
H ¢ utilizada para verificar se uma palavra-cédigo pertence ou nao ao cédigo. Devido a dualidade do
subespacgo gerado por H com relagdo a (G, isso significa que os vetores de G sdo ortogonais aos de H,

deste modo

G.H' =0. (3.13)

Ou seja, se ¢ é uma palavra-c6digo de um c6digo de bloco linear C'(n, k) entdo, ¢ = uG, onde u é
a mensagem a ser codificada. Assim,

cH' =uGHT = 0.
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Logo, um vetor recebido v serd considerado uma palavra-cédigo se vGH” = 0. Caso contririo,

detectamos que um erro ocorreu.

Exemplo 3.2.4 Seja a matriz geradora na forma sistemdtica para o codigo C(6,3) obtido no Exemplo

B.2.3
1 01/1 00
G = [Pixn-mllexe] =1 1 1 0(0 1 0 |,
01 1[0 01
a obtengdo de H a partir de serd,
1 00/1 10
H=[Lpn-tyxpm-w/P"l=101 00 1 1
00 1|1 01

Considerando dois vetores v = (110101) e vo = (110011), para verificar se estes vetores pertencem
ao codigo, realiza-se o produto interno entre o vetor recebido e a matriz controle de paridade
transposta H'' conforme condigdo mostrada em , deste modo,

vi.HT = (110101) = 1(100) + 1(010) 4 0(001) + 1(101) 4+ 0(110) + 1(011) = 000,

O = = O O =
= O O = O
—_ O = = O O

va. HT = (110011) = 1(100) + 1(010) + 0(001) + 0(101) + 1(110) + 1(011) = 011.

S = = O O =
_ = O O = O
= o = = O O

Logo, apenas o vetor vy pertence ao codigo.

Ao transmitir uma informacao através de um canal, a informac¢ao pode ser corrompida de acordo
com as caracteristicas do canal, uma das maneiras de realizar a detec¢do e a correcdo do erro € a partir

dos vetores sindrome e erro que definiremos a seguir.

Definicao 3.2.9 Seja v o vetor recebido apds a transmissdo da palavra-cédigo c Se

vV =cC-+e, (3.14)
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entdo definimos e = (eg, €;...,e,_1) como o vetor erro, e a sindrome é definida a partir da relagdo

com a matriz controle de paridade conforme segue

S =v.H. (3.15)

Correlacionando as Equagdes [3.14]e [3.15] temos que

S=(cte)H" =c.H +eH (3.16)

Entretanto, como

c.H' =0, (3.17)

entdo a sindrome da palavra recebida € a mesma do padrio de erro

S=eH". (3.18)

Cada padrao de erro terd uma unica sindrome associada, o que auxiliard no processo de correcdo de
eventuais erros. Entretanto existem padrdes de erros que podem resultar em uma sindrome nula, estes
sdo conhecidos como padrao de erros nao-detectdveis e ocorre quando o padrio de erro é exatamente
igual a uma palavra-cédigo.

Ao avaliar a sindrome € possivel identificar se ocorreram erros e posteriormente corrigi-los de
acordo com a capacidade do cdédigo. O processo de decodificacdo pela sindrome inicia-se encontrando
as sindromes conforme a Equacgdo se o resultado for igual a 0 isso indica que a palavra € uma
palavra-cédigo vdélida, caso contrario indica que um erro foi detectado. Ao identificar o padrao de
erro é possivel identificar a posi¢do em que o erro ocorreu e corrigi-lo a partir da chamada tabela de

sindrome, a qual serd exemplificada a seguir.

Exemplo 3.2.5 Seja o cédigo de bloco linear (6,3, 3). Como a distdncia minima é igual a 3, podemos
partir da equacdo t = L%J e calcular a capacidade de correcdo deste codigo que serd de 1 erro, a

partir dessa informacdo é possivel determinar os padrées de erros.

Tabela 3 — Tabela de Padrao de Erros

e
100000
010000
001000
000100
000010
000001

Dada a matriz H como sendo:
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H =

o O =
o = O
_ o O
=
S =
— = O

Podemos calcular a partir da Equagdo a sindrome associada a cada padrdo de erro, por exemplo,

So = eo.H" = (100000).H" = 100,
S; =ei.H" = (010000)H™ = 010,

e assim por diante. Apos calcular a sindrome para todos os padroes de erros, podemos entdo montar

a tabela da sindrome, que nos auxiliard na decodificacdo do codigo.

Tabela 4 — Tabela de Sindromes

e S
100000 | 100
010000 | 010
001000 | 001
000100 | 101
000010 | 110
000001 | 011

Apds a obtengdo das informacoes acima é possivel identificar e corrigir qualquer palavra codigo que
apresente até 1 erro. Seja a palavra-cédigo transmitida ¢ = (101011), e apds ter um padrdo de erros
inseridos pelo canal, a palavra recebida foi v = (101010). Para corrigir o erro inserido é necessdrio
identificar o padrdo de erro, utilizando a Equagdo [3.15]

S =v.H' = [101010] = 1(100) 4+ 0(010) + 1(001) 4+ 0(101) + 1(110) + 0(011) = 011.

O = = O O =
_ = O O = O
_ O = = O O

Identificada a sindrome associada ao padrdo de erro como sendo S = 011, podemos consultar a tabela
de sindromes (Tabela[d)) e identificar o bit que sofreu alteracdo, e em seguida corrigi-lo. Assim, o
erro associado a sindrome encontrada é e = 000001, ou seja, o erro ocorreu no iltimo bit da palavra

codigo transmitida, para corrigi-lo soma-se o padrdo de erro a palavra codigo recebida,

c = v +e = 101010 + 000001 = 101011.

Logo a palavra-codigo c transmitida foi recuperada.

A decodificacdo por sindrome apresenta limitagdes devido ao custo computacional, quando utilizada

em codigos de dimensdes elevadas pode requerer um grande numeros de calculos e memoria para
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armazenar todos os possiveis padroes de erros. Ainda a partir da sindrome, podemos decodificar e
corrigir um padrao de erro na palavra recebida apenas analisando as colunas de H. Seja h; a i-ésima
coluna de H. Inicialmente calcula-se a sindrome da palavra recebida v, caso a sindrome seja S = 0
consideramos que ndo houve erro na transmissdo e assumimos v como a palavra que foi transmitida,
caso contrario verificamos se a transposta da sindrome S’ corresponde a alguma das h; colunas da

matriz controle de paridade H. Em caso positivo, a correcao serd aplicada ao i-ésimo bit transmitido.

Exemplo 3.2.6 Utilizando o Exemplo dado a transmissdo da palavra-cédigo ¢ = (101011),
temos que o vetor recebido foi v = (101010). Sabemos a partir dos cdlculos jd realizados que a
sindrome serd S = (011). Neste método iremos comparar a transposta da sindrome calculada com as

colunas de H. Sendo

100110
H=]1010011
001101
e
0
St=1{1],

1

podemos verificar que S' corresponde a sexta coluna de H, ou seja, isto significa que o erro ocorreu
na sexta posicdo da palavra recebida. Sendo assim, mudamos o sexto bit da palavra recebida que
deixa de ser v = (101010) e passa a ser ¢ = (101011).
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4 CODIGOS LDPC

Dentre as classes de c6digos de blocos lineares, os cddigos de verificacdo de paridade de baixa
densidade (Low Density Parity Check Code, LDPC) se destacaram por seu desempenho, que quando
projetados cuidadosamente como em [SAE-YOUNG CHUNG et al. 2001]], pode se aproximar do
limite tedrico para canais gaussianos estabelecido por Shannon. Este tipo de cddigo foi proposto pela
primeira vez por Gallager no inicio dos anos 60, entretanto, devido a falta de recursos computacionais
da época, nao foi vidvel implementéa-lo e o estudo acabou esquecido por anos [GALLAGER 1962].
O tema voltou a ser relevante apenas na década de 90 por meio do trabalho de Mackay e Neal, que
acabou despertando grande interesse da comunidade cientifica, gerando assim diversos estudos na
area [MACKAY e NEAL 1996, MIZUOCHI e MIYATA 2008, ARABACI et al. 2010].

Neste capitulo serdo apresentados os conceitos referentes aos cddigos LDPC. Na Se¢do {1 estdo
descritas as defini¢cdes pertinentes para este trabalho, iniciando com os parametros essenciais € que
caracterizam os c6digos como regulares ou irregulares, além de descrever e exemplificar o conceito de
grafos bipartidos aplicados a c6digos LDPC e a importancia do girth. Na Se¢io[d.2] sdo apresentados
2 métodos para a obtencdo da matriz controle de paridade de um cédigo LDPC regular, sdo eles:
na Subsec¢do [4.2.1]a construcdo de Gallager e na Subsec¢do 4.2.2] o método conhecido como BIBD.
Finalmente na Segdo {.3| sdo demonstrados e exemplificados dois métodos de decodificagdo: na
Subsegaod.3.TJo método bir-flipping que utiliza o critério de decisdo hard-decision e na Subsecao.3.2]
o algoritmo soma-produto (SPA) que ao contrario do primeiro utiliza o método de decisdo soft-decision.
Os contetidos abordados neste capitulo podem ser encontrados em [GALLAGER 1962, CARRASCO e
JOHNSTON 2008, RICHARDSON, SHOKROLLAHI e URBANKE 2001} /LIN e JR. 2004, RYAN e
LIN 2009]

4.1 DEFINICOES

Definicio 4.1.1 Um cédigo de bloco linear C'(n, k) serd chamado de um codigo LDPC se, e somente
se, a matriz controle de paridade H for esparsa, ou seja, apresentar uma baixa densidade de elementos

ndo-nulos em comparacdo com a dimensdo da matriz.

Neste trabalho iremos considerar somente codigos sobre F5, ou seja, c6digos bindrios. Assim,
iremos buscar construir matrizes com baixa densidade de 1’s. Considera-se como densidade de uma
fonte de bits aleatdrios, a fracdo esperada de bits 1. Assim, uma fonte é considerada esparsa se a sua
densidade D < 0.5.

Os codigos LDPC podem ser classificados como regulares ou irregulares, dependendo da quantidade
de 1’s nas linhas e colunas serem fixos ou ndo. Se todas as linhas da matriz controle de paridade H

tiverem 0 mesmo peso de Hamming assim como as colunas, dizemos que o c6digo LDPC € regular.

Definicio 4.1.2 Um codigo LDPC regular C' com pardmetros (n, w.,w,) é um cédigo de compri-
mento n. com uma matriz H em que cada coluna contém w, 1’s e cada linha contém w, 1’s, com

We > 3 e w, > We.
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Se H é a matriz controle de paridade de um cédigo LDPC regular C' com pardmetros (n, w,, w,.) €

dimensdo m X n, onde m = n — k, entdo
mw, = NW,. “4.1)

Neste caso, podemos definir a densidade de /, como sendo

muw w nw, w
p- M _Wr MW  We 4.2)
mn n mn m

Como vimos, a matriz serd considerada esparsa se, e somente se, D < (.5, para isso € desejavel que
w. K n —kew, < n. A baixa densidade de 1’s nos cédigos LDPC bindrios pode ndo garantir
uma matriz controle de paridade que apresente independéncia linear entre todas as linhas, porém,
por intermédio da eliminagcdo de Gauss € possivel obter uma matriz linearmente independente que
provavelmente nao terd peso constante nas colunas e linhas. Habitualmente essas dependéncias sao

desconsideradas afim de manter a regularidade do cédigo.

Definicio 4.1.3 Seja C um cédigo LDPC regular com pardmetros (n,w.,w,). Entdo a taxa de

codificacdo serd

k c
Re=—->1-2¢ (4.3)
n w,
Exemplo 4.1.1 Seja um cddigo de bloco linear C com pardmetros (n, k) = (10,5) com matriz
controle de paridade dada por
(11110000 0 0]
1000111000
H=101 00100110
001 0O01O0T1O01
000100101 1]

O codigo C' pode ser definido como um codigo LDPC regular, pois, o peso de todas as colunas é

w, = 2 e o peso de todas as linhas é w, = 4. Além disso, a densidade a partir da Equagdo serd:

Do mesmo modo que a taxa de codificacdo a partir da Equacdo serd:

Ro=1-2c_1_2_¢5

r

NI V]

Definicao 4.1.4 Um codigo LDPC C' que apresenta uma matriz H em que a quantidade de 1’s das

linhas e colunas ndo sdo constantes é denominado como cédigo LDPC irregular.

Exemplo 4.1.2 Um cédigo LDPC irregular C' pode ser construido a partir da seguinte matriz controle

de paridade com dimensdo 5 x 10



43

1011010000
1101101000
H={011011110 0|,
0000110111
000000111 1]

onde a densidade de H pode ser calculada como a propor¢do de 1’s em H, entdo D = 0.48 < 0.5

Richardsom e Urbanke apresentam em seu trabalho, o melhor desempenho dos cédigos irregulares
para blocos longos quando comparado aos cddigos regulares, ainda assim, cddigos regulares sao
largamente aplicados devido a sua simplicidade de implementacao [RICHARDSON, SHOKROLLAHI
e URBANKE 2001]]. Neste trabalho iremos considerar apenas construgdes de cédigos LDPC regulares,
ndo aprofundando portanto, nos cédigos LDPC irregulares.

Uma caracteristica importante dos c6digos de bloco lineares muito utilizada para representar
cédigos LDPC é que para qualquer c6digo de bloco linear C'(n, k) com matriz controle de paridade H,
esta matriz pode ser representada por meio de um grafo bipartido segundo Michael Tanner, conhecido
também como grafo de Tanner, onde cada elemento 1 da matriz H serd representado como uma
ligacdo entre um né de fun¢ao ou nd de paridade z,,, correspondente a m = n — k equacdes de

paridade, e um né de variavel c,, correspondente a n bits na palavra-cédigo.

Exemplo 4.1.3 Seja C' um cédigo LDPC regular com pardmetros (10,2, 4) e com matriz controle de
paridade dada por

Ci C C3 C4 C5 Cg C7 Cg Cg Cyo

z2(1 1 1 1 0 0 0 0 0 O
»l'1 0 0 0 1 1 1 0 0 0
H= 2|10 1 0 0 1 0 0 1 1 0
210 0 1 0 0 1 0 1 0 1
z\0 0 O 1 O O 1 0 1 1

Cada elemento 1 da matriz ird representar uma ligacdo entre o no de fungdo z; e o né de varidvel c;,

comi=1,...,5ej5=1,...,10. Logo, a representacdo de H em um grafo bipartido serd:

Figura 13 — Grafo Bipartido

fZ 1\ /D‘\ ,/'Zj\ fm\ /Z'j\
(T)N6 de fungéio '\ Sy Ny )

(o de \-'al

fonte: Préprio Autor

Se um c6digo LDPC regular C' com pardmetros (n, w,, w,) € com matriz controle de paridade H é

representada por um grafo bipartido, entdo em um né de fung¢do z,,, a soma das informacdes, ou seja,
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a soma dos nds de variavéis conectados a esse n6 de fun¢ao devera ser 0. Esta operagdo define uma
equacdo de paridade.

O grau de um nd, de fungdo ou de varidvel, € determinado de acordo com o nimeros de linhas que
chegam a determinado nd, em outras palavras, para um cédigo LPDC regular (n, w., w, ) representado
por meio do grafo de Tanner haverd m nés de paridade de grau w, e n nds de varidvel com grau w..

Dessa forma, podemos introduzir dois conjuntos:

e M, como o conjunto de indices das verificacdes de paridade conectadas ao bit ¢,, codificado;

e N,, sendo o conjunto de indices dos bits codificados que estdo conectados a verificagdo de

paridade z,,.

O grafo de Tanner e obtengdo das equacdes de verificagdo de paridade, serdo fundamentais para
facilitar o entendimento do processo de decodifica¢do iterativa em cddigos LDPC. No exemplo a seguir,

exemplificamos as equagdes de paridade bem como os conjuntos de indices.

Exemplo 4.1.4 Considerando o grafo bipartido do Exemplo representado na |Figura 13} as

equacoes de verificacdo de paridade serdo:
z1=¢ +ca+c3g+cy =0,

Z=c+c5+cg+cr =0,
Z3 =Cy+ C5+ cg+ cg =0,
zg =c3+cg+cg+co=0,
25 = C4 + C7 4+ cg + 190 = 0.

Para este caso, temos por exemplo que M, = 1,2, visto que no né z; e z, estdo conectados ao no c;.

E, N1 =1,2,3,4, pois 0s nos cy, ca, c3 e cy estdo conectados ao no de funcdo z;.

Definicao 4.1.5 Em um grafo bipartido, as ligagcoes das arestas que formam um caminho fechado é

chamado de ciclo de tamanho 1. O menor ciclo de um grafo é denominado girth.

O conceito de girth estd intimamente relacionado ao desempenho de alguns tipos de decodificagcdes
iterativas, como por exemplo o algoritmo soma-produto (SPA) que serd apresentado neste trabalho. Ao
projetar um c6digo LDPC € necessario buscar obter o maior girth possivel ao construir a matriz /, todo
ciclo serd de tamanho par e seu valor minimo € 4, sendo esse o pior caso em relacao ao desempenho
do codigo. A fim de evitar um ciclo de comprimento 4, € necessdrio garantir que quaisquer duas
colunas da matriz de paridade tenham no minimo um 1 em comum na mesma posi¢ao [CARRASCO e
JOHNSTON 2008, RYAN e LIN 2009].

Exemplo 4.1.5 Utilizando o grafo da do Exemplo é possivel identificar ciclos de
vdrios tamanhos, sendo que o menor ciclo é o destacado em negrito na Portanto, o girth é

igual a 6.
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Figura 14 — Grafo Bipartido com girth 6

fonte: Préprio Autor

E possivel construir uma matriz controle de paridade H satisfatéria de indmeras formas. Entretanto
o maior desafio para um c6édigo LDPC € sua codificagdo. Como os cédigos LDPC sdo um tipo de
c6digo de bloco linear, essencialmente é possivel codifica-lo a partir da obtencdo da matriz geradora,
conforme citado na Se¢do 3.2 e indicado em (3.11). Como os cédigos LDPC focam na obtencao
da matriz H, na maioria das vezes essa matriz nao tem a forma sistemadtica, sendo possivel obter
uma matriz de paridade na forma sistematica utilizando a elimina¢do de Gauss. Porém, ao realizar
permutagdes nas linhas e colunas, pode-se obter entdo uma matriz com densidades de 1’s totalmente
diferente da original, mas com desempenho semelhante. Embora a obtencdo da matriz geradora pareca
direta, possui um custo computacional alto devido ao nimero de operacdes necessdrias para a obten¢ao

de G que dificilmente serd esparsa.

4.2 CONSTRUCAO DE CODIGOS LDPC REGULARES

Cdédigos LDPC sao pautados principalmente em obter uma matriz controle de paridade H esparsa,
e que cumpra alguns requisitos definidos, como por exemplo a Defini¢cao {.1.2] de regularidade ou
ainda garantir um determinado valor de girth. Para quaisquer restricdes iniciais, existird um conjunto
enorme de codigos que as satisfacam. A obten¢do de uma controle de paridade € feita de maneira
quase aleatdria, porém ao seguir algumas regras é possivel maximizar as probabilidades de se obter
um c6digo com eficiéncia elevada. Para tal, ao longo dos anos diversos métodos foram estudados para
a obtengdo da matriz /1. Nesta se¢do, iremos apresentar trés construgdes de codigos LDPC baseadas
na forma de se obter a matriz controle de paridade H. Na Subsegao [4.2.1| apresentamos a construgao
proposta por Gallager e na Subsecdo 4.2.2] o método por meio de projetos de blocos incompletos
balanceados, conhecido como BIBD. No Capitulo [5|iremos utilizar as constru¢des de Gallager e por

BIBD para analises de desempenho.

4.2.1 Construgao de Gallager

Gallager inicialmente propds um método que se obt€ém uma matriz de paridade com alta esparsidade,
porém, a matriz ndo € representada de forma sistemaética. Este método é para constru¢ao de codigos
LDPC regulares, [GALLAGER 1962].

Seja C' um c6digo LDPC regular com pardmetros (n, w,, w,.) € matriz controle de paridade H de

ordem m X n, onde m = n — k. A partir da relacdo da Equagao podemos determinar a quantidade
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de linhas m da matriz  por
nw,

m=—=. (4.4)

Wy

A construcdo de Gallager para construir a matriz controle de paridade /1, é dada pelos seguintes

passos:
1. Determinar o nimero m de linhas da matriz por meio da Equagio[4.4]

2. Dividir a quantidade de linhas m em w,. submatrizes de ordem (m/w,.) X n, onde cada submatriz

terd apenas um tnico 1 por coluna.

3. Na primeira submatriz, cada linha tera uma sequéncia de w, 1’s, sempre deslocando de uma

linha para outra mantendo um tnico 1 por coluna.

4. As demais (w. — 1) submatrizes de H sdo completadas com permutacdes aleatdrias das colunas

da primeira submatriz gerada, respeitando as quantidades w, e w,..

Como as trés primeiras etapas do processo sao fixadas, a fim de obter c6digos LDPC mais eficientes
a partir da construcdo de Gallager, na Etapa 4. busca-se realizar as permutacdes aleatérias de modo a
obter o maior girth possivel. No exemplo a seguir, ilustramos a construcao de uma matriz controle de

paridade H obtida pelo método de Gallager.

Exemplo 4.2.1 Seja C' um cédigo LDPC regular com (n, w., w,) = (20,3, 4). Primeiramente a partir
da Equagdo[d.4 obtemos que m = 15 e teremos w. = 3 submatrizes, onde a primeira linha da primeira
submatriz terd w, = 4 1's de forma sequencial e nas demais linhas a sequéncia de 1’s serd deslocada
de modo a obter um tinico 1 por coluna. Em seguida as demais submatrizes sdo obtidas por meio de
permutagoes aleatorias das colunas da primeira submatriz. Uma das possibilidades de matriz controle

de paridade para esse exemplo, serd

(11110000000000000000]
00001111000000000000
00000000111100000000
00000000000011110000
00000000000000001111

10001000100010000000
01000100010000001000
H=1001000100000010001001-. 4.5)
00010000001000100010
00000001000100010001

10000100000100000100
01000010001000010000
00100001000010000010
00010000100001001000
100001000010000100001]
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4.2.2 Constru¢ao BIBD

A construgdo por design de blocos incompletos balanceados BIBD (Balanced Incomplete Block
Design) é baseada em uma técnica, conhecida como design combinatério, que € uma maneira de
organizar elementos de um conjunto finito em subconjuntos para que certas propriedades sejam
satisfeitas. Esta técnica pode ser aplicada em teoria da codificacdo, neste caso, podendo ser utilizada
para obter uma matriz controle de paridade de um cédigo LDPC regular [VASIC e DJORDJEVIC
2002, AMMAR et al. 2004]].

Definicao 4.2.1 Considere um design combinatdrio com parametros (V, B, R, K, \), onde V é um
conjunto de pontos, B é o niimero de subconjuntos de V chamados de blocos, R é o niimero de
repeticdo dos blocos, K é o niimero de elementos contidos em cada bloco e \ é o niimero de blocos que
o mesmo elemento se repete e considerando que V > K (para que nenhum bloco contenha todos os
elementos do conjunto). Definimos esse design como (V, B, R, K, \)- BIBD, e é chamado de design

de bloco incompleto balanceado.

Utilizando o design combinatdrio apresentado na Defini¢ao[d.2.T|e aplicando pardmetros especificos
é possivel construir uma matriz controle de paridade H para cédigos LDPC regulares, como uma
matriz de incidéncia entre pontos e blocos. Entre os parametros, o mais importante para caracterizar
um cédigo LDPC, é o niimero de blocos contendo o mesmo par de pontos A, que para cédigos LDPC
sempre serd considerado 1, desta forma podemos representar o design combinatdrio neste caso como
(V, K, A\)-BIBD [VASIC e DJORDJEVIC 2002, MOREIRA e 1 2019].

Ao aplicar a constru¢cdo BIBD a um cédigo LDPC, os parametros se relacionam da seguinte

maneira:

e ) ¢ o numero de bits redundantes n — k e

e JC € o peso de 1 nas colunas.

Por meio do método BIBD € possivel determinar a matriz verificadora de paridade /7 como uma
matriz de incidéncia, onde cada elemento de um bloco B determina um elemento nao-nulo da matriz.
Utilizando um grid retangular, € possivel distribuir os pontos de interesse de maneira que o grid havera
KC linhas verticais, e o nimero de linhas horizontais terd um valor m’ = % de modo a obter V pontos
de cruzamento entre as linhas verticais e horizontais, conforme exemplificado na

Utilizando o grid retangular, os blocos serdo determinados a partir dos slopes (inclinagdo), essa
inclinago serd uma linha reta que agrupara X elementos em um bloco, ou seja, um slope 0, significa
que os elementos de cada linha estardo agrupados juntos, visto que seria uma linha reta sem inclinagao
nenhuma. Conforme exemplificado na a linha vermelha representa o slope 0, a linha azul
representa o slope 1 e a linha vermelha o slope 2.

A quantidade de slopes a serem analisados serd s = 0, 1,2, ...,m’ — 1, dado que a andlise inicia-se
no slope 0. Sendo assim haverdo B = (m/)? blocos de K elementos. A partir dos blocos, a matriz
controle de paridade H pode ser obtida de maneira que cada bloco B representa uma coluna da matriz

H, e cada elemento do bloco, indica a linha da matriz que haverd um elemento nao-nulo.
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Figura 15 — Distribui¢ao de pontos em um grid retangular
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fonte: Préprio autor

Figura 16 — Representacdo dos slopes 0, 1 e 2
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fonte: Préprio autor

Exemplo 4.2.2 Sejam C um cédigo LDPC regular com pardmetros (25, 3,5) e o design combinatdrio

BIBD da forma 2 — (15,3, 1), logo m’ = 5. Podemos entdo determinar o grid retangular como:
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Figura 17 — Grid Retangular com slopes= 0, 1, 2

fonte: Préprio Autor

Para este caso teremos s = 0,1,2,3,4 e a partir desses valores é possivel dispor todos os pontos
conforme a Tabela 5]

Tabela 5 — Tabela Slopes

s=0 s=1 s=2 s=3 S=

1 611 1713 | 1815|1912 |1 10 14
2712 |1 2814|2911 (21013 | 2 6 15
3813 13915 (310122614 | 3711
4914 (410114613 | 4715 | 48 12
510155612 | 5714 | 5811 | 5913

Apds construir a tabela, cada bloco B de 3 elementos, define a posicdo dos elementos 1's em cada
coluna da matriz H, que terd dimensdo V X B onde B = (m/ )2. Neste caso, 15 x 25, ou seja, a

primeira coluna da matriz H terd elementos 1’s nas linhas 1,6 e 11. Seguindo essa logica a matriz
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correspondente serd

[1000010000100001000010000]
0100001000010000100001000
0010000100001000010000100
0001000010000100001000010
0000100001000010000100001
1000000001000100010001000
0100010000000010001000100
H=10010001000100000000100010]. (4.6)
0001000100010001000000001
0000100010001000100010000
1000000010010000000100100
0100000001001001000000010
0010010000000100100000001
0001001000000010010010000
10000100100100000001001000]

4.3 DECODIFICACAO

Os decodificadores para cédigos LDPC, na maioria dos casos, utiliza algoritmos de passagem
de mensagens utilizando o conceito de grafos. Entre os tipos de algoritmo de decodificacdo estdo
o bit-flipping e algoritmo soma-produto (Sum-Product Algorithm - SPA), também conhecido como
belief propagation, ambas designacdes sdo encontradas em diversos trabalhos e descrevem o mesmo
algoritmo. A depender do método de decisdo, decodificadores usualmente sdo divididos em duas
classes: hard-decision e soft-decision. Dentre os algoritmos citados, o bit-flipping, que serd apresentado
na Subsecio € um algoritmo do tipo hard-decision e o algoritmo soma-produto, que serd
apresentado na Subsegdo[4.3.2] é um algoritmo do tipo soft-decision.

Algoritmos baseados em hard-decision, na sua grande maioria sio menos complexos requerendo
assim, um menor processamento computacional quando comparado com o soft-decision. Entretanto,
algoritmos baseados em soft-decision apresentam um melhor desempenho em termos da BER, o que os
tornam mais utilizados em diversos estudos. No Capitulo [5] para anélise dos resultados, aplicaremos a

decodificagdo utilizando o algoritmo soma-produto, que conforme citado baseia-se em soft-decision.

4.3.1 Bit-Flipping

O algoritmo bit-flipping foi proposto por Gallager e utiliza o conceito de hard-decidion para realizar

a decodificacdo.

Definicao 4.3.1 Seja um codigo C(n, k), em que o conjunto de simbolos na entrada do decodificador

é finito (0, 1), a decisdo se cada bit recebido foi 0 ou 1 é tomada antes do decodificador, em seguida
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escolhe-se a palavra-codigo mais proxima do vetor recebido. Este método é chamado de hard-

decidion.

O método bit-flipping € considerado simples e consiste basicamente em utilizar os grafos e equagdes
de paridade para verificar quais equagdes de paridade falham, e analisando as equacdes estimar o bit
que mais falha e em seguida alterd-lo e testar novamente, até obter o menor erro possivel.

Seja C' um cédigo LDPC com matriz controle de paridade H e seja v o vetor recebido. O algoritmo

segue 0s seguintes passos:

1. Para o vetor recebido v, escreva todas as equagdes de paridade.
2. Verificar para cada bit quantas equagdes de paridade falharam.

3. Ap6s identificar o(s) bit(s) que mais apresentaram equacdes de paridade com falha, realizar a

troca desse bit (0 — 1,1 — 0), gerando um vetor v'.

4. Repetir os passos de 1. a 3. com o novo vetor v’ até satisfazer todas as equagdes de paridade.

Exemplo 4.3.1 Seja C o cédigo LDPC regular com pardametros (10,2, 4) como no Exemplo A
matriz controle de paridade H foi dada por

Ci Cyp C3 C4 C5 Cg Cr Cg Cg Cyo

(1 1 1 1 0 0 0 0 0 O
»l1 0 0 0 1 1 1 0 0 0
H= 210 1 0 0 1 0 0 1 1 0
210 0 1 0 0 1 0 1 0 1
z\0 0 O 1 0 O 1 0 1 1

Considerando que a palavra recebida foi v = (1101001001), testa-se todas as equagdes de paridade

como na Tabela

Tabela 6 — Teste 1 - Equagdes de Paridade

Equacdes de Paridade | Teste
(c1+ca+c3+cq) 1
(c1+¢5+ce+cr) 0
(ca + 5+ g + ¢9) 1

1
1

(C3 + Cg + Cg + Cg)
(s + 7+ cg + cr0)

DB~ W N =N

Verifica-se todas as equagoes que falharam e estima-se os bits que mais apareceram, neste caso o
bit cg apareceu em 3 das 4 equacoes que falharam. Assim, alteramos o bit e teremos a nova palavra

v/ = (1101001011). Para V', realiza-se os testes novamente com o novo vetor como na Tabela E]
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Tabela 7 — Teste 2 - Equagdes de Paridade

Equagdes de Paridade | Teste
(C1+CQ+03+C4) 1
(01+C5+06+C7) 0
(co +c5 + g + ¢9) 0

1
0

(Cg + cg + cg + Cg)
(C4 -+ Ct + Co + 010)

N B~ W =N

Neste segundo passo o tnico bit em comum nas duas equagoes que apresentaram falha foi o bit cs.
Realizando a atualizagdo do vetor teremos v’ = (1111001011), e em seguida o teste é novamente

realizado, como na Tabela

Tabela 8 — Teste 3 - Equagdes de Paridade

Equacdes de Paridade | Teste
(Cl—|—02+63+C4) 0
(Cl +c¢5 + cg + C7)
(CQ +c5 +cg+ Cg)
(03 +ce + cg + Cg)
(ca+ ¢+ o+ c10)

DN B~ W N —=N

0
0
0
0

Finalmente, obtemos todas as equacoes de paridade satisfeita, indicando que a palavra transmitida foi

c =v” = (1111001011). Para comprovar basta verificar a condi¢do c.H* = 0.

Existem algumas variacdes da aplicagao do algoritmo bit-flipping, como por exemplo o weighted
bit-flipping que € uma versao soft-decidion do bit-flipping [SANTOS 2014].

4.3.2 Algoritmo Soma-Produto

O algoritmo soma-produto - SPA (Sum-Product Algorithm) por sua vez, utiliza-se do método de

decisdo soft-decision.

Definicao 4.3.2 Considerando um codigo C(n, k), em que o decodificador ao receber a palavra
transmitida avalia a distribuicdo probabilistica dos possiveis valores dos bits. Define-se este método

de decodificacdo como soft-decision, onde a decisdo é tomada baseada na palavra inteira.

Seja C' um c6digo LDPC com matriz controle de paridade H representada por m = n — k equagdes
de paridade associadas aos nés de paridade z,,, € os nds de varidvel c,, correspondente a n bits na
palavra-cédigo. O SPA consiste basicamente em encontrar a palavra c6digo ¢ de comprimento n onde
cada bit codificado c¢,, maximize a probabilidade de que as equacdes de paridade z,,, que envolvam esse
bit ¢, sejam satisfeitas [CARRASCO e JOHNSTON 2008]]. Ou seja, queremos maximizar a seguinte
probabilidade

P(cplzm =0), com m e M,, 4.7)

onde M,, como visto na Se¢do 4.1|sdo os indices de z,, conectados a ¢,,.
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O algoritmo soma-produto € baseado no calculo de duas probabilidades. A primeira probabilidade
Gmn» que representa a probabilidade do n-ésimo bit codificado satisfazer a equacio de paridade a que

estd correlacionado, com excecdo da m-ésima equacao de paridade, ou seja

Gmn(x) = P(c, = 7|2, =0), com m' € M, /m, 4.8)

onde M,,/m representa todos os indices dos nds de paridade conectados a ¢,, exceto o né de paridade
Zm,-
A segunda probabilidade r,,,, representa a probabilidade da m-ésima equagao de paridade ser

satisfeita condicionada a todos os possiveis valores dos bits codificados da palavra-cédigo c, ou seja

Tmn(2) = P(zm = 0]c). 4.9)

O algoritmo soma-produto utiliza o0 método iterativo, onde cada iteragcdo atualiza os valores das
probabilidades, aumentando a eficiéncia do c4digo. A inicializa¢do da probabilidade de ¢,,, () em
(4.8)), é dada pela probabilidade de que o n-ésimo bit recebido seja x, ou seja, P(c, = x). Tal
probabilidade ira variar de acordo com o canal. Iremos considerar neste trabalho uma distribui¢io de

probabilidade gaussiana de média zero e variancia o2, ou seja, um canal AWGN dado por

(@) — e 27, 4.10
9n gy (4.10)

A probabilidade g,(f) de um bit recebido ser 0 ou 1 para uma modula¢do BPSK, sera respectivamente

1
g = = g~ (on=1?/20% 4.11)

1
= —= _%e*(”n*l)?/ 2% 4.12)

onde v,, sdo os bits do vetor recebido.

Considerando uma modulacdo QPSK, a probabilidade de um simbolo recebido ser 00, 01, 10 ou

11, serao
1 [0-8) (05| fae
g0 = e L v Vel | (4.13)
oV 2T
_ , -
(01) — 1 e‘_(”g)‘%) Jr(”g;))*%)_/zfﬂ7 (4.14)
oV 2T
_ , 2_
Joo L ) )] e s
oV 2t
_ , -
anp _ 1 . (e +55) + (o494 )| /202 (4.16)

In oV 2T ) ) ’
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onde v,(f) e USLQ) sdao os componentes em fase e quadratura do simbolo recebido.
As probabilidades de cada simbolo recebido é entdo inserido em um vetor f, o vetor a seguir
representa a probabilidade de uma modulagdo BPSK

[ g

= 1
gg)fgz

‘ n
oy 9l (4.17)

Este vetor € utilizado para inicializar a matriz (), em que cada elemento dessa matriz representa a
) (

probabilidade do ¢-ésimo bit recebido seja 0, g§0 ou de que seja 1, gio), parai = 1,...,n. Deste modo

2

192 : \g(”*l):

1 1 1 1
e el e
. | . | | | .
Q=1 "~ . (4.18)

. | . [ . | :

° | * | | ° | °
ENOREEBROREEEE 0) I (0)°
g g gy )

ntoa! ¢! I
Lo gl o

Ap0s inicializar o algoritmo de decodificacdo com as probabilidades iniciais, iremos executar 0s
demais passos em duas etapas, as quais chamaremos de passo horizontal e o passo vertical.

Iniciando o passo horizontal, as probabilidades sdao definidas conforme segue

Pmn(7) = > P2 = 0[c) Plcley = 1), (4.19)

C:Cn==1T
onde dado que o n-ésimo bit ¢, = x € um valor fixo entdo o vetor ¢ serd composto pelo bit ¢,
determinado e pelos demais bits restantes que poderdo assumir o valor 0 ou 1 em qualquer combinac¢do
possivel. Entretanto, nem todas as combinagdes possiveis irdo satisfazer a equagdo de paridade, por
exemplo, quando x = 0 para que a funcdo de paridade z,, = 0 seja vélida, iremos considerar apenas as
combinagdes que apresente um ntimero par de bits 1, sendo assim a probabilidade de uma combinagdo
com ndmero impar de 1 satisfazer a equacdo de paridade é zero. Logo, 7,,,(x) serd a soma de todas as
probabilidades das sequéncias bindrias w, — 1 que somadas satisfaga seja igual a , onde P(z,, = 0|c)

Sera zero ou um,

Pon(t) = > P(zm =0c) [ dmw(®). (4.20)

cicp=x n'€Np\n

as probabilidades obtidas de 7, (z) podem ser dispostas em uma matriz R, da seguinte maneira

r11(0) 1 712(0) 1 iy (0) 1 71 (0)
) e - ne-n(d) | re(d)
| L w1
i (0)172(0) 1 P (0) i (0)
I rm1(1) | Tma2(1) e Tim(n—1)(1) | Tmn (1) |
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onde cada elemento da matriz contém as probabilidades de 7,,,,,(0) € 7., (1). Apds definir as probabili-
dades 7,,,,, (), inicia-se o passo vertical, onde as probabilidades de ¢,,, () sdo atualizadas de maneira
mais simples que no passo horizontal, por intermédio da Regra de Bayes.

Aplicando a Regra de Bayes na Equacdo podemos escrever a probabilidade ¢,,, (x) conforme

segue

Gmn(z) = P(c, = zl{z;, =0, m' € M,/m}) (4.22)

_ Pz =0, m' € My/m}le, = ) P(c, = a)
- P({zm, =0, m' € M,/m}) : (4.23)

A partir da Equagdo (4.9|e utilizando a substitui¢do de P(c, = x) = f7, podemos escrever que

rn(2) = B Sz [] ren(@), (4.24)

m/€My, /m

onde (3,,,,, € uma constante de normalizagdo tal que > ¢, () = 1, sendo assim

1
X I rww(2)
z m/eM,\m
Desta forma, a nova matriz () sera,
¢11(0) | ¢12(0) | | ql(nfl)(o) | ¢1n.(0)
cau(l) g |- ae-n() | an(1)
| | | | .
0= l T l , (4.26)

| | | |

| | | |
|
|
|

onde cada elemento ¢,,,,(0) € ¢, (1) representam as probabilidades de cada possibilidade. Em seguida,

¢ possivel calcular a probabilidade pseudo posteriori de ¢, () como segue

gn(x) = Bufy [ rmnl®), (4.27)

meMy,

novamente realizamos a normalizagdo de ) ¢,(z) = 1 como f3,. Cada probabilidade da pseudo

posteriori é disposto em um vetor ()’

[ 00 1 (0) - gen(0) 1 aa(0)
(1) 1 @2(1) 1o gm-n(1) T aa(1)

Finalmente, a partir das probabilidades da pseudo posteriori, conseguimos estimar a palavra c6digo

Q' (4.28)
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transmitida como

¢, = argmax 3, fo H Tmn (). (4.29)

meMn

A complexidade da decodificagdo soma-produto estd majoritariamente ligado ao passo horizontal,
devido a quantidade de combinagdes bindrias possiveis que cresce de acordo com o tamanho do cédigo.
Existem algumas técnicas que reduzem a complexidade do algoritmo soma-produto, como por exemplo
a utilizacdo da Transformada Répida de Fourrier [CARRASCO e JOHNSTON 2008].

A seguir apresentamos um exemplo do funcionamento do SPA de modo a deixar mais claro o

funcionamento do algoritmo.

Exemplo 4.3.2 Seja C' um cédigo LDPC regular com pardmetros (n,w.,w,) = (10,3,6). Uma

possivel matriz controle de paridade para este codigo é

(111001100 1]
1010110110
H=10011101011
01011 0101
(1101001110,

Considere que a palavra transmitida foi ¢ = (00001010101) e a palavra recebida foi v =
(0001110101), ou seja, a palavra recebida apresenta apenas um erro na quinta posi¢do do vetor

recebido. Sendo as probabilidades iniciais f dada por

1 078 0.84 0.81 0.52 045 0.13 0.82 0.21 0.75 0.24

f= 0.22 0.16 0.19 048 0.55 0.87 0.18 0.79 0.25 0.76 |

(4.30)
A matriz Q) é inicializada conforme a seguir

'0.7810.8410.811 0 10.1310.821 0 ' 0 10.24'
0.2210.2410.19' 0 '087'018' 0 ' 0 '0.76

078" 0 '081' 0 '045'0.13" 0 '0.21'0.75' 0
022, 0 1019, 0 ,055,087, 0 ,0.79,025, 0

I e e E e R A R - - - 0T
|
|

0 . 0 108110521045 0 1082 0 10.75:0.24
| | | | | |

= | |
@ 0O ' 0 1r0.1910.48 | 0.55 | 0 | 0.18 | 0 ! O.25l 0.76

|
e [ P U - - — - -
0 '084' 0 '0.52!045'013' 0 '0.21' 0 '0.24
0 '024! 0 '048'055'087! 0 '0.79! 0 '0.76

0.78,0.84, 0 1052, 0 | 0 082,021,075, 0
(02210241 0 10481 0 1 0 1018107910251 0

4.31)

A partir da matriz obtida, podemos iniciar o passo horizontal para determinar as probabilidades
Tmn () € entdo a matriz R. Para calcular a probabilidade r1,(1) é necessdrio utilizar a equagdo de
paridade a seguir

c1+cy+c3+cg+cr+cio=0. (4.32)
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Logo, utilizaremos as informagoes extrinsecas ao né ci, de modo que é necessdrio calcular as
probabilidades de todas as combinagoes possiveis para que a equag¢do de paridade seja satisfeita

quando ¢, = 1, ou seja, serd necessdrio determinar cs, c3, Cg, C7 € 1o afim de satisfazer
Co+c3+cg+cr+cig=c0c1 = 1. (433)

Conforme citado anteriormente, ao utilizar o alfabeto bindrio, apenas combinagcdes impares irdo

satisfazer a equagdo acima, logo teremos 16 combinagdes possiveis e probabilidade de r11(1) serd

r11(1) = (q12(1)¢13(0)q16(0)q17(0)g1,10(0)) + (912(0)q13(1)q16(0)q17(0)g1,10(0) )+
+ (¢12(0)q13(0)q16(1)q17(0)1,10(0)) + (¢12(0)q13(0)q16(0)q17(1)1,10(0) )+
+ (412(0)q13(0)q16(0) q17(0)q1,10(1)) + (q12(1)@13(1)q16(1)q17(0)1,10(0) )+
+ (q12(0)q13(1)q16(1)q17(1)q1,10(0)) + (912(0)q13(0)q16(1)q17(1)q1,10(1))+
+ (q12(1)q13(1)q16(0)q17(0)g1,10(1)) + (q12(1)q13(1)q16(0)q17(1)q1,10(0))+
+ (¢12(0)q13(1)q16(1)q17(0)q1,10(1)) + (q12(1)q13(0)q16(1)q17(0)q1,10(1)) +
+ (¢12(1)q13(0)q16(0) q17(1)g1,10(1)) + (912(0)q13(1)q16(0)q17(1)q1,10(1) )+
+ (q12(1)@13(0)q16(1) q17(1)q1,10(0)) + +(q12(1)q13(1)q16(1)q17(1)q1,10(1))

= 0.00316 + 0.004038 + 0.116495 + 0.003821 + 0.055123 + 0.005205+
+ 0.005998 + 0.080978 + 0.002463 + 0.000171 + 0.086533 + 0.070267+
-+ 0.002305 + 0.002838 + 0.004871 + 0.0036618 = 0.448086.

Apds obter a probabilidade de 11(1) = 0.448086 e a probabilidade de 111(0) = 1—r11(1) = 0.551914,

este procedimento é repetido para todo r,,,, e os valores serdo dispostos na matriz R

R:

[ 0.551914 ; 0.542753 ; 0.546890 ;
0.448086 | 0.457247 ! 0.453110 !

0 10.46071410.5454251 0
0 0539286 ' 0.454575 ' 0

0 10.444092'
0 '0.555908
0493347 0  '0.493991' 0  '0.537255!0.505034 | 0 ' 0.506423'0.493347' 0
0.506653 , 0 105060091 0 10462745‘04949661 0 10493577‘0507451‘ 0

0 L0 \ 0.500333 w 0.505158 | | 0.497937 w 0 | 1 0.500322 \ 0 w 0.500413 | | 0.499603
0 . 0 ‘ 0.499667 ‘ 0. 494842 ‘ 0.502063 ‘ 0 ‘ O 499678 ‘ 0 ‘ 0. 499587 ‘ 0.500397

0 0500446 0 0507588 | 0.496965 04995901 0 |0.499477' 0 ' 0.499416
0 104995541 0 0492412 0503035 0.500410 1 0 0500523 0 ! 0.500584
0.497476 | 0.497921 |
| 0.502524 1 0.502079 |

10464662, 0 10 ,0.497791 ) 0.502437 , 0.497173, 0
105353381 0 10 10.502209 1 0.497563 1 0.502827 1 0

Em seguida o passo vertical ird atualizar a matriz inicial () conforme a Equacdo
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911(0):511f{) H Tm1(0)

m/EMl\l

= [11 % 0.78 x (0.493347 x 0.497476) = 0.191434;.

Q11(1):/311f11 H rm(1)

m’EMl\l

= P11 x 0.22 x (0.506653 x 0.502524) = 0.056013 ;.

Visto que 0.19143451; + 0.05601351; = 1,

1
"~ 0.191334 + 0.056013

B = 4.042903.

Logo,

¢11(0) = 4.042903 x 0.78 x (0.493347 x 0.497476) = 0.773636.
qu1(1) = 4.042903 x 0.22 x (0.506653 x 0.502524) = 0.226364.

A partir dessa operacdo é possivel obter os valores atualizados de todos os elementos da matriz, e

desta forma atualizd-la matriz. A matriz () atualizada serd,

Q=
[ 0.773636 ; 0.8391211 0.806481 1
0.226364 ' 0.160879 ' 0.193519 !

0 ; 0.132106 ; 0.818884 ; 0

; 0 10.239285_
0 108678941 0.181116 0

0 '0.760715
0812140 0  '0.8374611' 0 | 0.444958 ' 0.113039' 0

0.211273 | 0.748185 ' 0

0.187860, 0 , 0.162539 , 0 ,0.555042 , 0.886961 , 0 0.788727 1 0.251815, 0
0 10 10833978 104922031 04841261 0 1 0.8441871 0 1 0.74221210.201076
010 0166022 10507797 0515874 0 [0.ASSSI3) 0 0257788 0708024

0 10860727 0 0489773 0485097 ' 0.115241' 0  '0215940' 0 ' 0.201196

0 0139273 0 10510227 0514903 0.884759 ' 0 ' 0.784060' 0 ' 0.798804
0.809608 1 0.8619341 0 10532711, 0 . 0 0.845514 1 0.213942 | 0.744684, 0
0.100302 1 0.138066 1 0 104672891 0 1 0  10.154486 1 0.786058 1 0.255316 1 0

Enfim, podemos calcular a probabilidade posteriori para entdo estimar a palavra transmitida a partir

da Equagdo
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@1(0) = BifY [ rma(0) = Bi x 0.78 x (0.551914 x 0.493347 x 0.497476) = 0.1056550,.

me M,
a(1) =B f} H rmi(1) = By x 0.22 x (0.448086 x 0.506653 x 0.502524) = 0.02509983;.
meM,
Teremos
Bl = 1 — 7.64797
1 0.105655 + 0.025099 ’
entdao

¢:1(0) = 7.64797 x 0.78 x (0.551914 x 0.493347 x 0.497476) = 0.808046,
(1) = 7.64797 x 0.22 x (0.448086 x 0.506653 x 0.502524) = 0.191956.

Empregando a Equagdo é possivel identificar que o o primeiro bit serd ¢, = 0, pois é o
que apresenta a maior probabilidade a posteriori. Os demais simbolos apresentam as seguintes

probabilidades

o 0.808046 1 0.860941 1 0.834162 1 0.497361 1 0.482065 1 0.115074 1 0.844356 1 0.215586 1 0.742528 1 0.200821
= | | | | | | | | | .
0.191954 1 0.130059 1 0.165838 1 0.502639 1 0.517935 1 0.884926 1 0.155644 1 0.784414 1 0.257472 1 0.799179

Sendo assim, a palavra-cédigo serd ¢ = (0001110101), é possivel verificar que a palavra ainda
ndo foi corrigida, o erro continua no quinto bit, sendo assim, serd necessdrio mais uma iteracdo
para tentar corrigi-lo. A segunda iteracdo é iniciada com a uiltima matriz () obtida, ou seja, a mais
atualizada, e os demais passos sdo seguidos. Para este exemplo, a palavra so serd corrigida apos a

terceira iteracdo, suprimindo os passos intermedidrios, as matrizes finais R, Q) e ()’ serdo,

R =

'0.5499601 0.540086 10.5443691 0 0 10.46309210.5426501 0 0 10.447890'
0.450040 ' 0.459914 ' 0.455631 ' 0 0 0536908 ' 0457350 0 0 0552110

0493114 0 10493650 0  '0.545393 0505532 0 ' 0.507453 ' 0.491301 ' 0
0.506886 | 0 10506350, 0 | 0.454607 ) 0.494468 | 0 | 0.492547 | 0.508699 , 0

7777777 L L s s A A A B
| | | |

0 1 0.499989 1 0.500176 1 0.502649 0 0.499989 | 0 ' 0.499985 1 0.500012
|
0 1 0.500011 ' 0.499824 ' 0.497351 0

| | | |
,,,,,,, I A okttt et R I vttt R U Tl it
0 0499975 ' 0 '0.500415'0.503915 ' 0.500023' 0  '0.500032' 0  '0.500030
.0 10500025, 0 _, 0499585, 0496085,0.499977, O _ 0499968, 0O __,0.499970

0.496595 | 0.497094 | 1 0.457904 1 0 0 10.496955 1 0.503693 | 0.495668 | 0
| 0.503405 1 0.5502906 10.542006 1 0 0 10.503045 1 0.496307 10.5043321 0
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Q=
[ 0.772854 ; 0.838418 ; 0.806053 ; 0 ; 0.132534 ; 0.818189 ; 0 0 ; 0.240031
0.227146 ' 0.161582 ' 0.193947 ' 0 ' 0.867466 ' 0.181811' 0 0 '0.759969

0.810391' 0  '0.835883! 0 ! 0.456507 ' 0.114177' 0 ! 0.212482!0.746725 ! 0
0.189609, 0 101641171 0 10543493‘08858231 0 10787518‘02532751 0

0 L0 \ 0.832375 \ 0.478244 | | 0.499266 \ 0 | ' 0.842265 \ 0 \ 0.740099 | | 0.203955
0 . 0 ‘ 0.167625 ‘ 0. 521756 ‘ 0.500734 ‘ 0 ‘ 0 157735 ‘ 0 ‘ 0. 259901 ‘ 0.796045

0 ;0.859034; 0 }0.478005‘0.498000‘0.116425} 0 ;0.217493; 0 ;0.203943
0  '0.140966' 0  !0.521995'0.502000 ' 0.883575! 0 ' 0.782507' 0 ! 0.796057

0.808242 1 0.860424 | 1 0.520590 0 0 1 0.843871,0.215010 , 0.743407 , 0
| 0.191758 1 0.139576 | 10.479410 1 0 0 10.156129 1 0.784990 1 0.256593 1 0

0.806122 0 859023 1 0 832369 1 0 478419 1 O 501915 1 O 116434 0. 842260 1 0. 217514 0. 740088 1 0.203963

I
@ 0. 193878 0. 140977 10.167631 1 0 521581 1 O 498085 1 0 883566 ! 0 157740 1 0. 782486 1 0. 259913 1 0.796037

Portanto, apos trés iteragoes conseguimos recuperar a palavra-codigo

=(0001010101).
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5 DESEMPENHO DE CODIGOS LDPC

Neste capitulo serdo apresentados os resultados das simulagdes envolvendo os codigos LDPC com
o objetivo de verificar a resposta do desempenho desta estratégica de codificacdo de canal, FEC, em
funcdo da BER a diversos pardmetros, como o método de obtencdo da matriz controle de paridade,
tamanho do cddigo e parametros da decodificacdo iterativa.

Antes de iniciar as simulagdes, foi necessdrio buscar um modelo de canal representasse nosso canal
optico, deste modo considerou-se um sistema WDM de muiiltiplos canais, as simulagdes representam
a andlise de um desses canais, onde a iteragdo dos demais canais geram a mistura de quatro ondas
(Four-Wave Mixing, FWM) e a modulagdo de fase cruzada (cross-phase modulation, XPM), causando
uma interferéncia nao-linear (non-linear interference, NLI). O modelo que considera o ruido gaussiano
(gaussian noise, GN) provou ser relativamente simples e, a0 mesmo tempo,ferramenta suficientemente
confidvel para previsdao de desempenho ao longo de uma ampla gama de cendarios. Deste modo,
considerando algumas suposicdes do canal sem memdria onde a saida atual nao depende da saida
anterior dado que as entradas sdo estatisticamente independentes, e um ruido branco local (Locally-
White Noise, LWN), o canal considerado coincide com o conhecido canal AWGN quando considera-se
que a NLI pode ser representada como um ruido gaussiano aditivo, e seu desempenho em termos da
BER pode ser encontrado a partir das féormulas analiticas [POGGIOLINI et al. 2014]].

Consideremos C'(n, k) um c6digo LPDC regular com pesos w,. e w, de 1’s nas colunas e linhas,
respectivamente. Os testes apresentados neste trabalho foram realizados utilizando 3 parametros distin-
tos de (n, k) de cddigos LDPC regulares, onde cada c6digo possui pesos w, e w, caracteristicos. Esses
parametros, assim como as suas respectivas taxas, estao dispostos na tabela a seguir [ELEFTHERIOU
e OLCER 2001].

Tabela 9 — Parametros dos codigos LDPC

C(n, k) we | w, | Taxak/n
(529,462) 3 (23] 0.8733
(1369,1260) | 3 | 37 | 0.9204
(4489,4158) | 5 | 67 | 0.9263

As simulagdes foram executadas conforme exemplificado no diagrama de blocos da figura[Figura I§|

Para os c6digos LDPC com parimetros apresentados na Tabela[9] temos como objetivo determinar
a matriz controle de paridade H a fim de maximizar seu desempenho em termos da BER. Como os
codigos LDPC sao cédigos do tipo bloco, a sua codificacdo pode ser realizada por intermédio de
uma matriz geradora G' como apresentado em (3.10). Conforme a Defini¢ao [3.2.8] a partir da matriz
verificagdo de paridade escrita na forma sistemadtica € possivel obter uma matriz geradora também
na forma padrdo, que serd responsdvel pela codificacdo. Entretanto, para cédigos LDPC, dado que a
matriz f1 apresenta poucos elementos nao-nulos, o nimero de iteragdes necessarias para coloci-la em

sua forma padrdo de modo que a matriz GG seja obtida pode ser muito elevada, gerando um alto custo
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Ficura 18 — Diagrama de blocos das simulacoes
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computacional. Além da possibilidade de aumentar a densidade de elementos nao-nulos da matriz H,
fazendo com que perca sua caracteristica principal de ser esparsa. Por esses motivos visando diminuir
a complexidade da simulacdo e poder analisar a eficiéncia dos c6digos estudados em relagdo a matriz
controle de paridade H construida, para todas as simulagdes o vetor de informac¢do u a ser codificado
com dimensdo k serd o vetor nulo [SANTOS 2014, [LULU 2012].

Ap6s a insercdo dos bits redundantes, o vetor v com dimensdo n passa por uma modulagdo
BPSK antes de ser transmitido pelo canal AWGN. A modulacdo BPSK foi escolhida por diminuir
a complexidade do algoritmo de detec¢do e correcao de erros, visto que como no caso do algoritmo
soma-produto apresentado na Subsecdo 4.3.2] a inicializagdo do decodificador ser as probabilidade de
receber um determinado simbolo. Para a modulagdo BPSK o decodificador recebe duas probabilidades
97(10) e gq(ll) dadas pelas Equacdes e enquanto que para a modulacao QPSK o decodificador

receberia probabilidades referentes aos quatro simbolos possiveis g,(LOO), gflm), g7(110)’ gr(ln) conforme as

Equagdes {.13) .14, 4. 15[ e (4.16]

Apesar de implementar a modulagdo BPSK, todos os resultados obtidos podem ser estendidos a

modulacao QPSK, visto que a probabilidade de erro de ambas as modulagdes sdo iguais. Ao verificar
as equacoes das probabilidades iniciais descritas na Subsecdo [4.3.2] verifica-se que a probabilidade
para os simbolos da modulagdo QPSK € a soma de duas probabilidades BPSK, este fato se d4 através
da ortogonalidade dos sinais enviados. Em uma modulagdo QPSK os sinais sdo defasados em 90° e ndo
em 180° como no BPSK, ou seja, em uma mesma banda em que uma modulacdo BPSK € transmitida,
ao utilizar a modulacao QPSK a taxa de bits transmitidos serd o dobro [RIBEIROJ.

A andlise inicial se deu a cerca da influéncia do método escolhido para obten¢do da matriz
verificadora de paridade. Conforme citado no Capitulo ] uma matriz controle de paridade pode ser
obtida de inumeras formas. Neste trabalho foram apresentados dois métodos: o tradicional proposto por
Gallager (apresentado na Subsecdo@4.2.1)), e o método que emprega o conceito de design combinatdrio
denominado como BIBD (apresentado na Sebsecdo #.2.2)). Ao projetar um cédigo LDPC, busca-se
uma matriz H com o maior girth possivel, pois como vimos, principalmente em c6digos curtos ocorre
degradagdo da performance na presenga de um girth de tamanho 4 [CARRASCO e JOHNSTON 2008].

Para comparar a duas estratégias de codificacdo, foi realizada uma simulagao utilizando o c6digo de

pardmetros C'(1369, 1260) com w,. = 3 e w, = 37, como descrito na Tabela@ De modo a estabelecer
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uma comparacao entre os métodos, foram utilizadas 3 itera¢des no decodificador aplicando o algoritmo

Soma-Produto e uma SNR variando de 0 a 5.25 dB. O resultado obtido esta apresentado na|Figura 19

Figura 19 — Simulago da BER para um c6digo LPDC (1369, 1260) obtido utilizando os métodos de
Gallager e BIBD
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A partir da|Figura 19} verifica-se que o desempenho do método BIBD mostra-se superior a Gallager.
Ao investigar o motivo dessa melhora, a partir das duas matrizes controle de paridade H obtidas nos
dois métodos foi implementado um algoritmo para identificar a presenca de girths de tamanho 4. O
algoritmo baseia-se em analisar o principal requisito para evitar girth de tamanho 4, onde verificam-se
as colunas de H e checa-se se quaisquer duas colunas de H apresentam valores ndo-nulos em mais de
uma posi¢do em comum. A partir do algoritmo implementado, verificou-se que o método proposto por
Gallager apresentou ciclos de tamanho 4, ao contrdrio do método BIBD que ndo apresentou ciclos de
tamanho 4. Ao analisar os demais c6digos apresentados na Tabela[9] C'(529,462) e C'(4489, 4158),
observou-se o mesmo resultado anterior. As matrizes obtidas pelo método BIBD se mostram livres de
girths de tamanho 4, e 0 método proposto por Gallager apresentou girth de tamanho 4 em todos os
codigos. Por este motivo o método BIBD foi a estratégia de codificacdo para codigos LDPC escolhida
para realizar as demais simula¢des deste trabalho.

Ap6s definir o método BIBD como estratégia para construir a matriz controle de paridade H,

realizou-se um teste para verificar a influéncia do nimero de iteracdes aplicadas ao decodificador
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SPA, buscando um valor 6timo que apresente um desempenho satisfatério sem que haja um custo
computacional elevado em termos de tempo de processamento, o resultado estd representado na
Figura 20, O c6digo LDPC simulado tem pardmetros C'(1369, 1260) e a SNR varia entre 0 e 5.25 dB.

Figura 20 — Influéncia do nimero de iteragdes no algoritmo de decodificacdo SPA para um codigo
LDPC ('(1369. 1260)
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O algoritmo de decodificacao SPA, utiliza as informacdes extrinsecas de um né para atualizar a
certeza sobre um determinado bit recebido. Conforme ocorre cada iteracdo, a probabilidade sobre essa
certeza € refinada, aumentando o desempenho do cédigo. Deste modo, quanto maior o nimero de
iteracdes, mais vezes a probabilidade serd atualizada e menor serd a BER. Em contrapartida, quanto
mais iteracdes sdao simuladas, maior deverd ser a SNR bem como, a quantidade de pontos simulados
para atingir um numero suficiente de erros a fim de estimar corretamente a BER, o que aumenta
de maneira expressiva a laténcia da simulacdo para o método de paralelizacao utilizado. Nota-se a
partir dos resultados apresentados na[Figura 20| que os maiores ganhos em desempenho se ddo nas 3
primeiras iteracdes, a0 aumentar o nimero de iteragdes o codigo tende a chegar a um limite para os
parametros utilizados. Para essa simulacdo o nimero 6timo de iteragdes foi 6, que para uma SNR de
5.25dB atingiu uma BER de 2.563 x 1079, conforme pode ser observado na

Outros parametros que influenciam diretamente o desempenho de um cédigo LDPC sdo: o tamanho

n do cédigo e a n — k quantidade de bits redundantes em relagdo a informacgdo. Para checar essa
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influéncia foram simulados dois c6digos distintos, o cédigo com pardmetros C'(529, 462) com tamanho
529 e numero de bits redundantes 67 ou seja, em relagdo a quantidade de bits de informacao €
adicionado 14.5% bits de redundancia e o c6digo com pardmetros C'(4489,4158) com tamanho 4489
e nimero de bits redundantes 331, deste modo, os bits redundantes representam 7.96% em relagio
a informacdo. Ambos os cddigos foram aplicados a uma SN R também variando de 0 a 5.25 dB e
considerando 3 itera¢des na decodificagdo com o algoritmo SPA, as curvas obtidas estdo dispostas na

Figura 21 — Comparacio da BER entre cédigos LDPC com parametros C(529.462) e C'(4489.4158)
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A partir dos dados da BER obtidos na simulagdo apresentada na[Figura 20|foi possivel analisar o
ganho de codificacdo em fun¢do do ndmero de iteragcdes aplicadas a decodificacdo SPA, esta andlise é
realizada comparando a BER do canal nao codificado, nesse caso representado por BER;,, e a BER
do canal codificado BER,,;. A traz o resultado grafico desta simulagdo. Ao observar o
decaimento das curvas na[Figura 22| o ganho de codificagdo, ou seja, a melhora da BER de um canal
sem codificagdo em relacdo ao canal codificado, pode ser observado de maneira que, ao fixar um
valor de BER;,, e observar o valor correspondente de BER,,,;, essa diferenca demonstra o quanto o
desempenho da BER melhorou ap6s a aplicagdo da FEC baseada em LDPC.

Este ganho de codificagdo pode ser calculado em dB, de maneira a facilitar o entendimento do valor

do ganho. Para isso a partir da Equacgdo 2.9/ e dos dados obtidos a partir da simulacido que resultou
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Figura 22 — Evolugdo de performance para cada iteragdo de um cédigo LDPC C'(1369, 1260)
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em [Figura 22|, foi possivel calcular o ganho de codificagdo CG de modo que fosse possivel expor de
maneira mais clara o ganho em dB para cada iteracio aplicada ao decodificador SPA. Deste modo
obtivemos o resultado mostrado na[Figura 23] Com este resultado demonstra-se que a utilizagdo do
método FEC baseado em LDPC afeta de maneira muito positiva o desempenho do sistema, visto que
para a segunda iteracdo e uma BER de aproximadamente 10~* o ganho do cédigo foi acima de 3 dB,
ou seja, para atingir uma mesma BER um canal codificado precisa de metade da poténcia de SNR
quando comparado a um canal sem codificagdo.

O maior ganho de codificagdo, conforme esperado, se deu na iteracdo 6 onde foi possivel avaliar
que para uma BER de 2.563 x 107% o ganho do c6digo LDPC em compara¢iio com o canal sem
codificacdo foi de 4.91 dB. Para verificar o ganho de codificacao liquida € necessario considerar a
taxa de codigo, neste caso para o cédigo utilizado nesta implementagdo C(1369, 1260) sua taxa é
Rc = k/n = 0.9204. Dessa forma, a partir da Equagdo o ganho liquido para esta codificacdo foi
de

NCG =491 + (—0.3602) = 4.5498 dB.



Figura 23 — Ganho de codificacio para cada iteracio de um cédico LDPC C'(1369. 1260)

—— [teracao =1
—<— [teracao = 2
—»— [teragdo = 3
—&— [teracao =4
—>— [teracao =5
—8— [teragdo =6

w
1

Ganho de codificagaoyp

0 T T T T
107° 1074 1073 1072

BER

fonte: Préprio Autor

67



68

6 CONCLUSAO

No presente trabalho foi apresentado um estudo sobre c6digos LDPC regulares, apresentando suas
caracteristicas, métodos de obtenc¢do da matriz controle de paridade, além de métodos de codificagdo e
decodificacdo. Os parametros e desempenho foram analisados a fim de verificar seu comportamento
para sistemas de comunicagdes Opticas coerentes.

Os codigos LPDC foram propostos por Gallager e sdo caracterizados por conter uma matriz controle
de paridade H esparsa, ou seja, com baixa densidade de elementos nao nulos. Podem ser definidos
como cddigos regulares ou irregulares. Para cddigos regulares, explorou-se métodos aplicdveis capazes
de gerar uma matriz H esparsa como o método definido inicialmente por Gallager e ainda um método
baseado em design combinatério denominado BIBD. Para a decodificagdao exemplificou-se um método
de decodificacdo por hard-decision, o Bit-Flipping e por soft-decidion, o algoritmo soma-produto SPA.

O desempenho dos cédigos LDPC foram simulados computacionalmente, utilizando um modelo de
canal gaussiano onde as nao linearidades do canal eram representadas através de um ruido gaussiano
aditivo, ao considerar um canal sem memoria e um ruido branco local, o comportamento desse canal
coincide para um canal AWGN, onde seu desempenho em termos da BER pode ser obtido por meio
de formulas analiticas. A determinacdo da modulacido que foi utilizada levou em consideracdo a
decodificacdo através do SPA, dado que o decodificador utiliza as probabilidades de um simbolo
apresentar um determinado valor, por motivos de simplicidade da decodificacdo a modulacao utilizada
foi o BPSK.

A simulag@o inicial foi realizada com um cédigo C'(1369, 1260) e 3 itera¢cdes no decodificador
SPA a fim de averiguar a eficiéncia em termos da BER quanto ao método utilizado para obter a matriz
H, ao testar dois métodos de obtencao da matriz, sendo o método proposto por Gallager e o método
BIBD, verificou-se um melhor desempenho quando a matriz de paridade foi obtida através do método
BIBD. Para verificar o motivo deste desempenho superior, implementou-se um algoritmo que através
da matriz controle de paridade obtida era possivel verificar a presenca de girths igual a 4. O método
BIBD se mostrou ser bastante eficiente nesse quesito, pois ao analisar a matriz de paridade dos 3
tamanhos de cédigos utilizados, nenhum deles apresentou girth de valor 4, ao contrario do método
proposto por Gallager. Em seguida, apds definir o método de obten¢do da matriz /1 através do BIBD,
foi realizada uma simulacdo para explorar qual seria o efeito do nimero de iteragdes utilizadas no
algoritmo SPA no desempenho da BER, a simulacdo foi realizada visando atingir uma BER minima de
1079, sem que a simulagfo apresentasse uma alta laténcia na obtengdo do resultado, esse desempenho
foi encontrado ao aplicar uma SNR de 5.25 dB e 6 iteracdes no algoritmo soma-produto. E necessario
levar em considerag@o que ao elevar o nimero de iteragdes, a laténcia gerada para alcancar os resultados
aumenta consideravelmente, além de que apds um determinado nimero de iteragdes o desempenho
nao sofrerd melhora significativa.

Para analisar a influéncia do tamanho da palavra cédigo e da quantidade de bits redundantes, foram
simulados dois c6digos de tamanho distintos, o cédigo C'(529, 462) com 14.5% de bits de redundéncia
e o codigo (4489, 4158) com 7.96% de bits redundantes. Ambos os codigos foram submetidos a 3
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iteracdes na decodificacdo através do SPA. O cédigo que apresentou maior porcentagem de bits redun-
dantes obteve um melhor desempenho de BER para as SNRs menores que 5 dB, ja para SNRs maiores
o c6digo de bloco maior no caso C'(4489, 4158) o desempenho se mostra mais satisfatério. Entretanto,
vale ressaltar que a complexidade do algoritmo soma-produto aumenta proporcionalmente com o
tamanho do cddigo utilizado devido as operacdes necessdrias para a atualizagdo das probabilidades no
passo horizontal do algoritmo.

Uma andlise interessante se deu em torno do célculo do ganho de codificag@o, onde ao relacionar
as curvas entre a BER codificada e a BER do canal sem codifica¢do, verificou-se que para um c6digo
(C'(1369, 1260), com SNR variando entre 0 dB e 5.25 dB e 6 itera¢des no decodificador, na segunda
iteragdo para uma BER de aproximadamente 10~% o ganho de codifica¢io foi em torno de 3 dB, ou
seja, para atingir essa mesma BER um canal com codificacdo precisa de metade da poténcia de SNR
quando comparado ao canal ndo codificado. Na sexta iteragdo e para uma BER de 2,563 x 107% 0 CG
foi de 4.91 dB, ja o NCG que considera a taxa de cédigo que estd sendo utilizada foi de 4.5498 dB.

Apesar de todas as simulag¢des terem sido realizadas utilizando BPSK como formato de modulagao,
€ possivel extrapolar esses resultados para sistemas de comunicac¢des Opticas que utilizem QPSK, visto
que o desempenho em termos de BER se mantém o mesmo, aumentando a efici€ncia espectral, ou
ainda a taxa de transmissao de bits. Este comportamento ocorre pois o QPSK pode ser representado
através de dois sinais BPSK ortogonais.

Este trabalho considerou que os efeitos ndo lineares inerentes aos sistemas de comunicagdes opticas
se manifestaram através de um ruido gaussiano aditivo, sendo possivel a partir de algumas conside-
racdes adotar um canal AWGN para realizar as simulacdes, porém nao considerou outros elementos
comumente presentes em sistemas de comunicagdes Opticas como por exemplo amplificadores ou
multiplexadores. Sendo assim, trabalhos futuros podem explorar a influéncia de tais elementos no

desempenho da codificagdo.
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