TABLA DE CONTENIDO

Contenidos Pagina
1. INTRODUGCCION......ootiiiteeiete ettt ettt ettt e et et s et et e e et e et eae et eseeteneetenestete s ere e 2
1.1. (VN 0 Y 1= N Yo o | PO RRRR 2
1.2. PLANTEAMIENTO DE OBJETIVOS ....eeiiiiiuttieeeitieeesateeeasateeeasansteeessasseeesaasseesssanseeessanseeeesansseesssnseeeesanes 3
LI O o] (= 1Y 1= 1 o =T - PSPPI 3
1.2.2. ObjetivOS ESPECITICOS. ...uvviiiiiieiiicciiiie ettt e e e e e e e e e e e st re e e e e e eenanreaeeaaeeas 3
1.3. PREGUNTAS DE INVESTIGACION ....ueiiiiitiieeeitteeeeeitteeeeaetteeeesetseeeesestesaesasseeaessssaeeesassaseesansaeeessssneesanes 4
1.4. PLANTEAMIENTO DE HIPOTESIS .. .utiieeiittieeeitteeeesitteeesstseeessesseeeeaassssaesassesassassasaesassaseesassneessnsenessanns 4
1.5. JUSTIFICACION DEL ESTUDIO . .utiiiiiiiiie ettt ettt e et a e et e e e e e nbe e e e enbeeeeenreas 4
R TR B V=1 (o G =Ty oo TSRS 4
1.5.2. Utilidad MetOdOIOGICA .....c.coiueiiiiiiiiii et nbe e e 5
1.5.3. IMPliCACIONES PrACHCAS .....coiiieiiiiiiii ettt e e e e e e e e e e e e e ennneeeeeaaeens 5
1.6. TIPO DE INVESTIGACION ......tiiieiiitieeeeiteeeeestteeeesteeaesataeaeessteeeeaseeaesaasteeesanteeeeaasseeeeaantaneeaanseeeeennsens 5
1.7. CONFIABILIDAD Y VALIDEZ DE LA INVESTIGACION .....utiiiieiitieeeiitieeeesniseeeesasseeeesanseeeassseeeessnseeessnsseeenns 6
L TV = [T (AR T =T 4 = SRR 6
(I Y £ 1T [ YA =Y (= o - USSR 6
A B T 17T o o =T R SRR 6
1.8. IDENTIFICACION DE VARIABLES E INDICADORES ......cetietiuttieeeiteeeassteeeaeaaseeeessasseeessassneessanseeessanseeessanes 7
1.8.1. Variable iINAEPeNIENTE ........ .. e e 7
1.8.2. Variable dependiEnte....... ..o i e 7
1.9. PROCESAMIENTO DE LA INFORMACION .....ciiiiutiieesitieeeesitteeesstteeessssesaesasseeesaassasessassaseesansaneessnsesessanes 7
1.9.1. Descripcion del proCedimiento .........oooiii oo e e e e 8
2. MARCO DE REFERENCIA O ESTADO DEL ARTE ....ciiiiiiiii ettt 9
21. INTRODUCCION. ...t ttteeiittteeeeiteee e e etteee e sttt e e e e teeeeessteee e asteeeeasseeeeasbeeeeaanteeeeaanseeeeaanseeeeeanseeaesanseneeennes 9
2.2. ESTADO DEL ARTE .iitiieeeitiieeeettteeestteee e ettt ee e s tteeaeasteeeesasteeeeaasteeeeeanseeeeeansaeeeeansaeeeesnsaeeesanseeeesanns 9
2.3. L0 NN ] 17 PSSR 11
2.3.1. Evolucion de cOdigos LDPC .........ooiiiieiieeee ettt e e a e e e a e e e 11
2.3.2. Modulacion Sphere PacKing...........ueiiiiiiiiiiiiice e a e e aee e 12
24. CANAL IMIMO .ttt ettt e ettt e e sttt e e et e e e e nb e e e e nnteeeeensteeeeenbeeeeeneas 13
2.4.1. Space Time BlOCK COUEMA ..o e e 13
2.5. (070 N (ol 1< [ N SRS 14
3. FUNDAMENTACION TEORICA ..ottt ettt esasens 15
3.1. INTRODUCCION. ... tttteietteee e ettt e e sttt eeeseateeeessaeaeeeaasseeeeaassseeeeansseeeeanssaeeeanssaeeesssaeeesssseeesnnssnnesnnsnneas 15
3.2. DISENO DE TELECOMUNICACIONES .......utviieeiitieeesetteeeesasseeeesassseeesasssseasansseesssnssseessnssssessnssseessnssnees 15
3.2.1. Ancho de banda minimo de NYQUIST...........c.coiiiiiiiii e 16
3.2.2. Teorema de capacidad de Shannon-Hartley..............ccccoeoriiiii i 16
3.2.3. Limite d€ SHannON........ooiiiiiiie et e e e et e et e et e e e neeas 18
3.2.4. Sistemas limitados €N POLENCIA...........coiiiiiiiiiie e 18
3.2.5. Sistemas limitados en AnNCho de banda ... 19
3.3. CONCEPTOS INTRODUCTORIOS ......utttteeiuittetesntteaesauteeeesasnseeesansseeessnseeaesansseeesannseeesansseeesannseeessnnees 19
3.3.1. Ruido Rayleigh FadiNg .........cooiiiiiiiiii e e 20
3.4. FADING CON BLOQUE EN CANAL SISO ...ooiiiiiiiii ettt e et e e enneee s 21
3.5. CODIFICADOR Y DECODIFICADOR LDPC NO BINARIO.......cuviieiiiiieeieiieeeeeiieeeeeeiee e evee e e 22
3.5.1. Codificador de Q-ARY para codigos LDPC...........cooiiiiiiiiiiiie e 22
3.5.2. CampPOs A€ GaAlOIS. ... .uueiiiiiieeei ettt e e e e e er e e e e e e e e nae e e e e e e e e e e anneeeeeaeaaan 22
3.5.3. Decodificador de Q-ARY para codigos LDPC. .........oocuiiiiiiiiiii e 23
3.5.4. Decodificador con transformada de FOUTIEr ..........c.ooiiiiiiiiiiie e 23
3.5.5. La Transformada EQUIVAIENTE ............coooiiiiiiie e 24
3.5.6. Detalles de 188 IteraCiONES. ...........eeiiiiii i e e e e e e e e e e e e 25

3.6. SPHERE PACKING. ... ettt ettt ettt e e e e e e ettt e e e e e e e e e aata e eeeeseeetasaseeeaeseesbanneeeeenenes 26



5.
6.

3.6.1. El problema de Sphere PacKing .........c.coii ettt e e e e s e e 26

3.6.2. LattiCe PaCKINGS. ... ettt ettt e e et e e e e e e e et e e e e e e e reeeaeaeean 28
3.6.3. KiSSING NUMDEIS. ... ..t e e e e e e e e e e e e e s e e st e e e e eaaesestsrneeeaaeaaan 29
3.6.4. CAAigOS CON COITECCION A BITOIES. ......ceiceeiieeeieee e et ettt e e e e e e e et e e e e e e s e e eanbaeeeeaeessessnraeeeaeaaas 29
3.6.5. Sphere Packing y codigos COrrectores de Errores ...........ueueiiiccciieeiieeeeeiecieeee e e e e seeirraeeeaae e 30
3.6.6. El arreglo de coordenadas de UN PUNTO ........cooiiiiiiiiiiiiee e 31
B TG A @0 ) 1] 1 U oo (o] o L SRR 31
B TGS T @0 ) 1] 1 U oo (o] o TN = SRR 32
G TS I @) 11 1B oo (o o X OSSR 33
3.7. CANAL CON FADING CON BLOQUE MIMO ......cuiiiiieiiiiiie ettt et a e enee e nnee e e 37
3.8. SPACE TIME BLOCK CODED. .....uiiiiiitiieeeitiee e e eteee e s sttt e e s stteeesssteeesasteaesssteeasanteeaeaasseeeseanseeeeensses 38
3.8.1. Dos antenas receptoras y una antena tranSmiSOra..........coouuiuiiiiieiieeee e e e 39
3.8.2. Dos antenas transmisoras y una antena reCeptora. .......ccuuuiiiuuiiiiiieei e 40
3.8.3. Dos antenas transmisoras y dos antenas reCeptoras ..........cocccvvreeieeeeieicciiieeee e e e seirreeee e 43
3.9. L07e] N[0 K UL [0 O O PP P P PP PP RPN 44
APLICACION DE LOS METODOS. .....cocututiiireiiieneestssseesesssissssesessssiesasssssssssesssssessssssasassssssnsens 45
41. INTRODUGCCION. ... eteteeiteeee e ittt e e et e e ettt e e e eab et e e e eateeeeeaasaeeeeansseeeesnssaeeesassaeeesssaeeessseeeesnnseeesannneeas 45
4.2. RUIDO AWGN ...ttt e e ettt e et e e e et e e e e e e b e e e saseeeeaeasaeeeeansaeeesanssaeeeannaean 46
4.2.1. ANAIISiS A€ 1aS MELIICAS ....eeiiieeeiciieie et e et e e e e e e s et e e e e e e e s e e nnreeeeeas 46
4.2.2. Evaluacion de LDPC con y sin truncar aplicado a un canal AWGN. ..........cccceiiiiiiiiiiienns 49
4.2.3. LDCP no binario con Sphere Packing aplicado a un canal con ruido AWGN.......................... 50
4.3. RUIDO AWGN Y RAYLEIGH FADING .....uvviiieiiiiie e ittt e sttt e e sttt e e s st e e ssnsseeeesnsseeassnsseeasanssaeessnsnneens 51
4.3.1. LDCP no binario aplicado a un canal AWGN y Rayleigh Fading..........ccccccoevviieiiiiineiiiiieeens 52
4.4, MODULACION SPHERE PACKING .....ceiiitiiieeiiiiieeiitieteesassteeesasseeeesasseeeesansseeessnsseesssnsseeessnssseessnsssees 53
4.4 1. Modulacion Sphere Packing con y sin orden de las ESferas .........ccccovvvveveiiiieeiviieee e 57
4.5, SISTEMA DE TRANSMISION EN CANAL MIMO (2TX, 2RX) ..ot 59
CONCLUSIONES. . ...ttt s sttt e e e sttt e e s sttt e e e saba e e e e s bbeeeeabbeeeesasbeeeesasbeeeessnbeeennns 62
BIBLIOGRAFIA Y REFERENCIAS BIBLIOGRAFICAS .......cooivvieeeeeeeeeeeeee e 64



1. INTRODUCCION

1.1. Fundamentacion

El trafico de informacion y las comunicaciones en general, a nivel mundial, han
registrado un aumento sostenido en los ultimos afos, es por esto que el desafio en la
actualidad recae en la necesidad de realizar importantes cambios en las
telecomunicaciones que incorporen cada vez mas progresos tecnologicos que faciliten
el trafico de informacion.

Aumentar las velocidades de transmisién y aprovechar al maximo el ancho de
banda disponible, son parte de los desafios a desarrollar actualmente, por lo que
encontrar una codificacidon y decodificacion eficiente y de alta velocidad de transmision,
resulta no menor en estos momentos.

Ahora bien, uno de los principales obstaculos en relacion a las comunicaciones,
es la construccién de un sistema de codificacion y decodificacion que sea confiable
para la transmision en un canal con ruido. Durante los afios 90’s, notables progresos
fueron realizados usando cédigos que eran definidos en términos de escasos graficos
aleatorios, y que eran decodificados por una simple base de probabilidad, basada en el
algoritmo “el paso del mensaje”, sin embargo, este tipo de tecnologia debe seguir
desarrollandose para permitir que los nuevos avances logren una eficiencia aun mayor.

La telefonia de cuarta generacion requerira de un gran ancho de banda,
aprovechar al maximo este ancho de banda disponible y una codificacion vy
decodificacion que corrija la mayor cantidad de errores dentro de un codigo. Para el
cumplimiento de estos requerimientos sera necesario disponer de un canal MIMO, una
modulacion que aproveche de manera eficiente el espectro de la sefial, como es el caso
de Sphere Packing. Para el problema en la correccion de los errores las nuevas
técnicas de LDPC no Binario, satisfacen de mejor manera esta necesidad, en
comparacién con codigos Turbo.

Cabe sefalar que estas técnicas no se restringen al campo de las
comunicaciones de cuarta generacidén, si no que también pueden ser aplicadas a
comunicacién satelital, comunicaciones IP, etc.



1.2.Planteamiento de objetivos

1.2.1. Objetivo General.

Es siguiente trabajo a realizar, tiene como objetivo explorara técnicas de
codificacion con diversidad espacial, modulacion, en sistemas de comunicacion
inaldmbrica, con el propdsito de contribuir al desarrollo. Esto se realizara a través de
simulaciones para medir la calidad de servicio de la combinacion de un codigo Low
density Parity Check (LDPC) no binario con modulacién Sphere Packing (SP) y Space
Time Block Coded (STBC) considerando tanto arreglo SISO como MIMO.

La programacioén de las operaciones en campos de Galois, el codificador LDPC
No Binario, modulacién Sphere Packing y Codificacion Space Time Block Coded se
realizara en un socket servidor programado en JAVA, mientras que el decodificador
LDPC No Binario, demodulacion Sphere Packing y Decodificacion Space Time Block
Coded se realizara en el socket cliente programado en J2ME.

1.2.2. Objetivos Especificos.

e Medir la calidad de servicios en un sistema SISO (Simple entrada y simple
Salida) con codificacion y decodificacion LDPC No binaria, en un canal con ruido
AWGN.

e Medir la calidad de servicios en un sistema SISO con codificacion LDPC No
Binaria y modulacion Sphere Packing en el transmisor, en el receptor con un
decodificador LDPC No Binaria y un demodulador Sphere Packing dentro de un
canal con ruido AWGN.

e Medir la calidad de servicios en un sistema SISO con codificacion LDPC No
Binaria y modulaciéon Sphere Packing en el transmisor y en el receptor con un
decodificador LDPC No Binaria y un demodulador Sphere Packing, en un canal
con ruido AWGN y Rayleigh Fading.

e Medir la calidad de servicios en un sistema MIMO con codificacién LDPC No
Binaria, modulacién Sphere Packing y modulacion Space Time Block Coded en
el transmisor y en el receptor con un decodificador LDPC No Binaria, un
demodulador Sphere Packing y un demodulador Space Time Block Coded en el
transmisor, en un canal con ruido AWGN y Rayleigh Fading y ser comparadas
con el sistema SISO.



1.3.Preguntas de Investigacion

e ;Cuales son los principales ruidos que afectan la transmision de la
comunicacion en un canal aéreo?

e ;Cuan cerca del limite de Shannon podemos estar con los distintos tipos de
ruido?

e ;La codificacion LDPC no Binario mejora todo tipo de ruido?

e ;La modulacion y demodulacion Sphere Packing ayuda a la mejora de la
transmision?

e ;Cual es el mejor arreglo de antenas para la transmision de la informacion?

1.4.Planteamiento de hipotesis

e En un canal de comunicacion inalambrico, los principales ruidos que afectan la
transmision de la comunicacion, son producidos por desvanecimientos Rayleigh
Fading y ruido blanco aditivo gaussiano (AWGN)

e El ruido blanco aditivo gaussiano es modelado a través de una distribucion
normal de media 0.

e ElI ruido Rayleigh Fading es modelado a travées de la ecuacion
22 2)\2
\/N(O,JO) +N(0,07)

cero.

N (0,c? o, .
, en donde ( UO) es una distribucidon normal de media

e Las Combinaciones de Cddigos LDPC No Binarios con modulacion Sphere
Packing y Space Time Block Coded solucionan el problema de la interferencia
Rayleigh Fading de la sefal y de ruido blanco aditivo Gaussiano.

1.5. Justificacion Del Estudio

1.5.1. Valor Teorico

La relevancia tedrica del proyecto de investigacion, consiste en utilizar y verificar
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un conjunto de hipdtesis que se han deducido a partir de los conocimientos tedricos que
se tiene respecto al tema del proyecto. Se intenta contribuir a un conocimiento
disciplinario de caracter cientifico sobre la transmisién de datos a través de un canal
aereo.

1.5.2. Utilidad Metodolégica

La relevancia metodoldgica radica en la utilizacion de los datos cuantitativos que
ayudan a la definicion de conceptos sobre los cuales se intenta esencialmente
solucionar las dificultades que se presentan en la transmision de datos a través de un
canal aéreo.

A partir de los datos cuantitativos se medira el desempeno de LDPC no Binario,
la modulacion y demodulacion de la sefal codificada por medio de Sphere Packing y la
transmision y recepcion a través de Space Time Block Coded.

1.5.3. Implicaciones Practicas

La relevancia practica del proyecto de investigacién, reside en el aporte que los
conocimientos que esta investigacidn entregue, los que seran aplicados a la tecnologia
de cuarta generacion.

1.6. Tipo de investigacion

Los objetivos, las preguntas e hipotesis propuestas anteriormente requieren la
aplicacién de una metodologia cuantitativa.

El tipo de estudio realizado es de tipo exploratorio, por la estrategia de
investigacion utilizada, pues la revision bibliografica reveld6 que hasta los momentos
(diciembre de 2006), en nuestro pais ninguno de los investigadores abocados a esta
tematica; en consecuencia, el problema en cuestion no tenia estructura y era
relativamente desconocido.

Con respecto a los estudios exploratorios, Dankhe (1986) citado por Hernandez y
otros (1991), senala que los estudios exploratorios nos sirven para aumentar el grado
de familiaridad con fenbmenos relativamente desconocidos, obtener informacion sobre
la posibilidad de llevar a cabo una investigacion mas completa sobre un contexto
particular de la vida real, ademas de identificar conceptos o variables promisorias,



establecer prioridades para investigaciones posteriores o sugerir afirmaciones
(postulados)”.

1.7.Confiabilidad y validez de la investigacion

1.7.1. Validez interna

Esta se logra gracias a que en los procedimientos utilizados para la recoleccion
de la informacion se llevaron a cabo varios grupos de comparaciones.

1.7.2. Validez externa

En este estudio se utilizaron los siguientes procedimientos para otorgar
validacién externa:

e  Se establecid una comunicaciéon permanente con un profesor (Profesor guia de
tesis) con la finalidad de someter a evaluacion permanente los distintos procesos y
etapas desarrolladas en el estudio.

e  Constante revisidn bibliografica sobre las tematicas abordadas en el estudio.

1.7.3. Confiabilidad.

La confiabilidad del estudio se obtiene por medio de la validez interna y externa
de la investigacion las cuales son logradas debido a que la informacion recolectada y
las variables estudiadas son fendmenos observables.



1.8. Identificacién de variables e indicadores

1.8.1. Variable independiente

Sefal Razon A Ruido: El cociente Signal-to-noise es un término de la ingenieria
para el cociente de la energia de una sefial (informacion significativa) y el ruido de
fondo:

2
SNR — I:)seﬁal — [ &eﬁal J
Auido

ruido

(1)

Donde estd P es la energia promedio y A es amplitud en RMS. La sefal y la
energia de ruido se miden dentro de la ancho de banda del sistema.

Porque muchas sefales tienen un diagrama dinamico muy ancho, SNRs se
expresa generalmente en términos de escala logaritmica del decibel. En decibel, el
SNR es 20 veces el logaritmo base-10 del cociente de la amplitud, o 10 veces el
logaritmo del cociente de la energia:

SNR (dB) =10-log,, [ ESEﬁal J =20-log,, ( Astal J

ruido uido
1.8.2. Variable dependiente

Bit Error Rate: Probabilidad de que un bit sea errébneo dentro de la cantidad de
bits totales enviados.

_ N© de bit erroneos

BER = -
N©° de bits totales

3)

1.9. Procesamiento de la informacion

Para realizar el analisis se programé en un servidor basado en JAVA y un cliente
basado en J2ME (JAVA MicroEdition). Se programo de un socket cliente (Programado
en Midlet) y un socket servidor (Programado en JAVA); en el socket servidor se realiz

7



la codificacion del cédigo, la modulacion de este y la forma de envié de la sefial, en el
socket cliente la recepcion de la senal, la demodulacion Sphere Packing y la
decodificacion LDPC no binario.

1.9.1. Descripcion del procedimiento

En una etapa inicial se procedié a una exhaustiva revision bibliografica sobre los
temas a abordar. Posteriormente se procedié a programar la codificacion LDPC no
Binaria en el servidor y la decodificacion LDPC no Binaria en el cliente, estos se
programaron en un servidor basado en JAVA y un cliente basado en J2ME (JAVA
MicroEdition).

Se programé la modulacion Sphere Packing en el servidor y la demodulacion en
el cliente.

Se evalud el comportamiento de la combinacion de ambos sistemas bajo un
canal de comunicacién con ruido blanco (AWGN). Este sistema bajo transmision SISO,
a continuacién se evalud el sistema bajo un ruido Slow Fading a bloques, conociendo
que estos sistemas eran especificamente para combatir ruido AWGN.

Finalmente y debido a los resultados obtenidos se decidié incorporar canal
MIMO, el cual esta disefiado para combatir Fading Rayleigh, los resultados arrojados
fueron comparados con el sistema SISO.



2. MARCO DE REFERENCIA O ESTADO DEL ARTE

2.1. Introduccion

En este capitulo tiene por objetivo introducir al lector en el entendimiento de la
evolucion historica de la transmision y recepcion en las telecomunicaciones,
continuando con la evolucion de métodos de codificacion LDPC no binaria, modulacion
Sphere Packing y formas de transmisién en Space Time Block Coded, fundamentando
la légica del trabajo elaborado. Lo anteriormente dicho se realiza con la finalidad de
plantear un esquema tedrico de la transmision y recepcion de datos a través de un
canal inalambrico.

2.2 Estado del Arte

Como referencia de la evolucion de las telecomunicaciones, se realizara una
perspectiva general de su evolucién. El origen de los codigos correctores de errores se
remonta a finales de la década de los 40 cuando los trabajos germinales de Shannon
C.E. sobre la Teoria de la Informacién, dieron paso a numerosos estudios cuyas
repercusiones en el ambito de las comunicaciones son considerables. De hecho, se
suele tomar como fecha de nacimiento de la Teoria de la Codificacion de la Informacién
la de la publicacion, en 1948, del articulo “A mathematical Theory of Communication” [5]
con el que se abrié una importante linea de investigacién en la elaboracion de codigos y
algoritmos de decodificacion. En estos comienzos, la teoria de los codigos tenia un
enfoque esencialmente probabilistico. Sin embargo, pasé posteriormente a un enfoque
mas algebraico, surgiendo entonces muchos ejemplos practicos (aun en uso hoy en
dia) como los cdodigos de Golay y de Hamming, los cddigos ciclicos y BCH, o los
cbdigos de Reed-Solomon y de Reed-Muller.

Richard Hamming introdujo en el afio 1950 el primer algoritmo de correccion de
errores, el cdédigo de Hamming [47], aplicado aun en la actualidad. Su método permite
identificar y corregir un bit errébneo en una palabra codificada. Este codigo habia sido ya
descubierto de forma independiente por Marcel Golay, en el aio 1949. Los cddigos de
Hamming son utilizados actualmente, por ejemplo, en el proceso de lectura y escritura
de una memoria RAM. Ademas, Golay [39] disefid los denominados cédigos Golay, que
permiten corregir hasta tres errores. P. Elias introdujo en 1955 los codigos
convolucionales [44], que presentan en la actualidad multitud de aplicaciones:
comunicaciones wireless (GSM, IMT-2000), comunicacion digital terrestre y satélite.



En 1960 R. C. Bose y D. K. Chaudhuri propusieron una clase de correctores de
errores multiples que curiosamente fueron descubiertos independientemente por A.
Hocgenghem en 1959. Estos correctores son conocidos como cédigos BCH (por la
iniciales de los autores). También en 1960, I. S. Reed y G. Solomon publicaron un
esquema de codificacion que usa todo el potencial de los cédigos de bloque [27]. Los
coédigos Reed-Solomon han sido muy utilizados por la NASA, para transmision de
informacion en las misiones Galileo, Magellan y Ulisses al espacio, y en la actualidad se
usan muy frecuentemente: desde los lectores de CD's hasta los discos duros de los
ordenadores. Los inicios de los afios 60 quedaron marcados por los resultados de
Berlekamp sobre la concepcidn de potentes algoritmos de decodificacion algebraica de
cbdigos BCH [18]. En 1966, G. D. Forney discutio por primera vez la posibilidad de usar
coédigos concatenados (combinacion de dos codigos) para incrementar la eficiencia,
evitando hacer los dispositivos y componentes demasiado complejos [20]. En 1967, A.
J. Viterbi diseid6 un algoritmo decodificador para en una maxima probabilidad para
cbdigos convolucionales [2] y lidera el actual desarrollo de los esquemas para cédigos
correctores de errores en comunicaciones digitales.

El caracter innovador de estas investigaciones sobre los cddigos correctores
superaban las posibilidades técnicas de la época, y no fue posible una aplicacién
practica inmediata. El desarrollo de los dispositivos para la correccion de errores
solamente se dio hasta mediados de los afos 70. En 1974, Blokh y Zyablov [17] y
Zinov'ev [59] introdujeron una importante clase de codigos concatenados, que eran
capaces de corregir tanto errores aleatorios como rafagas de errores. La introduccién
en los afios 70 por Goppa de una nueva construccion de codigos lineales a partir de
curvas algebraicas lisas (llamados cddigos geométricos de Goppa o codigos algebro-
geométricos) cambid por completo el panorama de investigacion en el terreno de la
teoria de codigos correctores de errores; por un lado, la codificacién de dichos cédigos
parecia sencilla, y por otro sus parametros podian ser facilmente controlables a partir de
férmulas clasicas de la geometria algebraica. Sin embargo, a pesar del interés que
suscito el estudio de los cédigos geométricos de Goppa desde su origen, no pudieron
encontrarse algoritmos eficientes para su decodificacién hasta finales de los afios 80,
gracias a sucesivos trabajos de Justesen et al., Skorobogatov y Vladut, y Porter. No
obstante, los cddigos algebro-geométricos apenas han sido implementados en la
practica por los ingenieros debido a la profundidad matematica de las ideas
subyacentes. Por este motivo, los matematicos estan haciendo actualmente una
descripcion de este tipo de cédigos y de su tratamiento practico mediante una
aproximacion mas elemental [53]. Por otra parte, aunque los parametros de los cédigos
algebro-geométricos son mucho mejores que los clasicos en sentido asintético (es
decir, para codigos de longitud arbitrariamente grande), las aplicaciones técnicas no se
han visto aun en la necesidad practica de sustituir los codigos que actualmente se
utilizan por otros de mayor longitud sin que se dispare simultdneamente el coste y la
tasa de error. Como contrapartida, los cédigos clasicos que actualmente se utilizan
tienen una decodificacion bastante mas rapida y efectiva.

Se puede considerar que hasta mediados de los anos 90, los codigos
concatenados eran la mejor opcion para la correccién de errores. Sin embargo, éstos
fueron mejorados por la aparicion de los denominados turbo coédigos, que
conceptualmente son “dos cddigos concatenados juntos", y que nos aproximan a
alcanzar las maximas tasas de transmisién posibles derivadas de la Teoria de Shannon.
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Estos cddigos fueron originados por Claude Berrou y Alain Glavieux y la primera
descripcion utilizando argumentos probabilisticos fue presentada en 1993 [1]. Estos
cbdigos estan siendo utilizados actualmente en canales de comunicacién digital y en la
telefonia de tercera generacion.

Recientemente David J.C. Mackay y R. M. Neal han redescubierto unos cédigos
inventados por Robert Gallager en 1960 [45], los cbédigos LDPC (Low-Density Parity
Check), y que superan notablemente a los turbo codigos. Estos codigos se estan
incorporando a los nuevos satélites de telecomunicaciones y se espera que se incluyan
en un futuro a la telefonia movil de cuarta generacion [10]. También se estan realizando
estudios sobre la aplicacion de técnicas heuristicas para la correccién de errores [15],
debido a que el problema de encontrar un codigo optimo es NP-Completo, y las
técnicas exactas son utiles unicamente para pequenas instancias. Entre las técnicas
heuristicas cabe mencionar el Recocido Simulado, los Algoritmos Genéticos, etc.

2.3.Canal SISO

Fue una de las primeras configuraciones de antenas para el envié de una sefial el
cual consiste en el envié de una sefal a través de una antena y la recepcion de dicha
sefal en otra ante, este tipo de configuracién aun se encuentra en uso por su bajo nivel
de complejidad, pero para los requerimiento de hoy en dia se estas evaluando nuevas
técnicas de transmision de una sefal.

2.3.1. Evolucién de cédigos LDPC

En la Codificacion, Galleger [45] [46] en 1963 crea los codigos LDPC durante sus
estudios de Ph.D en el MIT. Este es el comienzo de la evolucién de los canales de
codificacion, este esquema produjo un pequeno impacto en las investigaciones de la
codificacion de canal de comunicacion a pesar de este impresionante cambio, el cual
fue sin precedentes y anterior a los codigos Turbo [4] , este bajo interés en LDPC surge
como consecuencia del alto requerimiento de almacenamiento y complejidad en el
sistema de decodificacion que eran necesarios. Siguiendo esta concepcion, LDPC
permanecié dominando por al menos una década. La complejidad de LDPC fue
evaluada por Zyablov y Pinsker en 1975 [60], mientras que Tanner [41] sugiere el
empleo de un enfoque recursivo para la construccion del cédigo LDPC y presenta una
representacion grafica de la matriz de chequeo de paridad, Sipser y Spielman [42]
presentan la matriz de chequeo de paridad usando graficos de expansion.

Durante el afio 1990 el interés en la codificacion del canal de comunicaciéon en
LDPC fue revivido. LDPC fue estudiado extensivamente en multiples aspectos;
Richardson [56] propuso el algoritmo de evolucion de densidad para calcular el
rendimiento asintoético de un LDPC dado, en un canal AWGN y Cheng [51] [52]
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simplifica la complejidad del algoritmo de evolucion de densidad usando aproximacién
gaussiana. El salto a codificacion LDPC y sus cambios fueron estudiados por Burshtein
[8] [9] [21], otros cambios fueron realizados por Lehmann y Maggio [19], Chen y
Fossorier [29]. Mackay y Neal [11] [12] tan solo experimentaron largos cédigos e
ilustraron que la capacidad de LDPC es capaz de superar a los codigos Turbo cuando
el canal de comunicacién era afectado por ruido blanco. Motivados por estos logros de
LDPC, fue estudiado en muchos otros canales y se trabajo en varios esquemas de
modulacion, ancho de banda eficiente en un esquema de modulacién. Anchote Banda
eficiente en un esquema de modulaciéon son estudiados en [16] [30]. El rendimiento con
otros canales de comunicacion como Rayleigh fading [31] [3], respuesta parcial de un
canal [32] y un canal binario [22] fueron evaluados. El esquema OFDM es solo un
esquema de concatenacion con LDPC acerca de canales dispersivos [23] [24] [25].
LDPC fue propuesto para ser utilizado usando una decodificacion en campos de Galois
por Davey [35] [36] [37], Song [26] y Nakamura [33], la construccion irregular de la
matriz de chequeo de paridad [38] [55] [13] [14], con el motivo de mejorar el
acercamiento al limite de Shannon [6]. Por reemplazar las filas en la matriz de chequeo
de paridad por un cédigo de Hamming, Lentmaier propuso la generalizacion de los
codigos LDPC [40], esto atrajo el interés de Zhang [57] [58], Hirst [48] [49] y Boutros
[28] para reducir la codificacion y decodificacion tal como Richardson [56] [54], Kou [61]
[62] [63], Spielman [7], Pothier [43]. A continuacidn se muestra un listado cronoldgico
de la evolucion de estos cédigos:

Tabla 1: Decodificacion y secuencia de transmisién para dos antenas transmisoras

1948 Limite de Shannon.

1962 LDPC Binario, inventado por Galleger.

1975 Cuantifica la complejidad de los cédigos LDPC.

1983 Representacion grafica de la matriz de Chequeo de paridad.

1997 Informa cambios en la cercania del Limite de Shannon

1998 Cddigos LDPC no binarios

1998 Propuesta de codigos irregulares de LDPC

1998 Reduccion de la complejidad del algoritmo usando Transformada de Fourier.

Los LDPC fueron introducidos junto con un algoritmo de probabilidad basado en
iteracion de estas. Estos codigos fueron construidos usando matrices al azar de
escaso cheque de paridad. Sin embargo, iban en gran parte inadvertidos hasta el
advenimiento de los cédigos de turbo, donde “fueron vueltos a descubrir” por Mackay
en 1999, que demostré6 era parecida a la capacidad de los cédigos de turbo.
Recientemente, Richardson y Urbanke han desarrollado los codigos irregulares de
LDPC que funcionan incluso mejor que los cédigos de turbo para longitudes muy
grandes de bloque (n>10%) y que pueden venir dentro de 0.1 dB de la capacidad de
Shannon.

2.3.2. Modulacién Sphere Packing

En el espacio euclidiano tridimensional, si se consideran un plano con un arreglo
compacto de esferas en él, existen tres esferas vecinas, las que podemos poner en una
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cuarta esfera, en el hueco entre las tres esferas inferiores. Si hacemos esto “por todas
partes”, creamos un nuevo arreglo compacto. La tercera capa puede sobreponer
primera, o las esferas pueden estar sobre un hueco de la primera capa. Hay asi tres
tipos de planos, llamados A, By C.

Gauss probd que estos arreglos tienen la densidad mas alta entre los arreglos
regulares.

Los dos arreglos mas comunes se llaman embalaje cercano cubico (o cubico
centrada cara) - alternancia de ABCABC... - y embalaje cercano hexagonal -
alternancia de ABAB.... Pero todas las combinaciones son posibles (ABAC, ABCBA,
ABCBAC, etc.). En todos estos arreglos cada esfera es rodeada por 12 otras esferas, y
ambos arreglos tienen una densidad media de 0,74048.

En 1661 Kepler habia conjeturado que ésta es la densidad posible maxima para
los arreglos regulares e irregulares - ésta se conocia como la conjetura de Kepler. En
Thomas 1998 Hales, profesor de Andrew Mellon en la universidad de Pittsburgh,
anuncio que él tenia una prueba de la conjetura de Kepler. La prueba de Hales es una
prueba por el agotamiento que implica la comprobacion de muchos casos individuales
usando calculos complejos de la computadora. Los arbitros han dicho que son los “99%
seguros” de la correccion de la prueba de Hales, asi que la conjetura de Kepler se ha
probado casi ciertamente.

2.4.Canal MIMO

2.4.1. Space Time Block Coded

Un codigo del espacio-tiempo (STC) es un método empleado para mejorar la
confiabilidad de la transmision de datos en los sistemas de comunicacion unalambrica
que utiliza multiples antenas. STCs confia en transmitir copias multiples, redundantes
de una secuencia de datos al receptor con la esperanza de que por lo menos algunas
de ellas puedan sobrevivir la trayectoria fisica entre la transmisién y la recepcion para
permitir descifrar confiable.

Los codigos del tiempo del espacio se pueden partir en dos tipos principales: los
codigos del enrejado del Espacio-tiempo (STTCs) [64] distribuyen las antenas multiples
del enrejado de un excedente del codigo y los time-slots multiples y proporcionan
aumento de la codificacion y aumento de la diversidad y los cédigos del bloque del
Espacio-tiempo (STBCs) [50] [65] actuar en un bloque de datos inmediatamente
(semejantemente bloquear cédigos) y proporcionar solamente el aumento de la
diversidad, pero son mucho menos complejo en términos de la puesta en practica que
STTCs.
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La STC puede ser subdividida mas a fondo segun si el receptor sabe las
debilitaciones del canal. En la STC coherente, el receptor sabe las debilitaciones del
canal a través del entrenamiento o de una cierta otra forma de valoracion. Estos
cbédigos se han estudiado mas extensamente porque son menos complejos que sus
contrapartes incoherentes. En la STC incoherente el receptor no sabe las debilitaciones
del canal sino sabe la estadistica del canal. [34] En cddigos diferenciados del espacio-
tiempo ni el canal ni la estadistica del canal esta disponible. [66]

2.5.Conclusion

Con estos antecedentes histéricos podemos plantear un esquema de transmision
y recepcion de datos para ser enviados a través de un canal inalambrico, con su
respectiva codificacion, modulacion y diversas configuraciones de antenas.
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3. FUNDAMENTACION TEORICA

3.1.Introduccion

El objetivo de este capitulo es extenderse en los métodos y algoritmos de los
conceptos tedricos abordados en el capitulo anterior; se comenzara con cuales son las
metas de un disefo de telecomunicaciones, continuando con conceptos introductorios,
en los que se presentara un sistema de comunicacién digital tipico, pasando a
conceptos fundamentales que ayudaran a plantear las bases para el uso de la
codificacion LDPC No Binaria, la modulacion Sphere Packing y los métodos de
transmision SISO y MIMO. Teniendo esta base tedrica en el préximo capitulo se podra
simularan las diversas técnicas y comparar el comportamiento de los canales SISO y
MIMO.

3.2.Diseno de telecomunicaciones

Para conocer paso a paso cuales son las metas en un sistema de disefio de
telecomunicaciones se realizara el siguiente desglose: Para disefiar un sistema de
comunicaciones se debe tener en cuenta varios puntos que deber ser puestos en “una
balanza“, estos puntos u objetivos son:

Maximizar la tasa de transmision.

Minimizar la tasa de probabilidad de error del bit PB.

Minimizar la potencia requerida (esto implica minimizar % )-
0

Minimizar el ancho de banda requerido, B.

Maximizar la utilizacion del sistema. Esto es, brindar servicio confiable
para un maximo numero de usuarios, con minimo retardo y maxima
resistencia a las interferencias.

6. Minimizar la complejidad del sistema y minimizar sus costos.

ok 0N~

Lo ideal seria cumplir con todas estas metas en forma simultanea. Sin embargo,
se ve por ejemplo que, los puntos 1y 2 entran en conflicto con los puntos 3 y 4.

Hay varias limitaciones teéricas que imponen restricciones a las metas
enumeradas. Estas son:

1. El ancho de banda minimo requerido (Ancho de banda de Nyquist).
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2. Teorema de la capacidad de Shannon-Hartley.
3. Normas Gubernamentales (por ejemplo, distribucion de frecuencia).
4. Limitaciones tecnoldgicas (estado del arte de los componentes).

3.2.1. Ancho de banda minimo de Nyquist

Cualquier sistema realizable que tenga un filtro no ideal sufrira una interferencia
inter simbdlica (I1Sl), de manera tal que la “cola” de un impulso interferira con el impulso
adyacente, causando problemas de deteccion. Nyquist demostré que, en teoria, R,

simbolos por segundo pueden detectarse sin ISI dentro de un ancho de banda minimo
de R,/2 hertz (ancho de banda de Nyquist).

3.2.2. Teorema de capacidad de Shannon-Hartley

Shannon demostré que la capacidad C de un sistema, que tiene un canal
perturbado con ruido blanco gaussiano aditivo, es una funcién de la potencia media
recibida S, de la potencia media de ruido N y ancho de banda B. Este relacionado
(teorema de Shannon-Hartley) puede escribirse como:

S
C= B-I092[1+Wj (4)

Cuando en ancho de banda B se mide en hertz y el logaritmo se toma en base
2, la capacidad del canal viene dada en bits/s. Entonces, es tedricamente posible
transmitir informacién sobre tal canal a cualquier tasa R, donde R<C, con una
probabilidad de error arbitrariamente pequefa usando un suficientemente complicado
esquema de codificacion. Para una tasa de informacion R >C no es posible encontrar
un esquema de codificacion que conduzca a una probabilidad de error arbitrariamente
pequefa. EIl trabajo de Shannon muestra que los valores de S, N yB establecen un

limite a la tasa de transmisién, no a la probabilidad de error de bit.

Shannon us6 la ecuacion (4) para mostrar graficamente los limites de los
sistemas practicos. Esta curva se dibuja en la Figura 1 y muestra la capacidad de canal
normalizada C/B en bits/s/Hz como una funcién de la relacion senal a ruido SNR del

canal (es decir, bits/s por cada hertz de ancho de banda del canal). Ya que la potencia
de ruido detectada es proporcional al ancho de banda, podemos escribir:

N=N, B (5)

Sustituyendo la ecuacion (5) en (4) y reacomodando los términos tenemos:
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C S
—=log, |1 6
5 gz(+NO'BJ (6)

Par el caso donde la tasa de transmision es igual a la capacidad del canal, R=C
podemos escribir lo siguiente:

E, ST s
N, N, R-N, o
S &
N,-C N,
C/W (bits/s/Hz)
16
Regidn
3 Inalcanzabl
ar Sistema en la
Practica

10 iC 20 0 10 50
SNR (gB)

Figura 1: Capacidad del canal normalizado versus SNR del canal (el ancho de banda se indica con W en
lugar de hacerlo con B).

Por lo tanto, podemos modificar la ecuacion (4) como sigue:

E:Iog 1+5(£j
B 2" N, \ B (8)
_— Eb,(gj
’ (9)
E, B (cm
_O_C (2 1)



3.2.3. Limite de Shannon

Existe un valor limite de E, /N, debajo del cual no puede haber comunicacion
libre de error a ninguna tasa de transmision. Usando la siguiente identidad:

lim(L+x)"" =e (10)

Podemos calcular el valor limite de E, /N, como sigue. Sea

E, (C
5

Entonces, de la ecuacion (8),

1/x

%zx-logz(1+ X) (12)

., . . E
En la ecuacion (12), si es reemplazada la primera x por N—b(%j tenemos:
0

l:%-logz(H x)"" (13)

0

En el limite, cuando C/B tiende a cero (digamos, cunado la capacidad del canal
tiende a cero, es decir, cuando la capacidad del canal es tal que no se puede transmitir

1/ . ’
nada), entonces (1+ x) * tiende al nimero e, y obtenemos:

B _ 1 _(693=_150dB (14)
N, log, (e)

Este valor de E, /N, es llamado “limite de Shannon”.

3.2.4. Sistemas limitados en potencia

Para el caso de sistemas limitados en potencia, es decir, sistemas donde no es
posible disponer de toda la potencia deseada pero si hay disponibilidad de ancho de
banda (por ejemplo, un enlace satelital), se puede poner en practica las siguientes
relaciones de compromiso:

1. Mejorar la P, gastando mas ancho de banda (para una dada E,/N,).
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2. Reducir la E, /N, requerida gastando ancho de banda (para una determinada
P,).

Generalmente, para estas situaciones, las curvas tipo cascada de probabilidad
de error, son las mas apropiadas para hacer el analisis de compromiso entre las
distintas variables.

3.2.5. Sistemas limitados en Ancho de banda

Cualquier sistema digital que transmite K bitsen T segundos usando un ancho

log, (M
de banda de B hertz, opera con una eficiencia de ancho de banda de %z%
bits/s/Hz. De esta expresion puede verse que un valor del producto B-T dara como
resultado un sistema con mejor eficiencia de ancho de banda. Por lo tanto, sefiales con
un bajo B-T se usan normalmente en sistemas limitados de ancho de banda pero con
disponibilidad de potencia. Para este caso el objetivo usual es maximizar la tasa de

transmision sobre el canal de banda limitada, a expensas de E, /N, (manteniendo un
valor especifico de B;). Un analisis de este tipo es mas conveniente hacerlo sobre el
plano de eficiencia de ancho de banda.

La zona limitada en ancho de banda y la zona limitada en potencia. Cada zona
presenta una relacion de compromiso. Por ejemplo, la zona correspondiente a ancho
de banda limitado requiere el uso de un valor alto de R/B, pero eso implica aumentar
la relacion E,/N,. Un compromiso similar, en sentido opuesto, se presenta en la zona

correspondiente a limitaciones de potencia.

3.3. Conceptos Introductorios

Se considerara un modelo en bloques de lo que es una transmision digital, para
comprender los alcances y area de aplicacién de las técnicas. La figura 2 muestra un
esquema genérico de un sistema de comunicacion digital.

19



Codificador Codificador Modulacion
de la Fuente del canal Digital

I Ruido e Interferencia’y Canal

| Decodificador Decodificador Demodulacién
de la Fuente del canal Digital

Figura 2: Esquema genérico de un sistema de comunicacién digital.

La fuente puede generar sefales analdgicas o digitales, las cuales son
convertidas a una secuencia de simbolos binarios. Esta secuencia de simbolos debe
ser capaz de representar el mensaje con el menor numero de simbolos posibles, en
donde se busca evitar redundancia, el proceso de convertir de forma eficiente la
informacion de la fuente en una secuencia finita de digitos se llama codificacion de la
fuente o compresion de los datos. La secuencia de simbolos proveniente del
codificador de la fuente, a la que se llama secuencia de informacién, la cual se entrega
al codificador del canal, este tiene como propésito introducir redundancia en la
secuencia de informacion de modo que haga posible recuperar la informacién en el
receptor, contrarrestando los efectos del ruido e interferencia que son introducidos por
el canal. Al introducir redundancia en el mensaje que puede interpretar como mayor
fidelidad de la informacion recibida en el receptor. El mensaje codificado es modulado,
con el proposito de mapear la informacion digital en forma de ondas eléctricas para ser
transmitidas, en el canal de comunicacion es el medio por el que se transmite esta
sefal y se modifica la sefial envia debido al ruido e interferencia del medio ambiente.

3.3.1. Ruido Rayleigh Fading

Es el desvanecimiento de la sefal, este concepto se utiliza para describir las
variaciones de amplitud y fase de una sefal, en un periodo de tiempo o a una distancia
determinada. EIl desvanecimiento se origina por la presencia de obstaculos tales como
edificios y elevaciones geograficas en la trayectoria de la sefal, por la interferencia de
dos o mas versiones de la sefial transmitida, que llegan al receptor en tiempos distintos.
Estas ondas, llamadas de multiples trayectorias, se combinan en la antena receptora,
dando una sefal resultante que puede variar extensamente en amplitud y fase,
dependiendo de la distribucion de intensidad, el tiempo relativo de la propagacion de las
ondas y el ancho de banda de la sefial transmitida, en este caso la interferencia
destructiva puede llegar a ser que la potencia de la sefial en el receptor decaiga por un
factor de hasta 1000 veces el valor promedio esperado. En regiones urbanas el
desvanecimiento por el tamafio de las antenas de los moviles esta por debajo de la
altura de los edificios cercanos y no hay lineas de vista a la radio base. Incluso cuando
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existen lineas de vista se produce una multiple trayectoria debido a la reflexion en la
tierra y construcciones aledafias. Las variaciones espaciales de la sefal producen el
receptor variaciones temporales mientras este se mueve en el campo de multiples
trayectorias, un receptor que se mueve puede pasar por multiples desvanecimientos.

3.4.Fading con bloque en canal SISO.

Mas en detalle, en un canal con fading a bloques con entrada simple y salida
simple (SISO), con Ng bloques de fading por palabra de cédigo (paquete) y longitud del
bloque (en dimensiones complejas) L, la sefal recibida se puede expresar como:

yb:\/;-hb~xb+zID b=1...,N; (15)

Donde y, € C" es la sefial recibida en el bloque b, x, € C"es la porcion de palabra
de codigo asignada al bloque b, h € C representa el coeficiente de fading (escalar) del
bloque by z, e C* corresponde al vector de ruido, con componentes i.i.d. ~N_ (0,1). En

este modelo, la longitud (en dimensiones complejas) de una palabra de cédigo es N;L.

Consideramos que las palabras de cédigo estan construidas sobre el alfabeto complejo
X cC y que dicha constelacion de sefal esta normalizada en energia, o sea,

E[|X|2}=1. Asi mismo, consideramos que el fading esta normalizado, por lo cual
E[|hb|2}:l. Por simplicidad, consideraremos fading de Rayleigh, por lo cual,
hb~NC(O,1). Por consiguiente, la relacion sefial a ruido (SNR) media es p y la SNR

. ., 2 . , . .y
instantanea en el bloque b es p-y,, donde y, =|h|". Se considerara que la informacion

del estado del canal (CSl) es conocida solamente por el receptor, esto quiere decir que
consideraremos un canal perfecto.

Y=yJpH X+Z (16)
Donde Y =[y1,...,yNB]T eC X :[xl,...,xNB]T eChet, Z :[zl,...,zNB]T e CNext
y H =diagonal (h)e C"", donde h:(hl,...,hNB).

Todas posibles palabras de cdédigo X forman una modulacion codificada M
sobre X, con una tasa de transmisién R (en bits por dimension compleja) dada por:

R=—1.log,[M|=—K (17)
Ng-L Ng-L
K =log, M| . : : g -
Donde es numero de bits de informacion por palabra de cédigo

asumiendo que todas las palabras de codigo son equiprobables.
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En este canal, la capacidad en el sentido estricto de Shannon es cero, ya que
existe una probabilidad no nula, llamada probabilidad de corte, que el mensaje
transmitido sea recibido en error.

3.5. Codificador y Decodificador LDPC No Binario

3.5.1. Codificador de Q-ARY para cédigos LDPC

Para realizar la codificacion de un cdédigo es necesario conocer la matriz de
chequeo de paridad H_, con m<n Yy coeficientes en Z,, esta debe contener una baja

entropia en cada una de las filas de la matriz, una vez obtenida la matriz de paridad
resulta necesario el calculo de la matriz de generacion G, , que es deducida a travées
de eliminacion gaussiana de la matriz de paridad. La palabra codificada es el resultado

- - - -
de G, -s=c, donde sy c son los vectores de la palabra original y la palabra

codificada respectivamente. Las operaciones de multiplicacién y suma son realizadas
bajo el campo de Galois, el vector resultante es una palabra de largo ‘n’ en los cuales
sus ‘m’ primeros simbolos, son la palabra original y los ‘n-m’ restantes son la
redundancia del cddigo.

3.5.2. Campos de Galois.

Un campo de Galois es un campo finito con p" elementos, donde nimero p es
un entero primo. El conjunto de elementos distintos a cero del campo, es un grupo
ciclico bajo multiplicacion. Un generador de este grupo ciclico se llama un polinomio
primitivo del campo. EIlI campo de Galois se puede generar como el sistema de
polinomios con coeficientes en modulo Z, y debe ser un polinomio irreducible de N
grado. Las operaciones de suma y producto para GF (4) son mostradas en la tabla 2,
donde el polinomio primitivo es x* + x+1.

Tabla 2: Operaciones suma y producto para GF(4).

®10/1/2|3 ®|0/1]2]3
0 |[0/1]2]3 0 [0/0]0]O0
1 11]0]3]2 1 1011123
2 [2|/3]0]1 2 |0/2]3]1
3 [3]2]1]0 3 |0]3]1]2
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3.5.3. Decodificador de Q-ARY para codigos LDPC.

Para referirse al elemento del vector x como el simbolo del ruido y al elemento
del vector z como el chequeo. Dado N(m):={n:H_ =0} sera el conjunto de simbolos

de ruido que participan en el chequeo m. El problema de decodificar, es encontrar el
vector mas probable tal que H-x=z, en que la probabilidad del vector x este

determinada por el modelo del canal. Dado M (n):={m:H,, =0} este es el conjunto de
chequeo tal que depende del conjunto de simbolos con ruido “n”. Con suficientes
simbolos distintos de cero en la Matriz de Chequeo de Paridad H__, asociadas con las

mn?

cantidades ¢y, ., para acGF(q). La cantidad gy, esta asociada con la probabilidad

mn

que el simbolo n del vector x sea “a”, dada la informacién obtenida via otros chequeos
que chequearon m. La cantidad r. se refiere a la probabilidad del chequeo de “m”
haya sido satisfecho si el simbolo “n” del vector x, teniendo una distribucion dada por
la probabilidad {q2, :n'e N(m)\n,acGF(q)}. Elvalor de r3, es (18):

z({ 5 H] I« (18)

XiX,=a n'eN(m) jeN(m)\n
3.5.4. Decodificador con transformada de Fourier

Si los cédigos LDPC son decodificados por el algoritmo Suma-Producto, el orden
de complejidad de la codificacién es g° por iteracion, pero este puede ser reducido
usando trasformada de Fourier de las probabilidades. La ecuacion (18) representa una
convolucion de la cantidad q,, , la sumatoria puede ser remplazada por el producto de la

transformada de Fourier. (Asumiendo el grupo aditivo de GF (q)) de g para
jeN(m)\n seguido por la transformada inversa de Fourier. La transformada de
Fourier F de una funcion f sobre GF(2) esta dada por F°=f°+f! F°=f°—f".
Transformando sobre GF(Z") puede ser visto como una secuencia transformacion
binaria en cada p dimensiones. Por lo tanto para GF (4) se tiene (19):

FO=[fO+ £ ]+ 24 1°]

Fr=[ 0]+ 2 1°]

F2=[f0+ £ ]-[ 24+ 1°]
Fo=[f0—f]-[f2-f%]

Para el calculo de la transformada inversa se realizan las siguientes operaciones.

(19)

23



FO+F +[F?+F°]

4
FO-F']+[F*-F*]
4

(20)

4
Fo _Fl}_[FZ _F3:|
4

|

L

G i
i

Dado (QO .,Qr?]j’l) representa la transforma de Fourier del vector (qgj,...,q,i;l),

mjre

ahora r;. es la a-esima coordenada de la transformada inversa de Fourier de:

[( i Q][ I Qn‘i,-lD 21)
jeN(m)\n jeN(m)\n

3.5.5. La Transformada Equivalente

Asignando al vector C como la palabra codificada, entonces ZhijCj =0 (paralai-
j
esima chequeo del nodo). En GF(2), se puede tener Zci =0 (j satisface la inecuacion
i

h; #0) para elementos distintos de cero, todos son ‘1", sin embargo, en GF(q) este no

es el caso, para elementos distintos de cero son seleccionados de {1,2,...,q—1},

entonces no se puede copiar el método de decodificacion para GF(2), simplemente se
debe modificar el algoritmo computacional de Q;; y r.,,. Para decodificar con exactitud,

la trasformada equivalente (ET) es propuesta.

> hic; =0

Ahora se analizara la ecuacion | en GF (q). Aqui h, no puede ser

- ¢ =0

omitida por que h, 6{1’2""’q_1}. Dado © i _h‘JCJ’, entonces | (j satisface la

inecuacioén y io) en esta condicion, el codigo LDPC puede ser decodificado por copia
del proceso de GF (2).
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3.5.6. Detalles de las iteraciones.

1. Inicializacion:
Se inicializa los valores de ¢, por f., en donde significa la probabilidad de que
X, = a otorgado por el modelo del canal.

1 (HS(x,)-a)°
fa___ T .o 20 (22)

" N2 ot

Considerando o°=0.25, y donde HS(xn) es la posicion n del la palabra
codificada.

2. La ET (Transformada Equivalente) y FT (Transformada de Fourier).

‘a a+h
qmn = qmn "

Qe =FT[dm, ... | (23)

3. La IFT (Transformada Inversa de Fourier) y IET (Transformada Inversa
Equivalente), actualizando ;.

rn;ileT[( 11 Qnij}...,( 11 Q;jlﬂ
jeN(m)\n jeN(m)\n

o =t (24)
4. Actualizacion de g2
qr?m =y fnal ) H rj?'n (25)
jeM(n)\m
q-1
Donde «,, es escogido tal que qu?wn =1.
a=0
5. Calculo de q:.
qr?m =a,- fna : H r-j&rll (26)
jeM(n)

q-1
Donde ¢, es escogido tal que qu‘ =1.

a=0

Para escoger el codigo decodificado se realiza:

25



%, =k (ay =max{ap,....q7"}) (27)

Si H-X=1z, donde z es el sindrome es igual al vector nulo, el cddigo decodificado
es valido en caso contrario iterar desde el paso 2, en este caso el numero maximo de
iteraciones es de 6, para las simulaciones que se realizaran.

3.6. Sphere Packing.

3.6.1. El problema de Sphere Packing

El problema clasico de sphere packing, aun no esta resuelto hoy, en el cual es
encontrar cuan densamente un gran numero de idénticas esferas pueden ser
empacadas juntas. Para mostrar esto de otra forma, considerar una regién amplia y
vacia, y preguntarse cual es el numero mas grande de esferas que pueden ser
empacadas en esa region.

Las esferas no caben juntas tan bien como los cubos, y siempre hay algo de
espacio perdido entre ellas. Sin importar cuan inteligentemente se arreglen las esferas,
aproximadamente un cuarto del espacio no se usara. Un arreglo familiar es el que se
muestra en la figura 2, en la que los centros de las esferas forman el face-centered

T

V18

cubic (fcc) lattice. Este empaque de esferas ocupa =0.7405 del espacio total.

Figura 3: Empaquetamiento De Esferas

La versién clasica del problema de Sphere Packing es preguntarse si es ésta la
maxima densidad posible, para esferas de n dimensiones. Este problema tiene
considerable importancia practica aun para dimensiones mas grandes que 3.

Un punto en un espacio n dimensional real R" es un valor de n niUmeros reales:

X:(Xl,xz,X3,....,Xn) (28)

u=(Uy,u,,..

Una esfera en R"con centro - Up) y radio p consiste en todos los

X = (X, Xy, Xg, -

puntos -1 Xp) tal que:
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(Xl-Ul)Z-i-(Xz-U2)2+...+(Xn-Un )22/)2 (29)

Se puede describir un sphere packing en R"solo especificando el centro y el
radio.
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3.6.2. Lattice Packings

El empaquetamiento mostrado en la figura anterior es llamado Lattice Packing
porque tiene la propiedad que 0 es un centro y que si hay esferas con centros u y v
entonces también hay esferas con centro u+v y u-v.

En otras palabras el conjunto de centros forman un grupo aditivo. Se pueden
encontrar 3 centros v4, vz, v3 (0 en general n centros v4, Vo,..., Vy para un lattice n-

dimensional) tales que el conjunto de todos los centros consisten en la suma Z(ki ;)
donde los k; son enteros.

Los vectores v,,..., v, son entonces llamados la base del Lattice. El
paralelogramo consistente en los puntos:

OV, +...+ 0.V, 0<06 <1 (30)

Es un paralelogramo fundamental. En la figura 3 se muestra en Lattice de dos
dimensiones y su paralelogramo fundamental determinado por la base v1, va.

Figura 4: Lattice.

Supongamos que las coordenadas de los vectores base son:
vV, =(Vy,....Vs ) parai=(1,...,n) (31)

Donde m>n. la matriz:

Vll V12 Vlm
M _ V21 V22 V2m
an Vn 2 Vnm ( 3 2)
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Es la matriz generadora del lattice, y los vectores del lattice consisten en todos

los vectores ¢M, donde &=68) es un vector arbitrario con componentes enteros

&i.

La matriz A=M -M"  Es llamada matriz Gram del Lattice. El determinante de A
es entonces el determinante de la matriz A. Si M es una matriz cuadrada entonces:

det A= (det M)Z (33)

Ahora se puede dar una definicion precisa de la densidad A (proporcion del

espacio que es ocupada por las esferas) de un Lattice Parking, que es igual al volumen
1/2
de una esfera, dividido por el volumen da la regién fundamental que es (detA)™

3.6.3. Kissing Numbers

El problema de los kissing numbers consiste en saber cuantas bolas de billar
pueden ser ordenadas de moto que se toquen todas entre ellas.

Mas generalmente, podemos definir el kissing number (7 ) de un Sphere Packing,
en cualquier dimension, como el numero de esferas, que tocan una esfera.

Para un Lattice Packing p (radio) es el mismo para cada esfera, pero para un
Packing arbitrario p puede variar de una esfera a otra.

3.6.4. Codigos con correccion de errores

Uno de los modelos idealizados de canal es el canal binario simétrico. Para este
canal los simbolos de entrada y salida son 0 y 1, y hay una probabilidad p < 72 que
cuando un 0 o 1 es transmitido, el otro simbolo es recibido; con probabilidad 1-p > %, el
correcto simbolo es recibido.

Un codigo binario por bloques C de largo n es un conjunto de vectores binarios,
llamados codewords con n coordenadas, o en otras palabras un subconjunto de F’,

donde F,=(0,1) es el campo de Galois de orden 2.

Similarmente un codigo g-ario es un subconjunto de F', donde F, es el campo

de Galois de orden q y g es un numero primo. Un cédigo g-ario es usado en un canal
g-ario simétrico, donde los simbolos de entrada y salida son marcados con elementos

de F, -
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Se desea elegir codewords tal que sean facil de distinguir unos de otros aun
cuando errores ocurran. Para hacer esto mas preciso se define la distancia de
Hamming entre dos vectores:

U= (U, U, ) V= (Vg Vy ) (34)

u, Vv, € Fq , al nUmero de coordenadas donde ellos difieren:

d(u,v)=/{itu, #v, | (35)

El peso de Hamming wt(u) de un vector, u es el numero de coordenadas
distintas de cero u,; por lo tanto:

d(U,V):Wt(U -V) (36)
La distancia minima d de un cédigo es:

d =min[d(u,v):u,veC,u = V] (37)

Si un cddigo tiene distancia minima d. la esfera Hamming de radio:
1
P = {2 (d —1)}
(38)
Los codewords estan disconexo (si p es el radio de empaquetamiento del

cbdigo), y por lo tanto el cédigo puede corregir p errores. Un codigo de largo n, contiene
M codewords y con una distancia minima d se dice que es un cédigo (n,M,d).

3.6.5. Sphere Packing y codigos correctores de errores

Los cédigos de correccion de errores son usados para construir Sphere Packing
densos en el espacio euclidiano n-dimensional R".

Se mostrara usando sistematicamente cdodigos con correccién de errores para
construir Sphere Packing densos.

Se comenzara definiendo el arreglo de coordenadas de un punto y luego se

describira la construccion A, la cual es mas efectiva sobre 15 dimensiones. Luego se
mostrara la construccién B, efectiva en dimensiones de 8 a 24. Luego, la construccion C
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que generaliza A 'y B y es especialmente efectiva en dimensiones que son potencias de
2.

3.6.6. El arreglo de coordenadas de un punto

IR
El arreglo de coordenadas de un punto x =(x,,...,%,), con coordenadas enteras

es obtenido escribiendo la expansion binaria de la coordenada X, en columnas,

empezando con los digitos menos significativos. Notacidén complementaria es usada
por numeros negativos, como se muestra mas adelante. La primera, segunda,
tercera,.... filas son arreglos de coordenadas son llamados 1's, 2's, 4’s, filas
respectivamente. La fila 1’s del arreglo comprende los digitos 1°s de las coordenadas,
y asi tiene 0 para coordenadas pares y 1's para las impares. Los 2's, 4’s, 8's, filas
similarmente comprenden los 2°s, 4°s, 8’s, digitos de las coordenadas. Por ejemplo, el
arreglo de coordenadas del punto (4, 3, 2, 1, 0, -1, -2, -3) es:

0 1 0 1 0 1 0 1]|filadels
0 1.1 0 0 1 1 O0|filade2s
1 0 0 0 0 1 1 1| filadeds
0 0 0 0 0 1 1 1|filade8s

O (39)

El numero de filas es potencialmente infinito, pero todas las filas después de las
primeras son idénticas.

3.6.7. Construcciéon A

La construccién: supongamos que C es un codigo binario (n,M,d). La siguiente
construccién especifica un conjunto de centros para un Sphere Packing en R".

N
Construccién A. x :(xl,...,xn) es un centro si y solo si x es congruente (modulo
2) con un codeword de C.

Asi un punto x con coordenadas enteras es un centro si y solo si la fila 1’s del
arreglo de coordenadas de x esta en C. Un Lattice Parking es obtenido si y solo si C
es un codigo lineal.

Centro de densidad: en el cubo unitario en el origen,

{o<x <1:i=1..,n} (40)
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Los centros son exactamente las M codewords. Todos los otros centros son
obtenidos sumando enteros pares a cualquiera de las coordenadas de un codeword.
Esto corresponde a cambiar el cubo unitario por dos en cualquier direccion. Asi todos
los centros pueden ser obtenidos repitiendo un bloque de construccion consistente en
un cubo de 2*2*...*2 con los codewords marcados en un vértice de un cubo de 1*1*...*1
en una esquina.

Cada copia de un cubo de 2*2*...*2 contribuye M esferas de radio p, asi el centro
de densidad obtenido de la construccién A es:

o= Mp”Z’” (41)

Si dos centros distintos son congruentes al mismo codeword su distancia de
separacion es al menos 2. Si son congruentes a diferentes codewords entonces
difieren por lo menos en 1 en por lo menos de lugares y por lo tanto estan por lo menos

separados Jd . asi podemos tomar el radio de las esferas en:

1 .
p:ZmIn{Z,ﬁ} 42)

Kissing numbers: supongamos S es una esfera con centro x, donde Xx es
congruente a un codeword c. Candidatos para centro mas cercanos a X son como
sigue.

n-1
e Hay 2n centros del tipo X+ ((i 2)0 ) a una distancia de 2 de x.

e Supongamos {Ai (C)} es una distribuciéon de pesos de C con respecto a ¢c. como
d
hay Ay (€) codewords a una distancia de d de c, hay 2" A (©) centros del tipo

d An-d
X+((i 1)°0 ) a una distancia de J/d de x. Por lo tanto el nimero de esferas
tocando S, el kissing number S, es:

2°A,(c)...d <4,
7(S)=42n+16A,(c)...d = 4.

2n---d > 4. (43)

3.6.8. Construccion B
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La construccidén: supongamos que C es un codigo binario (n,M,d) con la

propiedad de que el peso de cada codeword es par. Un Sphere Packing en R" esta
dado por:

- -
Construccién B. x :(xi,..., xn) es un centro si y solo si x es congruente (mddulo

n

>x

2) con un codeword de C,y =t es divisible por 4.

Asi un punto x con coordenadas enteras es un centro si y solo si la fila 1's del
arreglo de coordenadas de x es un codeword c en C y la fila de 2’s tiene o un peso par
si el peso de c es divisible por 4, o peso impar si el peso de ¢ es divisible por 2 pero no
por 4. Un Lattice Packing es obtenido si y solo si C es un cédigo lineal.

Centro de densidad y kissing numbers: el numero de centros es la mitad de la
construccion A, asi:

nn-n-1
(5== hﬂ/? 2 (4J4)

Supongamos que S es una esfera con centro x, donde x es congruente a un
codeword c. Candidatos para centro mas cercanos a x son como sigue.

o Los 2MN—1) centros del tipo X+((J—r Z)ZOH).

d-1
e Los 27 A (0) centros congruentes a los codewords difieren minimamente de c.
Por lo tanto los kissing numbers de S son:

2°1A,(c)...d <8,
7(S)=1{2n(n-1) +128A,(c)...d =8.

2n(n-1)---d >8. (45)

p=1min{ﬁ,@}

Y S tiene radio 2 N

3.6.9. Construcciéon C

La construccion: supongamos que C, :(n,M ,d), i=0,1...,a, son una familia de

di :7/4a—i

cbdigos con "donde y =10 2. Un sphere packing en R" esta dado por:
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Construccién C: Un punto x con coordenadas enteras es un centro si y solo si la
fila 2i’s del arreglo de coordenadas de x esun C,, para i=0,1,...,a.

La construccion C sigue la tendencia de A y B imponiendo mas restricciones
exitosamente al arreglo de coordenadas. En general un nonlattice packing es obtenido.

Distancia entre centros: si la primera fila en la cual 2 centros difieren es la fila
2i’s, entonces:

e Sii>a su distancia aparte es al menos 2°+1,y

e Si 0<i<a gJlos difieren por lo menos 2i en por lo menos di coordenadas, y asi

Y2 a
hay por lo menos (di4 ) _\EZ separados.

Asi, se puede tomar el radio de las esferas como:

p=ir2* (46)

Centro de densidad: 4 Cuantos puntos enteros x satisfacen las condiciones de la

—Nn
construccion C? La fraccion de x’s con fila 1's en C, es M,2

M, 2"

, de estos una fraccién

tiene fila 2's en C,, y asi sucesivamente. Asi, la fraccion de puntos enteros que

M,M,...M, 27 @Dn

son aceptados como centros son , y asi el centro de densidad es:

5: MOMl"'Maz_(a+l)n,0n :MOMl"'Ma7n/22_2n-

(47)
Si los coédigos son lineales, y dim(C,) =k, , entonces:
log,5=>k —2n siy=1,
i—0 (48)
2 n .
log,6=>k -3 siy=2
=2 (49)
Para n grande se tiene:
log, A=3"k; - "log, (") + O(log, n).
i=0 2 e (50)

Kissing numbers: calcularemos el numero de esferas tocando la esfera en el

r\dr n—-d,
origen. Debemos encontrar el numero de centros de tipo (i 2 ) O para cada r=0,
1,..., a. Una coordenada igual a +2r contribuye al arreglo de coordenadas una columna
con un solo 1 en la fila de 2r’s; mientras una coordenada igual a -2r tiene unos en la fila
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2i's para todo i>r. Los 1's en la fila 2r's forman un codeword c en C,, y el signo
menos debe estar en las ubicaciones de los unos en el codeword en
C..NC,,N...NC,. La fila 2r's puede ser elegida en A, maneras, y por cada uno de
estos, el numero de maneras de elegir los signos es igual al numero de codewords en
C..NC,.,N...NC, los cuales son contenidos en el codeword c de C,. Dejar el ultimo

numero ser N, (c).

Entonces el numero de centros de un deseado tipoes Y N, (c),y

r:rzi;z N, (¢)

Donde Z denota la suma sobre todo c en C,. Si N,(c)=N,, es independiente
de c, esto se convierte en:

T:iAd,Nr

0 (51)

Considerando que una sefial de banda ancha finita puede ser representada por
un punto en el espacio Euclidiano y teniendo en cuenta un canal binario simétrico, en
que solo son secuencias de 0 y 1 los cuales son transmitidos y recibidos, en este caso
el codigo es llamado “Codigo De Correccion De Errores Binarios”.

Otra de las consideraciones contempladas en este teorema es un canal con
ruido blanco Guassiano; este canal transmite sefales continuas en todas las
frecuencias, sobre una frecuencia de corte, de W ciclos por segundo (llamada el ancho
de banda del canal) las que son atenuadas completamente; frecuencias bajo W son
transmitidas son atenuacion. En el curso de la transmision de la senal el canal suma
ruido aditivo blanco Guassiano.

Este canal tiene una descripcion basada en el teorema de muestreo el cual
transmite una sefial f (t) es representada por un punto F =(f,,... f,) en n-dimensiones
del espacio Euclidiano. Durante la transmisién este punto es perturbado por la adiciéon
de un vector de ruido Y =(y1,...,yn), estas componentes son independientes y tienen

una distribucion Gausiana con media 0 y varianza o°, este Ultimo es la potencia
promedio del ruido. La sefal recibida es representada por el vector F + Y.

Para este canal el codigo es un conjunto de puntos en R" si hay M cédigos en
los que cada uno es representado por una senal de ancho de banda W y de duracion T
segundos, el “Rate” del cédigo es definido por:

R:%-Iogz(M) (52)
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El decodificador encuentra el punto mas cercano al vector recibido y desde este
reconstruye la sefial. Si el ruido es pequeno, este punto cercano sera transmitido y la

senal f(t) sera reconstruida correctamente, pero si el ruido es grande el vector

recibido puede estar cercano a algun otro cédigo y este sera decodificado
incorrectamente, esto es un “decoding error”.

Por lo tanto se puede reducir el efecto del ruido por el reemplazo de un punto
distante, en otras palabras este requiere una sefial de gran energia que representa un
incremento en los costos. Teniendo en consideracion que las sefiales son de potencia
finita y que el “rate” del codigo no acceda la capacidad del canal la cual es calculada

C=W-log, (1+ sz en donde P es la potencia promedio del canal.
(o2

Debido a que la sefal F tiene potencia promedio < P, en una esfera de radio
Jn-P, cerca del origen. Para ser n suficientemente largo se puede asumir que el
vector ruido Y, el cual tiene n componentes de varianza o°, tiene norma
N (Y)s n~(02 +g) en donde ¢ es arbitrariamente pequefo, en otras palabras, con una

alta probabilidad de recibir el vector F+Y puede ser encontrado en una esfera de
radio s{n~(02+5)}% centrada en F. La potencia promedio del vector recibido es
<P+o’+¢, y un particular F+Y el cual puede ser encontrado por una esfera

alrededor del origen de radio {n (P+0o’+ g)}}/2 .

Por lo tanto si se toma el codigo que consiste en el centro de la esfera en una

densidad de empaquetamiento de esfera de radio {n~(az+5)}% dentro de una gran

esfera de radio {n-(P+02+5)}%, con esto se obtiene la decodificacion correcta del
cbdigo con probabilidad cercana a 1, el numero de puntos en un cddigo es:

2, \% 2\"2
M ZA(MJ < A.(P+O' J (53)

ol+e o?

En donde A es la densidad del empaquetamiento de las esferas, para hacer n
grande ser puede hacer M cercano a (1). El “rate” de este cddigo es:

R~W -Iogz(1+£2J+M-logz(A) (54)
o n
Para hacer T y n suficientemente grandes usando una esfera de
log, A
empaquetamiento de densidad que satisfaga %2—1 asi se puede lograr

esencialmente una transmision libre de errores con algun “rate”
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R<W~Iogz(1+izj—2~w (55)
(o2

Mas sofisticadamente estos argumentos son necesarios para establecer que el
“rate” no sobrepase la capacidad del canal.

3.7.Canal con Fading con bloque MIMO

Se considera también el caso de transmision y recepcidon con antenas multiples
(canal MIMO). En donde la sefial recibida en el bloque b en un canal con N, antenas

en el transmisor y N, antenas en el receptor, se puede expresar como:
Y,=p-H,-X,+2Z, b=1..,N, (56)

Donde Y, e C"*** se la matriz de sefial recibida en el bloque b, N, e C"*"" es la
matriz de canal de bloque b con entradas i.i.d. ~N(0,1), ejemplo de fading Rayleigh,
X, € C"**" es la posicion de palabras de cddigo asignada al bloque b y Z, es la matriz
de ruido con entrada i.i.d. ~N.(0,1). Asumiendo que los simbolos transmitidos desde
una antena tienen energia unitaria y que el canal esta normalizado de modo tal que

1N -traza(E[HbHJ])=1, para 1<b < N;. Asi el SNR medio por antena en el receptor
R

es p-N; y el SNR medio por antena en el transmisor es p.

En este caso, la capacidad del canal en sentido estricto es también nula, ya que
la probabilidad de error para L grande es al menos la probabilidad de corte. En el caso
del canal con fading a bloques MIMO.

1 &
I(PX1P):N_2|092

B b=1

det(1,, +H,QH, )

(57)

Donde Q=diagonal (q) es la covarianza de entrada. Para SNR grande, Q = pl_

es Optima, aunque para un SNR fijo, la matriz de covarianza 6ptima no se conoce y es
todavia un problema abierto. Por lo tanto consideremos a Q= pl, para todo SNR.

Para SNR suficientemente grande se comporta como min{N;,N.}log, (). Por lo tanto,

podemos comunicar tasa de transmisién min{N;,N.} veces mayores que en el caso de
SISO.

37



3.8.Space Time Block Coded.

Se mostrara modulacion Sphere Packing para un sistema espacio tiempo,
empleando dos antenas transmisoras, donde la sefial-espacio esta dada por:

Gz(xl,xz)z[_)?(; Xxj (58)

Y las filas y columnas de la matriz representan las dimensiones temporales y
espaciales correspondientes a dos consecutivos time-slots y dos antenas receptoras,
respectivamente.

Mas explicitamente, el problema es formulado como:

GZ(Xl,l’Xl,Z): Ny 'Gz(al,l +j-a,a,5t] ‘a|,4) (59)

Asumimos que hay L sefales espacio-tiempo GZ(X'J’X“Z), 1=0,1...L-1 que el
codificador puede elegir de la sefal, que tiene que ser transmitida sobre dos antenas en
dos time-slots consecutivos, donde el corte de la sefial esta dado por log, (L) =2 bits

por uso de canal.

El objetivo es disefiar x, y X, conjuntamente, tal que tengan la minima
distancia Euclidiana a todos las otras (L-1) sefales espacio-tiempo transmitidas
legitimamente, esto minimice la probabilidad de error del sistema. Supongamos
(811,815,815, 814) ,1=0,1,...L-1 es el punto favor del espacio Euclidiano 4-dimensional
aI,l’al,Z’aI,31aI,4

de valores reales R*, donde cada uno de los 4 elementos , da una
coordenada de los puntos fasores.
Consecuentemente X, y X , pueden ser escritos como:
{Xl,l'XI,Z}:T(aI,l’aI,Z'aI,3'aI,a)
{X|,1' Xl,z}: {al,l + ja|,2'a|,3 + jal,a} (60)

En el espacio euclidiano de valores reales 4-dimensional R*, el Lattice D, esta
definido como un Sphere Packing con la minima distancia Euclidiana a todos los otros
(L-1) puntos legitimos de la constelacion en R*. Mas especificamente, D, puede ser
definido como un Lattice que consiste en todos los puntos legitimos que tienen
coordenadas [a, a, a, a,] tal que a,+a, +a,+a, =k, donde k es un entero par.
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_ 4. B
Asumiendo que - lasa,a8,]e R 01 <L-1] constituye un conjunto de L

puntos legitimos de la constelacion del Lattice D, teniendo una energia total de:

-t 2 2 2 2
EEZQ&M +\a,v2\ +‘a|13‘ +‘all4‘ )
1=0 (61)
Introduciendo la notacion E:
C =A/&Gz(xlvl,x|12) I=01,...,L-1
E (62)

Tenemos un conjunto de sefales espacio-tiempo, {C' 0<l< L_l} cuya
diversidad de productos es determinada por la minima distancia euclidiana del conjunto
de L puntos legitimos de la constelacion en S. Donde

S= [s, = [al,l,a,vz,a|,3,a,y4] eR*:0<l< L—1J constituye un conjunto de L puntos legitimos

de constelacion del lattice D,, el cual es el Lattice que tiene la minima distancia

Euclidiana en el espacio Euclidiano real 4-dimensional R* y nf es el factor de
normalizacion.

3.8.1. Dos antenas receptoras y una antena transmisora

En el caso de tener dos antenas receptoras y una antena transmisora, el
esquema seria el siguiente:

hy, = e e’ T Sk =aet
\.'\.
R Rx.
N/ ' ;/
/| n, n, .
% Interferencia y Ruido | I Interferencia y Ruido 31—
J g ] yam

SN

n=g-4n . r=g-h4n

# i

Estimador | ~ A T A~ Estimador |
del Canal | = TREN L Ok del Canal
J h, hy I hy J

!
L
p - ;
|" Detector de maxima ‘|
probabilidad

5
L

Figura 5: Dos antenas receptoras en un esquema MRRC.
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En donde se envia so, y el canal incluye el efecto de envié en cadena, la
distorsion de la amplitud y la fase. La transmision entre las antenas cero, transmisora y
receptora se representa a través de hg y el receptor de la antena uno como h;, donde:

— i6
hy =0, e

63
hl:al'ew1 ©

El ruido y la interferencia son sumados en el receptor. El resultado de la sefial
recibido en banda base es:

r,=h,-s,+n,
n=h-s+n
En donde ng y ny, representan el ruido complejo e interferencia.

(64)

Asumiendo que ng y nq tienen una distribuciéon Gausiana, la maxima probabilidad
para la decision en el receptor es escogido s;, si y solo si:

dz(roaho'Si)+d2(r1’hl’si)gd2(r0’h0.Sk)+d2(r1’hl.sk) (65)
Vi#k

by, e 0

d?(x, . : . -
En donde (x.y) representa la distancia Euclidiana entre las senales “x” e “y
calculados segun la siguiente expresion:

4 (x,y)=(x-y) (X ') (66)

El receptor combina el esquema de dos receptores segun MRRC (Maximal-Ratio
Receive Combining) como se muestra a continuacion:

S‘No :hg'ro+r'1’|’1*
=hy-(hy-Sy+ng)+h - (h-s,+n,) (67)
=(ag +af)-s,+hg -ny+hy -,

Combinando este resultado con el criterio de la minima distancia Euclidiana se
obtiene:

55 =58 <(af val) [ [ -5 s s, (68)
Vizk

(a(f +0¢12)-|Si|2

3.8.2. Dos antenas transmisoras y una antena receptora
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En el caso de tener una antena receptora y dos antenas transmisoras, el
esquema de transmision y recepcidn cambian teniendo que utilizarse diferentes
meétodos para la decodificacion de la senal recibida:

Combinacién
de las
Sefiales

Estimador
del Canal

( Detector de maxima probabilidad j

d0

Figura 6: Esquema con un receptor y dos antenas transmisoras.

El esquema usa dos antenas para trasmitir y una para recibir y puede ser
definido a través de las siguientes 3 funciones:

e La codificacion transmite la informacién en forma secuencial;
e Combina los esquemas de la recepcion;
e Deteccién a través de la regla de la maxima probabilidad.
Codificacion y transmision secuencial: Al enviar el simbolo en un periodo, dos

sefiales son transmitidas simultaneamente, desde dos antenas diferentes. La senal
transmitida desde la antena cero es denotada por s, y desde la antena uno por s,

durante el siguiente periodo el simbolo enviado a través de la antena cero es -s; y a
través de la antena uno es s,, en donde * es la operacion conjugado, esta secuencia es
mostrada en la siguiente tabla.
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Tabla 3: Decodificacion y secuencia de transmision para dos antenas transmisoras.

Tiempo | Txg | Tx4
t S | S,
T+t _SI 5;

La codificacion es realizada en el espacio y tiempo (Space-Time Coding) La
codificacion también puede ser realizada en Espacio y en frecuencia. En ves de dos
simbolos adyacentes portadoras puedes ser enviadas (Space-Frequency Coding). El
canal en el tiempo t puede ser modelada como una multiplicacibn compleja que
distorsiona la sefal desde la antena cero designada como hy y hy desde la antena uno.
Asumiendo que el fading es constante a través de dos consecutivos simbolos, pueden
ser representados a través de:

hy(t)=hy(t+T)=hy =, -

h(t)=h (t+T)=h =, -e* (69)

En donde T es la duracion del simbolo. La recepcion de la sefal puede ser
expresada como:

rL=r(t)=h,-s,+h-s +n
0 () 0 -0 hl*l O* (70)
L=r(t+T)=—h;-s +h-s;+n

Donde r, y r, son las senales recibidas en los tiempos t y t+T, n, y n, son
variables complejas que representan el ruido y la interferencia.

Combina los esquemas de la recepcion: La combinacion mostrada es construida
por las dos sefales que son enviadas al detector de maxima probabilidad:

Sozlc‘o'ro"'l'll’rl

Slzhf'ro_ho'r;

(71)

Realizando la combinacién con las ecuaciones anteriores, se obtiene:

so=(ag +af)-sy+hg-ny+hy -0 72

51:(a§+af)-sl+ff-no—ho-nf
Deteccion a través de la regla de la maxima probabilidad: Estas sefales son

combinada y enviada al detector de maxima probabilidad, que encuentra la seial s, y
s,, usando las reglas anteriormente mencionadas.
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3.8.3. Dos antenas transmisoras y dos antenas receptoras

En el caso de tener dos antenas receptoras y dos antenas transmisoras, el
esquema seria el siguiente:

By =ope™

f

|

Estimadar
del Canal

| Detector de méxima prohabilidad
5 l \ 5

Figura 7: Transmision con un arreglo de dos antenas transmisoras y dos antenas receptoras.

",
|

1
|

| Estimador

+ Combinacidn e f
|_ | del Canal
il |

do las

-~  Sefales |

La codificacidn y transmision de la secuencia de los simbolos de informacion es
configurado idénticamente como el caso de una antena de recepcion, como se

muestras en las 2 siguientes tablas:

Tabla 4: Decodificacion y secuencia de transmision para dos antenas transmisoras

Tiempo | Txg | Tx4
t S | S
T+t _sI S,

RXO RX1
TXo h0 |’11
Tx1| h, | h

Para la recepcion en las antenas es resumida en la tabla siguiente:
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Tabla 6: Recepcion de las sefiales en las antenas en dos periodos diferentes

Tiempo | Rxp | Rx4

t r r
T+t r, I,

Donde la definicion de las recepciones se define a continuacion:

rh,=hy-s,+h-s+n,
n=-h,-s, +h-s,+n (73)
r,=h,-s,+h,-s,+n,

r,=-h,-s +h,-s;,+n,
n,,N,N, y n, son variables complejas que representan el ruido Guasiano.

Combina los esquemas de la recepcioén, la combinacion mostrada es construida por las
dos sefiales que son enviadas al detector de maxima probabilidad:

So=hy-r,+h-r, +h,-r,+h,-1,

~ (74)
Sl=h;-l’0—h0-l’1*+h;-l’2—h2-l’3*
Sustituyendo apropiadamente las ecuaciones se obtiene:
= 2 2 2 2 * * * *
so=(ag +af +a +a3 )5, +hy g+ -n +hy-n, +hyn; 75

s,=(ag +af +a; +ai)-s,+h -ng—hy-n; +hg-n, —h, -n;

Para la aplicacion de detector de maxima probabilidad se utiliza iteraciones bajo

la siguiente restriccion:
dz(sl,sijgdz(sl,skj (76)

3.9. Conclusion

Los antecedentes tedricos planteados en este capitulo nos ayudan a poder
plantear las simulaciones y como se estructuraran, para poder realizar un detallado
analisis de la codificacion y decodificacion LDPC no binaria en GF(4), modulacion y
demodulacion Sphere Packing y los arreglo de antenas en un sistema MIMO aplicando
Space Time Block Coded.
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4. APLICACION DE LOS METODOS

4 1. Introduccién

Se presenta a continuacion un esquema de bloques general de transmision y
recepcion utilizando Space Time Block Coded, en un arreglo de n antenas transmisoras
y m antenas receptoras, en este se consideran todos los bloques de codificacion de la
fuente, codificacion del canal y formas de transmision. Como este sistema resulta ser
demasiado complejo, se desglosara durante este capitulo, para poder realizar un
analisis detallado de todos el sistema, considerando distintos tipos de ruidos y las

diversas formas de eliminacion de estos.

Codificador

Space Time

Fuente
Binaria
GF(2) Codificador
s »|  LDPCNo - ':'-""“"f""'i'."
GF(4) Binaria phere Facking

Cadigo Decodificador
Valido LDPC No
Binaria
51 8l
Lel  salida .
GF(4)
A
GF(2)
Salida
Coadigo

Demodulacian
Sphere Packing

Block Coded

Decodificador
Space Time
Block Coded

Figura 9: Diagrama de bloques de recepcion con m antenas, demodulacion y decodificacion.
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4.2.Ruido AWGN

Al realizar el envié de una sefial sinusoidal de amplitud 3 en un canal con ruido
AWGN y con una Sefal Razon a Ruido de 1 [dB], se obtiene la siguiente grafica en una
sefal analdgica.

— Seiial con Ruido SNR=1 [dB]
—  Seiial Original

Amplitud
=

Angulo

Figura 10: Grafica de envié de una Senal Sinusoidal en comparacion con una Sefial Sinusoidal con Ruido
AWGN.

Es por este motivo que la sefial debe ser codificada para que el receptor reciba la
informacion de manera correcta.

4.2.1. Andlisis de las Métricas

Para conocer como afecta el ruido en un canal con AWGN, a una sefal
codificada con LDPC No Binario se realizara la simulacion que se muestra en el
siguiente figura que representa una comunicaciéon SISO.

46


http://66.249.93.104/translate_c?hl=es&u=http://en.wikipedia.org/wiki/Close_packing&prev=/search%3Fq%3D%2BSphere%2BPacking%26hl%3Des%26lr%3D%26sa%3DG

Fuente

Binaria

TX[;.

Codificador
LDPC No
Binaria

Salida
Binaria

RXQ

Decodificador
LDPC No
Binaria

F

\' Ruido AWGMN

Figura 11: Transmision realizada en SISO, con un codificador y un decodificar LDPC No Binario, para

analizar métricas BER, SER y FER.

Se simulara el envié de 2.000.000 de bit que es equivalente a 1.000.000
simbolos y a 200.000 coédigos, la codificacion se realizdé con LDPC No Binario
considerando 6 iteraciones para la correccion de errores, este se evalu6 para distintos
niveles de razon senal a ruido, a continuacion se realizara el analisis de las curvas BER
(Bit Error Rate), SER (Symbol Error Rate) y FER (Frame Error Rate). Los resultados

obtenidos se muestras a continuacion.

] =& Sin Decodificacidn H
-| —=— LDPC Mo Binario

BER

Figura 12: Grafica de envié de 2.000.000 de bit codificados en BPSK con LDPC No Binario a 6

iteraciones y Sin Codificar.
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1 -2 Sin Decodificacisn
2277 = LDPC No Binario

SER

Figura 13: Grafica de envio de 1.000.000 de simbolos codificados en BPSK con LDPC No Binario con 6
iteraciones y Sin Codificar.

= F | - | = E|
1 -2 Sin Decodificacion [
| —— LDPC No Binario

FER

Figura 14: Grafica de envio de 200.000 de Cdédigos codificados en BPSK con LDPC No Binario con 6
iteraciones y Sin Codificar.

Se pueden observar que en las figuras 12, 13 y 14 que la forma de la curva es
similar en todos los casos, y la curva mas estricta de todas es la de BER esto debido a
que se realiza una verificacibn mucho mas detallada de los errores en el envio del
mensaje, en cambio la curva del SER solo compara los simbolos y no indica el numero
de bit erréneos y la de FER toma como referencia 5 simbolos y si todos se encuentran
correctos se considera el envié de codigo correcto.
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Se realizara el andlisis de la curva BER para los niveles de 1072, esto porque a

este nivel los errores en una comunicaciéon de voz son aceptables y en el nivel 10° para
que sea una recepcion optima. En el caso de la simulacion de un enlace, en la cual

solo se considera como ruido AWGN vy para el nivel de 10° (1 error de 1000 bit
enviados) la SNR (Signal Noise Rate) necesaria es de 4.9 [dB] si no se realiza una
codificacion de la senal, pero si se realiza un codificacion LDPC No Binario se obtiene
la misma tasa de error a solo 2.2 [dB], por lo que se tendrian ganancias de 2.7 [dB], y
para un nivel de 10° BER la razon sefial a ruido necesaria para un codigo sin codificar
es de 7.0 [dB] y con la codificacion LDPC No Binaria es de 4.5 [dB] por lo que se
obtienen ganancias de 2.5 [dB], es por este motivo es que resulta conveniente realizar
este tipo de codificacién, por las ganancias que esto significa.

4.2.2. Evaluacién de LDPC con y sin truncar aplicado a un canal AWGN.

Para conocer como afecta la codificacién LDPC No Binaria si los simbolos son
aproximados o truncados, se realizara la simulacion que se muestra en la figura 15, que
representa una comunicacion SISO.

Fuente
Binaria

Codificador
LDPC Mo
Binaria

e

Salida
Binaria R}(g

Decodificador
LDPC No
Binaria

Simbolos
truncadas

Figura 15: Sistema de Transmision SISO, con un codificador LDPC No Binario que aproxima los datos de
llegada.

La codificacion LDPC No Binaria puede ser realizada con numeros decimales o
con numeros enteros, para lo cual se realiza una aproximacion al entero mas cercano
conociendo que los simbolos posibles son 0, 1, 2 y 3, esta comparacion se realiza
debido a que la modulaciéon Sphere Packing, aproximacion a numeros enteros. Por este
motivo es interesante conocer si el comportamiento es igual para ambos casos o no.
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—4+— LDPC Mo binario ]
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BER
=

..........................................................................

Figura 16: Grafico de codigos codificados en BPSK con LDPC No Binario con 6 iteraciones y sin
truncar con 6 iteraciones en el LDPC No Binario.

Al realizar el analisis de ambas modulaciones se puede observar que a una

razon de 10° BER se puede obtener a una SNR de 2.2 [dB] con LDPC No Binario sin
truncar, en el caso de truncar el LDPC No Binario esta razén se obtiene con una SNR
de 3.5 [dB], por lo que se obtiene una ganancia de 1.3 [dB], y si se compara a una
razon de 10° BER se obtiene con una SNR de 4.5 [dB] sin truncar, en el caso contrario
es de 6.2 [dB], por lo que si la sefal recibida no es truncada se obtienen enormes
beneficios obteniendo ganancias de 1.7 [dB], esto significa que al unir los bloques de
codificacion y modulaciéon a un mismo nivel las ganancias de ambos sistemas no se
suman de manera directa.

4.2.3. LDCP no binario con Sphere Packing aplicado a un canal con ruido AWGN

Si ademas de realizar la codificacion del canal se realiza una modulacion se
podrian obtener mayores beneficios tedricamente, el tipo de modulacioén a realizar es a
través de Sphere Packing (Empaquetamiento de Esferas), con en este tipo de
modulacion se intenta de aprovechar al maximo la capacidad del canal, las pruebas
realizadas se muestran a continuacion.
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BER

Figura 17: Grafico de codigos codificados en BPSK, sin codificar con una codificacion LDPC No
Binario con y sin Sphere Packing, con 6 iteraciones en la decodificacion.

Al realizar el andlisis a 10~ BER con modulacion, este nivel puede ser alcanzado
con un SNR de 0.5 [dB] si lo comparamos sin la modulacion este es alcanzado a 2.2

[dB] con esto se obtienen ganancias de 1.7 [dB], y a un nivel de 10° BER con la
modulacién se requiere un nivel de 2.2 [dB] y sin la modulacion a 4.7 [dB], con lo que se
obtienen ganancias de 2.5 [dB].

4.3.Ruido AWGN y Rayleigh Fading

Al realizar el envié de una sefial sinusoidal de amplitud 3 en un canal con ruido

AWGN vy con ruido Rayleigh Fading de o =1, con una Sefial Razén a Ruido de 1 [dB],
se obtiene la siguiente grafica para el caso de una sefal analdgica.
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— Seiial con Ruido SNR=1 [dB]
—  Seiial Original

Amplitud
P

10 1 1 1
0

Angulo

Figura 18: Grafica de envié de una Sefal Sinusoidal en comparacién con una Senal Sinusoidal
con Ruido AWGN y Ruido Rayleigh Fading.

Este tipo de ruido es mucho mas danino que el Ruido AWGN, debido a que
modifica modulo y fase de la sefial, la codificacion LDPC No Binario esta disefiada para
repara codigos con ruido AWGN, por lo que estas pruebas se realizan para analizar
cual seria su comportamiento bajo este tipo de Ruido.

Rayleigh Fading es un modelo estadistico que simula el efecto de propagacion
de una sefial en un ambiente real, a través de un canal aéreo. Este asume que la
potencia de la sehal que pasa a través de un canal varia de manera aleatoria de
acuerdo a la distribucion Rayleigh, con componente radial de la suma de 2 vectores no
correlacionados con distribucion Gausiana.

4.3.1. LDCP no binario aplicado a un canal AWGN y Rayleigh Fading

Se realizara el analisis del envié de una sefal codificada con LDPC a través de
un canal con ruido AWGN y Rayleigh Fading, los resultados obtenidos son los
siguientes.
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Figura 19: Grafica de envié de una Senal Codificada con LDPC No Binario y con un Canal con
Ruido AWGN y Ruido Rayleigh Fading.

Al realizar el andlisis a 10~ BER con modulacion, este nivel puede ser alcanzado
con un SNR de 9.9 [dB] si lo comparamos sin la modulacién este es alcanzado a 12.0

[dB] con esto se obtienen ganancias de 2.1 [dB], y a un nivel de 10° BER este nivel
puede ser alcanzado con una Sefal Razona Ruido de 25 [dB] en el caso de realizar la
codificacion en el caso que esta no sea codificada se alcanza a 32 [dB] por lo que se
obtienen ganancias de 7 [dB], lo que demuestra que la codificacién LDPC No Binaria
esta disefiada para repara ruidos AWGN y no ruido fading, por lo que sera necesario
incorporar otro bloque para mitigar la interferencia de este tipo de ruido.

4.4.Modulacién Sphere Packing

A continuacion en la figura 20 se presenta un esquema de transmision SISO, con
codificacion LDPC no binaria y modulacion Sphere Packing en el transmisor, mientras
que en el receptor se incorpora el decodificador LDPC no Binario y la demodulacién
Sphere Packing.
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Fuente
Binaria

\Vi Ty ——
e s Madulacién
GF(4) Binaria Sphare Packinig

Rxy =——+—
NO Codigo Dacadicadar Demodulacién
)1—(@ LBD::!:’;:" Sphere Packing
‘ s

Salida e

Figura 20: Sistema de Transmision SISO, con un codificador LDPC No Binario y un modulador Sphere
Packing.

En la Modulacion Sphere Packing se requieren 4 esferas las cuales se
encuentran ubicadas de modo que el espacio sea lo mas denso posible, pero la
enumeracion del orden de estas esferas no es aleatoria es por este motivo que se
realizara la simulacion del envié de distintos simbolos y se encontrara cual es el ordene
de estas Esferas, considerando un Canal Perfecto con Fading disminuido (Show
Fading). Con este propdsito se consideran clasifican los centros de las esferas con
simbolos A, B, C y D que seran los representantes de los simbolos 0, 1, 2,y 3.
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Envio de un A con ruido AWGN SNR=0.1 y Fading Rayleigh sigma=1

Figura 21: Envi6 de un A con ruido AWGN SNR=0,1y Fading Rayleigh sigma=1.

Envio de un B con ruido AWGN SNR=0.1 y Fading Rayleigh sigma=1
30r

25+

20r
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Figura 22: Envié de un B con ruido AWGN SNR=0,1y Fading Rayleigh sigma=1.
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Envio de un C con ruido AWGN SNR=0.1 y Fading Rayleigh sigma=1
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Figura 23: Envio de un C con ruido AWGN SNR=0,1y Fading Rayleigh sigma=1.

Envio de un D con ruido AWGN SNR=0.1 y Fading Rayleigh sigma=1
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Figura 24: Envio de un D con ruido AWGN SNR=0,1y Fading Rayleigh sigma=1.
El analisis estadistico del envié de la senal se realizan con 10.000 simbolos en

MATLAB, y se considera cual es el simbolo segun la esfera mas cercana. Los
resultados obtenidos se muestras en la tabla a continuacion.
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Tabla 7: Contabilizacion del envio correcto de una esfera.

A B C D
media desv| media desv| media desv| media desv
A 9961,60| 6,66/ 268,27, 9,18 2547, 4,44 2,40/ 1,52
B 17,17 4,97| 3062,87| 49,86| 155,10| 13,87 26,80 3,96
C 20,15 4,67 10,77 4,34| 3208,82| 55,48 431,60| 32,52
D 0,00/ 0,00| 6656,87| 46,04| 6609,26| 47,82| 9539,20| 35,94

Se realizara la normalizacion de esta tabla, para luego ser transformados en

porcentajes como se muestra en la siguiente tabla.

Tabla 8: Probabilidad del envio correcto de una esfera.

A B C D
media desv | media desv | media desv | media desv
A 99,62 0,07 2,68 0,09 0,25 0,04 0,02| 0,02
B 0,17 0,05 30,63 0,50 1,55 0,14 0,27 0,04
C 0,20 0,05 0,11 0,04 32,09] 0,55 4,32 0,33
D 0,00, 0,00, 66,57 0,46| 66,09 0,48 95,39 0,36

Al analizar la Tabla 8, se observa que al enviar un simbolo cualquiera este no
necesariamente sera el mas probable en el receptor, como es el caso del envié de una
B o una C, en los cuales el simbolo mas probable es el D. Como se sabe que LDPC no
binario corrige errores mientras estos se encuentren cercanos al simbolo original, lo
mas adecuado para estos caso seria que el simbolo D fuese un numero intermedio ya
sea 1 0 2, en el caso de ser 1 se estaria considerando que B Y C serian 0 y 2, para el
caso que D fuese 2 se estaria considerando que B y C son 1 y 3, escogiendo este
segundo caso (D=2), tenemos fijo entonces que la esfera A corresponde al simbolo 0
por descarte, para poder escoger el valor de las esferas B y C es necesario analizar no
solo el valor mayor , sino que también los valores intermedios, para el caso de B existe
aproximadamente un 2,68% de probabilidad que se reciba el simbolo A, y para el caso
de C existe un 1,55% de probabilidad de recibir el valor de B, considerando estos
antecedentes es conveniente escoger la esfera B como el simbolo 1, por lo que queda
determinado la esfera C igual a 3. Para analizar las ganancias que esto aportara en el
sistema de comunicacion se realizara la simulacion considerando los datos encontrados
anteriormente y otro dando un orden cualquiera sin considerar este orden de esferas.

4.4 1. Modulacién Sphere Packing con y sin orden de las Esferas

Como ya se analizo que el orden de las esferas no era al azar, este nuevo orden
sera incorporado en las simulaciones del sistema de codificacion y decodificacion,
comparando para conocer que tanto afecta en ganancias esta modificacion en el
sistema.
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Figura 25: Grafica de envié de una Sefal Codificada con LDPC No Binario con Modulacion
Sphere Packing con y sin Ordenar las Esferas, dado un Canal con Ruido AWGN y Ruido Rayleigh
Fading.

Al realizar el analisis a 10° BER con modulacion y ordenando las Esferas, este
nivel puede ser alcanzado con un SNR de 8.5 [dB] si lo comparamos con la modulacion
y sin un orden optimo de las esferas este es alcanzado a 10.0 [dB] con esto se obtienen
ganancias de 1.5 [dB], y a un nivel de 10° BER este nivel puede ser alcanzado con una
Sefial Razona Ruido de 23 [dB] en el caso de realizar la codificacién y modulacion con
las esferas ordenas, en el caso que las Esferas no se encuentren ordenadas se alcanza
a 25 [dB] por lo que se obtienen ganancias de 2 [dB]. Solo realizando el orden de las
Esferas se puede obtener una ganancia considerable, las ventajas que esto nos aporta
es que no se deben realizar grandes modificaciones. En los siguientes experimento se
considera que las esferas se encuentran ya ordenas.
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Figura 26: Grafica de envié de una Senal Codificada con LDPC No Binario con Modulacion
Sphere Packing con las Esferas Ordenadas comparadas con LDPC No Binario, dado un Canal con Ruido
AWGN y Ruido Rayleigh Fading.

Al realizar el analisis a 10° BER con modulacion y ordenando las Esferas, este
nivel puede ser alcanzado con un SNR de 8.5 [dB] con modulaciéon y solo con LDPC
No Binario a 9.9 [dB] con esto se obtienen ganancias de 1.4 [dB] y sin codificacién es
de 12 [dB] por lo que se obtiene una ganancia de 3.5 [dB], y a un nivel de 10° BER
este nivel puede ser alcanzado con una Sefal Razona Ruido de 23 [dB] en el caso de
modulacion con las Esferas ordenas, en el caso que las Esferas no se encuentren
ordenadas se alcanza a 25 [dB] por lo que se obtienen ganancias de 2 [dB]. Se
obtuvieron ganancias aunque la potencia que se requiere es muy grande por lo que se
incorporaran nuevas técnicas para mitigar este tipo de ruido.

4.5. Sistema de Transmision en canal MIMO (2Tx, 2Rx)

Para realizar la comunicacion en un canal con 2 antenas de transmision y 2
antenas de recepcion se utilizara el esquema que se muestra en las figuras 28 y 27.

Fuente
Binaria Tx;

GF(2) Codificador Codificador
LDPC No Space Time
Binaria Block Coded

Modulacion

a :
GF(4) Sphere Packing

Figura 27: Diagrama de bloques de la Transmision con dos antenas
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Figura 28: Diagrama de bloques de recepcion con dos antenas

El siguiente analisis se realizara con ruido AWGN y Slow Rayleigh Fading para
sistemas SISO y MIMO.

BER

10 - ] ] ] ] ] ] ]
5 10 15 20 25 30 35 40

SNR [dB]

Figura 29: Grafica de envié de una Sefal Codificada con LDPC No Binario con Modulacion
Sphere Packing con las Esferas Ordenadas con sistema SISO comparadas con LDPC No Binario con
Modulacién Sphere Packing con las Esferas Ordenadas y Space Time (MIMO), dado un Canal con Ruido
AWGN y Ruido Rayleigh Fading.

Al realizar el analisis a 10° BER con LDPC No Binario con Modulaciéon Sphere
Packing con las Esferas Ordenadas con sistema SISO, este nivel puede ser alcanzado
con un SNR de 6.3 [dB] y con MIMO a 9.3 [dB] con esto se obtienen ganancias de 3
[dB] utilizando sistema SISO; y para un nivel de 10° BER con LDPC No Binario con
Modulacidén Sphere Packing con las Esferas Ordenadas con sistema SISO, este nivel
puede ser alcanzado con un SNR de 21.1 [dB] y con MIMO a 12.5 [dB] con esto se
obtienen ganancias de 8.6 [dB] utilizando sistema MIMO.

60



Dependiendo el nivel de errores que se desee obtener, sera el tipo de arreglo de
antenas que se utilizara comparando sistemas de 1 Tx y 1 Rx son efectivos cuando
nuestro nivel de error es alto lo que no resulta muy conveniente, pero en las nuevas
tecnologias se desea una tasa de error pequefia por lo que las configuraciones con mas
de una antena son lo mas conveniente como se muestra en el analisis anterior.
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5. CONCLUSIONES

A continuacién se presentaran los principales resultados obtenidos en relacion
con cédigos LDPC no Binarios, modulacion y demodulacion Sphere Packing, arreglo de
antena SISO, arreglo de antena MIMO y la combinacion de en serie de estos bloques.

Al realizar la comparacién de las diversas métricas BER (Bit Error Rate), SER
(Simbol Error Rate) y FER (File Error Rate) se observo que estas curvas eran similares,
sin embargo, la curva del BER es mucho mas estricta al momento de evaluar la sefal;
esto debido a que compara bit a bit los errores cometidos; en el caso del SER sélo son
comparados los simbolos erréneos, pero no se conoce la cantidad de bits erroneos;
finalmente al analizar el FER se obtiene que al momento de evaluar la sehal compara
un conjunto de simbolos y si alguno de estos esta erroneo considera que el codigo es
erréneo, debido a este motivo se considero el analisis de las curvas BER.

Al medir la calidad de servicios en un sistema SISO con codificacion y
decodificacion LDPC No binaria, en un canal con ruido AWGN, se obtienen ganancias
en todo momento con respecto a una senal que es transmitida sin ser codificada. Se
consideraron 2 tipos de tipos de llegadas en el receptor, sin aproximar el codigo y con
aproximacion de este, esto debido que en la modulacion Sphere Packing los cédigos
son aproximados. El mejor de estos casos fue sin aproximar, en donde se obtuvieron
mejores ganancias.

Al Medir la calidad de servicios en un sistema SISO con codificacion LDPC No
Binaria y modulacién Sphere Packing en el transmisor, en el receptor con un
decodificador LDPC no binaria y un demodulador Sphere Packing dentro de un canal
con ruido AWGN, se obtuvieron ganancias debido al bloque de modulacion y
demodulacion que se incorporo al sistema anterior con ruido AWGN. Lo que lleva a
concluir que la modulacién en sistemas LDPC No Binario produce beneficios en las
sefales digitales.

Al medir la calidad de servicios en un sistema SISO con codificacion y
decodificacion LDPC no binaria, en un canal con ruido AWGN y desvanecimiento
Fading Rayleigh que se encuentra presente en los canales de comunicacion de
sistemas inaldmbricos, produce graves danos a la transmision de la senal digital, por lo
que es necesario incurrir en una gran potencia de salida en la antena transmisora, esto
nos muestra que LDPC No Binario corrige errores de canales AWGN y no canales que
posean desvanecimiento Fading Rayleigh, teniendo que ser necesario incluir nuevos
métodos para eliminar este tipo de ruido.

Al medir la calidad de servicios en un sistema SISO con codificacion LDPC No
Binaria y modulacion Sphere Packing en el transmisor y en el receptor con un
decodificador LDPC no binaria y un demodulador Sphere Packing, en un canal con
ruido AWGN y Rayleigh Fading, se observo que en este tipo de simulaciones el orden
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de la numeracién de las esferas no es al azar por este motivo se realizé un analisis
estadistico para encontrar un orden optimo de esferas, lo cual significé obtener
ganancias sin la necesidad de agregar nuevos bloques, aunque esto mejora la
comunicacion no se llega a niveles optimos para obtener una buena transmision con
minima potencia de transmision.

Al medir la calidad de servicios en un sistema MIMO con codificacion LDPC No
Binaria, modulacion Sphere Packing y modulacion Space Time Block Coded en el
transmisor y en el receptor con un decodificador LDPC no binaria, un demodulador
Sphere Packing y un demodulador Space Time Block Coded en el receptor,
considerando un canal con ruido AWGN y desvanecimiento Fading Rayleigh, la
evaluacion mostré que el sistema LDPC no Binario con modulacion Sphere Packing en
un canal MIMO resulta conveniente cuando el BER es menor a 10™* (un bit erréneo en

10.000 bits enviados), en general los errores esperados son del orden de 10° para
obtener una buena comunicacion para la transmision de una sefial de voz, con lo cual
es conveniente la transmisién a través de multiples antenas.
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