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Résumé

L’essor des télécommunications est un des faits marquant de cette fin du siécle. Il s’accompagne d’un
accroissement des applications dédiées (télévision numérique, Internet). Cependant, les voies de transmissions ne
sont pas parfaites et peuvent corrompre les données émises. L utilisation des codes correcteurs d’erreurs permets
alors dans une certaine mesure d’y remédier. Notre travail s’est articulé autour de deux axes.

Le premier axe a consisté a trouver et développer I’architecture d’un codeur/décodeur a logique majoritaire
fonctionnant 2 haut débit et pouvant traiter des flots continus de données. L.’étude des différentes implantations
possibles de diviseur polynomial (cceur du codeur/décodeur) a permis de montrer que I’architecture parall¢le
était la mieux adaptée a nos contraintes. Celle-ci a été décrite en VHDL synthétisable et simulée sous le logiciel
Altera MaxPlus II. A partir de cette description, 'impact du degré de parallélisme sur la surface et le débit du
codeur/décodeur a été étudié sur plusieurs codes a logique majoritaire (DSCC, DTI, EG). Il en ressort que
’augmentation du débit est nettement plus importante que celle de la surface (circuit EPF10K101L.C84-3).

Le deuxiéme axe de recherche a consisté a une étude de faisabilité dans la mise en ceuvre d’un code Reed-
Solomon avec effacements. La méthode des effacements permets d’accroitre la capacité de correction des codes
Reed-Solomon d’origine au moyen d’une technique de marquage. Habituellement, I'implantation des codes RS
avec effacements est réalisée mais sans mettre en ceuvre la technique de marquage. Un tel marquage a été
développé et simulé en coopération avec TDF-C2R. La simulation ayant permis de valider cette technique, un
codeur/décodeur RS (127,121,7) a été décrit en VHDL synthétisable et simulé sous le logiciel Altera MaxPlus I1.
Les résultats ont permis de montrer que les performances d’un tel circuit sont comparables a celles des circuits
usuels n’implantant pas le marquage.

Mot-clé : logique majoritaire, architecture paraliéle, Reed-Solomon, effacements, codes linéaire cycliques

Abstract

Recent progress in telecommunication is the most important fact of this end of century. It is accompanied by
a growth of dedicated applications (numerical TV, internet,...). However, media are not perfect and can corrupt
the emitted data. The use of error correcting code permits to detect and correct the errors at the receipt.

The first part of this research was to find and develop an architecture of majority logic codec which can be
used with high output throughput data stream. The study of the different implementation of the polynomial
divider (core of the codec) allowed us to demonstrate the parallel architecture was the better choice compared
with our constraints. This one has been described in VHDL and simulated with MaxplusII software of Altera.
Using this description, the impact of the parallelism degree on both the area and the output throughput of the
‘codec has been studied for different code (DTI, DSCC, EG).

The second part of this research was to implement a “Reed-Solomon with erasures” codec in ASIC. The use
of erasure increases the error capability of the original Reed-Solomon code. An erasure processing (developed in
co-operation with TDF) has been validated through the simulation based on several error models. After this
validation, a (127,121,7) RS code with erasures has been described in VHDL and simulated with MaxplusII
software of Altera in order to cope with the constraints of real time applications.

Keywords : majority logic, parallel architecture, Reed-Solomon, erasures, linear cyclic codes
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Introduction

Introduction

Ces derniéres années ont vu I’émergence de réseaux de communications aussi divers
que la téléphonie mobile, internet, intranet. Elle s’est accompagnée d’un accroissement
des applications dédiées (visioconférence par exemple). Cependant ces diverses
applications n’utilisent plus un seul support de transmission dédié, mais tout un panel de
médias (voie hertzienne, céble, satellite, etc). Aussi, différents protocoles sont ou ont été
a I’étude pour faciliter la transmission a travers ces supports (recommandation DAVIC,
norme MNSC). Cependant ceux-ci doivent utiliser des fonctions de traitement des
données de plus en plus complexes. Parall¢lement, le volume des données a transmettre
s’accroit. Par conséquent le risque d’erreur augmente. 11 est alors nécessaire d’assurer la
slireté des données de plus en plus rapidement. Pour cela diverses techniques peuvent
étre utilisées :

- implantation software : le probléme majeur consiste a implanter des algorithmes
efficaces en temps de cycles de calculs (par exemple l’utilisation de masques est
souvent nécessaire pour implanter un XOR entre deux bits sur un DSP). Cependant,
cette technique est trés souple et permet de reconfigurer « rapidement » son systéme.

- implantation hardware : elle permet de réaliser et d’implanter des fonctions

complexes fonctionnant 3 des débits relativement élevés. En contrepartie cette méthode
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n’offre pas la souplesse d’une architecture software (cependant, il existe des FPGA
pouvant se reprogrammer in situ).

Une des fonctions complexes (telles que la compression de données, le modulateur,
le démodulateur, le codage de canal, etc) a implanter pour la transmission de donnée est
d’assurer la siireté des messages envoyés. En effet, les médias utilisés pour transporter
les données ne sont pas parfaits et sont le siege de perturbations pouvant corrompre les
messages transmis. L’impact des erreurs va alors étre aggravé par I’augmentation du
débit et de la quantité de données. Pour faire une comparaison, une erreur de un bit a un
impact plus important dans un fichier corhpressé que dans un fichier non compressé.

Il va alors €tre nécessaire de contrdler les erreurs afin de permettre une restitution
aussi fidele que possible du message émis et & un débit de plus en plus important.
Plusieurs méthodes ont été développées afin de détecter/corriger les erreurs [13] :

- Transmission avec requéte (ARQ): On rajoute des symboles de parité pour
effectuer une détection d’erreur. Si une erreur est détectée, on demande une
retransmission,

- Transmission utilisant des codes correcteurs d’erreurs : cette fois ci la redondance
est calculée selon une loi qui permet la détection et la correction des erreurs,

- Transmission hybride : cette méthode utilise conjointement le systtme ARQ et les
codes correcteurs d’erreurs

Les méthodes ARQ et ARQ-hybride peuvent étre utilisées respectivement pour des
applications a faible et moyen débit a cause de la retransmission [13]. Par contre, les
codes correcteurs d’erreurs peuvent étre utilisés pour des applications a haut débit [13].
Le dialogue entre la source et le destinataire n’existe plus, ce qui est nécessaire pour
certaines applications (vérification des mémoires dans une navette spatiale par exemple

[1]) [11 est a noter que les codes correcteurs ne sont pas limités a cet usage et sont aussi
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utilisés dans d’autres domaines tels que la cryptographie [2], [3], le test en ligne [4],[5]
ou I’intelligence artificielle [6]

De ces trois méthodes, la plus adaptée aux hauts débits consiste donc en I’utilisation
des codes correcteurs. Les premiéres implantations des codes correcteurs ont €té
logicielle et arrivent & la limite de leur performance. Il est donc nécessaire de
développer et d’implanter des architectures matérielles spécifiques aux codes
correcteurs et dédiées a des applications a haut débit. Plusieurs architectures peuvent
étre mises en CONCUITENCE :

- L’architecture série: premiére architecture utilisée pour les codes lineaires
cycliques, son avantage est qu’elle est simple a implanter (XOR et flip-flop
uniquement) mais lente et ne permet pas de traiter des données en continu [17].

- L’architecture systolique : Les opérations se font toujours en série, mais en
pipeline. Lorsque le débit augmente, cette architecture n’est pas capable de traiter un
flot continu de données [17].

- L’architecture paralléle: C’est une généralisation de Darchitecture série. Elle
permet des débits plus importants que les deux précédentes et peut traiter un flot continu
de données. On doit alors tenir compte d’une nouvelle contrainte : La surface du
codeur/décodeur parali¢le [10].

Notre travail porte essentiellement sur 1’étude des performances des codes
correcteurs d’erreurs notamment, les codes linéaires cycliques.

Le chapitre 2 présente I’étude de I’impact du parallélisme sur la surface pour un code
particulier : le code DSCC (Difference Set Cyclic Code). Ce code est un code linéaire
cyclique utilisé par la télévision japonaise NHK pour sécuriser le transport de données
[7), [8]. Ce code a aussi été étudié¢ 2 TDF-C2R [9] et intégre dans un simulateur de code

correcteur de la méme société. Les résultats de 1’étude ayant été concluants [10], elle a
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¢té étendue a la famille des codes cycliques & décodage a logique majoritaire a laquelle
le code DSCC appartient.

Le troisiéme chapitre porte sur un autre probléme des codes correcteurs qui consiste
a réduire le cofit de la transmission. Effectivement, plus le nombre d’erreurs s’accroit,
plus le nombre de symboles de redondance a utiliser augmente, ce qui a pour
conséquence une utilisation plus importante de la bande passante. Cependant, certains
codes (Reed-Solomon) permettent, grice a I’utilisation de nouveaux algorithmes (code
de Reed-Solomon avec effacement), une augmentation de la capacité de correction (i.e.
le nombre maximum d’erreurs pouvant étre corrigé) sans accroitre le coilit de la
transmission. Par contre, cette augmentation peut se faire au détriment de la surface du
codeur utilisé et du débit. Dans la plupart des applications industrielles [37] [38]
implantant le code de Reed-Solomon avec effacements, la détection des effacements
(qui permet d’augmenter la capacité de correction) n’est pas réalisée. Le Reed-Solomon
est (comme les codes a logiques majoritaires) un code linéaire cyclique. Mais, alors que
les codes a logiques majoritaires sont des codes binaires (1’information est soit un 1 soit
un 0), les codes de Reed-Solomon travaillent sur des symboles de plusieurs bits. Cet
emploi de symboles au lieu d’un simple bit entraine un systéme de correction complexe.
L’étude que nous avons effectuée ne concerne alors pas 1’amélioration de 1’architecture
du systéme de correction (amélioration de 1’architecture) mais uniquement 1’étude de
I’implantation sur FPGA de la détection des effacements pour un code de Reed-
Solomon. Une technique de marquage permettant d’implanter les effacements (méthode
qui accroit la capacité de correction sans trop augmenter la redondance) a été
développée en collaboration avec TDF-C2R, simulée puis synthétisée sur FPGA afin de

valider le concept.
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Chapitre 1. Les codes correcteurs

Ce premier chapitre est consacré a une présentation générale des codes correcteurs.
La partie 1.1. pose le probléme des transmissions et du stockage des données et présente
différentes solutions possibles avec leurs avantages et inconvénients. Les parties 1.2. et
I.3. sont une description générale de deux familles de codes correcteurs d’erreurs : les

codes linéaires et les codes linéaires cycliques.

I.1. Généralités

1.1.1. Position du probléme

Dans la société actuelle, que ce soit dans la vie quotidienne ou professionnelle,
I’information peut étre considérée comme une richesse a deux points de vue :

e Au niveau d’une application, c’est I’information qui constitue réellement la
richesse du systéme. Par exemple lors du transfert de données entre deux banques, c’est
I’information qui est primordiale et non son transport (méme si celui ci est important).

¢ A un deuxiéme niveau, les infrastructures et services offerts pour transporter cette
information constitue eux aussi une richesse (boom des téléphones portables par
exemple, télévision « pay per view »).

Cependant, d’un point de vue trés général, toutes ces applications ont le méme but :

mettre en relation (conversation, échange de données) deux points quelconques
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(personnes, application, matériel) via des supports de transmission trés divers (voies
hertzienne, céble, fibres optiques). L’augmentation des transferts d’informations (prises
au sens large) peut alors étre limitée par les caractéristiques physiques des supports de
transmission. Par exemple dans le cas de la télévision « pay per view », on doit
transmettre N programmes ld ol avant on ne transmettait qu’un seul programme
(limitation du spectre en fréquence pour une application). Il sera alors nécessaire d’avoir

un débit plus important pour transmettre les données.

Des techniques particuliéres ont été mises au point pour utiliser au mieux le spectre
en fréquence disponible. On peut citer par exemple le multiplexage en fréquence ou le
multiplexage temporel. Ces deux techniques se focalisent sur I’encombrement spectral
et I’utilisation optimum des fréquences allouées a une application.

Parallélement, on peut diminuer le volume des données a transmettre (optimisation

du cofit de transmission) grace a I’emploi d’un codage adéquat (codage de source) [16].

Type de bruit Remarques diverses

Galactique |Bruit prépondérant pour une fréquence comprise entre 20 MHz et 200MHz
Négligeable au-dela de 300 MHz

Atmosphérique |Prépondérant jusqu’a 20 MHz
Essentiellement dfi aux éclairs lors des orages

Industriel Lignes de transports d’énergies
Dispositifs de chauffage a induction,...

Urbain Enseignes lumineuses
Dispositif d’allumage des véhicules

Brouillage |Diaphonie
Intermodulation entre émetteurs

Tableau 1. Types de bruits pouvant intervenir dans une transmission.
Toutefois, la transmission entre un émetteur A et un récepteur B peut étre considérée
comme imparfaite (le tableau 1 donne un apergu des différents types de bruit pouvant

intervenir pendant une transmission de données [12]). Comme le débit des données a
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transmettre augmente, le risque d’erreur devient de plus en plus important. Par exemple,
dans le cas d’une application pour laquelle un codage de source est employ€, une
« petite » erreur pendant la transmission peut transformer une partie importante du
message originel (ce qui pour un transfert entre banques est catastrophique). Le
récepteur B doit donc posséder un moyen de vérifier le message regu, c’est a dire
pouvoir détecter/corriger les éventuelles erreurs entachant ce message. La methode
employée dépend alors de I’application visée et du type de bruit perturbant la

transmission.

1.1.2. Solutions possibles pour la détection et la correction des erreurs

Une des techniques parmi tant d’autres pour minimiser I’impact des erreurs dues au
canal de transmission consiste a rajouter de la redondance (symboles quelconques) au
message a transmettre. Cependant si on minimise I’effet des erreurs éventuelles, le
récepteur ne peut toujours pas les détecter. Aussi au lieu de rajouter des symboles
quelconques, rajoute-t-on des symboles qui dépendent de I’information suivant une loi
connue a la fois de ’émetteur et du récepteur. Celle ci dépend alors de 1’application
choisie et du type de bruit présent sur le canal de transmission. Suivant la loi utilisée,
différentes stratégies sont possibles.

1.1.2.1.Systémes avec ARQ (Automatic Repeat reQuest).

Les systémes avec ARQ [13] utilise une loi ajoutant des symboles de parité. Cette loi
permet de détecter la présence d’erreurs mais le récepteur ne peut ni localiser ni corriger
les éventuelles erreurs. Dans le cas d’un message considéré comme erroné€, le récepteur
émet une requéte demandant la réémission de ce message. On parle alors de codes
détecteurs d’erreurs avec ARQ. Trois implantations de base du systtme ARQ existent :

¢ « Stop and Wait ARQ »

e « Go back N ARQ »
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¢ « Selective repeat ARQ »

Dans le cas du systéme « Stop and Wait ARQ », I’émetteur attend que le récepteur lui
envoie un signal pour continuer 1’émission des données. Le récepteur ne peut envoyer
que deux valeurs ACK ou NAK. La réception du signal ACK indique que la
transmission s’est bien déroulée et 1’émetteur peut envoyer le message suivant. Dans le
cas contraire (NAK), des erreurs ont perturbé la transmission et 1’émetteur doit de
nouveau envoyer la donnée précédente. La figure I-1 montre un exemple de
déroulement d’une session « Stop and Wait ARQ »

émetteur

0 “)] o g

- Y YF Y

erreurs

temps

Fig I-1. Exemple de fonctionnement d’un systéme « Stop and Wait ARQ ».

Dans le cas du systeme « Go back N ARQ », I’émetteur envoie de fagon continue les
messages sans s’occuper du récepteur. Le premier signal d’accusé de réception arrive
apres N cycles de transmission (N dépendant de I’application). Si cet accusé indique
qu’il n’y a aucune erreur, I’émetteur continue sa transmission. Dans le cas contraire,
I’émetteur émet le mot erroné et les N mots suivants (voir figure I-2). Ce systéme est
plus intéressant que le systéme « Stop and Wait ARQ » mais n’est pas valable pour des
débits importants a cause du nombre important de messages non erronés qui sont

retransmis dans le cas d’une erreur sur un seul message.

N=7 retransmission

Fig I-2. Exemple d’un systéme Go back 7 ARQ
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Pour le systéme « Selective repeat ARQ », la procédure utilisée est similaire a celle du
systeme « Go back N ARQ » mais il n’y a retransmission que du message erroné (figure

I-3). Cela implique Putilisation d’une mémoire au niveau du récepteur afin de remettre

en ordre les données regues.

retransmission

VAN

émetteur | 3 [ 234 |5]6|7|3]8]|090]7|11]12]13]14]15

ACK

transmission

récepteur L2345 (6]|7|[318]9]|10f7 11|12

N

erreurs

Fig I-3. Exemple de fonctionnement d’un systéme « selective repeat ARQ »
Les systemes de décodage utilisés par ces techniques sont simples & implanter. De plus,
ces systemes sont adaptatifs dans le sens ot il n’y a retransmission que dans le cas ot
une erreur se produit; Cependant, ils présentent deux inconvénients majeurs qui
interdisent I’utilisation de I’ARQ pour des applications ayant des flots continus de
données :

* Le debit utile décroit rapidement quand le nombre d’erreurs augmente.

o Il est nécessaire d’utiliser un canal bidirectionnel ou deux canaux de transmission
pour assurer le dialogue émetteur/récepteur, chose qui n’est pas possible dans toutes les
applications [14], [15].

La méthode décrite dans le paragraphe suivant permet de s’affranchir d’un dialogue
entre I’émetteur et le recepteur et est utilisée pour des systémes de communication 4 une

voie de transmission. Ce sont les codes correcteurs d’erreurs (Forward Error

Correction).
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1.1.2.2.Codes correcteurs d’erreurs

Pour les codes correcteurs d’erreurs, la redondance suit une loi mathématique qui
permet 4 la fois la détection, la localisation et la correction des erreurs (codage de
canal). Le décodage demande alors plus d’opérations (localisation et correction) que
dans les cas précédents. L’implantation du décodeur sera alors plus ou moins difficile
selon le code utilisé (la figure I-4 donne le schéma général d’une transmission avec un
code correcteur).

décodeur

dormée codage | domée ~ domée détechon
JE— de —0 > des
coder camal codée f reque erEn s
canal de tarsnission 1
localisation
des
erms

évaluahon
des

erneils

domée

comgée

Fig I-4. Exemple d’utilisation d’un code correcteur d’erreur

Comme il ne peut y avoir de retransmission des données erronées, le code correcteur
utilisé pour une application doit pouvoir détecter et corriger les erreurs les plus
vraisemblables statistiquement (taux de couvertures). Il est alors nécessaire de connaitre
le type d’erreurs (isolée ou en paquet) et leur fréquence d’apparition. Plusieurs modeles
de canaux de transmissions (modeles de Pareto, de Neymann-Pearson, de Markov [16])
ont été développés. Ils sont utiles pour faire des simulations nécessaires au choix d’un
code approprié 2 une application [projet européen RACE ]. Par exemple, le modele de
Pareto a été utilisé pour modéliser I'intervalle entre deux erreurs consécutives et des
tests de comparaison ont été effectués en RFA par IBM et les PTT. Ces tests ont permis

de montrer que ce modéle est valable pour des intervalles courts [17]
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L’avantage des codes correcteurs est qu’ils permettent un débit utile constant (eégal a
k/n avec k et n respectivement la taille de la donnée avant codage et la taille apres
codage). Par contre, pour corriger un nombre important d’erreur, il est nécessaire
d’utiliser des codes dont le paramétre n est grand avec des conséquences sur :

* le temps de traitement,

* le débit (pour un k donné, le débit utile chute avec n),

e la surface utilisée pour implanter le décodeur.

De plus si le nombre d’erreurs dans le mot regu est supérieur 4 la capacité de
correction du code utilisé, le mot en sortie du décodeur est mal décodé. La fausse
correction devient alors une source d’erreurs.

Ce dernier inconvénient peut étre supprimé si on utilise conjointement un code

correcteur d’erreurs et un systéme ARQ. On parle alors « d’ARQ hybride ».

1.1.2.3. Systémes hybrides

Deux types de systéme hybride existent. Dans ce paragraphe, nous nous intéresserons
au systeme hybride de type I uniquement. Pour les systémes de type II, on peut se
référer a [13, p 479-497).

Le systéme hybride de type I consiste a utiliser un code correcteur d’erreur dans un
systéme avec ARQ (qui peut étre ’'un de ceux du paragraphe A.1.2.1). L’emploi du code
correcteur d’erreur permet la détection et la correction d’un certain nombre d’erreurs et
diminue la fréquence de retransmission des messages. En effet, si le message regu peut
étre corrigé par le code correcteur, il n’y a pas besoin de demander une retransmission.
Certains codes correcteurs ont déja été modifiés pour pouvoir &tre inclus dans un tel

systeme [15].
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Pour des canaux avec un taux d’erreur faible, le systétme ARQ est plus efficace que
le systéme hybride & cause de son systéme adaptatif. Par contre, quand le nombre
d’erreurs croit, le systéme hybride devient plus avantageux car il diminue le nombre de
retransmission 2 effectuer [13]. Cependant, ce systéme ne peut toujours pas étre utilisé

pour des systémes & une voie de transmission.

1.1.3. Conclusions

Le tableau 2 résume les avantages et les inconvénients de chaque meéthode.

Meéthode Avantages Inconvénients
Simple a implanter Débit faible
ARQ ) . .
Dialogue émetteur/récepteur
FEC Débit constant Le mot décodé peut étre faux
Pas de dialogue Plus lourd a implanter

(forward error correction)

ARQ hybride Moins dc? retrapsm1s51on Nécessite un dialogue
FEC moins puissant

Tableau 2. Résumé des différentes méthodes de corrections des erreurs

Dans toute cette étude, nous ne nous intéresserons qu’a la deuxieme stratégie, celle
des codes correcteurs, c’est a dire que nous nous placerons dans le cas d’applications
pour lesquelles le dialogue n’est pas autoris¢ et le débit de sortie doit étre constant.

Essentiellement, on peut décomposer les codes correcteurs en deux sous familles
principales : les codes convolutifs et les codes linéaires. Ces codes sont utilisés
couramment dans V’industrie. Dans le cadre de cette étude, nous nous limiterons a
I’étude des codes linéaires et plus particuliérement des codes linéaires cycliques. Pour
les codes convolutifs et multivariables, on pourra consulter respectivement les ouvrages

[13, pp 257-446] et [18, pp201-317].
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1.2. Les codes linéaires.

1.2.1. Rappels mathématiques

Dans ce paragraphe, nous allons rappeler quelques définitions de base utiles pour
I’étude des codes linéaires et cycliques. Pour de plus amples informations on pourra
ctudier [19, tome 1 et 2] ou tout autre livre de mathématiques sur les structures
fondamentales

I.2.1.1. Structure de groupe

Un ensemble C muni d’une loi interne x (C, x) posséde une structure de groupe si :
- laloi x est associative : Va,b,c € C, ax(bxc) = (axb) xc.

- laloi interne posséde un élément neutre e : Va € C, axe = exa = a.

- tout élément de C admet un inverse a”’ : ax a' =a'xa=e.

Lorsque la loi est commutative, on dit que C est un groupe commutatif. (On note

alors sa loi additivement).

1.2.1.2. Structure de corps

Soit E un ensemble muni de deux lois de compositions interne (+ et x). On dit que E

est un corps si

- (E,+) est un groupe commutatif,

- x est une loi associative,

- x est distributive pour 1’addition +,
- x possede un élément neutre,

- Tout élément non nul est inversible.

[.2.1.3. Structure d’espace vectoriel
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Soit E un ensemble quelconque et K un corps commutatif. On suppose que E est
muni d’une loi de composition interne + et d’une loi de composition externe x sur K,
c’est a dire :

ExE—>E: KxE > E:
(a,b) # a+b (o,2) # axa

On a alors la définition suivante :

E est un espace vectoriel sur K si

- (E,*) est un groupe commutatif

- VabeE,Vaek ox(atb) = axa + axb

- VaekE,Vao,pek (a+B)xa=axa + Bxa

- VaeE,Vo,fekK ax(pxa) = (axP)xa

- Va,eE, Ixa=axl

(Par exemple, pour tout corps commutatif K, I’ensemble K[x] des polynomes a une

indéterminée x sur le corps K est un espace vectoriel).

De plus, si ’espace vectoriel est de dimension finie, il est possible de calculer une
base de cet espace (c’est & dire un ensemble d’éléments linéairement indépendants).
Tout élément de 1’espace vectoriel peut alors s’écrire comme une combinaison linéaire
des éléments de la base utilisée.

L utilisation de cette structure et I’existence d’une base va permettre de définir un

certain type de codes en blocs : les codes linéaires.

1.2.2. Les codes linéaires

1.2.2.1. Codes en blocs

D’aprés le paradigme de Shannon, tout systeme de communication peut Eétre

schématisé de la fagon suivante [16] :
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information mot code mot code nformation
4 coder émis requ décodée

1\[/1 C c !
Emetteur > codeur —O )——> décodeur M récepteur

canal de transmission
Fig I-5. Représentation générale du systéme de communication considéré

D’aprées ce qui a €té écrit dans le chapitre précédent, 1’émetteur rajoute des symboles
a I'information & transmettre (redondance) suivant une loi y connue du récepteur. Le
destinataire du message peut alors vérifier si la loi y est respectée. Si cette loi n’est pas
respectée, le message regu contient une ou plusieurs erreurs (détection des erreurs) et le
récepteur va tenter de les localiser et les corriger (décodage). Dans le cas contraire,
aucune erreur n’a été détectée (il y a toujours la possibilité que les erreurs aient
transformé un mot de code en un autre mot de code).

De plus, il est nécessaire que la loi y fasse correspondre 4 une information un seul
mot code. y doit donc étre une bijection entre I’espace des mots d’informations et

I’espace des mots codes.

Dans le cas particulier du codage binaire par bloc (les symboles appartiennent a
Iensemble {0,1}), les bits d’informations sont regroupés en blocs de taille fixe k (il y
donc 2* messages distincts possibles). Le codeur transforme (loi ) alors ces blocs en
mot code constitués de n bits. Par conséquent, il y a 2* mots de code distincts qui
correspondent aux 2" mots d’information (y est une bijection).

A la réception, en observant le mot, le destinataire peut décider s’il y a des erreurs ou
non. Si le message n’appartient pas a I’ensemble des mots de codes il y a une erreur.
Dans le cas contraire on considére qu’il n’y a pas d’erreurs de transmission (les

éventuelles erreurs ne sont pas couvertes par le code utilisé). Pour déterminer si le mot
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recu est un mot de code, le récepteur doit utiliser un dictionnaire (mémoire de 2%
bits). Pour des valeurs de k et n assez grandes, cette maniére de faire devient coliteuse.
La linéarité (i.e. y est une loi linéaire) devient alors une structure souhaitable pour un

code en bloc car elle permet de réduire la complexité du codage et du décodage.

1.2.2.2. Code linéaire, Matrice génératrice, Matrice de contrdle

On définit un code linéaire C(n,k) par [17] :

Soit V = {(V1,V2,..va)/ vi € {0,1}}. Un code en bloc de longueur » constitu¢ de 2* mot
code distincts C(n,k) est dit linéaire si et seulement si les 2% mot de codes forment un

sous espace vectoriel de V de dimension k

D’aprés le paragraphe 1.2.1.3., il existe une base dans cet espace. Comme la
dimension de I’espace vectoriel est k, il existe k vecteurs indépendants. On peut donc
utiliser ces vecteurs pour former une base de 1’espace vectoriel. On va noter g; le jme

vecteur de la base.

D’aprés la définition d’une base d’un espace vectoriel de dimension finie, tout élément
de C peut s’écrire comme une combinaison linéaire des vecteurs de la base considérée.
Par conséquent, I’ensemble C peut s’écrire :
C={ue V/u=2ag@G, a=(a;,a...,%) € 0,13y (1.1)

ol G est une matrice kxn dont les lignes sont les vecteurs g; de la base de C. La matrice
G est alors appelée matrice génératrice de C

Le circuit de codage peut étre constitué d’un circuit mémorisant les k lignes de la
matrice G. le codage consiste alors & additionner (modulo 2) les différentes lignes de la
base selon le mot « u» a coder. La figure I-6 (b) est un exemple d’implantation d’un

codeur dont la matrice génératrice est représentée a la figure 1-6 (a).
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Fig I-6. Exemple d’implantation ((11’; codeur
Considérons maintenant le sous espace vectoriel orthogonal a C, c’est a dire
Ct={veV/<uv>=0VYueC) (1.2)
Il est clair que cet espace est de dimension (n-k) [18 chapitre 2]. On peut alors le
considérer comme un code linéaire C*(n,n-k). 11 s’ensuit qu’il posséde une matrice
génératrice (n-k)xn que 1’on peut noter H. On peut alors écrire la'relation suivante :
C={ue V/uH'=0} (1.3)
La matrice H est appelée matrice de contréle de C.
En utilisant la propriété précédente, le récepteur peut alors détecter la présence ou

I’absence d’erreurs dans le mot regu. Cette propriété peut aussi étre utilisée pour

corriger les erreurs. C’est ce que 1’on va démontrer dans le paragraphe suivant.

1.2.2.3. Décodage des codes linéaires

1.2.2.3.1. Décodage par tableau standard

Soit un code linéaire C(n,k). Il y a 2¥ mots de code possibles {cy, ¢, ..., e }. Lors
de la transmission sur un canal bruité, le mot regu appartient & ’ensemble {0,1}". Il y a
donc 2" mots possibles. Lors du décodage, le récepteur doit partitionner ces 2" mots
possibles en 2¥ ensembles disjoints E;. Chaque ensemble E; contient un seul mot de code
C; et tous mots devant étre décodés comme Ci (c’est & dire en tenant compte de des
erreurs). Connaissant I’ensemble dans lequel se trouve le vecteur regu, celui ci peut étre

facilement décodé (figure I-7)
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groupe correspondant
au mot de code Cs

canal de transmission

ensemble des

groupes
disjoints

groupe comespondant

Cs au mot de code Cs

Fig I-7. Principe de décodage des codes linéaires

On peut utiliser la propriété de linéarité des codes pour réaliser une telle partition. On
considére I’ensemble des 2¥ mots de codes que I’on range dans la premiere ligne d’un
tableau (le vecteur nul téte). Des 2°.2% mots restants, on choisit un vecteur e;. La
seconde ligne est constituée en additionnant chaque mot de code de la premicre ligne
avec le vecteur e;. La troisiéme ligne est réalisée de la méme fagon mais avec un
vecteur e différent. Le processus continue jusqu’a ce que les 2" vecteurs aient rempli le
tableau. Ce tableau est appelé tableau standard (figure 1-8). Ce tableau possede
plusieurs propriétés :

- Chaque vecteur apparait une seule fois et dans une seule ligne.

- La somme de deux vecteurs dans une ligne est un mot de code.
Par construction, le tableau standard est composé de 2* colonnes disjointes. Soit E; la
j¥™ colonne du tableau standard. Ej peut aussi s’écrire :

E; = {c;, ¢j+er, ¢ +er....cit €1} (1.4)

Les colonnes E; peuvent alors étre utilisées dans la méthode de décodage decrite
précédemment (d’aprés la construction du tableau standard, il faut rechercher la position

du vecteur recu C’ pour connaitre le mot code qui se trouve dans la méme colonne).
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0 C1 Co
€1 €1 +C €1 +Co
€; €| +¢C €; +Co
cp €p +C €p +Cp

Cj CM
Cl+Cj €1 +CMm
Ci+Cj € +tCmMm
€p +Cj €p +CM

Fig I-8. Tableau standard pour un code linéaire C(nk) [p=2"*1,M =2"1]

Par exemple, on considére le code généré par la matrice G de la figure I-9a. Ce code

transforme un mot de longueur 4 en un mot code de longueur 7. Il y a alors 16 mots de

code possible (figl-9b).

En appliquant la méthode précédente, le tableau standard est un tableau de 8 lignes et

de 16 colonnes, soit un total de 128 mots de 7 bits (fig I-10).

—_ - O =
O = = e
—_— = O
o0 O -

@

o o = O

o = O O

- 0 O O

mot

4 coder

mot code

0000
0001
0010
0011
0100
0101
0110
01
1000
1001
1010
1011
1100
1101
1110
1111

0000000
1010001
1110010
0100011
0110100
1100101
1000110
0010111
1101000
0111001
0011010
100101t
1011100
0001101
0101110
1111111

®

Fig I-9. Caractéristiques du code (7,4)

Par exemple, supposons que le mot envoyé et le mot regu soient respectivement les

suites « 1100101 » et « 1101101 ». En parcourant le tableau, on retrouve le mot regu a

la position (6,5) (i.e. 6™

colonne, 5°™ ligne). Le mot en téte de la ligne donne erreur

affectant le mot regu (ici la suite «0001000 »). Par contre le mot en téte de la colonne

indique par quel mot-code le mot regu doit étre décodé (« 1100101 »).
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mots de code

“pumpro[-otoonti | offa10aTAT00197) 1000110, | ontrit:[* 101000 |01 tidos | 0011040 |-1001e11 | 1011100°) 0001101 [ OIOLLI0 | 11LIML
0110010 | 1100011 | 1110100 | 0100101 1010111 | 0101000 { 1111001 | 1011010 | 0001011 | 6011100 | 10601101 | 1101110 | 0111111
1010010 | 0000OL1 | 0010100 | 1000101 1§n0110 0110111 | 1001000 | 0011001 | 0111010 | 1101011 | 1111100 | 0101101 | 0081110 | 1011111
1100010 | 0110011 | 0100100 | 1110101 )4’310110 0000111 | 1111000 | 0101001 | 0001010 { 1011011 | 1001100 | 0011101 | D111110 | 110i111
1111010 | 0101011 Ulllqu 1101101 P 1001110 | 0011111 | 1100000 | 0111001 | 0010010 | 1000011 | 1010100 | 0000101 | 0100110 | 1110111
"1 rris116--6100111" 'U'l_lﬁﬁﬂﬁ 1100001 | 1000010 | 0G10011 | 1101100 | 0111101 | 0011110 | 1003111 | 1011000 [ 0001001 | 0101010 | 111101}
1110000 | 0100001 | o110110 | 1100111 | 1000100 | 0610101 { 1161010 | 011101} | 0011000 | 1001001 | 1011110 | 0001111 | 0101100 | 1111101
111001t | 0100010 | 0110101 | 1100100 | 1000111 | 6010110 | 1101001 | 0111000 | 0011011 | tDBI0LD | 1011101 | 0001100 | 0101111 | 1111110

Figl-10. Tableau Standard utilisé pour le décodage du code (7,4)

erreur

Pour des codes linéaires avec des paramétres grands, le probleme devient difficile a
résoudre tant au niveau du temps de calcul que de la mémoire qui doit étre utilisée pour

stocker le tableau. On utilise alors le plus souvent le décodage par syndréme.

1.2.2.3.2. Décodage par syndrome

Considérons une ligne quelconque L; égale a I’ensemble {e;, eitcy,.....eitem}. On
peut alors remarquer :
YV u e {1,..M} (eit+c,)H' = eH' (car c, est un mot de code) (1.5)
Vije {1, ,M}>eH = ¢H' (1.6)
Le résultat e;H' est appelé syndrome.
D’aprés la formule 1.5, tous les vecteurs d’une méme ligne ont le méme syndréme. La
formule 1.6 indique qu’il y a correspondance une a une entre le syndrome et le premier
terme des lignes du tableau standard. En utilisant, ces deux propriétés, il est possible de
calculer un nouveau tableau, plus simple que le tableau standard, et nous permettant de
décoder le vecteur recu. Si on reprend ’exemple précédent, le tableau utilisé pour le
décodage est celui de la figure I-11 a).
L’algorithme de décodage nécessite alors trois opérations (figure I-11 b) :
- Le calcul du syndréme S a partir du vecteur regu C.
- Lecalcul de e; a partir du syndrome.

- Lecalcul du mot de code initial C: C=C’ @ g;
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C=[cg, €1,--,Cp] Mémoire
——> .
1 (n registres)
4
syndréme n 7
—A—
100 | 1000000
010 | 0100000 Calcul du syndréme S
001 | 0010000
110 | 0001000
011 | 0000100 nk £
111 | 0000010
101 | 0000001
000 | 0000000
—— I~ Calcul de I’ emreur ¢;
erreurs
@
vecteur
orTigé
®)

Fig I-11. Implantation générale d’un décodeur pour un code linéaire

1.3. Les codes cycliques

1.3.1. Définition

Soit C = [co,c1,...,cn-1] un mot de code quelconque. En effectuant une permutation
circulaire de i rangs vers la droite, on obtient un nouveau vecteur V=[Cy.,..,Cn.1,C0,--Cn-i-1]
Deux cas peuvent se produire :

- le vecteur V appartient & C* le code dual de C,

- le vecteur V appartient a C.

Il existe des codes pour lequel la deuxiéme possibilité est toujours vérifiée : les codes

cycliques. D’ou la définition

Un code linéaire C(n,k) est dit cyclique si toute permutation d’un mot de code donne

un autre mot de code.

1.3.2. Polyndme générateur.

I est commode pour les codes cycliques d’utiliser une représentation polynomiale,

i=n-1 .
c’est a dire qu’a tout vecteur C = [co,Cy,. ..,Cn-1] ON Va associer le polynéme Z c;x'.
i=0
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Travailler sur les mots de codes revient alors a effectuer des calculs dans 1’anneau des
polyndmes modulo (x"-1) : K[x}/(x"-1). On peut alors démontrer les théoremes [13]:

i e Pour un code cyclique C(n,k), il existe un unique polynéme g(x) de degré (n-k)

n-k-1 + n-k

s’écrivant : g(X) =1+ gix + ... tgnx1X X

% e Tout mot de code est un multiple de g(x) appelé polynéme générateur du code C(n.k).

I o Tout polynéme de degré inférieur a (n-k) et multiple de g(x) est un mot de code.

e g(x) est un polyndme générateur de C(n,k) = g(x) divise x"-1

D’aprés ce qui précéde tout mot de code C peut s’écrire comme le produit de deux
polyndmes u(x) et g(x) respectivement de degré (k) et (n-k). Il s’ensuit que si les
coefficients de u(x) sont les données a coder, une multiplication de ce polyndéme avec

g(x) permet d’obtenir le mot code.

1.3.3. Processus d’encodage.

1.3.3.1. Codage systématique.

On vient de voir que tous les mots de codes sont des multiples du polynéme
générateur. L algorithme le plus simple pour calculer le mot code est alors d’effectuer la
multiplication entre la donnée & coder et g(x). Dans ce cas, la donnée n’apparait pas en
clair dans le mot de code ce qui constitue déja une protection. Le codage systématique
est une autre forme de codage qui permet que la donnée a coder soit visible dans le mot
de code (figure I-12). C’est ce que nous allons voir avec I’algorithme de codage par

division.
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k
| —

codeur codeur
non systématique systématique

mot code | ! donnée A coder l R l

P 3 K
————
mot code

Fig I-12. Principe d’un codage systématique.

1.3.3.2. Algorithme de codage par division.

On considere une donnée a coder M de taille k notée [mg,my,...,my.;]. On va lui
i=k-1 _
associer le polyndme M(x) égal a z m;x' . D’aprés le théoréme d’Euclide, il existe
i=0
deux polyndmes p(x) et r(x) tels que : x"*M(x) = p(x)g(x) + r(x) avec deg r(x) < n-k.
Comme nous travaillons avec des codes binaires, la soustraction est équivalente a
I’addition (en arithmétique modulo 2, -1 =1 [2]). Par conséquent,
[x"*M(x) + r(x)] est un multiple de g(x) (1.6)
D’aprés le paragraphe 1.3.2 on peut en conclure que ’expression (1.6) est un mot de
code dont la représentation est la suivante : [mg,m,...,my ,I,..Ik.1]. On a donc bien
réalisé un codage systématique pour lequel trois étapes de calculs sont nécessaires.
1- Prémultiplication de la donnée M(x) par x™ (ce qui revient & rajouter n-k zéros).
2- Calcul du reste r(x) de la division entre x"*M(x) et le polyndme générateur.
3- Combinaison entre le reste calculé a I’étape 2 et la donnée a coder pour former le
mot code (XOR bit 4 bit entre X" *M(x) et r(x)).
Les étapes 1 et 3 sont facilement réalisables. L’opération la plus cofiteuse en temps
de calcul est I’évaluation du reste de la division entre x"*M(x) et g(x). Nous allons
maintenant donner ’exemple d’un diviseur qui calcule le reste de la division entre

(x"*M(x)) et g(x) en n cycles.
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1.3.3.3. Exemple d’implantation d’un codeur par division.

1.3.3.3.1. Préliminaire- conception d'un multiplicateur

Soit D une donnée (taille k) & multiplier par un polyndme g de degré r. Le produit P

de ces deux polyndmes s’écrit comme :
i=k-1j=r1-1 o i i+j=k+r-m -
— + +3- +
D)gx)= Y, . digix'" =dy.i8;.1x O Dodigy T+ (L)
i=0 j=0 L]
Intéressons nous par exemple aux deuxiéme et troisiemes termes du produit. On peut

écrire les égalités :

Prir.3 =dk28r1 +dr 18;-
{k+r3 r-1 k-15r-2 (1.8)

Pisr-4 =dx-38r1 +dk-28r2 +dk18r2

On peut remarquer que les données (dy., dx.1) semblent avancer relativement aux

coefficients de g(x) comme le montre la figure I-13.

lpk+r-4 = dy_38r-1

nouvelle
donnée

Fig I-13. Principe du multiplieur
En utilisant, cette propriété [20], il est possible de concevoir un circuit (constitué
uniquement de portes XOR et de flip-flop) qui calcule de proche en proche les différents
coefficients du polynéme P (figure I-14a). En observant ce circuit, on s’apercoit que les
portes XOR en série vont limiter le débit de sortie de ce circuit. En réorganisant les
équations de la formule (1.7), on peut concevoir sur le méme principe un circuit
permettant de s’affranchir de ces limitations (figure 1-14b). Sur un FPGA de la famille

des Flex10k (EPF10KOLC84 d’Altera), les deux versions d’un multiplieur polynomial
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par (1+x+x>+x*+x’) peuvent fonctionner jusqu’a des fréquences maximales respectives

de 115 Mhz et 125 Mhz.

sortie du

— >

coefficient p

sortie du
) coefficient p

Fig I-14. Circuit de multiplication de deux polynémes

1.3.3.3.2. Circuit de division.

En utilisant un circuit similaire a celui de la figure 1-14, il est possible de calculer le
reste de la division entre un polynéme D de degré & et un polyndme g de degré r.
On considere les deux polynémes Rgy et Q) respectivement le reste et le plus petit

terme du quotient de la division de D par g(x). Ces deux polyndmes vérifient les

équations (1.9) et (1.10).

R+ (®) =Qpe)-Rpyx)  (1.9)

T, .
_ deg(R @) ) X deg(R 0] )-I'

N = (1.10)
® gr

Pour un code linéaire cyclique, g, est toujours égal & un. L’équation (1.9) peut alors
s’écrire :

deg(Ry)-r

Rii+1) ) =Tgegr X x g(x)-Rj) () (1.11)

En posant H(x) +1 = x"g(x), la relation (I.11) peut s’écrire :

j=degR(i)-1
deg(R ; I=C<g
Rion®) =Taegryy X0 VHE)- Y mxd (L12)
i=0

38 Recherche des performances dans [a mise en ceuvre des codes linéaires cycliques en ASIC a haut débit



Les codes correcteurs d erreurs

La division par g(x) revient alors 2 utiliser conjointement un circuit de multiplication
par H(x) et un rétro-bouclage (deuxiéme terme de I’équation 1.13) pour pouvoir calculer
le reste. En utilisant des graphes de fluence [21], on peut montrer que I’équation peut
étre implantée par le circuit de la figure I-15.a. Pour les mémes raisons que
précédemment, le débit de sortie d’un tel circuit est limité. En général, on lw préfere le

circuit de la figure I-15.b.

) xgo Txg1 ? TX&.I
Ln:ée [ o— ':L—)D—-D__,_)D .............. I:L_) sortie]

(W]

Fig I-15. Exemple de circuit de division polynomiale

1.3.3.3.3. Propriétés.

. donnée entrante "1101" o Tajout des trois Zéros
Name: Value: SU.Uns 1UU.Uns 15U.Uns 2UU.Und
= set 0 ﬂ#
i clear 0 resie,
o o Niglinigipigigigigiyigh
= donnee_in 0 ] f \“_
S reste_out B 010 000 100 ¥ 110 011 {111 Y 101 X100 P O10 |

temps de traitement
Fig I-16. Exemple de simulation d’un diviseur (g(x) = 1+x+x%)

Comme pour le multiplicateur, n cycles d’horloges sont nécessaires afin d’obtenir le
reste de la division d’un polyndéme de degré n par un polyndme de degré r. La figure I-
16 donne un exemple de simulation du diviseur pour un code cyclique (7,4) dont le
polynome générateur est 1+x+x>.

Pour un codage systématique, on doit d’abord effectuer une prémultiplication par X'

En modifiant la position d’entrée des données (fig 1.17), il est possible de s’affranchir de
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la multiplication [13]. Le calcul du reste ne nécessite plus alors que & cycles d’horloges,

ce qui est avantageux. La figure I-18 montre la simulation d’un diviseur de ce type pour

le code (7,4) précédent.
) x8o X8 X8
sortie
| S | HD | D
entrée
d;

Fig I-17. Circuit modifié pour le calcul du reste

_donnée entrante "1101"
| Name: Value:| 50.0ns 100.0ns
: :
i set 0
i clear 0 mot de code
i~ donnee_in 0 | L
reste_out B 100 000 X110 X101 X qoo )

Fig I-18. Exemple de simulation d’un diviseur du second type (g(x) = 1+x+x°)

1.3.4. Processus de décodage

1.3.4.1. Détection des erreurs

Le calcul du syndréme (S = C’H') exposé dans le paragraphe 1.2.2.3.2 reste valable
pour les codes cycliques. Cependant, dans le cas d’un codage systématique, le calcul de
S est simplifié.

La donnée regue C’ est assimilé & un polyndme de degré n. Par construction, un mot de
code est un multiple du polyndme générateur. L’examen du reste de la division de C’
par le polyndme générateur permet de décider si le message regu contient des erreurs :

- si le reste est différent du polynéme nul, le mot regu n’est pas un multiple du
polyndme générateur. Par conséquent, ce n’est pas un mot de code (paragraphe 1.3.2.).

- sl le reste est égal a zéro, la donnée recue est un multiple de g(x) et est donc un mot
de code. On ne peut pas cependant exclure le cas ou les erreurs transforment un mot de

code en un autre mot de code (cas non détectable).
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Le calcul du syndrome passe alors d’un calcul matriciel au calcul d’un reste de
division. Pour I’effectuer, on peut utiliser le circuit utilisé pour I’encodage. Le calcul du
syndrome étant effectué, I’algorithme de décodage nécessite alors deux autres étapes :

e BEvaluation de I’erreur a partir du syndrdme en utilisant soit une RAM soit une
logique cablée

e La correction des erreurs en faisant ’addition modu10> 2 de Perreur et du vecteur
recu. Pour un code de longueur n, n portes XOR sont alors nécessaires.

Une des limites de cette approche est que la complexité du circuit de décodage
augmente fortement avec la taille du mot code. Le décodeur de Meggitt, en utilisant

judicieusement les propriétés du syndréme, diminue la complexite du décodage.

1.3.4.2. Correction des erreurs : le décodeur de Meggitt

1.3.4.2.1. Propriété du syndrome

# Soit S(x) le syndrome du vecteur C = [co, C15. .-, Cn-1]-
On appelle C’M 1e vecteur [Cn1,C0,.-,Cn2] (permutation circulaire d’un rang vers la

: droite). Alors le reste de la division de xS(x) par g(x) est €égal au syndrome de c'®,

13.4.2.2. Le décodeur de Meggitt.

En utilisant la structure cyclique du code, il est possible de décoder en série les
données regues. En effet, dans I’étape 2 du décodage, la table utilisée recherche a partir
du syndréme la valeur du vecteur d’erreur (de taille n). On peut limiter cette table a
’ensemble des valeurs de syndrome correspondant & une erreur en position (n-1). Deux
cas peuvent alors se produire :

e Le syndrome permet de conclure qu’il n’y a pas d’erreur en position (n-1). On

effectue alors un décalage a droite du syndrdme. En utilisant la propriété du 1.3.4.2.1, le

41 Recherche des performances dans (a mise en eeuvre des codes linéaires cycliques en ASIC & haut débit



Les codes correcteurs d erreurs

syndréme obtenu est égal au syndréme du vecteur [¢’,.1,C’0,...,¢n-2]. On peut alors tester

si le symbole ¢’;,; est erroné.
e Le syndréme indique qu’il y a une erreur en position (n-1). Le nouveau vecteur

corrigé est alors: Ceor = Co+CyX+..+Cy X" 2 +(1+cy )x™

Pour tester le
symbole ¢’5., on effectue un décalage circulaire. D’ou le nouveau vecteur :

Cl) = (1+cyq)+opx+ogx? +..+ cp.px ™!

Sachant que le polyndme générateur divise x"+1, et en appelant Sg)rr le syndréome
de ngrr , on peut démontrer la relation :

s =sM 41 (1.13)
Par conséquent un ‘1‘est ajouté au syndréme (bit de poids le plus faible) pendant que
celui ci est décalé d’un bit vers la droite.
Un exemple d’implantation d’un décodeur (décodeur de Meggitt) [19] pour code
cyclique est représenté a la figure I-19. Il est conmstitué trois unités : le calcul du
syndréme, un bloc d’évaluation de I’erreur et d’un registre servant a conserver le mot

regu. Le processus de décodage se fait alors en cing étapes.

Mot

Circuit
d' évaluation
des erreurs
bit de correction
: bol
registre szmom‘goée

Fig I-19. Décodeur de Meggitt
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e Premiére étape: Le syndrome est calculé a I’aide du circuit de division. Cette
opération nécessite n cycles d’horloges.

e Deuxiéme étape : Le circuit d’évaluation utilise le syndréme pour déterminer si le bit
en position (n-1) est erroné. Si la sortie de ce circuit est 4 1, le bit situ¢ a la position n-1
est considéré comme erroné et une correction est nécessaire. Dans le cas contraire
(sortie & 0), la correction n’est pas nécessaire.

e Troisiéme étape : Le registre conservant le mot regu est décalé d’un bit vers la droite
afin de permettre la correction du bit se situant 2 la position (n-1). Pour cela, on effectue
une somme modulo 2 (XOR) entre le bit a la position (n-1) et la sortie du circuit
d’évaluation des erreurs.

Pendant le méme temps, le contenu du syndrome est décalé d’un bit vers la droite avec
le rajout de la correction conformément a la formule 1.13.

e Quatriéme étape : Le nouveau syndréme est utilisé pour évaluer 1’erreur du bit se
situant & la position (n-2) dans le mot regu et le corriger dans le cas d’une éventuelle
erreur (étape 2 et 3).

e Cinquiéme étape : Le circuit décode bit par bit le mot regu. Lorsque la derniere
correction a été effectuée, le syndréme doit étre un polyndme nul. Dans le cas contraire,
le nombre d’erreurs dans le mot regu était supérieur a la capacité de correction du code

(nombre maximum d’erreurs pouvant &tre corrigées). Le mot décodé est alors inexact.

Ce décodeur connu sous le nom de décodeur de Meggitt est valable pour tous les codes
cycliques. Son implantation ne dépend que de la complexité du circuit d’évaluation des
erreurs. Pour certains codes, ces circuits sont simples. On peut citer par exemple le
décodage par piégeage d’erreurs, le décodage pour les codes BCH, le décodage par

logique majoritaire.
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1.4. Conclusions

Au vu de ce qui précéde, on ne peut pas conclure qu’un code ou qu’une méthode de
correction soit plus valable qu’une autre. Le choix de la méthode utilisée dépend
uniquement de I’application choisie, de ces contraintes (types de canal utilisé, débit
demandée a D’application) et du type d’erreurs pouvant survenir sur le canal de
transmission (erreurs isolées ou en paquet, fréquence d’apparition des erreurs). Sur le
tableau suivant, on a donné quelques exemples d’applications avec la méthode de

correction utilisée.

Famille de code Type de code Applications caractéristiques
European Video_conference Experimen
BCH code linéaire cyclique |(EVE)
Domaine satellitaire
. : Systeme teleiext japonais
psce code linéaire cyclique transmission de donnée en FM
s . Compact disc, internet
Reed-Solomon code linéaire cyclique télévision, norme DAVIC et MCNSE
Hamming code linéaire Test
Bit de parité code détecteur Transmission série
Code de Goppa code linéaire Cryptographie

Fig I-20. Exemple d’applications de codes correcteurs d’erreurs

Dans notre cas, nous nous sommes focalisés sur deux familles de codes mais avec
des objectifs différents.

Pour la premicre famille (les codes a logiques majoritaires), nous allons étudier une
technique permettant d’améliorer la vitesse de traitement de ces circuits afin qu’ils
puissent €tre utilisés dans des applications a haut débit (chapitre II). Par contre pour la
deuxieme famille (code Reed Solomon), nous allons surtout étudier I’implantation
d’une technique permettant d’augmenter la capacité de correction du code donc de

diminuer le coiit de transmission (chapitre III).
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Chapitre II. Les codes a logiques majoritaires

Apres I’étude générale des codes correcteurs, nous allons nous intéresser en premier
lieu au codage et au décodage d’une famille particuliére de code : les codes a logique
majoritaire. Dans une premiére partie, nous allons présenter les méthodes de codage et
de décodage de cette famille ainsi que les principaux codes qui la compose (DSCC,
DTI, EG). Dans la deuxiéme et troisiéme partie, nous étudierons les problémes posés
par I'implantation en ASIC des codes a logique majoritaire. Enfin, dans la derniére

partie, nous donnerons les résultats (débit et surface) sur I’implantation choisie.

I1.1. Le décodage a logique majoritaire

I1.1.1. Principe de décodage [13]

Soit C’ le message regu de taille n. D’aprés ce qui a été dit précédemment, ce vecteur
peut s’écrire comme la somme des deux vecteurs C et E qui sont respectivement le mot
code envoy€ et un vecteur de taille n représentant les erreurs ayant entaché le message
d’origine. Pour tout vecteur W appartenant au code dual de C (C), on peut écrire la
relation suivante :

W.C’ = W,(C+E) = W.E = wgep + wiert...+Wp_1€n.1

Supposons qu’il existe J vecteurs W dans C* tels que :
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e Vje {1,...,0} Wjna1=1.
« Pour tout i différent de n-1, il existe au plus un vecteur dont la i*™ composante w;;
est égalea 1.
Ces ] vecteurs sont alors appelés vecteurs orthogonaux a la position n-1. On obtient
les J équations suivantes :
Wi=wige+ wpiert... Wina€naten

W2 =wy0€p+ Wa1€1F... Wap2€n2t€na 2.1

Wi =wjoeo+ Wyi€1t... Win2€n2ten

Ces J équations peuvent étre utilisées pour déterminer s’il y a une erreur en position
n-1. En effet, supposons qu’il y ait au plus |3/2] erreurs dans le message regu (limite de
correction du code).

S’il y a une erreur en position n-1, les erreurs restantes se répartissent dans au plus
|J/2)-1 équations orthogonales. Par conséquent, J 13241 équations au moins sont
égales 4 1 soit une majorité des équations. |

S’il n’y a aucune erreur en position n-1, les erreurs se répartissent dans au plus L32]
équations. Par conséquent, il y a au moins J 1321 équations qui sont égales a zéro.

L’étude de la sortie des J équations permet alors de décider si le bit a la position (n-1)
est erroné. Cependant, le récepteur n’a accés qu’a I'information C et ne connait ni C ni
E. En conséquence la méthode précédente doit étre modifiée. On peut alors démontrer
qu’il y a une relation entre les coefficients w;; et les bits S du reste de la division de
R(x) par g(x). Le calcul de la matrice W revient alors 4 la somme linéaire des bits du
reste R avec les (n-k) premiers coefficients des vecteurs orthogonaux Wj

L’algorithme de correction nécessite alors 4 etapes :
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« Etape 1 : La donnée regue C’ rentre dans le circuit de correction et le syndrome S
est calculé.

« Etape 2 : Les J équations orthogonales sont formées par combinaison des symboles
du syndréme.

» Etape 3 : Ces J equations constituent les entrées d’une porte a logique majoritaire
dont la sortie est égale a la valeur qui est prise par la majorité des entrées.

o Etape 4: le symbole de correction est réintroduit dans le calcul du reste et
P’algorithme recommence a partir de I’étape 2 pour la correction du deuxiéme symbole.

n cycles de calculs sont nécessaires pour obtenir le message décodé.

I1.1.2. Le code Difference Set Cyclic Code (DSCC) [24]

Le code DSCC appartient a la famille des codes linéaires cycliques a décodage a
logique majoritaire. Sa théorie est basée sur la construction d’une série parfaite de

différence finie [22].

I1.1.2.1. Série parfaite de différence finie

Soit P un ensemble de L+1 entiers non nuls tels que : 0<qg <..<qp <L(L+1). A
partir de cet ensemble, il est possible de former L(L+1) différences ordonnées D
définies par D = {q;-q; / j# 1}. De facon évidente, la moitié¢ des différences ordonnées est
négative.

: On dit alors que I’ensemble P est une série parfaite de différence finie d’ordre L si et
seulement si :

1- Toutes les différences ordonnées négatives sont distinctes.

2- Toutes les différences ordonnées positives sont distinctes.

| 3- Si gj-qi est une différence négative alors L(L+1)+1+ ¢j-q; n’est égal & aucune

différence positive
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Par exemple, si on considére I’ensemble P = {0, 2, 7, 8, 11} I’ensemble D des
différences est égal a {2,7,8,11,5,6,9,1,4,3,-2,-7,-8,-11,-5,-6,-9,-1,-4;-3}. Les
propriétés 1 et 2 sont respectées. L’ensemble V = { L(L+1)+1+ g;-q; / j* 1} est égal a
{19,4,13,10,16,15,12,20,17,18}. La propriéete 3 est vérifiée. L’ensemble V est une
série parfaite de différence finie

Singer [23] a trouvé une méthode pour calculer les séries parfaites de différences
finies quand L est égal  p° ( p premier et s un entier positif). Nous nous placerons

dans le cas ol p est égal a 2 (corps de Galois).

11.1.2.2. Construction du polyndme générateur [24]

Soit P = {O,ql,..,q2s } une série parfaite de différence finie d’ordre 2°. On définit le

polyndme Z(x) par :

i=2°%
Zx)= > x4 (2.2)
i=0
i=k-1 .
On pose H = Z h;x' le plus grand commun diviseur de Z(x) et de x" +1 (avec n
i=0
égal a 2°(2°+1)+1).

Alors le polyndme G(x) définit par la formule (2.3) génére un code cyclique de

longueur n appelé code DSCC.

Gx) = "I:(:)l =Y g 2.3)
i=0
11 s’ensuit que les parametres du code sont :
Taille du mot code n=2°(2°+1)+1
Taille de la redondance n-k = 3°+1 [22]
Taille du mot a coder k = 25(2%+1)- 3°+1

Le tableau 3 donne les polyndmes générateurs des 5 premiers codes DSCC.
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s Polynéme générateur * difference set *

1 0,2,3,4 3,2,0

2 0,2,4,6,7,10 11,8,7,2,0

3 0,2,4,6,8,12, 16,22, 25,28 45,42, 36,29, 25,24,10,2,0

4 0, 4,10, 18, 22, 24, 34, 36, 40, 48, 52, 56, 66, 67, |201, 196, 186, 167, 166, 159,
71,76, 77, 82 128, 126, 115, 112, 103, 67, 50,

46,24, 18,0

5 0,1,3,4,5,11, 14, 17, 18, 22, 23, 26, 27, 28, 32, | 1023, 990, 924, 905, 879, 792,
33, 35,37, 39, 41, 43, 45, 47, 48, 51, 52, 55, 59, | 754,702, 697, 677, 597, 555,
62, 68,70, 71,72,74,75,76,79, 81, 83, 88,95, [528,511, 452,439, 348, 338,
96, 98, 101, 103, 105, 106, 108, 111, 114, 115, 298,277,255, 219, 138, 127,
116, 120, 121, 122, 123, 124, 126, 129, 131, 132, | 109, 63, 54, 31, 15, 7,3, 1,0
135, 137, 138, 141, 142, 146, 147, 149, 150, 151,
153, 154, 155, 158, 160, 161, 164, 165, 166, 167,
169, 174, 175, 176, 177, 178, 179, 180, 181, 182,
183, 184, 186, 188, 189, 191, 193, 194, 195, 198,
199, 200, 201, 202, 203, 208, 209, 210, 211, 212,
214, 216, 222, 224, 226, 228, 232, 234, 236, 242,
244

* chaque polynéme est représenté par les exposants de ces termes non nuls
Tableau 3. Liste des premiers codes DSCC

I1.1.2.3. Construction de la matrice W [9]

Soit H*(x) le polyndéme réciproque de H défini par la relation H*(x) = X2 H(x'l) .
On peut démontrer que ce vecteur génere un code orthogonal au code DSCC considéré
(espace orthogonal du code DSCC) [13] [17]. Comme le polyndme Z est divisible par
H, Z* est aussi divisible par H* et appartient a 1’espace orthogonal.

Soit I’ensemble des équations {W;/1i € {0,1,...,2°}} définies par :

-1- .
wi=x 2 Mizxx) 2.4)

Chaque polynéme W; appartient a I’espace orthogonal. De plus comme {0,qy,..,q 5 }
est une série parfaite de différence simple, les polyndmes W; et W; (i#j) n’ont en
commun que le terme x"!. Par conséquent, {W;/i € {0,1,...,2°}} est un ensemble de
2°+1 polyndmes orthogonaux 4 la position (n-1).

On peut alors prouver que ce code est capable de corriger 2 erreurs [23].
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11.1.2.4. Exemple des éléments d’un code DSCC

Si on considére la série parfaite de différence finie P = {0, 2, 7, 8, 11}. H(x) doit étre
le plus grand diviseur commun de (X*'+1) et de (l+x2+x7+x8+x“). On trouve alors que
H est égal a 1+x2+x+x+x
Par conséquent, le polyndme générateur est €gal a (X2 '+1YH(x) soit :

Gx) = 1+x2+x x4 +x 0

R

i
E'i

Le code DSCC est donc un (21,11) code cyclique.

Porte 4 bogiqoe majoriaie

/

croat de détection ot
b de comection da comection des emeurs

. k
e —Go—7m

Fig 1I-1. Exemple d’implantation du décodeur DSCC (21,11)

Le polyndme Z*, quant a lui, est égal a x"'Z(x") = 1+x+x*+x*+x'"". On en déduit les
équations W; :
Wo=x° +x'2+ x4+ x84+ x2

20

i ) 11, 14 . 15,

W;=x+Xx +X +X *Tx
4 6 1 19 20

W, =x"+Xx +x o4 xP+x

Wi = 1+ +x T+

W, = x2S +x 0
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On peut alors former les équations utiles pour le décodage (voir figure 1I-1).

Ag=sy = egterpteztersten
Ay =s; = erterteaterstenn
Aj = sqtsg = egtegteigtergtern
Az = sotssts; = gptesterterrtezn
Ay = syts3tsg = eytesteste otesn

Les codes DSCC sont aussi puissants que les meilleurs codes cycliques mais dans

cette classe de code, il y a peu de codes avec des parameétres utilisables.

I1.1.3. Code Doubly Transitive Invariant (DTI)

11.1.3.1. Théorie mathématique

I1.1.3.1.1. Permutation affine

Soit C(n,k) un code linéaire cyclique de taille n = 2™-1. Chaque mot de code peut
s’écrire (o, C1,..., Cn-1). On peut alors étendre chaque mot de code par un bit de parité c;,.
Le nouveau vecteur est alors de taille 2™ et s’écrit (cp, Co, Cis.- ., Cn-1). L’ensemble des
mots de code forme alors un code linéaire C.(n+1,k) appel¢ extension de C.

On considére alors o un élément primitif du corps de Galois GF(2™) (annexe A). On
peut faire une correspondance entre les éléments de GF(2™) et les positions des
symboles dans le mot code, c’est a dire :

e le symbole c, situé a la position O est repéré par o.”.

e les symboles c; situé a la position i est repéré par o', i appartenant a {1,..,2™-2),
On définit la permutation affine par ’opération qui déplace le symbole de la position Y

a la position Z = aY+b avec a et b deux éléments quelconques de GF(2™).
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II.1.3.1.2. Propriéte d’invariance

II.1.3.1.2.1. Notion de descendance

Soit h un entier non nul inférieur a 2™. Cet entier peut s’écrire sous une forme binaire

My ama

(h= > x;2"). Considérons h’(= > x2') un entier non nul inférieur a 27 et
i=0 i=0

différent de h.

h’ est dit descendant de h si y’; est inférieur ou égal a y; pour i appartenant a
I’ensemble{1,..,m-1}. On note A(h) I’ensemble des descendants non nuls de h.
11.1.3.1.2.2. Invariance
On va utiliser la propriété de descendance pour avoir une condition nécessaire et
suffisante pour qu’un code cyclique étendu C. soit invariant par permutation affine.
Dans [25], on démontre le théoréme suivant (Doubly Transitive Invariant property) :

# Soit C un code cyclique généré par le polyndme g(x). On définit le code étendu C. a

partir de C en rajoutant un bit de parité. Soit o un élément primitif du corps de Galois
# GF(2™). Le code C. est invariant pour les permutations affines si et seulement si :

f; e pour toute racine o du polyndme g(x) et pour tout h’ appartenant & A(h), o est une
racine de g(x),

e o = 1 n’est pas une racine de g(x).

Considérons alors le code C. invariant pour les permutations affines. On applique a
ce code la permutation Z = aY. Cela revient a laisser inchanger le symbole a la position
0 et faire un décalage cyclique a droite de tous les autres symboles. On peut alors en
déduire que le code C construit en supprimant le symbole a la position 0 est cyclique.

On va utiliser cette propriété pour calculer une nouvelle classe de code.
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11.1.3.2. Code DTI de type O

II.1.3.2.1. Construction du polynéme générateur

Soient J et L deux entiers tels que le produit de J et de L soit égal a n (= 2™-1). Le
polyndme x"+1 peut alors s’exprimer comme :
i=(L-1)J
X" +1= (1+x1)[ > xiJ=(1+xJ)5(x) 2.5)
i=0
Sachant que (o")’ est égal a 1 (o est un élément primitif de GF(2™)), I’ensemble des
racines du polynéme (1+x’) est égal a {0, ", a’r,.., a¥"DY, L’exposant i des racines o
de 8(x) n’est alors pas un multiple de L.
On va alors utiliser les racines de 8(x) pour construire un nouveau polynéme H(x) de
telle maniére que o' est racine de H(x) si et seulement si
1- o' est une racine de 8(x).
2- Vje AQl) o est aussi une racine de 8(x).
H est alors le plus petit commun multiple des polynémes minimaux (voir annexe A) des
racines o de H. D’aprés le paragraphe 11.1.3.1.2.2, le code cyclique engendré par H
vérifie la propriété d’invariance. Par conséquent, le code étendu H’ est invariant pour
les permutations affines. Si on considére le code dual du code engendré par H, ce code
est aussi un code cyclique. Le polyndme générateur de ce code vérifie alors la relation

suivante :
gx)=x""%eH x Gxly (2.6)
11.1.3.2.2. Construction de la matrice W
Par cohstruction, 3(x) est un multiple de H. Son degré étant inférieur a n, & est un
mot de code généré par H. 11 s’ensuit que les polynémes {x*8(x) / pe {1,..,J-1}} sont

aussi des mots de code par définition des codes cycliques.
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Or pour p et q différents, les polyndmes xP5(x) et x8(x) n’ont aucun terme en commun
(par construction de 8). En ajoutant a ces mots de code un bit de parité, on obtient des
mots de code de longueur 2™ et qui appartiennent 4 I’ensemble généré par H’. Tous ces
mots de code {h’,...,h’;.1} vérifient alors les propriétés suivantes :

e Ils ont en commun le terme o™ (le bit de parité est égal a 1 car J est impair)

e Le terme xP (pe {1,..n}) n’apparait que dans un polyndme et un seul.
On en conclut que tous ces polyndmes sont orthogonaux a la position 0 (a®). Comme
les polyndmes {h’y,...,h’;.;} appartiennent a ’ensemble généré par H’, ils sont
invariants pour les permutation affines. Par conséquent, les polyndmes {p’o,...,.p’j-1}
obtenu en appliquant la permutation aY+o™" appartiennent 4 I’ensemble généré par H.
De plus, tout ces vecteurs sont orthogonaux a la position n-1 (le bit de parité situ€ a la
position 0 est « transporté » a la position n-1).
En supprimant le bit se situant a la position 0 (a*), on obtient alors J équations w;
orthogonales a la position n-1. On en conclut que le code généré par le polynéme

n-degH , G(x~1) est code cyclique & décodage 4 logique majoritaire capable de

g(x) =x
corriger E(J/2) erreurs. Ce code est appelé code DTI de type 0.

I1.1.3.2.3. Exemple

On considére n égal 4 15 (m = 4). On prend alors J et L égaux respectivement a 5 et
3. D’ou le polynome & est égal a 1+x>+x'%. On considére o un élément primitif de
GF(2%.
Par construction, I’ensemble des racines de (1+x°) est égal & {(oc3)i / 0<i<4} c’esta
dire {a3, 0L6, o, an}.

L’ensemble des racines de & est alors : {a' / 0<i< 14 et i# {3,6,9,12}}

54 Recherche des performances dans (a mise en euvre des codes linéaires cycliques en ASIC a haut débit



Les codes a logique majoritaire

D’apres les conditions sur les racines de H (voir tableau IV), le polyndme H a comme

racine : o, 0L2, 0L4, OLS, o’ alf
Racinei(a) |A(®) Racine retenue
1 & Oui
2 %) Oui
4 %] Oui
5 {1, 4} Oui
7 {1,2,3,4,5, 6} Non
8 & Oui
10 {2, 8} Oui
11 {1,2,3,8,9,10} Non
13 {1,4,5,8,9,12} Non
14 {2,4,6,8,10,12} |Non

Tableau 4. Liste des racines de 6 et de H
Comme (o, az, oc4, (18) sont des conjugués, ils ont le méme polyndéme minimum (voir
annexe A). Il en est de méme pour (o, a'®). En s’aidant des tables des polyndmes
minimaux [13 pp 579-582], H(x) est égal a 1+ +x > +x8,

-n-1
- X
n-degH %

Hx )

4 5 6 9

Par conséquent, g(x)=x =l+x+x +x" +x +Xx7.

Les polyndmes 3(x), x5(x), x*8(x), x36(x) et x48(x) sont représentés dans le tableau (a)

de la figure II-2. A la position 0 (&™) , on rajoute le bit de parité.

bit de
parité
@
&l o? o ot o oF o’ «® of 10 oM 212 oS | oM
0 0 0 0 1 0 0 0 0 1 0 0 0 0
1 0 0 0 0 1 0 0 0 0 1 0 0 0
0 1 0 0 0 0 1 0 0 0 0 1 0 0
0 0 1 0 0 0 0 1 0 0 0 0 1 0
0 0 0 1 0 g 0 0 1 0 0 0 0 1
o Y+o®!
()
o o° ol o? o o? o af o7 b o @10 oM @12
] 0 0 0 0 0 0 0 1 1 0 1 0 0
0 0 1 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0
0 1 0 1 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0
1 0 0 0 0 1 0 0 0 0 1 0 0 0
0 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0 1 1

Fig II-2. Construction de la matrice orthogonale 4 la position o'
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En appliquant la permutation aY+o'!, on obtient une matrice orthogonale a la
position a'®.(Tableau b de la figure I1.2). Si on supprime le bit situé a la position 0, on

trouve la matrice W de décodage du code DTI (5,3) (figure I1.3).

(10 &1 aZ CLS a4 c!S aﬁ C!7 as 0.9 G'10 C!“ (112 E!'.13 CZM

0 0 0 0 0 0 0 1 1 0 1 0 0 0 1

0 1 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0 1 1

1 0 1 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0 1

0 0 0 0 1 0 0 0 0 1 0 0 0 t L&
0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0 1 1 0 1

Fig II-3. Matrice de décodage du code DTI (5,3).
Finalement, le code DTI (6,3) est un code cyclique C(15,9) génére par le polyndme

I+x+xt+x° +x8+x% et capable de corriger 2 erreurs ou moins.

11.1.3.3.. Code DT de type [
En utilisant les différents polynémes du paragraphe précédent, on considere le
nouveau polyndme H;(x) défini a partir de H par la formule :
Hi(x) = (x*DH(X) (2.7)
Le code cyclique généré par H; est un sous code de H. En réalisant la méme opération
que dans le paragraphe 11.1.3.2, on définit un polyndme G, par la formule
g1(x) = g(x)/(x+1) (2.8)
Le polyndme gl(x) = g(x)/(x+1) est le polyndme générateur du code DTI de type L.
Comme le degré de g;(x) est inférieur a celui de g(x), ce code permet de coder des
données de taille plus importante (1 symbole de plus).
De plus, ’ensemble des mots de code de H; est composé uniquement des mots-code de
H de poids pair (nombre de ‘1’ dans le mot code est pair) [13]. Or, apres la

transformation linéaire, tous les vecteurs sont orthogonaux a la position a”!. Par

conséquent, il existe un unique polyndme qui possede un 1 2 la position o”. Ce vecteur
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étant supprimé pour la construction de la matrice W, il existe un unique polynéme de
poids impair. Les (J-1) vecteur restants appartiennent au code généré par H;

La matrice W du code DTI de type 1 est alors calculée a partir de la matrice W du code
DTI de type 0 en supprimant I’équation de poids impair. On prouve alors que ce code
peut corriger au maximum [J-1}/2 erreurs [13].

Le code DTI type 1 corrige donc le méme nombre d’erreurs que le code DTI type 0.
Cependant, le rendement est plus avantageux pour le code DTI type I ((k+1)/n) que pour
le code DTI type O (k/n).

Pour des tailles petites, les codes DTI sont comparables aux codes BCH. Par exemple,
le code BCH (63,39) permet de corriger 4 erreurs au maximum. Le code DTI équivalent
est code (63,37) qui ne permet que de coder des informations de 37 bits soit deux bits
d’information en moins. Cependant, le circuit de décodage du code DTI est Beaucoup

moins complexe que celui utilisé pour le code BCH [13]

11.1.4. Code Euclidean Geometry (EG)

11.1.4.1. Bref rappel sur la géométrie euclidienne

Il 1.4.1.1. Définition de 'espace EG

On considére l’espace E des m-uplets (ag,...,am1) dont les coefficients a;
appartiennent au corps de Galois GF(2°). On munit cet espace de deux lois + et x
définies par :

(atb) = (ap,...,am-1) + (bo,--.,.bm-1) = (2tbo,.. .,am1+bm-1)

Bxa = Px (a0,.. ., am1) = (Bxa,.....Bx am-1)

E(+,%) est un espace de dimension m appelé Géométrie Euclidienne sur GF(2%). On le

note EG (m,2°).
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11.1.4.1.2. Ligne dans EG(m,2°).

Chaque m-uplets dans I’espace EG(m,2°) est appelé point. L’origine est le m-uplets
nul (0,.....,0).
Considérons un point A différent de ’origine. L’ensemble {PA / Be GF(2°)} est une
ligne dans EG(m,2%). Cette ligne contient 2° points. Par construction cette ligne passe
par I’origine.
Si on considére maintenant deux points A et B linéairement indépendants alors
I’ensemble {B+BA / Be GF(2%)} constitue une ligne passant par B. Par définition les
lignes {PA / Be GF(2°)} et {B+BA / pe GF(2°)} n’ont aucun point commun. On dit
alors que les lignes sont paralléles dans EG(m,2°%). Il y (2™1%) _1 lignes paralléles a une
ligne passant par ’origine.
De méme si deux points Ao et A; sont linéairement indépendants, alors les ensembles
{B+B Ao/ Be GF(2°)} et{B+B A,/ Be GF(2°)} n’ont que le point B en commun. On dit
alors que B est le point d’intersection des deux lignes {B+p Aq/ Be GF(2°)} et {B+p A,
/ Be GF(2%)}. On peut alors démontrer qu’il y a (2™-1)/(2°+1) lignes qui se coupent en
un point B.
On va utiliser cette derniére propriété pour générer un code a logique majoritaire noté

code EG d’ordre s.

11.1.4.2. Définition du code EG d’ordre s.

II.1.4.2.1. Définition du vecteur d’incidence.

Soit un entier n égal 2™-1 ol m et s sont des entiers quelconques. Soit V un n-uplets
sur GF(2) noté (vo,...,vs.1). Comme pour les codes DTI, il est possible de faire
correspondre la position du coefficient v; avec la i*™ puissance de o un élément primitif

de GF(2™).
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On peut aussi considérer que GF(2™) est un espace EG(m,2%). En prenant une ligne L
ne passant pas par 1’origine, il est possible de créer un vecteur V dans GF(2™) tel que :

e la i™ composante v; est 4 « 1 » si o' appartient 4 la ligne L,

e la i*™ composante v; est & « 0 » si o' n’appartient pas alaligne L.

Le vecteur V est appelé alors vecteur d’incidence de L.

111.4.2.2. Exemple

On considére le corps de Galois GF(2*) avec m égal 4 2. o est un élément primitif de
GF(2*). Posons B = a’. B est égal 2 o'>. On peut alors facilement vérifier que
’ensemble {0, B =1, p' = &, ? = a'®} forme un espace de 4 éléments GF(2%). Par
conséquent, GF(2%) est un sous espace de GF(2*). La figure II-4 montre que tous les
éléments de GF(2*) peuvent s’exprimer comme une combinaison des éléments de

GF(2%), c’est a dire que GF(2*) = {at+b.a./ (a,b) € GF(2)?}.

corps de Galois généré par le polyndme 1+x+x*

— T —— —
representation | Irepresentation || representation
puissance polynémiale 4-uplets
0 |10 0 0 0O
| 1 0 0 ©
al o 1t 0 O
o2 o2 01 0
o8 00 1
o? 1 o 1 0 0O
ad o o 1 1 0
ob o2 o 1 1
o’ 1 o 1 0 1
o® ol 0 1 0
o o 1.0 0
10 1 o o2 1 1 0
o o 2 11 1
o2 1 o g2 11 1
o2 1 o2 01 1
a4 |1 o o 1

Fig II-4. Représentation de GF(2*) en fonction des éléments de GF(2%)

59 Recherche des performances dans la mise en ceuvre des codes linéaires cycliques en ASIC a haut débit



Les codes a logique majonitaire

On peut alors en déduire que les points {a*+0.a, a'*+1.a, o ., o' “+p%a} clest a
dire ’ensemble {o’,a®,a'%,a'*} forme une ligne dans EG(2,4).

Les autres lignes passant par a!* sont : {0,a4,a9,a14},{al,as,a”,am}, {ao,az,aﬁ,am},
{oc3,oc“,a12,a14}. Les vecteurs incidents des lignes ne passant pas par 1’origine sont
regroupés a la figure II-5.

puissance de o

OE,U Ot.l OE,Z OE,3 OE.4 CLj 066 OL? OE.8 CLQ Of,w CL“ OL12 OLB 0614
Vu o o ¢ 0 0 0 01101 0 0 01
Vo ©o t 0 0o 0 1 0O0O0COOO0O 0 11
Va 1 0 1 0 0 0 1 0O0O0OO0CO O 01
Va o o 0 1 0 0 O0OO0COOOT1 1 01

Fig 11-5. Vecteur d’incidence des lignes passant par a'* dans EG (2,4)
On va utiliser ces vecteurs d’incidences pour donner une définition des codes EG
d’ordre s.

11.1.4.2.3. Les codes EG

Le code EG d’ordre s et de longueur 2™-1 est le code cyclique dont I’espace dual
contient tout les vecteurs incidents des lignes de EG(m,2°) ne passant pas par I’origine.

On va maintenant donner une méthode pratique du calcul du polyndme générateur

d’un code EG d’ordre s.

I1.1.4.3. Construction du polyndme générateur

I1.1.4.3.1. Définition de la fonction W5

Soit 17 un entier inférieur a4 2™. Cet entier peut s’exprimer comme une combinaison

m-1 :
des puissances de (2°) (i.e. n = Zni(ZS)‘ ). Le poids de m en base 2°, noté¢ W5’, est
=0
i=m-1
défini par la relation : W)= D n; (2.9).
i=0
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11.1.4.3.2. Construction du code générateur

La fonction de poids W,' est utilisée dans le théoréme suivant qui donne les

conditions pour le calcul des racines du polyndme générateur d’un code EG d’ordre s :

' Soient o et n respectivement un élément primitif de GF(2™) et un entier inférieur a
(2™-1). (a") est racine du polyndme générateur du code EG d’ordre s si et seulement
sl :

0< max W M™)<(m-1)@°-1) (2.10)

0<L<s

avec n(L) le reste de la division de (2L)n par 2™-1.

On définit alors le polyndme générateur comme le plus petit commun multiple des
polyndmes minimaux des racines trouvées.

11.1.4.3.3. Exemple.

On pose m et s égaux a 2. Le corps de Galois GF(2*) peut alors étre considéré
comme une géométrie euclidienne EG(2,4) sur GF(2%). Soit o un élément primitif de
GF(2*). D’apres le théoréme précédent, les racines o du polyndme générateur du code

EG d’ordre 2 doivent vérifier la relation suivante :

0 < max sz (n(L)) <3
0<L<2

Le tableau de la figure II-6 donne les trois poids W22 m, W22 (n(l)) , W22 (n(z)) .

Les seuls entiers qui vérifient la relation précédente sont 1, 2, 3, 4, 6, 8, 9, 12. Par
; 2 3 4 6 .8 9 12 . n s
conséquent a, o, o, o0, &', A, A, oo - sont les racines du polyndme générateur du

code EG d’ordre 2. Comme o, o, o, a® sont conjugués, ils ont le méme polyndme
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6 1

minimal ¢;. Pour une raison identique, o3, ob, o°, a'? ont le méme polynéme minimal.
Le polyndme générateur g(x) est alors égal a ¢1¢,. D’ou :

g(x)=(1+x+x411+x+x2 +x3 +x4)=1+x4 +x%+x7 +x8

Le code EG d’ordre 2 est un code cyclique C(15,7).

n 1@ HD @ | W | W) | W™ | Max
0 0 0 0 0 0 0 0
1 2 4 1 2 1 )
2 4 8 2 1 2 2
3 6 12 3 3 3 3
4 8 Il 1 2 1 2
5 10 5 2 4 2 4
6 12 9 3 3 3 3
7 14 13 4 5 4 5
8 8 1 2 2 1 2 2
9 9 3 6 3 3 3 3
10 5 10 4 2 4 4
11 7 14 5 4 5 5
12 9 3 3 3 3 3
13 11 7 4 5 4 5
14 13 11 5 4 5 5

Fig II-6. Calcul des poids W,’des nombres de 1 4 15

11.1.4.4. Construction de la matrice W

D’aprés la définition du polyndme générateur, I’espace dual d’un code EG d’ordre s

contient tous les vecteurs incidents des lignes ne passant pas par 1’origine. Si on ne

considére une ligne L passant par le point a2 2. y a exactement (2™-1)/(2°-1)

lignes passant par ce point. Tous les vecteurs incidents des lignes ne passant pas par

ms
’origine sont orthogonaux a la position a? 2. On en conclut que ces J vecteurs

forment une matrice W.
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mS_l

On peut alors démontrer que ce code est capable de corriger E[ — %} erreurs (E

2(2° -1)
désignant la partie entiére d’un nombre) [26].
Pour I’exemple précédent, le code peut corriger 2 erreurs au maximum. La matrice W

est donnée a la figure II-5 du paragraphe 11.1.4.2.2.

I1.1.5. Conclusions

Tous les codes étudiés (DSCC, DTI, EG) sont des codes & logique majoritaire. Ils se
caractérisent par un polyndme générateur G et une matrice W purement combinatoire.
Les schémas de principes des circuits de codage (fig I-17) et de décodage (fig II-1) sont
identiques pour tous ces codes. On a cependant vu dans la premicre partie que ces
implantations avaient leurs limites en termes de débit, car la fonction de division
polynomiale est une fonction complexe a implanter. Nous allons donc étudier de
nouvelles architectures tant pour le codeur que le décodeur afin d’augmenter le débit de

sortie de ces circuits.

11.2. Implantation du codeur

I1.2.1. Choix de I’architecture

I1.2.1.1. Architecture série

L’architecture série étudiée dans le chapitre I est I’architecture la plus souvent
utilisée pour implanter des codes détecteurs/correcteurs d’erreurs car jusque a
maintenant, son débit de sortie suffisait pour les applications. Pour rappel, elle est
fondée sur le calcul série des restes partiels de la division d’un polyndme M de degré k

par un polyndme générateur de degre .
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Deux circuits sont essentiellement utilisés pour effectuer ce calcul. Le premier circuit
(fig 11-7a) impose une prémultiplication de la donnée par x'. Par contre, le circuit de la
figure II-7b n’a pas cette contrainte et le calcul du reste se fait alors en (k) cycles au lieu
de (k+7), soit un gain de (r) cycles ce qui correspond au degré du polyndme générateur.
Par exemple, pour le code DSCC(72,44), le calcul du reste nécessite 72 cycles de
traitement pour la premiére méthode et seulement 44 cycles avec le deuxiéme circuit.

De plus, la deuxiéme méthode n’utilise pas plus de surface que la premicre méthode.
Cependant, le débit peut diminuer légérement car dans le deuxiéme circuit, le fan-out de

la derniére porte Xor doit étre important (feedback).

€D xgo () xg 53] QD xgy

cng-ée_)D— __,——-)D— _,_)D .............. )D sortie

A

) X8 (D x& ) & xg.,
sortie
D ] D D=
entrée
d;
(b)

Fig II-7. Architecture série du codeur

11.2.1.2. Architecture systolique [17

I1.2.1.2.1 Présentation

L’architecture systolique permet d’effectuer le calcul du reste de la division de deux
polyndmes en utilisant qu’un seul élément de base dupliqué selon le degré du polyndme
diviseur. Nous allons utiliser un exemple de division pour expliquer le fonctionnement

de cette architecture et la construction de 1’élément de base.
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mg  ms "y 3 H my m mg | & & & &
0 ms-digz  ma-dig m3—-adigg : ] y "y d dy d3 dy
0 0 my - a1~ 418 my-digg-dagy | my —dgy o g
0 0 0 my-digo~dig1~dagat  my-dagy-digy my - dsgg my
0 0 0 0 | my-dagg—dsg)~dagy m-digg-dagy my-dagy

calcul des d; H calcul du reste

4=, d2=m5“d182 Ly =T ~Ag1 = A8y 4y 3= AIB0 A28~ 338)
&3 &3 &3 &3

Fig II-8. Exemple formel d’une division polynomiale

La figure (II-8) est un exemple de division d’un polynéme de degré 6 [mg..mg] par un

polyndme de degré 3 [go..g3]. Dans cette division, deux opérations doivent étre

réalisées :

e le calcul des coefficients d;,

e le calcul du reste.

En examinant la figure II- 8, deux remarques peuvent étre faites :

1- les termes d; sont égaux aux termes de plus haut degré des différents restes partiels
de la division. Par exemple, d; et d; sont respectivement égaux a me/gs et (ms-

diga)/gs,

2- les termes consécutifs d’une colonne sont reliés entre eux par la récurrence suivante:

U, =my +d;g;
! e 2.11)
Un+1 =Up +di418j41

— T 2 > 51 s1=digtm;,

52 =8

 Fig I1-9. Circuit d’implantation de la formule (2.11)
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La formule (2.11) peut étre implantée par la cellule de la figure (II-9). Par conséquent,
en mettant cote a cote ces cellules, il est possible de calculer les différents termes de la
figure II-8.

Le probléme reste alors le cas du calcul des termes d;. Or, dans le cas des codes
correcteurs, le terme de plus haut degré du diviseur g; (g3 dans I’exemple) est toujours

égal a « 1 ». Par conséquent les termes d; vérifient les formules :

d; =my

dj =my_; + Z r-i,j _]gl' 1+JVI¢1 (2.12)

J:
8., =0sir-i+j<0

En modifiant 1égérement le circuit de la figure II-9, il est alors possible de calculer a ]a

fois les termes d; et les autres coefficients de la division :

S B e
L] L

Fig 1I-10. Cellule de base de I’architecture systolique

En effet quand C est a un, le coefficient m entrant sera mémorisé au coup d’horloge
suivant a la place de di.(fig II-11 a) Dans le cas du premier terme, c’est my.; (mg dans
notre exemple) qui sera mémorisé (fig II-11 b). Ensuite C sera mis a zéro et les termes
m; et g; vont étre les entrées de ce circuit. Dans ce cas, les sorties du circuit respecteront
la formule de récurrence (2.12) (voir figure II-11 c et d).

Supposons qu’il y ait une deuxiéme cellule connectée aux sorties de la cellule
précédente. A Dinstant 2T, la sortie de la premi¢re cellule est égale a m5+d1g2. Au

méme instant, ’entrée C de la deuxiéme cellule est égale a 1. On se retrouve donc dans
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le cas de la figure II-11 a mais avec une entrée m différente. La valeur ms+d;g; sera
donc mémorisée dans la cellule 2 a la place d;. Or d’apres la figure II-8, on ms+d;g> qui
est équivalent a d;. On en déduit donc que d; sera mémorisé at = 3T.

Cependant, la premiére cellule continue de traiter les données m et g entrantes et a
I’instant 3T, la valeur my+d;g; apparait a sa sortie. A 1’instant suivant, la valeur sortante
de la deuxiéme cellule sera alors de my+d;g;+d,g>.

De ce fait, en utilisant plusieurs cellules successivement (fig 1I-13), il est possible de
calculer de proche en proche 1’ensemble des coefficients d; et le reste de la division du

polynéme M(x) de degré (k-1) par le polyndme g(x) de degré (1).

cellule 1

|S11

|° = @
1

g
1

&

Iz E_Su X 1512
i} E_fu Sy i} 513
t=0 t=T
@ ®
m, ms”=m¢d,& m | m511=w+d181
n B—E . By
el @} g ——
t=3T
t=2T (d)

©
Fig II-11. Fonctionnement de la premiére cellule du diviseur systolique

cellule 2

’-Ezl ﬂ
= | mfﬂ su=| D—E—-SZ'

ms+dig

olg’

92
= _521 =
m+dygy | mgtdigi+ag

t=4T
©
Fig I1-12. Fonctionnement de la deuxi¢éme cellule
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= commande

‘_‘

dividende ﬁD—D 51y ﬁ[}.—{:}——. o1 D‘D——‘s“ I_ ~ )—D— ssorlieicellule4

diviseur - D ‘:—} D D——D—
commande| — D B 4D — D D {__] sortie_commande4

Fig II-13. Exemple de diviseur systolique (k= 7,1 =3)

II.2.1.2.2 Avantages et inconvénients
Les avantages de cette architecture sont nombreux :
1- Une seule cellule de base est nécessaire.
2-  Le calcul du reste de la division d’un polyndome de degré (k-1) par un
polynéme de degré (r ) nécessite uniquement (k-r) cellules en série. Pour un couple
(k, 1) différent, il suffit de rajouter le nombre adéquat de cellules a la synthese.
3-  L’architecture ne dépend pas du polyndme diviseur g(x) mais uniquement du
couple (k,r). On peut ainsi calculer les restes de différentes divisions a la volée (fig
11-14).
4-  Le diviseur est capable de traiter des flots continus de données. Le délai entre
I’apparition de deux restes est alors de (k-r) cycles d’horloges.

. diviseur n°1, vdiviseur n°2. «diviseur n°3,

i s i d —

Name: 1; DODOns 4000ns B00Ong BO0Ons 1Qus  12u5  1dus  fBus 18us 20us 22
- ck UL U UUT Uiy uuuyyuy
i diviseur 1 S L] |
i@ dividende U s | ' |

=i sortie_commanded]

=3 sortie_cellule4

dividende n®1

dividenden®2 | | |_

dividende:n®3 I—:_|

13

]
I J_\_I

reste n°2

Fig II-14. Exemple de simulation d’un diviseur systolique (k =7, r = 3)

Il existe cependant trois inconvénients a cette architecture :

reste n°3
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1- I est obligatoire (pour les codes correcteurs) d’effectuer au préalable la
multiplication de la donnée par x" afin de rajouter les r zéros nécessaires au déroulement
de I’algorithme.

2- Le débit de I’architecture systolique est quasiment identique a celui de
’architecture série.

3- La surface occupée par 1’architecture systolique est plus importante que celle
occupée par 1’architecture série. Le tableau V montre une comparaison des surfaces
respectives des architectures systolique et série pour un couple (k,r) fixe. La derniére
ligne donne les surfaces occupées sur un FPGA de la famille des FLEX10k d’Altera
(EPF10K10LC84) par les architectures systolique et série pour un couple (k,r) égal a
(7,4). Dans le cas de I’architecture série, le polyndme choisi pour la comparaison est le

polynéme 1+x+x*+x> (cas le plus défavorable car N; =r1)

&,r) architecture systolique | architecture série
nb Flip-flop 6(k-1) r
nb XOR k-1) Ny <r
nb AND k-r) 0
surface 18LCE 6 LCE
(epfl0K101c84) |indépendant du polyndme  |g(x) = 1+x+xt+s
k1) = (7.4) |générateur N=3

Tableau 5. comparaison des surfaces des architectures série et systolique

NB : Un bloc logique €lémentaire (LCE) correspond a une table logique permettant d’implanter toute les
fonctions combinatoire a 4 entrée, un registre et un multiplexeur permettant de contourner le registre

11.2.1.4. Architecture Paralléle

I1.2.1.4.1. Architecture asynchrone ICC

Le systéme série (fig I 7-b) est uniquement constitué de porte XOR et de flip-flop.

Ce circuit peut étre décrit par I’équation suivante [27] :
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[ &1 ]
8-
ren)= [0 =T g | |ro)
0
0.. .. .. 0

- (2.13)

avec 1(t) le contenu des registres du restes a I’instant t, d(t) les entrées des données a
instant t, [g.1,8:-2,.,80] le vecteur représentant le polyndme générateur de degré r et I
la matrice(2r-1)x(2r-1) unitaire.

Par récurrence, il est possible de connaitre le reste & I’instant k en utilisant la
formule : |
r(k)

[Y(k)] = [ a®)

}=[S]"[Y(0)] (2.14)

D’un point de vue physique, la formule (2.13) peut étre considérée comme 1’équation
d’une machine 2 état fini réguliére. On peut alors démontrer que cette machine peut se
mettre sous la forme d’un réseau de cellules (fig II-15) en cascades [28] (Iterative

Combinatorial Circuit-ICC).

>
.

Fig I1I-15. Cellule de base de I’architecture ICC pour le polynéme Txtxt+xd

xe )lq Kl
= o =
—f > 1>
0] | D —>— 1 1| —D>—
— —-

Fig II-16. Architecture ICC
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Toutes les données étant appliquées aux cellules en méme temps (fig 11-16), les valeurs
de sortie apparaissent simultanément (& part le délai de propagation de chaque cellule).
Le calcul du reste est alors immédiat. Cette méthode a cependant une incidence trés
forte sur la surface utilisée par le codeur. Le tableau 6 donne la comparaison entre

I’architecture série et totalement parallele (ICC) pour deux codes.

Code utilisé ni|k circuit série paralléle ratio

surface (1) N 37 237 6,4
débit (2) DSCC(72,44) | 72 | 44| EPF10K10LC84-3 101 459 (61 ns) 4,54
surface 36 145 4,02
débit EG 60 | 34| EPF10K10LC84-3 115 577 (47 ns) 5.01

(1) (2) La surface et le débit sont donnés respectivement en nombre de Cellule (LCE) et en Mbits/s pour un Flex10k101c84-3
Tableau 6. Performances des architectures séries et ICC

On s’apergoit que I’avantage de I’architecture ICC dépend du code utilisé. Par exemple,
la surface du codeur pour le DSCC(72,44) est multipliée par 6,4 alors que le débit n’est
multiplié que par 4.54. Pour le code EG considéré, le phénomene inverse se produit.

De plus, l’entrée des données a coder est constituée d’un bus de k lignes

(respectivement 44 et 34 pour les codes servants d’exemple)

IL.2.1.4.2. Architecture paralléle synchrone

11.2.1.4.2.1. Architecture de type 1

entrée

des —L

données p dy & d;

reste

cellule de base registre

Fig II-17. Principe de ’architecture parali¢le

soit p un diviseur de k (i.e. k = ap). L’équation (2.14) peut alors aussi s’€crire :

[Y()]1=[S]*[Y(0)] = ([S]p )a [Y(0)] (2.15)
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Une méthode pour diminuer la surface occupée par le codeur consiste alors a coder non
plus les k bits en une seule fois mais en utilisant des paquets de p bits. Le codeur est

alors décrit par la formule suivante :

r(t +p)

[Y(t+p)] = [ d(t+p)

}=[S]"[Y(t)] (2.16)

Matériellement, cette architecture peut étre implantée avec p cellules ICC en cascades
utilisées conjointement avec des registres (fig II 17). Le reste est alors calculé en (k/p)
cycles. Les tableau 7 et 8 donnent des exemples des performances (débit et surface)

d’un diviseur paralléle pour deux codes.

Architecture
Seérie [CC paralléle type1

241CE
DTI(0.3.2) 21LCE 154 LCE 92 LOE

46 LCE
54 LCE

74 LCE
125 LCE

code utilisé

w

DSCC(72,44)] 37 LCE 237 LCE

~_~a B NENN

- -

Tableau 7. Surface d’un diviseur parall¢le

code utilise Architecture b d€ Cycles pour Ie calcul du reste
oene (& parallele type1 serie ICC paralléle type1
- P= 183,48 Mbils/s 23
DTI(0,3,2) | 125 Mbits/s 85ns p=23 525,09 Mbits/s 46 1 >
P 2. osMones 22
. p=4 335,32 Mbits/s 11
DSCC(72,44)] 125 Mbits/s 61ns p=11 569,91 Mbit/s 44 1 7
p=11 740,74 Mbits/s 7

Tableau 8. Débit et temps de calcul du reste pour un diviseur parallele
Etant basée sur I’architecture série (fig II-7), la prémultiplication par x' est déja
effectuée. Par conséquent, il est nécessaire que le rapport (k/p) soit un entier. Cette
condition limite alors le nombre de degré de parallélisme possible a implanter. Par
exemple, seuls les degrés de parallélisme égaux a 2, 4, 11 ou 22 sont possibles pour le
code DSCC(72,44). Cependant, en modifiant 1égerement le circuit série de base, 1l est

possible de contourner cette contrainte.
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11.2.1.4.2.2. Architecture de type 2
Supposons que le degré de parallélisme p soit tel que (k/p) ne soit pas un entier. 11

existe alors deux entiers tels que :
k=qpt+d (2.17)
Le mot de code C(x) peut alors s’écrire :
C(x) = XMx)+R(x) = [X"PIxPIM(x)+R(x) = [x"PDM’(x)+R(x)
La donnée M’(x) est de taille (k+p-6) et correspond a la donnée M(x) a laquelle on a
rajouté (p-d) zéros. Le calcul de mot code revient alors au calcul du reste de la division
de [x"(p's)]M’(x) par le polynéme générateur g(x).
Deux opérations sont alors nécessaire :
1- rajouter les (p-0) zéros au dernier paquets de bits de la donnée.
2- Multiplier la donnée par [x"®?] et non plus par x".
Cette derniére opération est rendue possible en utilisant conjointement un circuit de
multiplication par H(x) (fig II-18 a) et un circuit de division par g(x) (fig II-18 b). Le

circuit résultant (fig II-18 c) calcule alors le reste de la division de H(x)M(x) par g(x).

ol o
...... artie du
D (1D ats

0]
Xgo & T"G—l

O~ =5

extrée

® g,

xhy xhy Q) xky xhy., xh,
o

X&o g L) xg X&e.d &

©
Fig 1I-18 Schéma d’implantation d’un multiplieur/diviseur polynomial
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L’architecture paralléle de type 1 est alors toujours valable. Seule la cellule de base
change et implante le circuit de la figure II-18 ¢ qui vérifie I’équation :

R(t +1) = R()[O]Ir - 1]® [r ® h,m(t)[G1®m(t)[H] (2.18)
Pour cette architecture, le degré de parallélisme doit alors &tre un diviseur de n (taille du
mot code) et non plus un diviseur de k. Cette derniére contrainte permet un ensemble de
degré de parallélisme plus important que dans le cas précédent. Pour le code
DSCC(72,44), cet ensemble est égal a {2, 3, 4,6, 8,9, 12, 18, 36} au lieu d’étre limite a

{2,4,11,22).

11.2.1.4. Conclusions

Finalement, quatre architectures sont possibles pour implanter le diviseur polynomial
nécessaire au circuit de codage. Ces quatre architectures peuvent étre séparées en deux
groupes (tableau 9) :

1- un groupe série (architecture série et systolique),

2- un groupe paralléle (architecture ICC et parallele).

groupe série groupe paralléle
architecture
serie systolique ICC parallele
surface faible elevee Moyenne-eleve
[ debit faible eleve Moyen-eleve
k/p) ou
latence k (k-r) 1 (f( +BZ 8Y/p

(8 représente le reste de la division de k par p)

Tableau 9. Caractéristiques des architectures étudiées.
Dans le groupe série, le diviseur polynomial se caractérise par une surface faible.
Cependant, le débit d’entrée des données est faible avec un temps de latence €leve. A
’opposé, le groupe paralléle est caractérisé par un débit élevé et une latence moins
importante que dans le cas série. Cependant, la surface occupée par le diviseur

polynomial est importante. De plus, celle ci dépend de fagon importante du polynéme
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générateur utilisé, du degré de parallélisme et des options de compilations choisis pour
la synthese.

Dans le cadre de cette thése, nous allons nous focaliser sur la derniere architecture avec
pour objectif de réaliser un codeur paralicle générique capable de traiter des flots

continus de données.

I1.2.2 Architecture paralléle du codeur
11.2.2.1. Le circuit de codage

I1.2.2.1.1. Principe de fonctionnement du circuit de codage

Le circuit de codage doit étre capable de traiter des flots continus de données. Cela
impose que leur traitement soit réalisé en k cycles d’horloges (k le nombre de bits de
données a coder). Comme les données arrivent en série, il est impossible de faire
successivement la conversion série/paralléle, le codage et la conversion parallele/série
en un seul cycle de traitement (k cycles d’horloges). Cette limitation peut é&tre
supprimée en utilisant des mémoires internes. L’architecture choisie pour notre

application utilise plusieurs mémoires fonctionnant en alternance (fig II-19 a et b).

Mé

entrie dumot L ? L i LJ sortie du
i coder 0 codeur l ot code

Mémoire Miéncive
[
Mémoire Ménvire
enbrée dunot L l_”__ codeu _5_, P 1 sortiada
& coder ¥ not code
P
Mérri Mérroire
®)
atre du not 1 mot2  mot3  motd4  wotS ot
comvertisseur s/p
entme du rot ] mﬂ‘ mt3‘ mM‘ not S mwoth
codesy  TTT7777
enires do motl wot2 mot3  mot4 . motS wot &
comertiseph T TTTTTTTTTT

. - . © . .
Fig II-19. Principe de fonctionnement du circuit de codage
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Avec cette architecture, trois mots sont traités simultanément par le circuit de codage
(fig I1-18 c). L’avantage de cette architecture est que la latence du circuit ne dépend pas
du parallélisme choisi mais uniquement de la taille de la donnée a coder. Cependant
pour que le fonctionnement de cette archjtectufe soit valable, deux conditions régissent
les fréquences de fonctionnement des circuits :

Soient fi,, fo, Tespectivement la fréquence d’entrée du mot a coder et la frequence de
sortie du mot code. Pour respecter le diagramme (II-18 c), le temps mis pour convertir
le mot code (conversion série/paralléle) doit étre inférieur ou égal au nombre de cycles
nécessaire a ’entrée du mot a coder (conversion paralléle/série), soit :

Bt )<K{fou) (2:21)
Pour la méme raison, le temps mis pour effectuer le codage d’un mot doit étre inférieur
a k/fi,. Par conséquent, si f; est la fréquence de fonctionnement du codeur, on a
I’inégalité suivante :
(xp W r/p H3)(fin) < k(f) (2.22)
avec :

- |_k/p-| : le nombre de cycles d’horloges (f;) nécessaire au calcul du reste.

- |—r/p_| : le nombre de cycles d’horloge (fy) utilisés pour remettre en forme le reste.

- 3 cycles d’horloges utilisés pour initialiser le circuit de codage

Ces contraintes sont d’ordre temporelles. Néanmoins, il ne faut pas négliger la surface
occupée par le codeur (compromis surface/performance) directement liée au degre de
parallélisme utilisé. Les différentes parties du circuit travaillant a des fréquences
différentes (fonctions synchrones mutuellement asynchrones), les mémoires devront lire
et écrire les données sur le bus a des vitesses différentes. Il sera donc nécessaire d’avoir

recours a des interfaces asynchrones.
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I1.2.2.1.2. Vue générale du circuit de codage

ck, . ke ckoy

Mémoire Ménuire
ck,y ckou
< VAN
1 .
entrée da yot _ L p{ LB P, N P sorte du
& coder 7 @ \ 4 codeur § i Ps 7 ot code
i : ‘
Cortréle Mézwoi Mini Contrile
conversion roure oure comersion
Y I L
r 4
conbile conhble corbidle
Mémoire coeur Mémoire
T E rg
1]
o conbdle géréral (<

Fig I1-20. Architecture générale du circuit de codage.

La figure 1I-20 donne une vue générale de 1’architecture retenue pour le circuit de
codage permettant de répondre aux contraintes demandées. Elle est constituée de 6
blocs :

1- un circuit de conversion série/paralléle qui a aussi pour charge de rajouter les

éventuels (p-d) zéros a la donnée a coder. 11 fonctionne a la fréquence Fij,.

2- deux mémoires d’entrées avec leur interface asynchrone qui permettent

d’enregistrer les données entrantes.

3- un codeur implantant le code choisi (DSCC, EG, DTI) et remettant en forme le
reste (suite de symboles de p bits). Il fonctionne a la fréquence Fr

4- deux mémoires de sortie utilisées pour enregistrer le mot code.

5- un circuit de conversion paralléle/série fonctionnant a la fréquence F.

6- un circuit de contréle.

11.2.2.2. Mémoires
D’aprés les contraintes sur le circuit de codage, la mémoire doit lire et écrire les
données sur le bus avec des vitesses différentes. Deux méthodes peuvent étre utilisées

pour implanter une mémoire répondant a cette contrainte.
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I1.2.2.2.1. Systémes avec RAM

On peut utiliser une RAM avec des bus d’entrée et de sortie distincts (Macrofunction
LPM_RAM DQ ). Comme la lecture et 1’écriture se font a des fréquences différentes, 1
est nécessaire que deux circuits d’adressage (un pour la lecture, un pour 1’écriture)
soient utilisés. Le choix de ’adresse utilisée se fait alors via un multiplexeur (systeme
est en mode lecture/écriture) (fig I1-21).

Ckin

VI

donnée Ram

3 N :> donnée

. mémorisée
mémoriser p*t

Ckf

X ‘ l«— ks

systéme | ckj,

Mux l(—— de < Rw

< < contrdle

donnée ok

adresse adresse
écriture lecture

o i

~

=z

Fig I1-21. Schéma de principe d’un systéme utilisant des RAM.

11 existe deux désavantages a cette méthode :

1- Les RAM ont des temps d’accés beaucoup trop long pour I’application visée.
Sur le FLEX10K par exemple, ’acces aux données mémorisées est de ’ordre de 20
ns. De plus, les données & mémoriser ne remplissent pas toute la RAM (perte de
surface).

2- 1l y a nécessité d’utiliser des compteurs et des multiplexeurs, ce qui va encore

augmenter le temps nécessaire pour accéder aux données mémorisées.

Cependant, pour des codes nécessitant la mémorisation de données importante, cette
solution est intéressante car la mémoire se caractérise surtout par une utilisation

prédominante des portes logiques par rapport aux registres.
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I1.2.2.2.1. Systémes avec Fifo

- D’aprés ’algorithme de codage, la premiere donnée mémorisée est aussi la premiére
utilisée par le codeur. On peut donc utiliser des FIFO (First In First Out) pour servir de
mémoire. Aucun bloc d’adressage n’est alors nécessaire ce qui constitue un avantage
par rapport au systéme avec RAM. Cependant, la lecture et I’écriture de la donnée ne se

faisant pas a la méme fréquence, la FIFO doit étre asynchrone.

I12.2.2.1.1. Cellule de base de la FIFO asynchrone d’entrée

registre registre 1
| transferlt cke cky | mot_ok |set| E; | 5,
- T £ 0 X[X]s:
El i" . Sl £ 1 0 0 0
L ) ¥y 1 o] 1]1
» 5 X [1[X]|s
E, 5 ] ( S, registre 2
chky | transfert | By | 5y
’_ | : ¥ 0 0] 0
I | l ¥y 0 1 1
mot_ok| set cky 5 ! XS

Fig I1-22. Cellule de base de la FIFO asynchrone

Le schéma de la cellule utilisé pour générer la FIFO asynchrone se trouve a la figure
11-22. Elle est constitué de deux registres ‘travaillant a des fréquences différentes (ck;, et
cky). Le contrdle de la FIFO permet alors quatre modes de fonctionnement de la cellule
de base.

1-  Mode de Mémorisation : la brochea « transfert » est forcée a zéro. La sortie S2
recopie alors 1’entrée E2 quand « mot_ok » est a 1. La broche « set » permet de bloquer
la cellule d’entrée (attente de la commande d’enregistrement). Ce mode est utilisé
pendant la conversion série/parali¢le.

2-  Mode de blocage : quand toute la conversion est finie, le syst¢éme est bloqué par le
contrdle (set 4 1, transfert a 0). Ce mode est utilisé pour permettre de caler les données

sur la fréquence de sortie Cks.
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3-  Mode de transfert : Le premier registre de la cellule restant bloquée (set a 1), un
ordre de transfert entre la cellule 1 et la cellule 2 est donnée (transfert a 1). La sortie de
la cellule 2 recopie alors la sortie de 1a cellule 1.

4- Mode de sortie: « transfert » étant mis a 0, la cellule 2 est assimilable 4 un

registre. La sortie de cellule 2 recopie I’entrée 1 de la cellule de base.

11.2.2.2.1.2. Cellule de base de la FIFO asynchrone de sortie
Au contraire des FIFO d’entrées, les FIFO de sortic mémorisent les données en
continu (phase d’enregistrement du mot code) et écrivent les données sur le bus de
sortie quand le convertisseur parallele/série en fait la demande. Les registres de la
cellule de base de 1a FIFO d’entrée sont réutilisés mais leur ordre est inversé de fagon a

permettre ce fonctionnement.

11.2.2.2.1.3. Génération de la FIFO asynchrone

Ckf
transfert T r
sortie
o I e N I fifo
entrée .
A

set I J

c‘kin
k+ ) cellules

Fig 11-23. Registre 4 décalage pour la FIFO asynchrone
Lors de la synthése de la mémoire, il est nécessaire de calculer la profondeur de la
FIFO qui sera utilisée. Deux cas sont possibles. Si k/p n’est pas entier, alors la

profondeur de la FIFO sera égale a (k+p-6)/p avec 3 le reste de la division de k par p.

80 Recherche des performances dans la mise en euvre des codes linéaires cycliques en ASIC a haut débit



Les codes a logique majoritaire

Dans le cas ou k/p est entier, la profondeur sera égale a k/p. Finalement la profondeur de

la FIFO suit la formule :

k+A -0
PFﬁf(,:% (2.21)

avec Agqui vérifie les conditions :

Ae = 0s16=0 222)
" 1sis=0

La profondeur du registre a décalage étant connue, la FIFO est créée en dupliquant p
fois ce registre (voir figure 11-24). La figure II-25 donne un exemple de fonctionnement

de la FIFO pour un code DSCC(72,44) avec un parallélisme de 12.

contréle
des
fifos
fifo,
fifo,
bus d' entrée ' bus de sortie
ra " L
/p : /p
fifog
fifog |

Fig II-24. Schéma de la mémoire utilisée dans le circuit de codage.

mode mémorisation
enirée des données
Name: 100.0ns Ons 3w30ns 400.0ns 500.0ns 600.0ns 700.
w—-cpn [ [T LT UL LU LTI UL
i bloc_input

& parallel_input| 000 236 X ABF 5C1 YO7F

- ck_output [ s I I [ T G N O B
i transfert » v
@ arallel_output 000 26 Y af Y scr X o 000

Mode de sortie
(Sortie des données)

Fig II-25. Simulation d’une mémoire pour le codeur DSCC(72,44) (p = 12)
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11.2.2.3. Conversion série/paralléle

Plusieurs contraintes régissent le convertisseur série/paralléle :

1- 11 doit réaliser la conversion série/paralléle et maintenir la donnée sortante pour
permettre de la mémoriser

2- Si le rapport (k/p) n’est pas entier, il doit rajouter les (p-8) zéros nécessaires a
1’algorithme de codage.

Pour réaliser la conversion série/parallele, on utilise un registre a décalage. Comme
la sortie de ce registre doit &tre maintenue (le temps que la FIFO la mémorise), 11 est
nécessaire de permettre le blocage du convertisseur et d’envoyer un signal a la mémoire
pour la prévenir que la donnée est préte. Comme la mémoire ne fonctionne pas & méme
vitesse que le convertisseur, deux registres doivent étre utilisés en alternance (un est en
position de conversion et 1’autre en phase de blocage) afin de permettre une conversion
d’un flot continu de données.

Cependant lors de conversion du dernier symbole (dernier bits du mot a coder), il est
nécessaire de rajouter (p-8) zéros (qui seront éliminés apres codage). Cet ajout se fait
aprés seulement 8 cycles d’horloges. On utilise alors un troisiéme registre dans lequel

Ientrée des données se fait a la 8™ cellule (fig I1-26).

registre 4 décalage
entrée {/ RD,
. —2?!
: ,—Hp—»
0 —> RDZ RD3
p-b & R
v p bits K

Fig II-26. Schéma de principe de la conversion série/parall¢le
Conjointement aux trois registres cités précédemment, on utilise un multiplexeur
bufférisé qui envoie la sortie du registre & décalage (alors en mode bloqué) vers les

mémoires.
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L’architecture globale retenue pour réaliser la conversion est représentée a la figure

11-27.
registre 4 décalage
entr?éi_,l ) RDO |P
-t ="
L | e
o—{rD, |~ RD; |
T AT
fooenneenes S
ck Machine & “
état fini

Fig 11-27. Architecture du circuit de conversion série-paralléle

La figure I1-28 (a) est un exemple de simulation d’une session de conversion pour le
code DSCC(72,44) avec un parallélisme de 3. On a choisi ce degré pour mettre en
évidence le rajout des zéros au mot a coder. En effet 72 est divisible par 3 mais pas 44
(44 = 14*3+2). Pendant 14 cycles (k/pJ)) le circuit réalise donc la conversion
série/paralléle habituelle en utilisant en alternance les deux registres a décalage de
longueur p (broche set_i0). Pour le dernier cycle, on rajoute un zéro (6 = 1) aux deux
derniers bits de la donnée (fig I1-28 b) et c’est le dernier registre qui est utilisé (broche
set_i1). Le systéme revient alors au stade initial et une nouvelle donnée peut &tre

convertie.

Uy .
Name: 500.0ns 1.0us 15us 2.0us 25us 30us 35us 4.0us 4.5us
- votc
i clear_r _|
B clear_f
i ck
- enires

™ [0 DB T OEREEE  NEOENE ]
A 0 0 O W W

b s01_0
- set 11 N i
@
Premier symbole du
g deuxiéme mot & coder
Name: p25us 1.75us 1.675us 2.0us 2.125us 2.25us 2.375us 2.5us 2.9‘306 276us 2675us 3.0us 3.125us
e | /
@ clear 1
- cloar 110 o to 110 ue 100
e«  TUUUUDUUCUUDUUU Uy uiguuuuuuy
PO i U e LT
P cotia |- [1]1) 001 o 1o 0 ot o o011 000
=i ael_0
i 20t _it / 41? 1\
s s oo o e DL

®
Fig I1-28. Simulation du circuit de conversion (code DSCC(72,44) - p = 3)
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11.2.2.4. Conversion parallele/série

Coﬁme p est un diviseur de n, la conversion parallele/série est beaucoup plus simple
que la conversion série/parallele (pas de rajout de bits). Cependant le registre a besoin
d’un cycle d’horloge pour charger le symbole a convertir. Pour rendre possible le
traitement de flot continu de données, deux registres a décalage sont donc utilisés en
alternance (broche canall et canal2 de la figure 11-29 b).

Comme précédemment, un multiplexeur bufférisé est utilisé pour aiguiller la donnée

convertie vers la sortie du circuit de codage (fig I11-29 a).

RDO >
données iy T )
provenant de§ ‘ sortie
mémoires WPl > serie
RD1 —>
-] G
Machine 7 signaux
de de
controle contrdle
@
P~ clear _|
i clear_fsm
= entree [ 101001001101 X 101100101111 X 111100001100

=P sortie |1|011 00100|1|01.Illl0100|ll|01| I

[¢——premier mot convert -dewxiéme mot convert—————>
= canall _[—| ' ‘ I—_l
=P canal2 mémorisation H mémorisation
premi; mot mém(::us ation troisiéfxl:c mot
deuxiéme mot
(b)

Fig I1-29. Architecture et simulation du convertisseur série/parallele

11.2.2.5. Codeur

Deux contraintes régissent le circuit de codage :

84 Recherche des performances dans [a mise en euvre des codes linéaires cycliques en ASIC d haut débit



Les codes a logique majoritaire

¢ Par construction, la donnée sortante du convertisseur série/parallele est équivalente
au message original auquel on a ajouté (p-8) zéros. Pour étre en accord avec
I’algorithme de codage, le codeur doit donc effectuer la prémultiplication par xP*2.
¢ La donnée entrante (de taille p) et le reste calculé (de taille r) sont envoyés vers deux
mémoires (fig II-19). Comme le demier symbole de la donnée contient (p-8) zéros, ceux
ci doivent étre supprimés et remplacés par les premiers (p-8) bits du reste. Un circuit de

mise en forme de ces deux vecteurs (symbole modifié et reste tronqué) est alors

nécessaire avant 1’envoi des données vers la mémoire (fig II-30).

syn()iblf)les reste
> (r bits .
mot & coder (r bits) > (r-p+0) bits
(p bits) codeur l i dureste
(p-d bits du reste)
l\frsf dernier symbole
. symbole R du mot a coder
| ——— Suppression modifis | O™ (P bits)
(p-3) Zéros (0 bits )

Fig II-30. Schéma de principe du codeur parall¢le

11.2.2.5.1. Diviseur

L’architecture parali¢le de type 2 (fig II-18) est la plus adaptée pour effectuer la
prémultiplication et le calcul du reste. Dans cette architecture, deux parameétres sont
considérés :

e Le vecteur (g) dont les coefficients décrivent le polyndme générateur utilisé

¢ Le vecteur (h) qui permet de réaliser la prémultiplication requise.

Par construction, le reste est liés aux vecteurs (g) et (h) par les relations :

{'.j“ = rij ®((r; ; ®(dxh;))xgi 1)@ (dxhiy)

i+l

ie{l,..r-2}} (2.23)
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(! = (), ®(dxh;))xge) ® (dxhg)  (2.24)

L |lgissohin] i), ®(dxh, )xg,
d j’+1
T

Fig II- 31. Cellule de base du diviseur série
Les deux formules (2.23) et (2.24) peuvent étre implantées dans une seule cellule (fig II-
31) constituée de deux portes AND et d’une porte XOR & trois entrées. Le diviseur est
alors constitué de (r) cellules en série. La valeur (rrj_l ®(dxh,)xg,) (signal de

feedback) est alors égale a la sortie de la derniére cellule (fig I1-32).

0 0 0
0 [g. ko) o [&h] 2 [ar bl LSS

1%, ® (dxh,)xgy A

o n Ir1

I registre

registre
(taller)

Fig II-32. Implantation du circuit série de division
L’architecture paralléle de type 2 est décrite par 1’équation (2.16). D’un point de vue
matériel, cette implantation consiste & mettre en série p diviseurs (récursivité sur j dans
les formules 2.23 et 2.24). Un exemple d’implantation d’un diviseur parall¢le de type 2

est représenté a la figure I1-33.
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Sortie du registre

[ TJ«] Tn-‘ll] ‘ l&-ih»xl llT.]

vers les eairées des registres

Fig I1-33. Architecture du diviseur paralléle de type 2.

Cette architecture a été décrite en VHDL sur des circuits de la famille des FLEX10K
d’Altera. La figure I1-34 montre la simulation d’un diviseur parallele (p =12) pour le
code code DSCC(72,44). Dans cet exemple, on veut coder la donnée représentée par le
polynéme P(x) :
L 2 B S a2 S 4T P 6 Tk
Comme 44 n’est pas divisible par 12, il est nécessaire de rajouter p-6 (=4) zéros a la
donnée (multiplication par x*). Le nouveau polyndme peut alors se représenter en
binaire par la séquence « 000011110101100011010001000111110101100011010001 ».
Cette séquence est alors découpée en quatre symboles de 12 bits: « 8D1 », « 1F5 »,
« 8D1 », « OF5 ».
Lors de I’entrée du dernier symbole, la sortie du diviseur est égale au reste de la division
de x*®P(x) par g(x), c’est a dire :

R(x) = 1S o B e S O 0 e P
soit en hexadécimal :

R(x) = B6C69D4.
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Ce reste est constitué de 28 bits soit 3 symboles (2 de 12 bits et 1 de 4 bits). Avant de
mémoriser ce reste, il faut remplacer les quatre zéros rajoutés a la conversion
série/paralléle par le demier symbole du reste puis transformer les 24 bits restants en
symboles de 12 bits. On va utiliser un circuit de mise en forme.

Donnée 4 coder (4 symboles de 12 bits)

- set 7 0 T ? i

s cloar 1 4 zéros rajoutés ¢

- ok 0 ] T 1 T 1 T T AT |
@ din H1FD 1FD : D1 X 1F5 X 801 X 0rs 000
&5 reste_out | H 0000000 0000000 X 4BEBCSC X 4311103 X BA1360D )( B6CE30D4

reste final
de la division
Fig I1-34. Exemple de simulation du diviseur pour le code DSCC(42,44) avec un parallélisme de 12

112.2.5.2. Mise en Forme

Le reste étant constitué de r bits en parall¢le, il est obligatoire d’utiliser un circuit
annexe pour mettre en forme ce résultat (i.e. le reste est transformé en une suite de
symbole de p bits). Cependant, ce circuit doit assurer deux autres fonctions.

1- pendant les (l(ig———s
P

-1) premiers cycles (entrée des k-0 premiers bits de la donnée),

le circuit de mise en forme doit étre transparent (zone 1).

2- Lors de I’entrée du dernier symbole de la donnée (cycle k+p-3

), celui doit étre

mémorisé et combiné avec les (p-6) premiers bits du reste (remplacement des zéros)
(zone 2).
3- Les (r-p+8) bits restants du reste sont mis en forme (suite de symboles de p bits)
(zone 3).
L’architecture choisie pour implanter le circuit effectuant ces opérations est représentée

a la figure I1-35.
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Multiplexeur
k-p+d
registre —11)’—’*— 251
donnée & > donnée décalée
coder >
unité de mixage symbole
> de

—‘—’I > : ) p bits
y donnée mixée
reste >

(r-pt+d) bits Fomsn

= 1

Contfréleur Adresse

'k

Fig [1I-35. Circ.uit de mise en forme du mot code
Ce circuit de mise en forme est essentiellement composé de trois sous-circuits.
¢ Une unité de mixage : elle a pour buf de mélanger le dernier symbole du mot a coder
et les (p-6) premiers bits du reste (« donnée mixée »). La deuxi¢me sortie de ce circuit
est alors composée des (r-p+06) derniers bits du reste.
¢ Un multiplexeur de symboles commandé par adresse : selon 1’adresse sélectionnée, le
circuit se trouvera dans une des trois zones définies précédemment.
e Un contrdleur : I1 va commander les unités de mixages et 1’adresse utilisée par le

multiplexeur.

I1.2.2.5.3. Coeur du codeur

Finalement, le circuit final de codage est celui de la figure 11-36.

registre

dm;n:ei »_1 N

co 'LT_ v
N y . :’>Molcode
T Y| uoke
; de
o mixage I\

i |01 10
....................... .,, RIS e

Fig II-36. Schéma du cceur du codeur
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La figure II-37 montre la simulation du cceur du codeur pour le code DSCC(72,44) avec
un parailélisme del2. Le mot a coder est identique a celui utilisé pour la simulation du
paragraphe 11.2.2.5.1. , c’est a dire qu’il est constitué¢ de 4 symboles de 12 bits (« 8D1 »,
« 1F5», « 8D1 », « OF5 »). Le symbole « 0 » dans le dernier bit représente les quatre
zéros rajoutés a la donnée. La redondance a rajouter a la donnée est égale a la séquence
hexadécimale suivante : B6C69D4.

donnée 4 coder

F clear 1

R A Sy ey 1 0 A A A
= din H 000 000 X 8D1 X 1F5 x 8D1 x OF5 X 000
& d_out H 000 ' 000 X 801 [1Fs X 8Dt X 4F5 X 69D X B6C )( 000
3 ) €)M ) M.
2,5 cycles ' '
o attente
Mot code

Fig I1-37. Exemple de simulation du cceur du codeur pour le code DSCC (72,44)
Aprés 2,5 cycles d’attente (latence) correspondant au passage dans les différents
registres du circuit de mise en forme, les trois premiers symboles de la donnée sortent
du circuit de codage (1). Le dernier symbole du mot a coder est alors combiné avec le
reste de la division (les quatre zéros sont remplacés par les 4 premiers bits du reste) (2).

Enfin, les 24 bits restants sont transformés en symboles de 12 bits et envoyés vers la
sortie du circuit (3). Le calcul du mot code nécessite alors 2 +2,5) cycles d’horloge ce
p

qui respecte les contraintes de la formule (2.20).

11.2.3 Conclusions
Aprés une étude des différentes architectures possibles pour le diviseur, I’architecture
paralléle a été retenue. On a montré que cette architecture permet de coder des flots

continus de données grice a l’utilisation de mémoires internes. Cependant, cette
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architecture n’est probablement pas utilisable pour des codes possédant des polyndmes
générateur de haut degré comme le code DSCC(1057,813) (le retrobouclage se fait sur
les bits du reste qui pour ce dernier code est un bus de 244 lignes).

Apres la validation de I’architecture du codeur, nous allons réaliser la méme étude pour
le décodeur qui en plus de la division parallele doit implanter les circuits de localisation

et d’évaluation des erreurs.

I1.3. Implantation du décodeur

11.3.1. Choix de I’architecture.

11.3.1.1. Architecture série.

L’architecture série (décodeur de Meggit), décrite dans le premier chapitre, est
généralement celle utilisée pour les codes a logiques majoritaire [7],[8]. Le circuit de
décodage est alors constitué de trois composants (fig II-38) :

- Un diviseur polynomial (syndrome)

- Une matrice W caractéristique du code (Composite Parity Check Sum Generator —
CPCS)

- Une Porte a logique majoritaire (LMG).

Syndrome

|
|
I
}
! . -
I T circuit
l ' d'estimation
| l MG | des erreurs
|
\ T
1 K .
| 1+— chemin
———————————— | e
critique

Fig 11-38. Circuit conventionnel d’un décodeur a logique majoritaire
Dans cette architecture, le retro-bouclage (feedback) de 1’erreur estimée constitue le

chemin critique. Pour les codes de taille importantes, le nombre de portes logiques
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utilisées dans le circuit d’estimation des erreurs rend difficile I'implantation d’un
décodeur trés rapide. Dans [29], la faisabilit¢ d’une implantation pipelinée d’un

décodeur a logique majoritaire a été étudiée.

I1.3.1.2. Architecture en pipeline.

Dans cette étude, on suppose que le cigcuit d’estimation des erreurs (EEC) est composé
de trois circuits (fig I1-39) :

Un circuit implantant la matrice W (CPCS) et constitué de m, étages

Un compteur de population (compteur de 1) réalisé en m, étages

Un circuit de décision qui compare le nombre 1 avec un seuil T (m; étages)

bits du syndrome

| cp‘Lcs ] I
| ] ﬁ

| circuit de décision ]

)

entrée du syndrome
Fig 11-39. Organisation temporelle du décodeur pipeliné

Le circuit d’estimation comporte donc au total m étages (m;+m,+ms). La génération
d’un signal d’erreur est alors décalée de m cycles d’horloges par rapport au circuit série
d’origine. Pour compenser ce retard, le bit d’erreur ne rentre plus & la position zéro du
syndrome (schéma classique de la figure 1I-40a) mais a la position m de celui ci (fig II-
40b).

Cependant, il faut tenir compte du rebouclage car a I’instant t; le dernier bit du
syndrome est injecté dans le syndrome (fig 1I-40 b). Comme P’erreur n’est connue que

m cycles d’horloges plus tard, le syndrome peut contenir des symboles erronés (fig II-
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40c). Ce symbole erroné engendré a I’instant ty ne pourra alors étre corrigé que m cycles
plus tard (fig 11-40d).

Comme ces symboles erronés modifient le syndrome, ils vont avoir un effet sur le
circuit générant les équations majoritaires (CPCS). Cependant, le bit s; du syndrome
n’apparait que dans une et une seule équation W;. Par conséquent, seule la valeur de
cette équation est inversée.(fig I1-40 c). La valeur de sortie du circuit CPCS varie alors

de +1 par rapport a la valeur de sortie d’origine du CPCS.

-
-
)

o Fe{ el |-
g'icterreur (@)

ﬂiﬂ*ﬂ:ki__& iDJ .

‘ bit
d'erreur
®
‘i t= TO +T
oL ol gl
Wi bit
inversée d'erreur
©

bit bit
inversé d'erreur
(d

Fig I1-40. Comportement du syndrome avec une architecture pipelinée

—Di.ll _ 4?%. e jJ = Tormit

Dans le cas le plus défavorable, les m premiers bits du syndrome peuvent étre occupés
par des bits erronés. Comme certaines équations majoritaires peuvent contenir plusieurs

bits erronés, le nombres d’équations inversées est au plus égal a m.
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Comme la sortie du CPCS est changée, il faut modifier le seuil de décision (si le nombre
de 1 en sortie du CPCS est supérieur au seuil, le bit examiné est considéré comme
erroné) de fagon synchrone avec la variation de la sortie du CPCS. Dans [30], un
algorithme permettant de modifier ce seuil en fonction des nouvelles valeurs de CPCS a
été étudié pour le code DSCC(1057,813). Le tableau de la figure II-41 indique les
conditions utilisées pour décider de la variation du seuil (T) et de la sortie du CPCS (W)
avec : |

- Ag (t) : la valeur de l’équatiqn majoritaire contenant le bit s; du syndrome.

- Error (t) : signal indiquant une erreur & I’instant t.

Cette table est valable si une seule erreur survient pendant les m cycles d’horloge apres
t. Si plusieurs erreurs surviennent, cette table peut étre modifiée de la fagon suivante :

B tables sont créées (seul I’instant t utilis¢ pour ces tables change en fonction du

moment ou ’erreur se produit). B représente alors le nombre d’erreurs détectées entre
I’instant t et t+m.
les variances (T,W) sont additionnées arithmétiquement ligne par ligne pour connaitre la

modification a apporter a T et W.

instant condition w T
Emror(t). Aso{tmi-m+1)=1 -1 +1

T N
Error(t). Asoltmi-me 1)=1 +1 1
Error(t)-Aq) (tm1.m 2= 1 1 +1

T
Emror(t). Ag ) (tm1.m+2)=1 +1 -1
Error(t). Aso(tm 1-me3)= 1 -1 +1

T R e T
Error(t). Aga(tm1-me3)= 1 +1 -1
Error(). Agme1 (tm1)=1 -1 +1

o2 b-------------"r--=---9--"----
Emor()). Agme1(tm1)=1 +1 -1

Fig I1-41. Conditions utilisées dans 1’architecture pipeline du décodeur a logique majoritaire
Un décodeur DSCC (1057,813) utilisant cette technique a été réalisé par NHK. Les

caractéristiques de ce circuit sont présentées dans le tableau de la figure II-42.
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Technologie 1 um CMOS
Nb de porte 13000
Registre 1062 bit (SRAM)
Puissance 0,75wW
m 5
Fmax 50 Mhz
Débit 25 Mbits./s

Fig II-42. Caractéristiques du décodeur pipeline pour le code DSCC(1075,813)
Cette technique du pipeline est treés intéressante pour réaliser des décodeurs a haut
débits pour des codes ayant des polyndmes générateurs de degré élevé. De plus, cette
technique permet d’implanter « facilement » le décodage majoritaire a seuil variable.
Cependant elle ne permet pas de répondre a une de nos contraintes (traitement de flot
continu de données). Comme pour le codeur, nous allons examiner une autre

architecture : 1’architecture parall¢le.

I1.3.1.3. Architecture Paralléle.

1I.3.1.3.1. Détection et localisation des erreurs.

Si on reprend le schéma de la figure (II-38), la détection et la localisation se fait via
la matrice W et la porte a logique majoritaire (LMG). Ce systéme peut &tre décrit par les

deux équations :
RO =RO[T]®[co|01xr.2] 2:25)

WO =ROW =ROTWD[c|01;.2 W (2.26)
Avec :
-RY le reste (syndrome) a I’instant i
- o la correction a effectuer
- W 1a sortie du CPCS a I’instant i

Par récurrence, 1’équation (2.26) devient :

w® =RO)TPWe (Zg'l[ciIOIX r- 2IT]p'1+i)W (2.27)
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11 est alors possible de connaitre la sortie du circuit CPCS a I’instant p en fonction de la
valeur du reste a I’instant 0 et des bits de correction des cycles précédents. 11 est donc
obligatoire d’attendre les valeurs ¢; pour pouvoir calculer W®. La figure (1I-43) donne

un exemple d’architecture utilisée pour implanter la formule (2.27) (p=3).

—

calcul du syndrome

|

Fig I1-43. Architecture implantant la détection des erreurs

Comme le circuit doit attendre de connaitre les précédents bits de correction, le
chemin critique correspond au temps nécessaire pour calculer la valeur du dernier bit de
correction. Avec cette méthode, le gain en débit par rapport a un modele série est assez
faible et s’accompagne d’un accroissement important de la surface.

Par conséquent, cette méthode revient a :

Etape 1 :Calculer les équations majoritaires W correspondant a Rg

Etape 2 :Evaluer I’erreur C; du bit a la position (n-1)

Etape 3 :Recalculer le reste en tenant compte d’une éventuelle correction et retourner
en étape 1

Ces trois étapes sont nécessaires car la matrice W utilisée ne teste que les bits du
reste en position n-1. Cependant, il est possible de générer des matrices W(i) qui testent

de facon indépendante les positions i appartenant a I’ensemble {n-2, n-3,...,n-p}.
Pour le code DSCC, les équations de la matrice W sont données par la formule :

-1- .
w=x +qJZ*(x)\fje {0,...,25}
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Le terme (n-1) représente le bit testé. Si on veut tester les bits (n-i) on implante la
série d’équation :

n-i—q

+ .
We=x qJZ*(x)Vje{O,...,ZS}
Le test en paralléle des bits en position (n-1,n-2,...n-p) se fait alors en implantant les
matrices Wi , W, ,..., W,. (autre exemple : pour le code DTI, au lieu d’appliquer la

"L on utilise la permutation oY +a™™).

permutation Y +a"
Cette technique permet alors le test de fagon simultanée et en paralléle des bits situés

au positions (n-1,n-2,...n-p). L’architecture du décodeur devient alors celle de la figure

11-44 :

chemin critique

- - - > W(0)[—>{LMG|- - -> ¢y

Y

W(1)—>LMG|—>Cy

Calcul
du reste

> W(p)—>LMG|—>Cp,

Fig I1-44. Nouvelle architecture du décodeur
Les différents bits de correction étant évalués, il faut réintroduire ces bits dans le

calcul du syndrome permettant de corriger les p bits suivants du mot code regu.

11.3.1.3.2. Correction des erreurs

Aprés I’évaluation des p bits de correction, le mot corrigé peut s’écrire :

Ceon(®) = C(x>en(x)=(23"cixi)@ (Zﬁ:},nn-l-ixi) (2.28)
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Multiplions le vecteur Ceorr par xp. On a alors :

-1 i -1 ;
xP Ccorr(x)=(z: +ch_px1)®(zg *Pnn_1+p_jxl) (2.29)

Or par définition, x" est égal & 1. Par conséquent, 1’équation (2.29) peut aussi

s’écrire :

1 j -1
o9 = (521010 )0 (28 ipo1-t @ crnp i) 230

La multiplication par x revient alors 4 un décalage circulaire de p bits vers la droite (fig

I1-45).
Coferje| Copl] CopoTpr |~ - 1@ Mo
Muttiplication
par
xP
Cr1oMo | "7 Cnpo Np1 Co|Cr1jC) -—------- Copl

Fig I1-45. Effet de la multiplication par x” sur le mot de code
Le code utilisé est un code linéaire. Le nouveau mot est donc un mot de code. On va
alors pouvoir utiliser ce mot pour tester les p bits suivants (généralisation du décodeur
de Meggitt).
Pour pouvoir tester ces bits, on doit d’abord calculer le reste de la division de ce mot par

g(x). On a alors :

xpCcorr x) = xP (C(x) + (X)) =Scorr (X) + 2(X)g(x) (2.31)
Appelons s(x) le syndrome de C(x). La formule (2.31) est transformée en :
xPCorr (%) = XP[S(x) + b(x)g(0) |+ XP1(X) = Scorr (X) +2(X)g(x) (2.32)
D’apres [13 p 100] le reste de la division de x"S(x) par g(x) est égal au syndrome S(x)
décalé de p bits vers la droite S®)(x). xPn(x) étant un polyndme de degré p-1, si ce degré

est inférieur a celui de g(x), le reste de la division de x"n(x) par g(x) est égal 4 x"n(x).
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On en conclut alors que :

Scorr () =SSP () @ xPr(x) (2.33)

Le calcul du nouveau reste peut alors étre implanté par 1’architecture suivante :

H=[1/0..0] =)
G = [gosr1] )

% % -1
Cpi ¢ 4 n-lp

Nouveau syndrome

!

Fig 1I-46. Architecture paralléle pour le calcul du nouveau syndrome

Diviseur paralléle

Cependant, pour des mesures pratiques, on utilise parfois des codes raccourcis. Par
exemple, le code DSCC(272,190) utilisé pour protéger les transmissions Teletext est le
code DSCC(273,191) raccourci d’un bit (en fait, on se limite aux mots de code pour

lesquels le bit (273) est égal a zéro). La méthode présentée ici doit alors étre modifiée.

I1.3.1.3.3. Cas des codes raccourcis.

On considére maintenant que le mot de code est de taille m+1 inférieure a n (code

raccourci). Le mot code peut alors s’écrire :

Ce=YTeix! + 0 ox' (2.34)

Supposons que ’on corrige les p demniers bits [Cmp+1-...,Cm] du mot regu. Le mot de

code corrigé devient alors :
IR ' n-1 i m i
C'(x)= ZO cix' + zm+l ox' + Zm-p+l (nm_i x! (2.35)
en utilisant la méme procédure que précédemment, on a :

xPC' () =xPCE) + Y0P (pep)x (236)

m+l

Soient :
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- S® Jes restes de la division de xPC(x) par g(x).
- Sgp) le reste de la division de xP par g(x).
Le reste S’ de la division de xPC'(x) par g(x) s’exprime alors en fonction de S®) et
de Sgp) par:
§=8® 4 TP (s (2.37)

Supposons que I’inégalité (m + 1< n <m + p) soit vérifiée, I’équation (2.36) s’écrit :

$'=8 + T Omip)SP + 2P Cimep )57 (238)
Orpouri=n,ona x! = S?) . Par conséquent,

$'=8® + 3™ (5 )SY + TP (s %! (2.39)
L’architecture du diviseur pour les codes raccourcis est alors représentée a la figure

11-47 :

H=[1]0..0] ——)

N Diviseur parali¢le
G= [gO""gr-l] —

-] Sl(mﬂ) e Tpy

®s™? Mp2

) Sl(m‘"P) l‘— o
Nouveau syndrome

1

Fig I1-47. Calculateur paralléle du syndrome (code raccourci)

11.3.1.3.4. Circuit de décodage

L’architecture générale du cceur du décodeur est représentée a la figure 11-48.
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PR \
H=1{1/0..0
00 — Diviseur paralléle
G = [go>&r1] =
Circuit de correction A___.[no"""np-ll
des erreurs —
Registre
WO) -~ - W(p-1)
[no:---:,np-l]

Fig I1-48. Structure du circuit de décodage paralléle

Comme pour le modéle série, le chemin critique correspond au rebouclage des bits
de correction. Les matrices W et les portes a logique majoritaire étant identiques a celles
utilisées dans ’architecture série, le chemin critique est augmenté essentiellement par |
deux circuits.

- Le circuit de correction des erreurs : dans le cas parall¢le, on introduit des vecteurs
(reste). Par contre dans le cas série, seul un bit de correction est introduit.

- Le diviseur parallele
Cette augmentation est cependant contrebalancée par le fait que I’on puisse corriger
plusieurs bits en un seul cycle de traitement. Le débit de sortie des données peut alors
étre fortement augmenté.
Toutefois, comme les portes a logique majoritaire et les matrices W sont dupliquées, on
risque un accroissement important de la surface du décodeur selon le degré de
parallélisme choisi. Une étude préalable concernant cet accroissement est donc

nécessaire (partie I1.4).
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I1.3.1.4.1. Conclusions

Trois architectures sont possibles pour implanter le décodage a logique majoritaire. Les
caractéristiques de ces architectures sont regroupées dans le tableau de la figure 11-49.
On peut s’apercevoir que les seules architectures pouvant étre retenues pour

I’implantation a haut débit sont les architectures systolique et parall¢le.

Architecture série systolique paraliéle
débit Faible Moyen Moyen a élevé
surface Faible Faible-moyenne Moyenne a élevée
code raccourci oui Difficile a implanter oui

Fig II-49. Caractéristiques des différentes architectures

Le choix d’une méthode ou d’une autre dépend alors de I’application visée. Si elle
nécessite 1’utilisation d’un code avec un polynéme générateur de haut degre, il est
préférable d’utiliser I’architecture systolique. Il sera cependant trés difficile de traiter
des codes raccourcis ou des flots continus de données. Par contre, si le degré de
parallélisme est raisonnable (limité a 32 bits dans notre cas), il est possible de traiter des
flots continus de données a haut débit en utilisant I’architecture parall¢le.

Aprés ce rapide survol des différentes architectures possibles pour le décodeur a logique

majoritaire, nous allons expliquer I’architecture parall¢le du circuit de décodage

11.3.2. Réalisation du décodeur
I1.3.2.1. Schéma général du décodeur
La contrainte sur le décodeur est identique a celle du codeur. L’architecture générale
(fig I1-50) est similaire a 1’architecture du codeur.
Cependant, les relations (2.19) et (2.20) régissant les différentes fréquences du
décodeur (fin, fou €t f7) sont respectivement transformées en :
nfou < kfin (2.40)

3 (p+1)fin < n(fy) (2.41)
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En effet, n/p cycles sont nécessaires pour calculer le premier reste (syndrome initial).
Ensuite les n bits doivent étre testés et combinés avec les bits de correction (2n/p cycles
d’horloges). Les 2 cycles restant de la formule sont des cycles d’initialisation et de
commande

En outre, le circuit de décodage peut utiliser des composants présents dans le circuit de
codage. On va par exemple réutiliser le circuit de conversion série/paralléle du codeur
mais avec des paramétres différents. De méme les mémoires utilisées sont identiques a
celle du codeur, seule la profondeur de ces FIFO est modifiée (elle est égale a n/p).

Par conséquent, trois circuits doivent €tre générés pour le codeur :

- la conversion parall¢le série.

- le circuit de décodage et de mise en forme

- le circuit de contrdle du décodeur.

Mémoire Mémoire
T T
" | ! 1 .
entrée du mot L ‘ 1p D B P, sortie du
a coder o l- 4 décodeur |~ X 7 Ps 7" mot code
1 1
Mémoire Mémoire

Fig I1-50. Schéma de principe du décodeur parallele

11.3.2.2. La conversion paralléle/série

Le probléme rencontré pour la conversion parall¢le/série du décodeur est similaire a
celui de la conversion série/paralléle du codeur. Le mot code corrigé est constitué de
(n/p) symboles de p bits. Mais seuls les k premiers bits du mot intéresse I’utilisateur. Or
il est possible que (k/p) ne soit pas un entier. Par conséquent, les | k/p] premiers
symboles doivent étre entiérement convertis et seuls les & derniers bits du symbole
suivant sont i considérer pour la conversion. L’architecture du convertisseur qui realise

cette fonction est similaire a celle du convertisseur série/parallele du codeur. Trois
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registre 4 décalage avec chargement parallele sont utilisés. Sur ces trois registres, deux
sont de tailles (p) et un est de taille (3). Les deux premiers registres sont utilisés
alternativement pour la conversion des |_k/p_] symboles. Les (&) demiers bits sont
convertis en utilisant le dernier registre. Les sorties de ces convertisseurs sont alors
multiplexées pour constituer la sortie du mot code (fig 11-51).

p bits
[———————————

symboles

——
du mot code Registre 4 décalage
corrigé 4 == ‘ 1
|
|
H

d'information

Controle

Machine  états finis

Fig II-51. Architecture du convertisseur paralléle/série.
Une simulation de cette architecture est représentée a la figure II-52. Dans cet exemple,
le mot code corrigé est constitué de 5 symboles de 6 bits et le mot d’information est de
longueur de 29 bits. Par conséquent, les 4 premiers symboles sont entiérement convertis
et seuls les 5 derniers bits du symbole suivant sont considérés (le premier zéro du

dernier symbole est supprimé).

bit & supprimer
e
- [ ) @ O @ \O®
= entree :X 010011 X 000111 X 001011 X 111001 XMX 001011 X 111001 J( 010011 Xme )(mmm

!,0> “3,(2> EPOERBONNNO NN

Fig I1-52. Exemple de fonctionnement du convertisseur paralléle/série
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I1.3.2.3. Le circuit de décodage

11.3.2.3.1. La porte a logique majoritaire

D’aprés I’algorithme de décodage, la porte a logique majoritaire doit réaliser deux
fonctions :

1- compter le nombre Nb de « 1 » en sortie de 1a matrice W considérée,

2- comparer ce nombre Nb a un seuil T (Threshold) et générer la sortie S en fonction
de cette comparaison (si Nb > T.alors S = 1 sinon S = 0).
Ces fonctions peuvent &tre implantées de deux manieres différentes, soit par comptage

soit en utilisant un circuit de tri.

11.3.2.3.1.1. Méthode par comptage

Une méthode « naive » consiste a utiliser un réseau de compteurs dont la sbnie (i.e.
le nombre de lignes a « 1 ») est comparée au seuil T. Cependant, cette méthode présente
plusieurs inconvénients :
la profondeur Py du réseau dépend du nombre de ligne a tester et du nombre de bits sur
lequel est codé le résultat. Pour les codes de la famille DSCC, le nombre de lignes a
tester est en premiére approximation multiplié par 2 entre chaque code (le nombre de
ligne & tester suit la formule 2°+1 ou s est le numéro du code). Sachant qu’un
additionneur complet utilise 3 portes AND et 2 portes OR, la surface du circuit de
comptage sera égale & en premiére approximation :

St=Pr(3Sanp+2S0R)

De méme, si on appelle Tra le temps mis pour traverser un additionneur complet, le
temps T pour que la sortie finale du compteur soit valide est de :

Tf = PRTFA.
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Dans [30], NHK a utilisé un circuit de comptage en pipeline (3 étages) pour le code
DSCC(1057,813). 11 est constitué de 34 additionneurs complets avec une profondeur de

9. Il est capable de tester 33 lignes.

11.3.2.3.1.2. Méthode par tri
Pour réaliser la porte a logique majoritaire, on peut utiliser une « trieuse de lignes »

qui va comparer les valeurs des lignes (1 ou 0) et les séparer en deux sous-groupes (fig

II153a):

Un groupe G1 de lignes a4 « 1 »,

Un groupe G2 de lignes & « 0 ».

Toutes les lignes étant triées, il suffit de tester la ligne Lt correspondant au seuil (i.e.
examiner sa valeur) pour décider de la valeur de sortie de la porte & logique majoritaire.
En effet, si 1la valeur de la ligne LT est de « 1 », alors le nombre de lignes a 1 est
supérieur ou égal au seuil voulu et la sortie de la porte a logique majoritaire vaut 1 (fig

II-53 b). Dans le cas contraire (ligne a z€ro), la sortie de la porte & logique majoritaire

prend la valeur zéro (fig II-53 ¢).

Ligne correspondant au seuil
! N
Trieuse 1 N
! ~
21— ¢ 0 10— T~ -1
a;— | o, Groupe 1—| 1 1 S .
a3— de 11— ——1 0— Nl |
| 1 11— | 1— 0
| —GCi 0—| L¥ 1 0— AN
. —Ci+1 | Grou 0—— ——0 00— 0
—] depe 1— —0 0 —0
an.1— 1— —0 1— 0
& — n 0 0— 00— o
C12Cy2.....2C, seuil =5 seull =5

(@ ®) (©)
Fig II-53. Principe du tri utilisé pour la porte a logique majoritaire

Pour implanter cette fonction, on peut utiliser un circuit qui fusionne deux listes
ordonnées en une seule liste ordonnée. Les deux listes d’entrée pouvant elles méme Etre
les sorties de deux autres circuits de fusion, on peut, grice a un réseau de circuit de

fusion, trier n’importe quelle liste (fig 1I-54).
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1 5 o Trieuse

7| 2 > - [w2]

1 én/2 >
| _ﬂ_) n
Lo n [—+>»
| ——>

L, — 2 Ln2]

1 2 R . [n/2]

Fig I1-54. Architecture générale d’une trieuse de n lignes

Dans notre cas, nous avons utilisé un circuit de fusion Impair-Pair (Odd-Even Merge
—OEM ) [31],[32] qui fonctionne de la fagon suivante :
Les lignes des deux listes entrantes A et B sont indexées (1 & s pour la liste A et 1 at
pour la liste B). Toutes les lignes indexées par un nombre impair sont réunies dans une
seule liste qui constitue 1’entrée d’un circuit de fusion de taille plus petite (Odd Merge).
De méme, les lignes indexées par un nombre pair forment une nouvelle liste qui rentre
dans un autre circuit de fusion OEM de taille plus faible (Even Merge). Les sorties de
ces deux circuits sont alors comparées pour créer la liste ordonnée C. Cette comparaison
suit les regles suivantes :

1-La premiére sortie du circuit de fusion impair constitue la valeur la plus faible de la
liste ordonnée résultante.

M€ valeur du circuit

2-La i™ sortie du circuit de fusion pair est comparée 2 la (i+1)
de fusion impair. Les sorties du comparateur forment les (20)°™ et (2i+1)"™ éléments de
la liste finale.
3- Dans le cas ol une des sorties des circuits de fusion ne pourrait étre comparée,
cette ligne reste seule et constitue la valeur la plus élevée de la liste.
Un exemple de circuit (liste & 9 éléments) utilisant cet algorithme est représenté a la figure
I1-55. 11 est constitué de 10 comparateurs a 2 entrées et d’un comparateur a 3 entrées. Dans

ce circuit, le chemin critique est constitué par le passage a travers 4 comparateurs (le

comparateur a 3 entrées peut étre assimilé & deux comparateurs a 2 entrées).
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OEM (5

OEM (3)

2 1
3 2
A OEM (
7 2 1IN\2/[1 1[\2/1s 4
9 3 2 2 2 2 5 11\2 /|
2 2
liste e Liste de sortie
1 4 7
d'entrée M) Triée
2 1 1 2 ) 1 1 2 t
4 2 2 2 2 2
x 2/ 2
OEM (2) 2 2 3
6 ? _1{\2 ._/
8 2 2 4 N2 /[
~

Fig 11-55. Exemple d’un OEM a 9 ¢léments

~

11.3.2.3.1.3. Choix de la méthode
En simulant les deux méthodes (tri et comptage) avec le logiciel Maxplus II, on
s’apercoit qu’en terme de débit et de surface elles sont équivalentes sur les FLEX10k.
En effet, lors de la synthése, le programme met a plat toutes les équations combinatoires
de fagon a pouvoir effectuer les réductions nécessaires. Les deux méthodes implantant
la méme fonction combinatoire (mais décrite différemment), le résultat obtenu est
similaire. Dans notre cas, nous avons retenu la méthode de tri car sa structure réguliére

est facilement décrite en VHDL.

11.3.2.3.2. La matrice W

La matrice W est trés particuliére car sa construction dépend du code utilisé. Par
exemple pour le code DSCC, sa construction est basée sur des opérations polynomiales.
Par contre pour les codes DTI, on travaille avec des permutations affines dans des corps
de Galois. Un descriptif en VHDL n’est pas possible ou vraiment trop complexe pour

étre efficace. Un programme annexe a alors été utilisé sous Matlab pour calculer les
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différentes matrices nécessaires au décodeur (les paramétres d’entrée sont le nom du

code et le degré de parallélisme) et générer le fichier VHDL correspondant.

11.3.2.3.3. Le syndrome

Le troisiéme élément nécessaire au décodage est le calcul du syndrome. Ce syndrome
est le reste de la division d’un polynéme (donnée a décoder ou reste partiel) par le
polyndme générateur g(x). Le syndrome peut alors &tre implanté via un diviseur
paralléle identique & celui utilisé pour le codage mais avec des parametres d’entrées
différents. Deux modes d’utilisation de ce diviseur sont & distinguer :

Au départ, on doit calculer le reste de la division de la donnée a décoder par le
polyndme g(x). On ne doit pas tenir compte d’éventuelles corrections. Par contre lors de
la correction des données, on doit bloquer toute entrée possible de données parasites. Un
schéma possible d’implantation du calcul du syndrome est représenté a la figure I1-56

H=[1{0..0} G = [0, 81

VR |
]

. , \ 1
partie combinatoire —

autorisation H
des entrées correction

prise en compte des corrections
autorisation
des

ck registre J corTections !

reste

{

‘ Matrices W ]

I

Portes 3 logique majoritaire

Fig II-56. Principe du calcul du syndrome

Le probléme d’un tel circuit est sa lenteur. En effet, le calcul du reste doit traverser a
la fois le circuit de prise en compte des corrections (auquel il faut rajouter le circuit

d’évaluation des corrections) et le circuit d’entrée des données. Pour augmenter le débit
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du circuit de calcul du syndrome, on a préféré utiliser 1’architecture décrite a la figure

II-57

calcul du premier reste

H=[10.0)

ll

G = (g, .&-1]

i

données

- . I
—>| partie combinatoire  {

g

Il

ck —l registre |
T
!
ok —| registre ——————
Il ]
| partie combinatoire k,_G-:mo”&-l]
reste
Iprise en compte des con'eclionsk:_
[l
calcul du syndrome
Matrices W |
reste
1

| Portes 4 logique majoritaire |

[

registre |

correction

| I

—

Rod

évaluation des erreurs

Fig II-57. Architecture utilisée pour le calcul du syndrome

Dans le circuit initial, le calcul du premier reste est ralenti par les circuits

d’évaluation et de correction des erreurs. Un seul sous-circuit est utilisé pour réaliser

cette fonction et améliorer la fréquence de fonctionnement du systéme.

De méme, les circuits d’évaluation et de correction des erreurs sont séparés du calcul

du syndrome (registre). Il faut alors deux cycles d’horloges pour obtenir le résultat. Il

est cependant nécessaire de vérifier que ce nouveau temps est inférieur a celui donné par

I’architecture précédente (partie 11.4).

I1.3.2.3.4.Ceeur du décodeur

Les circuits précédents permettent 1’évaluation des corrections & effectuer sur le mot

recu. Comme les corrections ne sont valables que [(n/p) +2] cycles d’horloges (temps

mis pour calculer le premier reste et le premier symbole de correction) apres ’entrée du
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premier symbole de la donnée regue, le circuit de décodage doit mémoriser la donnée
pendant ces [(n/p) +2] cycles. On peut alors utiliser une FIFO de profondeur [(n/p)+2]
afin de synchroniser la correction et la donnée entrante. Comme la correction n’est
valable que tout les deux cycles d’horloges, la FIFO doit étre verrouillée pendant un
cycle d’horloge au moyen d’un signal interne de blocage. L’architecture générale du

décodeur est alors représentée a la figure II-58.

don;és du ) du :> ' :>donm
coriger prr;n::r syndrome emeurs | tons comgees
|L circuit de contrdle J

Fig II-58. Architecture du ceeur du décodeur
Sur la figure II-59, on peut voir un exemple de la simulation du décodeur parallele
DSCC(72,44) pour un parallélisme de 3. Le mot code est représenté par la séquence
héxadécimale « 123456701234563253234555 ». Quatre erreurs binaires (capacité

maximale de correction du code) ont été ajoutées au mot code initial (4—5, 40,

355). Le mot regu est alors représenté par la séquence hexadécimale
« 123556701230563253254555 ». Aprés passage dans le décodeur, la sortie
(d_corrected) renvoie la séquence corrigée. Comme on I’avait annoncé dans la
description de I’architecture paralléle, deux cycles d’horloges sont nécessaires pour la
correction d’un symbole. Le temps total pour lire et corriger la donnée est de 3(n/p+1)

cycles d’horloges ce qui correspond aux contraintes demandées (formule 2.40)
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m— clear_fifo 1 efreurs

= clear | ’_'_.—"' ! '~~,_“\

[T T

= din E008800008000006000000

a2 d_comected| ! ~ ~ 0 = i
:‘.: mot regu (24 symboles de 3 bits) =“

i cloar_filo | erreurs corrigées

= clear L7 i : o

i ck

o= din

&3 d_corrected

T

X .

v mot regu corrigé
Fig I1.59. Simulation du décodeur paralléle

11.3.3. Conclusions.

Comme pour le codeur, différentes architectures de décodeur ont été étudiées. Il
s’ensuit que si I’architecture séﬁe pipelinée est trés intéressante pour les codes dont le
degré du polyndme générateur est grand, elle ne peut pas répondre a nos contraintes. Par
contre, D’architecture parali¢le peut répondre a nos besoins. Cependant, les
modifications apportées a 1’algorithme (prise en compte des codes raccourcis) ainsi que
I’architecture choisie pour le décodeur vont avoir un impact non négligeable sur la
surface occupée par le circuit de décodage. L’étape suivante va donc consister a simuler
les circuits de codage et de décodage pour différents codes et degré de parallélisme afin

d’étudier conjointement les variations de surface et de débit de ces circuits.

I1.4 Résultat

11.4.1. Etude du codeur.

11.4.1.1. Méthodologie

Notre premiére tache a été de valider 1’algorithme parall¢le du codeur. Pour effectuer

cette opération, deux programmes ont été développés.
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Le premier programme écrit avec le logiciel Matlab implante I’algorithme parallele en
permettant le choix du polynéme générateur et du degré de parallélisme. La donnée &
coder est mémorisée dans une matrice |—k/p-|xp. Dans cette matrice, les (p-0) zéros utiles
pour I’algorithme ont déja été rajoutés. Aprés codage, le résultat est enregistré dans une
deuxiéme matrice de dimension (n/p)xp. Parallélement & ce programme, la matrice
correspondant a la donnée a coder M est utilisée avec un logiciel de calcul formel afin
de calculer le reste de la division de x'M(x) par g(x). La validation de I’algorithme est
effectuée en comparant la « matrice résultat » (matrice o sont stockées les résultats) et
les informations données par ce logiciel.

Aprés validation de 1’algorithme, une premiére version du codeur décrite en VHDL a
été synthétisée avec le logiciel Maxplus II de la société Altera. Dans cette version, le
polyndme générateur et le degré de parallélisme sont fixes. Le logiciel Maxplus II a
permis de simuler (temps de retard, fréquence de fonctionnement) le codeur et de
valider 1’architecture.

Cette version a ensuite été modifiée afin de permettre le choix du polynéome
générateur et du degré de parallélisme. Deux informations nous ont intéressées : la
fréquence maximum de fonctionnement du circuit et le nombre de cellules utilisées pour
implanter le codeur (LCE). Pour réaliser I’étude en surface et en débit du codeur, les
différents polynomes ont été choisis en fonction de leur taille (mot du code) et de leur
redondance. Chacun de ces codes se caractérise par des tailles sensiblement identiques.
De plus, un autre code a été simulé pour pouvoir effectuer une comparaison avec le

modele de diviseur parallele de la société Altera.
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11.4.1.3. Etude en débit et en surface du diviseur paralléle

Nom du Code n k G(x)
DTI(6,3,21) 60 | 46 [1+x*+x>+x*+x°+x"0+x" +x"
DSCC(72,44)[8] | 72 | 44 [1+x?+x*+x°+xP+x2+x"0+x2 +x¥ +x®
EG(0,3,2) 60 | 34 |[1+x2+x8+x"104+x2+xB+xM+xP+x!0+x¥+x%

Fig II-60. Caractéristiques des polynomes utilisés pour I’étude de la surface et du débit

Les caractéristiques des polynomes utilisés pour I’étude de la surface et du débit du

diviseur paralléle sont regroupés dans le tableau de la figure II-60. Ces trois codes sont a

peu de chose prés équivalent (taille du reste et taille du mot code). Les figures II 61a et

IT 61b regroupent les résultats obtenus a partir de la synthése du diviseur parall¢le ces

différents polynémes. L’étude comparée de 1’évolution des débits et de la surface du

diviseur paralléle montre une augmentation significative du débit (il est multiplié par 5

pour un degré de parallélisme de 9) et un accroissement limité de la surface (multiplié

par 3 pour un degré de parallélisme de 9). Bien que le débit ne soit pas multiplié par le

degré de parallélisme, le rapport D(p)/D(1) est de I’ordre de 0,6p (avec p le degré de

parallélisme) et est supérieur a celui prévu dans [33] (0,4p~0,5p).

3 /| [ DTE3.21)
25 - DSCC(72,44)
e 2 —+-EG(0,3,2)
@ - CRC-16/CITT
=15
2
(7] 1 -
0,5
0 parallélism

1 23 45¢6 789

D(p)/D(1)

O aiNhwhpooN

A

AT

i

12345617289

| ~DTI6321)
| = DSCC572,44)
.+ EG(0,3,2)

| = CRC-16CITT

parallelism

Fig II-61. Etude du débit (a) et de la surface (b) du diviseur parall¢le

Outre cette étude, le diviseur paralléle a été comparé a une autre architecture de

diviseur parall¢le. La synthése s’effectuant sur un FPGA de la société Altera, nous ne

pouvons comparer nos résultats qu’avec des fonctions disponibles pour ces circuits. La
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seule fonction possible (CRC Megacore Function commercialisée par la sociéte Altera
[34]) implante un diviseur paralléle dont la principale contrainte est que le rapport R,
entre la taille du reste (r) et le degré de parallélisme soit entier. Le tableau de la figure

11-62 regroupe les résultats de la comparaison de notre architecture avec celle d’Altera.

D code teste Nombre de LCE Frequence de travail (Mhz)
DSCC(72,44 ﬁ:g:aparallél g?/ ert;riarallele gg

2 DSCC(72.44 ﬁlrt::ar:aparallel ig zlrtc‘:al:a:)arallel 111?59

4 DSCC(72,44 er—tc(:at:aparallel ?,? /A\rﬁgapafa"e' 18(2‘3:6039

7 DSCC(72,44 /,:Eiaparauel ?f ﬁlrt::ar:aparallel ggifzsezs

14 DSCC(72,44 er?r:aparanel 122 erfr:aparallel jgjg

1 DTI (6.3,21) Alrt:I:aparallel ;: ’A\Irt:f:apafa"é' 152

2 DT1(6.3,21) 2:'tcer:aparallél ;S ﬁlrt:r:apara"e' 1?2

7 DTl (6,3,21) ert(';ar:aparallel ;g Q'rt:l:aparallel gg

Fig 11-62. Comparaison des deux diviseurs paralléles

On peut remarquer que notre architecture occupe plus de surface que celle
développée par Altera. Cela peut s’expliquer par le fait que cette fonction a été
développée et optimisée par Altera pour des circuits d’Altera contrairement a notre
solution qui n’est pas dédiée a un support type. On peut noter aussi que I’architecture
développée par Altera est intéressante pour des degrés de parallélisme faibles.
L’accroissement de la surface circuit peut s’expliquer par la surface occupée par le
circuit utilisé dans le cas ou le rapport (k/p) n’est pas entier, cas qui constitue la valeur

ajoutée de notre circuit.

11.4.1.3 Circuit de codage.

Aprés I’étude du diviseur parallele, le circuit entier de codage a été synthétisé. La
figure 11-63 donne les caractéristiques du codeur parali¢gle DSCC(72,44) pour deux

degrés de parallélisme 3 et 8.
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Circuit p Surface (Lce) Fin (MhZ]) FT(Mhz) ou Z
EPF10K201C144-3 3 082 45,24 32,067 46,29
EPF10K20TC144-3 8 1094 39,68 32,25 45,87

Fig I1-63. Caractéristiques du codeur paralléle pour le code DSCC (72,44)

On peut remarquer que la différence de surface entre les deux codeurs paralléles n’est
pas élevée (augmentation de 10%). Cette augmentation est due essentiellement 2 trois
circuits :

- Les circuits de conversion série/paralléle et parallele/série pour lesquels les registres
passent d’une taille 3 a une taille 8.

- Le circuit de codage (diviseur paralléle et circuit de mise en forme).
Par contre les mémoires utilisées dans le codeur paralleéle n’agissent pas sur
I’accroissement de la surface car elles sont de tailles identiques (nombre de registre)
mais disposées de fagon différente (profondeur et taille de la FIFO).
On s’apergoit aussi que les fréquences de fonctionnement des différents étages varie tres
peu et sont de 1’ordre de 30 a 40 Mhz (les circuits de la famille des Flex10K peuvent
fonctionner a une fréquence maximum de 125 Mhz). Mais alors que le circuit de
division constitue le facteur limitatif du circuit de codage, ce sont les circuits d’entrée et
de sortie qui limite le débit utile du codeur.
Enfin, les fréquences des différents étages permettent de traiter des flots continus de

données (elles permettent de respecter les formules (2.21) et (2.22).

11.4.1.4 Conclusion.

Cette étude a permis de montrer que 1’architecture paralléle permet d’augmenter de
fagon considérable le débit du diviseur parallele. Bien que les performances de notre
architecture soient légérement inférieures a celle du diviseur développé par Altera, notre
diviseur paralléle permet d’implanter des degrés de parallélisme avec la seule condition

que le rapport entre la taille du mot code (n) et le degré de parallélisme (p) soit entier.
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En ce qui conceme le codeur parallele, il apparait que les étages d’entrées et de
sorties sont les facteurs limitatifs du circuit de codage. Une réécriture de ces ctages
devrait permettre d’augmenter les débits du circuit de codage (Ils seront au plus égaux a

125 Mbits car la fréquence maximale de fonctionnement des flex10K est de 125 Mhz).

11.4.2. Etude du décodeur.

11.4.2.1. Méthodologie de validation du décodeur

La démarche suivie pour la validation du décodeur est identique a celle du codeur.
L’algorithme a d’abord été validé par une simulation logicielle. Pour ce faire, une
matrice simulant un canal de transmission imparfait est additionnée a la matrice-résultat
du codeur paraliéle. Aprés application de 1’algorithme de décodage, les erreurs trouvées
sont comparées aux erreurs initiales afin de valider 1’algorithme.

Aprés cette validation logicielle de 1’algorithme, un modele générique décrit en
VHDL a été réalisé ct synthétisé avec le logiciel Maxplusll d’Altera. L’étude de la

surface et du débit a alors été effectuée avec les mémes polyndmes que pour le codeur.

11.4.2.2. Etude du décodeur.

I1.4.2.2.1. Validation de l’architecture « pipelinée »

La premiére opération a consister & comparer les débits de D’architecture non
pipelinée (Fig I1-56) et pipelinée (fig II-57). Comme, nous n’ajoutons qu’une série de
registres, la surface occupée par la deuxieme architecture est plus importante que celle
occupée par la premiére mais 1’augmentation est faible. Il n’en est pas de méme pour le
débit. La figure II-64 montre 1’évolution du débit Di en fonction du parallélisme pour

ces deux architectures D1 et D2 (code DSCC(72,44)).
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35 _ i
3 ~e—D1(p)/D1(1) |
25 - " |—a—D2(p)y/D1(1) i

2 d ’
1,5 | |
1 |
0,5 ‘
0 I . i . X parallelism |

1. 2 3 4 5 6 ‘

Fig 11-64. Comparaison du débit des deux architectures proposées
On s’apercoit que pour un degré de parallélisme faible, les deux architectures sont
équivalentes. Par contre, pour des degrés élevés, le débit semble plafonner (debit série
multiplié¢ par 1,5) alors que le débit de la deuxiéme architecture est multiplié par 3
(multiplication par 2 du débit entre ces deux architectures). Cependant, il faut vérifier

que la surface occupée par le circuit de décodage n’augmente pas plus vite que le débit.

114.2.2.2. 2. Etude de la surface de [’architecture « pipelinée »

Si les codes utilisés pour 1’étude de la surface et du débit du codeur sont caractérisés par
des tailles voisines, il n’en est pas de méme pour la taille des portes & logique

majoritaires qui varie entre 2 et 9 (fig I1-65)

code ki{n Taille de la porte a logique
majoritaire(nombre d’entrées)
DSCC(72,44) |44 | 72 9
DTI(6,3,21) |60 | 46 2
EG(0,3,2) 60| 34 8

Fig II-65. Tailles des différentes portes a logique majoritaires
Les figures II-66 a et b regroupent les résultats sur la variation en fonction du
parallélisme de la surface et du débit pour le circuit de décodage des codes considérés.
Le débit et la surface de référence sont les valeurs de I’architecture série. Cette
architecture série comprend la FIFO (n registres) nécessaire pour la synchronisation de
la correction. 11 faut aussi noter que pour un code, le degré de parallélisme 5 n’a pas été

synthétisé pour respecter la contrainte (n/p) entier.
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Comme on peut le voir sur les deux graphes, le gain de I’architecture parall¢le est
similaire au gain réalisé pour le codeur parallele. Le débit est fortement augmenté alors
que la surface croit trés peu. Alors que la variation lente de la surface du codeur
paralléle peut facilement s’expliquer, il n’en est pas de méme pour le décodeur parallcle
ou la duplication des portes & logiques majoritaires et des matrices W devrait contribuer
fortement a 1’augmentation de la surface du décodeur. En réalité, comme pour la porte a
logique majoritaire, le synthétiseur remet toutes les équations combinatoires a plat afin

d’effectuer une réduction des équations.

& T |[Fsstzen 2 : [P axazan

5 —e—ad6,2.21) 18 a0 (6,3.20)
=4 el T EY = T |l Eary
=3 A7 518 T
CH ——— 3y >

1 e ] 12 {

0 T T T T plaralidisme 1 - = r r . —tpRrallelisme

1 2 3 4 & <] 1 2 3 4 3 6

Fig 11-66. Etude du débit (a) et de la surface (b) du décodeur

11.4.2.3. Circuit de décodage.
Comme pour le codeur, le circuit de décodage a été entierement synthétisé sur un circuit
de la famille des Flex 10K. Pour un parallélisme de 3, les caractéristiques du circuit sont

les suivantes :

Circuit utilisé : Flex 10K30RC208-3

Surface : 1546 Lce sur les 1728 Lce disponibles
Fréquence maximum en entrée : 45,87 Mhz

Fréquence maximum interne 31,25 Mhz

Fréquence maximum de sortie : 30,25 Mhz

Les conclusions obtenues pour 1’étude du codeur sont encore valables pour le décodeur.
Les circuits d’entrées et de sorties sont les facteurs limitatifs du circuit. De méme, les

fréquences des différents étages permettent de traiter des flots continus de données.
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I1.5. Conclusions et perspectives

Apres une présentation des différents codes a logique majoritaire et la description
algorithmique de leur fonctionnement, une étude architecturale a permis la synthése
générique des circuits paralleles de codage et de décodage. Ceux ci sont capables de
traiter des flots continus de données avec pour seule contrainte que le rapport entre la
taille du mot code et le degré de parallélisme soit entier.

De plus, la fréquence maximum de fonctionnement pour ces circuits est de 1’ordre de 30
Mhz (la fréquence maximum de fonctionnements des circuits Flex10K est de 125 Mhz)
ce qui constitue un bon résultat.

En outre, les facteurs limitatifs de ces circuits sont les étages d’entrée et de sortie
contrairement au modeéle série. Une réécriture de ces étages utilisée conjointement avec
une synthése sur ASIC (contrdle du routage) devrait permettre d’augmenter les
fréquences de fonctionnement et d’affiner les études sur la variation de la surface de ces
circuits.

Enfin deux types d’utilisation existent pour ces deux circuits. Ils peuvent étre utilisés
directement dans des applications a haut débit traitant des flots continus de données
(codeur et décodeur complet) ou bien ils peuvent étre intégrés comme fonction (cceur du

codeur et du décodeur) dans des DSP dediés.
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Chapitre III.

Le code Reed-Solomon (127,k,d) avec effacements

Dans ce chapitre, nous allons nous intéresser au code de Reed-Solomon et plus
particuliérement au code Reed-Solomon avec effacements. Alors que dans le chapitre
précédent, nous nous focalisions sur I’architecture permettant d’obtenir le meilleur débit
possible, ici nous allons nous intéresser & 1’amélioration de la capacité de correction
(c’est a dire le nombre maximum d’erreurs pouvant étre corrigées). Dans un premier
temps, nous détaillerons la théorie des codes Reed-Solomon. Ensuite nous étudierons
une technique de marquage développé [11] pour les codes RS et permettant de traiter
des effacements. Enfin afin de valider la conception matérielle d’un codeur/décodeur
RS (127.,k,d) avec effacement (algorithme de codage et technique de marquage), une
étude de faisabilité a été effectuée sur un cas particulier : le code RS (127,121,7) avec

effacements.
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II1.1. La théorie des codes Reed-Solomon

I1I.1.1. Présentation du code

[I.1.1.1. Construction du polyndme générateur

Soit m un entier positif strictement supérieur a 2. On pose t un entier positif inférieur
a2™-1 et o un élément primitif de GF(2™). On appelle g(x) le polyndme de degré le plus

faible ayant les valeurs {a,0%,..,0*'} comme racines.

6 =[T'@-x @D
Ce polynéme définit une classe de code linéaire cyclique : Les codes Reed-Solomon
[34]. Iis sont capables de corriger | (2t+1)/2] erreurs dans un bloc de 2™-1 bits.
Les codes de Reed-Solomon étant des codes linéaires cycliques, le mot de code est un
multiple du polynOme générateur. Par conséquent, si le mot regu n’est pas un multiple
de g(x), on sait que ce n’est pas un mot de code. Cependant, le mot de code présente

d’autres caractéristiques utiles pour le décodage. Nous allons les examiner.

IM1.1.1.2. Caractéristique du mot code

On considére maintenant un polyndéme P de degré n-1 dont les coefficients
appartiennent & GF(2). Si {a,a’,..,0*'} sont des racines de P(x), alors, de maniére
évidente, P(x) est aussi divisible par g(x). On peut donc en conclure que P est un mot de
code.

De maniére réciproque, si P est un mot de code, il est divisible par g(x). Donc

{a,a,..,a>"} sont les racines de P(x). On a alors démontré I’équivalence suivante :

P est un mot de code <> P (a')=0Vie{l,...,2t} (3.2)

Cette relation peut s’écrire matriciellement par :
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1
ol

P est un mot de code < [vg, -+, vy.1] =[0]Vie {I,---,2t} (3.3)

a(n:— 1)i

Appelons respectivement H et S les quantités définies par :

1 o o . o]
H= (3.4)
b ) T e
S=VH (3.5)

D’aprés (3.3) et (3.5), il s’ensuit que :
P est un mot de code < S=V.H'=0 (3.6)
La matrice H (matrice de contrdle) permet donc de caractériser et de vérifier que le

mot utilisé est bien un mot de code (détection des erreurs).

II.1.1.3. Exemple

On consideére le code linéaire cyclique Reed-Solomon défini dans GF(2%) pouvant
corriger au plus 2 (t = 2) erreurs. Les paramétres de ce code sont :

n=2-1=2-1=7,

k =2P-1-2t =8-1-4 = 3.

Le polyndme générateur de ce code vérifie la formule :

G(x) = H%(x-ai)=x4 raZxd +adx? +adx +of

En utilisant les résultats du paragraphe précédent, la matrice H est égale a :
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) () @) @ )

O ) @) @
@) ) @) @ )

QR R R R
» N N W

Supposons maintenant que 1’on veuille coder le mot M(x) = x*+ox+a’. De méme que

pour les codes a logique majoritaire, on calcule le reste de x*M(x) par g(x).

x6 ax®  olx? 0?3 %2 Ox «
—x® —aZ® —axt —oPx3 —ab%? 2+ o*x +ot
ot Xt O3 af
—atd —ofx? -3 —a%x? —ol%
atx? o33 %2 o
_ 0‘4x4 —a6x3 _ 0L9x2 _a9xl (110
o3 0% O 3

Le mot de code P est alors : [1 o o> a* o &® o ]

On peut alors vérifier que (P est un mot de code <> S=V.H'=0).

Le code Reed-Solomon étant un code linéaire cyclique, 1’algorithme de codage utilisé

est analogue a celui des codes a logique majoritaire (calcul de reste). Cependant, la

difficulté provient des opérations qui se font dans les corps de Galois. Il est donc

primordial de bien choisir le multiplieur dans le corps de Galois utilisé pour qu’il n’ait

pas un impact négatif sur le débit.
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111.1.2. Algorithme de décodage

III.1.2.1. Evaluation de S
La matrice H (formule (3.6)) caractérise les mots codes mais est difficilement
implantable dans des circuits (toutes les opérations ont lieu dans un corps de Galois). Il
faut donc trouver une écriture équivalente de S mais sans utiliser de matrice.
Or d’aprés le théoréme d’Euclide, il existe deux polyndmes v; et g; tels que :
P(x) = vi (x) (1-0"x)+qi (x) 3.7)

Par conséquent,

Si= P(a) = vi (e) (- "oy () = g (@) (3.8)
Les coefficients de S peuvent donc étre évalués a partir des restes des divisions de la
donnée regue par les polyndmes minimaux. Cependant, si la détection des erreurs est

possible, encore faut-il les localiser et les corriger.

I11.1.2.2. Localisation des erreurs et correction

II11.2.2.1. Localisation des erreurs

Supposons que le vecteur regu P soit composé d’un mot de code C et d’une erreur E. On
peut écrire :
P(ai)= E(ai)+C(oci)=E(oci) car C est un mot de code
On en déduit alors que :
Si=E(a)) Vie{l, -2t} (3.9)

o s L;
Supposons qu’il y ait v erreurs. Le vecteur E peut alors s’écrire : E(x) = Z};l (X ! )

En utilisant la formule (3.8), on a alors :

S; =Z}’=l(aLi )1 = Viefl, -2t} (3.10)
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A partir des valeurs de j =aLj, on peut définir un polyndme o (x) appelé
polyndme localisateur tel que :
o(x) =Y yoix! =T, (1-Bix)=T].,(1-akix) (3.11)
Les zéros du polynéme localisateur donnant les inverses des positions des erreurs,

1’examen de o(ot') permet de trouver les positions des erreurs. Ayant localisé les erreurs,

il faut maintenant les évaluer.

II1.1.2.2.2. Correction des erreurs

On considére maintenant le produit S(x)o(x). On a

~ v (160 ) (v . 0@ ) _2fwv _ a2t 0X)
S(X)G(X)—O'(X)Ziﬂel{ 1-B;x ]—(Zizlell_ﬁix] X [Zi=lel(Bl) I—Bixj

Par conséquent,

Sx)o(x) = o(x)[x'] (3.12).

C’est I’équation clé de décodage.

o(x)

1

La quantité o(x)= Ziv=1 €; 7 est appelée polyndéme évaluateur de P.

Par construction de o, si o(a™) est différent de zéro la position examinée i n’est pas
erronée. Par contre si cette quantité est égale a zéro alors il y une erreur et il faut
’évaluer.

En dérivant la formule (3.12) et en remplagant x par o, on obtient 1’évaluation de

Perreur :

¢; = -0t 2@7) 513
'@
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Plusieurs méthodes ont été développées pour calculer le couple (®,5) [35],[36]. Dans
notre cas, nous allons uniquement nous intéresser a 1’algorithme de Berlekamp.
L’avantage de cet algorithme séquentiel est de pouvoir étre modifié pour tenir compte

des effacements comme nous le verrons plus loin.

II1.1.2.3. Algorithme de Berlekamp.

L’algorithme de Berlekamp consiste & trouver a chaque itération i comprise entre 0 et

(2t) un couple (w;,c;) vérifiant les relations suivantes :

o= “’j[xj]
c(0) =1
Max(deg(c;),1 +deg(;)) est minimal

A la fin de 1’algorithme (étape 2t) et si le nombre d’erreurs ne dépasse pas (), le
couple (w2,02¢) correspond au localisateur et & 1’évaluateur de E.

Pour trouver 1’algorithme, on va considérer deux ensembles Ej et Ej* défini par :
Ej= {(o, (o)/cc(x)S(x.=. o(x) [xj ]
E; = {(c, )€ B/ 6(0) =1et deg(c,0) = d; = min (deg(o,w))}
avec deg(a,b) égal a Max (deg(a),1+deg(b)).
On peut alors démontrer les deux propriétés suivantes :
P Si(2d;>j) ou (2d; <j et (0;,00)) € Eju1) alors dj+1=d; (3.14)

| si2q, <j alors 4y =j+1-G

En effet posons (oj,»;) des éléments E;*. On peut écrire 1’équation suivante :
6i(x)S(x) = 0(x) + A [¥"] (3.15)
Deux cas peuvent alors de produire. Si A est égal & zéro alors le couple (cj,0))

appartient 3 1’ensemble Ej+1. Par contre, si Aj est différent de zéro, on suppose qu’il
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existe un autre couple (¢°;,0°)) tel que (0j-Ajc’; , ®-Aj0’;) appartient & 1’ensemble E;.;.
On vérifie alors immédiatement que :

2dPj= din=d;

2d; <j = djsy =j+1-d;.

Le principal probléme reste alors de trouver un couple (6’;,0’j) vérifiant les conditions
précédentes. Pour le construire, on va utiliser un processus itératif.

En supposant connu & I’instant j le couple (c°j,0’;), deux cas doivent étre considéré :

Si dj+1=d;, une simple multiplication par x des polyndmes du couple (c’;,»;) répond au
probleme.

Si dj+1>d;,on démontre [34]que le couple (xAj'lcj, xAj'lcoj) convient.

L’algorithme de recherche de Berlekamp [21] utilisant les propriétés décrites

précédemment est représenté a la figure suivante :
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cp—1 0o« 0
0"0(—0 (0'0(—-1
do(—'o

i
-

calcul du coefficient (A)
en x; de 6(x)S(x)

!

i < OFAD);
L]
B ¢ OF AP’}

(AF0) ou (2d;> ) ?

oui <> non

O"j+1 «— XO'j
1
@ 4 € XQ;

) -1
G'ﬁ.l(—XAj O'j
' -1
® i+ 1(—-)(AJ (Dj

je il

j=2t7

non:

oui

‘

(02t @ 2t)

Fig III-1. Algorithme de Berlekamp
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111.1.2.4. Exemple.

- On réutilise ’exemple du paragraphe II1.1.1.3. Supposons que 1’on ait deux erreurs

en position 1 et 4 d’amplitude respective (o) et (o). Le mot de code [1 a o o of o’

o’} devient C’ =[1 o’ o* a® o’ &’ .

En premier lieu, nous allons calculer le syndrome S(x) = Zf C(al i = Zf Six!

Sl=C'(1)=1+cx1 +a4+a4+a6+a3+a3=a4

Ona Sa =C'((>L)=(0L)6 +0t(0t)5 +(12(0,)4 +0t4(0t)3 +0L6(0L)2 +oc3(a)1 +ad =l
83 =C(a?)=(a?)0 + a(a?)’ +a?(@®)* +a*(0?)3 + a8 (@?)? + 3 (@?)! + 03 =a
$4=C(0) =8 +a(@®)? +o?(@})? +at(®) +ab@?)? + a3 (@) +o® =0

Par conséquent, le syndrome S est égal au polynome o + a?x + ox? + ox3.
Connaissant le syndrome, nous pouvons appliquer 1’algorithme de Berlekamp pour

déterminer le polynéme localisateur d’erreur o(x). Comme t est égal a 2, 4 cycles sont

nécessaire pour 1’obtenir.

Pourj=0,ona:

60=1,0)0=0,0"0=0,(D’0=-1,d0=0.

Par conséquent, 6y.S(x) = S(x) = a? +aZx+ax? +ax3. Dol Ag = o,
On a alors :
61=6¢-A0’0=1 (,01=(D0-Ao(l)’0=0+0(.4=(x4.

Comme (A # 0) et (2dy < 0) 6’1, ®’; et d prennent les valeurs :

0"1=XA0-10'0=(X3X 0)’1=XA0-10)0=0 d]=j+1-dj =1

Pourj=1,
61.5(x) = S(x) = A; = o

0=01-A1G"1 = 1-o2a’x = 1+a’x

130 Recherche des performances dans la mise en eeuvre des codes linéaires cycliques en ASIC d haut débit



Le code Reed-Solomon (127,k,d) avec effacements

W= M7 - A1(0’1 = (14

2d1=2>1(5) = 0"2=x0'1=oc3x2 0 =x0;=0 d=d;=1

1=2
62.5(x) = (1+a’x)( ot vo?x+ax?+ ax3) = ot +a3x? 103+ A =0
G3=03-A",=1- a’x -0 o’x?= 1- a’x-05%
W3=0) - Az(x),z = a4+a30 = (14
2d2 =2 Sj =
o’3= xAz'lo'z = xoc4(1+a5x) = ax+a’x?

3= xAz'lcoz = xa"(a“) =X

dy=j+1-dj=2+1-1=2

1=3

6

2 4 6,3 _ .54 .5

03.5(x) =(1- asx-a6x2)(a4 +axvax? + ax3) =a T +a’x’ +a’x" +x > A3=a
64= 03 - A36”3 = (1- o’x-a%%%)- a(a*x-ax?) = 1+o’x+o’x?
04= 03 - A30°3 = a4—a6(ax) =atx

Les polyndmes localisateur o(x) et évaluateur d’erreur @(x) sont donc égaux a:
o(x) = 64(x) = 1+o’x+a’ X
o(x) = 04(x)= atx

La recherche des zéros de 6(x) nous permet de déterminer les positions des erreurs dans

le mot regu. On a :
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0‘(l)=1+0t2 +a5=oc

0'((1._1)=1+G.20._1 +a5a_2 —l+o+a’=0
cr(cnn_2)=1+(x2 2 %04 =a

o@ ) =1+a2a"3 + 6=1
0'((1_4)=1+G.2 4 5 8 1+’ +a=0
0'((1_5)=1+0.2 =5 5 101404 4a?=d?
cr(oc_6)=1+0L2 6 5 121463 h1=63

Les seules racines du polynéme o(x) sont -1 et a-4. Il y a donc :2 erreurs en position 1

et 4. Connaissant ces positions, la formule (3.13) nous permet d’évaluer les erreurs :

-1 4 -1 4,6 3
e1=—a1 o(a 1)=_°‘1a 2(1 __ e e’ ot 2
o.v(a—‘ ) o ’ o o
—4 4 4
e4=—a4ﬁ)—(%=—a4a——22——=—a2(a4+ot3)=—a
c'(a™ ) o

Par conséquent, le mot code C(x) initial est égal a :
Cx)= (x6+0Lx5 +atx+otx ol o’ x+ad) - (a x+ax?)
C’est a dire :
C(x) = x*+ox +ax*+ox*+obx 2ra’x+od)

Cela correspond bien au mot de code envoye.

Bien que permettant de connaitre le couple (o,m) en 2t cycles de traitement, cet
algorithme est séquentiel et ne se préte pas a un traitement parallele. De plus, comme
pour 1’algorithme d’origine), le point le plus compliqué consiste & implanter un circuit
de traitement dans les corps de Galois (calcul de la multiplication de deux polyndmes

pour trouver le coefficient A;).
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II1.1.3. Prise en compte des effacements

I11.1.3.1. Position du probléme et premiére conséquence

Dans les paragraphes précédents, nous avons traité des erreurs dont ni la position ni
la valeur ne sont connues. Toutefois, on peut supposer que, grice a un moyen de
marquage des symboles, on puisse connaitre la position de quelques symboles errones.
Seule la valeur de I’erreur est inconnue. De tels symboles sont appelés « effacements ».

Les « errata» (erreurs + effacements) pouvant corrompre un mot code sont alors
constitués d’une part par un certain nombre d’erreurs t’ et d’autre part par des
effacements e’.

Connaissant la position des effacements, on peut définir un polyndme localisateur G et

un polyndme évaluateur w.s d’effacements :
e Li
O off =Hi=1(1-a x) (3.16)

v Oefr (%)
Dcff = D11 Pi —effL, (3.17)
l-a™x

avec L; la position des effacements.

On peut de méme définir un polynéme localisateur cer €t un polynéme évaluateur

d’erreurs ey -

Cerr =1‘[;'=1(1 “alix) (.18)

_xt Oerr (X)
Oerr —2j=1pi 1 oy

(3.19)

Les polynémes localisateur et évaluateur des errata ¢ est alors égal a:
6(X) = Oen(X)0eni(x) (3.20)
0O(X) =Oeff(X)Der(X)TOen(X)0er(X) (3.21)

D’ou:
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1-(B; %)™ 3 1- (B0

809000 = | Lier, o+ T p ¢
; j

Gerr ()0t (X)  (3.22)

C’est a dire :
SX)o(x) = ox)[x>'] (3.23)
La formule (3.23) est similaire a (3.12) mais on ne connait pas Ger. Une manicre de

résoudre cette équation est d’essayer de se rapporter au cas sans effacement. C’est la

méthode développée par Forney [21].

I11.1.3.2. Méthode de Forney

Considérons un couple (o,0) vérifiant les propriétés suivantes :
c6(0)=1, deg (0) </,deg (o) </,
Gt divise o,
PGCD (Cerr, ®) =1,
S(x)o(x) = 0() [x**]
On peut démontrer que tout couple du type précédent peut étre converti en un autre
couple (B,y) tels que
B (0)=1, deg (y) <1-¢’, deg (o) <l-€’,

PGCD (B,y) =1,

Sx)T(x) = y(x)[x 2"'e'] avec T défini par 0. (X)S(X) = &(x) + x°T(X)
Connaissant £(x) et oex(x), On revient au cas précédent (RS sans effacement) et on peut
calculer les polyndmes localisateur d’erreurs B(x) (=0(x)/c.n(x)) et évaluateur d’erreurs
¥(x) en utilisant I’algorithme de Berlekamp.

L’accés aux polynémes [ et y nous permet :
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- de connaitre la position des erreurs dans le mot regu

al( l—C') Y(a - )

: (3.24)
Gegr (@ )B'(@™)

- d’évaluer I’amplitude des erreurs €; = —

i(1=¢') ., —i S
o @ ) e ) (325

- d’évaluer I’amplitude des effacements ¢; = — = - =
Blaoegr(@™)  oegr(a)

II1.1.3.2. Algorithme de Berlekamp modifi¢

L’algorithme de Berlekamp a été modifié¢ afin de tenir compte des effacements. Il

permet de calculer o puis 6. On peut alors en déduire Ger (G = Gefr XCerr)-
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Goe1 0o« 0
o0 09«0
i=0

—

[}
Gj+1 <—cra0j ]
i
A O « 000 FAX
c‘j‘H <"x°j+l, ('o'j+l (—Xﬂ)ﬁ_l

>

oui
y

Og ¢ Oy g4 €
00 0y X
dy « ¢

3
<

calcul du coefficient (A;)
en x; de 6;()S(x)

L}

Oj) < O7AS
L}
Oj « 07 A0

(4=0)ou (2d;>j)?

) -1
o'} ¢ XG; G541 < XA 0
' , ' -1
(“)j"‘l(_xmj (Dj.H(—XAj (Dj

dine d; diy jrite-d,

NON:

(62! ;0 2!)

Fig I1I-2. Algorithme modifié¢ de Berlekamp-Massey
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I11.1.3.3. Exemple

On utilise toujours le méme exemple que dans le cas sans effacement. On ne
considére plus qu’une seule erreur en position 6 d’amplitude o®. On suppose par contre
que ’on peut détecter deux effacements en position 1 et 4 d’amplitude o et a®. Le mot
regu est alors le suivant :

C’(x) = a’x5+ox o x ot ol ol x o

Comme dans le cas sans effacement, on va calculer le syndrome.

Sq =C'(1)=0L2 +alvat +at +ab +ad +ad =a?

82=C'(a)=a2(oc)6+0L1(oc)5+a4(oc)4+oc (oc)3+a6(oc)2 +o’ (o) on3 o’
S3=C'(OL2)=G.2(OL2)6+0L1(OL )5 (oc )4+ ( )3+(X. a2)2+a ( ) 3=l
\S4=C'(a3)=a2(a3)6+a1( )5 (oc3)4+a ( +a (oc3)2+oc ( ) o’ =1

1

Le Syndrome S(x) est donc égal 4 : o +adx +ax? +x3

Connaissant le syndrome, on peut appliquer la premiére partiec de 1’algorithme de

Berlekamp-Massey. A I’initialisation, on a :

i=0,

co=1 =0 Co=X 0’s=0

On a alors 0¢(x)S(x) = S(x) = o® +alx+a2x? +x3. Do Ay =0’
Par conséquent, on a :

c) =(0p- ac’p) = 1-ax 0’1 =X0] = X -0X

= (- a®’p+ ono)=0-oLO+0L3=0L3 ®’) = X01 = X’
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1=1,
c1(x)S(x) = (1+0Lx)(oc3 +odx+a?x? + x3) = o? +alx+o0x? +ax? +ax*. D’ou
Al = (16
Par conséquent :
02 = (01 - a'c’)) = (1+ox)+a’(x -ocxz) = 1+a’x+o’x?
G H=X0y = x+olxHa’xe.
o2 = (01 - 0’ + Ax') = P+t (xe’)+ abx = o’ +ax
O’y =X®3 = a’x+a’x?
Comme le nombre d’effacement est de 2, on peut écrire les égalités :

Oetf (X) = 02(X) = 1+ox+o’x?

e(x) = 0a(x) = o’ +a’x

Maintenant que 1’on connait les polyndmes localisateur et évaluateur d’effacements, on

peut calculer les polyndmes localisateur et évaluateur d’erreurs.

1=2. On pose

oy = 1+ox+a’x? w; = a’+alx =0 ;=X d, =2
Onaalors :

cz(x)S(x)=(1+a2x+a5x2+x3)( o +odx +ax? +x3 ) c’est a dire

Cz(X)S(X)=a3 +alx+x? +a%%3 +abx? +a’x°.

D’ou Az =1
On aalors :

03= G3-A)G") = 1+ox+a’x? 3= 0-Ax’ 2= o +olx+x2
Or2d,=4<(+2). D’ou:

- -1 30,22 _
c’'3=xXA; 10'2 = x+a2x2+a’x’ ®’3= XA 0= oX+aX d;=3
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i=3
02(x)S(x) = o +ax+x2 +a%%3 +abx? +a’x°=Don Ay =
d’ou:
04= 03-A3G’3 = (1+a2x+a5x2)+a6(x+a2x2+a5 X)) = l+x+alx*+a’x’
®4= O3-Az®’3= o> +atx?
Comme j est égal a 3 (=2t-1), I’algorithme s’arréte et on peut écrire les deux égalités
suivantes :
Cemrteff (X) = 04(X) = 1+x+abx*+a’x?
Par conséquent,
B(X) = [Gerrretr (X)/ Gerr (X)] = (1-0°%)
La seule racine de B(x) est o, c’est a dire que 1’on a une erreur en 6°™ position.

Finalement, deux effacements et une erreur ont été localisées.

Comme [’algorithme d’origine, le probléme consiste a implanter des unités de calcul
dans les corps de Galois. Cela est d’autant plus crucial que 1’on doit maintenant évaluer

4 polynémes au lieu de 2.

I11.2. Simulation et implantation du code Reed Solomon (127.k.d) avec

effacements

Cette partie, consacrée 4 la simulation logicielle et 4 'implantation sur FPGA du
code Reed-Solomon (127,k,d), est divisée en trois paragraphes. En premier lieu, nous
présenterons le code RS (127,k,d) et la technique de marquage utilisée pour localiser les

effacements [11]. Le deuxiéme paragraphe sera consacré a la simulation de ce code et

139 Recherche des performances dans la mise en ceuvre des codes linéaires cycliques en ASIC a haut débit



Le code Reed-Solomon (127,k,d) avec effacements

des résultat; que ’on peut en tirer (simulations d’environnement réel ou de phénoménes
purement aléatoire). Enfin, afin de valider la conception en ASIC d’un circuit de
codage/décodage, nous avons effectué une étude de faisabilité de I’implantation sur un
seul circuit de 1’algorithme de codage (ou de décodage) et de la technique de marquage.
Pour cette étude, nous avons alors utilisé un cas particulier : le code RS(127,121,7) avec

effacements.

IL.2.1. Code de RS(127.k.d) avec effacements

D’apres les propriétés des codes RS, la taille du mot code doit vérifier la formule :
n=2°-1
Dans notre cas, la taille du mot code vaut 127, c’est a dire que p est égal a 7. Ce code
est donc défini dans le corps de Galois GF(27). Le polynéme primitif irréductible utilisé
pour générer ce corps est le polynéme : P(x) = P(x) = x/ + x3 + 1. La taille des
symboles est alors de 7.

Les caractéristiques de cette famille de code sont :

- Taille du mot code (127) symboles

- Nombre maximum d’erreurs pouvant étre corrigées ®)

- Nombre maximum d’effacements pouvant étre corrigés (0)

- Taille de la donnée & coder (127 -2t) symboles

Pour pouvoir utiliser les effacements, il est nécessaire de marquer les symboles afin de
pouvoir détecter les éventuelles erreurs pouvant les affecter. Le corps de Galois étant
fixé, la technique de marquage doit donc coder chaque symbole sans nuire a la validité
du codage RS. Une des techniques les plus simples pour cela est d’ajouter de la

redondance aux symboles suivant une loi connue de 1’émetteur et du récepteur. En
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méme temps, cette redondance ne doit pas étre excessive afin de ne pas trop diminuer le
débit utile.

Pour pouvoir répondre 2 ces contraintes, la technique de marquage utilisée est le bit de
parité impair qui détecte un nombre impair d’erreurs dans un symbole. Les erreurs en
nombre pair qui ne sont pas détectées par le bit de parité seront alors considérées
comme des erreurs par ’algorithme de décodage. En contrepartie, la taille du symbole

passe de 7 4 8 bits ce qui est un avantage pour les implantations logicielles ou sur DSP.

Les caractéristiques du code de Reed-Solomon ainsi formé sont :

- taille du mot code 127 symboles,

- taille du message (127-2t) symboles,
- nombre d'erreurs corrigibles t,

- nombre maximal d'effacements 2t

- correction conjointe erreurs ¢’ et effacements e’ avec 2%’ + e’ < 2%,
- symbole composé d'un bit de parité et de 7 bits du code Reed-Solomon (127, k,d)
d'origine. En résumé, cette technique de marquage revient a la concaténation du code

de parité (8,7,2) a chacun des symboles du code RS(127 k,d).

II1.2.2.Simulation

I11.2.2.1. Principe de simulation

La technique de marquage expliquée précédemment et I’algorithme de décodage du
Reed-Solomon (127,k,d) avec effacements ont été étudiés & TDF-C2R [11] en utilisant
des fichiers d’erreurs de format binaire pour représenter le canal de transmission. Pour

ces simulations, deux types de fichiers ont été choisis :
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- des modeles aléatoires obtenus a partir d’un logiciel distribuant aléatoirement les
erreurs selon la taille en octets du fichier et le taux d’erreur bit donné (TEB),

- des fichiers de mesures permettant 1’approche d’un environnement réel (diffusion
hertzienne, rétrodiffusion). Ces mesures ont été réalisées sur le terrain avec tout
I’environnement analogique (modulateur, émetteur, récepteur).

Le principe de la simulation est représenté sur la figure (III-3)

Donnée | . ‘ .
\ ' c donnée
a M > codage C >® | c decodage; M décodée

coder i

o]

Fichier d'erreurs 1
binaires

Fig I1I-3. Principe de Simulation

Le mot d’information M est envoyé dans un circuit de codage qui calcule le code de
Reed-Solomon original ainsi que le bit de parité de chaque symbole. Au mot de code C
obtenu, on ajoute les erreurs provenant du fichier choisi (environnement réel ou
aléatoire). Le mot regu C’ est envoyé dans le circuit de décodage. Ce circuit décéle les
effacements ¢’ et les comptabilise. La détection des erreurs est activée si le nombre
d’effacement ¢’ dépasse 2t. Dans le cas contraire, la correction conjointe des erreurs et
des effacements est activée. Le message de sortie M’ est alors compar¢ au message

original M.

I11.2.2.2. Résultat
La figure III-4 donne un apergu des simulations réalisées sur des modeles al€atoire et

hertzien :
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Modele TEB Taux d'erreurs Code Reed-Solomon Rendement
fichier d'erreurs résiduelles (127.k,d)

1,82.10'3 RS (127,105,23) 82,68 %
Sans effacements

Aléatoire 1,12_10-2 0 RS (127,105,23) 72,34 %
Avec effacements

Erreurs isolées 0 RS (127,89,39) 70,08 %
Sans effacements

Hertzien bande 11 0 RS (127,65,63) 44,78 %
Avec effacements

Paquets d'erreurs de 4’53.10-3 0 RS (127,57,71) 44.88 %
taille variée Sans effacements

Fig III-4. Résultats des simulations.

¢ Pour le modéle aléatoire, le fichier d'erreurs de format binaire contient uniquement

des erreurs isolées avec un taux d'erreurs bits de 1,12.10-2. On peut remarquer que le
code Reed-Solomon (127,105,23) sans effacements est en dépassement et ne permet

pas de corriger toutes les erreurs et en a méme rajouté (taux d'erreurs résiduelles €gal a

de 1,82.10°3). Le code RS (127,105,23) avec effacements permet de résoudre ce
probléme (i.e. on a un taux d’erreur résiduel nul). Mais cela se fait au détriment du
rendement (il passe de 82,68 % a 72,34 %). Cependant, utiliser ce code est nettement
plus avantageux que le code RS (127,89,39) sans effacement qui lui aussi permet un

taux résiduel nul (le rendement passe de 72,34% a 70,08%).

¢ Pour le modéle simulant un support hertzien en bande II (ce modele a été obtenu
lors d'une campagne de mesures organisée par TDF-C2R.), on a une prédominance des
erreurs adjacentes et une multitude de paquets d'erreurs de taille variée. La taille du plus
grand paquet d'erreurs est de 217 bits. Les erreurs adjacentes ne représentent que 8,43%,
la taille du fichier d'erreurs est de 267.246 octets.
Deux solutions sont possibles pour un taux d'erreurs résiduelles nul :

- code Reed-Solomon (127,57,71) sans effacements,

- code Reed-Solomon (127,65,63) avec effacements.
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Les avantages du code de Reed-Solomon (127,65,63) avec effacement sur le code Reed-
Solomon (127,57,71) sans effacements pour cette application sont :

1- le code Reed-Solomon (127,65,63) avec effacements nécessite une capacité de
correction t = 31 pour un taux d'erreurs résiduelles nul. Par contre le code Reed-
Solomon (127,57,71) nécessite une capacité de correction de 35 pour obtenir le méme
résultat. (Le nombre de symboles codés diminue de 65 4 57),

2- le code RS (127,65,63) n’induit pas de fausses corrections en cas de dépassement
de la capacité du code. De plus, au-dela de 2*t, les erreurs sont détectées. Par contre, de
fausses corrections apparaissent en cas de dépassement du code RS (127,57,71) sans

effacements.

Code Reed-Solomon (127 ,k,d)

DECODAGE
Parametres du code Sans effacements Avec effacements
Rendement (k/n) en % k/127 Tk/8*127
Capacité maximale de correction t erreurs 2*¢ erreurs
Nombre d'erreurs corrigibles compris entre 1 a¢ compris entre 1 a 2*¢
Nombre maximale d'effacements 0 2%t
Détection si effacements > 2*¢ Non Oui
Panachage erreurs et effacements Non Oui
2*f+e'< d-1
Distance Hamming d 2% +1 2%+ 1

Fig I11-5. Comparaison des performances.

Le tableau de la figure III-5 regroupe les performances du décodage du code Reed-
Solomon (127 k,d) selon I'option "avec ou sans effacements”. Malgré un rendement plus
faible pour le code RS avec effacements, il y a de nombreux avantages a cette
technique :

- détection des erreurs pour un nombre d'effacements e’ > 2%

- correction conjointe des erreurs ¢’ et des effacements e

- absence de fausses corrections en cas de dépassement de la capacité de correction

du code détecteur/correcteur d'erreurs.
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Enfin, le code de Reed-Solomon (127,k,d) avec effacements a été comparé a d’autres
codes présentant la méme capacité de correction. Le rendement nous donne des
indications sur la ressource nécessaire a leur mise en ceuvre. Les profils d'erreurs

corrigibles sont explicités ainsi que les possibilités d'effacements et de détection

d'erreurs.

Code détecteur correcteur Rendement | Profils d'erreurs corrigibles

d'erreurs

Code de Golay (23,12,7) 52,17 % Correction de trois erreurs aléatoires (t=3).

Code de Golay (24,12,8) 50,00 % Correction de trois erreurs aléatoires (t=3) avec possibilités de
détection d'erreurs (au-dela de 3).

Code a résidu quadratique 51,61 % Correction de trois erreurs aléatoires (t=3).

(31,16,7)

Code BCH (127,106,7) 83,46 % Correction de trois erreurs aléatoires (t=3), nécessite l'usage des
corps de Galois.

Code Reed-Solomon 95,28 % Correction de trois erreurs aléatoires (t=3), pas d'effacements ni

(127,121,7) détection des erreurs en cas de dépassement de la capacité de
correction.

Code Reed-Solomon 83,37 % Correction de trois erreurs aléatoires (t=3), 6 effacements et

(127,121,7) concaténé a un détection des erreurs en cas de dépassement de la capacité de

code de parité (8,7,2) correction, absence de fausses corrections.

I11.2.3. Implantation

Fig ITI-6. Comparaison avec d'autres codes.

La simulation logicielle ayant permis de valider la technique de marquage utilisée
pour les codes RS (127,k,d) avec effacement, une implantation de cette technique a été
étudiée afin de valider la faisabilité en ASIC d’un tel circuit (RS + technique de
marquage).

Des circuits de codage/décodage de Reed-Solomon avec effacements ont déja été
étudiés et sont disponibles dans 1’industrie [37], [38]. Mais ces circuits n’implantent pas
une technique de marquage.

De plus, cette étude étant une étude de faisabilité, le code VHDL produit n’est pas
optimisé pour les performances. Il existe des architectures paralleles pour les décodeurs
RS permettant d’obtenir un débit important [39] mais qui ne traitent pas les effacements

(2 cause de Ialgorithme utilisé : 1’algorithme d’Euclide).
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Avant de développer I’architecture choisie pour 1’implantation, nous allons tout d’abord
nous intéresser au choix du multiplieur dans les corps de Galois. En effet, 1’algorithme
de Berlekamp nécessite le calcul du produit de plusieurs polynémes. Or si la somme de
deux éléments dans un corps de Galois est simple (addition bit a bit modulo 2), il n’en

est pas de méme pour la multiplication.

II1.2.3.1. Choix du multiplieur.

Le multiplieur dans un corps de Galois est un des composants principaux utilisés
dans I’algorithme de Berlekamp-Massey. Il nécessite donc une attention particuliére.
Comme toutes les opérations se font sur des symboles de 7 bits, il parait judicieux
d’utiliser un multiplieur parali¢le qui permet d’obtenir le résultat de la multiplication de
deux éléments d’un corps de Galois en un seul cycle d’horloge.

Le probléme est alors de calculer la valeur C codée sur 7 bits connaissant A et B et telle
que
C(x) = A(®)B(x) [P)].

Matriciellement, cette relation peut s’écrire comme [37] :

Co bg
¢ foo - fop by
C=| . |=] : : .| avec
' fo10 = fpipt)|y
Cpo1 p-1, Laay/ F

¢ a; j=0;1=0,.,p-1
L=y .. i-1 . :
u(1——])ai_j +Zf) Qj-1-t,i3p-1-t J=1,...,p-11=0,...,p-1

La fonction u(t) est définie pour ne prendre que deux valeurs O (si t <0) ou 1 (si t 2 0).

Les données q;; sont données par la relation matricielle :
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xp

X
p+l 40,0 "t do,p-1 1
X : . : X
= : . : HPX)]
o Ap-2,0 *° 4p-2p-1)| o
£ 2p2 P p-2p-1) _p-1

Dans notre cas p vaut 7 et P(x) est égal a x7 + x3 + 1. La matrice Q est alors la suivante

1001000
0100100
Q=loo1001 0
0001001
1001100
0100110
0010011

Par contre, le codeur utilisera directement 6 multiplieurs par une constante (vecteur A
fixe) optimisés en utilisant 1’algorithme décrit dans [37]. Cette solution a été retenue car
lors de la synthése, il y a optimisation des équations logiques (A est fixe et B variable).
Par contre, dans le cas général, il n’y a pas optimisation de I’emploi des portes logiques
(A et B sont variables). Il en découle que les temps de propagation dans le multiplieur

général sont plus élevés que dans le multiplieur par une constante.

I11.2.3.2. Implantation du codeur

Deux fonctions doivent étre réalisées par le codeur :

- Effectuer le codage initial du code Reed-Solomon (127,121,6)

- Ajouter le bit de parité & chaque symbole du mot code

D’aprés la définition du code de Reed-Solomon, le mot de code doit étre un multiple
du polynéme générateur g(x) donné par la formule (3.1). Pour le cas étudi¢, ce
polyndme est €gal a :

g(X)=X6+al 105 + oA x4+ ol 23 X3+ 9X2+ 0l 20X+ ol 3
Le code de Reed-Solomon étant un code linéaire cyclique, une technique

généralement utilisée pour obtenir le mot de code est de concaténer la donnee M(x) avec
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le reste de la division de x7M(x) par g(x). Le circuit de calcul du mot code est alors
similaire a celui décrit dans le chapitre I (fig I-15b). Il existe cependant une différence.
Les codes considérés dans le chapitre I travaillent avec un symbole de taille 1 (1 bit). La
multiplication par (g;) revient alors a implanter une liaison (g; =1) ou non (g; =0) entre la

boucle de retour et la porte XOR considéré (fig III-7 a et b).

signal de rebouclage signal de rebouclage
—€ e
g=0 - gi=1

i (=@ T i I

(@ (b
Fig III-7. Principe de Multiplication

Dans le cas du Reed-Solomon (127,k,d), la multiplication par g; se fait en utilisant un
multiplicateur dans un champ de Galois (le rétrobouclage se fait alors via un bus de 7
bits). Le schéma de principe du diviseur polynomial pour le code RS(127,121,6) est

représenté a la figure II1-8

registre

-—{é —{registre |\ registre

données entrantes T

Fig III-8. Diviseur polynomial du code RS (127,121,7)
La deuxieme opération réalisée par le codeur est le calcul et le rajout du bit de parité.
Elle est effectuée trés simplement via un réseau de porte XOR.
Finalement, le schéma de principe du codeur (division + bit de parité) est représenté a la

figure I11-9

rogire () regiamo|{
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. //7 Diviseur Polyndmial Y Réscau 8
i 771 XOR
A o
7
8 uplex >
Réseau A FIFO A > C(x)
XOR 7

Fig I11-9. Architecture du codeur
Comme pour les codes a logique majoritaire, le codage série (par rapport au
symbole) ne pose pas de probleme d’implantation dés que le choix crucial du
multiplieur a été effectué.
Par contre, le décodage est nettement plus compliqué a implanter a cause des opérations
polynomiales dans les corps de Galois (multiplication de polyndme, dérivée,

Algorithme de Berlekamp-Massey).

111.2.3.3. Implantation du décodeur

II1.2.3.3.1. Principe de correction

C' (x) DETECTION CALCUL NOMBRE
SYMBOLES EFFACES EFFACEMENTS e’

e'=0 e'=2t 2t>e'>0 ‘ '>2t
CORRECTION \ CORRECTION CORRECTION ‘ ' DETECTION

EFFACEMENTS e’ ERREURS t'
EFFACE‘.MENTS e' ‘

v v v

ERREURS t'<t+l DES ERREURS

FEC | FED
MESSAGE REFUSE
CORRECTION ET RESTITUTION ou 1
DES MESSAGES RECUS RETRANSMISSION |

DU MESSAGE DETECTE

DECODAGE
Fig I11-10. Principe de décodage

Pour le décodage, plusieurs cas peuvent se produire (fig II-10) ;
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Si le nombre d’effacement est supérieur a 2*t, alors le systéme peut immédiatement
décider que le mot n’est pas corrigible. L’algorithme de Berlekamp-Massey n’est alors
pas exécuté.

Dans le cas contraire, cet algorithme doit étre activé. Ce n’est qu’a la fin de celui-ci
que le systéme pourra décider si le mot n’est pas corrigible (e’+2*t’ > 2*t) ou si un des
trois autres cas de la figure 3 s’applique. Cette adaptation automatique de 1’algorithme
de décodage selon le cas (erreurs, erreurs et effacements, effacements, détection des
erreurs) constitue la solution optimale pour une implantation logicielle.

Dans le cadre de cette étude, nous nous sommes placés dans le cas le plus général,

c’est a dire que nous supposons qu’il y a toujours des erreurs et des effacements.

1I1.2.3.3.2. Organisation générale

syndrome
mot code g
3 . _%
1o € | caloul du calculde . O | calcul de |
8 | 7 |syndrome g eto, Bety
R I
A 8 ; T B
El
_ 0'* iBety
g::.ltlon 3 position d&s{
- erreurs ‘
. /7 I S W |
évaluation
SN B eﬂ.m et .
atrice d effacements .
lelai |
~ correction des “ information
erreurs et . decodée
effacements |

Fig III-11. Architecture utilisée pour le décodeur du Reed-Solomon (127,k,4).

L’architecture classique [39] utilisée pour le décodeur est celle présentée a la figure

III-11. Elle fonctionne de la fagon suivante :
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Les symboles du mot code (trame de 127 symboles) sont envoyés dans un réseau de
portes XOR pour détecter les effacements. Quand un effacement est localisé, sa position
et la valeur (oci) correspondante sont mémorisées dans des registres. Parall¢lement a la
localisation des effacements, la trame de donnée est utilisée pour le calcul du syndrome.

Connaissant la position des effacements et le syndrome, on peut débuter le calcul des
polyndmes € et oe. v et B (algorithme de Berlekamp). La donnée B(x) nous permet,
grice a un test sur B(a'i), de localiser les erreurs (bloc localisateur).

A ce stade, les erreurs et les effacements sont localisés. Tout les polyndmes sont
connus. On peut donc évaluer les errata et corriger les données préalablement stockées
dans une FIFO.

Dans les paragraphes suivants, nous étudierons successivement les étages de calcul :

- du syndrome

- des polyndmes €, Oesy, 7 €t B.

III.2.3.3.3. Calcul du syndrome

Le syndrome S(x) est égal a :
S(x) = Z(S)sixi avecs; =C'(a))
On a alors
Cl@) =g @)+ @) 4+ ey @)+ (@)’
En mettant en facteur (ai), on a
C (@) =CoHent @)+ @) 4o v e | e+ ()
Comme précédemment, on peut mettre (ai) en facteur dans C’i(x). On peut alors

utiliser un systéme récursif pour le calcul de C'(o) :
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Cafy =@ +Ho ey + @y o fo_p 1@ )y ]

L’équation précédente montre que C’(ai) peut étre obtenu aprés le calcul successif

%’A'n—l
1
A, =¢ +(ai )An—l

Le calcul de C’(a)) peut alors se faire via un processus itératif en utilisant un systéme

des valeurs suivantes :

Al = C'n_2+ (Xl.
A2 = C'n_3+ (Xl

(fig ITI-12) qui va calculer successivement les valeurs A;.

0l
coefficient Si du
motcode 3 . syndrome
regu C'(x) e registre

Fig I1I-12. Circuit de calcul des coefficients o
Les différents coefficients S; du syndrome sont alors calculés en utilisant (d)
systemes de ce type en paralléle. Les coefficients du syndrome sont alors obtenus aprés

n cycle d’horloges.

1T 2.3.3.4. Implantation de [’algorithme de Berlekamp

Les coefficients du syndrome et les positions des effacements étant connus, on peut

calculer les coefficients des polyndmes c¢f(x) et £(x). Ces coefficients sont générés par

deux systémes d’équations récursifs (premicre partie de 1’algorithme de Berlekamp

modifié) :
Gj+1=0j-0i0’j  Oj+1=0j-a’jtAY  (3.24)

C'j+1 =*0j+]  O'j+] =X0j+] (3.25)
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avec j qui désigne la position d’un effacement

Ajle coefficient en x/ du produit ch.

On peut remarquer que ces deux systémes sont trés similaires :

Gj+1= Oj - A0 ’j +(Aj=0)xi Oj+1= 0] - 00’} + ijf (3.26)

G’j+1 = XCj+1 O'j+1 = XO§+] (3.27)

Le calcul des coefficients de ceff(x) et €(x) peut donc se faire en employant deux

systémes en paralléle et initialisés de fagon différente. Le systéme retenu est celui décrit

par les équations suivantes (fig III-13) :

Uj+1= uj-au’j+b)(7 (3.28)
Wj+] = Xuj+1 (329)
D,

0 oul A]
Fig II-13. Schéma du systéme implantant I’ équation (3.28)

On remarque immédiatement que pour le calcul de 6j+1 on a (a,b) qui est égal a
(a4,0). Par contre, le calcul de o nécessite d’avoir (a,b) égal a (aij, Aj).
Le calcul des polyndmes ogff(x) et €(x) va donc utiliser deux circuits C1 et C2

implantant les équations (3.28) et (3.29) avec des entrées différentes. L'architecture de
ces deux circuits sont identiques mais différent au niveau des signaux qui leurs sont

appliqués (pour les circuits C1 et C2, on a respectivement a =ai; et b=0 ou Ay) (fig III-

14).
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syndrome
) | (€2)
mot code [calcul de| @ caleut de| A Jcalcul de €
regu C'(x) c A €

a

Fig I1I-14. Schéma du circuit de calcul des polyndmes € et G 4

De plus, uj et u’j représentent chacun les coefficients d’un polyndme de degré égal
au maximum a 6. Les équations peuvent donc s’écrire respectivement comme :
w041 =0etwmy=uL jpourm €{1,2,..,5}  (3.30)

Ce qui revient a effectuer un décalage a droite entre u’j+1 et uj+1(ﬁg II1.15).

- T LI A T T [~
0l . I L ¢ T3 T34 3l
Bi B2 R3 R4
7 7 4 7
- ol | wi] wi] o] uf]

Fig I1I-15. Principe du décalage a droite

Au bout de s cycles de calcul (s étant le nombre d’effacements), on a les égalités :
O =Ceff

=g

A ce stade, deux polynomes sont inconnus (P et y). Pour les calculer, on utilise
I’algorithme de Berlekamp-Massey en implantant les équations suivantes :
Oj+1= 6j - 4 0’ Oj+1= ©) - 4 O]

cs’j+1 = X(C.o’j+C. A'lj c’j) co’j+1 = X(C. co’j+C. A‘lj m’j)
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d; = dj.C+(+1+s-dj).C
ou C est le résultat du test (Aj=0 ou 2d; > jts)

Pour calculer ces deux polynémes, on utilise la méthode précédente. Un circuit Di

(fig I11-16) implante les équations précédentes.

k .
D, Y; A; j

registre ) L registre

C

1o |

- A A.

__}‘Auvl‘( 1 Ai =~ j

——(=3 B
Multiplieur dans
"~ un champs de
! Galois

v u' k

j
Fig 11I-16. Schéma de principe de Dy
La réalisation de la multiplication par X se fait par décalage & droite comme

précédemment (fig I1I-17). Au bout de (t-s) cycles de calcul, le polyndme o est égal a

Gerrteff-
1
5 o |
0 l " u'lj
D1 D2
A uj
T Yol
1 |
C .. N

D1 (D2)

Fig I1I-17. Circuit utilisé pour le calcul des polynomes {3 et y.

155 Recherche des performances dans [a mise en ceuvre des codes linéaires cycliques en ASIC & haut débit



Le code Reed-Solomon (127,k,d) avec effacements

11 2.3.3.5. Localisation et évaluation des erreurs

Le polyndme { étant connu, un calcul par une architecture pipeline de ﬁ(a'i) (fig III-
18) avec i variant 0 a 126 (taille de la donnée) permet grice a un test sur zéro de
connaitre les racines du polynéme f (position des erreurs).

. registre multiplieur dans
al -

L

s un champs de Galois

[
e
)

Fig I1I-18. Circuit d’évaluation de f(c.)

Quand les positions des effacements et des erreurs sont connues, on peut calculer les
valeurs correctives.
D’aprés les formules (3.24) et (3.25), il est nécessaire de calculer les dérivées des
polynémes B et y. Cependant, comme nous travaillons dans des corps de Galois, la
relation suivante est toujours vérifiée :
ol +al =al —al =0

Par conséquent, on a toujours :

(Zdeg(m) ii)(l) (Zeg(m)—-l- i-1 i) degm-l
M(x) = i WX | =100 ixm' 'x')= -21 ixm' 'x
1=
i impair

Le dernier terme de 1’équation précédente est obtenu en utilisant la propriété suivante

des corps de Galois :

156 Recherche des performances dans la mise en eeuvre des codes linéaires cycliques en ASIC & haut débit




Le code Reed-Solomon (127,k,d) avec effacements

= ladx? )= 2adx B =0
L faix)= i

Le calcul de la dérivée des polyndmes consiste donc a ne conserver que les coefficients

des termes impairs, remplacer les termes pairs par zéro et décaler d’un rang ces

coefficients. Le calcul des valeurs B(ai), y(ai), Geff(ai), a(oci), B’(ai), y’(ai), c’eff(ai),

s’(ai) peut alors s’effectuer en utilisant un circuit du type précédent.

111.2.3.3.5. Résultats

L'architecture du codeur/décodeur qui a été présentée dans les paragraphes
précédents a été décrite au niveau RTL en VHDL et synthétisée sur FPGA (type
FLEX10K30) en utilisant le logiciel MaxpluslI de la société Altera. Cela nous a permis
d'avoir les résultats suivants :

e La fréquence maximum de fonctionnement est de 20 Mhz (la fréquence maximum
des circuits Flex10K est de 125 Mhz), ce qui nous autorise un débit de 140 Mbits/s,

e La surface occupée est de l'ordre de 6547 Logic Cells (LC's). Cette surface est
comparable aux circuits industriels (la surface occupée par le décodeur réalisé par la

société Hammer Cores est de 5117 LC's).

De part l'architecture choisie, cette implantation est limitée par le nombre de cycles
N nécessaires pour avoir une donnée décodée:
N =NI1+N2+N3+N4 ou
N1 : nombre de cycles d'horloge nécessaires au calcul du syndrome (127 dans

notre cas),
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N2 : nombre de cycles nécessaires au calcul des différents polyndmes (6 cycles
de calcul maximum) soit 60 cycles d'horloge dans le cas le plus défavorable (nombre
maximum d'erreurs ou d'effacements),

N3 : nombre de cycles d'horloge nécessaires pour déterminer la position des
erreurs (127 cycles d'horloge),

N4 : nombre de cycles d'horloge nécessaires a la correction des erreurs et
effacements (254 cycles d'horloge).

Dans le cas du Reed-Solomon (127,121,7), les opérations nécessitent un temps de
latence de 568 cycles d’horloge (cas le plus défavorable). Ce temps de latence est
comparable a celui du circuit développé par la société Hammer Cores [41]. Ce nombre
peut étre amélioré par le développement d’une architecture dans laquelle chaque bloc

sera pipeliné et/ou parallelisé.

II1.3. Conclusions

La validation par simulation basée sur des modeles d'environnement réel (fichiers
d'erreurs de format binaire) confirme la possibilité de corriger  la fois les erreurs et les
effacements quand le code n’est pas en dépassement et détecter les erreurs quand celui
est en dépassement (panachage du "FEC" (Forward Error Correction) et du "FED"
(Forward Error Detection)).

Les effacements relayent la méthode classique de correction d'erreurs en ce sens :

e qu'ils assurent la détection des erreurs au-dela de 2*t,

e qu'ils évitent les fausses corrections en cas de dépassement du code Reed-
Solomon,

e qu'ils améliorent la capacité de correction des codes Reed-Solomon (correction

conjointe des erreurs et effacements dans la limite de e'+2*t < d-1).
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La conception d'un codeur/décodeur avec effacements a été décrite en VHDL et
validée sur FPGA avec pour objectif de traiter des flots de données en continu. Les
résultats obtenus sont comparables, en terme de complexité, & ceux des circuits
existants. La mise en ceuvre de la détection, en plus du traitement des effacements,
apporte également une valeur ajoutée aux circuits traitant les effacements (possibilité

rarement mise en euvre).
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Conclusion générale.

Actuellement, nous transmettons de plus en plus de données entre deux points A et B
que ce soit dans ’industrie (contrdle a distance d’appareil en milieu bruite, donnée
provenant de mesure) ou dans les loisirs (vidéo a la demande, télévision numerique,
réseau internet). Un des problémes qui se pose alors est d’assurer la fidélit€é du message
transmis (i.e. le message regu est bien le message envoyé). Plusieurs techniques ont été
mise au point pour détecter et/ou corriger les erreurs (ARQ, ARQ-Hybride, Code
détecteur/correcteur d’erreurs). Des trois techniques précitées, seul les codes correcteurs
d’erreurs permettent (dans une certaine mesure) la détection et la correction des erreurs.
Le débit des applications le permettant, la voie logicielle a souvent été utilisée pour
implanter les codes correcteurs. Ensuite, grice a ’avénement du circuit intégre, 1l a ét¢
possible d’implanter dans une seule puce la fonction de détection et de correction des
erreurs avec un meilleur débit que la version logicielle (mais en sacrifiant la souplesse
permise par le logiciel). Le volume et donc le débit des données augmentant, la version
matérielle traditionnelle montre ses limites. I est alors nécessaire de développer des
circuits spécifiques a haut débit permettant de répondre a ces nouvelles contraintes.

De plus le débit augmentant, le risque d’erreurs s’accroit (durée des données plus faible

pour une durée de ’erreur identique). Le nombre d’erreurs peut alors augmenter. La
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taille de la redondance (symboles rajoutés a la donnée par le circuit de correction) étant
liée au nombre d’erreurs pouvant étre corrigées, cette augmentation des erreurs va avoir
un impact négatif sur le débit utile des applications. Il faut donc trouver des algorithmes
permettant d’augmenter la capacité de correction des codes correcteurs d’erreurs.

Ces deux problémes (circuit 4 haut débit et probléme de la capacité de correction) ont
été traités dans ce mémoire. La famille des codes a logique majoritaire a été utilisée
pour une étude portant sur ’amélioration de 1’architecture du couple codeur/décodeur
en vue d’un traitement a haut débit de flots continus de données (circuit a haut débit).
Par contre I’é¢tude de 1’augmentation de la capacité de correction des codes s’est faite
sur la famille des codes de Reed-Solomon en mettant en ceuvre une technique de
marquage.

Apres un bref rappel sur les différentes techniques permettant de détecter et/ou
corriger les erreurs de transmission entre deux points A et B, la théorie des codes
correcteurs d’erreurs et plus particuliérement des codes linéaires cycliques a été
développée (la propriété marquante de ce type de code est que le mot code est un
multiple d’un polyndme générateur caractéristique du code utilisé€). Nous nous sommes
alors intéressés, d’un point de vue général, aux différentes fonctions nécessaires a :

- la création d’un mot de code répondant a la propriété citée précédemment,

- la détection, la localisation et la correction des erreurs.

Dans le deuxiéme chapitre, nous nous sommes focalisés sur les architectures du
codeur et du décodeur pour une famille de code linéaire cyclique : les codes & logique
majoritaire. Aprés une présentation mathématique de la famille de code étudiée, un état
de Part sur les différentes architectures possibles pour implanter le couple

codeur/décodeur a été réalisé. La conclusion de cette étude a été que la seule
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architecture permettant de répondre aux contraintes fixées (haut débit et traitement de
flot continu de données) est I’architecture parallele. L’architecture globale des codeurs
et décodeurs a alors été définie.

Ces deux architectures (codeur et décodeur) ont été décrites au niveau RTL en
VHDL pour un code particulier: le code DSCC (72,44). Aprés validation de ces
architectures, une version générique de ces circuits a été réalisée permettant le choix du
code (DSCC, DTI, EG) et du degré de parallélisme. Grace a cette version générique des
codeurs et décodeurs, une étude en surface et en débit a pu étre effectuée. On a ainsi pu
montrer que ’architecture paralléle permet une augmentation notable du débit par
rapport 2 D’architecture série alors que conjointement 1’augmentation de la surface est
limitée. De plus, alors que le débit du circuit série est limité par le circuit de division
polynomiale (cceur du circuit de codage/décodage), le circuit parallele est limité quant a
lui par les étages d’entrées et de sorties (conversion parall€le/série et série/parallele). II
reste maintenant & valider ces résultats sur ASIC pour pouvoir affiner I’étude de la
surface et du débit des circuits de codage et décodage et a étendre la démarche a

d’autres codes.

Le troisi¢éme chapitre est consacré a la mise en ceuvre d’une technique de marquage
pour les codes de Reed-Solomon permettant d’augmenter la capacité de correction du
code utilisé. Aprés une présentation mathématique de cette famille, le choix de la
technique de marquage est expliqué. Ce marquage est alors validé via des simulations
(simulation d’environnement réel, d’erreurs aléatoires) effectuée par la société TDF-
C2R. |
Les codeurs/décodeur de Reed-Solomon avec effacements présents dans le commerce

n’implantent pas de technique de marquage. Aussi avons nous décid¢ de faire une étude
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de faisabilité concemant I’implantation en ASIC sur un circuit d’un codeur Reed-
Solomon (127,121,7) et de sa technique de marquage. Cette étude a permis de montrer
que cette technique de marquage pouvait étre implantée conjointement avec le décodeur
Reed-Solomon sans trop pénaliser la surface totale du circuit. Les résultats obtenus
devraient étre améliorés par une future étude permettant d’améliorer et d’optimiser les

différents blocs constitutifs des circuits de codage et de décodage.
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Annexe A. Les corps de Galois.

1. Définition des corps de Galois
L.1. Définition
Soit p un nombre premier. On considére 1’ensemble F constitué des p premiers
entiers positif F = {0,1,2,...,p-1}.
On munit cet ensemble de deux lois @ et © définie par :
V(1i,j))e F,iDj=s
V(@ij)eF,i®j=r
o (s) et (r) représentent respectivement les restes des divisions de (i) et de (ix)) par p.
On peut démontrer que
o (F, ®) et (F*, ©) sont des groupes commutatifs
oV (i,j,k) € F, iO(®k) = (18])®(i0k)
Par conséquent, (F, ®, ®) est un corps. Dans le cas (p =2), I’ensemble F est constitué de

deux éléments (0 et 1). Les opérations ® et @ sont respectivement équivalentes a un ET

et un XOR logique.
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Il est possible pour n’importe quel m d’étendre le corps GF(p) a un corps de p™
€léments. Ce corps appelé corps de Galois est noté GF(p™).

I.2. Caractéristique du corps de Galois

On considére le corps de Galois GF(q). On forme alors la somme S suivante :

Sk= Z?:Ol

L’opération @ étant interne & GF(q), il existe deux éléments m et n tels que :

Ce qui implique que Z?;anl = 0. Il existe donc un nombre A tel que :

-3 1=0et
2-il n’existe aucun nombre plus petit vérifiant la propriété précédente.

Ce nombre A est appelé caractéristigue de GF(q). Quand q est premier, la

caractéristique de GF(q) est égale a q.

1.3. ordre de GF(q)

Soit a un élément non nul de GF(q). De fagon analogue & ce qui précéde, on peut

former le produit Py :

Pc= Hi‘a
Comme le corps posséde un nombre fini d’élément et que I’opération de
multiplication est interne au corps, tout les produits Py ne sont pas distincts, c’est dire :
3(a,p) telsque P, = Pg
Comme pi'écédemment, il existe une valeur n telle que :
P,=1
n est le plus petit entier tels que P, = 1

Cet entier est appelé ordre de I’élément a
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L.4. Autres propriété de GF(q)
Soit (q1,92,- - -dq-1) les (q-1) éléments non nuls distincts de GF(q). Soit a un €¢lément non
nul de cet ensemble. Les (g-1) éléments (a.q1,a.qz,. . .,aqg-1) sont non nuls et distincts. On

a alors :
g- 1 q-1 i q-1 i
T ea;) =@ [ e [ THa
-1 . . -
Comme les valeurs a et H?:l q' sont non nuls, on doit avoir a4 |
D’ou le théoréme :

i_ Soit a un élément non nul de GF(q) alors a9l -1

[ De plus si n est ’ordre d’un élément non nul de GF(q) alors on peut prouver que n

IL Le corps de Galois GF(2™)

Avant de détailler la construction et les propriétés de GF(2™), nous allons donner
quelques définitions utiles sur les polynémes dont les coefficients appartiennent a
GF(2).
I1.1. Définitions
I1.1.1. Polynéme irréductible
Un polynéme P(x) de degré m & coefficients dans GF(2) est irréductible si p(x) n’est
divisible par aucun polynéme (& coefficients dans GF(2)) de degre inférieur a m (mais

@ positif).
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Par les trois polynémes de degré 2 (XZ,X2+1,X2+X) ne sont pas irréductibles car ils
peuvent étre divisés par X ou X+1. Par contre X>+X+1 est irréductible.
II.1.2. Polyndme primitif

Un polynéme irreductible de degré m est dit primitif si le plus petit entier n tel que P(x)

divise (x"+1) estn =2"-1.

Par exemple X*+X+1 divise X'>+1 mais ne divise aucun polynéme de degré inférieur a

15. Par conséquent, le polyndme X*+X+1 est primitif.

I1.2. Le corps GF(2™)
I1.2.1. Construction du corps GF(2™)
Soit P un polynéme primitif sur GF(2) de degré m. Soit o tels que p(a) soit nul. On

définit I’opération . par :

0.0=0
0.1=1.0=0
1.1=1
0oa=00=0
la=a.l=a

o = oo (j fois)
. . M P
Comme P(x) divise (X +1), on peut écrire :
m m
o +1=q(a)p()=0 = a? 1o

Par conséquent, I’ensemble F pour lequel la multiplication . est définie est I’ensemble :
m
F={a0,a1,---,a2 —2}

De plus,ona:
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of = qilop(@)ta(@) = Yy ayx)
Comme P est un polyndme primitif, il ne divise aucun polynéme de degré inférieur a m.
Par conséquent, les o peuvent &tre représentés par des polynémes non nuls distincts de
degré m-1.

La représentation polynomiale permet de définir facilement une opération d’addition

par:

of +ak = Z;:)laijxj +Z;:)13ijj = ;:)1 (aij + akj)xj
L’ensemble F (défini précédemment) muni de cette loi est un groupe commutatif. De
plus, il est aisé de démontrer que la multiplication est distributive par rapport a
’addition. Donc I’ensemble F est un corps a 2™ éléments, GF (2™), qui peuvent étre
représenté de deux maniéres différentes :
Une représentation sous forme d’une puissance de o trés utile pour la multiplication,

Une représentation sous forme polynomiale intéressante pour ’addition.

Representation

puissance polynomiale
X1 x 1213

0 0

1 1
al a
o’ ol
ol o’
o 1 | a
o’ a | o

[}
o

QN

Q\J

~
P
Q

a

as 1 a2

o o o
o0 1| ol

oM ol |l
a'? 1 |a|a?|a’
E 1 o |l
(!.M 1 a3

Représentation des ¢léments de GF(2*) générés par 1+X+X*
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I1.3. Propriétés de GF(2™)

I1.3.1. Conjugué d’un élément de GF(2™) et propriétes

i Soit F un polynome dont les coefficients appartiennent & GF(2). On pose a un élément

i non nul de GF(2™). Si a est un racine de F (i.e. F(ot) = 0) alors pour tout 1 supérieur ou

®

& o 1
?r égal & zéro a2 est aussi racine de F. o2 est appelé le conjugué de o

G
2

d

2 -1 i 2 -2 i 2.
Ona F*(x) = (Zlni_o fixl)2 =fy + 2f0(zi";0 fixl)+ (Z?;O fixl)2
Or les coefficients f; appartiennent & GF(2). Par conséquent, 2f, est égal soit a (0+0) soit
(1+1) c’est a dire que I’on a 2f; = 0 (addition modulo 2).
D’ou F? (x) = 1“;51 fixi)2 = f02 + (Zln:)z fixi )2 . On peut appliquer le méme
raisonnement pour la somme Z::)Z f. ixi . De proche en proche, on arrive alors au
. . .2 _x'm-1 iy2
résultats suivant : F*(x) = .7 "(fix")“ .
Or les coefficients f; appartiennent a GF(2), on a donc (f;)>=f;. Par conséquent :
-1 i
F2(x)= Xk, fi(x?) =F(x?)
On en déduit alors que :

Vk>0, [F(x)]2k —F(x2")

k
D’ou si a est une racine de F(x), alors a2 est aussi une racine de F(x).

On peut alors prouver les deux propriétés suivantes :
e ey . m_
E Les 2™-1 éléments non nuls de GF(2™) forment toutes les racines de x2 1

.- m
§ Les éléments de GF(2m) constituent toutes les racines de x2 +x
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I1.3.2. Polyndme minimal et propriétés

Comme chaque éléments o de GF(2™) est racine du polynéme x2" 4 x , il peut étre
racine d’un polynéme de degré inférieur & 2™. On appelle polynome minimal d(x) le
polynéme de degré minimal sur GF(2) tel que ¢(ct) = 0. Ce polyndme est irréductible.
On peut alors démontrer le théoréme suivant :

Soit ¢(x) le polyndme minimal d’un élément o de GF(2™). On appelle e le plus petit

€
entier tel que a? =a.Alorsona:

=TT A +a?))
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