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Résumé

d’attente les moins contraignants possibles pour 1’utilisateur. ces deux contraintes liées au traite-

ment de I’information s’ajoute la nécessité de protéger les données émises dans des canaux soumis
des bruits perturbateurs. De la qualité du service (QoS) rendu en termes de communication, quelles
que soient les conditions de transmission, se dégagent deux mots clés : fiabilité et rapidité. Le travail
de cette thése fait partie d’un projet global mené dans le laboratoire LICM concernant la conception
architecturale d’une chaine de transmission 4 haut débit et a faible coiit. Ce travail se situe dans le
cadre d’un contrat CIFRE entre le laboratoire LICM et la société 2MG Communication. L’objectif
est de concevoir une architecture rapide pour un systéme de codage de faible coiit et 4 haut débit
permettant une protection optimale des données.

Une étude approfondie sur les stratégies de codage canal dans le domaine des télécommunications
a été effectuée. Il en ressort que les stratégies FEC (Forward Error Correction) offrent les meilleurs
compromis debit/protection. L’emploi de codes convolutifs est 1’une des approches FEC les plus
répandues : la possibilité de les utiliser, soit comme entités indépendantes, soit dans des structures
concaténées avec d’autres codes, soit encore comme éléments constituants de turbo-codes (tech-
niques de codage offrant actuellement les meilleurs niveaux de protection), les rend trés attractifs.
A partir de ce constat, quatre types d’architecture de codeurs convolutifs ainsi qu’une architecture
de turbo-codeur ont été développés au niveau RTL et validés sur FPGA. Les résultats obtenus sont
compris, pour le codeur convolutif haut débit, entre 1 et 7.45 Gbits/s pour des degrés de parallé-
lisme 8 et 32, respectivement. Dans le cas du turbo-code, I’implantation d’un turbo-codeur i deux
niveaux avec un rendement 1/3 a permis d’atteindre des débits compris entre 1 et 2 Gbits/s et entre
3 et 5 Gbits/s pour des degrés de paraliélisme de 8 et 32, respectivement. L’étude a été complétée
par le développement d’un décodeur de syndrome pour codes convolutifs, exploitant I’architecture
paralléle du codeur haut débit, qui a permis d’atteindre des débits de 4.78 Gbits/s pour un rendement

de1/2.

Mots clés: transmission haut débit, codage canal, codes convolutifs, turbo-codes, architectures
paralléles, modélisation RTL.



Abstract

n the telecommunication area, integrating services, exchanging ever increasing volumes of

heterogeneous data and preserving acceptable delays to end users, are requisites setting the

need for faster and faster systems. Moreover, data must be protected against modifications
due to the noise affecting the transmission channels. From the Quality of Service (QoS) of the com-
munication, whatever the transmition conditions are, two keywords can be highlighted: reliability
and throughput. The work presented here is a part of a larger project realized within the LICM labo-
ratory concerning the architectural conception of a high-throughput and low-cost data transmission
system. It has been carried out as a collaborative work between the LICM laboratory and the 2MG
Communication company. The goal is to design a fast architecture for a low-cost and high-speed
encoding and decoding system allowing for optimal data protection. )
A thorough study of channel coding strategies in the telecommunication domain has been done.
FEC strategies (Forward Error Correction) emerged as those providing the best troughput/protection
trade-off. Within FEC, convolutional codes are among the most employed: the possibility to use
them, either as independent codes, or in concatenated structures with other codes, or even as a
constituent parts of turbo-codes (offering presently the highest levels of data protection) makes them
very attractive, which motivates this research work.
Hence, four architectural types of convolutional encoders and one turbo-encoder architecture have
been designed in VHDL at the RTL level and validated on FPGAs. The results obtained for the
convolutional encoders are within 1 and 7.45 Gbits/s with parallelism levels of 8 and 32, respecti-
vely. Concerning the turbo-code, a 1/3-rate split-level parallel turbo-encoder has been implemented,
allowing rates within 1 and 2 Gbits/s and within 3 and 5 Gbits/s to be achieved with parallelism le-
vels of 8 and 32, respectively. The study was completed with the implementation of a syndrome
decoder based on the parallel architecture of the high-speed convolutional encoder. Data rates up to
4.78 Gbits/s have been achieved with a 1/2-rate decoder.

Key words: high speed transmission, channel encoding, convolutional codes, turbo-codes, paral-
lel architectures, RTL modeling.
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Introduction générale

Contexte et objectifs de la thése

vec 1’apparition de nouvelles technologies en télécommunications, les normes actuelles de-
viennent de plus en plus strictes en termes de qualité du service (QoS) rendu aux clients.
" De plus, ’integration des services et la diversité des données échangées (voix, vidéo, cel-
lules ATM, etc.) exigént des systémes de plus en plus rapides pour traiter des volumes d’information
en augmentation constante, tout en conservant des délais d’attente les moins contraignants possibles
* pour I'utilisateur. A ces deux contraintes liées au traitement de I’information s’ajoute la nécessité de
protéger les informations émises dans des environnements ol se cotoient une multitude de systemes
susceptibles de se parasiter mutuellement, sans oublier les diverses autres sources de pollution ( orage,
bruit galactique, etc,). En bref, de la qualité du service rendu en termes de communication, quelles
que soient les conditions d’émission et de réception, se dégagent deux mots clés : fiabilité et rapidite.
D’autre part, I’aspect financier imposé a la réalisation d’un projet peut &tre un facteur déterminant
dans le choix d’une technologie donnée, le but étant de satisfaire le cahier des charges avec un coiit
minimum afin d’&tre compétitif sur le marché en assurant la meilleure rentabilité et en proposant des
solutions originales et efficaces. '

Le contexte de cette thése se situe au niveau des applications modem haut débit. En effet, les mo-
dems actuels requiérent des débits de transmission trés élevés, des techniques de modulation variées
et des protocoles de communications complexes. Ces applications sont caractérisées par 1’emploi,
entre autres, de fonctions complexes et cofiteuses en temps de traitement. Certaines de ces fonctions,
telles que la modulation et démodulation numériques, le filtrage, concernent I’adaptation du signal a
la nature du support de transmission. D’autre fonctions, telles que le codage canal, ont pour but de
renforcer la robustesse des informations transmises.

Cette thése s’inscrit dans deux axes de recherche menés au sein du laboratoire LICM. Le premier
concerne la conception architecturale d’une chaine de transmission a haut débit et faible cofit, dans le
cadre d’un contrat CIFRE entre le laboratoire LICM et la société 2MG Communication : L’objectif
principal de ce travail donc est de concevoir une architecture rapide et configurable pour un systéme
- de codage de faible coiit et & haut débit permettant une protection optimale des données. Ce sys-
téme pourra ensuite étre intégré sous forme de module ADM (Auxiliary Dedicated Module) dans un
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processeur modulaire et hautement paralléle construit autour d’un ceeur de DSP [1].
L’objectif imposé par le cahier des charges est de proposer un systéme de codage qui satisfasse

les quatres points suivants :

protection optimale des données ;

traitement rapide (haut débit) ;

architecture configurable ;

utilisation de technologies de faible coiit.

Le deuxiéme vise a4 développer une méthodologie de conception architecturale pouvant étre ul-
térieurement implantée sous forme d’outils informatiques d’aide 4 la conception et de génération
automatique ou semi-automatique de modeles IP synthétisables.

Dans le contexte des télécommunications les codes convolutifs restent trés utilisés, soit comme
entité indépendante, soit dans une structure concaténée avec un autre code, soit plus récemment sous
forme d’élément constituant dans un turbo-code. De plus différentes études [2, 3, 4, 5, 6, 7] ont
démontré que les performances de codage atteintes par les structures turbo-codes surpassent celles des
codes classiques de protection utilisés dans le codage canal. C’est pourquoi la technique de codage
adoptée a porté sur les codes convolutifs et leurs applications aux turbo-codes. Quant a I’augmentation
de la vitesse de traitement, deux solutions sont envisageables: une solution directe qui consiste a
choisir une technologie cible en fonction des besoins sans prendre en compte le facteur coiit, solution
qui ne rentre pas dans le cadre des objectifs globaux. Une deuxiéme solution consiste a trouver de
nouvelles architectures permettant d’atteindre de hauts débits sur des cibles technologiques a faible
colit (FPGA, ASIC-CMOS), ce qui est en adéquation avec les objectifs fixés. La solution proposée
consiste a développer un modele RTL (Register Transfert Level) d’une architecture rapide de turbo-
codeur convolutif indépendamment d’une technologie cible et d’en évaluer les performances en terme

de débit de traitement et de surface consommée apres synthese sur FPGA.

Structure de la these

Un turbo-code convolutif est une concaténation de codes de type récursif systématique convolutif
(RSC) séparés par des générateurs de permutations. Cette structure concaténée du turbo-code permet
de traiter individuellement chaque code constituant. En effet, I’augmentation du débit du turbo-codeur
revient 8 augmenter le débit de ces codes RSC constituants. Il s’agit donc d’explorer dans un premier
temps les possibilités d’augmentation du débit d’un codeur RSC en utilisant des techniques de parallé-
lisme temporel ou spatial et de proposer une architecture la plus efficace possible. La deuxiéme étape
est I’élaboration d’un modéle RTL et 1’évaluation de ses performances (débit, surface). La troisiéme

étape consiste enfin & évaluer I’architecture globale du turbo-codeur.
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Ce mémoire de thése est structuré en 2 parties.

¢ La premiére partie s’intitule « Etat de I’art et étude théorique ». Elle est divisée en 3 chapitres.

> Chapitre 1

e La premiére partie de ce chapitre introduit succinctement des notions de la théorie de
I’information et décrit ’aspect théorique du codage canal. On n’y voit qu’un codage adé-
quat de I’information permet d’effectuer une transmission fiable a travers un canal soumis
a des bruits perturbateurs. ‘

e La seconde partie s’intéresse a la chaine de transmission et a la fonction de chaque
élément la constituant.

¢ Enfin la demiére partie détaille les différentes techniques utilisées pour réaliser la fonc-
tion de codage canal et présente un comparatif de différents systémes de codage afin de

justifier le choix d’un turbo-code comme solution efficace.

> Chapitre 2

e La premiére partie s’intéresse aux codes convolutifs (récursifs et non récursifs), plus
particuliérement aux architectures séric Many To One (MTO) et One To Many (OTM) des
codeurs convolutifs ainsi qu’aux difficultés liées a leurs implantations et aux différentes
solutions permettant d’augmenter leurs performances (réduction du chemin critique, aug-
mentation du rendement,: - - ). Les solutions architecturales paralléles purement combina-
toires de type ICC (lterative Combinatorial Cells) sont totalement rejetées car la dégra-
dation de la fréquence de fonctionnement est proportionnelle au degré du parallélisme p,
le débit ne pouvant augmenter de maniére effective au dela d’une valeur limite g En
conséquence, cette approche devient sans intérét en aval de cette valeur.”
e La deuxiéme partie présente les turbo-codes de maniére générale puis détaille les turbo-
codes paralléles. Cette partie aborde aussi les critéres pour le choix des codes constituants
et des matrices d’entrelacement qui sont des facteurs déterminants concernant les per-
formances d’un turbo-code. Elle aborde aussi les conditions de bon fonctionnement du
processus du codage (probléme de la terminaison du treillis).

> Chapitre 3
o Ce chapitre concerne I’étude des différents algorithmes de décodage itératif des turbo-
codes. Il présente le schéma général du décodage SISO (Soft-Input Soft-Output) et détaille
les algorithmes Viterbi et MAP de décodage sur treillis des codes convolutifs, ainsi que
leurs versions adaptées au décodage SISO : SOVA, Log MAP et Max-Log MAP. Cette
étude met en évidence les difficultés liées a la parallélisation directe de ce type d’algo-
rithme. Ce chapitre est clos par I’énumération de turbo-codeurs implantés en technologies
ASIC ou FPGA et de coeur IP (Intellectual Property) proposés sur le marché.
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¢ La deuxiéme partie s’intitule « Etude architecturale et implantation ». Elle est divisée en 3

chapitres.

> Chapitre 4 .
e Ce chapitre concerne les architectures systoliques dédiées a la convolution. Trois types
de convolutions ont été abordés, a savoir, les convolutions non-récursive, récursive et ré-
cursive générale. Chaque modéle systolique a été décrit puis synthétisé sur FPGA et si-
mulé. Cette étude a permis de mettre en évidence la simplicité de leur mise en ceuvre due
a leur structure réguliére et leur complexité combinatoire réduite a celle d’une cellule éle-
mentaire. Cependant, cette solution permet d’atteindre dans le meilleur des cas, un débit
limité a la fréquence maximale de fonctionnement du composant cible.

> Chapitre 5
e Ce chapitre détaille I’architecture parallele proposée appliquée aux codes convolutifs. Il
présente le principe général de fonctionnement du codeur rapide et la solution architectu-
rale adoptée. L’architecture proposée consiste a combiner 4 1’approche combinatoire une
technique de pipeline pour maximiser la valeur de piimite €n minimisant la longueur du
chemin critique dii au circuit combinatoire d’une part, et en la rendant indépendante du
degré de parallélisme d’autre part. De cette maniére, toute augmentation du degré de pa-
rallélisme p entrainera automatiquement 1’augmentation du débit. Le fonctionnement du
codeur rapide est basé sur un diviseur paralléle qui a été implanté en deux versions diffé-
rentes, une version purement combinatoire qui présente 1’avantage de consommer moins
de surface et une version pipeline qui réduit le chemin critique au dépend d’une augmen-
tation du temps de latence. Quatre modéles de codeurs convolutifs paralléles décrits en
VHDL ont été synthétisés sur FPGA. Le codeur RSC paralléle est ensuite utilisé comme
code constituant d’un turbo-codeur a deux niveaux.

> Chapitre 6
o Il porte sur une architecture rapide du décodeur a logique majoritaire qui pourrait étre
associée au codeur convolutif rapide. Le choix s’est porté sur ce type de décodeur car son
principal avantage réside dans la simplicité de sa mise en ceuvre et sa rapidité de déco-
dage, ce qui le rend mieux adapté aux applications hauts débits comparé aux décodeurs de
type Viterbi ou séquentiel. De plus, comme un décodeur de syndrome est constitué d’une
réplique exacte du codeur et d’un registre de syndrome, la parallélisation du décodeur
consiste a paralléliser les deux parties. Le bloc codeur étant traité dans le chapitre préce-
dent, cette partie traite la parallélisation du registre de syndrome. Elle présente 1’étude de
P’architecture série d’un décodeur de syndrome et la structure parallele générale du déco-
deur. L’étude est focalisée sur la partie registre de syndrome et ses différentes structures
paralléles en fonction de la taille de la mémoire du codeur m et du degré de parallélisme p.
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Chapitre 1
Introduction au codage canal

vant d’aborder 1’aspect pratique de la conception des codeurs, nous nous intéresserons a la
théorie de I’information et aux limitations qu’elle impose au codage canal. Ce chapitre n’a
* pas pour but de re-démontrer la théorie mais juste de donner des notions fondamentales de

maniére succincte afin de montrer qu’un codage adéquat de I’information permet d’effectuer une

- transmission fiable (sans erreurs) a travers un support de transmission soumis a des bruits perturba-

teurs. Pour plus de détails et d’informations on pourra se référer a [8, 9, 10]. La théorie fixe la limite
(par rapport a la capacité du canal de transmission) pour effectuer une transmission correcte mais elle
n’explicite pas le procédé permettant de I’atteindre. Le deuxiéme volet de ce chapitre concerne donc
les stratégies de co&ge canal utilisées pour transmettre I’information de la maniére la plus fiable, les
méthodes les plus performantes étant celles qui se rapprochent le plus de la limite fixée par Shannon.

Ce chapitre se divise en trois parties. La premicre partie donne des notions de base sur la théorie
de I’information et introduit le théoréme fondamental du codage canal. La deuxiéme partie s’intéresse
a la chaine de transmission et & la fonction de chaque élément la constituant. L.a derniére partie enfin,

détaille les techniques utilisées pour réaliser la fonction du codage canal.

Mots clés: quantité d’information, chaine de transmission, codage canal.

1.1 Introduction

La « théorie de I'information » est une théorie qui s’intéresse a la transmission des messages
d’une source vers un destinataire & travers un canal. Elle a été introduite en 1948 par I’ingénieur
américain Claude Elwood Shannon [8, 9] et affirme qu’en codant 1’information correctement, celle-ci
peut étre transmise a travers un canal parasité sans perte de son contenu a la réception. Elle se base sur
une mesure quantitative de 1’information, c’est 4 dire qu’elle ne s’intéresse pas au sens du message
du point de vue sémantique, mais seulement a la quantité d’information que le message véhicule.
Dans [11] on ’assimile & un messager dont le but est de porter une lettre sans avoir connaissance
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de son contenu, les seules informations dont il dispose sont le poids et les dimensions extérieures de
cette lettre, Le message qu’elle véhicule n’ayant aucune influence sur les moyens de la transporter.
La distinction entre message utile et parasite est totalement liée a la finalité du récepteur. Par exemple
si deux personnes A et B écoutent chacune leur propre musique de deux sources .S, et Sy proches,
S, s’avérera étre une source de perturbation pour la personne A qui essaye d’écouter I’information
qui I’intéresse de la source S, et réciproquement. Afin de dissocier les deux types d’événements,
I'information utile est localisée dans le bloc source tandis que les éléments parasites sont dans le bloc

canal.

1.2 Mesure quantitative de I’information

Un destinataire n’est pas censé connaitre au préalable le contenu d’un message qu’il regoit, si-
non I’émission de ce message n’apporte rien au récepteur comme information. De cette affirmation

découlent deux points :

— la source d’information fournit de maniére aléatoire un ensemble de messages élémentaires qui
forment le message émis. Donc, comme on est en présence d’événements aléatoires, chaque
message élémentaire est pondéré par sa probabilité d’occurrence (émission) ;

— la quantité d’information est une mesure de son imprévisibilité. Plus le message regu est prévi-
sible moins est grande la quantité d’information qu’il apporte.

Si z est un message élémentaire avec une probabilité d’émission de p(z) , la quantité d’informa-

tion qu’il apporte h(z) est une fonction croissante de son improbabilité ﬁ.

h(z) = f (p—(lx—)) (1.1)

Si z est un message élémentaire avec une probabilité d’émission certaine p(z) = 1, alors la

quantité d’information qu’il apporte est nulle.

h(z) = f(1) =0 (1.2)

De plus si = et y sont deux événements indépendants, la quantité d’information qu’ils apportent

est la somme des quantités d’information de chacun.

h(zy) = f(z) + f(y) (1.3)
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La fonction qui correspond a «h» est la fonction logarithmique [8]. Donc, la quantité d’informa-

tion intrinséque s’écrit suivant I’équation (1.4).
h(z) = —log, (p(z)) (1.4)

ou b représente la base logarithmique. Il définit I’unité d’information. Dans la pratique, les contraintes
technologiques des systémes de télécommunications imposent I"utilisation de symboles binaires a va-
leurs dans {0,1}. Dans ce cas, b = 2 et ’unité est le Shannon (Sh).

Si z est un message élémentaire avec une probabilité a priori d’émission p(z) et y est un message
élémentaire requ, et si p(z|y) est la probabilité que z ait été émis sachant que y a été regu, la quantité

d’information mutuelle h(z;y) est donnée par:

h(z;y) = —log, (” f{ff) (1.5)

1.3 Définition de I’entropie et de ’information mutuelle

Soit une source aléatoire, discrete et finie, émettant plusieurs messages €lémentaires 1, T2, - - - , Tk
avec des probabilités d’émission respectives py, pa, - - - , p. L’émission des messages par cette source

est formalisée par la variable aléatoire discréte X avec p; = P{X ==z;} (¢ € {1,--- k}).

De la méme maniére, I’ensemble des messages élémentaires regus y;, ¥2,- - - , yYn, pondérés par
les probabilités respectives qi, g2, - - - , gn €st formalisé par la variable aléatoire Y avec ¢; = P{Y =

yi} (Ge{1,-- m}).

1.3.1 Définition de ’entropie

L’entropie de la source est la quantité d’information moyenne de cette derniére. Elle est défi-
nie comme étant 1’espérance mathématique de la quantité d’information intrinséque h(z) de chaque

message élémentaire  de la source.

k
H(X) = E [h(z:)] = - ) _ psloga(p:) (1.6)

i=1

Dans le cas ot tous les messages élémentaires sont équiprobables p; = py = - - - = py, I’entropie
H(X) est maximale et vaut log,(k). En considérant la variable aléatoire (X, Y') de probabilité p;; =
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P(X = z;,Y = y;), entropie conjointe de (X,Y) est:

k n
H(X,Y) = E[h(ziy;)] = —D_ Y pijlog; (pis) 1.7
' ‘ i=1 j=1
= H(X) +H(Y|X) (1.8)
= H(Y)+H(X|Y) ‘ (1.9)

L’entropie conjointe est toujours inférieure 2 la somme des entropies'intn'nséques de X et Y saufsi
celles-ci sont indépendantes.
Lentropie conditionnelle de la variable aléatoire (Y|X = z;) de probabilité p;; = P(Y =
y;i| X = z;) est:
n
H(Y|X =) =—)_ pjiilogs (pji) (1.10)

=1

Entropie d’une variable binaire
Dans le cas d’une variable binaire X ayant les probabilités d’émissions suivantes :

X=1 avec p1=p, v w1y
X=0 avec pp=1-p. '

L’entropie (H(X) en Shannon) de cette variable en fonction de p est représentée sur la figure 1.1 et est

égalea:
si0<p<1l = H(X) = —plogy(p)— (1 - p)log,(1—p) (1.12)
sip=0oul = H(X) = 0 '

1.3.2 Définition de Pinformation mutuelle

L’information mutuelle mesure la quantité d’information que la connaissance d’une variable (mes-
sage élémentaire regu y) permet d’apporter sur I’autre (message élémentaire émis z). L'information

mutuelle entre 1’entrée et la sortie d’un canal est:

I(X;Y) = H(X)-HX[Y) (1.13)
= H(Y)-HY|X) (1.14)
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FIG. 1.1 — Entropie de la variable binaire.

L’équation (1.14) représente la différence entre I'incertitude a la sortie du canal quand on a aucune

connaissance du message élémentaire émis moins celle que ’on a quand on connait le message €élé-

mentaire émis.

I(X;Y)=0 = canal mauvais. (1.15)
I(X;Y)=H(X) = canal sans erreurs. (1.16)

1.3.3 Débit d’information

Le débit d’information est défini comme étant le produit de ’entropie de la source par le nombre
moyen de symboles par seconde. Si la durée moyenne de chaque symbole est 7,,,, le débit de I’infor-
mation de la source est [10] :

Ds = H(X) Sh/s - (1.17)

Tm

1.4 Canal de transmission

Un canal de transmission discret sans mémoire est constitué de trois blocs:

— une entrée (émission) modélisée par la variable aléatoire X qui peut prendre n’importe quelle
valeur parmi un ensemble de messages élémentaires (symboles) Sg = {z1, T2, -, Tk} ;

— une sortie (réception) modélisée par la variable aléatoire Y’ qui peut prendre n’importe quelle
valeur parmi un ensemble de symboles Sr={y,v2," ", Yn}s

_ une matrice de transition T dont I’élément ;; = p;; est 1a probabilité que pour un symbole z;

émis, le symbole regu soit y;.
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XFH— T — ¥

F1G. 1.2 — Modélisation du canal discret sans mémoire.

La capacité C¢ du canal de transmission est définie comme le maximum de I’information mutuelle
moyenne [{X;Y). ,
Co=n(;a§c(1(X;Y)) (1.18)

1.4.1 Canal BSC

Un canal est dit binaire et symétrique (BSC : Binary Symetric Channel) si ses symboles d’émis-
sions et de réceptions sont égaux et binaires respectivement (Sg = Sg = {0,1}) et si sa matrice de
transition T est symétrique (cf. paragraphe 1.4.3):

TR=(1_” p) (1.19)
p 1-p s

Dans le cas d’un canal BSC, la capacité est représentée sur la figure 1.3 et est définie par:

Cc=1-H(X) (1.20)

0 0.2 04 06 08 1
Probabilité P

F1G. 1.3 — Capacité d’'un canal BSC.
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1.4.2 Canal AWGN

L’entropie d’une source gaussienne de moyenne nulle et de variance o2 est donnée par 1’équa-
tion (1.21) [8]. .
H(X) = 5 log,(2med?) (1.21)

Dans beaucoup de cas, on considére qu’un bruit blanc gaussien (AWGN : Additif White Gaus-
sian Noise) d’énergie Ny, de moyenne nulle et de variance Ny/2 (équ. (1.22)) s’additionne au signal

utile [8].

F1G. 1.4 — Canal AWGN.

H(Z) = %mgz(zm%) (1.22)

L’information mutuelle du canal est donnée par 1’équation (1.14), sachant que Y = X + Z et que
X et Z sont indépendantes [8] on obtient :

I(X;Y)=H(Y) -H({(X + 2)|X) (1.23)
I(X;Y)=H(Y) -H(Z) (1.24)

Dans le cas d’un canal binaire, on utilise une modulation de phase a deux états (BPSK : Binary
Phase Shift Keying) ou chaque bit codé est représenté par son signal correspondant (s;(¢) pour 1 et
So(t) pour 0) pendant une durée de 7,,, secondes [12].

so(t) = 27_Ec sin (27rfot + g) , (0<t<7y) ' (1.25)
si(t) = ,/?;%sin (27rfot _ %) L (0<t <) (1.26)

L’énergie moyenne du bit modulé aprés codage est E. = R x E, [3], E, étant 1’énergie du signal
modulé avant codage, R le rendement du code (cf. paragraphe 2.2) utilisé et f; est la fréquence de la
porteuse multiple de --.

Sachant que I’entropie d’une distribution non gaussienne a comme borne supérieure vl’entropie de
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la distribution gaussienne de méme variance [5, 8], ona:

1 N, 1
I(X;Y) < ;logy(2me(E. + -2—")) ~ 5 logy(meNo) (1.27)
1 2E,, '
I(X;Y) < Zlogy(1+ ) (1.28)
2 No
En utilisant 1’équation (1.18) on aboutit 4 I’expression de la capacité du canal AWGN :
1 2E.,
Cc = 3 log,(1 + TV—D-) (1.29)

La figure 1.5 représente la capacité d’un canal AWGN dans le cas d’entrée continue et binaire
avec modulation BPSK en fonction du rapport % (dB).
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FIG. 1.5 — Capacité du canal AWGN (continue & binaire).

Le but dans tout systéme de communication est de se rapprocher le plus possible de la capacité
du canal de transmission. Cependant la présence inévitable du bruit dégrade considérablement les
symboles émis. De plus comme le bruit est un phénomeéne imprévisible on ne peut pas le supprimer
de maniére directe. D’ou la nécessité d’envisager des mécanismes permettant de compenser les effets
perturbateurs du bruit et de se rapprocher ainsi de cette limite. En pratique, les canaux de transmission
sont limités en puissance et en fréquence. La limitation moyenne de puissance Ps fixe le nombre

d’échantillons n en limitant leurs amplitudes 4 un ensemble fini 1,27, - ,Tn [8], elle est donnée
par: .
- > n(z:)? < Ps (1.30)
i=1 .

La limitation en fréquence détermine un intervalle de fréquence ou bande passante Bp sur lequel
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le signal ne subit pas d’affaiblissement supérieur & une valeur de 3 dB, ce qui correspond a un af-
faiblissement du signal d’entrée de 50%. L affaiblissement représente la perte du signal en énergie
dissipée dans le canal. Il est caractérisé par un signal en sortie plus faible que le signal en entrée et est

calculé de la maniére suivante : A
As(dB) = 1010g—A—s (1.31)

ol, Ay est I’affaiblissement en dB, A, et A, sont les amplitudes respectives des signaux d’entrée et

de sortie.

1.4.3 Modélisation des erreurs

Les modeles des canaux précédents sont des fonctions de la puissance du bruit introduit par le ca-
nal de transmission. Ce bruit se traduit par I’introduction d’erreurs dans 1’information. La distribution
des erreurs peut étre représentée par des modeles théoriques tel que:

— le modéle de Poisson [8] qui considére que le nombre d’erreurs par unité de temps est une

variable aléatoire qui suit une loi de Poisson ;

— le modéle de Neymann-Pearson [8] utilisé pour modéliser les erreurs qui apparaissent par pa-
quet, qui se base sur deux lois de Poisson, une pour décrire 1’apparition d’un paquet et une pour
définir le nombre d’erreurs par paquet ;

— le modéle de Pareto [8] qui suppose que les intervalles entre deux erreurs sont indépendants et
suivent une loi de Pareto;

— le modéle de Markov [8], etc.

Dans le cas de canaux sans mémoire, le canal BSC définit par sa matrice de transition Tx (cf. pa-

ragraphe 1.4.1) est représenté par son diagramme de transition sur la figure 1.6.

1-
0 —2——0
P
p
1 S

FI1G. 1.6 — Diagramme de transition du canal BSC.

Chagque bit regu a une probabilité p d’étre faux et 1 — p d’étre correct, indépendamment des autres
bits transmis. Par conséquent, les erreurs dans les canaux sans mémoire sont aléatoires. Ce type de
canal est appelé « canal avec erreurs aléatoires ». On le retrouve par exemple dans les communications
spatiales (sonde d’exploration, satellite de communication). Ce type de ‘canal peut étre décrit par le

modéle de Poisson.
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Dans le cas d’un canal avec mémoire, la sortie y du canal a I’instant ¢ dépend des perturbations a
I’instant ¢ et de celles antérieures a ¢. Un modéle simplifié d’un canal avec mémoire est représenté sur

la figure 1.7.
1-q, %
% :
v v
1- 1-
0 P1 0 0 P2 0
P: )
1 & 1 1 &
1
1-p, l-p,

F1G. 1.7 — Diagramme de transition d'un canal avec mémoire.

Dans ’exemple le canal a deux états possibles, S; représentant une transmission sans erreurs et
S, une transmission avec erreurs. La probabilité de transition de S; vers S; est g; et de S, vers S est
g2 avec q; << go. Quant le canal est dans I’état S; la probabilité d’erreur est faible p; ~ 0 tandis que
dans S, elle est grande p2 =~ 0.5. Ce qui se traduit par I’apparition de paquets d’erreurs dans I’état
S,. Les canaux avec mémoire [12] sont appelés « canaux avec paquets d’erreurs », on les retrouvent
par exemple dans les transmissions radio, cdbles, enregistrements magnétiques, etc. Ce type de canal

peut étre décrit par le modéle de Neymann-Pearson.

1.5 Théoréme fondamental du codage canal

Dans le cas de canaux soumis a des perturbations, il est possible en utilisant un codage approprié,
de transmettre 1’information a un débit proche de la capacité du canal de transmission, avec une petite
probabilité d’erreur [13]. En d’autre terme, pour une source d’information de débit Ds bit/s qui
transmet sur un canal de capacité C¢ (bit/s), il existe, si Ds < C¢, un code ayant des mots de codes

de longueur n tels que la probabilité d’erreur de décodage P.' soit:

P, < 2~ E(Ds) (1.32)

o n est la longueur du mot de code et E9(x) est une fonction dite exposant de I’erreur (de Gal-
lager ou de codage aléatoire). Elle est positive pour tout Ds < Cc et complétement définie par la

caractéristique du canal de transmission.

1. En considérant un décodage par maximum de vraisemblance.
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Les deux affirmations précédentes mettent en évidence la possibilité de transmettre des messages
avec une probabilité d’erreur aussi faible que voulue, quel que soit le niveau des perturbations du
canal de transmission, la condition nécessaire et suffisante étant que le debit soit inférieur a la capacité
du canal [10]. Néanmoins, le théoréme fondamental n’explicite pas le procédé de codage permettant
d’atteindre cette limite. La seule information est I’association d’une redondance (symbole de controle)
aux symboles émis de sorte & permettre au destinataire de détecter la présence ou non d’erreur et de

les corriger si le type de codage utilis¢ le permet.

Remarque: en considérant qu’un symbole codé est transmis chaque « 7, » secondes, la vitesse de
transmission des symboles est % bauds. Si le rendement du systéme de codage est R = -f;, alors le
débit de I’information est Dg = ;%. De plus le canal est généralement limité en fréquence et est défini

par sa bande passante Bp. Dans un systéme non codé ou R =1 le débit vaut Dg = im = 2Bp et est

p
limité par la bande passante du canal. Tandis que dans un systéme cod¢ de rendement R < 1 le debit
est réduit d’un facteur de R par rapport & un systéme non codé, Ds = ﬁ = 2RBp. Par conséquent,
le maintien du débit d’un systéme aprés codage nécessite I’utilisation d’une bande passante plus

large [12].

1.6 Chaine de transmission

Le schéma classique d’une chaine de transmission est représenté sur la figure 1.8. En télécommu-
gur

nication, on utilise le modéle simplifié.

Codage |id | codage |« | [y
Source —> -»{ Modulation
source : canal : 'y

Perturbatioan

2
Démodulation

AL
c!

VA
Décodage ‘9_ Décodage

Destinataire p&— 4
source i canal

Fi1G. 1.8 — Diagramme d’une chaine de transmission classique.

1.6.1 Source d’information

La source d’information est le premier maillon de la chaine de transmission. Elle fournit le mes-
sage porteur de I’information. Le message peut étre de nature analogique ou numérique et la source
peut étre représentée par une interface homme-machine ou machine-machine.
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1.6.2 Codage source

Le codage source consiste d’une part a convertir le message continu en une séquence numerique
(utilisation d’un convertisseur analogique numérique : CAN) et 4 transformer le message de la source
en une séquence d’information « D(z) » de fagon a:

— minimiser la taille du message en éliminant les redondances naturelles de 1’information source

(algorithme de compression) ;

— retrouver le message originel a partir de la séquence de substitution « D(z) » (algorithme ré-

versible).

Le but de cette opération est d’optimiser les ressources nécessaires a la transmission (temps, puis-
sance, bande passante, etc.). Il est & noter que les limites théoriques du codage source sont fixées par

le premier théoréme de Shannon [8, 13].

1.6.3 Codage canal

Le codage canal a pour rdle de protéger I’information émise contre les perturbations du canal
de transmission susceptible de modifier son contenu. Il s’agit donc de rajouter de la redondance de
maniére 3 détecter et éventuellement corriger les erreurs lors de la réception si la stratégie adoptée
le permet. Les conditions d’un codage correct sont déterminées par le second théoréme de Shan-
non (cf. paragraphe 1.5). L'information D(z) issue du codage source est transformée en séquence

codée C(z).

1.6.4 Modulation

Elle associe a chaque symbole émis un signal de durée 7,,,. Le type du signal dépend des propriétés
_physiques du support de transmission (canal) choisi. Ainsi, I’information peut étre véhiculée par une
tension ou un courant si le support est filaire (cuivre), une onde lumineuse si le support est optique
(fibre optique) ou une onde électromagnétique ou radioélectrique dans le cas d’un silpport aérien (air
ou vide). La modulation permet de remédier a tous les inconvénients liés a une transmission en bande

de base, citons quelques limitations :
— les signaux basse fréquence sont les plus atténués sur la ligne ;

— pas de propagation pour les signaux de fréquence en dehors de la bande passante du canal ;

pertes et affaiblissement proportionnels 4 la longueur et aux types du support de transmission ;

impossibilité de différencier plusieurs communications sur un méme support ;

régénération périodique du signal sur une longue distance.
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La modulation utilise une onde porteuse qui sert & transposer les données par modification d’une
ou de plusieurs caractéristiques de_ cette onde, amplitude (AM), phase (BPSK, QPSK, etc.)?, fré-
quence (FM), amplitude et phase (QAM)?, etc.

1.6.5 Canal de transmission

Il représente la liaison entre 1’émetteur et le récepteur et peut étre de différentes natures selon le
type de grandeur qu’il permet de véhiculer. Le canal de transmission est caractérise par sa capacité et
par sa bande passante (cf. paragraphe 1.4). Comme vu au paragraphe 1.4.3, il existe plusieurs modeéles
théoriques du canal de transmission en fonction des types d’erreurs les plus fréquents.

Les sources de perturbations [8, 14] sont diverses et dépendent essentiellement du milieu ou se
trouve le canal de transmission. Les principaux types de bruits sont: les bruits galactiques entre
20 MHz et 200 MHz dus aux rayonnements des différentes sources d’énergie de 1’espace ; les bruits
atmosphériques jusqu’a 20 MHz induit par les éclairs orageux; le bruit industriel ; le bruit urbain ;
les micro-coupures correspondant & de courtes interruptions du signal ; les sauts de phase et scintille-
ments liés 3 des variations brusques de phase ou lentes causées par les alimentations €lectriques; la
diaphonie lors de I’acheminement de plusieurs liaisons par un méme céble ; etc.

1.6.6 Démodulation

La démodulation [8, 12] permet de récupérer chaque symbole émis & partir de chaque signal
modulé regu de durée 7,,. Le démodulateur fournit une tension continue ou un symbole binaire dans
le cas ou sa sortie est quantifiée. La valeur fournie par le démodulateur peut étre modélisée par une
variable aléatoire gaussienne de moyenne u = /E, et d’écart type o = \/m, ou E, est I’énergie
du symbole transmis et Ny 1’énergie du bruit. Donc, La tension fournie par le démodulateur peut étre
modélisée par deux fonctions gaussiennes fy dans I’hypothése ou un 0 est émis (équ. (1.33)) et f;
dans celle ot un 1 est émis (équ. (1.34)).

1 _ =+\/E22

folz) = aNe ¢ (1.33)
1 _e=vE?

= e Mo (1.34)

he) = 7w

Comme le montre la figure 1.9 plus la densité spectrale du bruit augmente plus il sera difficile de
prendre une décision a partir d’une tension proche de 0.

Dans le cas ol la réponse (tension) du démodulateur est envoyée directement sous forme de ten-
sion continue, le décodeur doit étre capable de traiter des signaux analogiques (décodeur analogique).

2. (B/Q)PSK : (Binary/Quadrature) Phase Shift Keying
3. QAM : Quadrature Amplitude Modulation



28 CHAPITRE 1. INTRODUCTION AU CODAGE CANAL

FIG. 1.9 — Réponses du démodulateur pour la réception d'un 1 et d'un 0.

L’approche la plus commune consiste 4 fournir au décodeur un ensemble de symboles binaires choi-
sis en fonction de la tension du démodulateur. Dans ce cas, la réponse du démodulateur est quantifiee
au prix d’une augmentation de la complexite de I’électronique. La figure 1.10 donne un exemple de

quantification sur 8 niveaux.

1
011 | 010 601 : oo0 100! 101 111 110

T /N
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F1G. 1.10 — Quantification de la réponse du démodulateur.

.

- -“% | ——

s

h 4

On distingue deux types de décisions pouvant étre prises par le démodulateur :

_ une décision binaire (hard decision) ou une décision franche sur le symbole regu est prise, 1 ou
0 sans nuance ;

— une décision pondérée (soft decision) ot le démodulateur décide du signal regu et donne la va-
leur de confiance que 1’on peut accorder 4 cette décision. La valeur de confiance se calcule &
partir de I’équation (1.35). P donnée par I’équation (1.36) est appelée la probabilité de 1’évé-

nement complémentaire.

_ fo(z)
b = 10+ 5@ (1.33)
P = 1-F ' (1.36)
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Enfin le démodulateur fournit au bloc décodeur une séquence binaire 5(3:) qui représente 1’infor-
mation émise 2 laquelle est superposée une séquence d’erreur E(z), l~)(a:) = D(z) + E(x).

1.6.7 Décodage canal

Comme le décrit le théoréme fondamental du codage canal, pour se rapprochér de la capacité du
canal de transmission , il est nécessaire de coder I’information avant de la transmettre. Au niveau
du récepteur, le décodage canal consiste dans un premier temps a détecter la présence d’erreurs dans
I’information et puis dans un deuxiéme temps de les corriger. A partir de ces deux actions découlent
trois principales stratégies : les stratégies ARQ (4utomatic Repeat Request) qui se limitent a détecter
la présence d’éventuelles erreurs, la correction s’effectuant par retransmission des blocs erronés ; les
stratégies FEC (Forward Error Correction) mettant en ceuvre les codes permettant la détection et la
correction des erreurs sans aucune retransmission ; enfin les systémes hybrides combinent entre les

deux techniques.

1.6.8 Décodage source

Le décodage source consiste a reconstituer, par ’application de 1’algorithme de décodage source
(décompression par exemple), I’information originelle a partir de la séquence de substitution « D (z)».

1.7 Stratégies de codage canal

1.7.1 Stratégies ARQ

~ Les stratégies de détection d’erreurs avec retransmission (ARQ) utilisent des codes permettant
uniquement la détection d’erreurs. La retransmission en cas de détection d’erreurs nécessite 1’utili-
sation de canaux bidirectionnels et implique un dialogue entre 1’émetteur et le récepteur. Ce type de
systéme est simple & mettre en ceuvre. Par contre, le dialogue instauré entre les deux équipements
de transmission ne permet pas de transmission & hauts débits surtout lorsque le nombre d’erreurs
augmente. Par exemple dans le contexte des communications sans fil en mode paquets, les normes
802.15 (Bluetooth) [15] et 802.11b (Wi-Fi: Wireless Fidelity) intcgrent dans leur mode de protection
un systéme ARQ avec CRC. Les deux principales variantes des stratégies ARQ sont connues sous le
nom de ARQ avec arrét et attente (Stop-and-wait ARQ) et ARQ continue (Continuous ARQ) [12].

Systémes « ARQ avec arrét et attente »

Comme le montre la figure 1.11 I’émetteur attend un accusé de réception aprés chaque bloc trans-
mis. Si ’accusé est positif (ACK), il transmet le bloc suivant. Dans le cas contraire, lorsqu’il regoit
un accusé négatif (NACK), il retransmet le bloc courant.
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Bloc transmis Emetteur

)
acx
Bloc erronée :
358 H
mex |
1
[}

Bloc retransmis

Récepteur

FI1G. 1.11 - Stop-and-wait ARQ.

La retransmission se répéte autant de fois que 1’émetteur regoit I’accusé de réception « NACK ».

Ce type de systéme est adapté aux transmissions semi-duplex.

Systémes « ARQ continue »

Cette approche est adaptée aux transmissions de type full-duplex. Dans un systéme ARQ continu,
I’émetteur envoie les blocs d’information de fagon continue et regoit les accusés de réception au fur
et 4 mesure. Dans le cas de la réception d’un « NACK » la retransmission s’effectue de deux fagons:

— le bloc détecté comme erroné ainsi que tous les blocs qui le suivent sont retransmis ; dans ce
cas, la technique est appelée « Go-back-N ARQ », (fig. 1.12);

Emetteur

Retransmission

BACK

Récepteur

FIG. 1.12 — Go-back-N ARQ.

_ seul le bloc erroné est retransmis ; dans ce cas la technique est appelée « Selective-repeat ARQ »
(fig. 1.13).

L approche « Selective-repeat ARQ » est plus efficace que la technique « Go-back-N ARQ » mais
elle est plus complexe & mettre en ceuvre car le récepteur doit étre capable de réordonnancer les blocs

de manicre cohérente.
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Emetteur

Retransmission

MACK

Récepteur

FIG. 1.13 — Selective-repeat ARQ.

1.7.2 Stratégies FEC

Les stratégies FEC se basent sur I'utilisation de codes permettant la détection, la localisation et la
correction des erreurs sans retransmission. Technique largement utilisée dans les canaux unidirection-
nels, sa capacité de correction en ligne en fait la plus adaptée aux transmissions orientées hauts débits.
Cependant, le point critique des systémes FEC réside dans la complexité des circuits de décodage qui
pour la plupart se basent sur le principe du maximum de vraisemblance et visent & minimiser la pro-
babilité d’erreur de décodage par mot (équ. (1.32)). Plusieurs type de codes, structures de codeur et
stratégies de décodage ont étés adoptés selon le type d’application envisagée (cf. paragraphe 1.8).

173 Stratégies hybride ARQ/FEC

Les stratégies hybrides ARQ/FEC sont des systémes intermédiaires. En effet, leur capacité de
correction est supérieure aux stratégies FEC pures et leur débit de traitement supérieur aux stratégies
ARQ. Dans le cas de systémes ARQ en présence d’un canal trés bruité, la retransmission des blocs
erronés dégrade considérablement le débit. Une solution consiste 2 intégrer un code correcteur d’er-
reur dans le systéme permettant d’améliorer le débit tout en gardant la méme capacité de correction.
D’un autre point de vue, si le débit n’est pas un paramétre critique I’association de la retransmission a
un systéme FEC permet d’ameéliorer les performances de décodage et méme de réduire la complexité
du décodeur. Dans [16] par exemple, il a été rapporté que 1’association d’un décodeur de Viterbi et
d’une retransmission appliqué aux codes convolutifs permettait de réduire le rapport signal sur bruit
de 1 a 1.5 dB par rapport a un décodeur de Viterbi classique ou d’atteindre des taux d’erreurs (BER :
Bit Error Rate) équivalents en réduisant de 50% la longueur de contrainte du code convolutif.

1.7.4 Comparaison des stratégies de codage canal

Le tableau 1.1 présente un bref comparatif des systémes dédiées au codage canal. A noter que
le choix d’une technique dépend des caractéristiques du canal de transmission (capacité, largeur de
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bande, type de transmission, type d’erreur, etc.) et du cahier des charges imposé par 1’application (dé-
bit, coiit, complexité, tau de correction, latence, etc.) [8]. On retrouve par exemple les systémes ARQ
dans les réseaux de commutation par paquets de données PSDN (Packet-Switching Data Networks)
et les réseaux informatiques classiques, tandis que les systémes FEC s’imposent dans la plupart des
systémes de communication unidirectionnelle et dans les systémes de stockage de données (bande
d’enregistrement, lecteur CD (Compact Disk), DVD (Digital Versatile Disk), etc.) [12].

Systéme ARQ FEC Hybride
Avantages réalisation simple débit constant débit > ARQ
systeme hautement fiable haut débit complexité < FEC
Inconvénients débit variable décodage complexe débit variable
dialogue systéme onéreux ~ dialogue,
Transmission bidirectionnelle unidirectionnelle bidirectionnelle

TAB. 1.1 - Stratégies de codage canal.

1.8 Techniques de codage canal FEC

1.8.1 Codes blocs

Les codes blocs associent une redondance de taille &' & chaque bloc d’information de taille k.
Cette redondance est calculée a partir de ce méme bloc par une loi linéaire, le mot de code obtenu
étant de taille n = k + k’. Ils sont définis par les paramétres (g, k, n, t) ou r = k/n est le rendement
du code et ¢ le nombre d’erreurs corrigées par symbole g-aire.

Historiquement [12, 5] le premier code bloc est le « code de Hamming » qui 3 été inventé
par Richard Hamming en 1946, puis amélioré et généralisé par Marcel Golay qui introduit 4 son
tour les codes connus sous son nom: « codes de Golay ». On retrouve les codes de Hamming
dans la norme bluetooth [15] qui utilise un code de Hamming (15,10) de polynéme générateur
G(z) = (1 + z)(1 + = + z*). Le code de Golay binaire a été utilisé par la NASA dans la sonde
spatiale Voyager I. Une autre classe importante des codes en bloc sont les codes Reed-Muller intro-
duit par Muller en 1954 et reconnus plus tard par Reed qui proposa I’algorithme de décodage associé.
Ils ont été utilisés par la suite dans les années 70 par la sonde spatiale Mariner qui avait pour mis-
sion d’aller sur Mars [12]. Les codes CRC (Cyclic Redundancy Check) sont apparus en 1957. Ils sont
généralement utilisés pour la détection d’erreurs (protocoles X25, Ethernet, FDDI (Fiber Distributed
Data Interface), ATM-AALS*) [17], la correction s’effectuant par retransmission. Les mots de codes
générés par les CRC peuvent étre décodés en utilisant des décodeurs de type Meggitt [12]. Cepen-
dant, la complexité de ce type de décodeur augmente de fagon exponentielle avec le nombre d’erreurs

4. AAL (ATM Adaptative Layer) est la troisiéme couche du protocole ATM (Asynchronous Transfer Mode). L’ AAL-5,
également connu sous le nom de SEAL (Simple and Efficient Adaptation Layer), est une des couches d’adaptation utilisées
pour la transmission des données et des signalisations a débits variables (VBR : Variable Bit Rate) [130].
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corrigées [5]. Les codes BCH découverts par Hocquenghem en 1959 ainsi que Bose et Chaudhuri en
1960 sont la généralisation des codes de Haniming pour la correction d’erreurs multiples. Ils ont été
étendus au cas non-binaire (code RS) par Reed et Solomon en 1960. Grice a leur nature non binaire
I'utilisation des codes RS est adéquate dans le cas de canaux ou les erreurs apparaissent par paquet
(cf. paragraphe 1.4.3). L’algorithme de décodage de Berlekamp, introduit en 1967, a permis 1’exploi-
tation pratique des codes RS. De nos jours, ils sont largement utilisés dans les lecteurs CD, DVD
et préconisés par le standard CDPD (Cellular Digital Packet Data) ainsi que par la norme DVB-C
(Digital Video Broadcasting-Cable) concernant les systémes de diffusion par cable qui utilisent un
code RS (k = 188, n = 204, t = 8) [18].

Du point de vue de la conception architecturale, de nombreux codes en bloc on fait I’objet d’études
pour améliorer leur débit. Des architectures paralléles, par exemple, ont été proposées pour les codes
reed-solomon [19], les codes DSCC utilisés par la télévision japonaise [20] ainsi que pour les codes de
redondance cyclique (CRC) en technologie FPGA (Field Programmable Gate Array) [21] ou ASIC
(Application Specific Integrated Circuits) [22]. Dans [23], on propose une architecture ICC (Itera-
tive Combinatorial Cells) dédiée a la division polynomiale alors que [24] présente une architecture
pipeline de décodeur a logique majoritaire. Dans [25, 17], nous avons proposé une architecture paral-
1éle/pipeline d’un codeur CRC qui a permis d’atteindre sur FPGA des débits de I’ordre de 4 Gbits/s>.

Cependant, en dépit de leurs vastes champs d’application les codes en blocs présentent de nom-
breux inconvénients dont les principaux sont :

— de part la nature du codage qui se fait par bloc, la procédure de décodage ne peut se faire avant
que le mot de code complet ne soit regu, d’ou la génération d’une latence proportionnelle a la
longueur du mot de code ;

— pour que le décodage soit correct, il est nécessaire de synchroniser le systéme sur le premier
symbole du mot de code regu;;

— En général le décodage se fait uniquement sur les décisions binaires (hard decision) fournies par
le démodulateur et non sur les sorties pondérées (soft decision) ce qui limite les performances
de décodage a des rapports signal sur bruit moyens et grands. En effet, le décodage sur les
décisions pondérées apporte une amélioration en puissance de 1’ordre de 2,5 dB dans le cas
d’un code de rendement 1/2 [5].

1.8.2 Codes convolutifs

L’approche du codage convolutif consiste a calculer la redondance a partir du bloc d’information
courant de taille k et des m blocs précédents. Les n bits en sortie sont calculés par une combinaison
linéaire entre les k bits en entrée et les m blocs précédents. Le rendement du code est r = k/n et
sa longueur de contrainte K, est le nombre maximum de bits associés a une sortie qui peuvent étre

5. Résultat obtenu sur un Flex10KE d’Altera (finqz = 250 MHz) et pour un degré de parallélisation de p=32.
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affectés par un bit quelconque a I’entrée.

Toutes les propriétés des codes en blocs s’appliquent a ce type de codage ainsi qu’a son opération
inverse, le décodage. La contrainte principale du décodage convolutif réside dans le fait que le mot de
code est trés long, ce qui a tendance & compliquer le circuit décodeur. Les algorithmes de décodage

les plus répandus sont :

Décodage séquentiel : il a été proposé par Wonzencraft et Reiffen en 1961 puis amélioré en 1963
par Fano et en 1968 indépendamment par Jelinek et Zigangorov [12, 26]. Le nombre d’itérations né-
cessaires pour le décodage d’un bloc est considéré comme une variable aléatoire : bien que la plupart
des trames soient décodées rapidement, il se peut que le décodage soit défectueux ou la cause d’effa-
cements, ce qui lui vaut I’appellation de méthode probabilistique de décodage. Quant 4 la complexité
du décodage, elle est indépendante de la longueur de contrainte du code. Ce type de décodage est

approprié au cas des canaux sans mémoire [27].

Algorithme de Viterbi: proposé en 1967 par A. J. Viterbi [28], il est basé sur le principe du maxi-
mum de vraisemblance. Cet algorithme est une méthode optimale de décodage pour les codes convo-
lutifs, ses performances dépendant de la qualité du canal de transmission utilisé. Par contre la com-
plexité des systémes de décodage augmentant exponentiellement avec la longueur de contrainte du
code utilisé restreint leur emploi aux applications ou le code a une petite longueur de contrainte.
Cependant, le développement de I’algorithme de Viterbi a permis I’exploitation pratique des codes
convolutifs, notamment dans les systémes de télécommunications. Ils ont par exemple été utilisés
dans les applications commerciales des satellites de communication [29] (K. = 7 et R=1/2 et
1/3), ainsi que dans les applications de satellites militaires (DSCS : Defense Satellite Communi-
cation System) [30] (K. = 6 et R=1/2). On les retrouve aussi dans les sondes spatiales d’explora-
tion comme Voyager [31]. Les codes convolutifs ont été recommandés en telémétrie par le standard
CCSDC (Consultative Committee for Space Data Systems) [32] et préconisés par HIPERLAN/2 et
IEEE 802.16 dans les applications réseaux sans fil LAN/WAN [33]. De plus tous les standards de télé-
phonie mobile de deuxiéme génération préconisent I’utilisation de codes convolutifs. La norme GSM
(Global System for Mobile Communications) incorpore un code de longueur de contrainte K. = 6 et
de rendement 1/2. La norme USDC? utilise un code avec K, = 6 et un rendement 1/2. La norme
IS-95 emploie un code avec K, = 9 et un rendement de 1/2 en canal montant et 1/3 en canal descen-
dant, Globalstar’ utilise un code de rendement 1/2 avec K. = 9, et pour Iridium® le rendement est de

6. USDC est aussi connu sous les Standards IS-54 et IS-136.

7. Le systéme Globalstar est un réseau de satellites de communications évoluant en orbite basse (LEO : low earth orbit)
destiné a fournir des services de téléphonie personnelle (voix, données, fax, GPS, etc.). Il comprend 48 satellites de durée
de vie de 9 ans. Tl a été mis en service en 1999 et est exploité par les opérateurs Loral, Qualcomm, Alcatel, Vodafone et
France Telecom [34].

8. De méme que Globalstar, Iridium est un systéme de satellite évoluant en orbite basse congu pour proposer des
services similaires. Le réseau compte aujourd’hui 66 satellites actifs de durée de vie de 5 ans évoluant 4 une hauteur de
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3/4 et la longueur de contrainte K. = 7 [5, 35].

Décodage par seuil (logique majoritaire) : le décodage par logique majoritaire appliqué aux codes
convolutifs a été proposé par Massey en 1963 [12]. Il différe des décodages de Viterbi et séquentiel par
le fait que la décision finale prise pour un bloc donné est seulement basé sur la longueur de contrainte
du bloc en cours de décodage plutdt que sur 1’utilisation de toute la séquence regue, ce qui conduit a
des performances de décodage inférieures aux deux autres méthodes. Ses points forts résident dans
la simplicité de son implantation et sa rapidité de décodage. Le décodage de syndrome est approprié
pour des transmissions sur des canaux a mémoire ou les erreurs apparaissent par paquet. Il est plutot
utilisé dans des applications qui ne demandent pas de grands gains de décodage. On le retrouve dans
des applications telles que la téléphonie ou la radio HF [36]. Il est aussi utilisé dans les systemes de
télécommunication & haut débit [12].

Comparaison des algbrithmes de décodage convolutif

Le tableau 1.2 donne un bref comparatif des trois principaux algorithmes de décodage des codes

convolutifs.

Décodeur || Séquentiel (SEQ) ]
Performance || LM < SEQ < Viterbi
Vitesse || en moyenne 1 a 2 cycles/bit décodé
risque de décodage défectueux + effacement
Latence || L=(L’+m) cycles
Complexité || Indépendant de m
LM < SEQ
Décodeur | Viterbi
Performance | LM < SEQ < Viterbi
Vitesse || 2™ cycles/bit décodé
Latence || L=(L’+m) cycles
Complexité || 2™ registres
taille =~ (trame d’information + métrique)
Décodeur || Logique Majoritaire (LM)
Performance | LM < SEQ < Viterbi
Vitesse || 1 cycle/bit décodé
Latence || K cycles
Complexité || réplique codeur +
porte LM + quelques portes logiques
LM < Viterbi

TAB. 1.2 — Comparaison des techniques de décodage convolutifs.

780 km. Il a été mis en service en 1998 et est exploité par Motorola/Raytheon, Sprint et BCE Mobile [34].
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- L'algorithme de Viterbi est I’approche la plus optimale du point de vue performance de décodage.
L’algorithme séquentiel a des performances proches mais en présence de trames trés bruitées le temps
de décodage peut augmenter considérablement avec des risques de perte d’information et d’efface-
ment. Quant au décodage 2 logique majoritaire, il est le moins performant car il ne considére pas la
totalité¢ du mot de code lors du décodage mais uniquement la longueur de contrainte.

Cependant, la mise en ceuvre d’un décodeur a logique majoritaire reste la plus simple, ce qui le
rend tres attractif dans les applications de bas coiit. En effet, il est constitué d’une réplique exacte
du codeur, d’une fonction a logique majoritaire et de quelques portes logiques. La complexité d’un
décodeur de Viterbi augmente exponentiellement avec la taille m de sa mémoire®. La procédure de
décodage impose I’utilisation de 2™ registres dont la taille dépend de la longueur de la séquence regue.
En pratique les codes sont limités & des valeurs de m = 8. Dans le cas séquentiel, la complexité du
décodeur est indépendante de m mais elle reste supérieure a celle du décodeur a logique majoritaire.

Le temps de latence dans les décodeurs de Viterbi et séquentiel dépend de la longueur du mot
de code regu L = (L' 4 m) ou m est le nombre de bits additionnels pour assurer la terminaison
du treillis'. Cependant, des variantes des deux algorithmes permettent de réduire cette latence a 4
ou 5 fois la longueur de contrainte du code avec une dégradation acceptable de la performance de
décodage. Dans le cas de la logique majoritaire, la latence reste la plus petite et est égale 3 K. De
plus, un bit est décodé a chaque cycle contre 1 & 2 cycles dans le cas séquentiel et 2™ cycles dans
le cas Viterbi. Cependant la parallélisation du décodeur de Viterbi permet de réduire ce temps d’un
facteur 2™. ‘

Toutefois, dans les applications ou une grande longueur de contrainte est indispensable, la com-
plexité des décodeurs augmente considérablement quel que soit le type utilisé. Dans ce cas, I’avan-
tage en termes de compromis complexité/perfonnance est pour les décodeurs séquentiel et Viterbi.
Les décodeurs de Viterbi sont facilement adaptables au traitement de décision pondérée (soft deci-
sion), tandis que dans le cas de décodeurs & logique majoritaire I’adaptation se fait au dépend d’une
augmentation considérable de la complexité [12].

1.8.3 Modulation codée en treillis

Dans un systéme de codage classique de rendement R < 1, le débit aprés codage est réduit
d’un facteur R par rapport au méme systéme non codé. Donc si ’on veut maintenir le débit aprés
codage il est nécessaire d’augmenter la bande passante du systéme (cf. remarque paragraphe 1.5). La
modulation codée en treillis (TCM : Trellis Coded Modulation) introduite par Ungerboeck [37, 38]
permet de remédier a cette contrainte liée au codage. Le principe consiste & fusionner les étapes du
codage canal et de la modulation en un seul bloc de fagon & maintenir la totalité de la bande aprés
codage. L’approche originelle associe un code convolutionnel et une modulation multidimensionnelle

9. m est la somme des tailles m; des registres du codeur.
10. La notion de treillis et ’opération de la terminaison du treillis sont définies dans le paragraphe 2.3.1
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(N-QAM, QPSK, etc.). L'utilisation de la TCM dans les modems a permis d’ obtenir des débits au-dela
de 9600 bits/s (Normes V.32, V.34, V.90, etc.). Elle est aussi utilisée dans les applications spatiales
telle que les communications satellite. Plus récemment, avec 1’apparition des turbo-codes!' [2], on
retrouve des systémes T-TCM qui substituent au code convolutionnel un turbo-code [39, 40].

1.8.4 Codes entrelacés

L’entrelacement ou opération de génération de permutations consiste & changer selon 1’applica-
tion I’ordre des symboles du mot d’information ou du code, de maniére déterministe afin de pouvoir
les remettre dans I’ordre lors du décodage. La réorganisation des bits permet d’étaler les erreurs qui
surviennent par paquets lors d’une transmission (cf. paragraphe 1.4.3). L’utilisation par exemple d’un
entrelacement avec un code convolutif diminue sa susceptibilité aux paquets d’erreurs. Les généra-
teurs de permutations sont aussi utilisés dans le cas des turbo-codes afin de minimiser les séquences
susceptible de générer des mots de codes a poids faible.

D’entrelacement périodique engendre des permutations selon une fonction périodique du temps.
On peut le réaliser, soit par de la mémoire vive (entrelacement par blocs), technique utilisée dans
tous les standards de téléphonie de deuxieéme génération, ou par des registre & décalage (entrelace-
ment convolutionnel). L’entrelacement pseudo-aléatoire consiste a écrire la séquence aux adresses
successives d’une mémoire vive, puis d’effectuer la lecture suivant un ordre donné par un généra-
teur pseudo-aléatoire. L’opération inverse consiste a écrire dans la mémoire suivant le méme ordre
pseudo-aléatoire, et ensuite de lire la séquence suivant 1’ordre croissant des adresses de la mémoire.

1.8.5 Codes concaténés

La concaténation de codes permet d’augmenter la puissance des systémes de codage au prix d’une
augmentation de la complexité globale. La concaténation peut se faire de trois fagons: paralléle, sé-
rie ou hybride (paralléle et série) et sur deux ou plusieurs niveaux [6]. Dans le cas d’une structure
série & deux codes, I’information est codée deux fois. Une premiére fois par le premier code appelé
code externe, puis une seconde fois par le deuxiéme, dit code interne [8]. Les deux codes utilisés
sont en général complémentaires : les codes convolutifs par exemple sont susceptibles aux erreurs qui
apparaissent par paquets alors que les codes RS sont adéquats pour ce type d’erreurs. Dans ce cas, le
décodeur convolutif s’occupera des erreurs aléatoires pour de faibles rapports signal sur bruit tandis
que le décodeur RS s’occupera des erreurs par paquets pour de rapports signal sur bruit élevés. Ce
type de concaténation série a ét¢ proposée par David Forney en 1966 [41] puis standardisé en 1987
pour les communications spatiales dans les réseaux DSN (Deep Space Network) par les agences spa-
tiales NASA (National Aeronautics and Space Agency) et ESA (European Space Agency), préconisant
’utilisation d’un code RS (¢ = 8, k = 223, n = 255, t = 16). Il a aussi été utilisé dans les systémes

11. Les turbo-codes sont introduits dans le paragraphe 1.8.6.
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de diffusion par satellite (norme DVB-S) [42] et de diffusion hertzienne terrestre (norme DVB-T) [43]
qui employe un code RS externe (k = 188, n = 204, ¢ = 8) et un code convolutif interne de rende-
ment R = 1/2, 2/3, 3/4, 7/8 séparés par un entrelacement. La concaténation d’un code RS externe
et d’un code orthogonal interne permettrait de transmettre a faible puissance cependant, ils ne sont
utilisables que sur de larges bandes de fréquence car ils ont un faible taux de transmission [8]. Les
codes produits, inventés par P. Elias en 1954 [44], sont construits par la concaténation de deux ou
plusieurs codes en blocs linéaires & faible pouvoir de correction. En général, les codes utilisés sont les
codes BCH et Hamming. -

1.8.6 Turbo-codes

Les turbo-codes [2] peuvent étre considérés comme une classe des codes concaténés. Dans [3], on
regroupe dans cette classe tous les codes capables d’étre décodés par un décodeur de type SISO (Soft-
Input Soft-Output), 1a concaténation série proposée par Fomey étant exclue de cette classe car le code
RS ne peut pas étre décodé par SISO.

Un turbo-code est la concaténation d’un ou de plusieurs codes (convolutifs ou blocs) séparés par
des blocs d’entrelacements. Les turbo-codes 4 plusieurs niveaux présentent un faible rendement par
rapport aux turbo-codes 2 deux niveaux, ce qui explique leur rareté dans les applications. Quant aux
turbo-codes hybrides, ils ne présentent pas un grand intérét car les niveaux de performances atteints
pas les turbo-codes paralléles et série sont trés suffisants pour les applications actuelles [3].

La premiére structure pour un turbo-code a été proposée en 1993 par Berrou, Glavieux et Thitima-
jshima [2]. Le turbo-code présenté était la concaténation parall¢le de deux codes convolutifs récursifs
et systématiques (RSC) identiques, de rendement 1/2, reliés par un bloc d’entrelacement. Les codes
de type RSC constituent une sous classe des codes convolutifs qui possédent une réponse impulsion-
nelle infinie du fait de leur récursivité et dont une des sorties est dédiée au message lui-méme (sortie
systématique) (cf. paragraphe 2.3.6). Les turbo-codes ont permis d’atteindre des taux d’erreurs de
103 pour un niveau de signal sur bruit égal 2 0.7 dB [2, 46]. Au vu de ces résultats, ce sont les codes
qui offrent les meilleures performances de décodage en se rapprochant le plus de la limite fixée par
le théoréme fondamental de Shannon. Les turbo-codes, au sens strict, sont la concaténation parallele
de codes RSC. Ils englobent cependant aussi la concaténation de codes en blocs [4]. Dans [3], les
codes en blocs concaténés avec un entrelacement aléatoire sont appelés turbo-codes en bloc et ceux
avec entrelacement lignes-colonnes, codes produits. Dans [4], les codes produits sont désignés sous le
vocable de code en bloc, la justification étant que le principe du décodage itératif des codes produits

est semblable a celui des turbo-codes convolutifs.
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Applications des turbo-codes

Les performances remarquables des turbo-codes leur ont valu d’€tre I’objet de nombreuses norma-
lisations et d’étre retenus dans de nombreuses applications. En 1999 par exemple, le programme IMT-
2000 concernant les spécifications de téléphone mobiles de 3°™ génération [47] établies par I’UIT
(Union Internationale des Télécommunications) les a retenus pour ses normes WCDMA (UMTS) 2 [48],
compatible avec les réseaux GSM, et CDMA2000 ‘3; compatible avec les réseaux IS-95. En 2000, les
turbo-codes ont été choisis par le standard DVB (Digital Video Broadcasting) [49] dans les systémes
de diffusion de vidéo numérique, concernant le codage des canaux de retour par voie terrestre (DVB-
RCT) et satellitaire (DVB-RCS). Le turbo-code utilisé [50] fonctionne & des débit compris entre
144 Kbits/s et 2 Mbits/s pour des rendements 1/3, 2/5, 1/2, 2/3, 3/4 et 4/5. 1l permet de coder des
blocs d’information de taille comprise entre 12 et 216 octets et supporte des trames ATM (53 octets)
ou MPEG (188 octets). En 2001, les turbo-codes ont été retenus par les normes Européennes ETSI
Hiperacces et Américaine JEEE 802.16.1 comme codage optionnel pour augmenter le débit dans les
systémes de boucle locale radio & haut débit. Ils ont aussi ét¢ recommandés par le standard CCSDS
(Consultative Committee on Space Data System) [131] pour le codage de canaux en télémetrie [32].
Cette nouvelle recommandation apporte une amélioration de 1,5 4 2 dB par rapport aux performances
du code utilisé précédemment construit par la concaténation d’un code RS et convolutif [51]. Les
turbo-codes recommandés utilisent des codes constituants RSC a 16 états avec des rendements de
1/2,1/3,1/4 et 1/6. La taille des entrelaceurs varie de 1784 bits a 16384 bits. Les turbo-codes sont
aussi en vue pour étre utilisés dans les réseaux de satellites de communication tel que Inmarsat'?,
dans le cadre de I’amélioration de la qualité du service dans les offres multimedia [52, 53, 54] ou
Intelsat ! pour des transmissions & 2 Mbits/s [55]. Les agences spatiales américaine NASA et euro-
péenne ESA ont utilisé les turbo-codes respectivement dans le satellite d’exploration SOHO et pour
la mission SMART-1 en 2001. De plus la NASA envisage de les utiliser dans les sondes spatiales
destinées aux prochaines missions en espace profond (DSN) [56]. Les turbo-codes sont aussi étudiés
dans le cadre des technologies xDSL, notamment en ADSL (4symmetric Digital Subscriber Line)
exploitant la modulation DMT (Digital MultiTone). Dans [57, 58] on démontre qu’en utilisant un
code concaténé se composant d’un code externe RS et en remplacant le code interne préconisé par le
standard G.922.1 par un turbo-code permettrait une amélioration significative du gain de codage pour

12. Standard né de la collaboration de 'ETSI (European Telecommunications Standards Institute) en Europe, I’ARIB
(Association of Radio Industries and Business) au Japon et le TTA (Telecommunication Technology Association) en Corée
du Sud.

13. Standard développer par le TIA (Telecommunication Industry Association) aux Etats-Unis.

14. Le systéme Inmarsat est un réseau de communication basé sur onze satellites géostationnaires. Il permet la fourni-
ture de services: voix, fax, transmission de données. En prévision de 2005 un nouveau systéme Inmarsat 1-4 permettra
d’intégrer la norme B-GAN (Broadband Global Area Network) et qui offfira entre autre des débits de 432 Kbit/s pour
I’accés 4 internet sur téléphone mobile.

15. INTernational TELecommunications SATellite consortium. C’est une organisation internationale basée aux Etats-
Unis et ayant longtemps possédé le plus grand réseau de communications par satellite du monde.
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un BER de 10~7 [59]. Les turbo-codes sont aussi étudiés dans le cadre de canaux d’enregistrement
magnétique [60, 61, 62]; ils ont permis d’atteindre, pour un BER de 1075, des gains de codage de
7,1 dB pour des rendements de 4/5 et 8/9 et 6,5 dB pour un rendement de 16/17. Enfin les turbo-
codes ont fait I’objet de nombreux dép6ts de brevet pdr France Télécom dont certains conjointement
avec TDF (Télédiffusion De France).

1.9 Comparatifs de quelques systémes de codage FEC

Dans le cas d’une modulation BPSK et en considérant une transmission sans codage sur un canal
AWGN, un rapport signal sur bruit minimum de 9.6 dB est requis pour atteindre un BER de 1075,
Un systéme utilisant un turbo-code permet de réduire le rapport signal sur bruit requis a 0.7 dB pour
atteindre le méme BER de 10~° [2], soit un gain d’environ 9 dB. La figure 1.14 donne pour quelques
systémes utilisés dans divers domaines, les gains obtenus aprés codage pour un taux d’erreurs de
1075, A noter que ces systemes n’utilisent pas forcément une modulation BPSK.
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Fi1G. 1.14 — Gain en dB de quelques systémes de codage par rapport d une BPSK sans codage.

Le code Reed-Muller RM (32, 16) utilisé en 1969 par la sonde spatiale Mariner apporte un gain
de 3.2 dB pour un rendement R=0,1875. Le code convolutif (CC) de longueur de contrainte K, = 32
avec décodage séquentiel utilisé par les sondes spatiales Pionner 10 en 1972, Pionner 11 en 1973
et Pionner 12 en 1977 offre un gain de 6.9 dB. Les codes Odenwalder [63], qui font partie de la
famille des codes convolutifs, ont été utilisés dans de nombreux satellites de communications. Le
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code Odenwalder de rendement R=1/2 apporte un gain de 5.1 dB, tandis que celui de rendement
R=1/3 présente un gain de 5.6 dB. Le code convolutif avec K, = 5 utilisé dans la norme GSM offre
un gain de 4.3 dB. Celui utilisé par la norme USDC avec K. = 7 atteint les 4.6 dB et celui des normes
IS-95 et Globalstar avec K, = 9 atteint les 6.1 dB. La norme Iridium utilise un code de rendement
3/4 avec K, = 7 et offre un gain de 4.6 dB [35, 5]. Le code convolutif avec K, = 15 et R=1/4 utilisé
par la NASA lors de la mission Galileo & destination de Jupiter utilise un décodeur de Viterbi (BVD:
Big Viterbi Decoder) et offre un gain de 7.9 dB [64]. Le code concaténé convolutionnel de rendement
1/2 et Reed-Solomon (28, 223, 255, 16) atteint un gain de 7.1 dB pour un rendement de 0.44 [65].

1.10 Conclusion

Ce chapitre a introduit la théorie de 1’information et démontré la nécessité d’établir une straté-
gie de protection des données permettant de fiabiliser la transmission. Pour cela, trois approches ont
été décrites. Les stratégies ARQ sont simples & mettre en ceuvre et permettent une correction totale
des informations altérées. Cependant ce sont des systémes qui ne permettent pas d’atteindre de trés
hauts débits, la limitation étant due au dialogue nécessaire entre 1’émetteur et le récepteur. Cette solu-
tion est donc écartée. Les stratégies a base de codes correcteurs d’erreurs (FEC) offrent la possibilité
de transmettre & de hauts débits en effectuant une correction en ligne sans interruption. Quant aux
solutions hybrides, elles présentent une solution intermédiaire. Elles restent cependant moins perfor-
mantes en termes de débits de transmission par rapport aux objectifs a atteindre. Dans le contexte
FEC, I’énumération des différents systémes de codage a permis de constater que les codes convolutifs
sont trés utilisés en télécommunication, soit comme entités indépendantes, soit dans des structures
concaténées avec d’autres codes, soit encore comme éléments constituants de turbo-codes. De plus,
les turbo-codes permettent d’atteindre des gains de codage trés élevés pour des rapports signal sur
bruit trés faibles. Par conséquent, la suite portera sur une étude approfondie des codes convolutifs et
de leur utilisation comme codes constituants dans des turbo-codes convolutifs.
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Chapitre 2

Codes convolutifs : application aux

turbo-codes

étre utilisées pour protéger ’information lors d’une transmission a travers un canal bruité.
. Cdmme vu au chapitre 1, les codes convolutifs sont trés utilisés dans le contexte des télé-
communications. De plus, les turbo-codes convolutifs, pour un taux d’erreurs de 10~°, permettent des
transmissions sur des canaux dont le rapport signal sur bruit est de I’ordre de 0.7 dB [2] contre des
transmissions a 2.4 dB pour les codes utilisés précédemment [66]. Cependant 1’obtention de telles
performances dépend fortement des éléments constituants du turbo-codeur, ¢’est-a-dire de ses codes
constituants d’une part, et du type et de la taille des entrelaceurs utilisés d’autre part [67, 68]. Un autre
critére déterminant est le choix de 1’algorithme de décodage dont la complexité croit proportionnel-
lement avec les performances recherchées (c.f chapitre 3). Dans la premiére partie de ce chapitre,
nous nous intéresserons aux architectures séries « classiques » des codeurs convolutifs et aux cri-

téres de choix justifiant leur utilisation comme codes constituants dans un turbo-code. Ensuite, nous
aborderons les différentes structures de turbo-codes et les paramétres déterminant leurs performances.

Mots clés: codes blocs, codes convolutifs, turbo-codes.

2.1 Introduction

Bien qu’ils soient différents des codes blocs, les codes convolutifs présentent de nombreuses simi-
litudes architecturales avec eux, notamment avec les codes cycliques. En effet, les deux peuvent étre
réalisés avec des registres i décalages et sont définis par leurs polynéines générateurs. Cependant, une
de leurs différences fondamentales réside dans le fait qu’un code bloc a une longueur fixe alors qu’un
code convolutif n’a pas de longueur fixe. Néanmoins, pour des raisons pratiques on limite la taille des
trames d’information traitées 3 des longueurs qui permettent de maintenir raisonnable la complexité
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des circuits. Dés lors, les turbo-codes peuvent étre assimilés a des codes blocs (cf. paragraphe 2.4).
Aussi, avant d’aborder I’étude des codes convolutifs, ce chapitre traite des codes blocs et introduit
les architectures dites MTO et OTM des circuits de codage par multiplication et par division. Cette
étude permettra de faire une transition directe vers les codes convolutifs et les différentes variantes
d’architectures de codeurs convolutifs, notamment la structure récursive systématique de ces derniers

qui est adoptée dans un turbo-codeur.

2.2 Codes blocs

I Message d’origine I

v v v Y
lél Ié)l Ié)l Iql;)l
L= J[ = JL = J[ = 1]
I »" ‘ MLssage_cod; V |

F1G. 2.1 - Codage en bloc.

Le codage en bloc consiste a fractionner la trame d’information en plusieurs blocs de taille fixe
k, ensuite, de transformer chacun des messages D; en un mot de code C; de taille n en appliquant
une loi linéaire (fig. 2.1). La redondance associée a chaque bloc est de taille K ,ouk+k' =n.Le
rendement d’un code bloc est donné par la formule (2.1).

k
R=- , @.1)

ou, k et n représentent respectivement les nombres de bits en entrée et en sortie du codeur.

2.2.1 Capacité de détection et correction d’un code

Distance de Hamming :
La distance de Hamming représente le nombre de positions identiques dans deux mots de code

contenant des bits de valeurs différentes. On calcule cette distance en effectuant I’addition modulo
2 entre les deux mots de code, puis en comptant le nombre de 1 dans le résultat. La distance de
Hamming entre le mot de code lui-méme et le mot de code 0 est appelée « poids de Hamming ». En
d’autres termes, le poids de Hamming est le nombre de 1 dans un mot de code.
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Distance minimale :
La distance minimale d’un code est la distance de Hamming la plus petite entre deux mots de code

c; et c; appartenant au méme ensemble.
min = min(c;, ¢;) | 2.2)

Pour détecter £, erreurs, il est nécessaire d’utiliser un code dont la distance minimale d,,,;,, est au

moins égale a t. + 1. »
détection de ¢, erreurs = dp, > te + 1 (2.3)

Pour corriger ¢, erreurs il faut utiliser un code dont la distance dp,:n, €st au moins égale a 2¢, + 1.

correction de t, erreurs = dmin > 2t + 1 2.4)

2.2.2 Codes cycliques

~ Uncode est dit cyclique, si pour chaque décalage cyclique d’un motde code C; = (g, €1, -+ ,Cn-1)
on obtient un autre mot de code Cs = ( ¢y-1, Co, * * + , Cn—2) Valide.

Si Ci(z) = co + a1z + -+ + cp—12™ ! est le polyndme associé au mot de code C; et Cy(z) =

Cno1+4Co T+ -+ Cpn—gz™ ! celui associé & C; alors si z =1 (z"-1=z"+1=0)!, Ca(z) = z - C1 ().

Par conséquent la permutation cyclique d’une position s’exprime par I’équation (2.5) et la généralisa-

tion a ¢ positions par 1’équation (2.6).

Ca(x) = z-Ci(z)mod [z"!] (2.5)
Cina(z) = - Ci(z) mod [z"V] (2.6)

Comme tous les codes, un code cyclique est totalement défini par sa matrice génératrice® G:

g 91 - Gm - 0 0

0 go -+ -+ <=+ 0 0
G =

0 0 v oo =+ gm O

0 0 - go “** 9m-1 m

ou m représente la taille de la mémoire du codeur (le nombre de bascules D).
La représentation matricielle s’avére fastidieuse lorsque le nombre de coefficients de G augmente.
Une autre maniére de spécifier un code cyclique est la représentation polynomiale. En effet, un code

1. Dans le corps de Galois CG(2) I’addition et la soustraction se confondent.
2. Par convention les polynémes et matrice génératrice liés 3 une boucle récursive scront identifiés par la notation

« G », alors que dans le cas d’une branche directe ils seront notés par « H ».
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cyélique peut étre défini par son polynéme générateur G(z) = go + ! + goz? + - + gmz™, le
mot de code par son polynéme correspondant C(x) et le message par son polyndme D(z). Les codes
cycliques sont implantés a I’aide de registres & décalage linéaire.

Codage par multiplication

Le codage par multiplication consiste & multiplier le bloc d’information par un multiplicateur
fixe, le mot de code étant le résultat de la multiplication. L’opération de codage est définie par la
multiplication polynomiale C(z) = D(z) x H(x), ce qui se traduit par une convolution discréte
(équ. (2.7)) des coefficients du bloc d’information D(z) et du polyndme générateur H (z).

= diy by e
j=0

Le circuit correspondant 3 ce type de codage est un circuit multiplieur de polynéme, dans lequel
le polyndme générateur H(z) (multiplicateur) est fixe et le mot d’information D(z) (muitiplicande)
variable. Dans ce cas le mot d’information attaque le circuit par le bit de poids faible en premier.

FIG. 2.2 — Multiplieur série MTO pour H(z) = ho + hiz! + hoz? + haa®.

La figure 2.2 représente I’architecture série dite Many To One (MTO) d’un circuit multiplieur
pour un polynéme générateur H(z) = ho+ hix' + hyz?® + haz?. Le principal inconvénient de ce type
d’architecture réside dans le fait que le chemin critique de cette structure dépend fortement du nombre
de coefficients h; non nuls. En effet ce dernier fixe le nombre de portes XOR misent en cascade?, ce
qui a pour effet d’augmenter le chemin critique en fonction du nombre de coefficients h; qui prennent
pour valeur 1. Cependant cet inconvénient peut étre évité en adoptant une structure dite One To Many
(OTM).

Comme le montre la figure 2.3, le chemin critique de cette structure est équivalent a celui d’une
seule porte XOR, quel que soit le nombre de coefficients b/ non nuls du polynoéme générateur H'(x).
La seule condition  respecter lors du passage d’une structure a 1’autre est d’intervertir les coefficients
selon 1’équation (2.8).

' hi =h;_;, pouri€ {0,1,--- J} (2.8)

3. La multiplication se traduit par une connexion simple ou pas de connexion suivant que le coefficient correspondant
estun 1 ou0.
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d;

FIG. 2.3 — Multiplieur série OTM pour H'(z) = hy + hiz' + hha? + Rz

Codage par division

L’algorithme de division du bloc d’information (dividende) D(z) par le polyndme générateur
(diviseur) G(z) dans CG(2) revient & une succession de tests sur le bit de poids fort du dividende. Si
ce bit est nul, alors le dividende est décalé d’une position. Si par contre le bit de poids fort n’est pas
nul, alors on additionne le diviseur au mot d’information, puis on décale ce demier.

4

r pécaler d‘une position. | « Addition (Ou exclusif) avec le diviseur.
« Déoaler d ‘une positica.
1

h

fombre (Addition+décalage)+(décalage)
[ st s> (o

FIG. 2.4 — Algorithme de la division dans le corps de Galois CG(2).

Matériellement comme pour le cas d’un multiplieur, les décalages peuvent se faire a ’aide d’un
registre 4 décalage. Le diviseur est matérialisé par une boucle récursive dont les coefficients dépendént
du polynéme qui lui est associ€. A chaque cycle d’horloge, un bit du quotient de la division est
calculé. A la fin du codage, le reste de la division est disponible dans le registre constitué des bascules

(TO)' T1, " 'rm—l)-

FIG. 2.5 — Diviseur série MTO pour G(z) = go + 17" + g22% + gsz>.



48 CHAPITRE 2. CODES CONVOLUTIFS : APPLICATION AUX TURBO-CODES

La figure 2.5 représente I’architecture série Many To One (MTO) d’un diviseur pour un polynéme
générateur G(z) = go + 912" + gox? + gaz>. Par analogie avec le multiplieur, le pomt faible de cette
structure réside dans le nombre de coefficients g; non nuls qui fixe le nombre de portes XOR mises
en cascade.

F1G. 2.6 — Diviseur série OTM pour G(z) = go + g1z* + gox? + gaz®..

La structure One To Many (OTM) du diviseur série (fig. 2.6) permet de réduire le chemin critique
a une seule porte XOR. Le passage d’une structure a I’autre se fait en respectant les mémes conditions
que pour le codeur multiplieur (équ. (2.8)).

2.2.3 Code systématique

Un code est systématique, si le message D(x) est directement contenu dans le mot de code C(z).
Les codes blocs peuvent étre des codes systématiques.

| Message d’origine

s

Y
k

e <§>-k<%>-k<§>-k

Le [1[0x ]« T1[

y y y Y

[ | [messade [oods | | |

F1G. 2.7 — Codage systématique.

La matrice génératrice d’un code systématique s’écrit :
G=[P| I (2.9

Iy, est la matrice identité de taille k£ x & et P est une matrice de taille k£ x (n — k).
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Codes de redondance cyclique (CRC)

Le code de redondance cyclique est un code systématique. La procédure de codage consiste a
décaler de m positions (équ. (2.11)) le bloc d’information D(z), ensuite de calculer le reste R(x) de la
division polynomiale de la séquence z™ - D(z) par un polynéme générateur G(z) connu de I’émetteur
et du récepteur. Enfin, le reste R(z) de la division est concaténé au bloc d’information (équ.(2.13))

pour former la séquence codée C(z) 4 transmettre.

D(x) = dy12¥ '+ dg_az* 24 +diz' + do , (2.10)
2™ -D(z) = dp_1z™ b dior™ 24 g™ + 0™ - 40 (2.10)
R(z) = z™-D(z) mod G(z) (2.12)
C(z) = z™-D(z)+ R(z) (2.13)

Au niveau du récepteur, la séquence regue C(z) est divisée par G(z). Si le reste de la division
R'(z) est nul, alors aucune erreur n’est détectée ; dans le cas contraire la séquence regue est erro-
née (fig. 2.8). Pour la correction, les codes CRC sont en général combinés avec des stratégies ARQ.

Emission Réception

Calcul du reste

Ccalcul du reste -
R'(x) = cix) mod[B(x)]

R(x) = xD(x) mod{a(x))

h 4
Séquence & transmettre

c= = pixi+ R(x)

FIG. 2.8 — Détection d’erreurs par CRC.

A partir des deux circuits diviseurs vus précédemment (fig. 2.6 et 2.5) il est possible de réaliser
un codeur cyclique systématique. Il suffit de relier I’entrée a la sortie pour générer les bits d’informa-
tion (sortie systématique) et de réaliser les étapes nécessaires au bon fonctionnement du codeur. La
figure 2.9 donne 1’exemple d’un codeur CRC de polyndme générateur G(z) = go + 917 + go1? + 2.
L’entrée est décalée de m bascules ce qui revient 2 faire la pré-multiplication par z™. |
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i Al
oo/ |
I L 2]
r, > on
i > ¢
B/ e A i
'_:"/.A T
dl

F1G. 2.9 - Circuit codeur CRC.

Le fonctionnement du codeur est simple et se déroule en deux phases :

— Phase 1: les deux interrupteurs sont en position A durant &£ cycles d’horloge. Simultanément,
les bits d’information (systématiques) sont transmis a travers le canal de transmission et le co-
deur calcule le reste de la division. A la fin des & cycles d’horloge la redondance est disponible.

— Phase2 : les deux interrupteurs sont en position B pendant m cycles d’horloges. Des zéros sont
injectés dans le codeur pour transmettre la redondance.

2.3 Codes convolutifs

Un code convolutif différe d’un code bloc par le fait que chaque bloc de n €léments en sortie ne
dépend pas seulement des k entrées 4 un instant donné mais aussi des m blocs précédents (fig 2.10).

I Message d/origine |

F1G. 2.10 — Codage convolutif.

Les codes convolutifs présentent des similitudes avec les codes cycliques. En effet, ils peuvent étre
systématiques et sont réalisables en utilisant les registres a décalage. Néanmoins, ils différent de ces
derniers dans le fait que les codes cycliques ont une longueur fixe a I’inverse des codes convolutifs qui

eux ne sont pas de taille fixe. De plus, les codeurs cycliques sont des systémes linéaires a une seule
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entrée et une seule sortie totalement spécifiés par un seul polynéme générateur, alors que les codeurs
convolutifs sont des systémes a k entrées et n sorties spécifiés par n X k polyndmes générateurs. La
figure 2.11 donne ’exemple d’un codeur convolutif a 2 entrées et 4 sorties.

FIG. 2.11 — Codeur convolutif a 2 entrées et 4 sorties.

Le codeur contient k registres a décalage qui correspondent chacun & une entrée. Si m; est la taille
du registre 4 décalage associ¢ 4 I’entrée i, la taille totale m de la mémoire du codeur est:

k-1

m=>)_ m : (2.14)

Le nombre maximum de bits associés a une sortie pouvant étre affectés par un bit quelconque a
|’entrée est appelé lohgueur de contrainte K du codeur.

K. =1+ maxm; (2.15)
1

Chaque bit du mot de code est calculé suivant 1’équation (2.16).

Me
cl(e,a) — Z dgf.)j ) hf;) (2.16)
j=0 '

ou cEe"’) et hﬁ;i) sont respectivement le mot de code et les coefficients du polynéme générateur associés
a I’entrée e et a la sortie s. dgi)j est le bit de donnée a ’entrée e. Le mot de code C est formé par
multiplexage des sorties C**).

2.3.1 Représentation des codes convolutifs

Un codeur convolutif* peut &tre vu comme un filtre 4 réponse impulsionnelle finie (FIR : Finite
Impulse Response) possédant k entrées et n sorties. Son état est déterminé par le contenu de ses

4. Le terme « codeur convolutif » indique par défaut le cas non récursif sinon il sera mentionné explicitement que
" e codeur est récursif, auquel cas il est considéré comme un filtre & réponse impulsionnelle infinie IR (Infinite Impulse

Response).
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registres a décalage. En pratique, un codeur convolutif peut étre considéré comme une machine d’état
et étre représenté par un diagramme d’état, une structure en arbre ou une représentation en treillis.

Diagramme d’état

Le diagramme d’état (fig.2.12) est une représentation du fonctionnement du codeur ne faisant pas

apparaitre explicitement le temps.

F1G. 2.12 ~ Exemple d’un diagramme d’état (R = 1/2, m = 2).

Il représente les transitions possibles entre les états. Les valeurs des sorties du codeur sont indi-
quées sur chacune des transitions. Tous les états internes possibles du codeur sont représentés par des
nceuds ;. Pour un codeur de rendement 1/n possédant une mémoire de taille m, il existe 2™ états
internes possibles. Chaque nceud est connecté 4 un autre via une branche et le passage se fait par une
transition y/xoz;, ol y correspond au bit d’entrée et zoz; représente la séquence correspondante en

sortie.

Structure en arbre

Arc
00
\\\\5; 00 | 11
00 11 [ 10
0 L 01
1 10
11 | 10 ] o0 01
01 11
Neeud 00

FIG. 2.13 — Exemple d’une structure en arbre (R = 1/2, m = 2).
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Un arbre (fig. 2.13) est une structure partant d’un point appelé racine, il se compose d’arcs et
de nceuds. Les arcs sont des traits verticaux dont le sens est déterminé par le bit d’information. Par
convention, le 0 est représenté par un arc montant et le 1 par un arc descendant. Les nceuds sont des
traits horizontaux indexés par les n sorties correspondant au bit d’entrée. Le chemin en gras sur la
figure 2.13 correspond au mot de code 11100001 généré par la sequence d’entrée 1011.

Représentation en treillis.

Contrairement aux deux précédentes, la représentation en treillis met en évidence le parametre
temporel. Chaque nceud S(;,i) correspond 2 un état particulier S; du codeur & un instant %, ou 7 re-
présente 1’indice du temps. Chaque branche est indexée par les bits qui se présentent en entrée et en
sortie du codeur e/s. Chaque mot de code est associé a un chemin unique du treillis qu’on appelle
« séquence d’état », dénotée par s = (s0,+ -+ ,51). Un chemin complet commence a I’état so = 5(0,6)

et se termine a 1’état sz, = So,1)-

S3,1y S@E.9785

S3

FIG. 2.14 — Exemple d’une représentation en treillis (R =1 /2, m =2).

Terminaison du treillis: Un mot de code convolutif n’a pas de longueur fixe. Cependant pour des
raisons pratiques dans la plupart des applications il est nécessaire d’imposer une longueur maximale
fixe pour le mot de code. A cet effet, on ajoute 4 la séquence d’information m bits appelés bits de
queue et dont les valeurs sont nulles, ce qui a pour effet de forcer le treillis a revenir a 1’état S 1).
Dans ce cas, les codes convolutifs avec terminaison du treillis sont vus comme des codes blocs avec

un rendement R':
@2.17)

k
n
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La réduction du taux de codage est définie par le paramétre &

R-R %<k k-(L—m))

E:———: —_——

R 7 n-L
(2.18)

1S

R est le rendement du code sans terminaison du treillis. L’équation (2.18) permet de voir que I’in-
fluence de la procédure de terminaison du treillis devient négligeable lorsque L > m.

2.3.2 Distance minimale d’un code convolutif

La distance minimale de liberté d,.. d’un code convolutif représente le plus petit poids de Ham-
ming des mots de code associés aux séquences d’états débutant 4 I’état initial S(o 0)- Elle est le premier

critére de mesure des performances d’un code convolutif,

2.3.3 Période maximale du codeur

La période T' du codeur est la période observée a la sortie quand on applique a 1’entrée une
impulsion (---0001). La période maximale Tpnq, d’un codeur convolutif de longueur de contrainte
K, est:

T < Tipaz = 28— _ 1 (2.19)

2.3.4 Codeur convolutif dé rendement 1/n

Dans le cas d’un codeur convolutif de rendement 1/n, la taille m de la mémoire devient celle du
registre unique du codeur, la longueur de contrainte dev1ent K. = 14 m et chaque bit de parité se

calcule suivant I’équation (2.20)°.

¢ = Z di_; - hyj (2.20)
Le mot de code C est formé en muliplexant les sorties C(*)
C = Fmux[C°,C",--- ,C" Y = (PP ... =Y O .. e (2.21)

ou C* = (cg,c1,02,+ - )P aveci € {0,1,-- ,n —1}.
La figure 2.15 représente un codeur convolutif de rendement R = 1/2 et de mémoire m = 3 pour
les polynémes générateurs Hy = hog + hoy T + hoaz? + hosz® et Hy = hig + h1yz + h1oz? + hizz®.
Le codeur doit étre initialisé & zéro avant chaque opération de codage. Les bits d’informations
sont ensuite propageés a travers les registres. En sortie, les bits de codage sont recueillis toujours dans

5. Le paramétre (e) dans I’équation (2.16) devient implicite puisque dans ce cas il n’y a qu’une seule entrée.
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le méme ordre (équ. (2.21)). A la fin on compléte le message d’information par les m bits de queue

pour la terminaison du treillis.

FIG. 2.15 — Exemple d’un codeur convolutif (R = 1/2, m = 3).

La structure d’un codeur convolutif de rendement 1/n est similaire a celle d’un multiplieur. En
effet, le codeur convolutif se comporte comme n multiplieurs dont chacun multiplie la méme séquence
par son propre polyndme générateur H;(z). Le chemin critique du systéme dépend du polynome

générateur qui posséde le plus de coefficients non nuls.

2.3.5 Poingonnage (ou perforation)

Les codes convolutifs 4 une seule entrée permettent d’atteindre au mieux des rendements de 1/2,
ce qui s’avére insuffisant dans des applications ou des taux plus €levés tels que 3/4 ou 2/3 sont re-
quis. La méthode la plus directe pour augmenter le rendement consiste a utiliser des codeurs avec
plusieurs entrées k. Cependant la complexité des circuits augmente avec le nombre d’entrées. Dans le
cas notamment d’un décodeur de Viterbi, la complexité croit exponentiellerhent avec k. Une deuxiéme
méthode consiste  utiliser un codeur a une seule entrée et de supprimer d’une maniére systématique
un certain nombre de bits & la sortie. Ainsi le nombre de bits supprimés détermine le nouveau rende-
ment. Lors d’un décodage itératif la perforation uniquement des bits de parité permet de garantir une
meilleure convergence de 1’algorithme [3].

Dans le cas par exemple d’un codeur de rendement 1/2, la suppression en sortie de 1 bit sur
4 permet d’améliorer le rendement & 2/3. En supprimant 2 bits sur 6 on augmente le rendement
4 3/4. A cet effet, on utilise une matrice de poingonnage qui permet de masquér les bits qui ne
seront pas transmis. En ce qui concerne le décodage, la matrice de perforation est essentielle pour
déterminer avec précision la position de chaque bit supprimé. Cette technique permet d’avoir des
systémes fonctionnant & plusieurs rendements selon la matrice de poingonnage appliquée. Dans [5]
on donne un exemple d’une matrice M,, qui est utilisée pour augmenter le rendement d’un code de

1/2243/4.
11
M, =
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— avant poingonnage :

0 1 0 1 0 i 1 0 :
C = [C(() ),C((] ),Cg ),Cg ),Cg ),Cé )763(0),C;(3 ),C‘(l ), . ] ;

— apres le poingonnage :
0 1 ) 0 1 0 0
C = [c((J )76(() )7C§ ), - )Cg ),Cg )ac.'(i )’ - 7c4(1 )7 t ]
2.3.6 Codes convolutifs récursifs et systématiques

Les codes convolutifs peuvent, comme les codes blocs, devenir systématiques en dédiant une
sortie aux bits d’information. La récursivité est obtenue en appliquant une boucle de retour au codeur.

F1G. 2.16 — Construction d’un codeur RSC (R = 1/2, m = 3).

La figure 2.16 représente un codeur RSC de type MTO. De la méme maniére, en appliquant les
conditions énumérées dans le paragraphe 2.2.2, on aboutit au codeur RSC de type OTM.

Terminaison du treillis des codes RSC

Comme pour le cas non récursif, le fonctionnement d’un codeur RSC peut étre décrit par un
diagramme d’état, un arbre ou une représentation en treillis. Pour un code de rendement 1/n, la
terminaison du treillis nécessite 7, = K, — 1 cycles d’horloge (branches du treillis).

Alors que les codes convolutifs non récursifs peuvent étre vus comme des filtres a réponse im-
pulsionnelle finie (FIR), les codes RSC sont équivalents a des filtres 4 réponse impulsionnelle infinie
(IIR). Dans ce cas, pour forcer le treillis a I’état initial zéro, il ne suffit plus de rajouter une séquence
de m bits nuls mais de les calculer de fagon & mettre le registre d’état a zéro.

En considérant le codeur MTO de la figure 2.17 (interrupteur en position A) et résolvant 1’équation
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d’état de la variable a;, [45] on trouve:

ap = dp+9go-(91-ak-1+ 92 ak—2+ g3 ax_3)

o = di+9y Gp-1+95- -2+ g3- k-3
Si on veut initialiser les registres a zéro il faut que ay, soit mis a zéro:
0=dk+gi-ak_1+g§-ak;2+g’3-ak_3
On obtient ainsi 1’entrée requise pour I’initialisation du codeur:

di =g} - Gk—1+ g5 - Gk—2 + g3 - Qi3

57

(2.22)
(2.23)

(2.24)

(2.25)

Cette condition de fermeture du treillis est réalisable en commuttant I’interrupteur du codeur en posi-

tion B [46] (fig. 2.17)."

Fi1G. 2.17 — Terminaison du treillis cas MTO.

Dans le cas d’un codeur RSC MTO, il est nécessaire de rajouter une boucle de retour de coefficient

a; pour la terminaison du treillis (interrupteur sur B). De méme que dans le cas MTO, les coefficients

sont calculés en résolvant 1’équation d’état du codeur a un instant donné [40]. Dans le cas général

d’un codeur OTM de rendement k/n, le nombre de cycles nécessaires a la terminaison du treillis est

T, = ¥=1 (3, 40].

d,
IHAA

Fi1G. 2.18 — Terminaison du treillis cas OTM.
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2.4 Turbo-codes

Un turbo-code convolutif® est la concaténation d’un ou de plusieurs codes convolutifs séparés
par des blocs d’entrelacement. En pratique, il est considéré comme un code bloc (K, N) linéaire bi-
naire’ [67]. Les concaténations les plus connues sont la parall¢le et 1a série. Les turbo-codes série sont
plus complexes & mettre en ceuvre cependant ils apportent de plus grand gain en distance minimale et
en entrelacement. Les turbo-codes paralléle permettent d’approcher la limite de Shannon de maniére
efficace pour des rapports signal sur bruit trés petits tandis que les turbo-codes série permettent de
diminuer considérablement le taux d’erreurs pour des rapports signal sur bruit faibles a moyens [3].

2.4.1 Turbo-codes de type série

Un turbo-code convolutif série est obtenu par la concaténation série de codes convolutifs séparés
par des entrelacements ;. Dans le cas d’un turbo-code a deux niveaux (fig. 2.19) le code en amont
de ’entrelaceur est appelé code externe et celui en aval est le code interne. Pour un codage correct les
deux codes constituants démarrent de 1I’état zéro S(g ) et se terminent a 1’état zéro S, ). En pratique,
le code externe C; peut étre un code RSC ou NRNSC. Quant au code interne C il doit toujours &tre

RSC.

RSC/NRNSC RSC
C : C
K bits —>! 1 Lbits I, > 2 L5 Nbits
Ry=k, /n, Rk, /1,

F1G. 2.19 — Turbo-code série.

En considérant que R; = k1/n; et Ry = ky/n, sont les rendements respectifs du code externe C,
et interne C,, que K bits d’informations entrent dans le codeur et que NV bits codés en sortent, le code
C. génére L = K/R, bits et le code Gz en génére N = L/R; .

En négligeant la fermeture du treillis le rendement total du codeur série est :

R=K/N=R; R (2.26)

T;1 cycles sont nécessaires pour terminer le treillis de C, et T}, cycles pour C,. Le nombre de bits
additionnels en sortie est donc ny T pour C; et nyTio pour Gy, dans ce cas le rendement est :

~ K _ RiR,
J+mTy + 1T 1+ (mTy + neTi) - (RiR2/K)

2.27)

R

6. Dans le cadre de cette émde nous nous intéressons uniquement a la concaténation de codes convolutifs.
7. Bien que, par définition, un mot de code convolutif n’ait pas de longueur fixe, pour des raisons pratiques sa longueur
est limitée par une valeur maximale fixe. Dans ce cas il peut étre assimilé a un code bloc linéaire binaire.
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2.4.2 Turbo codes de type paralléle

Un turbo-code parallele convolutif est construit par la concaténation paraliéle de codes convolutifs
séparés par des entrelacements. Chaque code constituant traite une version entrelacée différente de la
méme séquence d’information. '

>0 )
RSC
d (K bits) > < — ctl)
R=k,/n, >N bits
o2
RSC
\ 4
a > © —>ct®
R,=k,/n, 7

F1G. 2.20 — Turbo-code paralléle.

La figure 2.20 représente un turbo-code construit a partir de deux codes constituants C; et C,.
En pratique, on choisit les deux codes C; et C; similaires de type RSC. De plus, afin d’augmenter le
rendement, il est possible de ne pas utiliser la sortie systématique C® [3]. En négligeant la fermeture
du treillis, le rendement total du turbo-code paralléle est donné par les équations (2.28) et (2.29).

K R - R,

RI#R, = R=F=p—p—p—p (2.28)
K R
Ri=FR, = R=T=5"" (2.29)

K est le nombre de bits en entrée et N le nombre de bits codés en sortie. R; = k;/n; et Ry =
k2/n, sont les rendements respectifs de chaque code constituant C; et C..

En considérant la terminaison du treillis de chaque code constituant, n; T}, bits pour C; et n,T},
bits pour C; doivent étre rajoutés, dans ce cas le rendement est :

K R, - Ry
Rl1#£#Ry, = R= = 230
# 2 N+ anﬂ -+ n2T't2 Rl + R2 _ Rl . R2 + (nlnl;ﬂszZ ( )
K R
Rl=R, = R= ! (2.31)

N+ 11Ty + nyT =2—R1+2Tf;§(n

Les turbo-codes série peuvent atteindre des rendements plus élevés que les paralléles. Aussi, la
distance minimale d’un turbo-codeur série est plus élevée que celle du paralléle car la concaténation
série permet d’exploiter les séquences d’information, qui présentent au moins la distance minimale
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dpmin(C1), issues du premier codeur. Par contre, la mise en ceuvre est plus complexe du fait de la

complexité de son treillis.

2.5 Performances d’un turbo-éode

Dans cette partie nous nous intéressons uniquement aux performances des turbo-codes paraliéles.
Alors que les codes traditionnels ont pour but d’augmenter la distance de Hamming minimale d,,;,
d’un code, I’approche du turbo-codage est de limiter le nombre de mots de code de poids faible. De
plus, comme les séquences d’information de poids 2 sont les plus susceptibles de générer les mots de
code de poids faible [68], elles sont les plus importantes dans la conception des codes constituants.
Plus leur poids augmente, plus leur importance dans la conception diminue. En effet, la combinaison
d’un entrelacement avec un code de type RSC permet de maximiser le poids de Hamming des mots
de code en sortie. Les codes NRNSC ne sont pas utilisables & cause de leur propriété faible, en terme
de distance (d.;, faible), alors que ’aspect filtre & réponse impulsionnelle infinie d’un codeur RSC
lui assure en général un grand poids de Hamming. La présence de 1’entrelaceur permet de minimiser
la probabilité que les deux codes constituants gérérent en méme temps un mot de code de poids
faible. En effet, grice a I’entrelacement, les deux codes constituants ne regoivent pas la séquence
d’information dans le méme ordre. Ainsi, si le premier codeur regoit une séquence susceptible de
produire un mot de code de poids faible, il est fort peu probable que cette méme séquence aprés
’entrelacement induit aussi un mot de code de poids faible a la sortie. Néanmoins, les performances
d’un turbo-code dépendent fortement du choix des codes constituants ainsi que du type et de la taille

des entrelaceurs utilisés.

2.5.1 Evaluation des performances par la borne de I’union

L’étude des performances d’un turbo-code passe par I’étude de ses codes constituants et de son
entrelaceur, notamment de I’influence de ces derniers sur les probabilités d’erreur par mot P, et par
bit P, du turbo-codeur. Les probabilités P, et P, peuvent étre calculées par la méthode de « La borne
de Gallager ». Cependant, malgré la précision dans I’estimation des probabilités P, et F;, notamment
dans le cas d’un canal AWGN, elle reste fastidieuse du fait qu’il n’est pas possible de calculer cette
borne sans le balayage complet de tous les mots du code [3]. Par conséquent, cette approche est
délaissée en faveur de la méthode de la borne de 1’union tronquée, extrapolée vers des valeurs faibles
de E},/N,, elle reste cependant valable si le rapport signal sur bruit est inférieur a la limite fixée par

le débit de coupure (cutoff rate) Ry [66, 7].

E, In(20-Fo) — 1)) '
(YV_o)dB > 10 - logyg (__—Ro (2.32)
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Comme vu précédemment (cf. paragraphe 2.4) un turbo-code de distance libre dj., peut étre
assimilé 4 un code bloc C (K,N)? de rendement K /N et de distance minimale d;, = d free- EN
considérant par exemple un turbo-code paralléle 4 deux niveaux de rendement 1/3, en prenant en
compte les 2 - m bits de la terminaison du treillis (m : mémoire du codeur), un turbo code peut étre
considéré comme un code bloc (K,N = 3K + 2m). Dans ce cas, en considérant une transmission sur
un canal BSC et un décodage par maximum de vraisemblance, les bornes de I*union sur la probabilité
d’erreur par mots P, et par bits P, sont données respectivement par les équations (2.33) et (2.34) [67,
69]:

K

P, < Y w*. A%w,2) (2.33)
w=1
K w

P, < ZE-W'”-AC(w,Z) (2.34)
w=1

ot Al(w,Z) est la fonction conditionnelle de distribution des poids des mots du code C, pour un
poids fixe d’une séquence d’information. Elle est calculée suivant 1’équation (2.35) [70].

K
Al(w,Z) = AC . 7d (2.35)
w,d
d=dnin ‘

ol Aﬁ,,d est le nombre de mots de poids d du code U générés par des séquences d’information
en entrée de poids w. Z et W sont des variables dont la valeur dépend du type du canal de trans-
mission. Dans le cas d’un canal AWGN, Z = W = e RE+/No_ alors que pour un canal de Ray-
leigh avec évanouissement, en considérant une estimation correcte des échantillons, Z = W =
1/(1 + RE,/Ny) [69]. '

2.5.2 Calcul du paramétre Afu,d

La figure 2.21 représente un code concaténé a trois niveaux composé de quatre codes C;, C,, C, C,
dont trois G;_3 3 4 sont précédés par un générateur de permutations 04=2,3 4 de taille k; [69].

Chaque code C; est considéré comme un code bloc linéaire (k;, n;) avec AE;',d les coefficients de
poids correspondants. A noter que tous les entrelaceurs utilisés sont aléatoires et uniformes (cf. para-
graphe 2.8.2).

Si A?u",d est le coefficient de poids d’un code C; la probabilité qu’une séquence d’information de

8. N inclut les bits dus a la terminaison du treillis de chaque code constituant. Néanmoins comme dans [3] il est
possible de négliger les bits de terminaison du treillis en considérant des longueurs de blocs trés supérieurs a la taille m
de la mémoire du codeur.
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F1G. 2.21 — Exemple d’un code concaténé a trois niveaux.

poids w génére aprés un entrelacement uniforme un mot de code de poids d est [71] :

C

A
Ph(w — d) = =24, avecCk =

k!
ck

wl(k — w)!

(2.36)

Connaissant la taille des entrelaceurs et les coefficients A&,d de chaque code C;, il est possible de
calculer le facteur Aff,,d moyen du codeur complet.

Soit ’ensemble s, = {1,2,--- ,q} et les deux sous-ensembles sg C s, €t 55 C s, , tels que
sg = {i € s, : C; est connecté a I’entrée} et sg = {i € s, : C; est connecté 4 la sortie}. Le systéme
de la figure 2.21 est considéré comme un code bloc (k, n) avec n = Y, _n;. Le coefficient moyen

de poids Aﬁ,,d de I’ensemble est donné par 1’équation (2.37) [69, 72].

i€sg

2 AG ‘
C 1,04
AE;,d = Z Z A‘wllvdl ]._.[ gk"d' (2.37)
(di : i€ss/ 3 di=d) (d; : i€75) =2 "W
siicsg = di=d (2.38)
si E,; est pl'éCédé par CJ' = w; = dj (2.39)

ou 33 est ’ensemble complémentaire de sg. Le coefficient de poids équivalent Aﬁ,,d du code bloc
(k,n = ny + ng + ng) du systéme concaténé est:

Al oAl AL
C (H we,d wa,d wq,d.
AL, = Z AL c’iz 2 . c’:a s | s (2.40)
wo w3 Wy

(d1,d2,d3,da /d2+d3+ds=d)

En appliquant les régles (2.38) et (2.39) dans I’équation (2.40) on obtient :

| Al AL, Al
C C w,d. dy,d dy,d
Aw,d = Z A‘wl,dl ) Ctlf) 2. C:}ll 2. cilll . 241)

(d1,d2,d3,d4/d2+d3+dg=d)
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Cas d’un turbo-code paralléle : .

Soit un turbo-code C, de rendement R = 1/3 composé de deux codes constituants C, et G, de
rendement R; = R, = 1/2. Les deux séquences de bits de parités sont émises sans perforation. Par
déduction de ’équation (2.37) et (2.41) le coefficient AE,", 4 6st:

G C;
e A‘” d Aw d
Au:d = Z _;_k_’_l (242)
(d1,d2/di+d2=d) Cw '
AC )2
A, =Y (C_:) (siC, = C; = C) o)

(d1,d1/2-d1=d) w

Dans ce cas, la distribution conditionnelle des poids du turbo-code C, s’obtient en appliquant
1’équation (2.35) [67, 3].
[Aw,2)]"

Acp (w’Z) = Ck

(2.44)

La fonction conditionnelle d’énumération des poids Ab(w,Z) liée au code constituant est calculée
a partir de la matrice de transition des codes constituants [67, 69]. Cette matrice de transition est
élevée a la puissance k (taille de 1’entrelaceur) [69]. La matrice de transition d’un code convolutif
représente les transitions possibles entre deux états du codeur. Chaque transition est représentée par
un 0 si elle n’est pas possible. Dans le cas contraire, elle est représentée par un mondme L' D¢ dont
 est toujours égal 4 1, ¢ et d correspondant aux poids associés & cette transition de ’entrée et de la
sortie, respectivement.

La matrice de transition est directement déduite du diagramme d’état du codeur.

FIG. 2.22 — Codeur RSC (7,5)s et son diagramme d’état.

En prenant par exemple le code RSC de polynéme générateur (H(z), G(z)) = (7, 5)g’ ainsi
que son diagramme d’état (fig. 2.22), la distribution des poids lors d’une transition est donnée par la

9. ()s dénote la représentation des polyndmes en octal, (7)s cdrrespond aupolyndme H(z) =1+z + z2 et (5)g au
polynéme G(z) = 1+ z°.
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matrice de transition Tw [7]:

L LID 0 o0
0 0 LD LI
LID L 0 0
0 0 LI LD

Tw =

Afin d’obtenir la distribution des poids pour k transitions et en considérant que le codeur commence
a I’état S g) du treillis et se termine 3 1’état S(o,)> on calcule Ty (S(o,0) — Swo.r) = TW [66], ce qui
détermine le spectre.

2.6 Role des codes constituants et de I’entrelaceur

Pour permettre une meilleure analyse de ’importance du choix des codes constituants et de 1’en-
trelacement, une approximation de la borne de 1’union sur la probabilité d’erreur par bit (équ. (2.34)),
pour de grandes valeurs d’entrelacement k = K, est calculée par I’équation (2.45) [67, 3].

P,,<Zd

d= dmtn nma:c

(2.45)

K2nma:—d 1, d . [Ac(w,Z,nma:c)]2 9
avec (W=Z=e—R°N%)

ou Ac(w,Z Nmag) €st la fonction énumérateur d’événements [3]. Elle énumére tous les événements
d’erreurs de C formés par la concaténation directe de n,,,; événements simples. Elle est donnée par
I’équation (2.46).
AYd,Z as) = Y A, 20 (2.46)
7 _

ou AS . est le nombre de mots de code formés de n événements simples concaténés et correspondant

d,j,n
a un poids total d des bits d’information en entrée et j des bits de parité en sortie [3].

Dans le cas d’un turbo-code dont les codes constituants sont NRNSC, la probabilité d’erreur par
bit (équ. (2.34)) est donnée par 1’équation (2.47) [67, 3].

(2.47)

K _
P, NZ K W [A%,z,1) £
(d—1)! avec (W=z=e" ")

Le cas le plus favorable dans 1’équation (2.47) correspond & d = 1 [67, 3], auquel cas la probabilité
d’erreur par bit P, est indépendante de la taille de la matrice d’entrelacement. Lorsque les codes
constituants sont RSC, la probabilité d’erreur par bit P, est exprimée par I’équation (2.48) [67].

K/2 i
] H(2+2d’2’)
B<)Y 20-CH K ———
Z (1— HE-2)% avec (H=e—HC7€%)

i=1

(2.48)
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ou dj est le poids minimal de la parité (sans prendre en considération le poids des bits systéma-
tiques) associé aux séquences d’information en entrée de poids 2. Dans ce cas, la distance de liberté
dfree '° du turbo-code composé de deux codes constituants RSC identiques est définie par :

Afree =2+2- &8 (2.49)

L’équation (2.48) montre que le gain d’entrelacement varie en 1/K. L’augmentation de la taille
de K permet de diminuer la probabilité d’erreur par bit.

2.7 Choix des codes constituants

Le choix des codes constituants de type RSC permet d’introduire un gain d’entrelacement qui va-
rie en 1/K et de maximiser la distance de liberté d%,,, du turbo-code car les codes NRNSC présentent
de faibles propriétés de distance par rapport aux codes RSC. En effet, dans le premier cas, la distance
minimale d,,;, vaut 1, alors que dans le cas RSC elle est toujours supérieure a 1. En particulier, pour
des codes RSC de rendement 1/7, dmmin, est égal a 2 [73]. A noter que le choix des polyndmes généra-
teurs des codes RSC est aussi un critére non négligeable. L’optimisation des codes RSC est un facteur
important pour des rapports signal sur bruit entre 1.5 et 2 dB [67]. Il a ét¢ démontré dans [68, 74]
que les séquences d’information a faible poids ont plus de chance de générer des mots de code a
faible poids. Par conséquent, la probabilité d’erreur par bit P, peut étre approchée avec uniquement
les premiers termes de la somme. Dans le cas de la concaténation de g codes RSC la probabilité P,
est donnée par 1’équation (2.50) [68, 74] :

B Ey
P~ e Q[ 25t e 2.50)

ou f = Kiree - Wf,ee est une constante indépendante de la taille de I’entrelaceur, Ky, est le
nombre de mots de code donnant 2 la distance de liberté et W . représente le poids moyen des
mots induisant la distance de liberté du code [66]. 1/K?~! est le gain d’entrelacement du code.
Q@) = 7=/, T emv/2dy,

Dans le cas général d’'un code RSC de rendement k/n, la distance minimale d” 4 une bome
supérieure (d5)maz 1
_(n—k)-2™

Pour un code RSC de rendement 1/n, la distance minimale d} est bornée par (d5)mez = (n — 1) -
(2m-1 + 2). Le seul cas ol la limite (d})ma peut étre atteinte correspond au choix d’un polynéme

+2(n - k) (2.51)

10. Dans le cas de ¢ codes constituants différents dyree = Y o, (d5)i + 2, (d3); est le poids minimal des bits de parité
a la sortie du code constituant C; qui est généré par des séquences de poids 2 [40].



66 CHAPITRE 2. CODES CONVOLUTIFS : APPLICATION AUX TURBO-CODES

primitif pour 1a boucle de retour du codeur, auquel cas dj < (d)mqz- Quand le polynéme n’est pas
primitif, la limite (d5)me, De peut jamais étre atteinte [40]. Le premier critére de choix d’un code
RSC est qu’un polynéme primitif soit utilisé dans sa boucle récursive. Ensuite, de tous les polynémes
directs qui permettent d’atteindre la limite (d})smaz, le choix se portera sur celui qui a la meilleure
distribution des poids. La premiére approche consiste a faire une étude spectrale sur les vecteurs de
faible poids (entre 2 et 8) [66] : le choix se portera sur celui qui aura la plus grande distance de liberté.
Dans le cas ou deux codeurs ont la méme distance de liberté, le codeur choisi est celui qui a le moins
de vecteurs générant la distance libre. Une deuxiéme approche, plus précise, consiste a calculer la
probabilité d’erreur par bit P, pour chaque code et de choisir celui qui offre une P, minimale pour la
taille d’entrelacement et le rapport signal sur bruit voulus [67].

2.8 Matrices d’entrelacements

Le role de I’entrelaceur est d’éviter la génération simultanée par les codes constituants de sé-
quences de parité de poids faible. Les vecteurs auto-terminants!! de poids 2 sont les plus susceptibles
de générer la distance libre du code [66, 68). D’autre part, les codeurs RSC ont une réponse impul-
sionnelle infinie, ce qui veut dire que pour un vecteur de taille infinie et de poids 1 en entrée, le vecteur
en sortie aura un poids qui tend vers I’infini. Le poids du mot de code augmente donc linéairement
avec le nombre de zéros qui séparent les 1 du vecteur de poids 2. En effet, si les 1 sont éloignés les
uns des autres, on peut assimiler une séquence de poids 2 & deux vecteurs « impulsion » qui générent
a la sortie du codeur RSC des réponses impulsionnelles disjointes. Dans ce cas le poids augmente
indéfiniment jusqu’a la terminaison du treillis [68]. Le rdle de la matrice d’entrelacement consiste a
éloigner le plus possible les 1 dans les séquences d’information de poids 2. Cependant, il existe aussi
des vecteurs auto-terminants de poids n, n = 3,4,5-- - , qui générent des mots de code de distance
faible. La distance entre les 1 de chaque vecteur auto-terminant doit aussi &tre prise en compte. Au-
quel cas, le choix de permutation optimale s’¢élargit a tous les vecteurs auto-terminants de poids n. Il
est néanmoins plus probable qu’un vecteur auto-terminant de poids supérieur a 2 soit transformé en
vecteur non auto-terminant en entrée des codes constituants [75]. En conclusion, si 1’entrelaceur peut
transformer tous les vecteurs auto-terminants en vecteurs non auto-terminants, le turbo-codeur aura
un poids minimal qui augmentera linéairement avec la taille K de ce dernier [75].

La taille et le type d’entrelacement choisis sont deux facteurs liés aux performances d’un turbo-
code. Le type d’entrelacement joue un réle important seulement dans le cas de grands rapports signal
sur bruit. Le paramétre le plus important dans le cas de faibles rapports s’avere étre la taille de 1’en-
trelacement [67]. D’un autre coté, plus le nombre des codes constituants et des entrelaceurs augmente

plus les mauvaises séquences ont de chances d’étre brisées.

11. Séquence d’information en entrée qui permet au codeur qui se situe avant I’entrelacement de revenir a 1’état zéro.
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2.8.1 Entrelacement périodique

L’entrelacement périodique engendre des permutations selon une fonction périodique du temps :

Entrelacement par blocs: Ce type d’entrelaceur est défini par une matrice rectangulaire de [ lignes
et de ¢ colonnes de (taille K = [ x c). La matrice est remplie ligne par ligne. La lecture des données
s’effectue ensuite colonne par colonne. Afin de réordonner le bloc entrelacé, on effectue I’opération
inverse. Ce type d’entrelacement est efficace quand le vecteur pénalisant!? se situe dans une seule
colonne. Dans le cas ou plusieurs vecteurs pénalisants sont confinés dans plusieurs colonnes consécu-
tives, I’émission de chaque colonne doit se faire de maniére a étaler le plus possible les vecteurs péna-
lisants [68]. Dans [76] par exemple, une méthode est proposée de ré-ordonnancement des colonnes en
fonction des vecteurs pénalisants. Dans [77], une méthode est indiquée pour optimiser la génération
des permutations basée sur I’utilisation d’une table de correspondance de poids pré-calculés.

Entrelacement convolutif: Chaque symbole de la séquence est aiguillé a travers un réseau de re-
gistres a décalage de différentes longueurs. La séquence entrelacée est ensuite formée par le multi-
plexage des sorties de chaque registre & décalage [26]. Si le nombre d’étages (registres a décalage) de
’entrelaceur est K et si K - B représente le nombre de bascules additionnelles en passant de 1’étage
i 4 I’étage ¢ + 1, alors la longueur L; du registre s est L; = ¢- K - Baveci € {0,--- ,K —1}. La
taille de I’entrelaceur ou son délai de remplissage est alors D = (K — 1) - K - B et sa fonction de
permutation est donnée par la formule (2.52) [78]

7(j)=j+(mod [K])-K-B (2.52)

~ Lutilisation d’un entrelaceur convolutif dans un turbo-code doit satisfaire la condition gcd(K -
B, T) = 1, en maintenant un bon compromis entre les valeurs de K et B avec que K > B [78]".
En comparaison avec un entrelacement par bloc, la surface utilisée par un entrelaceur convolutif peut
étre réduite d’environ 50% [79]. Les performances atteintes par un turbo-code utilisant un entrela-
ceur convolutif peuvent surpasser celles obtenues en employant un entrelacement par bloc. Pour un
BER = 10° par exemple, un turbo-code utilisant un entrelaceur convolutif (K = 14, B = 2 et
D, = 182) apporte un amélioration de 0.2 dB du rapport signal sur bruit par rapport au méme turbo-
code utilisant un entrelacement par bloc, [ x ¢ = 12 x 16 et D, = 2 (12 — 1) - (16 — 1) = 330.
En prenant le délai de I’entrelaceur convolutif égale 8 D, = 364 ~ D, I’amélioration obtenue est
de 1 dB [78)]. Cependant, comme pour 1’approche par bloc, I’entrelacement convolutif ne permet pas

de casser tous les vecteurs pénalisants.

12. Vecteur induisant la distance de liberté du codeur. ,
13. Cette régle de conception a été déduite de 1’étude d’un turbo-code de rendement R = 1/2 avec deux codes consti-

tuants RSC (H, G)s = (33, 31)s.
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Entrelacement circulaire: Ce type de permutation est une technique dérivée des décalages circu-
laires. La formule de base pour générer les permutations circulaires est donnée par :

7(j) = (a-j +r) mod [K] - (2.53)

ou r est une constante de compensation et a représente le pas d’itération: a et r sont toujours infé-
rieurs & K. Le choix de la constante de compensation n’est pas important si les effets de bord sont
négligeables [68]. Dans [68] on préconise de prendre la valeur a = V2K — 1, si d; représente la
distance entre deux 1 d’une séquence de poids 2 avant permutation et d; celle de la séquence aprés
permutations alors d; + dg > V2K . Toutefois cette valeur n’est pas unique, tout coefficient de la
forme a = [v/2K + 1 avec [ entier positif et [ < \/K_/2, permet d’atteindre cette limite.

Dans le cas ou 2K n’est pas un entier, on choisissant correctement le pas on obtient d; + dy > 7

avec 7 légérement inférieur 4 v2K. La permutation circulaire est trés efficace dans le traitement des
vecteurs de poids 2. Par contre, elle amplifie les effets des séquences pénalisantes de poids supérieurs.

2.8.2 Entrelacement aléatoire

L’approche idéale pour générer des permutations est d’utiliser un entrelaceur aléatoire uniforme.
Si la taille de I’entrelaceur est &, alors celui-ci associe & chaque séquence de poids w en entrée une
des o permutations possibles en sortie de I’entrelaceur avec une probabilité P égale [72]:

1 1
a=CtetPt=_ =
v vooCck o Rl (w!- (k- w))
Dans le cas d’un turbo-code a g codes constituants et g — 1 entrelaceurs aléatoires, la probabilité
pour qu’une séquence de poids n en entrée soit reproduite dans un bloc de K bits est :

s \'"
1- [1 ~ ( KH) } (2.54)

ou [ est un paramétre qui dépend du poids n et n’augmente pas en fonction de K. Pour des
grandes valeurs de K cette probabilité devient proportionnelle & 1/(K)™~"~ et décroit rapidement
pour des valeurs de n et g supérieures a 2 [75]. Dans la pratique on essaye de concevoir des systémes
qui approchent le plus possible le comportement des entrelaceurs aléatoires uniformes. Citons deux

exemples :

Entrelaceur de Berrou-Glavieux

La taille K de I’entrelaceur est choisie comme étant une puissancede 2: K = Q- J = 2°-27. De
plus, un tableau de nombres, premiers avec 8, est utilisé (voir tableau 2.1).
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d1 112345167
po || 173711912941 }123|13]|7

o0

TAB. 2.1 — Tableau de nombres premiers avec 8.
Les permutations sont obtenues en appliquant la formule (2.55).
w(k) =c(k) + J-r(k) (2.55)

avec
r(k) = (ps+1-(co+1)~1)mod[Q],
c(k) = (($+1)-(ro+co)) mod [J],

etro =kmod [J],c = gk—_fﬂ, ¥ = (ro + ¢p) mod [8].

Entrelaceurs JPL

Quels que soient J pair et Q, les permutations sont obtenues en appliquant la formule (2.56).

d1|2)|3|4|5]|6]|7]8
po || 3137 (43|47 |53|59|61]|67

TAB. 2.2 — Tableau de nombres premiers avec 8.

m(k)=2-r(k)- Q- c(k) — k mod [2] + 1 (2.56)

) (19 - 75) mod [Q/2],
c(k) = (po+1-co+21-(kmod [2]) mod [J],
et (ro = 52 — ¢o) mod [J], co = (*32) mod [J}, m = ro mod 8].

2.8.3 Entrelacement pseudo-aléatoire

L’entrelacement pseudo-aléatoire consiste & écrire la séquence aux adresses successives d’une
mémoire vive, puis d’effectuer la lecture suivant un ordre donné par un générateur pseudo-aléatoire.
L’opération inverse consiste a écrire dans la mémoire suivant le méme ordre pseudo-aléatoire puis
a lire la séquence selon I’ordre croissant des adresses de cette mémoire [26]. Dans [68] on propose
une méthode pour générer des nombres 7 compris entre 1 et K. Chaque nombre généré est comparé
aux S nombres précédents. Le nombre courant n’est pris que s’il est distant de &S de n’importe
lequel des S précédents nombres. Le temps de calcul de cet algorithme augmente en fonction de
S et la convergence vers une solution n’est pas garantie. Cependant il a été observé dans [68] qu’en
choisissant le paramétre S inférieur 4 V2K, I’algorithme produit une solution en un temps raisonnable

tout en garantissant une distance d; +dz > S + 1.
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2.9 Terminaison du treillis d’un turbo-code

L’opération indispensable de fermeture du treillis d’un code convolutif en limite les performances.
C’est d’autant plus vrai pour un turbo-code ou il faut assurer la fermeture simultanée de deux codes.
Deux « nouveaux » problémes apparaissent dans ce cas :

— alors que les bits de fin utilisés pour terminer le treillis du premier codeur se situent en fin du
message, ils sont vus comme des bits d’information par le deuxiéme codeur aprés étre passés
par ’entrelaceur ;

— Pentrelacement et la nature récursive du code RSC rendent difficile le calcul des bits de fin. En
effet, les bits de fin ne peuvent étre connus uniquement qu’a la fin du codage, ce qui complique
le calcul de la séquence qui permettra de terminer les deux treillis en méme temps.

Pour résoudre ces problémes de fermeture du treillis, plusieurs solutions existent. L’'une d’elles

consiste a forcer la terminaison du treillis du premier codeur, tout en gardant le deuxiéme codeur
ouvert [80]. Une deuxiéme solution consiste a calculer 1’entrelaceur de maniére a fermer le treillis des

deux codes RSC avec la méme séquence [81, 82]. Pour cela la conception du treillis doit satisfaire la

condition
J mod [T] = n(j) mod [T} 2.57

ou T représente la période du codeur RSC (cf. paragraphe 2.3.3) et 7(j) représente la position du
bit j a la sortie de 1’entrelaceur. Tous les types d’entrelaceurs pseudo-aléatoires satisfaisant cette
condition peuvent étre utilisés dans un turbo-codeur, sachant que certains sont plus performants que
d’autres. Une troisiéme solution consiste a isoler les deux codes constituants pour qu’ils générent
leurs séquences de terminaison du treijllis indépendamment I’un de 1’autre. Cette approche exploite la
méthode décrite dans la section 2.3.6 qui permet de terminer le treillis d’un code RSC sans connaitre
au préalable 1’état final du codeur [46, 40]. Une autre approche encore consiste a utiliser des « bits
précurseurs » et de coder les données deux fois [83]. On concaténe 2-m bits précurseurs au début de la
séquence pour effectuer un premier codage. Ensuite grice & une table de correspondance, les valeurs
des bits précurseurs sont établies puis positionnées en fonction de 1’état final du codeur. Ensuite
une deuxiéme étape de codage est effectuée. Cette technique nécessite 1’utilisation d’une table de
correspondance entre les bits précurseurs et 1’état final du codeur, et restreint le choix des entrelaceurs.

2.10 Perforation de la sortie d’un turbo-code

La perforation permet d’augmenter le rendement du turbo-codeur. Dans la pratique, il est préfé-
rable de ne perforer que les bits de parité afin de garantir une meilleure convergence lors du déco-
dage. La figure 2.23 représente un turbo-code perforé de rendement 1/2. La perforation s’effectue en
connectant les deux sorties de parité & un multiplexeur qui sélectionne les bits a envoyer. Une tech-
nique consiste a envoyer les bits d’index pair du premier code constituant et ceux d’index impair du
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second. Les bits systématiques sont transmis sans perforation. Si n; bits par bloc sont pris du premier
codeur et ny bits par bloc du second, alors les rendements R, et R; respectivement des premier et

deuxiéme codes constituants sont [2] :

k
Ri=——
1= o (2.58)
k
Ri=———
1= | (2.59)

Dans le cas ou ny # ny, le turbo-code complet est vu comme étant la concaténation de deux codes
constituants de rendements différents.

—> C(0)
Cl
d 3
RSC
cfv
\ A C
2
[0 A >
RSC

FIG. 2.23 — Exemple d’un turbo-code perforé.

Un exemple de turbo-codeur avec perforation est donné dans [84]. Le multiplexeur choisit trois
bits du premier code constituant contre un seul du deuxiéme. Cette technique peut améliorer, sous
certaines conditions, les performances de décodage [2].

Dans un turbo-code avec perforations les effets combinés de 1’entrelacement et de la perforation
peuvent dégrader les propriétes de distance. Dans [83], on suggére de concevoir I’entrelaceur de telle
maniére que les bits dont les positions ont un index pair (impair) avant ’entrelacement soient permutés
sur des positions d’index pair (impair).

L’avantage de la perforation de la sortie est la possibilité de concevoir des systémes de rendement
variable. Une application directe est la conception de systémes s’adaptant 4 1’importance des données
et au niveau du bruit présent sur le canal. Dans le cas par exemple, d’un canal propre ou des donnees
qui ne nécessitent pas de protection particuliére, on transmet par perforation & un débit de 1/2. Dans
le cas contraire, on ralenti le systéme 4 1/3 [85].

2.11 Conclusion‘

Dans ce deuxiéme chapitre de la premiére partie, les codes convolutifs ont été introduits de ma-
niére générale. Les structures Many To One et One To Many de codeurs convolutifs ont été présentées.
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Il'a été montré qu’un codeur non récursif a la méme architecture qu’un circuit multiplieur et que la
version récursive utilisée dans les turbo-codes est la combinaison d’un diviseur et d’un multiplieur.
_Ensuite les différentes structures de turbo-codes ont été abordées. Comme nous nous intéressons plus .
pérticuliérement aux codes convolutifs, une étude approfondie sur les turbo-codes convolutifs a été
effectuée incluant les stratégies de terminaison du treillis et méthodes de perforation. Cette étude a
porté aussi sur I’influence de ces différents éléments (entrelaceurs et codes constituants) sur les per-
formances de codage. Il en ressort que les différentes études [3, 40,_ 67, 68, 66, 73] effectuées sur
le sujet convergent vers le choix d’un code convolutif de type RSC. Quant i I’entrelaceur, les deux
paramétres a prendre en compte sont : sa taille pour de trés faibles rapports signal sur bruit et son type
pour des rapports signal sur bruit faibles & moyens. Dans le chapitre qui suit, on s’intéressera aux

différents algorithmes de décodage itératif des turbo-codes.
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Chapitre 3

Algorithmes de décodage itératif des

turbo-codes

tué de décodeurs élémentaires de type SISO (Soft-Input Soft-Output) fonctionnant de ma-

" niére itérative. Le décodage SISO s’effectue en adaptant les principaux algorithmes de déco-

dages sur treillis des codes convolutifs, les algorithmes de Viterbi et MAP (Maximum A Posteriori),
aux traitements des entrées souples fournies lors de la démodulation. La premiére partie de ce cha-
pitre présente le schéma général d’un turbo-décodeur ainsi que le principe du décodage SISO. La
deuxiéme partie est consacrée aux algorithmes Viterbi et MAP de décodage sur treillis des codes
convolutifs ainsi qu’a leurs variantes SOVA (Soft Qutput Viterbi Algorithm), Log MAP et Max-Log
MAP qui permettent la réalisation des décodeurs SISO utilisés dans le turbo-décodage. A noter que
cette étude s’inspire fortement de [5, 66, 86]. La troisiéme partie est consacrée a I’étude architecturale
d’un décodeur de Viterbi ainsi qu’a la présentation de quelques réalisations de circuits turbo-codeur

@ I’image du circuit turbo-codeur, le circuit de décodage d’un turbo-code convolutif est consti-

existant sur le marché.

Mots clés: turbo-codes, algorithmes de décodage itératif, décodage SISO.

3.1 Introduction

L’opération de décodage consiste a retrouver une séquence d’états s d’un processus de Markov en
présence de bruit. Les deux principales solutions sur treillis qui permettent la résolution de ce type
de probléme sont connues sous les noms d’algorithme de Viterbi et d’algorithme MAP. Le premier
- algorithme détermine la séquence d’états la plus probable 4 partir de la séquence regue y selon I’équa-
tion (3.1), tandis que le deuxiéme estime chaque état individuellement 4 partir de la séquence regue y
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d’apres (3.2).

§ = argmax{P(s|y)} (3.1)
§ = argmax{P(s|y)} (32

Une fois que la séquence d’états est évaluée, il devient aisé de déterminer le message ou le mot
de code a lui associer . En communication numérique, I’algorithme de Viterbi minimise la probabilité
d’erreur par mot de code (FER : Frame Error Rate) tandis que MAP minimise la probabilité d’erreur
par bit (ou symbole)(BER : Bit Error Rate).

3.2 Décodage SISO

23 ——> Décodeur
Yi(P)—__) 3 Ai

Y, SISO

FIG. 3.1 — Décodeur SISO de rendement 1/2.

Un algorithme de type SISO traite des informations a priori et fournit a sa sortie des informations
a posteriori. Les bits souples de décision sont généralement représentés par le logarithme du rapport
de vraisemblance (LRV) (LLR : Log-Likelihood Ratio) donné par I’équation (3.3).

. (Pr{di=1]y}

En considérant une modulation BPSK la sortie modulée est exprimée suivant 1’équation (3.5).
v =avVE.-(2c-1)+n ' (3.4

ot a représente une amplitude. Dans le cas d’un canal AWGN, a est une constante, sinon on est en
présence d’un canal 4 évanouissement de type Rayleigh ou Rice selon la distribution de a. Le terme
\/E-_@c_—ﬁ représente le symbole modulé, avec E, I’énergie par symbole modulé et ¢ € {0,1}.
n/ est un bruit blanc gaussien de moyenne nulle et de variance o® = Ny/2. L’équation (3.3) peut étre

exprimée de maniére simplifiée par (3.5).

y=a2c-1)+n 3.5
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Dans ce cas, la variance s’exprime par 02 = Ny/2FE, et le LRV par (3.6).

- 4a§’)Ecy(s)

Ai (
No o

+ 2z +; , (3.6)

ot yfs) représente les bits systématiques regus et z; I’information a priori qui provient du deuxiéme

décodeur. [; est appelé information intrinséque et représente 4 chaque itération une information den-
vée des LRV des deux décodeurs et de I’entrée systématique.

40P E,

i = A
l oA

y,(s) - % 3.7

Ia-l le

z(1)

10 z(® +\.J- A
Décodeur A“’"'rlzlr Décodeur ‘ [ o1 |_, I -:n»
JalVE_/N » >
a(VE /N s1so (1) | 449- 5| SIS0 @) A |
PYED
Bits de atVE/ My
parités
r
Bits ¥, N 1 i
systématiques ? L I

4avE /N,

F1G. 3.2 — Exemple d’un turbo-décodeur.

Le turbo-décodeur fonctionne de la maniére suivante :
1. Le premier décodeur SISO regoit :

©
— 79 : les bits systématiques recus y© multipliés par flﬁ}TE‘ ;

)
— () les bits de parités y(!) multipliés par ﬁiN—oEi ;

— 2z : I’information a priori dérivée du deuxiéme décodeur. Elle représente 1’information
intrinséque I‘?) aprés désentrelacement lff_)l. 1) est calculé par la soustraction de I’in-
formation intrinséque entrelacée IS et 7" du premier décodeur 4 la sortie LRV A® du
deuxiéme décodeur.

2. Le deuxiéme décodeur SISO regoit :

©) . . . (0 SRTY 4{E, _ . .
— 1o - les bits systématiques regus y ) multipliés par —N,— puis entrelacés ;

(2)
_ @ les bits de parités y® multipliés par 257 ;

— 2@ I'information a priori dérivée du premier décodeur. Elie représente I’information
intrinséque /(1) aprés entrelacement IV 1) est calculé par soustraction de I’information
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intrinséque désentrelacée 17, et 7 du deuxiéme décodeur 2 la sortie LRV A du pre-

mier décodeur.

Apres un certain nombre d’itérations qui déterminent la précision du décodage, le message estimé
d; est obtenu par seuillage de la valeur LRV A® aprés désentrelacement A%, :

(3.8)

a_ [t A?, >0,
0 si A, <o

3.3 Algorithme de décodage SISO

Les algorithmes de décodage SISO sont dérivés des deux principaux algorithmes de décodage sur
treillis, Viterbi et MAP. L’algorithme de Viterbi a sortie souple SOVA fournit en sortie une valeur de
confiance des bits estimés. I’ algorithme SOVA amélioré quant 4 lui, applique un facteur de correction
a la valeur de confiance fournie, ce qui permet d’augmenter les performances de 1’approche SOVA.

L’algorithme MAP nécessite des calculs intensifs d’oui la complexité de sa mise en ceuvre. Les algo-

rithmes qui en dérivent, Log Map et Max-Log Map [87], s’exécutent dans le domaine logarithmique
d’ou une complexité réduite par rapport au MAP originel. Le Log Map correspond a deux algorithmes
de Viterbi « généraux » dont I'un parcourt le treillis en sens direct et 1’autre en sens contraire. Le LRV
est calculé en combinant les valeurs des métriques correspondantes dans les deux sens. Le Max-Log

Map s’exécute de la méme maniere que le Log Map mais en simplifiant la formule de calcul des

métriques.

Algorithmes de décodage sur

treillis
Décision Algorithme de Algoxrithme
dure Viterbi MAP
4 A\ 4
’ SOVA l’ I Max-Log MAP |
Décision
souple
- 2
l SOVA amélioré , | Log MAP ]

FIG. 3.3 — Classification des algorithmes de décodage sur treillis.

Du point de vue complexité, I’algorithme SOVA est le moins complexe a mettre en ceuvre; en
outre il requiert moins de mémoire que les algorithmes SISO dérivées du MAP. La complexité du
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Log map est double de celle du SOVA. Log MAP requiert !'utilisation d’une table de correspondance
pour les facteurs de corrections. L’algorithme Max-Log Map présente une complexité intermédiaire.
En effet, il est la version simplifiée du Log Map. Il ne prend pas en compte de facteur de correction et
ne nécessite pas de table de correspondance. Du point de vue de la performance de décodage dans le
cas d’un canal AWGN, I’algorithme Log Map apporte une amélioration du gain de 0.5 dB par rapport
au Max-Log Map, qui surclasse a son tour I’algorithme SOVA de 0.5 dB. Quant au SOVA amélioré,
il présente un gain de 0.3 4 0.5 dB par rapport a I’algorithme SOVA.

3.3.1 Algorithme de Viterbi

L’algorithme de Viterbi essaye de déterminer, a partir de symboles regus, le chemin le plus pro-
bable a travers le treillis. Pour une estimation correcte, 1’état initial ainsi que 1’état final du codeur
doivent étre connus. En considérant la séquence d’états s = {sg,51,- - - ,sx } ! ’algorithme de Viterbi

détermine § suivant 1’équation (3.1):
§ = argmax(P(sly)}

ol y représente 1’ensemble des observations bruitées.

Comme les états du décodeur {sg,sy, - - - ,Sx} sont considérés comme les états discrets d’un pro-

cessus de Markov, l€ décodeur de Viterbi exploite deux propriétés des processus de Markov :

— P(si41l80," - ,8i) = P(si41]s;) : 1a probabilité conditionnelle d’un état particulier connaissant
tous les états précédents est égale a la probabilité conditionnelle du méme état connaissant
uniquement 1’état qui le précéde ;

.~ P(y;|s) = P(yi|si — si41): la probabilité conditionnelle d’une observation particuliére y;
connaissant la séquence d’états entiére s est égale Ia probabilité conditionnelle de cette obser-
vation connaissant uniquement la transition de I’état s; vers ’état s;,; .

L’équation (3.1) peut étre réécrite en suivant le théoréme de Bayes :

?=mgmfx{ﬂ’%s?;;—(s)} | (3.9

Comme le dénominateur P(y) est commun a toutes les séquences évaluées, sa suppression n’af-
fectera pas 1’évaluation globale de §. Une nouvelle valeur de § pourra étre calculée suivant 1’équa-

tion (3.10).
§ = argmax { P(y|s) P(s)} (3.10)

L’équation (3.10) peut étre résolue par la méthode directe en calculant la probabilité jointe de

1. K : représente la taille de I’entrelaceur du turbo-code.
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chaque séquence s possible et de prendre ensuite le maximum. Cependant, la méthode directe né-
cessite un grand nombre d’opérations de calcul. Une deuxiéme approche exploite les deux propriétés
liées aux processus de Markov citées précédemment. L’équation (3.10) devient :

K-1 K-1
$=arg max { H P(y;|s; = 8i41) H P(si+1|si)} 3.11)

=0 =0

en appliquant le logarithme naturel a I’équation (3.11), on obtient :

K-1

§ = arg max {Z(ln P(yi|s;) = sit1) +1n P(s,-+1|s,-))} . (3.12)
ot

§ = arg max {Z-/\(si - 5i+1)} (3.13)
=0

Le terme A(s; — Si+1) = In P(y;|s; — si41) +1n P(8;11]s;) représente la métrique de la branche
associée a la transition d’état s; — s;1. Il peut étre exprimé en fonction des mots de code transmis
G = {c§°>,c§1), e ,c,("_l)} et des messages d; correspondants qui sont associés a la transition d’état

8; — Si+1-

A(s: = sis1) = In P(ylcs) + In P(d) (3.14)

Dans le cas de turbo-décodage, le terme In P(d;) est calculé a partir de I’information a priori z;
fournie par le second décodeur élémentaire selon 1’équation (3.15).

£~ di= bl
) — 1+e* d
P(dl) { 1+1e‘i — di=0 (313)
InP(d;) = zd;—In(1+¢€%) (3.16)

En considérant une modulation BPSK (équ. (3.5)) dans le cas d’un canal & évanouissement uni-
forme (flat-fading channel), 1a métrique de la branche est donnée par :

n-1

1 N E, \ 2
A(si = siv1) = InP(d) = 5ln ( = ") - > (ygq) —a{9(2c — 1))
(4 g=0
1 N E, &< 2
= zd; — [ln(l +e*) + 5 In ( z 0)] - fv_c E (y,@ - ag‘”(chﬁ” - 1))
c 0
q=0 _
E. X (@ @@ 2 |
= aditn -5 > (U7 - a2 - 1) G.17)

q=0
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ol 77 est le méme pour toutes les hypothéses. Le calcul de la métrique est une combinaison de I'in-
formation intrinséque générée par le deuxiéme décodeur. Elle représente le carré de la distance eu-
clidienne entre I’observation a la sortie du canal et le symbole regu. Le niveau du signal sur bruit
détermine le degré de confiance qu’on pérte au signal regu ou a I’information intrinséque fournie par
le deuxiéme décodeur. L’équation (3.17) peut étre simplifiée en développant le terme au carré et en
regroupant en un seul terme, les termes qui sont les mémes pour toutes les hypotheses :

n-1

. |
A(si = Siv1) = 1+ zids — _J_V_:)_ Z [(yi(q))z — 2a{9y9(2c9 — 1) + (a®)?(2c? - 1)2]
q=0
E -1
A(si — $ip1) = 77’+zidi+ : Z‘la(q) @ (q) (3.18)
q—O
avece
. E. X[ @y2 _ o @ 2 + (@@)2(29 — 1y?
7= n-pe 3 [ - 26040 + (aff)(26l? ~ 1] (3.19)
0
Ee 5 [ 02 204 + (a@)?
= -5 2 [0 - 26 + (o] (3.20)
q=0

L’équation (3.20) est obtenue en remplagant le terme (2c§") — 1)2 par la valeur 1, ce qui est tou-
jours vrai dans le cas ou c,(.") € {0,1}. Comme 7’ est un terme commun a toutes les expressions des
métriques, sa suppression n’aura pas d’influence lors de I’évaluation de la métrique la plus grande.
La nouvelle forme « compacte » de 1’expression qui calcule la métrique d’une branche est donnée par

I’équation suivante :

A(s; = Sip1) = zids + Zr(") @ (3.21)
q=0
avec r (4a(q)E /No)y(q) Dans le cas d’un code systématique, d; = c ) et le calcul de la métrique

d’une branche s’effectue suivant 1’équation (3.22).

A(si — si1) = (z, + r“”) © 4 Zr“” (@ (3.22)

g=0

L’algorithme de Viterbi se déroule de la maniére suivante :

1. Créer un tableau I'(j,i) avec j € {0, - —1} eti € {0,--- ,K}, ol m représente la mé-
moire du codeur et K la longueur de la séquence. Ce tableau contient ies valeurs des métriques
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cumulées correspondant au nceud S ; ;) du treillis. Il est initialisé comme suit :

0 | =0,
- J (3.23)

rGo) = {_oo e

Créer un tableau S(j,) avec j € {0,--- 2™ -1} eti € {0,--- ,K}. Ce tableau contient la

séquence d’états (o, - - - ,5k) associée au chemin survivant jusqu’a I’état S, ;). Il est initialisé
comme suit:
$(0,0) = So . (3.29)

ou Sy est I’état initial du codeur.

. Effectueri = 1.
. Effectuer j = 0.
Effectuer s; = 5.
. Mettre a jour le tableau des métriques cumulées selon :
L) =, max (L= 1)+ As: = susa)} (3.25)

ou {2 représente I’ensemble des états s;_; connectés a I’état s;.

Sauvegarder le chemin survivant en appliquant :
S(5,9) = (S(4'i = 1),84) (3.26)

ou j' correspond a I’index de I’état S;» qui est I’argument de la maximisation de 1’équation (3.25).
Effectuer j=j+1. | '

Si j = 2™ aller a I’étape 10, sinon revenir a 1’étape 5.

Effectuer i=i+1.

Si i=K+1 aller a I’étape 12, sinon revenir & 1’étape 4.

Si le treillis est terminé, le chemin le plus probable est stocké dans S(j/,K) avec 3 = 0, sinon
j' = argmax; {I'(5,K)}. |

Le message d; et les mots de code ¢; peuvent étre directement déterminés a partir de la séquence

d’états 5.

3.3.2 Algorithme de Viterbi a sortie souple SOVA

L’algorithme de Viterbi a sortie souple s’exécute en deux phases. La premicre consiste a exécuter
I’algorithme de Viterbi standard avec quelques modifications suivi d’une étape de calcul des valeurs




3.3. ALGORITHME DE DECODAGE SISO 81

de confiance associées aux bits estimés. Les modifications apportees 4 1a premiére étape sont?:

Lbis Créer un tableau A(j,i), avec j € {0,--- 2™ —1}eti € {0, ,K'}. Ce tableau contient la
différence entre les métriques du chemin survivant et de son compétiteur.

2.bis Créer un tableau C(j,i), avec j € {0,--- ,2™ — 1} eti € {0,-- ,K}. Ce tableau contient la
séquence d’états (s§, - - - ,s;) du chemin compétiteur.

6.bis Mettre 3 jour le tableau A(j,7) selon:

A(j,i) = max {T('5 — 1) + A(si = 8iv1)} ‘
35-1=S§€Q
b i I"”,'—l A i —> S84 y .
a,.-fﬂms;fen{ (7" = 1) + A(si = si41)} (3.27)

7.bis Sauvegarder la séquence d’états du chemin compétiteur suivant :
C(j,i) = (8(5"5 — 1),8:) (3.28)

;" correspond a I'index de 1’état S;» qui est le paramétre de la minimisation de I’équation (3.27).

La deuxiéme étape consiste, pour chaque bit estimé, a calculer les valeurs de confiance associées.

1. Créer un vecteur de confiance p = (po, - - * ,PKk—1), aVeEC p; = 00 V i.
2. Effectueri = K.
3. Effectuer S; = §i, § = (8, ,8k) étant la séquence d’états calculée par 1’algorithme de

Viterbi lors de la premiére phase.

Soit s* = C(j,i)=(s%, - - - ,5*;) la séquence d’états associée au chemin compétiteur sélection-

R

née au nceud Sj ;.

bd

Soit d = (cio, cee ,Ji) le message estimé par I’algorithme de Viterbi lors de la premiére phase
etd = (do, - -+ ,d;) le message associé au chemin compétiteur sélectionné au nceud Sj ;.
Effectuer k = 1.

Si di_ # dix alors p;_; = min {p;,A(5,9)}-

Effectuer k = k + 1.

Si s*;_x = 8i_ aller & I’étape 10, sinon revenir a I’étape 7.

© 0 N o

10. Effectuer i =1 — 1.
11. Sii > 0 revenir a ’étape 3, sinon aller a 1’étape 12.
12. Calculer les LRV suivant 1’équation (3.29).

A; = (2d; — 1)pi, i € {0, K} (3.29)

2 Dans le cas de codes de rendement 1/n, deux branches sont connectées a chaque nceud du treillis.
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3.3.3 Algorithme SOVA amélioré

Il a été démontré dans [88] que les sorties estimées A; fournies par ’algorithme SOVA sont biai-
sées (over-optimistic). En effet I’algorithme SOVA doit fournir un LRV de la forme :
P(di = 1|A;) _ 2d,

Li=pa=om ~ =2

A, (3.30)
Le SOVA amélioré corrige les estimations biaisées du SOVA en les multipliant par un facteur de
correction Fy. p
2dp ‘
F, = E (3.31)
Dans ce cas la moyenne et la variance de la sortie SOVA doivent étre estimées au préalable ce qui
a pour effet d’augmenter la complexité du circuit. Néanmoins, la correction des sorties SOVA apporte

une amélioration de 0.3 2 0.5 dB par rapport au SOVA sans correction.

3.3.4 Algorithme MAP

L’algorithme MAP (Maximum A Posteriori) a été proposé pour la premiére fois en 1974 par Bahl
et al. [89]. Deux versions de cet algorithme existent, la version appelée type-I parcourt le treillis dans
les sens direct et inverse, elle est orientée vers le traitement en bloc des données. Quant a la version
type-II, elle parcourt le treillis uniquement en sens direct et est orientée vers le traitement continu
des données. Elle est plus coinplexe a mettre en ceuvre et nécessite plus de mémoires que la type-1.
Comme les turbo-codes sont assimilés a des codes blocs, 1’algorithme MAP de type-I est utilisé de
préférence [5]. Dans le processus de décodage, I’algorithme MAP calcule les probabilités de justesse
a posteriori (APP : A Posteriori Probability) des bits du message regu. P(d; = 1|y) et P(d; = 0]y)
sont ensuite mises sous la forme de rapports de vraisemblance logarithmique (LRV). En utilisant la
définition de la probabilité conditionnelle (€qu. (3.32)) et en appliquant les propriétés du processus de

Markov pour partitionner le numérateur on obtient 1’équation (3.33).

P(s; — 441,
P(s; = siualy) = —-(ST;)H)’Z (3.32)
P(si = sir1,Y) = a(8:)y(si = $is1)B(si+1) (3.33)
avec
a(s;)) = P(si,(yo, - ¥i-1)) (3.34)
Y(si = sir1) = P(sir,yilsi) - (3.39%)

B(si+1) = P((is1,--* yx-1)|8i41) (3.36)
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ol y(s; — si1) représente la métrique de la branche qui est associée avec la transition d’état

(Sz' — 5i+1)'

v(s; — 8i+1)' = P(siy1]s:)P(yilsi — Si+1)
P(di) P(yilc:) ‘ (3.37)

i

d; et c; sont le message et son mot de code associés  la transition d’état s; — s;,.1. Le premier terme
de 1’équation (3.37) est calculé en utilisant 1’information & priori 2; du deuxieme codeur et 1’¢qua-
tion (3.15). Le second terme dépend du type de modulation et du modéle du canal de transmission.
Dans le cas d’un canal 4 évanouissement uniforme et d*une modulation BPSK, P(;]c;) est donné par
I’équation (3.38).

1 E. & 2
Plylc;) = ——————ex _ e @ _ @9 _ 4 3.38
(y 'ct) m P { NO fv;;) (y; a; ( C; )) ( )

La probabilité a(s;) est calculée en parcourant le treillis en sens direct selon 1’équation :

a(s;) = Z a(si—1)7(si-1 — i) (3.39)
3.'_169f
ou {2 représente I’ensemble des états s;_; connectés a I’état s;.

La probabilité 3(s;) est calculée en parcourant le treillis en sens inverse d’apres I’équation :

B(si) = E B(si+1)7(8: — siv1) (3.40)
8i-1€M
oi £, représente 1’ensemble des états s;,; connectés a I’état s;.
Une fois les probabilités a posteriori de chaque transition d’état P(s; — s;i+1) déterminées, les
probabilités des bits du message sont calculées d’aprés les équations (3.41) et (3.42).

P =1ly) = Y _P(si— sinly) (3.41)
S1

P(d; =0ly) = > P(si — sinly) (3.42)
So

ou S = {8 — sip1:d; = 1} est I’ensemble de toutes les transitions d’etats associées au bit de
donnée 1 et So = {s; — 8i+1 : di = 0} ’ensemble de toutes les transitions d’états associées au bit de
donnée 0. Enfin le LRV est donnée par 1’équation (3.43).

P(d; =1}y) _ I Y5, @(8)v(si = si41)B(si+1)

P =0ly) - s, alse(s: = sr)Blsisr) (3.43)

A.i=ln
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' L’algorithme du maximum a posteriori se déroule de la maniére suivante :
1. Parcours du treillis en sens direct:

(a) Créer un tableau a(j,), avec j € {0,---,2™ — 1} eti € {0, -- ,K}. Ce tableau permet
de mémoriser les probabilités a(s;) calculées. Il est initialisé commie suit :

. 1 si 5=0, -
a(j,0) = ) . (3.44)
0 si j#1

(b) Effectueri = 1.
(c) Effectuer 7 = 0.
(d) Effectuer s; = S;.
(e) Mettre 3 jour a(s;) d’aprés:

a(ii)= > o@i-Dy(si1 — s) (3.45)

3i—1=S]-/EQf

ou {2 représente I’ensemble des états s,_; connectés a I’état s;.

(f) Effectuerj =7+ 1.

(g) Sij = 2™, tous les états ont été parcourus, aller a I’étape 1(h). Sinon retourner a
1’étape 1(d).

(h) Effectueri: =1+ 1.

(i) Si< = K alors la fin du treillis est atteinte, continuer a ’étape 2. Sinon retourner a

I’étape 1(c).

2. Parcours du treillis en sens inverse :

(a) Créer un tableau (3(j,i),avec j € {0,--- 2™ — 1} eti € {0, -- ,K}. Ce tableau permet
de mémoriser les probabilités §(s;) calculées. Il est initialisé de la maniére suivante :

— Si le treillis est terminé

. _ 1 si 7=0,
BG.K) = {0 S AL (3.46)
— Sinon ]
BUK) =5 ¥ (3.47)

(b) Effectueri = K — 1.
(c) Effectuer j = 0.
(d) Effectuer s; = S;.
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(e) Mettre a jour ((s;) suivant:

BGA = Y, BGE+1D)v(si — siv1) (3.48)

8,‘+1=SJ~I EQ],

ou §2, représente 1’ensemble des états s, qui sont connectés a 1’état s;.
(f) Effectuerj =j+1.

(g) Sij = 2™, tous les états ont été parcourus, aller a I’étape 2(h). Sinon retourner a
I’étape 2(d).

(h) Effectuer: =1 — 1.

(1) Sii = 0 alors le début du treillis est atteint, continuer a I’étape 3. Sinon retourner a
1’étape 2(c).

3. Calculer les LRV suivant:

Y5, a(gi)v(s:i = sin1)BU i+ 1)

Ai=In — — .4
Eso a(g,i)y(si — si+1)B(' i + 1)

e{0,-- K —1} (3.49)

ou S; = {(si=S;) = (si+1 = Sjr) : di = 1} est ’ensemble de toutes les transitions d’états
associées au bit de donnée 1 et Sp = {(s; = S;) — (si41 = Sj) : d; = 0},’ensemble de toutes
les transitions d’états associées au bit de donnée 0.

3.3.5 Algorithme Log MAP

Dans la pratique I’algorithme MAP est difficile 4 mettre en ceuvre car il nécessite un grand nombre
de calculs pour chaque bit estimé (6 x 2™ multiplications + 6 x 2™ additions). De plus, il est sen-
sible aux erreurs d’arrondis lorsqu’on utilise des valeurs numériques de précision finie. Ces deux
contraintes pratiques sont résolues en exécutant 1’algorithme MAP directement dans le domaine loga-
rithmique, au lieu d’appliquer le logarithme au rapport de vraisemblance a la derniére étape. Dans le
domaine logarithmique, toutes les multiplications se transforment en addition selon I’équation (3.50).

In(e® +¢¥) = max(z,y) + In(1 + exp(~|y — x))
= max(z,y) + fe(ly — zl) (3.50)

En considérant que O(z,y) = max(z,y) + fe(|ly — |) ce(s:) et Be(s;) représentent respectivement
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les logarithmes de af(s;) et G(s;) alors:

oe(si) = In(o(si)) (3.51)
= In Z exp {ae(si—1) + Ye(sicy — )} (3.52)

si_léﬂf ’
= Os_,en; [ae(si-1) + ve(si-1 — )] | (3.53)

ou {1y est I’ensemble des états s;,_; connectés a 1’état s;.

Be(si) = In(B(s:)) » (3.54)
= In Z exp {Be(si41) + ve(si — 5i+1)}) (3.55)

3i+1€M
Osirrey [:Bl(si) + Ye(s; — 3i+1)] (3.56)

ou £2, est I’ensemble des états s;,; connectés a 1’état s;. v¢(s; — s;41) représente le logarithme

de v(si — sit1):

Ye(si = six1) = In(y(si = siy1)) (3.57)
= InP(d;) + In P(yi|c:) (3.58)

En considérant une modulation BPSK dans le cas d’un canal a évanouissement uniforme :

1 (7K\ E.%/ . 2
7e(si = siv1) = InP(dy) —5lIn (F) a7 > (yz(Q) —a{?(2c? — 1))
C q=0

= /\(Si — S,'+1) (359)

Dans le domaine logarithmique, le calcul de la métrique d’une branche d’aprés I’algorithme Log
MAP s’effectue de la méme maniére que pour [’algorithme de Viterbi. Par conséquent, Log MAP
effectue le calcul des ay(s;) (parcours du treillis en sens direct) et des By(s;) (parcours du treillis
en sens inverse) en utilisant une version modifiée de 1’algorithme de Viterbi appelée algorithme de
Viterbi général. La modification se situe au niveau de 1’étape de calcul des métriques ou est rajoutée
la fonction f.(|y — c|). L’algorithme Log Map s’exécute de la méme maniére que I’algorithme MAP
en procédant a quelques modifications reliées a son exécution dans le domaine logarithmique. Les
étapes de 1’algorithme MAP qui sont remplacées sont énumérées ci dessous :

1. Parcours du treillis en sens direct :

1(a) Créer un tableau ay(j,1), avec j € {0,--- ,2™ — 1} eti € {0,--- ,K}. Ce tableau permet
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de mémoriser les probabilités a,(s;). Il est initialisé de la maniére suivante :

) 0 si j=0,
oy(7,0) = 3.60
¢(7,0) {—oo SijAL (3.60)
1(e) Mettre a jour ay(s;) selon:
a(ji) = Os;_y=s,en,0e(d’ i = 1) + 1e(sica — 1)) (3.61)

ou 2 représente I’ensemble des états s;_; connectés a I’état s;.
2. Parcours du treillis en sens inverse :

2(a) Créer un tableau 8 (j,i), 7 € {0,--- ,2™ — 1} eti € {0,--- ,K}. Ce tableau permet de
mémoriser les probabilités 3(s;). I est initialisé de la mani¢re suivante :

— Si le treillis est terminé

, _ 0 st j=0,
Be(4,K) = { oo si AL (3.62)
— Sinon
Be(5,K) =0 Vj (3.63)
2(e) Mettre a jour [(s;) selon:
ﬂf(])z) = esi+1=Sj/€Qb [ﬂl(jl7i - 1) + ’Yf('s‘i - S‘i+1)] (364)

ou 2 représente 1’ensemble des états s;; qui sont connectés a 1’état s;.

3. Calculer les LRV d’apres :

Ai = Og [ae(j,?) + ¥e(si = Sir1) + Bel(d’ i + 1)
—Os, (i) + ve(si = sig1) + Be(G i+ 1)), € {0, , K —1}  (3.65)

o Sy = {(si = S;) = (8i+1 = Sj) : d; = 1} est 'ensemble de toutes les transitions d’états
associées au bit de donnée 1 et Sy = {(s; = S;) — (Si+1 = Sy) : di = 0}, ’ensemble de toutes

les transitions d’états associées au bit de donnée 0.

3.3.6 Algorithme Max-Log MAP

Comme pour le Log Map, I’algorithme Max-Log MAP s’exécute dans le domaine logarithmique.
Seulement, dans ce cas, la fonction f.(|y — z|) de I’équation (3.50) est négligée, ce qui réduit ©(z,y)
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a une simple fonction de maximisation (équ. (3.66)).
In(e” + e¥) ~ max(z,y) = 6(z,y) (3.66)

Par conséquent, 1’algorithme Max-Log MAP effectue le calcul des a,(s;) et B¢(s;) en utilisant
I’algorithme de Viterbi. L’algorithme Max-Log Map (paragraphe 3.3.5) s’exécute de la méme fagon
que le Log Map mais en prenant la fonction ©(z,y) = max(z,y).

3.4 Comparaison des algorithmes de décodage SISO

Du point de vue complexité, 1’algorithme SOVA est le moins cofiteux et nécessite moins de mé-
moire. 11 peut étre implanté en associant & un décodeur de Viterbi standard un co-processeur pour
calculer les valeurs de confiance [90]. Dans le cas du SOVA amélioré, chaque sortie est multipliée par
un facteur de correction dont la valeur dépend de la moyenne et de la variance des sorties. Chaque
facteur doit étre calculé au préalable ce qui a pour effet d’augmenter la complexité du circuit. L’algo-
rithme Max-Log MAP réduit considérablement la complexité du MAP qui nécessite un grand nombre
de multiplications et 1’utilisation de fonctions non-linéaires [91]. L’exécution de 1’algorithme dans
le domaine logarithmique permet de réduire toutes les opérations & des additions et des calculs de
«max » [91]. Le Max-Log MAP requiert cependant beaucoup de mémoire pour stocker les valeurs des
métriques cumulées. Le Log MAP applique un terme de correction  1’algorithme du Max-Log MAP,
ce qui lui permet de compenéer Perreur due a 1’approximation In ) j e” ~ max; a; (équ. (3.66)). A |
cet effet, une table de correspondance doit étre utilisée pour stocker les facteurs de correction [91].

En pratique, pour réduire la complexité du circuit, ’algorithme SOVA peut s’exécuter unique-
ment sur des blocs partiels d’information. La taille du bloc partiel traité (fenétre) doit étre choisie
suffisamment grande pour pouvoir supposer que les chemins survivants sont assez fiables. A chaque
fin de traitement, le chemin qui a la plus faible métrique cumulée est choisi. En cas d’égalité dans la
métrique de deux survivants, on peut utiliser un algorithme permettant de les départager ou en prendre
un au hasard. L’algorithme SMAP (sliding MAP) permet de réduire les besoins en mémoire de ’algo-
rithme MAP en s’exécutant sur des blocs partiels de données [92]. Cependant comme pour le SOVA,
I’algorithme doit fournir un point de départ fiable pour le traitement des blocs partiels suivants. Cette
technique existe aussi pour le Log MAP et le Max-Log MAP (SLog-MAP et SMax Log MAP). L’al-
gorithme Log MAP apporte un gain de 0.5 dB par rapport au Max-Log MAP et le Max-Log MAP un
gain de 0.5 dB par rapport au SOVA [5, 90].

Le tableau 3.1 donne un bref comparatif des principaux algorithmes de décodage SISO vue pré-

cédemment :
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Log MAP Max-Log MAP SOVA SOVA amélioré
Performance | -0.3 dB* +0.5 dB® le moins performant | +0.3 2 +0.5dB°
+0.5 dB€ v
Complexité | 2 x SOVA | Log-Map <ML Map | le moins complexe SOVA <
ML Map <SOVA

TAB. 3.1 — Comparaison des algorithmes de décodage SISO

9 Dégradation par rapport au MAP.
b Amélioration par rapport au SOVA .
¢ Amélioration par rapport au Max-Log Map.

L’ensemble des algorithmes SISO passés en revue sont basés sur ’algorithme de Viterbi. Le SOVA
et le SOVA amélioré utilisent des versions modifiées de Viterbi. L’algorithime Max-Log MAP utilise
deux algorithmes de Viterbi, I’un parcourant le treillis en sens direct pour le calcul des a(s;) et le
deuxiéme parcourant le treillis en sens inverse pour le calcul les f(s;). Le Log Map enfin, utilise
deux algorithmes de Viterbi généraux et s’exécute de la méme fagon que le Max-Log Map.

3.5 Etude architecturale d’un décodeur de Viterbi

Du fait que les algorithmes de décodage itératifs SISO, SOVA, Log MAP et Max-Log MAP, sont
basés sur 1’algorithme de Viterbi, cette partie est consacrée a 1’étude architecturale d’un décodeur
de Viterbi et plus pai‘ticuliérement au bloc ACS (4dd Compare Select) qui est traditionnellement le
bloc critique limitant le débit du décodeur [93]. L’architecture classique de 1’algorithme de Viterbi est

composée de trois blocs :

BMC (Branch Metric Calculation) Ce bloc calcule les métriques de chaque branche du treillis a
~ partir des données regues. Le bloc BMC peut étre implanté & 1'aide d”un additionneur ou d’une
ROM.

ACS (Add Compare Select) Ce bloc fait le calcul et la mise  jour des métriques des différents che-
mins du treillis, sélectionne le chemin survivant qui a la plus grande® ou la plus faible* mé-
trique, selon la phase d’initialisation, et fournit le nceud correspondant dans le treillis. Comme
de plus, les valeurs des métriques sont croissantes et pour éviter tout risque de dépassement de
capacité (overflow) on procéde 4 une normalisation des valeurs accumulées. Cette normalisa-
tion consiste a soustraire chaque fois qu’un seuil est atteint, une valeur commune a toutes les

3. Si la phase d’initialisation est effectuée d’aprés I’équation (3.23), I"algorithme de Viterbi choisit la métrique la plus

grande (cf. paragraphe 3.3.1).
4. Si la phase d’initalisation s’effectue d’aprés I’équation (3.67), I’algorithme de Viterbi choisit la métrique la plus

faible [66]. . . _
N - j=0,
T(,0) = { +o0 — 320, (3.67)
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métriques. Une premiere méthode, consiste & définir un seuil de normalisation, en général fixé
a 2" — 1 et ou n est le nombre de bits des métriques cumulées, puis a le soustraire de chaque
métrique une fois qu’il est dépassé. Une autre méthode consiste 2 fixer un pas de normalisation
qui est soustrait a chaque itération de toutes les métriques calculées. L’approche directe consiste
a soustraire systématiquement la métrique la plus faible aux métriques cumulées a chaque pas
de calcul.

SMU (Survivor Memory Unit) Ce bloc permet le stockage, a chaque cycle, des 2™ — 1 résultats de la
sélection du bloc ACS, et de reconstituer la séquence émise par la relecture des chemins survi-
vants stockés. Deux méthodes principales peuvent étre utilisées. Soit 1’échange de registres [94],

- soit le chainage arriére [95]. La combinaison des deux est possible.

Afin d’augmenter le débit deux approches sont envisageables. L’approche algorithmique consiste

a reformuler 1’algorithme de décodage afin d’exploiter les éventuels traitements concurrents [96] et
I’approche architecturale. L’approche architecturale (directe) consiste a traiter les informations regues
par plusieurs décodeurs mis en parall¢le. Dans ce cas, le débit est proportionnel a la complexité du cir-
cuit [97]. D’un autre coté, le débit des décodeurs SOVA étant principalement limité par la conception
~ du bloc ACS, des solutions visant a optimiser le chemin critique de ce demier sont envisageables. En
effet, la principale contrainte du bloc ACS réside dans sa nature récursive qui empéche 1’utilisation de
structures pipelines pour en réduire le chemin critique [93]. Une premiére solution consiste & dérouler
la boucle récursive de la structure ACS [98, 99] : cette approche augmente le chemin critique du bloc
mais améliore le débit global. Une deuxiéme solution consiste a transformer le bloc ACS en bloc
CSA en réorganisant et remplagant les opérations successives {addition, comparaison, sélection} par
{comparaison, sélection, addition} {100, 101]. L’approche la plus simple se base sur les structures -
Radix-k du bloc ACS. Ce demier est dupliqué puis associé a chaque état du codeur pour le calcul des

métriques [102].

r(o,i) Ao () r{o,i+l1)
Aor (i)
) Ao (i) '
r'(i,i) (D) I(1,i+1)

F1G. 3.4 — Treillis Radix-2.

La forme la plus simple du treillis est appelée Radix-2 et est représentée sur la figure 3.4. A
chaque itération, I’algorithme de Viterbi met a jour la métrique I'(j,i) correspondant au nceud S; ;)
du treillis. Pour cela, il additionne les métriques A;+;(¢) liées aux branches entrant dans chaque nceud
S(j+1) avec celles cumulées lors de I'itération précédente I'(j',3) (addition), compare les valeurs
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calculées des métriques (comparaison) et choisit le chemin (sélection) dont la meétrique est la plus
grande ou la plus faible selon la phase d’initialisation®.

Si I’on considére que la phase d’initialisation s’effectue selon (3.67), alors les métriques I'(0,: + 1)
et I'(1,¢ + 1) correspondant aux noeuds S(g ;1) €t S(1,4+1) du treillis de la figure 3.4 se calculent avec:

L(0i+1) = min{T(0,d) + Aoo(i),['(1,5) + Aio(%)} (3.68)
I(1,i+1) = min{T(0,5) + Ao1(:),'(1,3) + A1 (4)} (3.69)

Le processeur élémentaire qui permet le calcul de la métrique d’un nceud du treillis (Sg,i+1) dans
1’exemple) est représenté sur la figure 3.5. En combinant deux processeurs €lémentaires, on obtient
un bloc ACS Radix-2 (fig. 3.6).

Aoo (i) A (1) A, (1)
T ST > A0, i41) A T 1
: BN i3 A0, i+1)
I(0,i) z o) T o> FE | 5T(0,141)
MEHEaE § | A
. L|: ' Ly A(L,1+1)
r,i) P T o> PE [ Hrg )
Aofi) Ay (1) Ay, (1)
FIG. 3.5 — Processeur élémentaire Radix-2. F1G. 3.6 — ACS Radix-2.

La complexité du circuit décodeur augmente proportionnellement avec la complexité du treillis.
Une approche pour la réduire consiste 4 réorganiser le treillis de maniére 4 aboutir & deux ou plusieurs
sous-treillis simples indépendants les uns des autres. Bien sir, cette décomposition ne peut se faire
que si la structure du treillis le permet. La méthode consiste a isoler les états appartenant au méme
groupe de transitions. Ainsi, chaque fois que le systéme se trouve dans un sous-treillis donné, il
ne peut transiter que vers un état appartenant au méme groupe. Les figures 3.7 et 3.8 représentent
respectivement un treillis Radix-2 & 4 états et sa décomposition en deux sous-treillis Radix-2.

5. Si la phase d’initialisation est effectuée d’aprés I’équation (3.23), I’algorithme de Viterbi choisit la métrique la
plus grande (cf. paragraphe 3.3.1). Si la phase d’initalisation s’effectue d’aprés 1’équation (3.67), 1’algorithme de Viterbi
choisit la métrique la plus faible [66].
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F1G. 3.7 - Treillis Radix-2 a 4 états.

50,4

8¢0,1+1)

S.1)

82,0

4
. 3) 2
‘}-3‘\ 2y 7

s .
.0 S (3,141

Ax3(i)

FIG. 3.8 — Deux sous-treillis Radix-2.

La décomposition du treillis permet de réduire la complexité architecturale du circuit en divisant
celui-ci en un ensemble de circuits simples. Cette décomposition permet d’adapter 1’algorithme de
calcul a des architectures dédiées telles que, par exemple, le DSP TMS320C554x qui a une architec-
ture interne adaptée au calcul des structures en papillon (Radix-2).

Une autre approche consiste a compresser le treillis de sorte & calculer les métriques I'(j,i +
k) & partir des métriques T'(j,) et des métriques des k branches A\j;(i + 1), ---, A\y;(i + k), ce
qui correspond au passage d’une structure Radix-2 & une structure Radix-2*. Les figures 3.9 et 3.10
présentent un exemple de passage d’une structure Radix-2 4 une structure Radix-4.

Moo (i) S0L1 g (i41)

S¢0.1) $(0.1+2)
S 4 81,142
S2,40 S¢2,1+2)
83,0 - k - S(a,1+2)
(i) S(3,a4m Ay (1+1) ‘

F1G. 3.9 — Treillis Radix-2.

FI1G. 3.10 — Treillis équivalent Radix-4.

Le processeur élémentaire qui permet le calcul de la métrique d’un nceud du treillis (S 12y dans
I’exemple) est représenté sur la figure 3.11. En combinant quatre processeurs élémentaires Radix-4

on obtient un bloc ACS Radix-4 (fig. 3.12).
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r(1,i) »—»é—» ¢ ran st e s 8012
o s L > T(1,1+2)
i+2 :
A2.\.2'.10( ) " E — I (0 11+2) Aodor{i+2) Mghaz(i+2) Apdyp(i42] Mgk, [i+2)
L i
r(o,i) F—Pé—' P ¥ re.n K| - L Ae2,192)
L > T(2,1+42)
(i+2 i
2317"10 ) Agzhzy (142) A,,A,,I(.in) Aaadgg (i42 Agghggtit2)
ro,i) ’__’é_’ >/ r‘3 N I I L, a0,142)
(3,1) > PE D re,un
FIG. 3.11 — Processeur élémentaire Radix-4. FIG. 3.12 — ACS Radix-4.

Dans le cas d’une structure Radix-2, k itérations sont nécessaires pour calculer la métrique INGRES
k) alors que dans le cas Radix-2*, seule une itération est nécessaire. La complexité combinatoire du
bloc ACS Radix-2* dépend pour chaque itération du traitement de 2* chemins possibles du treillis,
alors que dans une structure Radix-2, seuls 2 chemins (fig. 3.5) sont pris en compte. En supposant le
cas idéal ou les processeurs élémentaires traitent respectivement 2% chemins et ou 2 chemins générent
les mémes délais de propagation (chemin critique) alors la vitesse du circuit est augmentée d’un
facteur k pour une augmentation de la complexité de 2k-1,

Le tableau 3.2, dans le cas idéal, donne les augmentations de vitesse et de la complexité de diffe-

rentes structures Radix-2*.

Radix | k | Augmentation de la | Augmentation de la
vitesse (cas idéal) complexité
2 1 1 1
4 2 2 2
8 3 3 4
16 |4 4 8

TAB. 3.2 — Mesures de la vitesse & de la complexité des structures Radix-2".

Le tableau 3.3 représente, pour une implantation sur un FPGA de type Flex10KE d’Altera (fmas =
950 MHz), les fréquences de fonctionnement et les surfaces occupées par des processeurs ¢lémen-

taires Radix-2* ayant des entrées a 4 bits.
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Radix | k | Fréquence(MHz) | Surface (CLs)
2 1 149,25 35
4 2 99 78
8 3 - 49,01 202
16 |4 - -

TAB. 3.3 — Implantation de processeurs élémentaires Radix-2".

La figure 3.13 présente les fréquences de fonctionnement et les débits atteints par les différentes
structures de processeurs élémentaires Radix-2* en fonction des surfaces occupées.

300 2560
4———————— —A~Débit (Méga-symboles/s) ] !
~O-Fréquence de fonctionnement (Mhz) ——— >
250
[ 200
N
200 + g
)
§ 180
160 1 = g |
@ 0
4 b
o g t100
100 + E- &
]
$ ! ! :
w0l 2 i ! g %
' s ! ! ' E_
; : .
g ; Surface occupée (Nombre CLs) : &
0 * t [}
35 78 202

F1G. 3.13 — Compromis entre (fréquence,débit) et surface des processeurs élémentaires Radix-2*.

Comme le montre la courbe, la fréquence de fonctionnement décroit en fonction de k. On re-

marque que la structure Radix-4 offre le meilleur compromis débit/surface.

3.6 Quelques réalisations de turbo-codeur

11 existe actuellement sur le marché des réalisations matérielles de turbo-codeurs en technologies
ASIC ou FPGA. On trouve aussi des circuits virtuels (IP : Intellectual Property) permettant d’implan-

ter des turbo-codes. Citons en quelques unes :

Comatlas
Le CAS5093, développé en 1995 par la firme Comatlas en collaboration avec I’ENST Bretagne 4

été implanté en technologie CMOS 0.8 um. Il est basé sur un turbo-codeur a cinq étages. Il fonctionne
avec un rendement fixe de 0.5 pour des blocs d’information de 1024 bits et peut atteindre un débit de
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40 Mbits/s avec un temps de latence de 2318 bits. Ses performances vont de 9 - 10~7 dB 4 3 dB avec
une amélioration de 0.5 dB par décade [103].

Small World Communications

Les circuits MAPOA4T et MAPO04B ont été congus en 1996 par Small World Communications [132]
en collaboration avec S. Pietrobon [66]. Ces circuits implantent des turbo-codes convolutifs avec
un algorithme de décodage MAP SISO. Le MAPOAT ne fonctionne que sur 16 états tandis que le
MAPO04B peut fonctionner a 4, 8 ou 16 états. Leur rendement paramétrable est de 1/2, 1/3 ou 1/4.
Les débits de décodage atteints sont de 31 Mbits/s avec une latence maximale de 400 bits pour le
MAPOA4T et 2,4 Mbits/s avec une latence comprise entre 66 et 257 bits pour le MAP04B [66, 104].
Plus récemment les améliorations apportées permettent au circuit MAPO4T d’atteindre des débits de
décodage de 95 Mbit/s sur des FPGA de type Virtex (Xilinx) pour une latence comprise 400 et 784
cycles [105]. Le circuit MAPO3T [106], quant  lui, permet des décodages jusqu’a 120 Mbit/s sur 8
états. Le circuit PCEO3V [107] est un turbo-codeur convolutif a 8 états compatible avec les normes
3GPP/3GPP2 (3¢ Generation Partnership Project)®. 1l permet des rendements de 1/2, 1/3, 1/4 et
1/5 et fonctionne jusqu’a des débits de 42 Mbits/s. Selon la norme, les tailles des entrelaceurs varient
de 40 4 5114 bits pour la norme 3GPP et 17 a 32768 pour la norme 3GPP2.

Advanced Hardware Architectures, Inc.

En 1998, Spectra Licensing Group (représentant de France Télécom en Amérique du Nord) a ac-
cordé une licence d’exploitation de la technologie des turbo-codes a la compagnie Comtech AHA
Corporation [133]. Cette derniére a développé plusieurs circuits codeurs/décodeurs de turbo-codes
produits. Le circuit AHA4501 [108] est implanté en technologie CMOS 0.35 pm et offre des rende-
ments de 0.325 a 0.793 pour des blocs d’information de 256 a 4096 bits. I1 offre un débit de codage
de 50 Mbits/s et de décodage de 36 Mbits/s. Le AHA4522 [109] et le AHA4524 [110] sont destinés
aux applications sans fil et satellite. Ils ont un rendement compris entre 0,25 et 0,97 pour des blocs
de 64 bits a 2 Kbits pour le premier et de 64 4 4 Kbits pour le deuxiéme. Leurs débits sont legere-
ment inférieurs & 30 Mbits/s. Le AHA4525 [111] supporte le standard IEEE 802.16a. Son rendement
est compris entre 0,25 et 0,97. I permet de coder des trames de 64 bits a 4 Kbits avec un debit de
50 Mbit/s. Le AHA4540 [112] fonctionne & un débit de 155 Mbits/s pour une fréquence interne de
86 MHz. Il apporte une amélioration de 2 4 4 dB par rapport & un codage convolutif ou RS conven-

tionnel.

STMicroelectronics
Aprés I’acquisition d’une licence d’exploitation des turbo-codes, STMicroelectronics a développé

6. Le 3GPP est une organisation internationale qui réunit six sociétés (ARIB, CWTS, ETS], Tl TTA et TTC.). Il est
considéré comme le principal organisme de standardisation mondiale par le Japon, la Chine, I’Europe, les Etats-Unis et la

Corée.
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le STVO399 en technologie CMOS 0.18 um qui englobe une fonction de turbo-codage et de modula-
tion 8PSK [113].

TurboConcept ‘

La firme frangaise TurboConcept [134] fournit des cceurs IP qui permettent d’implanter des turbo-
codes sur différents supports technologiques. La fonction IP TC1000 est utilisée dans la norme DVB-
RCS [114]. Elle existe en version optimisée pour les circuits APEX d’Altera et pour les Virtex de
Xilinx. Elle offre des rendements de 1/3, 2/5, 1/2, 2/3, 3/4 et 4/5 pour des blocs de 12 4 216
octets. Le codeur implanté dans un Virtex-II permet d’atteindre un débit de 11 Mbits/s. Le TC2000
est une version améliorée du TC1000 permettant de coder des blocs de 1000 octets et d’atteindre’
un BER de 10~° bpour des rapports signal sur bruit de 2 dB avec un rendement de 1/2, de 2,9 dB
avec un rendement de 2/3 et de 3,6 dB avec un rendement de 3/4. Leurs algorithmes de décodage
sont basés sur Log MAP. D’autres fonctions IP pour des codes produits sont aussi disponibles. Le
TC3000 dédié aux applications spécifiques IEEE 802.16 est basé sur les codes de Hamming ou BCH.
11 permet de coder des trames jusqu’a 65 Kbits. Ses débits de fonctionnement sont de 38 Mbits/s pour
une implantation sur un Virtex-II de Xilinx et de 42 Mbits/s sur un Stratix d’Altera. Le TC3401 est
un cceur IP développé spécifiquement pour les circuits FPGA a faible cofit d’Altera et Xilinx. Les
performances atteintes sont de 40 Mbits/s pour une implantation sur un FPGA Cyclone d’ Altera et de
30 Mbits/s sur un Spartan 2e de Xilinx. Enfin, le TC3404 permet d’atteindre des débits maximaux de
180 Mbits/s sur FPGA de type Xilinx/Virtex-II Pro ou Altera/Stratix.

iCoding technologie incorporated
La firme américaine iCoding Technologie Incorporated [135] fournit différents cceurs IP pour des

turbo-codes convolutifs implantables en ASIC ou sur FPGA de type Virtex-II de Xilinx [115]. La
fonction IP S1000 destinée aux applications DVB, fibres optiques et enregistrement de données peut
fonctionner & des débits de 125 Mbits/s en ASIC et de 40 Mbits/s sur FPGA. Le S2000, qui satisfait
aux normes DVB-RCS et DVB-RCT, est destiné aux applications de télédiffusion numérique. Le cir-
cuit atteint 60 Mbits/s en ASIC et le tiers sur FPGA. La fonction S3000 est dédiée aux applications de
téléphonie mobile et de transmission de la voix et de données (norme GPP) a des débits de 21 Mbits/s
en ASIC et de 8 Mbits/s sur FPGA. Le S4000 satisfait aux standards 802.16 et HyperMan, et peut
atteindre 320 Mbits/s en ASIC et 155 Mbits/s sur FPGA. Le S5000, normalisé au standard Inmarsat,
est destiné aux applications de téléphonie mobile Satcomms. Son implantation sur FPGA atteint un
débit de 2 Mbits/s. Le S6000 satisfait aux normes CCSDC et 101.0-B-5. 1l fonctionne a 4 Mbits/s
sur FPGA. Enfin, le S7000 destiné aux normes Echostar/Broadcom et Advanced Broadcast atteint

110 Mbits/s en ASIC et 40 Mbits/s sur FPGA.

7. Performances indiquées dans le cas de paquets de données de format MPEG avec modulation QPSK.
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Xilinx

Xilinx [136] a développée un ceeur IP pour codes produits optimisé pour des FPGA de type Virtex-
II et Virtex-1I Pro [116]. Ce cceur IP est normalisé suivant les standards IEEE 802.16 et 802.16a. Le
circuit accepte des blocs de 64 bits a 4 Kbits. Les débits atteints sont compris entre 45 Mbits/s et
155 Mbits/s selon que 1’on opte pour "utilisation d’un seul décodeur SISO ou pour quatre. Il permet
d’atteindre un gain de 7 dB pour un BER de 10~ avec une modulation BPSK dans un canal AWGN.
Les fréquences maximales de fonctionnement sont respectivement de 150 MHz et 170 MHz pour une
implantation dans un Virtex-II ou un Virtex-II Pro.

Amphion Semiconductor, Ltd.

La société Amphion [138] offre plusieurs fonctions IP optimisées pour des applications SoC (System-
on-a-Chip). Leurs IP sont dénommés ASVC (4pplication Specific Virtual Components). Dans leur
gamme de produits, on trouve le turbo codeur CS3530 [117] et le décodeur CS3630 [118] destinés a
atre implantés en ASIC TSMC (Taiwan Semiconductor Manufacturing Corporation) 180 nm ou sur
FPGA de type Apex20KE d’Alera ou Virtex-E de Xilinx. Ils sont compatibles avec les normes 3GPP
et CDMA2000 (TIA/EIA/IS-2000.2-A) et permettent un débit moyen de 2,048 Mbits/s sur ASIC..On
trouve aussi le CS3520 et le CS3620, dédiés aux normes CDMA2000, et les CS3510 et CS3610 qui
satisfont aux standards 3GPP.

Autres réalisations

D’autres turbo-codeurs/décodeurs ont été réalisés pour différentes technologies. Dans [119] par
exemple, un turbo-décodeur a été développé sur le DSP ADSP-21061 SHARC d’Analog Device
fonctionnant 4 40 MIPS (MIllion of Instructions Per Second). Le circuit ne requiert aucune mémoire
externe et fonctionne  un débit moyen de 70 Kbits/s. Dans [120], un turbo-décodeur basé sur I’algo-
rithme de décodage Max-Log MAP a été implanté sur le DSP StarCore SC140 ayant une architecture
SWP (Sub-Word Parallel) [121]. Le centre de recherches sur les communications du Canada [137]
propose des modéles de turbo-codeurs/décodeurs simulables sur PC. Les turbo-codes utilisent deux
codes constituants 2 16 états. Ils atteignent une vitesse de décodage supérieure 3 1 Mbits/s sur un
ordinateur a processeur AMD MP 2100+ cadencé 3 1,8 GHz, pour huit itérations fixes de décodage.
Dans [122], I'implantation série des algorithmes de décodage SOVA et MAP sur circuits VLSI en
technologie 8 um conduit respectivement & une complexité de 10 mm? et 13 mm?. Deux circuits
décodeurs pour un turbo-code série, de rendements 2/3 et 3/4, ont permis d’atteindre un débit de
9 Mbits/s sur une puce de 35 mm? dont 23,4 mm? sont occupés par de la RAM et seulement 3 mm?

par le décodeur de rendement 2/3 et 5 mm? par celui de rendement 3/4.
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3.7 Conclusion

Ce dernier chapitre de la premiére partie donne une description détaillée des algorithmes de déco-
dage itératif des turbo-codes. Le circuit décodeur est composé de décodeurs élémentaires de type
SISO fonctionnant de maniére itérative. Le choix de ’algorithme détermine, d’une part, les per-
formances de décodage et, d’autre part la complexité du circuit décodeur. Les algorithmes les plus
simples & mettre en ceuvre sont le SOVA et le SOVA amélioré alors que les plus coiteux en surface
sont ceux dérivés du MAP, a savoir le Log Map et le Max-Log Map. Cependant, des versions moins
onéreuses existent, comme par exemple le SMAP, le SLog-MAP et le SMax Log MAP qui s’exé-
cutent sur des blocs partiels d’information. Tous les algorithmes SISO traités, a savoir SOVA, SOVA
amélioré, Log Map et Max Log-Map, se basent sur des versions modifiées de I’algorithme de Viterbi.

D’un autre coté, les débits des décodeurs Viterbi sont principalement limités par la conception du
bloc ACS. En effet, sa nature récursive empéche I’utilisation de structures pipelines destinées a en
réduire le chemin critique [93]. Cependant, plusieurs solutions visant & optimiser ses performances
existent [98, 99, 100, 101]. L’approche la plus utilisée consiste & compresser le treillis, de maniére
A traiter plus de bits regus. Ceci conduit a des structures ACS Radix-k dont la complexité augmente
en fonction de k. L’implantation sur un FPGA de type Flex10KE d’Altera de différentes structures
Radix-k a permis de déduire qu’au-dela de k£ = 4, la fréquence se dégrade considérablement, rendant
cette technique inefficace.

A ce stade de 1’étude, on retient qu’a chaque configuration d’un turbo-code correspond une dis-
tance minimale de code, qui détermine les performances du circuit en terme de protection. Notre
objectif est d’augmenter le débit de traitement des données sans dégrader la distance minimale du
code, ce qui revient & augmenter le débit des codes constituants et des entrelaceurs. Dans le cas de
I’entrelaceur, cela peut se faire aisément en augmentant par exemple le nombre d’entrées du généra-
teur de permutations sans augmenter la complexité combinatoire du circuit. Par contre, dans le cas
d’un codeur récursif, ’application d’un parallélisme combinatoire pur entraine une dégradation consi-
dérable de la fréquence, ce qui conduit & considérer d’autre solutions architecturales. Dans la suite,
notre étude porte sur deux architectures possibles. A travers le chapitre 4 nous explorons les possibi-
lités et les limitations des architectures systoliques dédiées a la convolution. Dans le chapitre 5, nous
proposons une architecture de codeur convolutif & haut débit qui combine les deux techniques du pa-
rallélisme et du pipelining, puis nous étudierons son application aux turbo-codes. Le chapitre 6 enfin,
présente un décodeur de syndrome haut débit exploitant 1’architecture rapide du codeur convolutif.
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Chapitre 4
Architectures systoliques pour la convolution

travers ce chapitre nous aborderons les architectures systoliques appliquées au calcul de

la convolution. Trois types de convolutions seront traités: la convolution non récursive, la

* convolution récursive et la convolution récursive générale. Du point de vue architectural,
différentes structures systoliques sont capables de traiter un méme type de convolution.

La premiére partie de ce chapitre présente 1’approche systolique, ses avantages et inconvénients
ainsi que ses domaines d’application. La deuxiéme partie sera consacrée a I’étude de quelques re-
seaux systoliques dédiés au calcul de la convolution. Nous commencerons par les réseaux systoliques
bidirectionnels, en référence au sens de propagation des données a travers le réseau. Ce type de ré-
seau est d’efficacité 2, c’est a dire qu’il fournit un résultat uniquement un cycle d’horloge sur deux.
La deuxiéme structure présentée, dite unidirectionnelle, apporte une amélioration de I’efficacité au
détriment de la surface et du temps de latence. Quant 2 la troisiéme technique, dite « diviser pour
régner », elle permet de résoudre le probléme de latence. Enfin, le réseau orthogonal permet le calcul
de la convolution en flot continu.

Chague type de convolution sera présenté sous la forme d’équation fonctionnelle et par la descrip-
tion architecturale systolique correspondante. Chaque modcle décrit a été simulé sous MAX+plus II
pour des circuits FPGA de type Flex10KE d’Altera.

Mots clés: architecture systolique, convolution.

4.1 Introduction

Le concept systolique a été introduit en 1978 par KUNG et LEISERSON. Le principe consiste a
décomposer un probléme donn¢ ou un calcul compliqué, lorsque cela est possible, en un ensemble
d’opérations itératives simples de fagon & en faciliter la résolution. De ce fait, une architecture sys-
tolique se présente sous la forme d’un réseau de processeurs simples (élémentaires) et identiques
connectés localement selon une topologie bien définie. Chaque processeur élémentaire exécute un
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calcul simple sur les données et transmet le résultat aux cellules voisines. Seules les cellules situées
aux extremités du réseau communiquent avec I’extérieur. Le réseau est piloté par une seule horloge,
ce qui le rend totalement synchrone dans son fonctionnement d’ou le terme systolique qui se rapporte
a la notion de battement, ou fonctionnement par battement a la cadence d’une horloge : c ksys dans ce

cas précis.

4.2 Avantages et inconvénients des architectures systoliques

4.2.1 Principaux avantages

En comparaison avec une architecture classique, une architecture systolique présente de nombreux

avantages.

Régularité et simplicité: les architectures systoliques sont composées d’une ou plusieurs cellules
de base, simples et identiques. Cette régularité permet, d’une part, une intégration a trés haute échelle,
notamment la conception de circuits spécialisés de type ASIC en technologie VLSI (Very Large Scale
Integration.), et d’autre part, la diminution du cofit de fabrication qui doit étre assez faible pour pou-
voir étre amorti sur de faibles volumes de fabrication.

Reconfigurabilité : cette caractéristique découle directement de I’aspect modulaire de ce type d’ar-
chitectures. En effet, elles sont adaptables a la taille et & la nature du probléme traité. Pour résoudre
par exemple, un probléme de méme type mais de plus grande taille, il suffit de rajouter des cellules

élémentaires.

Commande aisée: en plus de I’aspect régulier et local des interconnexions entre cellules, celles-ci
sont simples et en nombre reduit, ce qui rend la commande d’un systéme systolique aisée.

Concurrence et communication: dans les systémes séquentiels classiques, les accés a la mémoire
sont fréquents. A chaque utilisation d’une donnée correspond un accés 4 la mémoire. Dans une archi-
tecture systolique, une fois que la donnée intégre le réseau, elle circule d’une cellule & une autre pour

subir des traitements successifs.

Testabilité et résistance aux pannes: le fait kque les cellules soient identiques en facilite le test:
il suffit d’en tester une de chaque groupe identique. De plus, I’association au réseau systolique d’un
systeme permettant de le reprogrammer en cas de pannes de cellules est relativement aisé. En effet, le
caractére local des interconnexions permet de contourner facilement les cellules défectueuses.
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Adaptation aux calculs intensifs: pour la plupart des algorithmes de type compute-bound’, les
réseaux systoliques permettent un traitement en temps réel, ce qui les rend trés adaptés aux problemes
nécessitant un traitement régulier avec de gros volumes de calcul.

4.2.2 Principaux inconvénients

Les deux principales restrictions liées a I'utilisation d’un processeur systolique sont:

Spécialisation : les processeurs systoliques sont des systémes spécialisés, d’ou la nécessité de les

associer 4 un processeur maitre de structure conventionnelle.

Domaine d’application: ce type d’architecture trouve son efficacité optimale dans les applications
ot le volume de calcul prime largement sur les transferts de données a réaliser. Néanmoins, son champ

d’application reste vaste.

4.3 Domaine d’applications des réseaux systoliques

Comme dit précédemment, les algorithmes de calcul existants ne sont pas tous adaptés aux struc-
tures systoliques. Les architectures systoliques peuvent cependant étre employées dans de nombreux
domaines [124, 125, 126] tels que:

Traitement du signal :
— filtrage, convolutions 1D et 2D, corrélation, transformée de Fourier discréte, projections geo-

meétriques, etc;
— codage canal, notamment codes correcteurs d’erreurs (FEC).

Calcul matriciel :
— multiplication matricielle : matrice-vecteur, matrice-matrice, €tc. ;

~ triangularisation : résolution de systémes linéaires, inversion de matrice, etc.

Traitement non numérique :
_ structures de données : piles, files d’attente, recherche dans un dictionnaire, etc. ;
— manipulation de chaines de caractéres ;

algébre des polyndmes : division euclidienne, multiplication, pged?, etc. ;

graphes et algorithmes géométriques.

1. Un systéme compute-bound est un systéme dont le nombre de calculs élémentaires est plus grand que le nombre de
données en entrée et en sortie du systéme considéré. Dans le cas inverse le systéme est dit //O-bound : input/output-bound
2. pged : Plus Grand Commun Dénominateur.
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4.4 Convolution non récursive

Notations et terminologies Avant de commencer la présentation des descriptions fonctionnelles,
voici les notations et terminologies qui seront utilisées :

— la notation (R), représente le contenu du registre (ou bascule) X A I’instant £ ;

— le paramétre ¢ représente le temps. Si I’on note I’instant initial ¢, et que 7" = 1/ f.;; représente
la période de I’horloge du systéme, en supposant que le contenu du registre R a I’instant to est
Zo et que son contenu a I'instant ¢, + 1 - T est 3, etc., on a alors de maniére générale ;

(R)w+o1 = (R}, = =m0
(R)tg+1.T = (R, = m
(R)to+i~T = (R)ti = I
Ro+i+tyr = R)uy, = ZTip

ou (R)y,,, est la représentation simplifiée du contenue du registre R a I’instant (to + (i +1) - 7).

Deux types d’équations seront utilisées :

— les équations faisant intervenir des entités telles que les variables z; ou y;, indépendamment
d’une architecture particuliére seront appelées équations fonctionnelles ;

— les équations faisant intervenir des entités matérielles telles que les registres, décrivant le fonc-
tionnement d’une structure seront appelées équations architecturales.

4.4.1 Calcul de la convolution non récursive

La formule générale de la convolution non récursive est décrite par 1’équation fonctionnelle sui-

vante :

q
%= %y a @.1)
j=0

ou les z; représentent les données et les a; sont des coefficients fixes. L’équation (4.1) peut étre

décomposée de la fagon suivante :
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cycle valeur y;
t+0 — yo=aoZo
t+1 — y1 =apzT1+a179
t+2 — Yy =agre+ a171 + a2%g
- .
t+i — Yi=aoTi+a1Ti-1+ -+ agTig

A partir de 1’équation (4.2) on déduit les régles de calcul suivantes [123]:
— tous les a; et z; doivent se croiser en méme temps dans la cellule qui calcule le résultat ;.. ;
— Les couples (a;,z;) ayant la méme somme d’indices (¢ + j) ne peuvent jamais étre traités
simultanément dans la cellule ¢ = ¢ + j.

Le calcul de la convolution se fait en utilisant deux flots de données. Les z; se propagent de
gauche & droite du réseau sans que leur valeur ne soit modifiée. Les y; se propagent a la méme
vitesse mais en sens inverse. Leur calcul s’effectue par accumulation successive du résultat de chaque
cellule élémentaire. La cellule élémentaire g effectue la multiplication du z; entrant avec le coefficient
correspondant a, et le cumule au résultat calculé par la cellule précédente ¢ — 1. La derniére cellule

du réseau fournit le résultat y;.

4.4.2 Description de la cellule élémentaire

Comme décrit précédemment la cellule élémentaire doit effectuer deux opérations simples: la
multiplication et I’accumulation, d’ot son nom de cellule MAC (Multiply And Accumulate) ; son fonc-
tionnement est décrit par 1’équation architecturale (4.2). Les explications permettant de comprendre
le fonctionnement global sont données, plus loin, dans le paragraphe 4.4.3.

(R%er1 = (R%gt)e

4.2
(BV)er = (RYqor)e+aq- (RPgsa)e (42)

Cellule(q) — {

Ly, LR I A——— [ - '.3...
g Y ! w2 Re B> Ry

F1G. 4.1 — Architecture interne de la cellule MAC.
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La description architecturale de la cellule MAC est représentée sur la figure 4.1. La complexité
combinatoire de cette dernicre est celle de la mise en cascade d’un multiplieur et d’un additionneur.
Dans notre cas, le domaine de travail se situe dans le corps de Galois CG(2) 4 deux éléments binaires
{0,1}, ce qui raméne la complexité combinatoire de la cellule MAC 4 la mise en cascade d’une porte
AND et d’une porte XOR. Vu que deux flots de données la traversent en sens inverse, la cellule est

dite bidirectionnelle.

P99
o o "
20 ST yentei) we alpattore0) a0
TER] ©.9] - unt_yout[23:32] R

tesat yout{9:0]

D 2] 2 3 s
D(9:0] 0le:0] | ECTEH =
R

xout[9:0]

F1G. 4.2 — Syntheése de la cellule MAC.

La cellule MAC (fig. 4.2) a été décrite en VHDL sous MAX+plus II. Pour faciliter I’interprétation
des résultats, le modéle (figure 4.4) a été décrit de 1a maniére suivante :

— trois bus de 10 bits, zin, yin et a qui correspondent aux entrées des signaux z;, y; et du coeffi-
cienta,;

— deux bus de 10 bits yout et zout qui correspondent aux sorties de la cellules MAC ;

— une entrée clk pour I’horloge clk,, et une entrée de réinitialisation reset.

2000ns 400.0ns 600.0ns 8000ns 10us 12us  ldus 16us  18us 20us 22us 24us  2E

K- ros0t

- clk MUy U U U Y
i 3 0 1 2 3 4 5 €

£ yin ] 2 3 4 5 3 7 8 s Yo {1

B yout 0 X 1 X6 X7 X9 X10X20{22 Y% Yo7 Y42 {45 Y49 Y52 {72 X76 {81 86 J110X115X121 126156 (¢
B xout D X1 X2X3 X4 X5 X6 X7 A8 A8 X101 {12113 )14 X15 16 117 X18}19 {20 k21 §22 k23 24 X2

F1G. 4.3 — Simulation de la cellule MAC.

La figure 4.3 présente la simulation de la cellule MAC. On peut vérifier le bon fonctionnement de
la cellule, en prenant par exemple, les valeurs en entrée de la cellule aux instants respectifs t =1 us
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(équ. (4.3)) et 2.2 us (équ. (4.4)):

Tout =
at=1.0 8§ — < 3 = 5 = 43
# Yin {ym-= 10% 245 =25 (43)
a = 2 |
((2m = 22 \L Ty = 22
3 t=2.2 w = 11 = out = 4.4
° “SHl in 3 {yaut = 2x5+11=121 “4)
a = ) S

1ibrary ieee;
use leee.std_logic_1164.a3l1;
use ieee.std_logic_arith.all;

entity mac_cell is
generic(v_max :integer :~1823);
port(
xin, yin, a zin integer range § to v_max;
clk, reset :in std_logic;
xout, yout cout integer range 0 to v_max
)i
end mac_cell;

Symbiol Lo .

E:‘ mac celt spm

architecture arch of mac_cell is

begin
process(clk, reset) : MAC_CELL
begi: reset .1 , then XEMLe. . @ fﬁ XINLCS. . 8] XOUTIS®. .ﬂ# XOUTLES. . B)
xout (_ .; YOUTLYS. . B} )i!—rour:.. .93 YINLS. . @) *Y!It'. .03
yout <= 9; ‘ ace. .o M=incs. .03 o«

elsif rising_edge (clk) then : T T
xout <= xin; . x
» H
gout <= yin + (a » xin); I
end if; H
end process;
end arch;

FIG. 4.4 — Description VHDL de la cellule MAC.

4.43 Description du réseau systolique

Aprés la définition de la cellule élémentaire MAC, la construction du réseau systolique permettant
le calcul de la convolution est simple : il suffit d’interconnecter des cellules élémentaires entre elles.
Le nombre de cellules depend uniquement du degré ¢ du polynéme générateur P(x) = ap + a1T +
ayx? + -+ + a,z?. Dans le cas présent, ¢ + 1 cellules seront nécessaires pour 1’implantation du
réseau. La figure 4.5 représente un réseau de convolution non récursive correspondant a un polyndéme
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générateur P(z) de degré g = 3.

" V)
e

?alo-

Fi1G. 4.5 — Réseau de convolution non récursive bidirectionelle.

Seule la cellule MAC est connectée a I’unité de controle. Les deux ports de la cellule MAC4 sont
fictifs, les y; entrant sont des 0. Pour que le calcul de la convolution se fasse correctement, les z; sont
injectés dans le réseau un cycle d’horloge sur deux. Par conséquent, un résultat est fourni un cycle
d’horloge sur deux.

Le tableau 4.1 permet de suivre, étape par étape, la propagation des y; a travers le réseau: chaque
cellule élémentaire calcule un résultat partiel yasac; et ’ajoute au précédent. Ainsi, le résultat final
est généré par la premiére cellule (MACI dans I’exemple).

[ Cycle || y; | MAC1 MAC2 MAC3 MAC4 |
t - |z 0 0 0 0
t+1 - - Yo = ToQo 0 0 0
t+2 Yo | T1 - Toay 0 0
t+3 - - Y1 = T100 + Toa - Toa2 0
t+4 71 | z2 ! - T1a1 + ToO2 - Toas
t+5 - - Y2 = Taap + 141 + Toa2 - T1a2 + Toas -
t+6 y2 | T3 - Toa1 + T102 + Toa3 - ) I1a3
t+7 - - Y3 = T3ap + T20]1 + T1a2 + Todas - Zoaz + Ti1a3 -
tH8 ) ys | x4 - z301 + T202 + T103 - T2a3
t+9 - - Y4 = ZTaag + T3a1 + T2a2 + T1a3 - T3az + Taaz -
t+10 Ys | Ts - Taa1 + T3as + Toa3 - T3a3

TAB. 4.1 — Propagation des données dans le réseau.

Pour le bon fonctionnement du circuit, les x; doivent étre injectés un cycle sur deux. Cette res-
triction réduit I’efficacité du circuit d’un facteur deux. Une premiére constatation permet de dire que
I’architecture systolique consomme, pour le calcul d’un méme produit de convolution, deux fois plus
de cycles d’horloge qu’une architecture classique (€qu. (4.5)).

Nbre Cydesystolique = 2 X Nbre C’ycledamque 4.5)

Le principal inconvénient d’une architecture classique (de type MTO) réside dans le fait que le chemin
critique est proportionnelle au degré g de son polyndme générateur?. Alors que dans une architecture
systolique, quel que soit ce degré, le chemin critique du réseau reste celui de la cellule élémentaire

3. Plus précisément le chemin critique dépend du nombre de coefficients non nuls du polynéme générateur.
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MAC. Comme le montre la figure 4.1, le chemin critique de la cellule MAC est équivalent, dans le
cas binaire, a celui de portes AND et XOR mises en série. Par conséquent, pour de grandes valeurs

de g, le réseau systolique est plus performant (équ. (4.6)).
q — grand = 2 X Tgy, < Tygs _ (4.6)

ou Ty et Tyyqs représentent les périodes d’horloge (durée d’un cycle) des architectures systolique et
classique respectivement.

Le réseau systolique (fig. 4.6) simulé correspond au polyndme générateur P(z) = 2 + z + 522 +
3z, (ap = 2, a1 = 1, a3 = 5, a3 = 3). Comme précisé précédemment, la sortie z,,; est fictive et

Pentrée y;,, mise & zéro « GND* ».

HAC_ CELL : : wac ceLe P T T ST nee_cE

i KENED. . @] XOUTCS.. - .. .®) xOuTCwe.. a MEe. . @3 XOUTCS. . g ®..@1 XouT(se. . eafm
Tee.. o3 yviwce. . @ p={% ©
-

—tace. . 03
N

YOUTIS. . @) TINCY..®) o —OUTCS. . 1 YINLE. , 0 e —lrOUTLY. .2) YINCS. . @) f

et AC®. . 82 it nge. . 83
NESET OLK AE

-ﬁ”!J' sitgaf) "R Y B === -] B

ST oLk &Y oLx

mslage. . @)
ABSE Y LK

F1G. 4.6 — Implantation du réseau bidirectionnel de la convolution non récursive.

La simulation du réseau bidirectionel (fig. 4.7) permet de mettre en évidence la réduction de

Pefficacité du circuit par deux. Le « x » représente 1’état indéterminé.

2005 400ns  6000ns B000ns  10us  12us  ddus  16us  1Bus  20us  2Xs 24w 2°

- rgset

- ok pERERERREERENE R EEpEpE i nnnEnininniniaininin
i 0P 0] 2 '

& 21.0j 1

5= 290 ' 5

& 3p.0| 3
9.0 | ! nnnannuannnnnnnnmnmn; 131X
o0y 02 X X5 Ixfaxx 2 x B x 4L x5 x]s)x (Y x oo x oY x {1l x i)

F1G. 4.7 — Simulation du réseau bidirectionnel de la convolution non récursive.

L’ensemble d’équations (4.7) met en évidence les premiéres itérations du calcul de la convolution.

4. GND : ground (masse).
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Ceci permet de vérifier que le réseau fonctionne correctement :

w = (2)-1+(1)-0+(5):0+(3):0=2
yi = (2)-24+41)-1+(5)-0+(3)-0=5
¥y = (2):34+(1)-2+(5)-1+(3)-0=13 4.7
ys = (2)-4+(1)-3+(5)-2+(3)-1=24
ys = (2)-5+(1)-4+4(5)-3+(3):-2=35

4.5 Convolution récursive

La convolution récursive peut étre vue comme un filtre a réponse impulsionelle infinie. Son mode

opératoire est décrit par 1’équation fonctionnelle (4.8).

Yy-1 = To
Vi = Dgm0®Yimj-1 = Go¥i-1 + G1¥i—2+ -+ Gg¥ig-1 (4.8)
ie{01,---}
Le réseau systolique qui réalise la convolution récursive est simple & construire. En effet, & partir
du réseau de convolution non récursive, il suffit de rajouter une cellule pour réinjecter le résultat dans

le réseau afin qu’il soit pris en compte dans le calcul.

-
Your € I

¢ Yin

] Mux — Y,

y .
Xin @

Select €=

Fi1G. 4.8 — Cellule de retard.

La cellule de retard implantée (fig. 4.8) a pour réle :

— d’amorcer le réseau de convolution ;

~ de réinjecter les y; calculés dans le réseau.

Ces deux actions sont réalisées a ’aide d’un multiplexeur a deux entrées qui, en fonction de
la commande select permet, soit de sélectionner I’entrée extérieure z;n, soit de réinjecter les y;
calculés dans le réseau. Dans le premier cas, le réseau effectue la convolution non récursive. Dans
le deuxiéme cas, c’est la convolution récursive qui est réalisée. Dans ce mode de fonctionnement

toutefois, 1’entrée z;, sera maintenue durant un cycle d’horloge afin d’amorcer le circuit.
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4.5.1 Description du réseau systolique

111

La figure 4.9 représente le réseau de convolution correspondant a un polynéme générateur de

degré g = 3. Il présente la méme efficacité que le réseau calculant la convolution non récursive, c’est

4 dire un résultat tous les deux cycles d’horloge.

Select & ’

F1G. 4.9 — Réseau bidirectionnel de la convolution récursive.

Le tableau 4.2 visualise les premiéres itérations du calcul de la convolution récursive. Le réseau

fonctionne de la méme maniére que celui décrit précédemment (calcul de la convolution non récur-

sive). Epux dans le tableau représente I’entrée sélectionnée du multiplexeur.

Cyde || % | Emux MACI MAC2 MAC3 | MAC4 |
t - To 0 0 0 0
t+1 - - Yo = ToGo 0 0 0
t+2 || yo- Yo - Tpay 0 0
t+3 - - Y1 = Yoo + ToG1 - Zoag 0
tt+4 || 1 Y - Yoo1 + Lotz - Zoa3
t+5 - - Y2 = Y180 + Yoa1 + Toa2 - Yoa2 + Toas -
t+6 [l y2 ¥2 - y101 + Yyoaz + Toas - Yoa3
t+7 - - Y3 = Y2ao + Y101 + Yoa2 + Toas - a2 + Yoas -
t+8 || ys Ys - Y201 + Y102 + Yoas - Y103
t+9 - - Y4 = Y300 + Y201 + Y102 + Yoa3 - y202 + 103 -
t+10 || y4 Ya - y3a1 + Yeaz + Y103 - Y203

TAB. 4.2 — Propagation des données dans le réseau.
— : signifie aucune valeur introduite dans le circuit.
Le réseau systolique simulé est représenté dans la figure 4.10. La commande select de la cel-

lule de retard DELAY _C ELL permet de sélectionner le mode de fonctionnement du réseau (voir ta-
bleau 4.3).

select | Epux | type de convolution
0 ZTin | NOn récursive
1 Yin | Técursive

TAB. 4.3 — Configuration du réseau bidirectionnel.

La simulation du réseau (fig. 4.11) montre les deux modes de fonctionnement. En mode récursif,
le circuit effectue le calcul de 1’équation (4.9).
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nAc CELL ; : nac _ceLl N | V-0 -~ W S U hee gELL
: INES. . B]  XOUTLS. . eyp= £9..8] XOuUTES.. g ------ "] XOUTLS..e) C®..9) SSUVLS..ep=
Sy OUTES. . @2 vIMES. . @ (e te..®1 viwge..m T9..01 vimrs..e) e TE®..®8) viuEe..@ —D’gg
—tnrs. @ i : .
: mEsEY aLw T *Rcser ocm

it vaLs. . )

YOUYLI®..® |

| TDECAV—TELL T

F1G. 4.10 — Implantation du réseau bidirectionnel de la convolution récursive.

Le polynéme générateur choisi est P(z) = 2 + z + 5x2 + 3z3.
Y-1 = To

Yi = 0o¥i-1+ Q1Yi—2 + G2¥i-3 + A3Yi—g 4.9
i€ {0,1, .- }

2000 400.0ns B000ne 8000ns  1.0us 1.2us 1.4ys 1.6us 1.8us 20us 22us 2.4us 2.6us

2o select —_|
g reset e o T U ———
wmok (T UUL I T U L e L L i d
&= xnf9.0] [ 1) X (XX X2 X x {3 XX {4 {xX5 ) x )6 )>
&+ a009.0}
aF al(9.0]
£~ 52[3.0)
i< a3[8.0]

3 .
&Hyoup.0) | 0 Y20 {5 }0X17X0 %5250 15250 Y4s6) 0 X2 X x X5 Y X Y)Y X YA X YB)

oyl —={jr

F1G. 4.11 — Simulation du réseau bidirectionnel de la convolution récursive & non récursive.

En effectuant quelques itérations on obtient :

y-1 = Zo=1

w = 21 + (1)-0 + (B5)-0 + (3):-0=2

nw o= (22 + (-1 + (B5):0 + (3)-0=5 “.10)
2 = (25 + ()2 + (5)-1 + 3)-0=17

y3 = (2)-17 + ()5 + (5)-2 + (3)-1=52

yy = (2)-52 + (1)-17 + (5)-5 + (3)-2=152
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4.6 Convolution récursive générale
La convolution récursive générale est décrite par 1’équation fonctionnelle (4.11).
g h
Y; = Zaj ‘i + Zgj * Yi—j-1 4.11)
7=0 j=0 . :

ot P(z) = ap + a1 + apz® + - - - + 0,z et G(z) = go + 1T + g27* + - - - + gnz™.

ou (g + 1) représente la longueur de la fenétre de convolution et (h + 1) ’ordre de récurrence.

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

e youtz

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

FIG. 4.12 — Cellule d’addition.

Dans ce cas-ci le réseau de convolution est composé de 2 blocs, By et By, et d’une cellule, décrite
par ’équation architecturale (4.12), pour additionner les deux convolutions partielles (fig. 4.12). Les
blocs sont eux mémes constitués de (g + 1) et (h + 1) cellules MAC, respectivement.

(R)er1 = (R1)e + (Ra): (4.12)

Le réseau bidirectionnel de la convolution générale est représenté sur la figure 4.13. Comme pour
les réseaux précédents, les y; sont calculés un cycle d’horloge sur deux.

IR LD e—ie<

\

a; e

2l
Lo

S,
e

Ny
2]

hye
g

FI1G. 4.13 — Réseau bidirectionnel de la convolution récursive générale.
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La figure 4.14 représente I’implantation d’un réseau de convolution pour ¢ = h = 3, ce qui
correspond aux polyndmes générateurs P(z) = ap + a1 T + az7? + asz® et G(z) = go + g17 + gox% +
g3z, La figure 4.15 présente la simulation du réseau pour des valeurs de coefficients suivantes : (ap=2,
a1=1, ax=5, az=3) et (go=2, 1=1, 92=3, g5=4). .

P, (% = ..o weurgs..

€9. .41 VINTS. . @) e

FI1G. 4.14 — Implantation du réseau bidirectionnel de la convolution récursive générale.

1ElJ._0na2[lJ.‘0nsajJ..Dnslm._0mﬂJJ..lJns;MBm;m&D;msIO;Um 10us 11us 12ue 1.2
b= rosel
o [ JI T T I T T IT T LTI T1T
&9 xin[9..0) 1T Y x Y2 Y x {3 X x {4 X x {5 ¥ x X6 {x X773
57 g0[3..0} 2
&% g1]5..0} 1
&t 2[9..0) 3
T g3[9..0) 4
¥ 3090} 2
4" a1[3.0} 1
&> a2j9. 0] 5
5 23(9.0) 3
&5 yout[9.0) 0 ¥ 7 Y x Y 9 Y x {3 { x Yws Y x X313 x Y92 Xx

FIG. 4.15 — Simulation du réseau bidirectionnel de la convolution récursive générale.

Le groupe d’équations (4.13) décrit les premiéres itérations du calcul de la convolution.

9 = (21 + (1):0 + (50 + (3)-0 .
+ 20 + (10 + (30 + 4-0 = 2
n o= (2-2 + )1 + (65)-0+ (3)-0
+ (-2 + (1)-0 + (30 + 40 = 9
$2 = (-3 + (1)-2 + (5):1 + (3)-0 @.13)
+ 29 + V-2 + 30+ 4)-0 = 33
yu = (2)-4 + (13 + (B3)-2 + (3)-1
+ (2)-33 + (19 + (32 + (49-0 = 105
w = (25 + (1)-4 + (6):3 + (3)-2
+ (2)-105 + (1)-33 + (3):9 + (4)-2 = 313
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4.7 Optimisation des structures systoliques

Les réseaux systoliques présentés, permettant le calcul de la convolution, ont 1’avantage majeur
d’étre simples a mettre en ceuvre. Ils ne sont cependant pas optimaux. En effet, pour une fréquence
de fonctionnement donnée fei,,,, le circuit a un débit réel de 1/2 - fay,,,, soit un résultat pour deux
cycles d’horloge. On parle d’efficacité 2 pour ce type de circuit.

Dans ce qui suit, deux méthodes sont présentées qui permettent d’optimiser le fonctionnement de
ces réseaux. Le but est d’obtenir des réseaux d’efficacité 1 (un résultat chaque cycle d’horloge). Le
prix & payer dans ce cas, est ’augmentation de la surface utilisée lors de 1’implantation. Une premiére
approche consiste a changer la direction de propagation de telle fagon qu’elle soit la méme pour z; et
y;. Le réseau ainsi obtenu est dit unidirectionnel, en référence au sens de propagation des deux flots x;
et y;. Une autre méthode utilise deux sous-réseaux bidirectionnels, calculant chacun une convolution
partielle. De cette maniére, la somme des calculs partiels fournit le résultat final de la convolution.

Cette approche est appelée « diviser pour régner ».

4.7.1 Réseau systolique unidirectionnel pour la convolution

Le réseau unidirectionnel est construit a partir des mémes cellules MAC utilisées dans le réseau
bidirectionnel. Du point de vue fonctionnel les cellules utilisées dans les deux types de réseaux sont

identiques. Cependant deux modifications sont apportees :

— afin d’obtenir deux flots de données de méme sens de propagation, les entrées et les sorties de

la cellule MAC sont orientées dans la méme direction (fig. 4.16);

yinA' >

> R _'E—) Your

o — >
Xin® l R » Xour

F1G. 4.16 — Cellule MAC unidirectionnelle.

— pour que le réseau calcule correctement la convolution, des cellules de retard (registres) sont
insérées dans le parcours des z; entre les cellules MAC (fig. 4.17). De cette maniére, les y;

circuleront dans le réseau deux fois plus vite que les ;.

Le réseau de convolution simulé est représenté sur la figure 4.18. Afin de comparer les perfor-
mances des deux réseaux, bidirectionnel et unidirectionnel, les coefficients de convolution a; choisis
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? »] R X
iMAC 4. T

F1G. 4.17 — Réseau unidirectionnel de convolution non récursive.

sont identiques aux précédents. Du point de vue de la surface, 3 registres supplémentaires sont utili-
sés pour réaliser le réseau unidirectionnel. Dans le cas général, pour g cellules MAC, q — 1 registres

supplémentaires sont requis.

0 s e

FI1G. 4.18 — Implantation du réseau unidirectionnel de convolution non récursive.

La figure 4.19 présente les résultats de simulation du réseau unidirectionnel. On voit bien que le
réseau fournit un résultat y; a chaque cycle d’horloge. Le réseau est donc d’efficacité 1. On constate
par contre, I’apparition d’un temps de latence dont la durée est égale a 4 cycles d’horloge. Cette
latence est due au cumul des temps de propagation des y; a travers les 4 cellules MAC du réseau. Plus
généralement, pour un réseau unidirectionnel de g cellules élémentaires, la durée du temps de latence

est de g cycles d’horloge.
2000ns  4000ns  600.0ns  8000ns  1.0us 1208 1.4us 1.6us 1.8ue 2.0ue 22us 2.4us 2¢

- raset
i clk
£59 xinl9.0) (BERERTR I3 T3 B CRE3 ) (R D I I (3 T T O EX e A E3 e F A e
pr e e e e e e e e e e A e A e A A A A A A A A A A
2

5 0(9. 0}
B a1(9..0) 1
57 32(9.0) 5

% 53(9.0) 3
% you9.0] | 0 (2 X5 X13 {24 Y35 Y48 Y57 Xee )78 (@0 Y101 Y112)(123 Y134 148 )15 Y167 Y78 Y es Yamo 211 22 )

F1G. 4.19 — Simulation du réseau unidirectionnel de convolution non récursive.

Le tableau 4.4 donne de maniére succincte un comparatif des deux réseaux systoliques bidirec-
tionnels et unidirectionnels pour le calcul de la convolution non récursive ; ¢ représente le degré du
polyndme générateur P(z) = ag + a1 + azz? + - - - + a 77

Les réseaux unidirectionnels ne sont pas adaptés au calcul de la convolution récursive [123].



4.7. OPTIMISATION DES STRUCTURES SYSTOLIQUES 117

Réseau Efficacité | Latence | Nbre de MAC | Nbre de registre

Bidirectionnel 2 0 qt+l 0
Unidirectionel 1 q+l qtl q

TAB. 4.4 — Comparatif des réseaux bidirectionnels et unidirectionnels.

4.7.2 Technique « Diviser pour Régner »

L’approche « Diviser pour Régner » (DR) consiste & diviser un probléme donné, quand celui-
ci le permet, en n sous-problémes que I’on résout séparément. La solution du probléme initial est
obtenue en combinant les n solutions partielles. A I'inverse du réseau unidirectionnel, cette technique
est adaptable aux deux types de convolutions, la non récursive et la récursive. |

Application a la convolution non récursive

L’équation (4.1) peut étre décomposée de la maniere suivante, (équ. (4.14)):

q
vy = E Ti—j* Q5
j=0

q q2
= Z Ti_2y * G2y + Zwi-2v+1 “agyr1 =¥t + yid (4.14)

u=0 v=0

Les valeurs de g; et g, sont déterminées suivant la relation (4.15), en fonction de :

gpair = q={ e ¢=§-1
(4.15)

q impair = q1=9-;-1- et q=1%
D’aprés la relation (4.14), le réseau systolique B, représenté sur la figure 4.20 est composé :

— d’un sous réseau B; qui calcule les valeurs partielles y;* ;
— d’un sous réseau B qui calcule les valeurs partielles y;2 ;

— d’une cellule qui calcule y; = y;! + y;2.

Le réseau systolique d’efficacité 1 est obtenu en combinant les deux sous-réseaux bidirectionnels
B1 et B2 calculant chacun une convolution partielle. L’augmentation de la surface, par rapport au
réseau bidirectionnel, est celle d’un additionneur.

Le réseau B simulé, représenté sur la figure 4.21, a pour polynéme générateur P(z) = ag+a;z +

azz? + a3z®.

— on déduit les valeurs de g1 et g2 d’apres (4.15):
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g = 3 = ¢ est impair = ql=g5_1=1’ (4.16)
g = g;_l =1 )
— d’aprés (4.14), on construit les réseaux B; et By :
=1 '
(B1) : y'o= Z Ti-2u 02y = Ti- Qg+ Ti—p - A2 ' 4.17)
u=0
2=1 -
(B2) : 9 = Z Zi-2v+1 " Q2u+1 = Ti-1" 01 + Ti_3 - a3
v=0

F1G. 4.20 — Réseau de convolution non récursive DR.

De I’équation (4.17), on déduit que B; et B, sont constitués chacun de 2 cellules MAC. Les
résultats de simulation du réseau de la figure 4.21 sont donnés sur la figure 4.22. On voit bien que le
réseau est d’efficacité 1 et que, de plus, cette technique n’introduit aucun temps de latence.

e R R e e T
i . Mg.l)jc w”.? — TTe. .02 : ——tu2MES. . #3 XOUTLS. . ENES. .03 NOUTES. . @I
st SHLEY. . @) INRIW..®) el OUTLS. . 83 YINCS. . @) fme T(..®) YvinCs.. @ -—‘{)'f"h
: NESEY OLK : : .
N ALY, . ™) ACS. . B8}
P AEsKT OLn AsecY oLk
e B ol . s
-3 pAs.0 &
PUVERPLC L Ee i e R T BRI et c B
B ALSET OLK H T oLk :
i LD - B H :
: H : et
OUTLE. . 9] YINI®..S) - - OUTLS. .41 YINIS. ., 8) —.i >I H
. : : : s
P ,,ng e XTHED. . @1 XOUTLD. . O} i XTHED. . B]  XOUTCD. . SF i
HAC_CELL : : FRC_CELL :

FI1G. 4.21 — Implantation du réseau de convolution non récursive DR.
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FI1G. 4.22 — Simulation du réseau de convolution non récursive DR.

Application 2 la convolution récursive

Comme pour la convolution non récursive, la technique DR s’applique a la convolution récursive.
L’équation (4.9) est divisée de la maniére suivante :

q
Yi = Zaj “Yimj-1 =G0 Yi-1 + 01 " Yzt + 0g - Yi—g-1

3=0
q q2

= Z 02y * Yi-(2u)-1 T Z Qgv41  Yie(@o+1)-1 = Yi* + (4.18)
u=0 v=0

avec y..1 = Io

La seule modification par rapport au réseau unidirectionnel est I’addition de la cellule de rebou-
clage (fig. 4.23).

R3la2L D[B:0) Q[9:0]) R21_RONVEuI[§.0] —
R

J
yo ul{9:0]

FIG. 4.23 — Synthése de la cellule de rebouclage DR.

La cellule de rebouclage fournit Ia sortie y; = y:' + ;2. Elle permet aussi I’amorgage du cir-
cuit dans la phase d’initialisation, ou les y; sont directement injectés dans le réseau. La simulation
du circuit est représentée sur la figure 4.25, I’apparition d’une latence qui d’un cycle d’horloge est
uniquement due & I’introduction du registre de sortie yout comme le montre la figure 4.23.
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F1G. 4.24 — Implantation du réseau de convolution récursive DR.
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g~ select

ES= reset Lﬁ__

5% xinf9..0] 1 ~ X' x: x : x 3 x X
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FI1G. 4.25— Simulation du réseau de convolution récursive DR.

Application a la convolution récursive générale

De la méme fagon que pour la convolution récursive, 1’équation (4.14) est appliquée a chacun des
blocs By et By, du réseau bidirectionnel (fig. 4.13).

g h
¥ = Z a5 - Ti-j + Zgj " Yi-j-1
=0 3=0
@ @
= (Z G2y * Ti-gu + E A2v+1 * Ti-2v+1 (4.19)

u=0 v=0

h1 h2
+ (Z 92u * Yi-(2u)-1 + Zgzwl ' yi-—(2v+1)—1>

u=0 v=0

= (yil + yi2) + (Zil + Ziz)

Les valeurs de g1, g2, by et h sont déterminées suivant la relation (4.15).



4.7. OPTIMISATION DES STRUCTURES SYSTOLIQUES 121
De la relation (4.19), nous pouvons déduire que le réseau est composé de 4 blocs (fig. 4.26):
q1 .
(Bql) o Z O2u - Ticgu = Ui’
u=0
g2
(qu) Z Q2041 * Ticaurl = Ui
v=0
hy ‘
(Bhl) 2921; *Yi-(u)-1 = zil
u=0
ha _
(th) Zg2v+1 “Yi-(2u+1)-1 = z.
v=0
. .y ldd;t;on mmmz I_R'I:n\:“c‘ o | Nadition mmmz = m”-oo
5 91":§ 93 #7 B’
................ ]~ 1
"E‘m MAC 1 = MAC 3 \ '
qn*—% g, :B,.‘

FI1G. 4.26 — Réseau de convolution récursive générale DR.

Le réseau implanté est représenté sur la figure 4.27. Les polyndmes choisis P(z)et G(z) sont de

degré 3.
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FIG. 4.27 — Implantation du réseau de convolution récursive générale DR.

Les courbes de simulation de la figure 4.28 représentent la convolution récursive générale dans

les cas des polynomes générateurs (Pi(z), G1(z)) et (Pa(z), Ga(z)), et des intervalles de temps
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[O‘ s, 1.1 ps|et[1.2 us,2.3 us), respectivement.

P, = 2 3
Intervalle [0 s, 1.1 us] — 1(z) 24 1z + 5z° + 3z

Gi(z) = 2+ 1z + 322 + 423
Pyz) = 2+ 1z + 222+ 423

Intervalle [1.2 us, 2.3 us] +
Gz(z) = 140z + 3x%+ 223
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F1G. 4.28 — Simulation du réseau de convolution récursive générale DR.

4.8 Résistance aux pannes

De par leur conception, les réseaux systoliques peuvent étre facilement modifiés pour les rendre
résistants aux éventuelles pannes survenant au niveau des cellules élémentaires. Le principe est de
concevoir chaque cellule élémentaire avec des éléments redondants permettant de la contourner en
cas de défaillance. De cette maniére, en cas de panne, il suffira de détecter la cellule défectueuse afin
de la contourner. Bien siir, dans ce cas le réseau sera reconfiguré pour fonctionner sans les cellules
défectueuses. Dans le cas de la convolution, le réseau résultant de taille inférieure a 1’originel calculera

la convolution sur des polynémes de moindre degré.

4.8.1 Réseaux linéaires unidirectionnels

Dans le cas du réseau linéaire unidirectionnel la solution est simple : il suffit d’associer a chaque
processeur élémentaire deux registres supplémentaires permettant de le contourner en cas de dé-

faillance (fig. 4.29).
Dans le cas par exemple d’une panne dans un réseau de convolution de 5 cellules élémentaires
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F1G. 4.29 — Cellule MAC unidirectionnelle avec cellules de contournement.

(g = 4), celui-ci se comportera comme un réseau de convolution de 4 cellules, avec un retard d’un
cycle d’horloge. '

11 est nécessaire d’autre part, de charger les processeurs encore valides avec les poids adéquats, ce
qui peut se faire en adjoignant une entrée de chargement dans chaque cellule et en sélectionnant les
coefficients dans une mémoire préchargée.

De maniére générale, un réseau linéaire unidirectionnel de = cellules dont ¢ sont défaillantes peut
fonctionner comme un réseau de (n — g) cellules & condition de pouvoir détecter les cellules valides et
les reconfigurer. Bien siir, dans ce cas, les résultats du calcul seront fournis avec un temps de latence

de g cycles d’horloge.

4.8.2 Réseaux linéaires bidirectionnels

En insérant des registres de contournement, les flots de données x; et y; qui circulent en sens
inverse ne sont plus synchronisés. Une solution consiste a diviser le taux d’activité du systéme par un
facteur (g + 1), ou g représente le nombre de cellules susceptibles de tomber en panne. Cette solution
dégrade cependant considérablement I’efficacité du réseau en la ramenant a une valeur de 2(g + 1).

4.9 Réseaux orthogonaux pour le calcul de la convolution

La topologie orthogonale permet le calcul de la convolution de deux polyndmes A(z) et B(x)
chacun de degré g. Le réseau systolique dans ce cas est composé de (g + 1) x (g + 1) cellules
élémentaires et les (2g + 1) résultats de la convolution sont donnés aprés (g + 1) cycles d’horloge.

Trois flots de données circulent dans le réseau: les coefficients a; et b; correspondant aux poly-
ndmes respectifs A(z) et B(z) et les résultats paﬁiels y; de la convolution.

Chaque processeur élémentaire (fig. 4.30) est connecté & son voisin par ligne, par colonne et par
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FIG. 4.30 — Architecture interne de la cellule élémentaire dans un réseau orthogonal.

diagonale. Son fonctionnement est décrit par I’équation architecturale (4.20).

(-Rmm)tﬂ = (Rai")t
(Rb¥t), ., (Rb™), (4.20)
(R¥*)ep1 = (R¥™), - (R"™), + (R¥™),

Le réseau orthogonal de la figure 4.31 est constitué de 4 x 4 processeurs élémentaires et permet le
calcul de la convolution de deux polynomes de degré g = 3. Les entrées des coefficients a; et b; de
chaque polynome ainsi que les sorties y; sont situées aux extrémités du réseau.

Les 2¢ + 1 résultats de la convolution sont disponibles aprés un temps de latence de g + 1 cycles
d’horloge. Les repéres d; et les f; sur les courbes de simulation représentent respectivement les débuts
du calcul de la convolution et les instants de disponibilité des résultats. On peut constater que le
nombre de cycles d’horloge entre un d; et le f; correspondant est de quatre, ce qui correspond au
temps de latence. Le principal avantage de cette structure est qu’elle permet de traiter les données en
flot continu.

Les résultats de la simulation du réseau pour une implantation sur un FPGA de type Flex10KE
d’ Altera sont présentés sur la figure 4.32.
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FIG. 4.31 — Réseau orthogonal pour le calcul de la convolution non récursive.
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FIG. 4.32 - Simulation du réseau orthogonal.
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4.10 Conclusion

Ce chapitre a présenté les différentes structures systoliques destinées au calcul de la convolution.
Nous avons commencé par les réseaux systoliques bidirectionnels qui sont d’efficacité 2. Ensuite
deux solutions architecturales qui permettent d’améliorer 1’efficacité des réseaux bidirectionnels ont
eté abordées. La premiére solution - réseaux unidirectionnels - modifie le sens de propagation des
donneées et introduit un temps de latence, dépendant du nombre de cellules élémentaires mises en
cascade, dii aux registres de synchronisation additionnels. La deuxiéme solution - diviser pour régner -
reéduit le temps de latence en divisant la structure compléte en deux sous-réseaux dont les résultats
sont additionnés. Le tableau 4.5 résume les différentes architectures de réseaux systoliques permettant
le calcul des différents types de convolution décrits dans ce chapitre.

| Réseau Convolution | Efficacité Nombre de cellules |
Non récursive 2 (g+l) PE,
Bidirectionnel Récursive 2 (g+l) PEy+ C,
Récursive générale 2 (q+1) PEy+h+1) PE,+C,
Unidirectionnel Non récursive 1 (a+1) PE,+q R,
Diviser Non récursive 1 (q+l) PEy+ C,
pour Récursive 1 (q+l) PEy+ C,
régner Récursive générale 1 (q+1) PEy+(h+1) PE,+2 C,
Orthogonal Non récursive 1 (2q+1) PE,

TAB. 4.5 — Comparatif des réseaux systoliques pour le calcul de la convolution.

avec | PE, : Processeur élementaire bidirectionnel
PFE, : Processeur élementaire unidirectionnel
PE, : Processeur élementaire orthogonal

C, : Cellule de retard
C, : Cellule d’addition
R, : Registre

[~

Cette etude a permis de mettre en évidence la simplicité de mise en ceuvre des réseaux systoliques
due a leurs structures réguliéres et & leur chemin critique équivalent a celui d’une cellule élémentaire.
Leur capacité a résister aux pannes, d’étre reconfigurés en ligne et d’effectuer les traitements en flot
continy, les rendent particuliérement intéressants. Cependant, le traitement des données s’effectuant
de maniére sérielle, ces structures permettent d’atteindre, dans le meilleur des cas, un débit équivalent
a la fréquence maximale de fonctionnement du composant cible. D’ou la nécessité de développer
une architecture paralléle permettant un traitement plus rapide. Il est évident qu’une augmentation
effective de la vitesse dépend fortement de la fréquence de fonctionnement globale qui doit étre
maintenue a des valeurs proches de celles du circuit série pour que le parallélisme soit efficace. De
plus le maintien d’une certaine régularité structurelle est souhaitable pour faciliter la mise en ceuvre
du circuit codeur. C’est ce que 1’on se propose de faire dans le chapitre suivant.
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Chapitre 5

Codeur convolutif et turbo-codeur haut débit

g ans ce chapitre, nous proposons une architecture paraliéle avancée pour les codes convolu-

~’_{\;‘,;5‘, tifs. La premiére partie introduit le principe général de fonctionnement du codeur rapide. La

G 22 deuxiéme partie présente la mise en forme des équations fonctionnelles de deux architec-

 tures série de codeurs convolutifs : I’architecture Many To One (MTO) et I’architecture One To Many
(OTM). A partir des deux descriptions fonctionnelles des codeurs MTO et OTM, seront déduites
les équations qui régissent le fonctionnement du codeur paralléle. A partir des équations résultantes,
|’architecture du codeur rapide sera décrite. Afin d’évaluer les performances du codeur haut débit,
un modéle générique décrit en VHDL au niveau d’abstraction RTL (Register Transfert Level) a éte
synthétisé sur des FPGA de type Flex10KE d’Altera. La troisiéme partie enfin, sera dédiée 4 la présen-
tation et 3 ’interprétation des résultats expérimentaux de I’implantation, en termes de débit (nombre
de bits traités par seconde) et de surface consommée (nombre de cellules logiques utilisées).

Mots clés: codes convolutifs, architecture paralléle et pipeline, modélisation VHDL, implantation
haut débit, FPGA.

5.1 Introduction

Avec une architecture synchrone fonctionnant a la fréquence d’horloge de fux , ’approche série
permet de traiter un bit par cycle d’horloge. Le débit Dg du codeur vaut donc (1 bit - fagk,ser)- La
parallélisation de I’architecture doit permettre de traiter p bits par cycle d’horloge. Le débit D,, est
alors égal 3 (o bits - fcik,par). Pour avoir une augmentation effective du débit, il est souhaitable que la
fréquence fuk,por de I'architecture paralléle soit aussi proche que possible::

fclk,par = fclk,aer (5 1)
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Avant de poursuivre, nous introduisons, par un exemple simple, les notions de parallélisme com-

binatoire et pipeline.

— I’additionneur de la figure 5.1 permet d’effectuer 1’addition de deux variables, la longueur de

son chemin critique est £, ;

b
D[9:0] Qfe:0}

D{9:0] Qj9:0]
R

r_e1[9:0]
FIG. 5.1 — Additionneur a 2 entrées.
— la figure 5.2 représente une structure combinatoire d’un additionneur 4 4 entrées, il permet de

calculer en paralléle 4 variables. Cependant la longueur /. de son chemin critique est: £. > £,.
Dans ce cas on parle d’implantation paralléle purement combinatoire ou de parallélisme spatial ;

P
opm oo -4
L}

r_a2{9:0)

-3
[ERS > bp0) oM

R
—
r_e1{3:0)

unB_s[21:32]

[E=pa 21— F-—’nm opg) —A
—
1_e3[30)

EEE—>E fopn opa |22
A

1_ed[9:0)
FIG. 5.2 — Structure combinatoire d 'un additionneur d 4 entrées.
— la structure pipeline de I’additionneur représentée dans la figure 5.3 permet de calculer en pa-

rallele 4 variables, la longueur £, de son chemin critique est: £, = {,. Dans ce cas on parle

d’implantation paralléle pipeline ou de parallélisme temporel.
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EE%"‘ opa_opa

EE—

]
r_ed[9:0]

—b
1 2 _{ o0 Qpe0p s oo
Bpy > L n + §iZ:
': o un10_s{20:32)
+_e3190] i)
A=a T,
b DIt10]  Q[19:0) J-dit
ERS . 0ROl oRD + L]
R T
—] unb_e[21:32) «0[11:0)
r_a2(9:0]

v
ER 212 { 0RO] ORD)
R

r_e1[9:.0}

FIG. 5.3 — Structure pipeline d'un additionneur d 4 entrées.

Lors d’une implantation paralléle purement combinatoire, deux limitations sont & considérer:
— le chemin critique généré par le bloc combinatoire dégrade considérablement la fréquence de
fonctionnement [ par, d’une maniére générale:

p /= fakpar = fakpar K fokser » (5.2)
— la surface occupée S, par le modéle paralléle augmente en fonction du degré de parallélisme.
p /=S / (53

Notre objectif étant d’augmenter le débit, la premiére contrainte rend une approche purement com-
binatoire inefficace dans notre cas. En effet, le principal objectif d’une parallélisation est d’augmenter
le débit d’un circuit en augmentant le nombre de bits traités par cycle d’horloge.

L’idéal est d’avoir une augmentation proportionnelle du débit en fonction du degré de parallélisme
(fig. 5.4, cas idéal). Malheureusement, dans le cas général la relation proportionnelle se dégrade ra-
pidement aprés une certaine limite du degré de parallélisme @jimiz. (fig. 5.4, approche combinatoire).
Le débit ne pouvant augmenter de maniére effective au dela de piimite, le parallélisme combinatoire
devient sans intérét au dela de cette valeur.

Notre approche consiste & combiner 1’approche combinatoire avec une technique pipeline afin de
maximiser la valeur de piimite €n minimisant d’une part, la longueur du chemin critique généré par le
circuit combinatoire et d’autre part, en le rendant indépendant du degré de parallélisme. De cette ma-
niere, toute augmentation du degré de parallélisme p entrainera automatiquement une augmentation

du débit.
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Cas idéal

-
-
Va

/'.
S

/

' Approche conbinatoire.

+ >
SOI imite Parallélisme
FIG. 5.4 — Courbes caractéristiques du débit en fonction du degré de parallélisme.

Du point de vue expérimental, quatre modéles de codeurs paralléles modélisés en VHDL ont été
synthétisés sur FPGA. Deux architectures parall¢les sont proposées pour chacune des variantes MTO

et OTM du codeur.
CP 1otm

CP 2otm

CP lmto

mto

C-Pmto_’{ et CPotm_){

Aprés I'implantation, les performances de chaque codeur seront évaluées en fonction de deux critcres
directement liés aux paramétres intrinséques du composant cible. Dans notre cas, la cible estun FPGA
de type FLEX10KE d’Altera dont la fréquence maximale de fonctionnement est f,q. = 250 M Hz.

Par conséquent, 1’évaluation du codeur se fera en fonction de :

— la fréquence de fonctionnement. feik par qui permettra de calculer son débit :
DP (UIllté) =fpx fclk,pa-r (54)

— la surface S, occupée, mesurée en nombre de cellules logiques utilisées dans le FPGA.

A partir de ces deux paramétres, les courbes de compromis (D, S,) permettront de comparer
les performances de chaque codeur paralléle. Ainsi, pour une surface occupée S, le codeur le plus
performant aura le débit le plus élevé. Vis versa, pour un débit D;, le meilleur codeur aura la plus
petite surface dans le FPGA.

Aprés 1’évaluation des performances du codeur convolutif rapide, la structure RSC du codeur sera
implantée comme code constituant dans un turbo-code parall¢le a deux niveaux.

5.2 Principe

Pour un codeur convolutif non systématique de rendement 1/n, le calcul des bits de parite (coyc1,- -

C; correspondant 4 la sortie CU) du codeur s’effectue & partir des deux paramétres s; et d; selon
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I’équation (5.5), ou s; représente 1’état courant du codeur et d; le bit d’information présent & 1’entrée.
Cj = F(s;d;) (5.5)

F est une fonction qui dépend des ‘polync“)mes générateurs correspondant a chaque sortie CY) (j =
{0,1,--- ,n — 1}). Soit un codeur a 4 états (Sp,51,52,53) dont le fonctionnement est décrit par le
treillis de la figure (5.5). Comme vu dans le paragraphe 2.3.1, chaque nceud S ;) du treillis représente
un état S; possible que peut prendre le codeur  I’instant <.

S3

FIG. 5.5 — Représentation en treillis du fonctionnement d’un codeur de rendement 1/2.

Si (s0,81, - ,Sk—1) Teprésente la séquence d’états du codeur correspondant & la lecture d’une
trame d’information jusqu’a I’instant k, alors chaque état s; représente I’état S; du codeur au *™*
cYcle d’horloge (équ. (5.6)):

SGa) = si (5.6)

En prenant par exemple, les états initiaux sy = Sp et ¢ = 0, et la séquence de données (101001), le
chemin suivi par le codeur est donné en gras sur le treillis de la figure 5.6.
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S =s s =8
S, (3,2)" =2 1/10(3‘,1) 3

W v‘( “ s r"
LIRS V2 § I
'\ RS a\\ RS 0/00
.

N N N\,

‘F1G. 5.6 — Branche du treillis pour la séquence de donnée (101001).

La séquence d’états correspondant a la séquence d’information (101001) est donnée dans le ta-

bleau 5.1, en appliquant I’équation (5.6).

état

i d

0 - S(o,o) = 8o
1 1 5(1,1) =85
2 0 5(3,2) = 82
3 1 S(3,4) = 83
4 0 5(2,4) = 84
5 0 S(l,s) = 85
6 0 S(2,6) =85 .

TAB. 5.1 — Etats du codeur générés par la séquence de données (101001).

L’approche consiste & calculer des états particuliers du codeur qui seront appelés état anticipé
(EA) et représentés par les valeurs ®;. Chaque état anticipé @, est I’état du codeur sy.p, (€qu. (5.7)).

O = skp, k€ {0,1,--} (5.7)

A chaque cycle d’horloge, un nouvel état anticipé @y, est calculé a partir du précédent @ et des p
nouveaux bits de données en entrée du codeur. Les états intermédiaires (EI) (Sx.p+1,5k.p+2, * * * 1Sk-p+p)
entre deux états anticipés @, et D1, seront calculés a I’aide d’une structure pipeline. La figure 5.7
montre, pour un degré de parallélisation p = 3 et une séquence en entrée (101011 - --), le début d’une

branche du treillis correspondant aux états anticipés @y .
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FIG. 5.7 — Génération des états anticipés pour p = 3.

La figure 5.8 schématise le processus de calcul des états anticipés et des états intermédiaires
pour un degré de parallélisme p = 3. Chaque sortie codée est calculée directement dans la structure
pipeline & partir d’un couple (s;, d;), ol d; représente le bit de donnée correspondant a ’etat s;.

Génération des états anticipés

FIG. 5.8 — Génération des états anticipés et intermédiaires pour p = 3.

Pour un degré de parallélisme donné, chaque état anticipé permet de calculer p états interme-
diaires. En prenant par exemple p = 3, les états intermédiaires s; sont calculés selon le groupe
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d’équations (5.8).
EA EI

o
S
=35 = { s
[ 55

Sq

D=5 = 135

‘(5.8)
36

S3k+1
Q=853 = { S3k+2

S3k+3

Dans le cas général, pour un degré de parallélisation donné p, la génération des EAs et Els s’ef-

fectue suivant I’équation (5.9).

EA EI

Spk+1 .
5.9
By = sy = Spk-+2 (5.9)

aveck € {0,1,---}
Spk+p

Parallélement au calcul des Spk+1,° - - ,Spk+ps 168 bits codés sont générés d’apreés 1’équation (5.10).
Ci = F(sidi) | (5.10)

5.3 Description fonctionnelle du codeur convolutif série

Notations et terminologies Avant de commencer la présentation des descriptions fonctionnelles,

voici les notations et terminologies qui seront utilisées :

— la notation (X), représente le contenu du registre (ou bascule) X a 'instant ¢ ;

— le paramétre i représente le nombre de cycles d’horloge écoulés. L’état s; par exemple, repré-
sente 1’état du codeur aprés ¢ cycles d’horloge ;

— le paramétre ¢ représente le temps. Si I’on note I’instant initial o et que si I’on suppose que le
contenu du registre R (état du codeur) a I'instant ¢ est so, sachant que T = 1/ fui représente
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la période de I’horloge du systéme, on a alors:

(R)to+0T = (R)y = 50
(R)tg+11 = (R = =
(R)to+2'T = (R)tz = 82
(R)epwiT = (R = si
(R)to+(i+1)-T = (R)tm = 841

ot (R)t,,, est la représentation simplifiée du contenue du registre R a I’instant (¢ + (t+1)-7).
Le paramétre T sera implicite dans toutes les relations qui suivent. On notera donc 2 un instant
donné t; = (to + - T), (R)s, = s; et a I'instant suivant (R)s+G+1) 7> (R)tirs = Si1-

Deux types d’équations seront utilisées :

— les équations faisant intervenir des entités telles que les états s; ou les bits d’information d;,
indépendamment d’une architecture particuliére seront appelées équations fonctionnelles ;

— les équations faisant intervenir des entités matérielles telles que les registres, décrivant le fonc-
tionnement d’une structure seront appelées équations architecturales.

5.3.1 Architecture Many To One (MTO) du codeur convolutif

La forme canonique de I’architecture MTO d’un codeur convolutif non systématique avec une
sortie de parité est représentée sur la Figure. 5.9. Afin d’assurer un fonctionnement complétement
synchrone du systéme deux registres w et v sont insérés respectivement a ’entrée et a la sortie de ce

demier.

FIG. 5.9 — Forme canonique du codeur convolutif MTO pour m = 3.
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La mémoire du codeur dans I’exemple est m = 3. A partir de cette forme canonique, deux confi-
gurations du codeur MTO sont possibles. '

— Codeur convolutif non-récursif (CNR) dans le cas ou:

(0, %, * %)
(90,91,92,93) = ou (5.11)
(1,0,0,0)
(*) peut prendre la valeur O ou 1 ou:
— Codeur convolutif récursif (CR) dans le cas ou:
go = 1 et (glag27g3) 7é (010’0) (512)

La boucle de retour intervient dans le calcul si go = 1 et si au moins un des coefficients restant

g1, g2 ou gs est égal a 1.

Dans la suite, le choix du type de codeur (CR or CNR) sera fait d’aprés 1’équation (5.13).

(5.13)

é N (91,92,93) = 0, codeur CNR.
0=
(g1,92,93) # 0, codeur CR.

A chaque cycle d’horloge, le codeur transite vers un nouvel état en fonction de 1’état précédent et du
bit d’information présent en entrée. Il fournit simultanément un nouveau bit codé. Cette opération est
décrite par les équations architecturales (5.14) et (5.15).

— Calcul des états

(ro)es1 = (w)e+go-[g1- (ro)e+g2- (r1)e+ g3+ (r2)]
(ri)esr = (ro)s  (5.14)

(r))er1 = (r1)e
~ Calcul des sorties

(V)eer = ho-[(w)e+go- (g1 (r0)e + g2 (r1)e + g3~ (T2)r)]
+hy - (10)e + ho « (T1)e + hg - (12): (5.15)
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ou,

r; : représente la bascule ¢ duregistre R;

137

g; : sont les coefficients du polynéme de la boucle de retour

G(z) =go+ gz + gox? + G373 ;

I

h; : sont les coefficients du polynéme de la branche directe

H(z) =

ho + b1z + hox? + haxd.

Les équations (5.14) et (5.15) décrivent le fonctionnement du codeur & chaque instant. Pour des

codeurs de taille de mémoire m assez grande, cette représentation devient fastidieuse. Par conséquent,

on préférera les écrire de fagon plus compacte, sous forme matricielle. La forme matricielle des équa-

tions architecturales (5.14) et (5.15) est donnée respectivement par les équations (5.16) et (5.17).

(TO)T17T2)t+l

(R)e1 =
(V)1 =
0]:1 (R)t = (T'o,7‘1,’l"2)b (1 0 0)
ho
9091
h
H = ' , G= dog2
ha
hs 9093

= (T01T1,T2)t Tm + ((u)t,O 0)
(R): - ((U)t,OO)
(R): - Trm +(U) (5.16)
[((6)¢,0,0,0) + (R): - G] - H (5.17)
16 0 100
010
o) meefoe
000

Supposons que s; est ’état du codeur mémorisé dans R a I'instant ¢; alors, 1’état s;,; mémorisé a

I’instant ¢t + 1 est calculé d’aprés 1’équation fonctionnelle (5.18).

Si+1 =

S;

Tm+di-Yn

(5.18)

Pour un codeur MTO de taille de mémoire m quelconque, les équations (5.16) et (5.18) restent va-
= (1,0,-

lables. Dans ce cas, (R): = (70,71, " ** ,T'm-1)t> Y7
ho 99
hy 9092
H= , G=
hm-1 Jogm-1
hm Jogm

o O O =

0
1

0

o

[ Y

-+ ,0) et
10-0
1 0
, Tm=G
0 0 - 1
00 -0
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En considérant un codeur de taille de mémoire m et de rendement 1/n, I’équation (5.17) s’écrit :

(V)t+1 = [((u)t’O’ e ,0) + (R)t : G] -H (519)
avec,

(V)e+1 = (vo,01, "+ Vi)es1, )

h h h;

00 "0 0 ¢ Code non systématique — i=mn—1,

hoy hiy - hig ¢ — L. .
H= ¢ Code systématique — t=n-2

hO,m hl,m ’ hi m )

5.3.2 Architecture One To Many (OTM) du codeur convolutif

La forme canonique série d’un codeur convolutif de type OTM, est représentée sur la figure 5.10
pour une taille de mémoire m = 3. Comme dans le cas du codeur MTO, afin d’assurer un fonction-
nement totalement synchrone du systéme, deux registres u et v sont insérés respectivement & 1’entrée
et a la sortie du codeur OTM.

v
<
v
K

d, >

F1G. 5.10 — Forme canonique du codeur convolutif OTM pour m = 3.

Il existe deux configurations possible du codeur OTM.

— Codeur convolutif non-récursif (CNR), dans le cas ou:

(*) ¥ ? ¥ ’0)
(90,91,92,93) = ou (5.20)
(0,0,0,1)

(*) peut prendre la valeur O ou 1 ;

— Codeur convolutif récursif (CR), dans le cas ou:

g3 = 1 et (90191192) 7& (070)0) (521)



5.3. DESCRIPTION FONCTIONNELLE DU CODEUR CONVOLUTIF SERIE 139

La boucle de retour intervient dans le calcul uniquement si g3 = 1 et si au moins 1’un des
coefficients restants go, g; ou go est égal a 1.

Dans la suite, le choix du type de codeur (CR or CNR) sera faite d’aprés 1’équation (5.22).

,91,92) =0, codeur CNR ;
g=1= { (90,91,92) (5.22)

(g0,g1,92) # 0, codeur CR.

Les équations architecturales du codeur OTM sont données par (5.23) et (5.24).

— Calcul des états

(ro)es1 = ho - (u)e + goga[(r2): + hs - (u):]
(r)err = Ry (W) + qagsl(r2)e + ha - (w)e] + (ro): (5.23)
(ra)es1 = ha- () + g2g3[(r2)e + hs - (W] + (r1):

— Calcul des sorties
(V)er1 = (r2)e + ha - (uw)e (5.24)
ou,
r; : repésentela bascule  du registre R ;
gi : sontles coefficients du polyndme de la boucle de retour
G(z) = go + 91T + g22° + gaz®;
h; : sontles coefficients du polyndme de la branche directe

H(.’IJ) = ho + hlz + hg:l:z + h3$3.
L’équation (5.25) représente la forme matricielle de (5.23)

(R)ev1 = (R)s - To+ (u)+ Yo (5.25)
oul,
tr tr
0 ho + gogaha 0 1 0
Y, = hll = h1 + qigshs |, To= 0 0 1
o ha + g2g3hs 9093 9193 G203

1. La notation " (- - - ) signifie transposé de la matrice (- - -).
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Si s; représente 1’état du codeur & I’instant ¢;, I’état suivant s;.; & I’instant ¢;,; est donné par
1’équation fonctionnelle (5.26):

Si+1 = 8¢ - To + di . Yo (526)
Pour des codeurs de taille de mémoire m, les €quations architecturales (5.24), (5.25) et (5.26)
restent justes. En généralisant pour m, (R); = (70,71, - * ,7m—1): €t
tr tr 0 1 o - 0
0 ho + gogshs 0 0 . 0
b h h
Y, = 1 _ 1+ 919373 T, =
0 0 0o - 1
h;-n,_]_ hm—l + gm—lgmhm

909m 919m 929m ° Gm-19m

5.4 Diviseur parallele

5.4.1 Description fonctionnelle du diviseur paralléle

Si I’on ne considére que la partie récursive du codeur convolutif, sa structure est similaire  celle
d’un diviseur (cf. paragraphe 2.2.2). Le calcul d’un état s, dans la structure série du codeur convolu-
tif s’effectue de la méme maniérc que le calcul du reste de la division. Les équations (5.18) et (5.26),
relatives aux codeurs MTO et OTM respectivement, décrivent 1’opération effectuée a chaque cycle
d’horloge. Les équations fonctionnelles (5.18) et (5.26) ont la forme générale donnée par (5.27).

Siy1 = F(Si,di) = 8;" T+ di ‘Y = Fl(si) + Fz(di) (527)
ou,

T : matrice de dimension m x m
Y : vecteur de longueur m

D’apres 1’équation (5.27), I’état s, o est calculé de la fagon suivante :
Si+2 = Si41 - T + di+1 Y (528)

En remplagant E;4; dans I’équation (5.28) par son expression donnee dans (5.27), on obtient
I’équation (5.29) qui permet le calcul de I’état s; 5 a partir de (s;, d;, di;1) sans passer par s;, ;.

Si4+2 = (Si'T+di‘Y)-T+di+1'Y _ (529)
= 5 T?+d; Y -T+djyy Y
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En procédant de la méme manicre, on obtient I’état s;, 3 en fonction de (s;, d;, di+1, dit2).

Si+3 = Si+2'Tji-di+2'Y, .
(sis1 T+ dig1 Y) - T4diya- Y (5.30)
Sigr TP dipy - Y -THdiys Y
= (5 T+di-Y) T’ +digy Y -THdiy- Y
siss = 8 T 4+di-Y TP 4dpy Y -THding Y

En généralisant 4 un degré de parallélisation p quelconque, on obtient 1’équation fonctionnelle

générale de recurrence (5.31).

Sivp = Sitp-1'1 +diqp-1-Y
= Sitp-2 T?+diyp2Y THdiypaY

Si4p = Si'Tp"f'di'Y'Tp—l+di+1'Y'TP_2+"'+di+p_1 -Y (531)

L’expression (5.31) peut étre réarrangée de la maniére suivante :

Sitp = Si- T?
+(di1di+l: e ,di+p—1) : ZO -L- Tp_l
+(di1d'i+17 o 7di+p—1) . Z1 . L . Tp—2 (532)

Hdidisr,+ diapm) - 297 LT
p—-1
Sivp = 8i+ TP+ (didir1, "+ digp-1) - (Z Z-L- Tp—j—l)
Jj=0 v
Sitp = Si- T% + (d‘i’d‘i+1) o 7di+p—1) - M. (533)

ou Z représente une matrice de dimension p x p, L une matrice de dimension p X m et Y un

vecteur de dimension m, avec:

00 01
10.00 %" 1(’)1 y”(‘)'l
Z = 01 00 ’ L= ' ’ Y=(y0)yl1"'1ym—l)'
. 0 0 0
00 .10

L’équation (5.33) calcule 1’état s;,,, en fonction de Iétat s; et des p bits de données précédents.
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On effectue le calcul des états s;12.0, Si+3.p, *** , Si+kp de la méme fagon suivant :
Sitap = Sitp TP+ (dirpdivpr1, divzp-1) M
Sit3p = Sitzp TP+ (divapdivoptts  ivzp-1) M
Sitkp = Si+(k-1)p° T + (di+(k—1)-pa Tt 7di+k-p—1) -M

Ainsi, par recurrence on obtient I’équation fonctionnelle générale de calcul des restes Ry de la
division de & - p bits par le polynéme G(z) (équ. (5.35)). ‘

Re = sivkp = Sire-0p° T¥ +PDive-ne - M,

= Fl*(3i+(k—1)-p) + th(pDi.F(k_l).p) (5.34)
= F*(8ir(k-1)p» *Dit(k-1)0)
Re = F*(Ri-1, °Disk-1)p) (5.35)

aveg, k= {17 2, 37 e }7 M= (Z;’;{: Z] -L- Tp—-j—l) et pD‘i+(k—1)-p = (di+(k—l)‘pv e ad’i-Hc-p—l)
En appliquant la formule (5.35) dans le cas ot ’état initial est so & I’instant £, les restes sont

donnés par (5.36). _
Instant R
t+0: — Ry = so
trl: = W= s (5.36)
t+2: — Ry = 599

t+k — §Rk+1 = Sk.p )
L’équation architecturale déduite de 1’équation fonctionnelle (5.37) est donnée par (5.35). La fi-

gure 5.11 présente le schéma fonctionnel du diviseur paralléle.
(RA)t+1 = (RA)t ° TP + (U)t M M (537)

RA = (rg, -+ ,fm-1)* : registre d’accumulation du reste taille m ;

avec, } i
U = (uo,"** yUp—1) : registre de taille gp.
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m bits
p bits Pka
o7 U
Frr1
R

A J

FIG. 5.11 — Schéma fonctionnel du diviseur paralléle.

5.4.2 Implantation du diviseur parallele

Comme le montre la figure 5.12, le diviseur paralléle se constitue de deux parties réalisant respec-

tivement les fonctions Fi* et F>* de 1’équation (5.34).

RA A

Y

()~

pbitsl
P | ya o
Dusnyp—] U |77

FIG. 5.12 — Implantation du diviseur paralléle.

Le bloc qui calcule la fonction F;* (xT*¥) doit satisfaire aux deux conditions suivantes :

— fournir un résultat a chaque top d’horloge ;

— aucun temps de latence n’est acceptable.

Les deux contraintes, liées au bloc F}*, permettent uniquement une implantation combinatoire
de ce dernier. Quant au bloc qui calcule F>* (x M), il accepte une latence au début du calcul ce qui
permet de I’implanter, soit de fagon combinatoire, soit avec une structure pipeline pour réduire son
chemin critique. Bien sfr, dans le deuxiéme cas, un temps de latence sera introduit dans la réponse
- du diviseur paralléle. La figure 5.13 donne un exemple d’implantation pipeline du bloc Fy* (x M)
pour un degré de parallélisme p = 3. A noter que cette structure pipeline n’est pas la seule possible.
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Dans [17] par exemple, nous avons développé un diviseur paralléle OTM dont le bloc F5* est irnplanté
en utilisant un pipeline : chaque étage du pipeline est un diviseur série OTM précédé d’un registre a

décalage.

FIG. 5.13 — Exemple d’une implantation pipeline du bloc Fy* (x M) pour p = 3.

Les deux modéles du diviseur paralléle, correspondant aux structures combinatoire et pipeline
de la fonction F>* ont été implantés sur un FPGA Flex10KE. Chaque modele a été realis¢ pour
3 degrés de parallélisme =8, 16 et 32. Les polynomes diviseurs sont donnés dans le tableau 5.2. Ils
est 4 noter que les polyndémes Gg(z) et Go(x) sont utilisés dans les diviseurs de codeurs/décodeurs
blocs respectivement du protocole X25 pour le premier et de FDDI et ATM/couche AALS pour le

deuxi¢me.
Notation | Degré Polyndme diviseur

G1(z) 2 l+z+2z°

Go(z) 3 1+z+2°

Gs(z) 4 1+2°+2*

Gy(z) 8 l+z+z2+25+2°+3" +2°

Gs(z) 16 1+z2+z° +2°

Ge(z) 16 1+2°+2° +3'°

Gr(x) 32 l+z+20+20 + 28 + 20+ 22 + 2
15 17 4 18 4 420 4 p21 | 22 4 32

Gs(z) 32 14+z+22+12+ 2

Go(z) 32 ltz+2+28+25 +x2" +28 +2'°
gl 12 4 16 4 222 4 228 4 26 | 432

TAB. 5.2 — Polynémes diviseurs
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Les figures 5.14 et 5.15 présentent les courbes de compromis debit/surface dans les cas com-
binatoire et pipeline, respectivement. La version pipeline consomme plus de surface que la version
combinatoire. Cependant les débits atteints par la structure pipeline sont plus élevés dans la plupart
des cas. Pour les tailles de mémoires m < 8 et les degrés de parallélisme grand 16 et 32, la version
pipeline est plus performante. En effet, le débit atteint pour le diviseur Gg(x) avec la version pipeline
est de 4,65 Gbits/s alors qu’il est limité a 2,89 Gbits/s avec la version combinatoire. Pour p = 8, les
deux versions se valent avec moins de surface consommée pour la version combinatoire.

——@L(x) -0-62(x) -2— @3(x)
—O-G4(x) -a5(xX) - a6(x)

B-G7(x) -B-GB(X) - GO(x)

surface occupée (Nombre de CLs)

0 T T T T T y -
0 50 100 150 200 250 300 350 400

FIG. 5.14 — Compromis débit/surface du diviseur paralléle (F3*combinatoire).

-0—-@L(x) -0-@2(x) -A—G3(¥)

O0-G4(x) G5(x) - G6(x)

M- 87(x) -B-08(x) -8 69(x)

Débit (Gbitsll)

surface occupée (Nombre de CLSs)

0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800

FIG. 5.15 — Compromis débit/sz;rface du diviseur paralléle (Fy*pipeline).
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La figure 5.16 représente les courbes de simulation d’un diviseur série MTO de mémoire m = 4
et polynome diviseur G3(z). La sortic Reste_serie représente & chaque cycle d’horloge le reste
partiel de la division de 1’entrée Din_serie par G3(z) . Les valeurs en gris représentent le reste
aprés chaque séquence de 8 cycles d’horloge consécutifs.

500.0ns 1.0us 1.5us 2.0us 2.5us ' 30us

g~ reset

g CLK

g Din_Serie
&5% Reste_serie

FI1G. 5.16 — Simulation du diviseur série.

La figure 5.17 présente la simulation du diviseur parall¢le (F>" implantée en combinatoire) pour
p = 8, m = 4 et G3(z). La sortic Reste représente le reste de la division paralléle de I’entrée
Din par le diviseur G3(z). A chaque cycle d’horloge la structure paralléle fournit un reste partiel
correspondant au (8 - k)°™ reste partiel avec k € {0,1,- - }, représenté en gris dans la figure de la
structure série (fig. 5.16).

500.0ns 1.0us 1.5u8 20us 25us 30us

i reset
g CLK

I UL LT L
&% Din D000 005 00,000, 15,03 13,00 G E)E D0 OB I ENE T E 19,60 1
B Reste 0 X5 XBXC X2 X5 X6 X5 XE XX e X XAXEXEXEXe XX XeXTXaXe X ¢ XeYEXa s

FIG. 5.17 — Simulation du diviseur paralléle (Fy*combinatoire) pour m = 4 et p = 8.

La figure 5.18 présente la simulation du méme codeur pour une implantation pipeline de F3*. Bien
siir, pour les mémes paramétres (p = 8, m = 4 et G3s(z)) et la méme séquence d’entrée on obtient
‘les mémes restes partiels. Cependant, on remarque la présence d’un temps de latence proportionnel
au degré de parallélisme g et généré par la structure pipeline.

500.0n2 1 .QUs 1 .5_us 20us 2,§us 3.0us

gip— reset

£ Din o RN e papsicpofeprioXi 1Yiz)iafa X5 i}z XieX1o}1AXi BYI CHDREX )20}
&Gy Roste 0 (5 B XX 2XE e Xa X E X e X XaXEXe)F Xe Xo X1 Xe Xa xe X7 1

FIG. 5.18 — Simulation du diviseur paralléle (F>*pipeline) pour m = 4 et p = 8.
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5.5 Etude du codeur convolutif haut débit

5.5.1 Présentation du codéur convolutif haut débit

Le schéma fonctionnel du codeur haut débit est représenté sur la figure 5.19, il est constitu¢ de

trois blocs.
m bits §) : degré de parallélisme
m : taille de la mémoire
Bloc = ’?t’
u, - GEA /
u, |} Fbies
Données > // v
I;) J Bloc GEI '
- - Bloc 5 bi\ (n-1)x §0 bits
-1 > RRD > Caloul des /_ sortie
= sortiess codées + syncro 7 7 parité
§pits
L > Sortie
7 systématique

FIG. 5.19 — Schéma fonctionnel du codeur systématique paralléle.

— Bloc de génération des états anticipés (GEA) Ce bloc fournit & chaque top d’horloge un
nouvel état anticipé @1, calculé a partir de 1’état @ précédent et des (o bits présents a 1’entrée.
Le bloc posséde deux entrées et une sortie. Les deux entrées correspondent aux états anticipés
@, et bits d’information dont les largeurs respectives sont m et o bits. La sortie correspond a

1°état anticipé calculé @1, sa largeur est m bits.

— Bloc de génération des états intermédiaires (GEI) Ce bloc présente une structure pipeline,
constituée de codeurs série connectés entre eux selon une topologie prédéfinie. Chaque codeur,
représentant un étage du pipeline, permet le calcul d’un état intermédiaire s; et, en fonction
du rendement du codeur,la génération d’un ou de plusieurs bits codés. Le bloc posséde deux
entrées et une sortie. Les deux entrées correspondent aux états anticipés @y, générés par le bloc
GEA, et les bits d’information, fournie par le bloc RRD, dont les largeurs respectives sont m
et p bits. La sortie correspond aux bits codés. Sa largeur est de (p - (n — 1)) bits si le code est
systématique ou de (p - (n)) bits dans le cas contraire.

— Réseau de Registre 2 Décalage (RRD) Ce bloc a deux roles:
— il permet de synchroniser chaque bit de donnée d; avec 1’état correspondant s;. Les bits de
donnée qui entrent dans le réseau sont décalés, puis prélevés dans le réseau selon un ordre
précis avant d’étre injectés dans le bloc GEI;
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— dans le cas d’un codeur systématique, il fournit, par simple décalage, les bits systéma-
tiques du code. En effet, les données qui entrent sont propagées a travers le réseau et se
retrouvent a la sortie aprés p cycles d’horloge.

Ce bloc a un bus de donnée de g bits en entrée, et deux ou un bus de p bits en sortie selon que
le code est systématique ou non.

5.5.2 Description fonctionnelle de I’architecture paralléle-pipeline
Le Bloc GEA - Le diviseur paralléle

Le bloc GEA est un diviseur parali¢le. A chaque cycle d’horloge il fournit 1’état anticipé @, = R
suivant ’équation fontionnelle (5.38). '

O =R = F*(Pi-1, ®Dir(k-1)p) (5.38)

avec, k = {1, 2,3, } et pDi+(k—l)-p = (di+(k—1)-pa e 7di+k-p—1)-
Les états anticipés genérés sont donnés par (5.39), en appliquant I’équation fonctionnelle (5.35)
dans le cas d’un état initial sq 4 ’instant ¢.

Instant 0]
t+0: — & So
t+ 1: - P = s, (5.39)
t+2: = Py = sy,

t+k: = O = s

Le Bloc RRD

Comme mentionné précédemment, les p bits de donnée qui intégrent le codeur sont décalés a
travers le réseau de registres a décalage (équ. (5.40)). Pour, d’une part, synchroniser chaque bit avec
I’état intermédiaire correspondant dans le bloc GEI, et d’autre part générer la sortie systématique dans

le cas de codes systématiques.

(Ué)t+1 = (u6,07"')u6,p—1)t+1 = (U

Uerr = (upgr - Whpr)err = Uk (5.40)

aveck={12,--- (p—1)}.

Comme le montre la figure 5.20, le bloc RRD est composé de p x g cellules de retard (bascules).
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Données
dg ‘11 dp

Uy w, w, 0
W g wy, u'y, i jommemnaeeq
Y ¥ Y
Y 10 u oy, LTS § iBlocé
> cer |
Y y y E
u’ g uly, u ., ; ? §
________________________________ !t::?;'ﬁ’é i
Y Y R '

Sorties systématiques

F1G. 5.20 — Architecture interne du bloc RRD pour p = 3.

Dans I’exemple, p = 3.

Le bloc GEI

Le bloc GEI est un pipeline a p étages. Chaque état intermédiaire (£7) inclus entre deux états an-
ticipés ®r = Sk.p €t Pry1 = Sk.p+p €St calculé par un des étages de pipeline. Ainsi, ’étage & calcule
I’état EI, a partir de ’état E'I;_; et du bit de donnée correspondant d’apres 1’equation fonction-
nelle (5.27). Le tableau 5.3 montre comment les états intermédiaires sont calculés dans les différents

étages.
Cycle [0 I ) I i
Bloc GEA q)o = 80 @1 = 83 q>2 = 8¢ q)a =89 |- q)i = Si.p
Etage 1 0 51 84 S7 oo | Sipm1(p-1)
Bloc Etage 2 0 0 So S5 oo | Sip—2(p-1)
GEI Etage 3 0 0 0 S3 oo | Sip-3(p-1)
Etage k 0 0 0 0 oo | Sipmke(p-1)
Etage p 0 0 0 0 | Sip—g(p=1)

TAB. 5.3 — Flot de propagation des Els dans le pipeline GEI

aveci € {0,1,---}, ke {l,--- p—1}etsi(i-p—k-(p—1)) <0 = Sipk(p-1=0.
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Chaque étage du pipeline est relié a I’étage précédent et au bloc RRD suivant 1’équation architec-
turale (5.41). Les bits codés sortent directement de chaque étage.

(Rlo)ess = (RYe- T+ (ugp)e-Y = F((R*)e,(ugp)e)
(R'e)e+1 = (Rle1)e T+ ()t Y = F((R'k-1)s(up)e) (5.41)

avecke {1,--- p—1}.

Le bloc GEI de la figure 5.21 représente un pipeline a 3 étages. Dans le cas général, sa taille est

de p étages.
_____________________________ Bloc GEA
i Bloc GEI
> F
v
R'o > C3i-(p-1)
u’4y
— ]
; y P
e P | R > Cai-(p-1)
| wall |
{ Bloc RRD — ;@ :
R 2 i
i '> C3i-(p-1)

F1G. 5.21 — Architecture interne du bloc GEI pour p = 3.

5.6 Implantation du codeur convolutif parallé¢le

5.6.1 Implantation du codeur paralléle type MTO (C Prs0)

Par analogie avec 1’équation fonctionnelle générale (5.27), 1’équation (5.18) permettant le calcul
des états du codeur MTO série a chaque top d’horloge, est obtenue en remplagant juste les valeurs des
matrices T et Y par celles correspondant a la version MTO selon I’équation (5.42).

T = Tn
=>{ (5.42)
Y = Y, |
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Par conséquent, 1’équation fonctionnelle (5.43) qui calcule les états anticipés dans un codeur pa-
ralléle MTO se déduit directement de 1’équation (5.35). ‘

O = Siskp = Sit(b-1)p Tm® +PDisp-1).p - Mim
= F*(Sir(k-1)-p *Dit(k-1)p) : (543)
1 0.0
avec, M, = ( ;:01 Z3 . Ly, - T,ﬁ‘j‘l) s L = 00 .0 et?D; = (di, -+ \disp1).
00.0

L’équation architecturale, déduite de 1’équation fonctionnelle (5. 43) décrivant le fonctionnement
du bloc GEA est donnée par l’equatlon (5.44).

(R)¢41 = (R -T2 + (U), - My, (5.44)

En ce qui concerne le bloc GEI son fonctionnement est décrit par I’équation architecturale (5.45).

(Rlo)err = (R T+ (upo)t Ym = F((R):,(upp)e)

v (Rllk)t+1 = (Rleca)e T+ (Uhn)e - Y = F((RTe-1)er(upp)e) (5.45)

aveck € {1,--- ,p—1}.

Dans le cas d’un codeur de rendement 1/n, les g sorties paralléles sont calculées directement a

partir de chaque étage du pipeline selon :

(Viderr = [((uh )60, -+ - 0) + (R). -G - H (5.46)
avec (Vk)t+1 = (’UIC,O)vk,la"' 7vk,i)t+1,
gog 10 0
hoo hio - hig oo
hoi B b gg2 01 0
H= 1 1,1 il o o=
o dogm—1 0 0 - 1
m h m i,m
hom fam M dogm 0 0 - 1

¢ Code non systématique — t=n—1,
o Code systématique @~ — i=n-—2.

Le fonctionnement du bloc RRD est, quant a lui, décrit par I’équation archjtecthrale (5.40).



152 CHAPITRE 5. CODEUR CONVOLUTIF ET TURBO-CODEUR HAUT DEBIT

5.6.2 Implantation du codeur parallele type OTM (CP,,,)

Le codeur paralléle OTM se construit aisément, en utilisant la méme approche que celle du pa-
ragraphe 5.6.1. En effet, en remplacant, comme cela est décrit par 1’équation (5.47), les matrices T
et Y dans I’équation (5.27) par les valeurs qui correspondent a une structure OTM, nous obtenons
1’équation correspondant au calcul des états du codeur OTM série, c’est a dire 1’équation (5.26).

)T =5 (5.47)
Y = Y, '

fl

Par analogie, le calcul des états anticipés dans le cas OTM se déduit directement de 1’équation fonc-
tionnelle (5.35) et conduit a 1’équation (5.48).

O = Sivkp = Sitk-1)p  Lo® + Diy-1)p - Mo
= (Si+(k—l)~p7 pD.H_(k__l).p) (5.48)
hOR . R,
1 .- 0O 0 . 0
avec M, = ( 017 L, Tgw-l) ,L, = et?D; = (di, -+ dirp1)-
0o 0 . 0

L’équation architecturale du bloc GEA dans le cas OTM, déduite de 1’équation fonctionnelle (5.48),

est donnée par (5.49).
(R*)es1 = (R*)e - TP+ (U)- M, (5.49)

L’équation architecturale du bloc GEI est donnée par (5.50).

(Ro)en1 (R To+ (ugo)e Yo = F((B):,(upo)e)

(Rli)es1 = (Rlec1)e To+ (upp)e Yo = F((Re-1)e,(ur)e) (5.50)

aveck € {1,--- ,p—1}.
Comme pour le codeur CP,.,, les bits codées dans le cas C P, sortent directement de chaque

étage (équ. (5.51)).

(k)er1 = (Tkm—1)e + hon - (U )e (5.51)

ou m est la taille de la mémoire du codeur série et h,, représente le coefficient correspondant au poids
fort du polyndme générateur de la branche directe. Le bloc RRD reste inchange.

Remarque dans le cas C Py, 0n considére uniquement les codeurs systématiques de rendement 1/2.
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5.7 Résultats expérimentaux

5.7.1 Synthése de ’architecture parallele

Le modéle du codeur paralléle a été décrit en VHDL au niveau RTL. Il a été implanté sur des
FPGA de type Flex10KE d’Altera. La fréquence maximale de fonctionnement (fm,.) de cette famille
de FPGA est limité a 250 MHz. Par conséquent, tous les résultats obtenus en terme de fréquence de

fonctionnement seront comparés a cette limite frqz.

i (edif codeur_RSC_DTM_pipe_in
(edifUersion 2 9 @)
(edifLevel 9)
(keywordMap (keywordievel 8))
(status
(written

{timeStamp 2602 10 23 13 &1 18)

{author "Shnplicity, Inc.™)

{progran “Synplify“ (version "5.3.6"))

)
)
(1ibrary ALTERR
{edifLevel @)
(technology (numberDefinm:
(cell S_DFF {cellType GEI
(uview PRIM {viewType |
(interface
(port b (directio:
{port CLK {(direct:
(’Wt CLRN (direcl’ oATAYM_FI®, . X1 IN_PLO. . BT ODUTFAR_PLS. .3
(port PRN (direct: eurers_rre. .z
(port q (direction oLn nESEY

) B ,;%,A.,M ,ﬂW_J:W“,,v. s .:

o
®

X ourran_rch. . &)
K eUTIVE_SLW. . 2)

FIG. 5.22 — Netlist générée aprés synthése et symbole du codeur correspondant.

La synthése du modéle a été effectuée avec Synplify (version 5.3.1) de Synplicity. Le place-
ment/routage de la netlist issue de Synplify et les simulations on été réalisés avec MAX+plus II
(version 10.0) d’Altera. La figure 5.22 représente le symbole d’un codeur généré par MAX+plus I a
partir de la netlist fournie par Synplify.

Les modeles de codeur C P, ¢, €t C P, ot été décrits de fagon générique, indépendamment d’une
technologie cible. La phase d’initialisation des paramétres génériques (codeur systématique ou non,
taille m de la mémoire, valeur des polynémes générateurs, rendement R et degré de parallélisme o)
s’effectue avant la synthése par 1’intermédiaire d’un paquetage généré par un programme de pré-calcul
écrit en langage C (fig. 5.23).

Le programme de pré-calcul a pour rdle de:

— calculer, a partir des paramétres de configuration, les matrices de transitions (T, M) dans le

cas C Py, et (T,, M,) dans le cas C Pyt ;

— générer le paquetage de configuration VHDL associé au modéle générique du codeur paralléle.
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PACRAGE COREUR CORVOLUTIF PARALLELE
Vsusion Modsle ONE TO MANY ==
Dote de cowpilation :23/19/2092

(PFupf= 3,8>0Pedp 3,2 REr 1)
libcary iese;
use iees.std logic_ll64.all:

packegs param_CODECSYR is

--R forcer(i/2)

‘conatant R: integer :=1;

~~polynome de ia Loucle dirscte
onstant poly forw :otd_logic_vector(0 to R*pf):=
"L1G1"4

an,
Y

~polyncme boucle de ratour
. Fenatsat poly_back s1atd_logic_vector{0 to pf):=

FIG. 5.23 — Génération du paquetage de configuration du codeur paralléle.

Modéle générique Modéle
(.VHD) du

) codeur

paquetage de
> configuration

(. VHD)
Programme de *
pré-calcul
(.C) Synthése
Synplicity/Synplify

Fichier netlist

*Taille de la mémoire m (. EDIF)
*Récursif ou non
*Systématique ou non
+Rendement 1/n lacement & Routagt
*polyndmes générateurs Simulation
setc. .. (Altera/MaxfplusII)
| surface I I Fréquence |

F1G. 5.24 — Flot de conception.
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La figure 5.24 résume le flot de conception du codeur paralléle.
Les architectures globales des codeurs paralléles RSC C Py, €t C Py, pour m = 3 et p = 3 sont
représentées sur les figures 5.25 et 5.26, respectivement. '

- |
a2 ] l:hﬁ'{:b@b Bloc GEI
15 e |

U e e

& A —T& O Ca
[, Shinih. A h A l: :’f ll: ,‘=>Q§ (&~
el 0= S—a&
v St Lt L]
=l Gz %"’j %"‘E —
g & [ 24 <D C;
|: 'Faqp -mp (6 B®
&loc RRD —I N & i
) 1/ 4 7
Sortse systématique U=l s ﬂ
oo ®@<h ] h:_| &<, ]
LY 4 4 N
L~ =4 =4 A= 4 A=~ C;

FIG. 5.26 — Codeur paralléle OTM pour R=1/2, p = 3 et m=3.
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Pour vérifier les performances de chaque version, le bloc GEA du codeur a été implanté sous
forme combinatoire pure et en version mixte « combinatoire/pipeline ». Ce qui fait, deux versions
pour chacun des codeurs C'P,,;, €t CPpp.

1 K combinatoi
Version combinatoire (CPl;) : 1* B .na ore
E* — combinatoire
F,* — combinatoire

Version mixte (CP2;): _
F,* — pipeline

La notation (C P),, signifie (C P)mzo 0u (CP)otm.
Les figures 5.27 et 5.28 représentent les vues RTL des codeurs C'Pl,,, et CP2,,,, respective-

ment. Les figures 5.29 et 5.30 représentent les vues RTL des codeurs C' Pl et C P2, respective-

ment.

)

waxt 8 _scs_qoy O 0. bmecie 0

FIG. 5.27 — Vue RTL du codeur paralléle C Pl,,, avec p = 3.

. —I'_.:l - 5o _— [y
e T s T 2B 1A o eeat 3 ] ] v e r
[y Bpt u-.-l m.‘-‘
e '
g b H e eI W
B> _g_ L N Calcul Jract.1_ewe_ o o
> s of )
ittt s = I R
i r [l e - 5_sowp 01

FIG. 5.28 — Vue RTL du codeur paralléle C P2y, avec p = 3.
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FIG. 5.29 — Vue RTL du codeur paralléle C Plym avec = 3.

el

N
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1

572 Performances du codeur paralléle C P,

i

FI1G. 5.30 — Vue RTL du codeur paralléle C P2y, avec p = 3.

Les deux architectures, CPlmi, €t CP2ms, du codeur paralléle MTO, ont été testées pour des
codeurs de rendement différents, 1/2, 1/3 et 1/4 sur trois niveaux de parallélisme, 8, 16 et 32 [127].
Les polynomes générateurs des codes sont donnés dans le tableau 5.4. Leur choix est justifié par le
fait qu’ils présentent les meilleures distances libres pour une taille de mémoire donnée. Les détails et

démonstrations relatifs a leurs choix sont donnés dans [69].

Notations Chaque codeur est définit par la notation (k;n,m)(G,Hy,- - ,H;)g ou:

— k représente le nombre d’entrées du codeur;

— n représente le nombre de sorties;

— m est la taille de la mémoire du codeur;

— G représente les coefficients du polyndme de 1a boucle récursive ;

~ H,,--- ,H; sont les i polynomes correspondant aux ¢ sorties codées ;

— ()s signifie que les polynomes générateurs sont donnés en octal.
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R=1/2 R=1/3 R=1/4
(1)2>2)(775)8 (113’3)(77573)8 (17413)(13)17715,11)8
(1,2,3)(13,17)s | (1,3,3)(13,17,15)s | (1,4,4)(23,35,27,37)5

(1,2,4)(23,33)s

(1,3,4)(23,25,37)3

(1,4,4)(23,33,37,25)3

(1,2,4)(23,25)s

TAB. 5.4 — Polynémes générateurs de codes.

Courbes de compromis débit/surface

Les courbes de compromis débit/surface des deux versions C' P, et C P2,,,, du codeur paralléle

MTO sont reportées sur les figures 5.31, 5.32 et 5.33.

74

Débit (Gbits/s)

Codeur RSC - Rw=l/2

Surface occupée (Nombre de CLs)

—O-Camb(1,2,2) ,(7,3)8

—B-Pipe(1,2,2),(7,5)8

—&— Comb(1,2,3),{(13,17)0
—a—Pipe(1,2,3),(13,17)8
—O—Camb(1,2,4),(23,33)9
—e—Pipe(1,2,4),(23,33)8
~o—Comb(1.,2,4),{(23,25)9

—o—Pipe(1,2,4),(23,25)6|

500 1000

1500 2000

FIG. 5.31 — Courbes de compromis vitesse/surface pour des codeurs RSC (cas R=1/2).

Débit (Gbit.l/l)

Codeur RSC - R=l1l/3

Surface occupée (Nombre de CLs)

-0 Camb(1,3,2),(7,5,3)8
-+ | {——Pipe(1,3,2),(7,5,3)8
—trComb(1,3,3) .(15,17,15)9
—&—pipe(1,3,3),(13,17,15)8
—O—Comb(1,3,4),(23,23,37)8

—e—Pipe(1,3,4),(23,25,37)8

500 1000

1500

2000 2500

FIG. 5.32 — Courbes de compromis vitesse/surface pour des codeurs RSC (cas R=1/3).
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Codeur RSC - R=l/4
. —0— Camb(1,4,3),(13,17,15,11) §

—&-pipe(1,4,3),(13,17,15,11)§

Débit (Gb.lt‘l/ 5)

.|| Camb(1,4,6),(23,33,27,37) 9
34

—A—Pipe(1,.4,4),(23,35,27,37)§

~O— Comi(1,4,4),(23,33,37,25) 8§

—8—Pipe(1,4.4),(23,33,37,25)6
'

Surface occupée (Nombre de CLs) (]

0 500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000

FIG. 5.33 — Courbes du compromis vitesse/surface pour des codeurs RSC (cas R=1/4).

Sur ces courbes :

— la surface occupée ou taux d’occupation S, dans le FPGA est donnée en nombre de cellules
logiques C'L utilisées.

— le débit D,, (nombre de bits traités par seconde) est donné en Gbits/s. Il est calculé a partir de

I’équation (5.4).

Analyse du modéle C' Py,

Les résultats expérimentaux montrent que les courbes de compromis débit/surface sont favorables
a la version CP2,,;, du codeur paralléle dont le bloc qui réalise la fonction (F2*) a une structure
pipeline. Ceci parait logique puisque le chemin critique dans le version mixte est réduit a celui d’un
bloc fonctionnel (Fi*), tandis que dans la version combinatoire CPl.,,, il dépend de tout le bloc
GEA.

De 1’observation des courbes on peut constater que pour un niveau de parallélisation donné, la
surface S, occupée dans le FPGA est plus importante dans le cas mixte C P2,,,. Ceci est une consé-
quence directe du pipeline. En effet, des registres supplémentaires sont utilisés dans la structure pi-
peline du bloc réalisant (F3*). Cependant, il est important de constater qu’a surface égale, la version
mixte C P20 €st plus rapide que la version combinatoire C' Pl

En général, pour un degré de parallélisation fixe, les fréquences de fonctionnement atteintes sont
plus élevées dans le cas du codeur mixte. La contrepartie est ’introduction d’une latence supplémen-
taire qui dépend fortement du degré de parallélisation g.

Dans le cas d*une implantation combinatoire du bloc GEA, le chemin critique dépend des valeurs
3 la fois des matrices M et . Dans le cas de la version mixte il dépend uniquement de la matrice M

et plus précisément du nombre maximal de 1 présents dans chaque colonne.
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Les fonctions (F3*), liée 4 I’implantation de la matrice M, et (F}*), liée a I’implantation de la
matrice 7%, sont les mémes pour les versions CPl,,,, et CP2,,,,. Comme dans le cas mixte, le
chemin critique dépend uniquement du bloc (F7*), alors le chemin critique du bloc GEA, dans la
version C Ply,,, reste inférieur ou égal a celui du méme bloc dans le cas C P2,,,,,.

3.7.3 Comparaison des performances des codeurs OTM et MTO

Comme le montre I’étude du modéle C Py, dans le paragraphe 5.7.2, la version mixte C P2,
présente les meilleurs performances en terme de compromis débit/surface. Dans cette partie deux
versions mixtes C P2y, €t C P2y, seront analysées. Elles correspondent 4 des codeurs RSC de
rendement 1/2 d’architectures MTO et OTM, respectivement .

Quatres configurations ont été testées pour chaque modeéle pour trois niveaux de parallélisation 8,
16 et 32. Les polynémes générateurs choisis sont donnés dans le tableau 5.5.

Notation | Degré P3lynomes de la boucle récursif
Gs(x) 16 ‘ 1+2%+ 2 + 21
Ge(z) 16 1+2° + 2% + 26
G1(x) 32 1+z+28 +2°+ 28+ 210+ 212 4+ 213
4215 4 17 4 18 4 420 o221, 222, 32
Gs(x) 32 1+z+ 2%+ 2% + 1%
Notation | Degré PS8lynomes de la branche directe
H(z) 16 l+z+zf+2+2" +27+ 210+ 21 + 27°
Hy(x) 32 [l+z+z'+23+2°+20+ 2! + 22+ 2B + 2T 4 210 4 2B
+22! 4 325 4 227 4 31 4 232

TAB. 5.5 — Polynémes générateurs.

Les codeurs paralléles testés correspondent aux fonctions de transfert suivantes :

Codeur Fonction de transfert
(1,2,16)(Gs(x), Hi(z)) Hi(z)/Gs(z)
(1,2,16)(Ge(z), Hi(z)) H,(z)/Ge(z)
(1,2,32)(G7(z), Ha(z)) Hy(z)/Gr(x)
(1,2,32)(Gs(x), Ha(2)) Hy(z)/Gs(z)

TAB. 5.6 — Codeurs testés.

Les courbes de la figure 5.34 représentent les fréquences de fonctionnement fr;0(,) €t les surfaces

occupées S, m¢o €n fonction du degré de parallélisme p pour une implantation du codeur C P2,.
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—&— Surface:

227 H1(x) /G5(x)

&8

—k— Surface:
+ 200 H1(x) /66 (x)

—8—-8urface :
H2(x) /67 (x)

@
{Mhz)

T 150 | —¢— gurface:
H2(x) /6B (x)

&

Fréquence de fonotionnement

~0-Fclk,par:
“Ohoszs 1 100 H1(x) /65 (x)

Surface occupée (Nombre de CLs)
[

——Fclk,par
:H1(x) /66 (x)

45 —O-Folk,par:
H2 (x) /67 (x)

—O—Fclk,par:
2.8 Degré de parallélisme H2(x) /68 (x)

8 ) 16 ) 32
FIG. 5.34 — (surface, fu par)/degré de parallélisme pour le codeur paralléle MTO.
De maniére générale, la fréquence de fonctionnement décroit en fonction du degré de parallélisme.

Le tableau 5.7 met en évidence la dégradation de la fréquence en pourcentage en fonction du degré
de parallélismé, dans le cas du codeur MTO.

| Codeur Afto % | Afmto 16% | Afmto 2% |
Hy(z)/Gs(z) 31 % 42 % 57%
H,(z)/Gs(z) 9% 37% 52%
Hy(z)/Gr(z) 56 % 41% 57%
Hy(z)/Gs(z) 36% 36% 62%
Moyenne (AS) mto (s)% (AS) mto (16)% (Af) mio (32)%
33% 39% 57%

TAB. 5.7 — Dégradation de fu, () en fonction du degré de parallélisme p.

ou Afz (% 2 représente le taux de dégradation en pourcentage, pour un degré de parallélisme p et
une architecture z, de la fréquence f; () par rapport a la fréquence maximale de fonctionnement fq;.
Dans le cas présent frmq; = 250 MHz, correspondant a la fréquence de fonctionnement maximale des
FPGA de type Altera/Flex10KE. Le taux de dégradation est calculé d’aprés I’équation (5.52).

Afy % = i"ﬂf_—f"—@ x 100 (5.52)

La dégradation moyenne de la fréquence de fonctionnement (Af), (p)%, pour un degré de paral-
 Iélisme p et une architecture z, par rapport a la valeur maximale fq- €st calculée selon :

2. La notation A f;, () signifie A fimeo (p) 0U A fotm (p)-
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- v %
@7, (,,)% 2i f““’) ° (5.53)

ou Af: () €St le taux de dégradation A f; (,,) pour le codeur ¢ et n représente le nombre de codeurs
évalués.

On déduit des résultats du tableau 5.7 que la dégradation moyenne de la fréquence mmto ( p)%
dans le cas d’un codeur MTO est de:

— 33% pour un gain de 8 cycles d’horloge ;
~ 39% pour un gain de 16 cycles d’horloge ;
— 57% pour un gain de 32 cycles d’horloge.

En effectuant le bilan pour chaque degré de parallélisme p, on obtient 1’augmentation effective
Aess (o) dunombre de bits traités par rapport & un traitement série de fréquence frar - 250 MHz, ou
250 Mbits sont traités chaque seconde. :

L’augmentation effective A.sy () est calculée d’aprés 1’équation (5.54)3.

Acis o) = (1= (Af)y ) X 0 (5.54)

Dans le cas du codeur parallele MTO, on obtient pour chaque degré de parallélisme les valeurs

suivantes :

Afmioe =~ 0,33 = Acss(s) = 0.67x 8 =536
Afmioqe) = 0,39 = Acsy ae) = 0.61 x 16 = 9,76 (5.55)
Afmios2) = 057 = Aesyp(32) = 0.43 x 32 =13,73

Les courbes de la figure 5.5 représentent, pour les versions des codeurs du tableau 5.7, les fré-
quences de fonctionnement fo., (,,) €t les surfaces occupées S, o1 €n fonction du degré de parallé-
lisme g. '

Comme pour la version CP2,,,, les pourcentages de dégradation de la fréquence de fonction-
nement des différents codeurs de type CP2,,, sont calculés suivant (5.52) et présentés dans le ta-

bleau 5.8.

3. La notation () signifie (}mzo 0U (Jotm
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4000 - pe 250
» E —=—surface:
8 s H1(x) /613 (x)
3500 + o©
° —A—Surface:
3000 g w ] T 200 H1(x) /G14(x)
<+ 2010
2 E ) - | —#—surface:
2504 o .8 H2(x) /G15(x)
I k)
g T 150 | ——surface:
2 J®2 H2(x) /G16(x)
w018 N
] 1:" 3 -0-Folk,par :
1600 4 & A B 100 H1{x) /613 (x)
ns -A-Fclk, par:
1000 4+ H1(x) /G14(x)
+8 |-o0-Folk,par:
500 + - H2(x) /G15(x)
2 .
272 —(0—Fclk,par:
. Degré. de parallélisme o H2 (x) /G16 (x)

-] 16 32

FIG. 5.35 — (surface, fx par)/degré de parallélisme pour le codeur paralléle OTM.

Codeur Aform 8% | Afotm 16)% | Afotm (32)%
Hi(2)/Cs(z) | 18% 25% 56%
Hy(z)/Ge(z) 0% 20% 49%

Moyenne | Afym % | Afotm 16% | Af otm (32)%
[ 10% 25% 53%

TAB. 5.8 — Dégradation de f(oim, ) €n fonction du degré de parallélisme p.

On déduit des résultats du tableau 5.8 que la dégradation moyenne de la fréquence (Af) ., ( ) 70
dans le cas d’un codeur OTM est de:

— 10% pour un gain de 8 cycles d’horloge ;

— 25% pour un gain de 16 cycles d’horloge ;

— 53% pour un gain de 32 cycles d’horloge.

En calculant le bilan de la méme maniére que pour le codeur MTO, on obtient, pour chaque degré
de parallélisme, 1’augmentation effective du nombre de bits traités (équ. (5.56)) dans le cas du codeur

OTM.

0,10 = Aesr 5 =09 x 8 =72
0,25 = Ae_ff (16) = 0.75x16=12
0,53 = Aeff (32) = 0.47 x 32 = 15,04

Af otm (8) ~
Af otm (16) ~
Afom 32y =

(5.56)
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En comparant les valeurs obtenues avec les équations (5.55) et (5.56) des versions C P2, et
C P2,:m, respectivement, on voit bien que la version C' P2, est plus performante pour les degrés de
parallélisme choisis 8, 16, et 32 (équ. (5.57)).

Aesr (816,32)(CP2mio) < Actr (8,16,32)(CP20tm) (5.57)

Courbes de compromis débit/surface

Les courbes de compromis débit/surface des deux codeurs sont reportées sur la figure 5.36.

46
—- M1 (x) /65 (x) -OTH|

—A— H1(x) /66 (x) -OT™

——- K2 (x) /67 (x) -OTM

«
[+,]
Débit (Gbits/s)

| [~—u2¢x) /68 (x) -01M

256
24 |- na(x) /95 (x) -MTO
15 ¢ .
~ H1(x) /o6 (x) -MTO
14 .
—O— K2 (x) /67 (x) -MTO
Surface ocoupée (Nombre de CLs) ||~ H2(x)/e8(x)-Mro
0 y v y v v T g g
0 500 1000 1600 2000 2500 3000 3500 4000 4500

FIG. 5.36 — Comparatif compromis (vitesse,surface) codeur MTO & OTM.

Comme on peut le constater, pour un débit donné, la version C P2,;,, consomme moins de surface.
Inversement, pour une surface fixe, le codeur C' P2, fonctionne a des débits plus élevés. Soit, par
exemple, la courbe du codeur (1,2,16)(H1(z),Ge(x)) de la figure 5.36. En relevant les valeurs des
débits de chaque codeur pour une surface occupée de 2000 cellules logiques, on constate que le débit
atteint est plus grand dans le cas OTM (équ. (5.58)). Maintenant, en relevant les valeurs des surfaces
occupées de chaque codeur pour un débit de 3,5 Gbits/s on remarque que la version OTM consomme

moins de surface (équ. (5.59)).

D CP2mio) ~ 3 Gb’itS/S
S (P = So (CP2sm) = 2000 LCs 1 P (CF2mio 58
(CP2meo) (CF2om) { Dy (CP2osm) == 3,5 Gbits/s (5:58)

So (CP2mit0) ~ 3250 LC's }

D =D, ~ 3,5 Gbits/s - 5.59
o (CP2mto) ¢ (CP2tm) /s { S, CPrm) 2000 LC's ( )

2
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Analyse du modele C Py,

Dans la version CP,,, du codeur, le bloc GEI ne posséde aucun chemin critique®. Le chemin
critique se situe uniquement au niveau du bloc GEA. La complexité de ce dernier, qui execute la
fonction (Fy*), dépend de la matrice T¥,. Par conséquent, dans la version C P2, du codeur, le
chemin critique dépend uniquement de la matrice 7%, et du degré de parallélisme p.

. Dans le cas C Py, les deux blocs GEA et GEI peuvent contenir le chemin critique selon la taille
m de la mémoire du codeur. En effet, pour de faibles valeurs de m, le chemin critique est localisé
dans le bloc GEA réalisant la fonction (F;*) et dépend de I’implantation de la matrice T%,,. Pour de
grandes valeurs de m la complexité du bloc GEI augmente. Dans ce cas le chemin critique dépend de
I’implantation des matrices 7%, de la fonction (F1*) et Ton,.

300 T—

§
%04y & % — ﬂ\—":ﬁ —O— Q
200 - E H i ' '

i

iy

17}

£

o
1504 ™

3

] K
100 { &

3

o

©

H H !

B
60 4 ! —0O—Fmax OTM H

i —¥—-Fmax MTO Taille de la mémoire (m)

o ; : ! !

" s 8 10 € @ 2 4
FIG. 5.37 — Fréquence de fonctionnement du bloc GEI en fonction du degré de parallélisme p.

La figure 5.37 représente la fréquence de fonctionnement du bloc GEI, des codeurs C P2, et
C P2, équivalents, en fonction du degré de parallélisme p. On voit clairement, dans le cas MTO,
que plus m augmente, plus la fréquence de fonctionnement fm, se dégrade. Alors que dans le cas
OTM, la fréquence fom est indépendante du degré de parallélisme g.

4. Le chemin critique dans un codeur OTM se limite 2 une porte XOR 4 3 entrées (fig. 5.10 et 5.26).
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Le tableau 5.9 donne la localisation des chemins critiques dans les codeurs paralléles MTO et
OTM. Le tableau 5.10 récapitule les temps de latence de chaque type de codeur>.

| CPlmto | CP2pnto | CPlotm | CP20tm
Bloc GEA-T® + + + +
Bloc GEA- M + - + -
Bloc GEI-T + + - -
Bloc RRD - - - -
+ : Chemin critique possible

- : Aucun chemin critique*
TAB. 5.9 — Localisation des chemins critiques dans les codeurs paralléles MTO et OTM.

GEA : Génération des états anticipés.
GEI : Génération des états intermédiaires.
RRD : Réseau de registre a décalage.

?Dans ce cas, le chemin critique de ce bloc n’est pas le plus long.

Codeur Latence 0/
CPl, (p+2)=p-(1+2) ~p
CP2, [ p+(p+2)=p+p-(1+2)|=2-p

TAB. 5.10 — Temps de latence des codeurs paralléles MTO et OTM.

5.8 Simulation des codeurs paralléles CP,,;, et C P,

Les sirhulations des deux codeurs paralléles C P, et CP,,, ont été effectuées avec la version
10.0 de MAX+plus II d’Altera. Les Chronogrammes de simulation des quatre versions CPly,,
C P2 10, CP1om €t C P2, permettent de mieux voir I’influence du pipeline sur le temps de réponse
des codeurs (dont le bloc exécutant la fonction (F1*) a une structure pipeline). Les chronogrammes
des codeurs série MTO et OTM équivalents permettent de comparer les valeurs de leur sortie avec

celles des codeurs paralleles correspondants.

Remarque Pour une taille de mémoire donnée m, les codeurs séries MTO et OTM sont dits équi-
valents s’ils générent les méme sorties codées pour des entrées similaires. Pour cela leurs poly-
nbémes générateurs respectifs (récursif et directe) Poim () and Preo(z) doivent satisfaire a I’équa-

“tion (2.8) [128], ce qui donne :

5. La notation () dans le tableau 5.10 signifie ()mto 0U ()otm-
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Pmto(x) = a3+ aqr+ a2;1;2 4+ 4 amzm
Pum(z) = bo+biz+boz® + - + bpa™ -

Les codeurs simulés dans cette partie sont®:

([ CPl,u
(1,2,3)(17,15) = < CP2n,
| CSpito
( CPlom
(1,2,3)(17,13)s + CP2,im
| csun

} b = Qm_i,Vi € {0,1,+ ,m}.
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(5.60)

(5.61)

Les courbes correspondant aux architectures séries et paralléles des codeurs MTO et OTM sont

référencées comme indiqué dans le tableau 5.11.

CLK signal d’horloge.
Codeur Série OTM
Input. OTM entrée des données du codeur série OTM, CS;irm,.
Out OTM sortie non systématique du codeur série OTM, CSotm.
OutSys_OTM sortie systématique du codeur série OTM, C'Spim.
Codeur Série MTO
Input_ MTO entrée des données du codeur série MTO, C'Spyo.
Out_ MTO . sortie non systématique du codeur série MTO, C'So.
OoutSys_MTO sortie systématique du codeur série MTO, CSpio.
Codeur paralléle MTO & OTM
reset signal de remise a zéro
Dataln_P bus d’entrée des données de taille p.
OutSys_P bus de la sortie systématique de taille p.
OutPar_P bus de la sortie non systématique de taille (n — 1) - p.

TAB. 5.11 — Légende des courbes de simulations.

Les codeurs paralléles ont été simulés pour un degré de parallélisme p = 8. La trame d’informa-

tion test choisie pour tester le codeur est la séquence binaire Tin.

E, : entrée série.
E, : entrée paraliele.
()1 : représentation hexadécimale.

6. Pour les notations se référera 5.7.2.
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Es=Tyy = 10000000 01000000 11000000 00100000 1010 0000 0110 0000
- L & @ @ &
l | { ! l !
Découpage = [7..0] [7..0] [7..0] [7..0] [7..0] [7..0]
l i l 1 1 !
—— —N— —N— —— —— ——
Ep=Tmns = (80) (4 0)16 (c0)16 (20)16 (a0)16 (60)16

5.8.1 Simulation du codeur Many To One

La figure 5.38 présente la simulation du codeur série MTO.

1 e 10us 15 20us 28us R0 3508 40w a5 £.0u8 5 5us 80w 6Sus 7.0us 7508 [
o GG TUTU T TT U TUT U T U T UU Ui T U Ty UUUUUTTHIT U uTm
g3 OulSys_MTD 1 f [ N I e
s Oul_WTG ) ] L_Il_.l UU'———IU U L———, U l—
- 10110011011010100100000000 1011060101001 1010001101
a3 A 40 2c 53 % A0

FIG. 5.38 — Simulation du codeur RSC série Many To One (CSuy,)-

Les figures 5.39 et 5.40 présentent les courbes de simulations obtenues pour respectivement, les
codeurs paralléles C Pl €t CP2py0.

200.0ns 400.0ns 600.0ns BM00ns 10us 12us 14us  16us 18us 20us 22us 24us  26us  28us  3(
oo teget
9% Dataln_PI0.7) |01 02 Y03 Y{04 Y05 ¥(06 o7 08 Y06 Yoa o8 Yoc Yoo Yoe Yor i {11 Y12 13 {14 X5 16 Y17 } 18 19 1A J18 Yic (1DX1E
&35 OutSys_P[R.7] 00 {01 02 03 04 05 }{06 X7 {08 Y09 YA Y08 Xoc X0D XOE X0F X10 X 11 {12 13X 14)
& Ou_P[0.7] 0 (83 {640 {2¢ {53 {46 Y20} 16 XC3)(7C X30 {3423 ] 50 X 00 X068 (6B 61 X78 }
s MTO - ASG : Combinatorial

FIG. 5.39 — Simulation du codeur RSC paralléle MTO (C Ply,) - (cas) GEA combinatoire.

200.0ns 400.0ns 500.0ns 8000ns 1.0us 12us  1dus 16us  1.Bus 20us  22us  24us 26us 28us 3C
- reset
e U DU DU U U T U
5 Datain_P(0.7) [ 0102 Y03 Y04 Y05 Y08 Y07 Y08 09 Yo {58 Yo Yoo Yoe YoF Yo )11 (1213 X 14 X 15 §16 X17 18 13 1A X1BKICX 1D {1E
&3 OuSys_PD.7] 0 {01 {0203 04 05 06 07 Y08 (09 Y0 Y08 YOC X00 X0E {OF X10 X11 X12X13 X 14)
&5 OuPar_P(0.7) 00 (B3 (64 40 X2C X 53 X46 Y A0} 16 C3X7C 130 )
s MTO - ASG : Pipelined/Combinatorial

FIG. 5.40 — Simulation du codeur RSC paralléle MTO (C P24y,) - (cas) GEA mixte.

En plus du temps de latence induit par la parallélisation du codeur, qui est de p + 2 cycles d’hor-
loge”’, on remarque, dans le cas C P2,,:0, I’apparition d’un temps de latence supplémentaire génére

7. Les 2 cycles additionnels sont dus a ’introduction de registres de synchronisation lors de la description VHDL.
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par le pipeline de la fonction (F3*) dans le bloc GEA. Sa valeur est ici de 8 cycles d’horloge. Dans le
cas général cette valeur de latence additionnelle est égale au degré de parallélisme p.

5.8.2 Simulation du codeur One To Many

_ Les courbes de simulation du codeur OTM série sont présentées par la figure 5.41. Il est évident
que 1’on obtient les mémes sorties codées que dans le cas MTO puisque le codeur OTM est équi-
valent (équ. (5.60)). '

| 50005 1.0us 1505 Sus 3.0us 35us 400 4.5u 5.0us 5508 S.G:ul 6.5us 7 0us Eus 8
oK i IUUU'LﬂIUUUUUUUlﬂIUUUUULFULﬂﬂIUUUJL Ty
22 ity

10110011011 010100100000000°10 11000101001 1010001101
83 BA L] 2c 53 % A9

FIG. 5.41 — Simulation du codeur RSC série One To Many (CSyim).

Les figures 5.42 et 5.43 représentent respectivement les courbes de simulations obtenues pour les
codeurs paralléles C' Pl et CP2om.

200.0ns 400.0ns 600.0ns 8000ns  1.0us 1.2us - 14us 1.6us 1Bus  20us 22us  24us 26us  2Bus AN
aape teset
=LK Ty gy U iy L
£55% Datain_P0.7} [0} @mm@@m@@m@@@@mmmmmmmm.mmmmmm
&8 OuiSys_P(0..7) (01 Y02 Y03 {04 X[05 06 Y07 Y08 Y03 Yoa Y08 Xoc Yoo YoEYOF X 10 (11 {12 {13 X 14 }
&5 OuPar_P[0.7] 0o (83 Y6 )40 Y2€ Y53 Y26 Y0 X 16 {c3)7C Y30 Y3423 X0 0o Xoe Yer Y61 X78 )
A OTM - ASG : Combinatorial . '

FIG. 5.42 — Simulation du codeur RSC paralléle OTM (C Pl ) - (cas) GEA combinatoire.

200.0ns 400.0ns 600.0ns 800.0ns 1.0us 1.2us ). dus 16us  1.Bus 20us  22us 24us  26us 28us 3L

e reset
e CLK

6% Oatain_P(0.7} |D1 EE@I@@G{I @m@@@@mmmnmmmmmmm-@-m 1E
&5 OuSys_P[0..7] 01 Y02 Y03 Y04 05 {06 {67 {08 Y09 {0 {08 Yoc Y00 XOE {OF X 10 {11 X12 {13 {14

&5 OuPar_P[0.7] 00 3 Y6A Y40 {2C Y53 Y(46 YA (16 Xc3}7C X0}

r OTM - ASG - Pipelined/Combinaiarial

FIG. 5.43 — Simulation du codeur RSC paralléle OTM (C P2om) - (cas) GEA mixte.

Les commentaires du cas C P, restent valides (cf. paragraphe 5.8.1).
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5.9 Application aux turbo-codes

Avant de pouvoir &tre utilisés comme codes constituants, les codeurs RSC paralléles, ont été adap-
tés pour gérer la phase de terminaison du treillis. Du codeur de la figure 5.44, on déduit les équations
architecturales qui régissent le fonctionnement normal (codage) et la phase de terminaison du treillis.

1 0
00 -0
(R)t -T + ((u)t,O, st ,0) — =0
R = J = . . . . . .

(Few { (R)e-J - =1 (562)

' 00 -1

00 0

d, —f U
vy [

FiG. 5.44 - Terminaison du treillis.

En suivant la méme stratégie de parallélisation précédente que pour I’architecture série d’un co-
deur MTO, on aboutit aux équations architecturales qui décrivent le fonctionnement du bloc GEA
durant la phase normale (équ. (5.63): tt = 0) et la phase de terminaison du treillis (équ. (5.63):
tt=1).

(R)er1 = {(R)t'T“(U)”M - u=0 (5.63)

Le fonctionnement du bloc GEI est décrit pour les phases de codage et de terminaison du treillis
les équations ((5.64) : (wg): = 0) et ((5.64): (wk): = 1), respectivement.

_ (Re—1)t - T+ ((Uhr)e,0,-+- ,0) — (wi)e=0
(R { (Re—1)e - J — (W) =1 (5.64)

La figure 5.45 représente le bloc GEA avec terminaison du treillis.
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..............................................

R
[

\34

" FIG. 5.45 — Bloc GEA4 avec terminaison du treillis.

La figure 5.46 représente les blocs RRD et GEI avec terminaison du treillis.

{ Bloc ASG
I

FI1G. 5.46 — Bloc GEI et RRD avec terminaison du treillis.

Le turbo-code implanté est un turbo-code paralléle 4 deux niveaux avec un rendement® R = 1/3.
Il est représenté sur la figure 5.47 dans la cas d’un degré de parallélisme p = 8. il est constitué
de deux codes identiques de type RSC de rendement 1/2. L’entrelaceur utilisé est un entrelaceur

circulaire, sa description est donnée dans le paragraphe 2.8.1.

8. En pratique dans le cas d’une transmission sur un canal AWGN, la sortie systématique du deuxiéme code constituant
n’est pas transmise. Cependant, elle peut étre transmise pour doubler la diversité en présence d’évanouissements dans le

cas d’un canal de Rayleigh [3].
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entrefaceur_bis1 " RsC_cC
¥ Rt ::tul T_owt—
T e et o LT ol o 2 i
k ok RegS_outfo:7}—Er—1¥7L | Data n07)  Date_Out_Sys{07 -2 PSP SI07] ~>
fioP Darar] 21— data_inip:?) : cca
INTERLEAVER
RSC_CC
L] e
reset T7_outp————{Slap=>
= Tin Party_ Q7|2 B
L—BL{ Data_n0:7]  Dsta_Out_Sysjo7 |21 —PNGwP ST~
cc1

FI1G. 5.47 — Vue RTL du turbo-codeur pour p = 8 et R=1/4.

Une architecture a été implantée pour chaque modele de turbo-codeur, pour chacun des polyndmes

générateurs donnés dans le tableau 5.12.

(k7n1m) (G($)1H(x))8
TC1 1,2.2)(7,5)s
TC2 | (1,2.3)(13,17)s
TC3 | (1,2,4)(23,33)s

TAB. 5.12 — Polynémes générateurs.

Les courbes de compromis débit/surface correspondant a chaque codeur sont données pour trois
niveaux de parallélisme (p=8, 16 et 32) et trois tailles de matrice d’entrelacement (K=256, 512 et

1024).

Turbo-codeur - RSC(1,2,2)(7,5)8

Code constituant

Débit (Gbits/s)

Turbo-codeur

- K=254
-0~ R=512
—-O-K=1024

-B-R8C (1,2,2)(7,5)8

Surface Occupée (Nombre de CLs)

0 1000 2000 3000 4000 5000 6000 7000 8000 9000 10000

FIG. 5.48 — Courbes de compromis débit/surface pour TC1.
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Turbo-codeur - RSC(1,2,3) (13,17)8

Code constituan

Débit (abits/s)

Turbo~codeur

' —fr~K=256

-0- k=512
—O-K=1024
4 éo (Nombre de CLs)

e

0 1000 2000 3000 4000 6000 €000 7000 9000 8000 10000

FIG. 5.49 — Courbes de compromis débit/surface pour TC2.

Turbo-codeur - RSC(1,2,4) (23,33)8

Code constituant

(-]
Débit (Gbits/s)

Turbo-codsur

—— K=256
-0- K=612
—O- K=1024

-8~ RSC (1,24) (23,338

surf ée (Nombre de CLs)

up

o 1000 2000 3000 4000 5000 €000 7000 8000 9000 10000

F1G. 5.50 — Courbes de compromis débit/surface pour TC3.

5.10 Conclusion

Ce chapitre présente une architecture rapide pour les codeurs convolutifs (récursifs et non ré-
cursifs) et son application a un turbo-code. La structure globale des codeurs est basée sur des blocs
fonctionnant de maniére parall¢le. Les blocs sont implantés selon une structure combinatoire ou pipe-
line quand cela est possible. Quatre architectures du codeur convolutif ont été testées pour différents
degrés de parallélisme, polyndmes générateurs et rendements. Tous les modéles RTL ont été décrits en
VHDL. Ils sont indépendants d’une technologie cible et configurables avant la synthése. Le module
de configuration est généré automatiquement par un programme €écrit en C a partir des paramétres
(p, m, R, G(z), Hi(z), etc.). Les débits obtenus pour des implantations sur FPGA de type Flex]10KE
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sont compris, toutes versions confondues, entre 1 Gbits/s et 7.45 Gbits/s pour des degrés de parallé-
lisme p = 8 et p = 32, respectivement (cf. annexe D). Les versions C Pl €t CPly;, sont moins
performantes que les C P2, et CP2pnt0. Par contre, elles consomment moins de surface. La ver-
sion C P2, du codeur paralléle présente les meilleurs débits pour des codeurs de grande taille de
mémoire . Enfin, plusieurs configurations d’un turbo-codeur paralléle & deux niveaux (constitué de
deux codes RSC de rendement R = 1/2) avec un rendement R = 1/3 ont été testées. Les résultats
obtenus® aprés implantation sur FPGA sont compris entre 1 et 2 Gbits/s pour un degré de parallélisme
p=2_8et entre 3 et 5 Gbits/s pour p = 32 (cf. annexe E).

9. En considérant les polyndmes générateurs donnés dans le tableau 5.12.
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Chapitre 6

Décodeur de syndrome haut débit

réside dans sa mise en ceuvre simple et dans sa rapidité de décodage. Ceci le rend mieux adapté aux
applications hauts débits que les décodeurs de type Viterbi ou séquentiels [12]. Dans ce chapitre nous
proposons une architecture paralléle du décodeur de syndrome. La parallélisation de la structure du

décodeur de syndrome repose sur la parallélisation de son codeur et de son registre de syndrome. Le
bloc codeur étant traité dans le chapitre 5 il ne reste plus qu’a étudier le bloc registre de syndrome.
Ce chapitre est donc consacré a 1’étude de la parallélisation du registre de syndrome. Aprés une
étude de 1’architecture série d’un décodeur de syndrome, la structure parall¢le générale du décodeur
est présentée. La derni¢re partie présente les résultats expérimentaux de I’implantation sur des FPGA

de type Flex10KE d’ Altera.

Mots clés décodeurs a logique majoritaire, codes convolutifs, architectures parall¢les.

6.1 Introduction

Si ’on considére un code systématique de rendement R = 1/2, les équations de codage d’une
trame d’information D(z) = do + dyz +dpz?+ - - - + d;z* sont données par les équations (6.1) et (6.2)
associées aux sorties systématique et parité, respectivement.

D(z) - Ho(_:;r) = D(z)=dp+diz+doz® + - + diz’ 6.1)
D(z)-Hy(z) = C(z)=co+az+czr®+- - +cz (6.2)

ou Ho(z) = 1 représente le polynome générateur de la sortie systématique et H(z) = ho, +
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h11Z + h122® + - - - + hyma™ le polyndme générateur de la sortie de parite.
Apreés multiplexage, la séquence émise sur le canal de transmission est T'(x).
D(z),C(z) — Fmux[D(z),C(z)] = T(z) = D(z?) + z - C(z?) (6.3)
avec, T(z) = do + cox + di1z? + €123 + doz® + - - + diz® + iz,
Au niveau du récepteur la séquence regue est f(:c) |
Fdemux[T(z)] = Fdemux[D(z?) + z - C(z?)] — D(x),C(z) (6.4)

ou Fmux et Fdemux sont les fonctions de multiplexage et démultiplexage, respectivement, et

T(z) = do + Cox + d122 + C1a + dpz® + - - - + diz? + ¥+
D(z) = do+diz+dga®+ - +diz*
C(z) = G+az+c&z*+ - +57°

Les notations D(x) et C(z) représentent respectivement les trames systématique et de parité en-
tachées d’erreurs E%(z) et E°(z), (équ. (6.5) et (6.6)).

D(z) = D(z)+ E%x) (6.5)
C(z) = C(z)+ E(z) (6.6)
avece
E4z) = ed+elz+eda®+- - +efat,
Efz) = e§+esz+eda® + -+ efat.

En remplacant D(z) dans 1’équation (6.5) par son expression donnée dans l’éqﬁation (6. etC(x)
dans (6.6) par son expression donnée dans I’équation (6.2), on obtient:

D(z) = D(z)- Ho(z) + E%x) 6.7)
C(z) = D(z)  Hy(z)+ E(z) (6.8)

La séquence de syndrome est calculée d’aprés I’équation (6.9).

U(z) = D(z)-Hi(z)+C(z)
= C(z) + Clz) (6.9)
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En remplagant 6’(3:) 5(:1:) dans I’équation (6.9) par leurs expressions données dans les équa-
tions (6.7) et (6.8) repectivement, on obtient :

U(z) = [D(z)- Ho(x) + E4a)]- Hy(z) + D(z) - Hi(z) + E(), (6.10)
= FE%z)- Hi(z) + E*(z) . . (6.11)

On déduit de 1’équation (6.11) que la séquence de syndrome ¥(z) calculée ne dépend pas des bits
transmis mais uniquement des erreurs introduites dans le canal de transmission. Par conséquent, le
syndrome donne une information sur la présence ou non d’erreurs dans le canal.

Le décodage de syndrome est basé sur le calcul des syndromes « ¥; » qui correspondent au bit
évalué. Le syndrome ¥; permet de tester la validité d’un bit regu d; selon I’équation (6.12).

(6.12)

U = {YirmPisme1, - Wi} — bit d;
i € {01,---}

La détection’ de la présence d’un bit erroné se fait grace a une fonction d’évaluation F; appliquée
4 une combinaison de bits 1; du syndrome ¥;, équ. (6.13). Cette combinaison ¥*; est construite selon

une régle prédéfinie.

& = Fy(T") (6.13)

La fonction de décision Fy fournit une valeur approximative é; de I’erreur. Dans le corps de Galois
CG(2), la sortie €; de Fyestun 1 lors de la detection d’une erreur et 0 dans le cas contraire. Finalement,
la valeur c’l; corrigée? du bit détecté erroné s’obtient par simple addition du bit regu (Z avec ’erreur
évaluée €;, équ. (6.14).

erreur détectée — ('i; = [j: +(g=1)= z (6.14)
s -

erreur non détectée — d; = d; + (e; =0)

Le décodeur série calcule un nouveau syndrome ¥; par cycle d’horloge. Simultanément, un bit
regu est évalué. L’approche proposée consiste a calculer p syndromes a chaque cycle d’horloge puis
a les réorganiser a travers un réseau de registres construit sous forme de pipeline. De cette maniere
p syndromes (¥;, ¥;4q, -+, ¥iyp-1) seront disponibles & chaque cycles, ce qui permet de corriger
simultanément p bits regus. '

Dans le cas du décodeur considéré ici, 1’évaluation des bits regus se fait par une fonction a logique
majoritaire, d’ol le nom de décodeur a logique majoritaire. Son principe de fonctionnement est basé
sur le calcul des sommes de contréle de parité orthogonales (orthogonal parity-chek sums).

1. Dans la limite fixée par la distance minimale du code (cf. paragraphe 2.2.1).
2. A condition que le code ne dépasse pas sa capacité de correction (cf. paragraphe 2.2.1).
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6.2 Principe du décodage a logique majoritaire

6.2.1 Somme des controles de parité

Comme le montre 1’équation (6.11), chaque bit 1; d’un syndrome represente une erreur potentielle
¢; introduite par le canal de transmission. La somme de deux ou plusieurs bits du syndrome ¥; est
appelée somme de controle de parite (parity-chek sum). Dans le cas ou la séquence regue est un mot
de code, tous les bits de syndrome et toutes les sommes de contrdle de parité sont nuls. Dans le cas
contraire si le mot regu n’appartient pas au code alors il existe des bits de syndrome et des sommes de
contrdle de parité qui ne sont pas nuls. Ces sommes non nulles contiennent forcément le bit d’erreur
e;. On dit alors, qu’un bit d’erreur quelconque est contrdlé par une somme de contrdles de parité si ce

demier est inclus dans la somme.

Sommes des contrdles de parité orthogonales

Du point de vue algébrique la définition de deux vecteurs orthogonaux est la suivante :

Définition  Soit un espace vectoriel & n-dimension sur CG(2). Deux éléments A = (ag, a1, -~ , Gn-1)
et B = (bg, by, -+ , ba—1) de cet espace sont orthogonaux (L) si le produit scalaire (-) des deux est
nul.

(AJ_B)=>(A-B)=(ao-bo+a1-b1+---+an_1-bn_1):0 - (6.15)

Dans le cas d’un ensemble de o sommes de contrdle de parité, on dit que les ¢ sommes sont
orthogonales au bit d’erreur e; si chaque somme contrdle le bit e; et si pas plus d’une somme contrdle

un bit d’erreur différent de e;.

6.2.2 Reégle A logique majoritaire pour le décodage

Ayant défini un ensemble de ¢ sommes de contrdle de parité orthogonales au bit d’erreur e;, celui-
ci est considéré erroné (e;=1) si au moins (6 + 1) des ¢ sommes sont égales a 1. Dans le cas contraire
¢;=0. Le paramétre J est appelé « capacité de correction d’erreur par logique majoritaire » ou seuil de

décodage, sa valeur est donnée par I’équation (6.16).

_ 8
6=1 (6.16)

6.3 Architecture série du décodeur de syndrome

La figure 6.1 représente 1’architecture série d’un décodeur de syndrome.
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D » Vo = Va-2| Va-1 f
E !
Trame regue —>| M 4 4 J
v s |
S (OO UO . ¥
N R . B 1)
: Bloc correction | p
Y 3
To L) Loz | Za:
I Matrice d’ interconnexion I
I Décideur logique I
el

FIG. 6.1 — Architecture série du décodeur de syndrome.

Elle est divisée en deux blocs :

— Bloc de calcul des syndrome Ce bloc contient une réplique exacte du codeur qui calcule les
bits de parités ¢; & partir des bits systématiques regus (Z Les bits de syndrome sont ensuite
calculés suivant la relation (6.9).

— Bloc de correction Ce bloc contient un registre de syndrome a partir duquel sont formées
les sommes de parité orthogonales. La fonction de décision fournit une évaluation du bit testé
d’aprés I’équation (6.13). Le bit est corrigé ensuite suivant la relation (6.14).

La figure 6.2 décrit succinctement les opérations réalisées dans un décodeur a logique majoritaire.

Trame regue

A

( Calcul du syndrome J

i [Tempori'sation J

Formation des
sommes de parités
orthogonales

4
[ Correction |—> Trame corrigée
3

A
Fonction de
décision a logique
majoritaire

v

Estimation de l'erreur

FIG. 6.2 — Algorithme de fonctionnement du décodeur a logique majoritaire.
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6.4 Architecture paralléle proposée

Dans le cas d’un codeur systématique de rendement 1/ et de degré de parallélisme g, le décodeur
paralléle doit étre capable de traiter les n - p bits regus a chaque cycle d;horloge. Les p syndromes
sont calculés a partir des g bits systématiques et des (n — 1) - p bits de parité. Cette tiche est réali-
sée par une réplique du codeur. La partie correction des erreurs doit évaluer les p bits regus a partir
des syndromes correspondants. Le point critique réside dans le fait que (m + 1) bits de syndrome
(YitmWitm—1," "
loge, g bits de syndrome sont disponibles. Trois cas se présentent p < m, p = m et p > m. Une
solution différente est proposée pour chaque cas. L’étude architecturale du codeur paralléle portera
d’abord sur le cas plus simple d’un rendement 1/2 avant d’étre généralisée au cas 1/n.

,0;) sont nécessaires pour 1’évaluation d’un bit d; tandis qu’a chaque cycle d’hor-

La figure 6.3 représente le schéma fonctionnel du décodeur de syndrome parailéle. Il est composé
de 4 blocs:

— Bloc Codeur Paralléle (CP) Ce bloc traite les p bits systématiques regus.

— Bloc Réseau de Correction (CR) Ce bloc corrige les g bits testés.

— Réseau de Registres a2 Décalage (RRD) Ils sont au nombre de deux et permettent la synchro-
nisation des flots de données circulant dans le décodeur.

g‘jbits
Entrée _74_) Codeur
systématique Parallele N Réseau
N o de
J »~
A Correction g)bi 5
97L> Estimation de
A 1 erreur
§Ipits Réseau Réseau
Entrée __7.1_) . 4 > a
parité Décalage Décalage

FIG. 6.3 — Schéma fonctionnel du décodeur paralléle.

6.4.1 Codeur paralléle

Le codeur paraliéle calcule p bits de parité (G, - - - ,Ci+p—1) @ partir des p bits systématiques regus
(52;7 e 7(2;-}—@—1)- Les p syndromes sont ensuite calculés d’aprés I’équation (6.9). L’architecture du

codeur paralléle est détaillée dans le chapitre 5.
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6.4.2 Réseau de correction
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La figure 6.4 représente le bloc de correction série pour un rendement 1/2 et une taille de mémoire

m = 3. La boucle de rétroaction n’est pas prise en compte.

u i o r, r,
: . ‘ b4 y
i Décidaur Iogigque ( F4) I
\ 4
v

FIG. 6.4 — Registre de syndrome série pour m =

3.

Le fonctionnement du registre de syndrome est décrit par I’équation 6.17. Pour des raisons de

synchronisation, deux registres u et v sont insérés respectivement 4 I’entrée du registre de syndrome

et a la sortie de la fonction de décision.

(ro)esr = (W)
(1)1 = (ro):
(7"2)t+1 = (Tl)t

La forme matricielle de 1’équation (6.17) est donnée par 1’équation (6.18)

(R)e+1 = (R)e - Ts + ((w):, 0, 0)

ouR = (T'o,'l‘l,’l"z) etT, =

o o o
O O
O = O

La correction du bit évalué se fait selon I’équation (6.19).

(V)eg1 = Fa[Ho- (R")e, Hy+ (R*)1, Hy - (R"):, Hs - (R*)]

(V)1 = Fd[H'(R*)t]

6.17)

(6.18)

(6.19)
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hoo hoy hoz hog ho
avec (R*); = (u, ro, 1'71, ro)y, H = o i ma hug etH; = i
hao hay hap hag ha
h3o h3i: hsz has h3;
Dans le cas général d’un codeur de mémoire m, les équations (6.18) et (6.19) restent valables,
avec
0 hoo hoy hoz . hom
0 . 0 hio hiy hig . higm
R=(ro,r1,72, -+ yrm-1), Ts=| . . . . . |etH=1 hyg hy1 hop . hom
000 .1 , . )
000.0 hmo hmi hm2 . Rmm
Si par exemple, 4 I’instant ¢, le registre R contient le syndrome ¥;_; = (¥;ym—2, Yitm-1, - - , Yi-1)

alors aux instants respectifs ¢ + 1 et ¢ + 2, les syndromes seront calculés d’apres (6.20) et (6.21).

(R = (R)To+ (u)e
U; = (Yitm—1, Yitm-2, =, ¥i)
6.20
(Ve = Fd[H ’ (R*)t+1] ( )
= & = FylH - (Yivm, Yirm-1, Yis1, =, ¥3)]
(R)t+2 = (R)it1 - Ts + (w)e41,
= VUi = (Yigm, Yiem-1, * > Yig1)-
(V)43 = FalH - (R*)t42),
= €1 = FalH - (Yirms1, Yiems Yizm-1, -+, Yiz1)).

al’instantt+1 — <

\
(

Alinstant t+2 — < . (6.21)

\

Le tableau 6.1 donne un exemple de formation et propagation des syndromes et montre pour
chaque syndrome le bit testé. On remarque 1’existence d’un temps de latence de m cycles d’horloge
qui correspondent au temps de remplissage du registre de syndrome. Dans le cas général, pour une
taille de mémoire quelconque m, au k"™ cycle d’horloge le registre de syndrome contient le syndrome

Upom1 = (Pp1, -+ » Vhome2s Yh-m—1) €t cOrrige le bit regu dj_m—1.
I cycle R (ro, 1, T2) d;
t+1 X 19,0,0 -
t+2 X d)la ¢07 O =
t+3 ¥, P2, Y1, Yo do
t+4 U, Y3, Yo, Y1 d
t+5 v, Y4, V3, P2 dy
t+k | Ur—3 | Yr—1, Yr-2, Ye-3 | dk—3

TAB. 6.1 — Formation et propagation des syndromes.
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Le réseau de registres de la figure 6.5, appelé dans la suite « réseau de propagation », permet
d’assurer la propagation des syndromes comme indiqué dans le tableau 6.1. Si par exemple le codeur
paralléle génére trois syndromes (p = 3) a chaque cycle d’horloge, le réseau de propagation devra
fournir les trois syndromes en méme temps. La figure 6.5 montre la propagation des bits pendant les
trois cycles suivant ’instant ¢ ou les bits de syndrome (10, Y1, ¥2) sont présentés a I’entrée du réseau.

FIG. 6.5 — Exemple du réseau de propagation pour p = 3.

Aprés un temps de latence, a chaque cycles trois syndromes (Vim, ¥im-2, Yim-4) sont disponibles

dans le réseau.

6.5 Architecture paralléle du bloc de correction

En généralisant le réseau de la figure 6.5 & un degre de parallélisme g, on constate que sa taille
doit étre de (p x g) cellules pour qu’il puisse prendre en charge les p bits de syndrome générés.
Concrétement, I’évaluation d’un bit se fait & partir des (m + 1) syndromes calculés au préalable, ce
Qui correspond  la longueur de contrainte du code. Par conséquent, trois cas de figure sont possibles:

~ p=m;

-p<m;

- p>m.

ol p est le degré de parallélisme et m la taille de la mémoire du codeur.

6.51 Casp=m

Dans ce cas idéal, les m bits de syndrome nécessaires 4 I’évaluation sont disponibles a chaque
cycle. De plus, la taille du réseau de (m X m) cellules permet bien d’évaluer les p bits recus. La

figure 6.6 représente le réseau de correction dans lecas m = p = 4.
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}

F1G. 6.6 — Réseau de correction pour m = p = 4.

m

Dans ce cas, les m bits de syndrome nécessaires a 1’évaluation ne sont pas disponibles a chaque
cycle d’horloge. Un réseau additionnel de registres a décalage est utilisé afin de former les syndromes
requis. Son role consiste a retarder les g premier bits, d’un nombre de cycles qui dépend de m.

Réseau de retard
additionnel

Y

) A
A

V;) =4

>m=e

FIG. 6.7 — Réseau de retard pour (m, p, ) =

(8, 4, 2).

Réseau de retard
additionnel

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

>m=10

F1G. 6.8 — Réseau de retard pour (m, p, 3) =
(10, 4, 3).
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Le réseau de retard est calculé d’aprés les relations (6.22) et (6.23).

si m modulo[p]=0=> B= (6.22)

si mmodulo[p]#O# g =

s |30|3

+1 (6.23)

Le paramétre 3 représente le nombre de cycles de retard appliqués aux premiers g bits du syndrome.
Dans la pratique, il représente le nombre de registres a décalage de taille p insérés a 1’entrée du réseau
de correction. Les figures 6.7 et 6.8 représentent le réseau de retard dans les cas (m, p) = (8, 4) et

(m, p) = (10, 4), respectivement.

653 Casp>m

Dans ce cas, il y a un excédent de bits de syndrome car seuls m bits sont nécessaires. Deux solu-
tions sont envisageables, la premiére permet de retarder les bits en surplus via un réseau de décalage.
Cette solution simple, présente I’inconvenient d’exiger une taille de réseau de retard qui augmente
considérablement avec le degré de parallélisme. La deuxiéme solution consiste a modifier le réseau
de correction de sorte a optimiser la propagation des bits de syndromes a travers lui, ce qui conduit a

un réseau de retard de moindre surface.

- Structure 1

Un premier type de structure pour le bloc de correction (structure 1), correspond au cas (m, p) =
(4, 8), est présenté sur la figure 6.10. Le réseau de retard Trry y est représenté en gris. Sa taille

augmente suivant la relation (6.24).

: 1
Trpy = p—(gi—) (6.24)

- Structure 2

Le réseau de retard est calculé selon les équations (6.25) et (6.26).

si pmod[m]=0= (=1 (6.25)
si pmod[m]#0=> =2 , (6.26)

La taille du réseau de retard additionnel est G x p cellules (3 registres a décalage de p cellules).
'Le réseau de correction est modifié d’aprés les équations (6.27) et (6.28).
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si pmod{m]=0=> a= (6.27)

si pmod[m]#0= a=—=—+1 (6.28)

3c3lo

La taille du réseau de correction modifié est de oo x m x m cellules. La taille du réseau de retard

additionnel Trp2 est calculée selon la relation (6.29).
TRRgga-mZ—p-m—i—ﬂ-p (629)

La figure 6.9 représente la comparaison, pour différentes tailles de mémoire, des deux structures

en fonction du degré de parallélisme.

600
E -0~ Structure2-m=4
:@: —— Structure2-m=5

§00 - & ~ -~ ~o— structure2-m=6 ~
H
o —0— Structure2-m=7
v —¢ Structurel-m=d,5,6,7
o

400 4~ = -
£
=

0 D___—a————ﬂ/_ﬁﬁﬁrallél isme

8 16 32

FI1G. 6.9 — Tailles Trry et Trro des 2 structures.

Les figures 6.10 et 6.11 représentent, pour (m, ) = (4, 8), les blocs de correction dans le cas de

la structure 1 et de la structure 2, respectivement.
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EER | — 4 1
L yijL= e
Sy AT
R i
T
—

—
e

v v ¥ - Y v v

FIG. 6.10 — Structure 1 du réseau de correction pour (m, p) = (4, 8).

h A

]
v
IR
t
)
'
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»
]
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\ ]

addit ionnel .
H I H | "
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FIG. 6.11 — Structure 2 du réseau de correction pour (m, p) = (4, 8).
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6.6 Réseau de correction dans le cas de rendement 1/n

Dans le cas d’un décodeur de rendement 1/7n, le nombre de réseaux de correction est proportion-
nel au nombre d’entrées de parité. Dans le cas par exemple de la figure 6.12, le nombre de réseaux de
correction est de 3. Les sommes de contrdle de parité sont formées a partir de la matrice d’intercon-

nexion.

v oL T TTTT]

___________________________ P ——_

) v ¥ " g .
vl L1 | 1T 11 -
: gg
- 0]
wo— 1 1 1 1T 11 EE
3

>

FIG. 6.12 — Bloc de correction pour R=1/4.

Chaque registre de syndrome du cas série est remplacé par le réseau correspondant en suivant les
régles définies dans la section 6.5 et en fonction des valeurs de m et de p. Pour la formation des
sommes de parité orthogonales, chaque registre de syndrome de m bits de largeur est connecté a son
voisin selon les relations suivantes :

—casp<m,

k=1—-(n-1)
i=1—m (6.30)
Ry (ki) est connecté avec Ry(k + 1,1)

ou (n — 1) représente le nombre de sorties non systématiques et m les tailles du codeur et du

registre de syndrome R, ;

— cas p > m,
k=1—-(n-1)
.
t=ima (6.31)
J:l—-)m

R, (k,i,j) est connecté avec Ry(k + 1,i,5)

a est calculé d’aprés les équations (6.27) et (6.28).
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n=2

F1G. 6.13 — Connexion de deux réseaux de correction.

6.7 Matrice d’interconnexion

"~ Les sommes de parité orthogonales sont formées en additionnant les bits de syndrome. Le choix
des bits additionnés se fait par le biais de la matrice d’interconnexion. L’addition entre deux bits
est représentée par un « 1 » et la non-addition par un « 0 ». La figure 6.14 représente le réseau

d’interconnexion pour la matrice M.

(1000000 0) (=0
01000000 ¢ =g
00000100 Co = T2 + 75
M=00010000 =><C3=T'4
00101000 C4a =T3+Te
00000100 Cs = ra+17
00010010 =T
\0 0100000/ | ar=1g
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FIG. 6.14 — Construction des sommes de parité orthogonales pour la matrice M.

6.8 Résultats expérimentaux

L’architecture du décodeur de syndrome a été implantée sur des FPGA de type Flex10KE d’ Altera.
La synthése a été effectuée avec Synplify et pour les phases de placement, routage et simulation avec
MAX+plus II. Comme pour le codeﬁr, les tests du réseau de correction ont été réalisés pour différents
niveaux de parallélisation, valeurs de rendement et tailles de mémoire.

Les Figures 6.15, 6.16 et 6.17 donnent les compromis débit/surface des réseaux de correction pour

des rendements 1/2, 1/3 et 1/4 et différentes tailles de mémoire.

9
0 Réseau de correction de syndrome R=1/2
o
bal
48
H
64 0 - [
0 N
A kr}
~0- m=2
4 4
- m=3
31 4
-O—-n=5
24
-+—-n=6
Surface occupée (Nbre de CLs)
0 T T T T T T r T T
0 50 100 150 200 260 300 350 400 450 500

FIG. 6.15 — Compromis débit/surface en fonction de p pour R =1 /2.
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9
i~ Réseau de correction de syndrome R= 1/3
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©
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-0 m=5
4 4 Y e
34
219
Surface occupée (Nbre de CLs)
0 y Y v g T Y v
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FIG. 6.16 — Compromis vitesse/surface en fonction de p pour R = 1/3.
6
EE Réseau de correction de syndrome R=1/4
i
64 = - - m=3
8
——m=4
H
4 4 _
§ - =5
—o0—m=2
34
2 P T e T T o

Surface occupée (Nbre de CLs)

v

200 400 600 800 1000 1200 1400

FIG. 6.17 — Compromis débit/surface en fonction de p pour R = 1/4.

1600

191

Les figures 6.18 et 6.19 représentent les résultats de simulation du réseau de correction parallele et
du bloc de correction série, respectivement. Les ciruits ont été simulés pour un degré de parallélisation
p = 4, une taille de mémoire m = 4 et un seuil de décodage 6 = 2. On suppose que chaque bit de
syndrome est calculé en amont par le bloc codeur. Dans les figures, Sin et ErrS sont respectivement,
les entrées des bits de syndrome et les sortie des erreurs estimées dans le cas paralléle. S_serie et

Err_serie correspondent au cas série.
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6.8.1 Analyse

- F1G. 6.19 — Simulation du bloc de correction série.

du réseau de correction

Le chemin critique dans le réseau de correction est généralement ddi a la matrice d’interconnexion.
Celle-ci définie le nombre d’additions utilisées pour former les sommes de parité orthogonales. Plus
précisément, le nombre maximum de ou-exclusifs (XOR) utilisés pour réaliser une somme détermine

le chemin critique.

Les figures 6.20 et 6.21 donnent, en fonction du degré de parallélisation, les fré-

quences maximales de fonctionnement et les surfaces occupées dans le FPGA pour deux matrices

d’interconnexions différentes M1 et M2.

[ 10101010 ) 10000000 \
01010101 01000000
10101010 00100000

o | Qo001 || 00010000
10101010 00001000
01010101 00000100
10101010 00000010
01010101 / 00000001
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En fonction du degré de parallélisation pour une matrice d’interconnexion donnée, les surfaces
consommées augmentent alors que les fréquences maximales de fonctionnement restent relativement
stables. En effet, I’augmentation du degré de parallélisme n’affecte pratiquement pas le chemin cri-
tique du circuit. A I’inverse pour des parametres donnés (p,m,r,F) fixes, les fréquences maximales
de fonctionnement dépendent des matrices d’interconnexion correspondantes.

500 . 300
. Réseau de propagation m=4, R=1/3 N
480 + Y a3 §
) 250 re
S E 4260
4ot e g
£ g
- o
01 O % A 100
b 10101010 5
300 4 & 01010101 s
8 . |10101010 :
| M1:= 01010101 o |
260 & |w001010 o
w | |01010101 g
2004+ 5 ' |10101010 ]
@ 1010101 e E‘ d 100
180 4+ ! ; 'hi
—0— Surface (Nbre de CLS)
100 1 -4 Fréquence (Mhz) 450
50 ? 69 ; :
: Degré de parallélisme
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FIG. 6.20 — (surface, fréquence)/degré de parallélisme pour la matrice M1.
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FIG. 6.21 — (surface, fréquence)/degré de parallélisme pour la matrice M2.
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6.8.2 Implantation du décodeur

Le décodeur complet a été implanté pour 3 configurations différentes (voir tableau 6.2) pour un
rendement de 1/2. Les codeurs utilisés sont de type CP2,,,, (cf. paragraphe 5.7.1). Les courbes de
compromis débit/surface sont données dans la figure 6.22.

| R=12 (k;n,m)(G(x),H (z))s | Matrice |
Décodeur 1 (1,2,2)(7,5)s M1
Décodewr2 | (1,23)(13,17)5 M1
Décodeur 3 | (1,2,4)(23,33)s M1

TAB. 6.2 — Polynomes générateurs de codes.

6
~ Décodeur de rendement 1/2
w
s %
]
4 9 ﬂ
a
]
a
3 -
-0-Décodeur 1 v
-0—Décodeur 3
1 4
Surface occupéé (§¥bre de CLs)
0 ' v v v v '
0 1000 2000 3000 4000 §000 6000

FI1G. 6.22 — Compromis débit/surface pour un décodeur de rendement 1/2.

6.9 Conclusion

Ce chapitre présente une architecture rapide d’un décodeur de syndrome pour les codes convolu-
tifs. L’architecture proposée repose sur la parallélisation du codeur et du registre de syndrome consti-
tuant du décodeur. les modeéles implantés sont indépendants d’une technologie cible et configurables
avant la synthése.

Le chemin critique dépend du bloc codeur d’une part, et du réseau de correction d’autre part.
L’analyse du bloc codeur est donnée dans les paragraphes 5.7.2 et 5.7.3. Concernant le bloc de cor-
rection, le chemin critique dépend, pour une fonction de décision donnée, des valeurs des matrices

d’interconnexion. Il est pratiquement indépendant du degré de parallélisme.
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Les débits obtenus® pour des implantations sur FPGA de type Flex10KE sont compris, pour la
matrice d’interconnexion M1, entre 1.59 Gbits/s et 4.78 Gbits/s pour des degrés de parallélisme p = 8
et p = 32, respectivement (cf. annexe F).

3. En considérant les polyndmes générateurs donnés dans le tableau 6.2.
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Conclusion générale

e travail de cette thése fait partie d’un projet global mené dans le laboratoire LICM concer-

nant la conception architecturale d’une chaine de transmission de faible coiit et a haut débit.

=% 1] se situe au niveau d’un maillon de la chaine de transmission, & savoir, le codage canal.
L’objectif du travail est de développer une architecture de codeur canal qui satisfasse aux quatres

conditions suivantes :

protection optimale des données ;

traitement rapide (haut débit) ;

architecture configurable ;

utilisation de technologies de faible cofit.

Pour cela, une étude approfondie a travers le chapitre 1 est effectuée sur les stratégies de codage
canal dans le domaine des télécommunications. Il en ressort que les stratégies FEC (codes correc-
teurs et détecteurs d’erreurs) constituent 1’approche offrant le meilleur compromis débit/protection.
En poursuivant 1’étude dans la famille FEC, il apparait que les codes convolutifs sont parmi les codes
les plus utilisés en télécommunication. De plus, la possibilité de les utiliser, soit comme entité inde-
pendante, soit dans une structure concaténée avec un autre code, soit comme élément constituant d’un
turbo-code les rend trés attractifs. D’autant plus que, dans les stratégies FEC, les turbo-codes offrent
actuellement les meilleures performances de codage. Le choix s’est donc naturellement porté sur les
codes convolutifs et leur application aux turbo-codes. v

Le chapitre 2 est consacré a I’étude des aspects fonctionnels et architecturaux des codes convo-
lutifs. Dans ce travail, sont abordés différentes architectures de codeurs convolutifs et les critéres
permettant leur selection dans les turbo-codes. Les paramétres déterminant les performances d’un
turbo-codeur et les conditions de bon fonctionnement sont analysés.

Le chapitre 3 traite des différents algorithmes de décodage itératif des turbo-codes. La complexité
architecturale des algorithmes les plus utilisés dans un turbo-décodeur (SOVA, Log MAP et Max-Log
MAP) y est comparée. Il est & noter que toutes ces approches sont basées sur des versions modi-
fiées de I’algorithme de Viterbi' dont 1’étude montre que le débit est principalement limité par le
bloc ACS (4dd-Compare-Select). Différentes structures peuvent étre utilisées pour augmenter le de-
bit global d’un décodeur élémentaire du turbo-décodeur. Les plus connues sont les structures Radix-k.
Une implantation sur FPGA de type Flex10KE a permis d’observer que les structures Radix-4 ont le
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meilleur compromis débit/surface.

L’étude expérimentale des architectures systoliques dédiées a la convolution (implantations sur
FPGA de type Altera/Flex10KE et simulations) fait I’objet du chapitre 4. Elle met en évidence la
simplicité de leur mise en ceuvre, due a leurs structures réguliéres. La possibilité de rendre ces ar-
chitectures résistantes aux pannes, de les reconfigurer en ligne et d’effectuer des traitements en flot
continu, les rendent particulicrement intéressantes. Cependant, le traitement sériel des données limite
le débit a une valeur égale au mieux, a la fréquence maximale de fonctionnement du composant cible.
D’ou la nécessité de développer une architecture paralléle permettant un traitement plus rapide.

Le chapitre 5 est dédié a I’étude d’une architecture rapide de codeurs convolutifs (récursifs et non
récursifs) et a son application a des turbo-codes. La méthodologie de conception adoptée consiste en la
formulation mathématiques des algorithmes de traitement suivie de la recherche des solutions offrant
la meilleure adéquation algorithme/architecture. Les architectures retenues sont ensuite décrites au
niveau RTL, synthétisées sur FPGA, simulées puis évaluées en termes de compromis débit/surface ou
de variations de (fréquence, surface) en fonction du degré de parallélisme.

L’application de la méthodologie de conception sur les codes convolutifs a permis le développe-
ment et I’implantation, sur FPGA de type Altera/Flex10KE, de quatre modéles RTL selon différentes
stratégies d’implantation. Les modeles décrits en VHDL sont génériques, indépendants de toute tech-
nologie cible et configurables avant la synthése. Un programme écrit en C a été développé pour
permettre la génération automatique des paquetages de configuration a partir de certains paramétres
(p, m, R, G(z), H;(x), etc.). Chaque architecture a été testée pour différents degrés de parallélisme,
choix de polyndmes générateurs et rendements. Pour les codeurs convolutifs, les débits obtenus sont
compris entre 1 Gbits/s et 7.45 Gbits/s pour des degrés de parallélisme 8 et 32, respectivement. Un
turbo-code paralléle & deux niveaux, de rendement 1/4 basé sur des codes convolutifs récursifs et
systématiques, a permis d’atteindre des débits compris entre 1 et 2 Gbits/s et entre 3 et 5 Gbits/s pour
les degrés de parallélisme 8 et 32, respectivement.

Dans le chapitre 6, I’architecture rapide du codeur convolutif est exploitée pour la conception d’un
décodeur de syndrome parall€le. Ce type de décodeur est constitué principalement d’une réplique du
codeur (déja traitée) et un registre de syndrome. Par conséquent, 1’étude porte uniquement sur la
parallélisation de ce registre de syndrome. L’implantation du décodeur sur un Altera/Flex10KE a
permis d’atteindre des débits allant jusqu’a 4.78 Gbits/s pour un rendement de 1/2.

La suite logique, a court terme, du travail présenté dans ce mémoire de thése est de développer
une architecture rapide de turbo-décodeur. Les algorithmes et architectures de décodage itératif des
turbo-codes du chapitre 3 peuvent étre exploités dans le développement d’un décodeur rapide. La
stratégie qui consiste a augmenter le débit de chaque code constituant d’un turbo-code, reste valide
dans le cas du turbo-décodeur. En effet, comme vu dans le chapitre 3, le circuit de décodage d’un
turbo-code convolutif est constitué de décodeurs ¢lémentaires fonctionnant de maniere itérative.

Une autre perspective de ce travail, a plus long terme, est d’implanter le turbo-(codeur/décodeur)
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sous forme d’un module ADM (4uxiliary Dedicated Module) dans un processeur modulaire et hau-
tement paralléle développé au LICM [1]. Les ADM de ce processeur, basé sur un ceeur de DSP, sont

dédies a I’exécution de fonctions critiques. Dans ce cas présent, la fonction critique est le codage
canal.
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Annexe A

Listes des Abréviations

ACS
ADSL
AMD

ARIB
ARQ
ATM
AWGN
ASIC
ASVC
BCH
BMC
BER
BVD
BPSK
BSC
B-GAN
CCSDS
CD
CDPD
CDMA
CMOS
CG
CLs
CRC
CSA

Add Compare Select.

Asymmetric Digital Subscriber Line.
Advanced Micro Devices.

A Posteriori Probability.

Association of Radio Industries and Business.
Automatic Repeat reQuest.
Asynchronous Transfer Mode.

Additive White Gaussian Noise.
Application Specific Integrated Circuits.
Application Specific Virtual Components.
Bose Hocquenghem Chaudhuri.

Branch Metric Calculation.

Bit Error Rate.

Big Viterbi Decoder.

Binary Phase Shift Keying.

Binary Symetric Channel.

Broadband Global Area Network.

Consultative Committee On Space Data System.

Compact Disk.

Cellular Digital Packet Data.

Code Division Multiple Access.
Complementary Metal-Oxide Semiconductor.
Corps de Galois.

Cellules logiques.

Cyclic Redundancy Check.

Compare Select Add.
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DVD

DVB
DVB-RCS
DVB-RCT
DMT
DSN
DSCS
ESA

ETSI
FDDI
FEC

FER

FIR
FPGA
GSM
3GPP
GPS

HIPERLAN :

IEEE
INTELSAT
IMT-2000
1P

QoS

IIR

LAN
LICM
LLR
LRV
MAP
MIPS
MTO
NASA
NRSC
NRNSC
PSDN
OTM

ANNEXE A. LISTES DES ABREVIATIONS

Digital Versatile Disk.

Digital Video Broadcasting.

Digital Video Broadcasting-Return Channel Satellite.
Digital Video Broadcasting-Return Channel Terrestrial.
Digital Multitone.

Deep Space Network.

Defense Satellite Communication System.
European Space Agency.

European Telecommunications Standards Institute.
Fiber Distributed Data Interface.

Forward Error Correction.

Frame Error Rate.

Finite Impulse Response.

Field Programmable Gate Array.

Global System for Mobile Communications.

3rd Generation Partnership Project.

Global positioning system.

High Performance Radio LAN.

Institute of Electrical and Electronics Engineers.
International Telecommunications Satellite.
International Mobile Telecommunications-2000.
Intellectual Property.

Quality of Service.

Infinite Impulse Response.

Local Area Network.

Laboratoire Interfaces Capteurs et Micro-¢électronique.
Log-Likelihood Ratio.

Logarithme du Rapport de Vraisemblance.
Maximum A Posteriori.

Millions of Instructions Per Second.

Many To One.

National Aeronautics and Space Agency.
Non-Reécursif Systématique Convolutif.
Non-Récursif Non-Systématique Convolutif.
Packet Switching Data Networks.

One To Many.

Random Access Memory.



RSC
RTL
Sh
SMU
SoC
SOVA
SISO
SWP
TCM
TDF
TSMC
TIA
TTA
UMTS
WAN
WCDMA
Wi-Fi
xDSL

Reed-Muller.

Reed-Solomon.

Récursif Systématique Convolutif.
Register Transfer Level.
Shannon.

Survivor Memory Unit.
System-on-a-Chip.

Soft Output Viterbi Algorithm.
Soft Input Soft Output.
Sub-Word Parallel.

Trellis Coded Modulation.
Télédiffusion De France.

Taiwan Semiconductor Manufacturing.
Telecommunication Industry Association.
Telecommunication Technology Association.
Universal Mobile Telephone System.

Wide Area Network.

Wideband Code Division Multiple Access.

Wireless Fidelity.
x Digital Subscriber Line.
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Annexe B

Notations

a, a;

Ae; As
Aesf (p)

d free
f clk,par
f clk,ser

amplitude.

affaiblissement.

amplitude respectives des signaux d’entrée et de sortie.
augmentation effective du nombre de bits traités.

bande passante.

séquence d’information (polyndme).

énergie avant codage.

énergie aprés codage.

espérance mathématique (fonction).

exposant de Gallager (fonction).

séquence d’érreur (polynéme).

code.

capacité du canal de transmission.

codeur parallel One To Many.

codeur parallel Many To One.

bloc GEA implanté sous forme combinatoire.

bloc GEA implanté sous forme mixte (combinatoire et pipeline).
mot de code.

mot de code (polyndme).

tableau de mémorisation de la séquence d’état du chemin compétiteur.
débit d’information de la source.

débit du circuit paralléle.

information non codées.

distance minimale du code.

distance minimale de parité générée par une séquence de poids 2.
distance minimale de liberté (code convolutif).

fréquence d’horloge du circuit parali¢le.

fréquence d’horloge du circuit série.
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G,H,P
G(z),H(z)
H(X)
H(X.,Y)
h(z)
h(z;y)
I(X,Y)

T

(R)e
so(t),s1(¢)
Sq

So

S(i)

s

K.

T\ Tsys,Teclas

ANNEXE B. NOTATIONS

matrice génératrice.

polynémes générateurs.

entropie de X (fonction).

entropie conjointe (fonction).

quantité d’information de x.

quantité d’information mutuelle.

information mutuelle,

matrice identité. '

taille du bloc d’entrée (code bloc) ou nombre d’entrée (code convolutif).
taille de I’entrelaceur.

longueur de la séquence d’information incluant les bits de queue (code convolutif).
longueur de la séquence d’information sans les bits de queue (code convolutif).
information intrinséque.

taille de la mémoire du codeur.

matrice de perforation.

taille du bloc de sortie (code bloc) ou nombre de sortie (code convolutif).
énergie du bruit.

degré de parallélisation.

probabilité de 1’événement x.

probabilité.

probabilité d’erreur de décodage.

probabilité d’erreur par bit.

probabilité d’erreur par mot.

puissance du signal.

processeur élémentaire.

processeur élémentaire bidirectionnel (systolique).

processeur élémentaire unidirectionnel (systolique).

processeur élémentaire orthogonal (systolique).

rendement du code.

reste de la division.

unité de mémorisation (bascule).

contenue du registre (ou bascule) R a ’instant t.

signaux modulées.

état.

surface occupée.

nceud du treillis.

séquence d’état.

longueur de contrainte.

période.



Tma:c
T;, Tt
Tw,Ir
TosIm

A(si — 85)
INVR)

8(4:4)
A(51)

'y(si — Si+1) :

a(jyi)
ag(4,8)
B3,0)
Be(3:%)

Qp
ay(si)
P
Afap

i
Os
(16

période maximale.

nombre de cycle additionnel 4 la terminaison du treillis.
matrice de transition.

matrice de transition OTM et MTO.

nombre d’erreurs détectables et/ou corrigibles.
variables aléatoires.

information a priori

durée du symbole modulé.

moyenne de la variable aléatoire.

écart type.

réduction du taux de codage.

logarithme du rapport de vraisemblance.
métrique de la branche s; — s; (Viterbi).
métrique de la branche s; — s;.

tableau des métriques cumulées.

tableau de mémorisation de la séquence d’état.

tableau de mémorisation de la différence entre les métriques.

du chemin survivant et de son compétiteur.

métrique de la branche si — s;4+1 (MAP).

tableau de mémorisation des probabilités o(s1).
tableau de mémorisation des probabilités o (s1).
tableau de mémorisation des probabilités 3(s7).
tableau de mémorisation des probabilités 3(s7)e.
I’ensemble des états s;_; connectés 4 1’état s; (Viterbi).
I’ensemble des états s;_1 connectés a I’état s; (MAP).
’ensemble des états s; ;1 connectés a 1’état s; (MAP).
In (a(s;)).

état anticipé.

pourcentage de dégradation en fonction de p.

nombre des sommes de contrdle de parité.

syndrome.

bit du syndrome.

représentation octale.

représentation hexadécimale.
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Annexe C

Résultats Expérimentaux

Diviseurs

=8 ©=8 =16 =16 =32 =32

Implantation DP.omb DPpipe DP,omb DPpipe DPomb DPpipe

14 CLs 53 CLs 22CLs 169 CLs 50 CLs 593 CLs

Gi1(z) 250 MHz 250 MHz 250 MHz 250 MHz 181.81 MHz 250 MHz
1,95 Gbits/s | 1,95 Gbits/s || 3,81 Gbits/s | 3,81 Gbits/s || 5,41 Gbits/s | 7,45 Gbits/s

13CLs 60 CLs 27CLs 184 CLs 52 CLs 625 CLs

Ga(z) 250 MHz 250 MHz 222,22 MHz 250 MHz 178.57 MHz 250 MHz
: 1,95 Gbits/s | 1,95 Gbits/s || 3,39 Gbits/s | 3,81 Gbits/s || 5,32 Gbits/s | 7,45 Gbits/s

19 CLs 66 CLs 31CLs 198 CLs 62 CLs 654 CLs

Gs(z) 250 MHz 250 MHz 21739MHz | 250 MHz 196.07 MHz 250 MHz
' 1,95 Gbits/s | 1,95 Gbits/s || 3,31 Gbits/s | 3,81 Gbits/s || 5,84 Gbits/s | 7,45 Gbits/s

28 CLs 96 CLs 55CLs 265 CLs 87 CLs 778 CLs

Ga(z) 2439 MHz 250 MHz 222.22 MHz 250 MHz 163.93 MHz 250 MHz
1,90 Gbits/s | 1,95 Gbits/s || 3,39 Gbits/s | 3,81 Gbits/s || 4,88 Gbits/s | 7,45 Gbits/s

39CLs 94 CLs 63 CLs 326 CLs 147 CLs 1006 CLs
Gs(z) 212.76 MHz | 188.67 MHz || 166.66 MHz | 178.57 MHz (| 86.95MHz | 227.27 MHz
1,66 Gbits/s | 1,47 Gbits/s || 2,54 Gbits/s | 2,72 Gbits/s || 2,59 Gbits/s | 3,79 Gbits/s

27CLs 88 CLs 58 CLs 348 CLs 140 CLs 1044 CLs
Gs(x) 250 MHz 250 MHz 185.18 MHz | 188.67 MHz || 97.08 MHz | 156.25 MHz
1,95 Gbits/s | 1,95 Gbits/s || 2,82 Gbits/s | 2,87 Gbits/s || 2,89 Gbits/s | 4,65 Gbits/s

59 CLs 167 CLs 146 CLs 439 CLs 333CLs 1615 CLs
Gr(z) 9297MHz | 94.33 MHz 121.95MHz | 149.25MHz || 8333MHz | 91.74 MHz
0,72 Gbits/s | 0,73 Gbits/s 1,86 Gbits/s | 2,27 Gbits/s || 2,48 Gbits/s | 2,73 Gbits/s

59 CLs 126 CLs 99 CLs 360 CLs 348 CLs 1478 CLs
Gg(x) 188.67 MHz | 196.07 MHz 125 MHz 17241 MHz || 68.02MHz | 120.48 MHz
1,47 Gbits/s | 1,53 Gbits/s 1,90 Gbits/s | 2,63 Gbits/s || 2,02 Gbits/s | 3,59 Gbits/s

102 CLs 203 CLs 169 CLs 477CLs 295 CLs 1639 CLs
Go(z) 9708 MHz | 102.04 MHz || 89.28 MHz | 13385MHz || 74.62MHz | 144.92 MHz
0,75 Gbits/s | 0,79 Gbits/s 1,36 Gbits/s | 2,04 Gbits/s || 2,22 Gbits/s | 4,31 Gbits/s

TAB. C.1 — Diviseurs paralléles D Peomp D Ppipe.
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Annexe D

Résultats Expérimentaux

Codeurs convolutifs

223

R=1/2 =8 =8 =16 =16 =32 =32
Implantation CPlmto CP2mio CPlmto CP2mio CPlmio CP2mto
151 CLs 189 CLs 495 CLs 636 CLs 1756 CLs 2301 CLs
Codeur(1,2,2)(7,5)s 227 MHz 250 MHz 196.06 MHz 250 MHz 109.89 MHz 222 MHz
1.69 Gbits/s | 1.86 Gbits/s 2.92 Gbits/s | 3.72 Gbits/s || 3.27 Gbits/s | 6.61 Gbits/s
158 CLs 199 CLs 512 CLs 661 CLs 1796 CLs 2360 CLs
Codeur(1,2,3)(13,17)g ||. 250 MHz 250 MHz 169.49 MHz 250 MHz 113.63 MHz | 208.33 MHz
1.86 Gbits/s | 1.86 Gbits/s 2.53 Gbits/s | 3.72 Gbits/s 3.39 Gbits/s | 6.21 Gbits/s
165 CLs 213 CLs 526 CLs 688 CLs 1828 CLs 2413 CLs
Codeur(1,2,4)(23,33)s 250 MHz 250 MHz 140.84 MHz 250 MHz 95.23 MHz | 208.33 MHz
1.86 Gbits/s | 1.86 Gbits/s 2.1 Gbits/s 3.72 Gbits/s || 2.84 Gbits/s | 6.21 Gbits/s
169 CLs 215CLs 528 CLs 689 CLs 1829 CLs 2414 CLs
Codeur(1,2,4)(23,25)s 175.43 MHz 250 MHz 153.84 MH2 250 MHz 119.04 MHz 200 MHz
1.31 Goits/s | 1.86 Gbits/s 2.29 Gbits/s | 3.72 Gbits/s || 3.55 Gbits/s | 5.96 Gbits/s
TAB. D.1 — Codeurs paralléles RSC de rendement 1/2.
— R=173 =8 = =16 | p=16 pr=cy) =32 ]
Implantation CPlmto CP2mto CPlmto CP2mto CPlmto CP2mto
203 CLs 241 CLs 663 CLs 804 CLs 2348 CLs 2893 CLs
Codeur(1,3,3)(7,5,3)s 250 MHz 250 MHz 250 MHz 250 MHz 99 MHz 217.39 MHz
1.86 Gbits/s 1.86 Gbits/s 3.72 Gbits/s | 3.72 Gbits/s 2.95 Gbits/s | 6.48 Gbits/s
224 CLs 268 CLs 710 CLs 869 CLs 2447 CLs 3033 CLs
Codeur(1,3,3)(13,17,15)s |[ 217.39 MHz 192.30 MHz 175.43 MHz | 204.08 MHz || 11494 MHz | 131.57 MHz
1.62 Gbits/s 1.43 Gbits/s 2.61 Gbits/s | 3.04 Gbits/s 3.42 Gbits/s | 3.92 Gbits/s
227 CLs 274 CLs 707 CLs 873 CLs -CLs -CLs
Codeur(1,3,4)(23,33,37)s 212.76 MHz | 204.08 MHz 14492 MHz | 166.66 MHz - MHz - MHz
1.58 Gbits/s | 1.52 Gbits/s || 2.16 Gbits/s | 2.48 Gbits/s - Gbits/s - Gbits/s
231 CLs 227 CLs 710 CLs 875 CLs 2450 CLs 3039 CLs
Codeur(1,3,4)(23,25,37)5 185.18 MHz | 217.39 MHz 161.29 MHz | 227.27 MHz 126.58 MHz | 161.29 MHz
1.38 Gbits/s 1.62 Gbits/s 2.40 Gbits/s | 3.39 Gbits/s 3.77 Gbits/s | 4.80 Gbits/s

TAB. D.2 — Codeurs paralléles RSC de rendement 1/3.
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1 R=1/4 =8 =8 p=16 =16 732 | p=32
Implantation CPlmio CP2mio CPlto CP2pi0 CPlmio CP2mio
227CLs 323 CLs 882 CLs 1039CLs || 3039CLs | 3631CLs
Codeur(1,4,3)(13,17,15,11)s || 204.08 MHz | 196.07 MHz || 175.43 MHz | 181.81 MHz || 131.57 MHz | 149.25 MHz
1.52 Gbits/s | 1.46 Gbits/s || 2.61 Gbits/s | 2.71 Gbits/s || 3.92 Gbits/s | 4.44 Gbits/s
289 CLs 329CLs || 881CLs 1045CLs || 3046CLs | 3632CLs
Codeur(1,4,4)(23,35,27,37)s || 163.93MHz | 250MHz || 158.73MHz | 232.55MHz || 114.94 MHz | 196.07 MHz
1.22 Gbits/s | 1.86 Gbits/s || 2.36 Gbits/s | 3.47 Gbits/s || 3.42 Gbits/s | 5.84 Gbits/s
284 CLs 329CLs 877 CLs 1042CLs || 3044CLs | 3631CLs
Codeur(1,4,4)(23,33,37,25) || 192.30MHz | 18518 MHz || 175.43MHz | 17241 MHz || 13333 MHz | 12048 MHz
1.43 Gbit/s | 1.37 Gbits/s || 2.61 Gbits/s | 2.57 Gbits/s || 3.97 Gbits/s | 3.59 Gbits/s
TAB. D.3 — Codeurs paralléles RSC de rendement 1/4.
[ R=1/2 | =8 ] =8 || p=16 | p=16 =32 =32
Implantation CPlmto CP2mi0 CPlmio CP2mto CPlmio CP210
135CLs 172CLs 459CLs 610 CLs T683CLs | 2242 CLs
Codeur(1,2,2)(5)s || 250MHz | 250MHz || 250MHz | 250MHz || 250MHz | 196.07 MHz
1.86 Gbits/s | 1.86 Gbits/s || 3.72 Gbits/s | 3.73 Gbits/s || 7.45 Gbits/s | 5.84 Gbits/s
138 CLs 178 CLs 462CLs §30CLs 1686CLs | 2278 CLs
Codeur(1,2,3)(17)s || 250MHz | 250MHz || 250MHz | 250MHz || 250MHz | 204 MHz
1.86 Gbits/s | 1.86 Gbits/s || 3.72 Gbits/s | 3.73 Gbits/s || 7.45 Gbitss | 6.08 Gbite/s
142 CLs 181 CLs 466 CLs 649 CLs 1690CLs | 2313 CLs
Codeur(1,2,4)(25)s || 250MHz | 250MHz || 250MHz | 250MHz || 250MHz | 222.22 MHz
1.86 Gbits/s | 1.86 Gbits/s || 3.72 Gbits/s | 3.73 Gbits/s || 7.45 Gbits/s | 6.62 Gbits/s
TAB. D.4 — Codeurs paralléles NRSC de rendement 1/2.
R=1/3 , p=8 ©=8 p=16 ©=16 =32 ©=32
Implantation CPlmio CP2mio CPlmio CP2nt0 CPlnio CP2pni0
187 CLs 225CLs 627CLs 779 CLs 2275CLs | 2835CLs
Codeur(1,3,2)(5,3)s 250MHz | 250 MHz 250MHz | 250 MHz || 20833 MHz | 212.76 MHz
1.86 Gbits/s | 1.86 Gbits/s || 3.72 Gbits/s | 3.73 Gbits/s || 6.21 Gbits's | 6.34 Gbits/s
190 CLs 230 CLs 630 CLs 798 CLs 2270CLs | 2870 CLs
Codeur(1,3,3)(17,15)s || 250 MHz | 250 MHz 250MHz | 250 MHz || 20408 MHz | 208.33 MHz
1.86 Gbits/s | 1.86 Gbits/s || 3.72 Gbits/s | 3.73 Gbits/s || 6.21 Gbits/s | 6.21 Gbits/s
194 CLs 242 CLs 634 CLs 834 CLs 2282CLs | 2930CLs
Codeur(1,3,4)(33,37)s || 250MHz | 21276 MHz || 250MHz | 250MHz | 21276 MHz | 163.84 MHz
1.86 Gbits/s | 1.58 Gbits's || 3.72 Gits/s | 3.73 Gbits/s || 6.34 Gbits/s | 4.88 Gbits/s
TAB. D.5 — Codeurs paralléles NRSC de rendement 1/3.
R=1/4 =8 =8 =16 ©=16 ©=32 =32
Implantation CPlmio CP2mt0 CPlmso CP2mt0 CPlmto CP2mto
242 CLs 282 CLs 798 CLs 966 CLs 2870CLs | 3462 CLs
Codeur(1,4,3)(17,15,11)s || 250 MHz | 250 MHz 250MHz | 250 MHz 200MHz | 188.67 MHz
: 1.86 Gbits/s | 1.86 Gbits/s || 3.72 Gbits/s | 3.72 Gbits/s || 5.96 Gbits/s | 5.62 Gbirs/s
254CLs 294 CLs 8ISCLs | 1002CLs || 2906CLs 3530 CLs
Codeur(1,4,4)(35,27,37)s || 250MHz | 250MHz || 2439MHz | 250MHz || 196.07MHz | 200 MHz
1.86 Gbits/s | 1.86 Gbits/s || 3.63 Gbits/s | 3.72 Gbits/s || 5.84 Gbits/s | 5.96 Gbits/s
254 CLs 294 CLs 818 CLs 1002CLs 2906 CLs | 3530 CLs
Codeur(1,4,4)(33,37,25)s || 250MHz | 238.09MHz || 250MHz | 250MHz || 196.07MHz | 181.81 MHz
1.86 Gbits/s | 1.77 Gbits/s || 3.72 Gbits/s | 3.72 Gbits/s || 5.84 Gbits/s | 5.41 Gbits/s

TAB

. D.6 — Codeurs paralléles NRSC de rendement 1/4.



CP2otm : R=112 =8 ©=16 =32 |

265 CLs 906 CLs 3010 CLs
Codeur(1,2,16)(Gs(z), Hi(z)) || 204,08 MHz || 185,18 Mtz 108,69 MHz
1,52 Gbits/s 2,75 Gbits/s 3,23 Gbits/s

272 CLs 900 CLs 3022 CLs
Codeur(1,2,16{(G14(z)> Hy(z)) 250 MHz 200 MHz 126,58 MHz
1,86 Gbits/s 2,98 Gbits/s 3,77 Gbits/s

349 CLs - 1142 CLs 3649 CLs
Codeur(1,2,32)(Cr(2), Ha(e)) || 192MHz || 156,25 MHz § 103,09 MHz
1,43 Gbits/s 2,32 Gbits/s 3,07 Gbits/s

335CLs 1086 CLs 3590 CLs
Codeur(1,2,32)(Cs (), Ha(x)) || 250MHz || 212,76 MHz | 128,2 MHz
1,86 Gbits/s 3,17 Gbits/s 3,82 Gbits/s

TAB. D.7 — Codeurs paraliéles OTM RSC de rendement 1/2.

CP2otm : R=1/2 =8 =16 p=32 |

310 CLs 985 CLs 3160 CLs

Codeur(1,2,16)(Gs (), Hi(z)) || 172,47MHz || 144 MHz 107 MHz
1,28 Gbits/s 2,14 Gbits/s 3,18 Gbits/s

298 CLs 979 CLs 3233.CLs
Codeur(1,2,16)(Gs (z), Hi(z)) || 227 MHz 156 MHz || 119,25 MHz
1,69 Gbits/s 2,43 Gbits/s 3,55 Gbits/s

: 472 CLs 1356 CLs 4233 CLs
Codeur(1,2,32)(G7(z),H2(z)) 109 MHz 147 MHz 105,26 MHz
0,81 Gbits/s 2,29 Gbits/s 3,13 Gbits/s

444 CLs 1238 CLs 4056 CLs
Codeur(1,2,32)(Gs(z), Ha(x)) 158 MHz 158,73 MHz || 94,33 MHz
1,17 Gbits/s || 2,48 Gbits/s || 2,81 Gbits/s

TAB. D.8 — Codeurs paralléles MTO RSC de rendement 1 /2.
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Annexe E

Résultats Expérimentaux

Turbo-codeurs convolutifs

[ K Tel TC1 TC2 1l TC3 ]
250 MHz 238,09 MHz 238 MHz
256 8 1118 CLs 1684 CLs 1198 CLs
1,86 Gbits/s 1,77 Gbits/s 1,77 Gbits/s
192,3 MHz 151,51 MHz 151,51 MHz
256 | 16 2476 CLs 2578 CLs 2624 CLs
2,87 Gbits/s 2,26 Gbits/s 2,26 Gbits/s
138,88 MHz 117,64 MHz 136,98 MHz
256 | 32 7502 CLs 7698 CLs 7818 CLs
4,15 Gbits/s 3,51 Gbits/s 4,09 Gbits/s
250 MHz 232,55 MHz 217,39 MHz
512 8 1632 CLs 1680 CLs 1712 CLs
1,86 Gbits/s 1,73 Gbits/s 1,62 Gbits/s
204,08 MHz 135,13 MHz 178,57 MHz
512 | 16 2985 CLs 3087 CLs 3143 CLs
3,04 Gbits/s 2,01 Gbits/s 2,66 Gbits/s
142,85 MHz 109 MHz 123,45 MHz .
512 | 32 8003 CLs 8215 CLs 8319 CLs
4,26 Gbits/s 3,25 Gbits/s 3,68 Gbits/s
196,07 MHz 161,29 MHz 156,25 MHz
1024 | 8 2626 CLs 2718 CLs 2750 CLs
1,46 Gbits/s 1,20 Gbits/s 1,16 Gbits/s
227,27 MHz 140,88 MHz 169,49 MHz
1024 | 16 4016 CLs 4130 CLs 4186 CLs
3,39 Gbits/s 2,10 Gbits/s 2,53 Gbits/s
147,05 MHz 104,16 MHz 135,13 MHz
1024 | 32 9053 CLs 9249 CLs 9369 CLs
4,39 Gbits/s 3,11 Gbits/s 4,03 Gbits/s
Code constituant ]| Code constituant || Code constituant
RSC-TC1 RSC-TC2 RSC-TC3
(1,2,2)(7,5)8 (1,2,3)(13,17)s | (1,2,4)(23,33)s
250 MHz 227,27 MHz 250 MHz
- 8 300 CLs 324 CLs 340 CLs
1,86 Gbits/s 1,69 Gbits/s 1,86 Gbits/s
250 MHz 204,08 MHz 217,39 MHz
- 16 979 CLs 1030 CLs 1058 CLs
3,73 Gbits/s 3,04 Gbits/s 3,24 Gbits/s
196,07 MHz 169,49 MHz 185,18 MHz
- 32 3492 CLs 3590 CLs 3650 CLs
5,86 Gbits/s 5,06 Gbits/s 5,53 Gbits/s

TAB. E.1 — Turbo-codeur a deux étages de rendement R = 1/3.
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Annexe F

Résultats Expérimentaux

Décodeurs de syndromes

10101010
01010101
10101010
. 01010101
Matrice d’interconnexion Ml=
10101010
01010101
10101010
01010101
[R=12] =8 =16 [ 32 |
39 CLs 79 CLs 159 CLs
m=2 250 MHz 250 MHz 250 MHz
1.95 Gbits/s 3.9 Gbits/s 7.8 Gbits/s
45 CLs 94 CLs 189 CLs
m=3 250 MHz 250 MHz 250 MHz
1.95 Gbits/s 3.9 Gbits/s 7.8 Gbits/s
53 CLs 109 CLs 221 CLs
m=4 250 MHz 250 MHz 250 MHz
1.39 Gbits/s || 2.64 Gbits/s 5.48 Gbits/s
73 CLs 172 CLs 343 CLs
m=3 22222 MHz || 192.30 MHz 196.07 MHz
1.73 Gbits/s 3.0 Gbits/s 6.12 Gbits/s
101 CLs 214 CLs 437 CLs
m=6 178.57 MHz || 169.49 MHz 175.45 MHz
1.39 Gbits/s || 2.64 Gbits/s 5.48 Gbits/s

TAB. F.1 — Réseaux de correction de rendement 1/2.
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ANNEXE F. RESULTATS EXPERIMENTAUX

DECODEURS DE SYNDROMES

R=13 || =8 ©=16 =32 |
70CLs 142 CLs 586 CLs
m=2 250 MHz 250 MHz 250 MHz
1.95 Gbits/s [f . 3.9 Gbits/s 7.8 Gbits/s
104 CLs 220 CLs 440CLs
m= 238 MHz 208 MHz 222 MHz
1.85 Gbits/s || 3.25 Gbits/s || 6.93 Gbits/s
239 CLs 289 CLs 597 CLs
m=4 188.1 MHz 185 MHz 166.66 MHz
1.46 Gbits/s || 2.89 Gbits/s || 5.2 Gbits/s
239 CLs 498 CLs 1001 CLs
m= 100 MHz 99 MHz 93.45 MHz
0.78 Gbits/s || 1.54 Gbits/s || 2.92 Gbits/s
330CLs 663 CLs 1354 CLs
m=6 75.75MHz || 72.46 MHz || 73.525 MHz
0.59 Gbits/s || 1.13 Gbits/s | 2.29 Gbits/s

TAB. F.2 — Réseaux de correction de rendement 1/3.

R=1/4 || ©=8 ©=16 =32 |
140 CLs 284 CLs 572 CLs
m=2 188.67 MHz (| 181.81 MHz || 172.41 MHz
1.47 Gbits/s 2.84 Gbits/s || 5.38 Gbits/s
169 CLs 362 CLs 721 CLs
m= 151.51 MHz |} 163.93 MHz || 133.33 MHz
' 1.18 Gbits/s 2.56 Gbits/s || 4.16 Gbits/s
375 CLs 772 CLs 1152 CLs
m=4 64.93 MHz 61.72 MHz 60.60 MHz
0.507 Gbits/s || 0.96 Gbits/s || 1.89 Gbits/s
463 CLs 926CLs 1354 CLs
m=5 56.17 MHz 62.11 MHz 95.23 MHz
0.43 Gbits/s 1.97 Gbits/s || 2.97 Gbits/s

TAB. F.3 — Réseaux de correction de rendement 1/4.

[ R=12 1 ©=8 =16 p=32 |
Décodeur 1 416 CLs 1344 CLs 4749 CLs
(1,2,2)(7,5)s 250 MHz 196 MHz 153 MHz
M1 1.95 Gbits/s || 3.06 Gbits/s || 4.78 Gbits/s
Décodeur 2 430 CLs 1380 CLs 4809 CLs
(1,2,3)(13,17)3 204 MHz 222 MHz 129 MHz
M1 1.59 Gbits/s || 3.46 Gbits/s || 4.03 Gbits/s
Décodeur 3 469 CLs 1457 CLs 4977 CLs
(1,2,4)(23,33)s 232 MHz 204 MHz 129.87MHz
M1 1.81Gbits/s || 3.14 Gbits/s || 4.05Gbits/s

TAB. F.4 — Décodeurs de rendement 1/2.
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RESUME

‘}‘ o) 0 télécommunications, I'intégration des services
(Q et la diversité des données échangées (voix, vi-
,\\ déo, cellules ATM, etc.) exigent des systémes
'\'Q_S) de plus en plus rapides pour traiter des volumes
® d*information en augmentation constante, tout
en.conservant des délais d’attente les moins contraignants
possibles pour I'utilisateur. ces deux contraintes liées au trai-
tement de I'information s ajoute la nécessité de protéger les
données émises dans des canaux soumis  des bruits pertur-
bateurs. De la qualité du service (QoS) rendu en termes de
communication, quelles que soient les conditions de- trans-
mission, se-dégagent deux mots clés: fiabilité et rapidité. Le
travail de cette thése fait partie d’un projet global mené dans
le laboratoire LICM concernant la conception architecturale
d’une chaine de transmission & haut débit et 4 faible codt.
Ce travail se situe dans le cadre d’un contrat CIFRE entre le
laboratoire LICM et la société 2MG Communication. L’ob-
jectif est de concevoir une architecture rapide pour un sys-
téme de codage de faible coiit et & haut débit permettant une
protection optimale des données.
Une étude approfondie sur les stratégies de codage canal
dans le domaine des télécommunications a été effectuée. 1l
en ressort que les stratégies FEC (Forward Error Correc-
tion) offrent les meilleurs compromis débit/protection. L'em-
ploi de codes convolutifs est I'une des approches FEC les
plus répandues : la possibilité de les utiliser, soit comme en-
tités indépendantes, soit dans des structures concaténées avec
d’autres codes, soit encore comme éléments constituants de
turbo-codes (techniques de codage offrant actuellement les
meilleurs niveaux de protection), les rend trés attractifs.
A partir de ce constat, quatre types darchitecture de codeurs
convolutifs ainsi qu’une architecture de turbo-codeur ont été
développés au niveau RTL et validés sur FPGA. Les résul-
tats obtenus sont compris, pour le codeur convolutif haut
débit, entre 1 et 7.45 Gbits/s pour des degrés de parallé-
lisme 8 et 32, respectivement. Dans le cas du turbo-code,
Pimplantation d’un turbo-codeur & deux niveaux avec unren-
dement 1/3 a permis d’atteindre des débits compris entre 1
et 2 Gbits/s et entre 3 et 5 Gbits/s pour des degrés de paral-
Iélisme de 8 et 32, respectivement. L'étude a été complétée
par le développement d’un décodeur de syndrome pour codes
convolutifs, explonant I’architecture paralléle du codeur haut
débit, qui a permis d'atteindre des débits de 4.78 Gbits/s pour
un rendement de 1/2.

Mots clés : transmission haut débit, codage canal,
codes convolutifs, turbo-codes, architectures paralléles, mo-
délisation RTL.

ABSTRACT

n the telecommunication area, integrating ser-
vices, exchanging ever increasing volumes of
heterogeneous data and preserving acceptable
delays to end users, are requisites setting the
need for faster and faster systems. Moreover,
data must be protected against modifications due to the noise
affecting the transmission channels. From the Quality of Ser-
vice (QoS) of the communication, whatever the fransmition
conditions are, two keywords can be highlighted: reliability
and throughput. The work presented here is a part of a larger
project realized within the LICM laboratory concerning the
architectural conception of a high-throughput and low-cost
data transmission system. It has been carried out as a colla-
borative work between the LICM laboratory and the 2MG
Communication company. The goal is to design a fast archi-
tecture for a low-cost and high-speed encoding and decoding
system allowing for optimal data protection.

A thorough study of channel coding strategies in the tele-
communication domain has been done. FEC strategies (For-
ward Error Correction) emerged as those providing the best
troughput/protection trade-off. Within FEC, convolutional
codes are among the most employed: the possibility to use
them, either as independent codes, or in concatenated struc-
tures with other codes, or even as a constituent parts of turbo-
codes (offering presently the highest levels of data protec-
tion) makes them very attractive, which motivates this re-
search work.

Hence, four architectural types of convolutional encoders
and one turbo-encoder architecture have been designed in
VHDL at the RTL level and validated on FPGAs. The re-
sults obtained for the convolutional encoders are within |
and 7.45 Gbits/s with parallelism levels of 8 and 32, res-
pectively. Conceming the turbo-code, a 1/3-rate split-level
parallel turbo-encoder has been implemented, allowing rates
within 1 and 2 Gbits/s and within 3 and 5 Gbits/s to be achie-
ved with parallelism levels of 8 and 32, respectively. The
study was completed with the implementation of a syndrome
decoder based on the parallel architecture of the high-speed
convolutional encoder. Data rates up to 4.78 Gbits/s have
been achieved with a 1/2-rate decoder.

Key words: high speed transmission, channel en-
coding, convolutional codes, tarbo-codes, parallel architec-
tures, RTL modeling.





