Coduri convolutionale — scurta recapitulare

Ko — numar de biti de informatie dintr-un grup; no — numar de biti codati intr-un grup; R = ko/no — rata
codarii

K — constrangerea codului (numar de grupe); bitii de informatie sunt corectati de bitii codati din K grupe
succesive, iar bitii de informatie din K grupe succesive influenteaza bitii codati ai unei grupe.

N — lungimea de constrangere; N = no-K.

Codarea matriciala
- 0 alternativa a codarii polinomiale — se va prezenta doar pentru cazul codurilor nerecursive
- pentru cazul ko =1
- [G] este matricea generatoare G= [go g1,..., gno-1] (1); gi sunt polinoame cu coeficienti in GF(2"), de
Qoo + ek ordinul v = K-1; [G] are dimensiunile [ko ‘K x no] (1.a.).
. / Qo2 - [1] este matricea bitilor de informatie [I] = [ik, Ik-1, .., Ik-v] (2), indexul k
lk . indicand succesiunea bitilor in ritmul tactului de bit. [I] are dimensiunile [1 x
—>| B | B | B (ko -K)], vezi figura 1.
\ i / 012 - ecuatia codarii este [I]-[G] = [C] (3), unde [C] este matricea bitilor codati in
duo (+)— ci*  cea de-a k-a perioada de bit; dimensiunile ei sunt [1 X no].
Figura 1. Semnificatia notatiilor pentru exemplul 1

Exemplul 1:
- un cod nesistematic, R= %, K =3, G = [5,7]s are matricea generatoare de dimensiuni [3 x 2], iar

codarii matriciale este:

Joo 910 11
lik ika ik—2]{ 901 911 Z[Cg Cﬂi lik ika ik]|0 1 Z[Cg Cﬂ (4)
Jo2 012 11

- pentru codurile sistematice unul dintre polinoame este gi = 1, adica (1,0,0).

Coduri de rata ko/(ko+1)
- sunt folosite in majoritatea modulatiilor codate care utilizeaza extinderea constelatiei (Se va reveni)
- sunt de trei tipuri: complete, cu bifi necodati, ,,punctured” (reduse)

a. Coduri complete
- se introduc ko fluxuri de biti informationali si se folosesc ko+1 polinoame generatoare de grad v.
- codarea polinomiala este prezentata in figura 2 pentru un exemplu particular
- codarea matriciala foloseste matricea [I] cu dimensiunile [1 X ko -K] si matricea G cu dimensiunile [ko
‘K X ng], rezultind matricea bitilor codati [C] de dimensiuni [1 X (Kot+1)]. Numarul polinoamelor
generatoare este Kono iar matricea generatoare are forma datd in ecuatia codarii (5), pentru un cod cu
R=2/3. Polinoamele generatoare corespunzatoare fluxului informational ij se noteaza gij, j=1,. ko iari=
0,,...,0=K-1.
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Exemplul 2
- se considera un cod cu R = 2/3, constrangerea K = 2 si matrice generatoare data in (6). Ecuatia

matriciala este data in (7), iar schema de generare polinomiala este data in figura 2.

ik Figura 2 Cod complet cu rata 2/3 si parametrii din exemplul 2
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b. Coduri cu biti necodati (bitii codati si cei necodati sunt ,,legati” prin maparea pe acelasi simbol QAM)
- 0 alta varianta de obtinere a unui cod cu rata Ko/(ko+1) consta in impartirea celor ko biti informationali in
doua grupe: m biti vor fi codati cu un cod cu Re= m/(m+1), obtinandu-se m+1 biti de cod, iar restul de ko-
m biti se transmit necodati. Rata codului rezultat va fi (m+ko-m)/(m+1+ko-m)=Kko/(ko+1).

- bitii necodati vor introduce tranzitii paralele In diagrama trellis a codului rezultat (se va reveni), iar cu o
mapare corespunzatoare, probabilitatea de eroare a bitilor necodati va fi in cel mai rau caz egala cu
probabilitatea de eroare a bitilor informationali care au fost codati (se va reveni).

Exemplul 3

G0 it co“ - generarea unui cod cu rata R = 2/3, K=3.

/ 9o - alegem m = 1 §i coddm cu un cod cu R =3, rezultand 2 biti de cod. Restul de

—»| Bk | Bk1 | By ko-m = 1 biti informationali se transmit necodati. Schema bloc utilizind codul
\ 3 / ™ cu R =% din exemplul 1 este data in figura 3.

+ )— ci*  Figura 3. Cod 2/3 realizat cu biti de cod (Rc=1/2) si biti necodati
L CZ
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c. Coduri ,,punctured” (reduse)

- se obtin plecand de la codul ,,parinte” cu rata Rm (de ex. = 1/2) , constrangerea K, prin eliminarea unor
biti de cod pentru a se atinge rata doritd. Bitii de cod care vor fi transmisi se selecteaza conform unei
,»masti de reducere” (puncturing pattern) disponibild in literatura, pentru fiecare rata si cod ,,parinte”.

- pentru a obtine un cod cu rata R = ko/(Ko+1), se iau ko biti informationali, se codeaza cu codul ,,parinte”
rezultand 2-ko biti de cod. Apoi, prin masca de reducere se elimina ko — 1 biti, rimanand ko+ 1 biti de cod.

Exemplul 4
- plecand de la codul ,,parinte” R=1/2 si K = 3 din exemplul 1, in tabelul 1 se arata mastile de reducere
pentru a obtine codurile reduse cu ratele R = 2/3 si 3/4

R| perioadid de bit— | ikk | i1 k+l | o K+2 | 7 pgnfru R = 2/3.8.6 jau ko = 2 biti in{opna‘;ionali
12 ok (D) | oI (D) | o2 (1) obt;mandl_l-Se 4 biti de cod cu codul parinte Rm =
¢k (1) | et (1) | c2(1) | 1/2. Apoi se elimina ko-1=1, linia 2 a tabelului 1.
2/3 o (1) | e (0) | c?(1).. | - pentru R = 3/4 se iau ko = 3 biti informationali
¢ (1) | e/t (1) | ¢/**?(1).. | obtinandu-se 6 biti de cod cu codul parinte Rm =
3/4 co' (1) | et (0) | co*? (1) | Y. Apoi se elimini ko—1=2, linia 3 a tabelului 1.
() | et (@) | c?(0)

Tabelul 1. Masti de ,,puncturing” ale codului cu Ry = 1/2

- in tabelul 1 bitii care se transmit sunt marcati cu 1, iar cei ce sunt ,,redusi” sunt notati cu ,,0”.

- metoda permite modificarea adaptiva a ratei (si puterii de corectie a codului) in functie de SNR al
canalului, generand Rate Compatible Punctured Convolutional Codes RCPCC, aplicate in sistemele de
comunicatii (3G. WiMax, LTE) - vezi exemplu pe tabla

Coduri convolutionale recursive

- sunt coduri sistematice Tn care bitii de cod se calculeaza in functie de bitii informationali si de cei de cod
corespunzatori la K perioade de bit. Faptul ca in calculul bitilor de cod curenti intervin bitii de cod
(control) din perioadele anterioare confera acestor coduri caracterul de recursivitate.

- pentru un cod recursiv sistematic cu Rc= ko/(ko+1) doar bitul control curent se calculeaza 1in functie de
bitii informationali §i de cei contro) corespunzatori la K perioade de bit (K-1anterioare).

- notand cu i indexul bitului (0,...,ko), cu K constrangerea (sau cu v = K-1) si cu k indexul perioadei de bit,
coeficientii polinoamelor generatoare se vor scrie ca h, Ji ,]=0,...,0, iar bitii codati se vor scrie ca Ck-u+ji.

kg v .
- bitii de control ai codului trebuie sa satisfaca ecuatia: >, > h Ck —v+j=0 (8)
i=0j=0
- pentru un cod cu R =% si K = 3, (8) se poate rescrie ca:
h9-c) ,+h?-cQ ;+h8-cl+hd-ck ,+hi-ck y+h}-ck =0 9)
L » - bitii de cod anteriori ck1, k-2 (biti de control) si biti info
h2'=0 y hii=1 ht=o O anteriori ck1, k2!, precum si bitul de intrare curent ck* = s

r-—'@_’- _: 0 fiind cunoscuti, din (9) — bitul de control curent c°.
k

0= h1°=0

Fig. 4 Exemplu de cod convolutional recursiv

- aplicand acum relatia (9) pentru polinoamele codului dat in figura 4, se obtine:
cﬁ_z + cﬂ + c|1<_1 =0< cﬂ = CE_Z + clk_l (10)



Decodarea codurilor convolutionale
likelihood) cu decizie soft — se va reveni
- metrica folosita este distanta euclidiana dg; distanta intre fazorul receptionat, de coordonate (xr, Yr) si
unul dintre fazorii permisi, de coordonate (Xi, Yi), este (pentru motivatia utilizarii de — vezi notite):

d% :(Xr_xi)2+(Yr_Yi)2 (11)
- algoritmul lui Viterbi determina calea din trellis (permisd) care este cea mai apropiatd de calea (secventa
de simboluri) receptionata, adica are distanta euclidiana cumulata cea mai mica fata de calea receptionata,
pe lungimea w = 3-5 -K perioade de simbol (fereastra de decodare).
- pentru a arata cum afecteazd distanta euclidiand probabilitatea de eronare a cdii transmise sa
consideram, pe cazul unidimensional, ca daca se transmite nivelul xj, probabilitatea sa se receptioneze
nivelul Xy Tn prezenta unui zgomot gaussian de dispersie o, este:

(Xr_xj)2
1 - 2
p(x; /) = «/ﬁ-c.e 20 (12)

- probabilitatea ca, daca s-a transmis fazorul fj (xj, y;) din setul de fazori al constelatiei, sa se receptioneze
fazorul r (Xy, yr), care nu este din setul de fazori al constelatiei, este (semnalul e bidimensional !):
(X =x))2+(y, -y;j)? d2 (r—f;)
1 2 1 - 2
p(r/f5) =p(x, /%) -plyr/yj) = 5 e 20 = ;e 20 (13)
2n-o 2n-G

- dar o cale v din trellis este compusa din w tranzitii, care corespund la w fazori receptionati; calea v va fi
compusi din succesiunea de fazori fvj, j = 1,...,w.

- succesiunea de fazori receptionati afectati de zgomot constituie calea receptionatd U, nu neparat permisa
de trellisul codului respectiv, formata din fazorii ry;, j = 1,...,w.

- probabilitatea ca u sa provina din Vv este:

w2
=

e
p(u/ V) =p(ry/T1)-p(r2 [ Tp) o Piy [ T) =——5 ¢ 20° (14)

2n-G
- calea din trellis cea mai plauzibila este calea cu p(u/v) maxima, adica cea care are distanta cumulata,
dmin, cea mai mica (v. ec.14).
- deci probabilitatea de eronare a unei cai transmise intr-o alta cale, in urma receptionarii si decodarii,
scade odata cu cresterea distantei cumulate minime, defree, intre cai Tn trellisul respectiv
- defree se calculeaza ca si dmin dintre calea nula si orice alta cale care pleaca din, si revine in, starea 0 dupa
un numar finit de pasi
- In unele trellisuri exista mai multe cai aflate la distanta cea mai mica, numarul lor fiind Nmin. Tn acest caz
probabilitatea de eronare a unei cai este limitata superior de membrul drept al relatiei (15).
- considerand cazul in care toate pentru cdile dintr-un trelis exista o singurd cale aflata la distanta dmin
putem spune ca probabilitatea de eronare este cuprinsa in intervalul:

2. 42, T242 T2p2
Q /ﬁ) <Pes = N Q(202) = Ny - /?20) ~Nrin -Q(,/ 22 15

- distanta cumulatd minima in trellis se poate exprima In functie de distanta minima in constelatia
utilizatd do (cu ajutorul constantei T), care la randul ei se poate exprima in functie de SNR (cu ajutorul
constantei T1), vezi cursul de QAM (A+PSK).

- deoarece fiecare tranzitie a digramei trellis corespunde unui fazor, pec dat de relatia (15) reprezinta si
probabilitatea de eroare de simbol

- limitele intre care variaza probabilitatea de eroare de bit se pot obtine impartind probabilitatea de
eroare de simbol la numarul de biti utili mapati pe un simbol (in ipoteza utilizarii maparii Gray).

Modulatii codate
- sunt configuratiile (modulatie + cod corector + regula de mapare a bitilor/simbol) care combina coduri
corectoare de erori cu constelatiile prin intermediul maparii pentru a reduce probabilitatea de eroare de bit
la un SNR dat.




- deoarece codurile corectoare de erori introduc o redundanta a transmisiei (R = ko/ng), modulatia codata
trebuie sa asigure si transmisia bitilor de cod (control), suplimentari.
- dupa modul de transmitere a bitilor suplimentari, modulatiile codate se Tmpart in:

a. modulatii codate cu extensie de banda;

b. modulatii codate cu extinderea constelatiei de semnale.

a. Modulatii codate cu extensie de banda
- consideram o transmisie necodatd cu debitul util (necodat) Dn, pn biti/simbol (Nn = 2P fazori in
constelatie), frecventa de simbol fsn si un cod cu Re = Ko/no.
- largimea de banda si debitul binar ale transmisiei monopurtator necodate sunt:

LBn = fsn(1+a); Dn = pn-fen; (16)

- in ipoteza pastrarii aceleiasi constelatii de semnale Nc = N = 2P| debitul codat care trebuie transmis
D¢ este dat de (17.a), iar largimea de banda a transmisiei codate LB este data de (17.b).

D.=R0p —Dop g _p fa LB =fe(+a)=fydioa) 01, -0, p Mo_1 g
Ko Ko Ko Ko ko Re

- deoarece LB¢ > LBn si Dc > Dn, pentru acelasi pn, rezulta ca transmisia codata necesita o banda de
frecventd mai mare decét cea necodatd, pentru a transmite un debit util egal cu cel necodat, cu conditia
pastrarii constelatiei de semnale. Debitul binar codat care e transmis e Tnsd mai mare decéat cel util
- retineti ca debitele binare utile ale transmisiilor codata si necodata trebuie sa fie egale
- in cazul transmisiilor multipurtator, transmisiei codate i se aloca mai multe subpurtatoare a.i. conditia
(17.b) sa fie indeplinita

b. Modulatii codate cu extinderea constelatiei de semnale
- considerand ipotezele din cazul anterior putem scrie:

DC:n—ODn :n—opn-fsn =pc - fsn; pentru n—o-pn eN;a. LB, =fsn(1+a)=LB,; b. (18)
Ko Ko Ko
- dacd R = ko/(kot1), Ko = pn, atunci pce N, iar numarul punctelor din constelatia de semnale devine:
Ng=2Pc =2Pn*t1—=2.9Pn 2. N (19)

- din relatiile (18) si (19) rezultd ca aceastd modulatie utilizeaza aceeasi frecventd de simbol cu cea
necodata, deci ocupa aceeasi banda de frecventa, dar mareste (dubleaza) constelatia de semnale pentru a
transmite acelasi debit util, pentru a transmite si bitul suplimentar introdus de codul corector.

Exemplul 5
pn =2 (Nn = 4, QPSK), Rc =2/3 > Dc = g '2'fsn: 3'fsn; pc = 3, Nc = 23 = 8, 8'PSK sau 8'QAM

- modulatia codata cu extinderea constelatiei este afectata de doi factori cu influente contradictorii
asupra probabilitatii de eroare de bit, daca presupunem puterea medie de emisie constanta pentru
transmisiile codata si necodata :

a. cresterea numarului de fazori duce la scaderea distantei minime intre fazorii constelatiei — cresterea
BER la acelasi SNR sau cresterea SNR necesar pentru asigurarea aceleiasi BER, vezi fig.5;

b. codul corector aduce o scadere a BER, pentru acelasi SNR, sau o scadere a SNR necesar pentru

Efect asigurarea aceleiasi BER, vezi fig. 5.

BER_.CO”S'EQQC(_)d extind - daca efectul b. e mai pronuntat decat efectul a. atunci
Castig ~eQnst C“(.).nstdext aceastd modulatie meritd utilizatd; diferenta trebuie sa fie
codare -, 4™ N €0 semnificativa pentru a justifica complexitatea implementarii

L "\""5\ codorului si decodorului codului convolutional.

Efect < 1Const ext : . . . .
vV Figura 5. Efecte in modulatia cu extinderea constelatiei
cod .. = , necod ‘ ' . ‘
corector ¢ ? ! SNR - diferenta intre valorile SNR pentru care variantele codata si neco-
: : data asigurd aceeasi BER, se numeste castig al codarii Ce [dB].

Penru o comparatie corecta, cele doua modulatii trebuie sa ocupe aceeasi banda de frecventa si sa
asigure acelasi debit binar util.
- dupa tipul de cod utilizat, modulatiile codate cu extinderea constelatiei se impart in:
a. modulatii codate trellis, care utilizeaza coduri convolutionale
b. modulatii codate bloc, care utilizeaza coduri bloc



Modulatia codata trellis

- combina codul codul convolutional de rata ko/(Ko+1) cu constelatia utilizatd, prin maparea unei grupe de
Kot1 biti codati pe un simbol al constelatiei extinse de 2N fazori si utilizarea distantei euclidiene ca me-
tricd a algoritmului Viterbi utilizat la decodare. Pentru marirea distantei minime intre doua cai in trellis se
utilizeaza uneori 0 metoda de mapare originala, care trebuie adaptata la tipul de cod convolutional utilizat.
- vom ardta mai intdi modalitatea de evaluare a castigului codarii

- daca aproximam probabilitatea de eroare de simbol a modulatiei codate cu cea de eronare a unei cai
aflate la dmin, vezi (15) in care neglijam factorul Nmin, iar pentru modulatia necodatda vom folosi relatia pen
= Q(dmn?/(26+%)), unde dmn este distanta minima dintre doi fazori, atunci egalitatea probabilitatilor de
eroare pentru transmisiile codatd si necodata se scrie:

GC ZGn

- varianta codata foloseste o constelatle cu Nc = 2%Nn fazori, u=1, in care patratul distantei minime se
poate exprima in functie de putereca medie prin inmultirea cu o constanta K¢ (v. cursul de QAM); efectul
codului corector se poate echivala prin cresterea distantei minime de Kt ori. Patratul distantei minime a
constelatiei necodate se exprima prin inmultirea puterii medii a constelatiei cu o constantd Kn. Deci avem:

dr2nc =K1 - K¢ P dr2nn =Kp -Prn; (21)
- folosind (20) si (21) obtinem:

Prnn
2 2 2 2
dmg _ dmg N KT ) KC2' Pmc — Kn 'F;mn SN ch — KT ) KC - drznc . Pmn = CG (22)
20¢ 207 20¢ 207, Prme Kn din Pme
202
c

- raportul Cc al valorilor SNR pentru care modulatiile codate si necodate asigura acelasi BER
poate fi exprimat in functie de patratele distantelor minime din trellisul modulatiei codate (constelatia co-
data + efectul codului corector) si din constelatia necodata, si de puterile medii ale constelatiilor.

- trecand acum in scala logaritmica relatia (22) obtinem expresia Cg in [dB]:

Pmn
2
10195 200 -10l (dmC-Pm”) 201g 9me _ 1019 Pme _ ¢ agy (23)
P P ¢
2Gc

- (23) exprima modalitatea de calcul a castigului codarii unei modulatii codate fata de una necodata, care
asigurd aceeasi BER si acelasi debit binar util, daca ambele ocupa aceeasi banda de frecventa.

- primul termen din (23) exprima efectul pozitiv adus de codul corector (prin cresterea distantei minime
datorita utilizarii trellisului la decodare; dmc depinde de defree - Se Va reveni), iar al doilea efectul advers al
extinderii constelatiei folosite in transmisia codatd, care necesita o putere mediec mai mare decat
constelatia folositd in transmisia necodatd, pentru a pastra aceeasi distantd minimd intre fazorii
constelatiei, sau care are o distantd minima mai mica, daca cele doud constelatii au aceeasi putere.

Exemplul 6
- consideram o transmisie necodata cu pn = 1 (2-PSK) si frecventa de

simbol fs. Distanta minima a constelatiei necodate este 2, iar puterea
medie este 1, vezi fig.6.a.
T - pentru a realiza o modulatie TCM cu R = %, pc = 2 (4-PSK), puterea

Anzpa A neiny D medie a constelatiei codate este tot 1 (vezi fig. 6.b), iar codul are
A parametrii R=1/2, K =3 si G =[5, 7]s, Vezi fig. 7 in care este prezentata
Figura 6. Constelatiile necodata a. si codata b. schema bloc a codorului TCM.

- in figura 6 cu caractere bold se reprezinta bitii

mapati pe fazorul respectiv, iar cu caractere simple

Mod. |[S . .
———
A-PSK etichetele fazorilor.

ﬂ, Precod Dif L,

Figura 7. Schema bloc a codorului TCM

- pentru a determina distanta minima dintre doua cai
in trellis, care este dmc, vVom desena intai diagrama trellis a codului in distanta Hamming, fig. 8, in care
tranzitia dintr-un nod generata de bitul informational “0” este plasata deasupra celei generate de bitul “1”.
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- pe baza acesteia se va construi diagrama trellis in fazori, fig.9, prin inlocuirea dibitilor CoC;y cu fazorii
pe care acestia sunt mapati, vezi fig. 6.b in care fazorii sunt notati cu etichetele din fig. 6.b.

Bv> Bia GG 4p By, By, Figura8. Diagrama trellis a ccin dw
00 1 00 - 1in figura 9 este prezentatad si calea cu distanta euclidiana
01 " 01 cumulatd minima in trellis, defree, (linie ingrosata) care este
distanta minima a modulatiei codate, dmc.
10 ® ® 10 - aceasta se calculeaza, folosind (11), prin acumularea de
dintre fazorii corespunzitori tranzitiilor cdii minime si
11 ¥ ® 11 fazorii corespunzatori tranzitiilor de pe calea nula, vezi (24).
Bk B Fk 0 Fi g Fie2 n .
non > Figura 9.
” Diagrama trellis Tn
n1 ® @ fazori a TCM din
fig. 6.b. 51 7.
10 o @ Linia ingrosatda —
calea minima

dEfree:a\/lo

11 {

defree? = de(0,2) + de?(0,1) + de?(0,2) = (2a)? + (N2a)? + (2a)% = 10a? — dmc = dEfree = aV10; (24)

- puterile medii ale constelatiilor codata si necodata sunt date de (25.a), vezi fig. 6.a si b, iar distanta
minima a constelatiei necodate dmn este dati de (25.b):  Pmn = Pmc = 8%; a. dmn = 2a; b. (25)

- pentru calcul castigului codarii folosim (23) si obtinem:

Ca[dB] = 201g 3me _101g Pme _ 501 av10
dmn Pmn 2a

- datorita faptului ca Pmc = Pmn (acest fapt conduce la scaderea lui dmc), castigul codarii nu este influentat
decat de efectul codului convolutional, care conduce la cresterea distantei minime a constelatiei codate,
de la aV2, vezi fig. 6.b, la av10.
- cresterea distantei mininime intre fazorii constelatiei codate conduce la cresterea lui defree de k ori, dar si
la cresterea puterii medii a acesteia de k? ori, iar efectele asupra Cg se anuleazi, vezi (26).
Nota: utilizarea precodorului diferential din schema bloc a codorului TCM pentru asigurarea invariantei
la rotatii de k-90° e posibila doar pentru anumite clase de coduri convolutionale. In transmisiile
multipurtator (OFDM) nu se mai poate asigura aceastd invarianta.

a2
~10lg 5 ~ 4dB (26)
a

Considerente privind utilizarea unor coduri convolutionale cu rata diferita de kol (Ko+1)
- sa consideram utilizarea unui cod cu rata R = 1/3.
- utilizarea lui implicd cvadruplarea constelatiei, deoarece pc = pn + 2.
- dar utilizarea unei constelatii cu 4Nn puncte conduce la cresterea SNR cu 6 dB (pentru constelatii QAM)
si cu 12 dB (pentru constelatii DPSK), pentru a asigura aceeasi BER.
- codul corector va trebui sa asigure un castig mai mare de 6 +2-3 dB (QAM) sau 12+2-3 dB (DPSK)
pentru a justifica complexitatea implementarii; aceasta in ipoteza ca puterile constelatiilor sunt identice.
- pentru a asigura aceste castiguri (daca se pot asigura, in cazul DPSK) ar fi necesare coduri cu constran-
gerea K > 9, care sunt dificil de implementat. De aceea se folosesc doar modulatii codate cu coduri cu R =
Ko/(ko+1), care implica numai dublarea constelatiei si care au K = 3-7 pentru o implementare mai simpla.
Alocarea fazori-multibiti prin metoda partitionarii multimii (Mapping by Set Partitioning —-MSP)
- pentru a mari cat mai mult posibil distanta euclidiana minima in trellis (defree) S-a elaborat 0 metoda de
alocare multibit-fazor care imparte setul de fazori din constelatie in subseturi, in functie de valorile bitilor
de cod, astfel incat sa maximimizeze distanta minima intre fazorii din subseturile definite de multibiti de
cod diferiti. In plus aceastd metoda cauti sa maximizeze si distanta minima dintre fazorii aceluiasi subset
(definit de un multibit de cod).

Exemplul 7
- consideram o modulatie TCM R =2/3 formata dintr-un cod convolutional cu R¢ = 1/2 cu K=3 5i G =
[5,7]s si o constelatie 8-PSK.
- deoarece numarul bitilor informationali codati m = 1, rezultd ca ko-m = 1 biti informationali vor fi
transmisi necodati, vezi ex. 3, fig.3.



