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ABSTRACT

By using HLS when developing a communication system FPGA, HDL code can be

automatically generated from a little modified C/C++ source code used for performance

verification, which has the advantage of shortening the development period. In this paper, a

method of designing a telemetry standard 106-17 LDPC decoder in C language is proposed

using Xilinx's Vivado HLS, and by synthesizing Spartan-7 and Kintex-7 as target devices,

throughput and FPGA utilization rate was compared.

초 록

통신 시스템 FPGA 개발 시 HLS를 이용하면 성능 검증용 C/C++ 소스 코드를 일부 수정하여 

자동으로 HDL 코드를 생성할 수 있으므로 개발 기간을 단축할 수 있는 장점이 있다. 본 논문에서

는 텔레메트리 표준 106-17 LDPC 복호기를 Xilinx사의 Vivado HLS를 이용하여 C언어로 설계하는 

방법을 제시하였고, Spartan-7와 Kintex-7 디바이스를 타겟으로 합성하여 throughput과 FPGA 이용

률을 비교하였다.
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Ⅰ. 서 론

Low Density Parity Check (LDPC) 부호[1,2]는 패

리티 검사 행렬의 1의 밀도가 매우 낮은 선형 부호의 

일종으로 우주 통신을 위한 Consultative Committee

for Space Data Systems (CCSDS)[3], 텔레메트리 표

준 106-17[4]을 포함한 다양한 방송 및 통신 분야의 

표준[5,6]에서 오류 정정 부호로 채택되었다.

통신 시스템을 Field Programmable Gate Array

(FPGA)를 이용하여 하드웨어로 구현할 때는 먼저 

Matlab이나 C/C++ 언어로 구현한 컴퓨터 시뮬레이터

를 이용하여 시스템 성능 검증을 한 후 이를 VHDL

이나 Verilog와 같은 Hardware Design Language

(HDL)로 변경하고 이를 FPGA 디바이스에 맞게 합성

하여 구현한다. 그런데 High-Level Synthesis (HLS)를 

이용하면 성능 검증 소스 코드를 일부 수정하여 자동

으로 HDL 코드를 생성하므로 HDL 설계 시 필요한 

복잡한 타이밍이나 제어를 고려하지 않아도 되고, 하

드웨어 구조를 변경하는 것도 성능 검증 소스 코드를 

일부 수정하면 되므로 개발 기간을 단축할 수 있는 

것이 HLS를 이용한 시스템 설계의 장점이다[7].

본 논문에서는 Xilinx사의 Vivado HLS를 이용하
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여 C 언어로 텔레메트리 표준 106-17 LDPC 복호기

를 설계하는 방법을 제시하고, 이를 Xilinx사의 

Spartan-7과 Kintex-7를 타겟으로 합성하여 그 결과

를 비교한다.

Ⅱ. HLS를 이용한 LDPC 복호기 설계

2.1 LDPC 부호와 복호 알고리듬

LDPC 부호는 선형 오류정정부호의 일종으로 패리

티 검사 행렬 H에 의해 정의되는데 부호 벡터를 

c=[c0, c1, ..., cn-1]라고 하면 식 (1)의 관계가 성립한

다. 식 (1)에서 cT는 행렬 c의 전치행렬(transposed

matrix)를 의미한다.

   (1)

간단한 4 x 8 패리티 검사 행렬을 예로 들면 식 (1)

을 식 (2)와 같이 다시 쓸 수 있고 이를 전개하면 식 

(3)과 같이 4개의 패리티 검사 식 f0, f1, f2, f3로 정리

할 수 있다.
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(3)

식 (3)은 Fig. 1과 같은 Tanner Graph로 표현할 수 

있는데[8] f0, f1, f2, f3를 check node라 하는데 패리티 

검사 행렬의 행을 의미하고, c0, c1, …, c7을 variable

node라고 하는데 열을 의미한다. 패리티 검사 행렬

의 1은 Tanner graph에서 check node와 variable

node가 연결되어 있음을 의미한다.

Fig. 1. Tanner graph of 4x8 parity check

matrix and equations

Fig. 2. LLR metric belief propagation

LDPC 부호의 복호는 check node와 variable node

간에 복호 확률을 반복적으로 주고받으면서 수행하

는데 이를 iterative belief propagation이라고 한다

[1]. 위와 같은 복호 방법은 확률을 사용하고 각 단

계마다 확률 곱셈을 사용하므로 그 과정이 매우 복

잡하다. 대신 확률을 로그 Log Likelihood Ratio

(LLR) 메트릭으로 변환하면 곱셈이 덧셈으로 변환되

기 때문에 복잡도가 크게 감소한다[9]. Fig. 2에서 

Lqij를 variable node ci에서 check node fj로 전달하

는 메트릭, Lrji를 check node fj에서 variable node ci

로 전달하는 메트릭, yi를 채널 수신 값, 채널을 

Additive White Gaussian Noise(AWGN) 채널로 가

정하면 복호 알고리듬은 다음과 같다.

단계1: 각 variable node ci에서 Lqi=yi로 설정한다.

단계2: 각 check node fj에서 variable node ci를 제

외한 다른 연결된 variable node들로부터 전달받은 

Lqi'j로부터 식 (4)와 같이 Lrji를 계산하여 variable

node ci에 전달한다.

  tanhtanh

′  (4)

단계3: 각 variable node ci에서 연결된 check node

들로부터 전달받은 Lrj'i로 식 (5)와 같이 LQi를 계산

하여 LQi>0이면 ci를 0으로 판정하고 LQi<0이면 ci를 

1로 판정한다. 판정한 ci로 모든 패리티 검사 조건을 

만족하면 복호를 정지하고 그렇지 않으면 각 variable

node ci에서 check node fj를 제외한 다른 check

node들로부터 전달받은 Lrj'i로부터 식 (6)과 같이 

Lqij를 계산하여 check node fj에 전달하고 단계2와 

단계3을 반복한다.

    (5)

   ′ (6)

식 (4)의 계산을 단순화하는 방법에 따라 다양한 

sub-optimal 알고리듬이 존재하는데 본 논문에서는 

식 (7)의 식을 이용하는 normalized min-sum 알고

리듬을 적용한다[10]. 식 (7)에서 α는 1보다 작은 
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normalizing factor이고 sign(x), min(x), |x|는 각각  

x의 부호, 최소값, 절대값을 계산하는 함수이다.

  ′min′ (7)

2.2 텔레메트리 표준 106-17 LDPC 부호

CCSDS 규격의 LDPC 부호는 정보 비트수가 각각 

1,024, 4,096, 16,384의 세 가지가 있는데 텔레메트리 

표준 106-17 규격은 이 중에서 정보 비트수가 1,024,

4,096인 LDPC 부호만을 규격으로 채택하고 있다. 정

보 비트 수 K와 부호율 r에 따른 부호 비트 수 N은 

Table 1과 같다.

텔레메트리 표준 106-17 규격의 LDPC 부호도 식 

(1)을 만족하는 1의 밀도가 매우 낮은 패리티 검사 

행렬 H에 의해 정의되는데 Fig. 3은 N=2,048, K=

1,024, 부호율 1/2인 패리티 검사 행렬이다. 빗금 친 

실선 부분은 행렬 원소 값이 1이고 여백은 0이다.

부호율을 r=B/(B+2) (B=2,4,8)라고 할 때, 패리티 

검사 행렬 H는 다시 크기가 MxM인 부행렬(sub-

matrix)로 구성되며 그 크기는 3Mx(B+3)M이다. 정보 

비트수 K와 부호율에 따른 부행렬 크기 M은 Table

2와 같다. Fig. 3의 패리티 검사 행렬은 크기가 

512x512인 부행렬이 세로축으로 3개, 가로축으로 5개

(B=2)로 구성되어 있고 이를 식으로 표현하면 식 (8)

과 같다. 식 (8)에서 IM은 크기가 MxM인 단위행렬이

고 0M은 0 행렬이다. Πk는 permutation 행렬인데 i

행과 πk(i) 열만 1이고 나머지는 0인 행렬이다. πk(i)

K
N

r=1/2 r=2/3 r=4/5

1,024 2,048 1,536 1,280

4,096 8,192 6,144 5,120

Table 1. Telemetry Standard 106-17 LDPC Code

length N per information length K

Fig. 3. Parity check matrix H for N=2,048, K=1,024,

rate r=1/2 [3]

K
M

r=1/2 r=2/3 r=4/5

1,024 512 256 128

4,096 2,048 1,024 512

Table 2. Sub-matrix size M per information

length K and code rate r

는 식 (9)와 같다. 식 (9)에서 ⌊x⌋는 x보다 작은 최

대 정수이고 %는 modular 연산이다. (부호율 2/3,

4/5의 패리티 검사 행렬 H2/3, H4/5 및 θk와 φk 값은 

[3,4] 참조)
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CCSDS 규격 LDPC 부호의 특이한 점은 Table 1,

2에 의하면 정보 비트 수 K가 BM, 부호 비트 수 N

이 (B+2)M이므로 식 (1)이 성립하려면 행렬 H의 크

기는 3Mx(B+2)M이 되어야 하는데 실제 크기는 

3Mx(B+3)M인 것이다. 그 이유는 원래 부호기 출력

의 크기는 (B+3)M인데 송신기는 그 중에서 M 비트

는 puncturing하여 송신하지 않고 (B+2)M 비트만 송

신하기 때문이다[7]. 따라서 복호기 설계 시 이 점을 

고려하여 단계1에서 puncturing된 ci의 Lqi는 0으로 

초기화해야 한다. Fig. 3에서 M이 512인 패리티 검사 

행렬의 크기가 1,536x2,048이 아니고 1,536x2,560인 

이유는 송신기에서 부호기 출력 2,560 비트 중에서 

512 비트는 puncturing하여 송신하지 않기 때문이다.

2.3 복호 알고리듬 성능 평가

LDPC 복호기는 단계2, 3이 반복적으로 동작하므

로 단계2에서 각 check node의 Lrji를 계산하려면 

Lqij가 필요하고, 단계3에서 Lqij을 계산하려면 단계2

에서 계산된 Lrji가 필요하므로 Lrji와 Lqij를 모두 저

장해야 한다. 그런데 Fig. 1의 Tanner graph의 check

node와 variable node 간의 연결, 즉 패리티 검사 행

렬의 1의 개수 만큼에 해당하는 Lrji와 Lqij를 모두 저

장해야 하는데 대신 check node에서는 Lrji를,

variable node에서는 LQi만을 저장하고, Lqij는 따로 

저장하지 않고 식 (5), (6)을 이용하여 아래 식 (10)과 

같이 계산하여 사용할 수 있다.

    (10)

또한 단계2에서 모든 check node가 동시에 Lrji를 

계산하여 variable node에 전달하고, 단계3에서 모든 

variable node가 동시에 Lqij을 계산하여 check node
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에 전달하여야 하지만 패리티 검사 행렬의 크기가 

큰 경우 하드웨어 복잡도가 매우 크기 때문에 동시

에 계산하는 대신 단계마다 순차적으로 계산하여 전

달하는 방식으로 구현하는데 이를 layered decoding

이라고 하며 구현 복잡도가 크게 감소하고 수렴 속

도가 빨라지는 장점이 있다[11]. 이를 정리하면 아래

와 같다.

단계1: 각 variable node ci에서 LQi=yi, 각 check

node에서 Lrji=0로 초기값을 설정한다.

단계2: 기존의 단계2와 단계3을 통합하여 각 check

node에서 순차적으로 식 (10)을 이용하여 Lqij를 계산

하고 식 (7)을 이용하여 새로 Lrji를 계산하여 기존 

값을 갱신한다. 또한 이를 check node에 연결된 

variable node에 전달하면 각 variable node는 전달

받은 Lrji를 이용하여 아래 식 (11)과 같이 LQi를 갱

신한다. 마지막 check node까지 계산이 끝나면 동시

에 모든 variable node에서 LQi의 계산도 끝나므로 

LQi>0이면 ci를 0으로 판정하고, LQi<0이면 ci를 1로 

판정한다. 판정한 ci로부터 모든 패리티 검사 조건을 

만족하면 복호를 정지하고, 아니면 단계2를 반복한다.

단계1과 2를 정리한 복호기 구조는 Fig. 4와 같다.

    (11)

위에서 설명한 layered decoding 알고리듬을 적용

한 부호율 r과 정보 비트 수 K에 따른 fixed-point 시

뮬레이션을 통한 복호 알고리듬 성능 평가 결과는 

Fig. 5와 같다. 식 (7)의 normalizing factor는 0.75, 채

널 입력 yi의 비트 수는 6비트, LQi, Lrji, Lqij의 비트 

수는 모두 9비트, 최대 반복 횟수(iteration number)는 

20으로 하였다. 참고문헌 [3]의 성능 평가 결과(Fig.

B-2, Fig. B-3)와 비교하면 경향은 전반적으로 비슷하

지만 BER(bit error rate)이 10-6일 떄 약 0.2~0.3dB의 

비트 에너지 대 잡음비(Eb/No) 성능 차이가 있다.

Fig. 4. Layered LDPC decoder structure

Fig. 5. Layered LDPC decoder performance

2.4 Layered LDPC 복호기 설계

통상적으로 FPGA를 이용한 하드웨어 구현은 

VHDL이나 Verilog와 같은 HDL을 이용하여 설계하

는데 Xilinx 사의 Vivado HLS는 C/C++소스 코드로

부터 자동으로 HDL 코드를 생성하므로 복잡한 타이

밍이나 제어부를 고려하지 않아도 되는 편리함이 있

고, 하드웨어 구조를 쉽게 변경할 수 있다.

Figure 6은 Fig. 4의 layered LDPC 복호기의 구현 

C 코드이다. 정수형 ap_int<6>, ap_int<9>는 각각 6

비트, 9비트의 signed 정수를 의미하며 ap_uint<1>은 

1비트의 unsigned 정수이다. 배열(array) edge_n은 

check node에 연결된 variable node의 수를 저장하며,

VN_NUM(별도의 헤더 파일에 선언)은 그 최대값으로 

Fig. 6. HLS C source code for layered LDPC

decoder
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부호율 1/2, 2/3, 4/5에 따라 각각 6, 10, 18이다[4].

Fig. 3을 보면 처음 512개의 check node에 연결된 

variable node 수는 3이고 나머지 1,024개에는 6임을 

확인할 수 있다. 배열 pc_table은 check node에 연결

된 variable node의 위치를 함수 pc_table_calc()에서 

식 (9)에 의해 계산하여 저장한다. 배열 LQ, Lr, Lq는 

각각 식 (10), (11)의 LQi, Lrji, Lqij를 저장하며, 배열 

Lrj는 식 (7)에 의해 함수 normalized_min_sum()에서 

계산된 Lrji를 저장한다.

Figure 7은 식 (7)을 이용하여 배열 Lq로부터 배열 

Lrj를 계산하는 함수 normalized_min_sum()의 C 코

드이다. 함수 SGN(), MIN(), iabs()는 각각 부호, 최

소값, 절대값을 계산하는 함수이다. Normalizing

factor α 값은 0.75로 하였다.

Vivado HLS는 합성을 최적화하는 다양한 directive

를 제공한다[12]. PIPELINE directive는 for loop를 

pipeline으로 구현하여 지연(delay)을 최소화하는데 

이를 Fig. 6에서 주석으로 표시하였다.

Figure 6의 C 소스 코드를 부호율 r이 1/2, 정보 

비트 수 K가 1,024일 때 Xilinx spartan7 xc7s100 디

바이스를 타겟으로 합성한 결과는 Table 3과 같다.

클럭 주기 타겟을 각각 10ns, 5ns, 2.5ns로 설정하여 

합성을 한 결과, 합성 클럭 주기 값이 각각 8.742ns,

4.328ns, 2.771ns로 합성되었다. 지연(latency) 값은 최

대 반복 횟수가 20일 때의 값이다. K 출력 비트를 

처리하는데 걸린 시간은 1 클럭 주기와 latency를 곱

한 값이므로 throughput을 계산하는 식은 아래 식 

(12)와 같다.

 클럭주기 × 

출력비트수
(12)

입력 1,024 비트에 대한 throughput을 계산하면 각

각 338.4Kbps, 473.5Kbps, 458.0Kbps이며 합성 시 클

럭 주기 타겟 설정을 작게 변경하여 throughput을 

높일 수 있는데 2.5ns의 경우 합성된 클럭 주기는 

5ns의 경우보다 감소하지만 2.5ns 타겟을 맞추기 위

Fig. 7. HLS C source code for sub-routine

normalized_min_sum()

Target 10ns 5ns 2.5ns

Synthesized

clock period
8.742ns 4.328ns 2.771ns

latency 346,126 499,729 806,934

Throughput

(Kbps)
338.4 473.5 458.0

BRAM_18K

(240)

12

(5%)

12

(5%)

12

(5%)

FF

(128,000)

897

(0%)

1,568

(1%)

2,328

(1%)

LUT

(64,000)

3,170

(5%)

3,420

(5%)

3,354

(5%)

Table 3. HLS Syntheis Results of C source

code of Fig. 6

해 critical path에 플립플롭(FF)을 다수 삽입하여 합성

하므로 latency는 오히려 크게 증가하여 throughput은 

5ns의 경우보다 낮다. BRAM_18K는 블록 램으로 Fig.

4의 LQ RAM과 Lr RAM 즉, Fig. 6의 배열 LQ와 Lr

을 위해 사용되는 메모리이다. 플립플롭은 주로 배열 

edge_n, Lq, Lrj, pc_table을 위해 사용된다. Look-Up

Table (LUT)은 주로 덧셈 및 뺄셈 연산 및 함수 

pc_table_calc(), normalized_min_sum()의 구현에 사

용된다. 하드웨어 이용률은 전체적으로 5% 이하로 

매우 낮지만 throughput도 500Kbps 이하로 낮아서 

이를 높이려면 구조 변경이 필요하다.

2.5 Block Layered LDPC 복호기 설계

Layered LDPC 복호기는 check node 한 개씩 순

차적으로 동작하므로 간단한 하드웨어로 구현 가능

하지만 throughput도 매우 낮다. 이를 높이려면 여러 

check node를 묶어서 동시에 처리해야 하는데 이를 

block layered 복호기라 한다[13]. Fig. 3에서 보듯이 

패리티 검사 행렬 H는 다시 크기가 L(=M/4)xL인 단

위행렬 또는 단위행렬이 cyclic하게 right-shift된 행

렬(붉은색 사각형)들로 구성된 quasi-cyclic한 구조로 

볼 수 있으며[14] 따라서 세로 12개, 가로 4(B+3)개의 

sub-matrix로 구성되어 있다. 예를 들면 Fig. 3의 패

리티 검사 행렬은 크기가 128x128인 sub-matrix들이 

세로 12개, 가로 20개로 구성되어 있는 구조로 볼 수 

있다. 따라서 L개의 check node와 variable node들을 

묶어서 동시에 처리하면 throughput은 layered

LDPC 복호기보다 L배 증가시킬 수 있다. Fig. 8은 

block layered LDPC 복호기 구조이다.

Figure 4의 layered LDPC 복호기 구조와의 차이점

은 LQ RAM과 Lr RAM을 읽을 때 L개씩 묶어서 동

시에 읽는 것과 cyclic하게 right-shift된 행렬에 해당

하는 LQ RAM 데이터를 읽은 후에는 이를 단위행렬
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에 해당하는 LQ RAM 데이터와 정렬시키기 위해 

Fig. 9와 같이 left-shift한 후에 L개씩 묶어서 식 (10)

과 (11)의 연산을 수행한 후 LQ RAM에 쓸 때에는 

이를 다시 원래대로 right-shift 해야 하는 것이다. 이

를 위해서 left-shifter와 right-shifter가 추가되었다.

식 (7)의 normalized min-sum 연산을 수행하는 

Check Node Unit(CNU)도 L개가 필요한데 이 경우 

FPGA 이용률이 매우 크게 증가하므로 그 수를 L보

다 작은 CNU_NUM으로 제한하여 공유해야 한다.

따라서 throughput은 CNU_NUM의 값에 따라 증가

하는 함수가 된다.

Figure 10은 Fig. 8의 block layered LDPC 복호기

의 구현 C 코드이다. 복호기는 9비트 메트릭을 L개

씩 묶어서 처리하므로 정수형 ap_int<W>에서 W는 

9L이다. 함수 left_shifter()와 right_shift()는 각각 Fig.

8의 left shifter와 right shifter를 배럴(barrel) 시프트 

구조로 구현한 것이다. Vivado HLS는 변수에서 특

정 비트 영역을 선택할 수 있는 함수를 제공하는데 

함수 range(x,y)는 변수의 MSB(most significant bit)

x에서 y까지의 비트 영역을 선택한다. UNROLL

Fig. 8. Block layered LDPC decoder structure

Fig. 9. Cyclically left-shifted sub-matrix of size L

Fig. 10. HLS C source code for block layered

LDPC decoder of Fig. 8

directive[12]는 for loop를 순차적으로 구현하지 않고 

동시에 병렬 처리하게 구현하도록 하는데 이를 Fig.

10에서 주석으로 표시하였다.

Figure 11은 함수 normalized_min_sum()의 C 코

드인데 FPGA 이용률을 고려하여 합성 시 L개의 

CNU를 모두 병렬로 구현하지 않고 두 개의 for 루

프를 이용하여 CNU_NUM (별도의 헤더 파일에 선

언) 개만 UNROLL directive를 사용하여 병렬로 구

현하고 pipeline directive를 이용하여 이를 순차적으

로 (L/CNU_NUM)번 공유하도록 코딩한 것이다.

Table 4는 Fig. 6의 C 소스 코드를 부호율 r이 

1/2, 정보 비트 수 K가 1024일 때 Xilinx spartan-7

Fig. 11. HLS C source code for sub-routine

normalized_min_sum() of Fig. 10
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CNU_NUM 1 2 4

Synthesized

clock period
4.355ns 4.355ns 4.355ns

latency 45,255 30,375 22,695

Throughput

(Mbps)
5.20 7.74 10.36

BRAM_18K

(240)

96

(40%)

96

(40%)

96

(40%)

FF

(128,000)

43,024

(34%)

52,263

(41%)

55,129

(43%)

LUT

(64,000)

38,259

(58%)

45,011

(70%)

53,363

(83%)

Table 4. HLS synthesis results of C source

code of Fig. 10 using Xilinx spartan-7

(r=1/2, K=1,024)

xc7s100 디바이스를 타겟으로 합성한 결과이다. 클럭 

주기 타겟을 5ns로 설정하여 합성을 한 결과 합성 

클럭 주기 값은 4.355ns로 합성되었다. Table 3과 비

교하여 throughput이 크게 증가하였고, CNU_NUM

값에 비례하여 throughput과 LUT의 이용률이 증가

하는 것을 볼 수 있다.

Table 5는 부호율 r이 1/2, 정보 비트 수 K가 

4,096일 때 Xilinx kintex-7 xc7k325t 디바이스를 타겟

으로 클럭 주기 타겟을 5ns로 설정하여 합성한 결과

이다. Table 4와 비교하면 블록 크기 L이 증가한 만

큼 throughput도 증가하고 FPGA 이용률도 증가한다.

따라서 spartan-7 디바이스를 타겟으로 합성하면 이

용률이 100%를 넘어가기 때문에 용량이 큰 kintex-7

이용률로 변경하여 표시하였다.

CNU_NUM 1 2 4

Synthesized

clock period
4.355ns 4.355ns 4.355ns

latency 141,111 80,151 49,431

Throughput

(Mbps)
6.67 11.73 19.03

BRAM_18K

(650)

384

(59%)

384

(59%)

384

(59%)

FF

(407,600)

261,859

(64%)

291,434

(72%)

294,300

(72%)

LUT

(203,800)

161,213

(79%)

167,514

(82%)

175,417

(86%)

Table 5. HLS synthesis results of C source

code of Fig. 10 using Xilinx kintex-7

(r=1/2, K=4096)

Ⅲ. 결 론

본 논문에서는 텔레메트리 표준 106-17 LDPC 복

호기를 Xilinx사의 Vivado HLS를 이용하여 C언어로 

설계하는 방법을 제시하였고, Spartan-7와 Kintex-7

디바이스를 타겟으로 합성하여 throughput과 FPGA

이용률에 따른 하드웨어 복잡도를 비교하였다.

Layered LDPC 복호기는 check node 한 개씩 순차

적으로 동작하므로 간단한 하드웨어로 구현 가능하

지만 throughput도 매우 낮은 반면, L개의 check

node를 묶어서 동시에 처리하는 block layered 복호

기는 throughput이 증가하는 만큼 하드웨어 복잡도

가 증가하였다. 제시한 HLS를 이용한 설계 방법은 

C 소스 코드의 수정 없이 check node에서 variable

node로 전달하는 메트릭을 계산하는 CNU의 개수만

을 변경하여 다양한 throughput과 하드웨어 복잡도

의 디바이스를 지원하는 것이 가능하다.
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