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Résumé

æ 
n télécommunications, I'intégration des services et la diversité des données échangées

ffi 
(voix, vidéo, cellules ATM, etc.) exigent des systèmes de plus en plus rapides pour trai-

\:4SrÉ6 ter 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 traite-
ment de l'information s'ajoute la nécessité de protéger les données émises dans des canalrx soumis à
des bruits perturbateurs. De la qualité du service (QoS) rendu en termes de communication, quelles
que soient les conditions de fiansmission, se dégagent deux mots clés : fiabilité et rapidité. Le travail
de cette thèse fait partie d'un projet globat mené dans le laboratoire LICM concernant la conception
architecturale d'rure chaîne de transmission à haut débit et à faible coût. 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 système de codage de faibte coût et à haut débit
pennetiant une protection optimale des données.

Une étude approfondie sur les stratégies de codage canal dans le domaine des telécommunications
a été effectuée. Il en ressort que les stategies FEC (Forward Error Correction) oftent les meilleurs
compromis débit/protection. L emploi de codes convolutifs est I'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 cornme éléments coruitituants de turbo-codes (tech-
niques de codage oftant actuellement les meilleurs niveaux de protection), les rend ûès attractifs.
A partir de ce constat, quatre types d'architecture de codeurs convolutifs ainsi qu'une architecture
de tubo-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 à deux
niveaux avec un rendement 1/3 a permis d'atteindre des débits compris ente 1 et 2 Gbits/s et entre
3 et 5 Gbits/s ponr des degrés de parallélisme de 8 et 32, respectivement. L étude a éte complétée
par le développement d'un décodeur de syndrome pour codes convolutifs, exploitant I'architecture
parallèle du codeur haut débit, qui a pemris d'atteindre des débits de 4.78 Gbits/s pour un rendement
de I12.

Mots clés : transmission haut débit, codage canal, codes convolutifs, turbo-codes, architectures
parallèles, modélisation RTL.
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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 fansmission 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 at'chitectural conception of a high-throughput and low-cost data tansmission

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 atûactive, which motivates this research work.

Hence, four architectural types ofconvolutional 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 I and7.45 Gbits/s with parallelism levels of 8 and 32, respecti-
vely. Concerning the turbo-code, a 7 f }-rate split-level parallel turbo-encoder has been implemented,
allowing rates within I and 2 GbitVs and within 3 and 5 GbitVs 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 ofthe higb-speed convolutional encoder. Data rates up to
4.78 GbitVs have been achieved with a I/2-nte decoder.

Key words: high speed fransmission, channel encoding, convolutional codes, turbo-codes, paral-

lel architectures, RïL modeling.
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Introduction générale

Contexte et objectifs de la thèse

vec I'apparition de nouvelles technologies en télécommunications, les normes actuelles de-

viennent de plus en plus shictes en termes de qualité du service (QoS) rendu aux clients.

De plus, I'integration des services et la diversité des données échangées (voix, vidéo, cel-

lules ATM, etc.) exigent des systemes de plus en plus rapides pour traiter des volumes d'information

en augnentation 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 où se côtoient une multitude de systèmes

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 rapidité.

D'autre part, I'aspect financier imposé à la réalisation d'un projet peut être un facteur déterminant

dans le choix d'une technologie donnée, le but étant de satisfaire le cahier des charges avec un coût

minimum afin d'être compétitif sur le marché en assurant la meilleure rentabilité et en proposant des

solutions originales et effcaces.

Le contexte de cette thèse se situe au niveau des applications modem haut débit. En effet, les mo-

dems actuels requièrent des débits de transmission très élevés, des techniques de modulation variées

et des protocoles de communications complexes. Ces applications sont caractérisées par l'emploi,

entre autres, de fonctions complexes et coûteuses en temps de traitement. Certaines de ces fonctions,

telles que la modulation et démodulation numériques, le filtrage, concernent I'adaptation du signal à

la nature du support de tansmission. D'auûe fonctions, telles que le codage canal, ont pour but de

renforcer la robustesse des informations transmises'

Cette thèse s'inscrit dans deux axes de recherche menés au sein du laboratoire LICM' Le premier

concerne la conception architectruale d'une chaîne de fiansmission à haut débit et faible coût, dans le

cadre d'un confat CIFRE enûe le laboratoire LICM et la société 2MG Communication: L'objectif

principal de ce ûavail donc est de concevoir une architecture rapide et configurable pour un système

de codage de faible coût et à haut débit permettant rme protection optimale des données. Ce sys-

tème pourra ensuite êûe inté$é sous forme de module ADM (Au'xiliary Dedicated Module) dans un
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processeur modulaire et hautement parallèle consbrrit autour d'un cæur de DSP [].

L'objectif imposé par le cahier des charges est de proposer un système de codage qui satisfasse

les quatres points suivants :

- protection optimale des données;

- traitement rapide (haut débit);

- architecture configurable ;

- utilisation de technologies de faible coût.

Le deuxième vise à développer une méthodologie de conception architecturale pouvant être ul-

térieurement implantée sous forme d'outils informatiques d'aide à la conception et de génération

automatique ou semi-automatique de modèles IP synthétisables.

Dans le contexte des télécommunications les codes convolutifs restent ftès 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 ï2,3,4,5,6,7] 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 à I'augmentation

de la vitesse de traitement, deux solutions sont envisageables: une solution directe qui consiste à

choisir une tecbnologie cible en fonction des besoins sans prendre en compte le facteur coût, solution

qui ne rentre pas dans le cadre des objectifs globaux. Une deuxième solution consiste à trouver de

nouvelles architectures permettant d'atteindre de hauts débits sur des cibles technologiques à faible

coût (FPGA, ASIC-CMOS), ce qui est en adéquation avec les objectifs fixés. La solution proposée

consiste à développer un modèle RTL (Reglster Transfert Leve[) 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 après synthèse sur FPGA.

Structure de la thèse

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 à 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 deuxième étape

est l'élaboration d'un modèle RTL et l'évaluation de ses performances (débit, surface). La troisième

étape consiste enfin à évaluer I'architecture globale du turbo-codeur.
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Ce mémoire de thèse est structuré en 2 parties.

0 La première partie s'intitule ( Etat de I'art et étude théorique >. Elle est divisée en 3 chapitres.

o La première partie de ce chapitre introduit succinctement des notions de la théorie de

l'information et décrit I'aspect théorique du codage canal. On n'y voit qu'un codage adé-

quat de l'information permet d'effectuer une transmission fiable à tavers un canal soumis

à des bruits perturbateurs.

o La seconde partie s'intéresse à la chaîne de transmission et à la fonction de chaque

élément la constituant.

o Enfin la dernière partie détaille les différentes techniques utilisées pour réaliser la fonc-

tion de codage canal et présente un comparatif de différents systèmes de codage afin de
justifier le choix d'un turbo-code comme solution efficace.

o La première partie s'intéresse aux codes convolutifs (récursifs et non récursifs), plus

particulièrement aux architectures série Many To One (MTO) et One To Many (OTM) des

codeurs convolutifs ainsi qu'aux difficultés liées à leurs implantations et aux diftrentes

solutions permettant d'augmenter leurs performances (réduction du chemin critique, aug-

mentation du rendement,' . .). Les solutions architecturales parallèles purement combina-

toires de type ICC (Iterative Combinatorial Cells) sont totalement rejetées car la dégra-

dation de la fréquence de fonctionnement est proportionnelle au degré du parallélisme 5c,
le débit ne pouvant augmenter de manière effective au delà d'une valeur limite p6^tt".En

conséquence, cette approche devient sans intérêt en aval de cette valeur.

o La deuxième partie présente les turbo-codes de manière générale puis détaille les turbo-

codes parallèles. Cette partie aborde aussi les critères 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 (problème de la terminaison du treillis).

> Chapitre 3

o Ce chapitre concerne l'étude des diftrents algorithmes de décodage itératif des turbo-

codes. Il présente le schéma général du décodage SISO (Sofrlnput 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 à la parallélisation directe de ce type d'algo-

rithme. Ce chapife est clos par l'énumération de turbo-codeurs implantés en technologies

ASIC ou FPGA et de cæur IP (Intellectual Property) proposés sur le marché.
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La deuxième partie s'intitule < Etude architecturale et implantation >. Elle est divisée en 3

chapitres.

> Chapitre 4

o Ce chapitre concerne les architectuies systoliques dédiées à la convolution. Trois types

de convolutions ont été abordés, à savoir, les convolutions non-récursive, récursive et ré-

cursive générale. Chaque modèle 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 æuwe due

à leur struchre régulière et leur complexité combinatoire réduite à celle dlune cellule élé-

mentaire. Cependant, cette solution permet d'atteindre dans le meilleur des cas, un débit

limité à la fréquence maximale de fonctionnement du composant cible.

> Chapitre 5

o Ce chapitre détaille I'architecture parallèle 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 à combiner à I'approche combinatoire une

technique de pipeline pour maximiser la valeur de pu*t 
" 

en minimisant la longueur du

chemin critique dû au circuit combinatoire d'une part, et en la rendant indépendante du

degré de parallélisme d'autre part. De cette manière, toute augmentation du degré de pa-

rallélisme 6a entraînera automatiquement I'augmentation du débit. Le fonctionnement du

codeur rapide est basé sur un diviseur parallèle qui a été implanté en deux versions dift-

rentes, une version purement combinatoire qui présente I'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 modèles de codeurs convolutifs parallèles décrits en

VHDL ont été synthétisés sur FPGA. Le codeur RSC parallèle est ensuite utilisé comme

code constituant d'un turbo-codeur à deux niveaux.

> Chapitre 6

o Il porte sur une architecture rapide du décodeur à logique majoritaire qui pourrait être

associée au codeur convolutifrapide. Le choix s'est porté sur ce type de décodeur car son

principal avantage réside dans la simplicité de sa mise en Guwe et sa rapidité de déco-

dage, ce qui le rend mieux adapté aux applications hauts débits comparé aux décodeurs ée

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 à paralléliser les deux parties. Le bloc codeur étant haité dans le chapitre précé-

dent, cette partie traite la parallélisation du registre de syndrome. Elle présente l'étude de

l'architecture série d'un décodeur de syndrome et la structure parallèle générale du déco-

deur. L'étude est focalisée sur la partie registre de syndrome et ses différentes structures

parallèles en fonction de la taille de la mémoire du codeur nz et du degré de parallélisme 6e.
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Chapitre I

Introduction au codage canal

ZlæN# vant d'aborder I'aspect pratique de la conception des codeurs, nous nous intéresserons à la
\\\rfl1t6È . ,
ffi théorie de I'information et aux limitations qu'elle impose au codage canal. Ce chapitre n'a
îrtrtl.;lfç\

W*YA pas pour but de re-démontrer la théorie mais juste de donner des notions fondamentales de

manière succincte aûn de montrer qu'un codage adéquat de l'information permet d'effectuer une

transmission fiable (sans erreurs) à navers un support de fransmission soumis à des bruits perturba-

teurs. Pour plus de détails et d'informations on porura se réferer à [8, 9, l0]. La théorie fixe la limite

(par rapport à la capacité du canal de transmission) pour effectuer une transmission correcte mais elle

n'explicite pas le procédé permettant de I'atteindre. Le deuxième volet de ce chapifre concerne donc

les shatégies de codage canal utilisées pour transmettre I'information de la manière la plus ûable, les

méthodes les plus perfiormantes étant celles qui se rapprochent le plus de la limite fixée par Shannon.

Ce chapitre se divise en trois parties. La première partie donne des notions de base sur la théorie

de I'information et introduit le théorème fondamental du codage canal. La deuxième partie s'intéresse

à la chaîne de transmission et à la fonction de chaque élément la constituant. La dernière partie enfin,

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

Mots clés: quantité d'information, chaîne de transmission, codage canal.

1.1 Introduction

La < théorie de I'information > est une théorie qui s'intéresse à la transmission des messages

d'une source vers un destinataire à travers un canal. Elle a été inhoduite en 1948 par I'ingénieur

américain Claude Elwood Shannon [8, 9] et affirme qu'en codant l'information correctement, celle-ci

peut êhe tmnsmise à travers un canal parasiæ sans perte de son contenu à la réception. Elle se base sur

une mesure quantitative de l?information, c'est à dire qu'elle ne s'intéresse pas au sens du message

du point de vue sémantique, mais seulement à la quantité d'information que le message véhicule.

Dans [l] on l'assimile à 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 enhe message utile et parasite est totalement liée à la finalité du récepteur. Par exemple

si deux personnes A et B écoutent chacune leur propre musique de deux sources ̂S" et ,56 proches,

,96 s'avérera êfie une source de perturbation pour la personne A qui essaye d'écouter I'information

qui I'intéresse de la source .9" et réciproquement. Afin de dissocier les deux tlpes 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 connaître au préalable le contenu d'un message qu'il reçoit, si-

non l'émission de ce message n'apporte rien au récepteur comme information. De cette affirmation

découlent deux points:

- la source d'information foumit de manière 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 reçu 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 à(z) est une fonction croissante de son improbabilirê h'

( 1 .1 )

Si r est un message élémentaire avec une probabilité d'émission certaine p(r) : 1, alors la

quantité d'information qu'il apporte est nulle.

h(x) :  / ( t )  :  o (r.2)

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

est la somme des quantités d'information de chacun.

h(x):r(#)

h(r,ù : f @) + T@) (1 .3 )
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La fonction qui correspond à <h> est la fonction logarithmique [8]. Donc,la quantité d'informa-

tion intrinsèque s'écrit suivant l'équation (1.4).

h( r ) : - losa1o( t ) ) (1 .4)

où b représente la base logarithmique. Il définit l'unité d'information. Dans la pratique, les contraintes

technologiques des systèmes de télécommunications imposent I'utilisation de symboles binaires à va-

leurs dans {0,1}. Dans ce cas, b : 2 et I'unité est le Shannon (Sh).

Si r est un message élémentaire avec une probabilité à priori d'émission p(x) et g est un message

élémentaire reçu, et si p(rly) est la probabilité que x ait étê émis sachant que y a été reçu, la quantité

d'information mutuelle h(n; a) est donnée par :

l 7

( l .s )

1.3 Définition de l'entropie et de I'information mutuelle

Soit une source aléatoire, discrète et finie, émettant plusieurs messages élémentaires 21, 12, ' ' ' , rk

avecdesprobabilitésd'émissionrespectives pt,p2,.'- ,px.L'émissiondesmessagesparcettesource

estformaliséeparlavariablealéatoirediscrète X avecp;: P{X: r,r} (i € {1, "' ,k}).

De la même manière, I'ensemble des messages élémentaires reçus Ur, U2,... , Un pondérés par

les probabilités respectiv€s Ç1, gz,' . . , q,x est formalisé par la variable aléatoire Y avec $ : P{Y :

u i \  ( i  €  {1 , '  "  ,n} ) .

1.3.1 Définition de I'entropie

L'entropie de la source est la quantité d'information moyenne de cette demière. Elle est défi-

nie comme étant I'espérance mathématique de la quantité d'information intrinsèque h(r) de chaque

message élémentaire r de la source.

h(x;ù--rosz(#)

È

H(x) - Elh(xi)l: -lnoloez(r')
d=l

(1 .6 )

Dans le cas où tous les messages élémentaires sont équiprobabl€s pr : Pz: ' ' ' : Pk,l'entropie

H(X) est maximale et vaut log2(k). En considérant la variable aléatoire (X, Y) de probabilitê pnt :
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P(X : ri,Y : gfj), I'entropie conjointe de (X,Y) est:

k n

H(X,Y) : E lh(xa,s)l : - t foo, losr(p,i)
i= l  j= l

: H(X) + H(YIX)
: H(Y) + H(XIY)

(1 .7)

(1 .8 )

( l .e)

(1 .10 )

(1 . r3)

(1 . r4)

L'entropie conjointe est toujours inférieure à la somme des entropies inhinsèques de X et Y sauf si

celles-ci sont indépendantes.

L'entropie conditionnelle

y i lX :  r1)  est :

de la variable aléatoire (YlX : ra) de probabilité pi1 : P(Y :

n

H(ylX - ,n): -Doootoer(pil)
j = l

Entropie d'une variable binaire

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

(1 .1  1 )

L'entropie (H(X) en Shannon) de cette variable en fonction de p est représentée sur la figure l.l et est

égale à:

( l .  l 2 )

1.3.2 Définition de l'information mutuelle

L'information mutuelle mesure la quantité d'information que la connaissance d'une variable (mes-

sage élémentaire reçu y) permet d'apporter sur I'autre (message élémentaire émis c). L'information

mutuelle enhe I'entrée et la sortie d'un canal est:

I  x :L  avec  p t :p ,

\  x :o  avec  po :L -p '

I s iO<p<I  +  H(X)  :  -p \osz {g ) - (1  -p ) los2 l -p )

\  t i p :oou l  +  H(X)  :  0

H(x) - H(xlv)
H(v) - H(vlx)

I (X ;Y)
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Frc. 1.1 - Entropie de la variable binaire.

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

connaissance du message élémentaire émis moins celle que I'on a quand on connaît le message élé-

mentaire émis.

I(X;Y) : a + canal mauvais'

I(X;Y): H(X) + canal sans elreurs'

(1 .1s)

( 1 .16 )

1.3.3 Débitd'information

Le débit d'information est défini comme étant le produit de I'enfiopie de la source par le nombre

moyen de symboles par seconde. Si la durée moyenne de chaque symbole est rrn,le débit de l'infor-

mation de la source est [10] : . --.
Ds:W g i l ,  (1 .17)

TfiÙ

1.4 Canal de transmission

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

- une entée (émission) modélisée par la variable aléatoire X qui peut prendre n'importe quelle

valeur parmi un ensemble de messages élémentaires (symboles) Se : {rr, ar, ' ' ' , rt} ;

- une sortie (réception) modélisée par la variable aléatoire Y qui peut prendre n'importe quelle

valeur parmi un ensemble de symboles ̂9n - {At Yz,' ' ' , U,'I ;

- une matrice de tansition ?p dont l'élément tU : pjlt.est la probabilité que pour un symbole 11

émis,le symbole reçu soit 3ry.
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tr-.'r-{!
Flc. 1.2 - Modélisation du canal discret sans mémoire.

La capacitê C6 ducanal de hansmission est définie comme le maximum de l'information mutuelle
moyenne I(X;Y).

Cc:  VTQ$;Y) )
lPi)

(1 .  I  8 )

1.4.1 Canal BSC

Un canal est dit binaire et syméhique (BSC : Binary Symetric Channel)si ses symboles d'émis-
sions et de réceptions sont égaux et binaires respectivement (^98 - SR : {0,1}) et si sa matrice de
transition 7n est symétrique (cf. paragraphe 1.4.3):

ro:(r-n )  ( r . re)
\  p  r - p /

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

Cc  :1  -  H (X) (1.20)

02 0.4 0.6 0.8
Probabl-lLté P

1

OJ

0;8

0.7

o o f

Ë 0 5
o
$ o'r
tJ

0.3

î2

0.1

0

Ftc. 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 l'équa-

t ion (1.21) [8].

2 l

(r .2t)

Dans beaucoup de cas, on considère qu'un bruit blanc gaussien (AWGN : Additif ï(hite Gaus-

sian Noise) d'énergie No, de moyenne nulle et de variance Ns/2 (équ. (l.22)) s'additionne au signal

utile [8].

xi

FIC. 1.4- Canal AWGN.

H(X) :|tosr(zreo2)

1 No,
H(Z):  : logr(2r; ;)

Yi

(r.22)

L'information mutuelle du canal est donnée par l'équation (1.14), sachant que Y : X * Z eI que

X et Z sont indépendantes [8] on obtient:

I(x;Y) : H(Y) - H ((x + z)lx)
I (x;Y):H(Y) -H(z)

(r.23)

(r.24)

Dans le cas d'un canal binaire, on utilise une modulation de phase à deux états (BPSK: Binary

Phase Shift Keying) où chaque bit codé est représente par son signal correspondant (s1(t) pour 1 et

s6(t) pour 0) pendant rure durée de r^ secondes [2].

(1.2s)

(t .26)

L'énergie moyenn€ du bit modulé après codage est E" : Â x EuÎ31, Ea étant l'énergie du signal

modulé avant codage, R le rendement du code (cf. paragraphe2.2) utilisé et /e est la fréquence de la

porteuse multiple d" *.
Sachant que l'entropie d'une distibution non gaussienne a coûrme bome supérieure I'entropie de

so(t) : 
l! "r' (r*r* *;), (o < t I r^)

"r(r) 
:  

l !"t  (r*r*-;),  (o<t 3r^)
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la distribution gaussienne de même variance [5, 8], on a:

t N " 1
I (X ;Y)

I (X ;Y)

En utilisant l'équation (1.18) on aboutit à I'expression de la capacité du canal AWGN :

1 , t r
C" : i,log2(l* ffi)

(r.2e)

La figure 1.5 représente la capacité d'r:n canal AWGN dans le cas d'entrée continue et binaire

avec modulation BPSK en fonction du rapport fr fAnl.

/  j . + * ' P i +  

F + + 1

' -.ê''

Cànal n$elf contlnuê -

cÊnal ISGH bl-nal.r€t ..+-.

*!  
n(ra)2 < Pg

(r.27)

(r.28)

1 2

I

0.8
s
.P
!

B o.tÈ
rd

f \

0.4

o2

0
2 1
Eb /ilo (dBt

Frc. 1.5 - Capacité du canal AWGN (continue & binaire).

Le but dans tout système 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 phénomène imprévisible on ne peut pas le supprimer

de manière directe. D'où 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 ?z en limitant leurs amplitudes à un ensemblefini x1,r2,"' ,rn [8], elle est donnée

par :
(  1 .30)

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 à une valeur de 3 dB, ce qui correspond à un af-

faiblissement du signal d'entrée de 1)%.Llaffaiblissement 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 manière suivante r a
A^dB) - t 0 l os^  ( l ' 31 )

où, Ay est I'affaiblissement en d,B, A" et A, sont les amplitudes respectives des signaux d'entrée et

de sortie.

I.4.3 Modélisation des erreurs

Les modèles 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 I'information. La distribution

des erreurs peut être représentée par des modèles théoriques tel que:

- le modèle de Poisson [8] qui considère que le nombre d'erreurs par unité de temps est une

variable aléatote qui suit une loi de Poisson;

- le modèle 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 I'apparition d'un paquet et une pour

détnir le nombre d'erreurs par paquet;

- le modèle de Pareto [8] qui suppose que les intervalles entre deux elreurs sont indépendants et

suivent une loi de Pareto;

- le modèle de Markov [8], etc.

Dans le cas de canarD( sans mémoire, le canal BSC dêfrrrit par sa matrice de transition ?a (cf' pa-

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

Frc. 1.6 - Diagramme de transition du canal BSC.

Chaque bit reçu a une probabilité p d'être faux et I - p d'être 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 parexemple dans les communications

spatiales (sonde d'exploration, satellite de communication). Ce type de canal peut être décrit par le

modèle de Poisson.

23
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Dans le cas d'un canal avec mémoire, la sortie y du canal à I'instant t dépend des perturbations à

I'instant t et de celles antériewes à t. Un modèle simplifié d'rm canal avec mânoire est représenté sur

la figure 1.7.

FIG. 1.7 - Diagramme de transition d'un canal avec mémoire.

Dans l'exemple le canal a deux états possibles, ̂91 représentant une transmission sans erreurs et

,92 une ffansmission avec erreurs. La probabilité de transition de ̂ 91 vers ̂ 92 est q1 et de ̂ 92 vers 51 est

Q2 avÊc Çr (< q2. Quant le canal est dans l'êtat Sr la probabilité d'erreur est faible pt x 0 tandis que

dans ,Sz elle est grande p2 æ 0.5. Ce qui se traduit par I'apparition de paquets d'eneurs dans l'état

^92. Les canaux avec mémoir,e t12] sont appelés ( canaux avec paquets d'erreurs >>, on les retrouvent

par exemple dans les transmissions radio, câbles, enregistrements magnétiques, etc. Ce type de canal

peut être décrit par le modèle de Neymann-Pearson.

1.5 Théorème fondamental du codage canal

Dans le cas de canaux soumis à des perturbations, il est possible en utilisant un codage approprié,

de transmethe I'information à un débit proche de la capacité du canal de transmission, avec une petite

probabilité d'erreur [3]. En d'autre terme, pour une source d'information de débit Ds bit/s qui

transmet sur un canal de capacité Cs (biVs), il existe, si Ds 1 Cc, un code ayant des mots de codes

de longueur n tels que la probabilité d'erreur de décodage P"l soit:

P"  12 -n 'Ee (Ds1 (r.32)

où n est la longueur du mot de code et E!(r) est une fonction dite exposant de I'erreur (de Gal-

lager ou de codage aléatoire). Elle est positive pour tout Ds 1 Cc et complètement définie par la

caractéristique du canal de transmission.

l-q,l{r

sl

Sr

q,

s2

l. En considérant un décodage par maximum de vraisemblance'
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Les deux affirmations précédentes mettent en évidence la possibilité de transmethe des messages

avec gne 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 débit soit inférieur à la capacité

du canal [10]. Néanmoins, le théorème fondamental n'explicite pas le procédé de codage permettant

d'atteindre cette limite. La seule information est I'association d'une redondance (symbole de contrôle)

aux symboles émis de sorte à permettre au destinataire de détecter la présence ou non d'erreur et de

les corriger si le type de codage utilisé le permet.

Remarque : en considérant qu'un symbole codé est transmis chaque << Tt,- >>secondes, la vitesse de

transmission des symboles est ;rL bauds. Si le rendement du système de codage est Ë : f , alors le

débit de I'information est Ds : *.. De plus le canal est généralement limité en fréquence et est défini

par sa bande passante Bp. Dans un système non codé où R : I le débit vaut Ds : * : 2Bp et est

limité par la bande passante du canal. Tandis que dans un système codé de rendement.R < 1 le débit

est réduit d'un facteur de .R par rapport à un système non codé, Ds : *^ : 2RBp. Par conséquent,

le maintien du débit d'un système après codage nécessite I'utilisation d'une bande passante plus

large ll2l.

1.6 Chaîne de transmission

Le schéma classique d'une chaîne de transmission est représenté sur la figure 1.8. En télécommu-

nication, on utilise le modèle simplifié.

.--- Modèle sinpl i f ié d'un système codé

Frc. 1.8 - Diagramme d'une chaîne de transmission classique.

l.S.l Source d'information

La source d'information est le premier maillon de la chaîne de fiansmission. Elle fournit le mes-

sage porteur de I'information. Le message peut ête de nature analogique ou numérique et la source

peut être 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 à convertir le message continu en une séquence numérique

(utilisation d'un convertisseur analogique numérique: CAN) et à transformer le message de la source

en une séquence d'information < D(z) >> de façon à:

- minimiser la taille du message en éliminant les redondances naturelles de I'information source

(algorithme de compression) ;

- retrouver le message originel à partir de la séquence de substitution ., D(r) > (algorithme ré-

versible).

Le but de cette opération est d'optimiser les ressources nécessaires à la transmission (temps, puis-

sance, bande passante, etc.). Il est à noter que les limites théoriques du codage source sont fixées par

le premier théorème de Shannon [8, 13].

1.6.3 Codage canal

Le codage canal a pour rôle 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

manière à 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 théorème de Shan-

non (cf. paragraphe 1.5). L'information D(u) issue du codage soruce est transformée en séquence

codée C(r).

1.6.4 Modulation

Elle associe à chaque symbole émis un signal de durée r,n.Le type du signal dépend des propriétés

-physiques du support de transmission (canal) choisi. Ainsi, I'information peut être 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 support aérien (air

ou vide). La modulation permet de remédier à tous les inconvénients liés à 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 à la longueur et aux types du support de transmission;

- impossibilité de différencier plusieurs communications sur un même support;

- régênération périodique du signal sur une longue distance.
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La modulation utilise une onde porteuse qui sert à transposer les données par modification d'une

ou de plusieurs caractéristiques de cette onde, amplitude (AM), phase (BPSK, QPSK etc.)2, fré-

quence (FM), amplitude et phase (QAM)3, etc.

1.6.5 Canal de transmission

Il représente la liaison entre l'émetteur et le récepteur et peut êfe de différentes natures selon le

type de grandeur qu'il permet de véhiculer. Le canal de transmission est caractérisé par sa capacité et

par sa bande passante (cf. paragraphe 1.4). Comme vu au paragraphe 1.4.3, il existe plusieurs modèles

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 où se

trouve le canal de transmission. Les principaux types de bruits sont: les bruits galactiques entre

20MIlz et200 MHz dus arD( rayonnements des différentes sources d'énergie de I'espace; les bruits

aûnosphériques jusqu'à 20 Mllz induit par les éclairs orageux; le bruit industriel; le bruit urbain;

les micro-coupures correspondant à de courtes intemrptions du signal; les sauts de phase et scintille-

ments liés à des variations brusques de phase ou lentes causées par les alimentations électriques; la

diaphonie lors de I'acheminement de plusieurs liaisons par un même câble ; etc.

1.6.6 Démodulation

La démodulation [8, 12] permet de récupérer chaque symbole émis à partir de chaque signal

modulé reçu de durée r*. Le démodulateur foumit une tension continue ou un symbole binaire dans

le cas où sa sortie est quantifiée. La valeur fournie par le démodulatew peut être modélisée par une

variable aléatoire gaussienne de moyenne ,: tf4et d'écart type o : 1lNsf2,,où E" est l'énergie

du symbole transmis et Ns l'énergie du bruit. Donc, La tension fournie par le démodulateur peut être

modélisée par deux fonctions gaussiennes /s dans I'hypothèse où un 0 est émis (équ. (1.33)) et ,fr

dans celle où un I est émis (équ. (1.34)).
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Comme le monhe la figure 1.9 plus la densité spectale du bruit augmente plus il sera difficile de

prendre une décision à panir d'une tension proche de 0.

Dans le cas où la réponse (tension) du démodulateur est envoyée directement sous forme de ten-

sion continue, le décodeur doit être capable de traiter des siguaux analogiques (décodeur analogique).

2. (B/Q)PSK : (Binary/Quadranre) Phase Shift Keying

3. QAM : Qwdrature Ampliude Modulation
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Frc. 1.9 - Réponses du dëmodulateur pour la réception d'un I et d'un 0.

L,approche la plus commune consiste à fournir au décodeur un ensemble de symboles binaires choi-

sis en fonction de la tension du dânodulateur. Dans ce cas, la réponse du démodulateur est quantifiée

au prix d'une augmentation de la complexité de l'électronique. La figure 1.10 donne un exemple de

quantification sur 8 niveaux.

FIG. 1.10 - Quantdrcation de la réponse du démodulateur.

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

- une décision binaire (hard decision) oùune decision franche sur le symbole reçu est prise, I ou

0 sans nuance;

- une décision pondérée (soft decision) où le démodulateur décide du sigual reçu et donne la va-

leur de confiance que l'on peut accorder à cette décision. La valeur de confiance se calcule à

partir de l'équation (1.35). Pr donnée par l'équation (1.36) est appelée la probabilité de l'évé-

nement comPlémentaire.

Ps:

D
r l

lo(r)
To@) + f{r)
I -  Po

(r .3s)

(1 .36)
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Enfin le démodulateur fournit au bloc décodeur une séquence binaire D(r) qui représente I'infor-

mation émise à laquelle est superposée une séquence d'erreur n@), fr@) : D(x) + E(t).

1.6.7 Décodage canal

Comme le décrit le théorème fondamental du codage canal, pour se rapprocher 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 à détecter la présence d'erreurs dans

I'information et puis dans un deuxième temps de les corriger. A partir de ces deux actions découlent

trois principales stratégies: les stratégies ARQ (lnromatic Repeat Request) qui se limitent à détecter

la présence d'éventuelles erreurs, la conection s'effectuant par retransmission des blocs erronés; les

stratégies FEC (Forward Error Cotection) mettant en æuwe les codes permettant la détection et la

correction des erreurs sans aucune retransmission; enfin les systèmes hybrides combinent entre les

deux techniques.

1.6.8 Décodage source

Le décodage source consiste à reconstituer, par I'application de I'algorithme de décodage source

(décompression par exemple), I'information originelle à partir de la séquence de substitution n D (, ) ,.

1.7 Stratégies de codage canal

1.7.1 Stratégies ARQ

Les stratégies de détection d'ereurs avec retransmission (ARQ) utilisent des codes permettant

uniquement la détection d'erreurs. La retransmission en cas de détection d'erreurs nécessite I'utili-

sation de canaux bidirectionnels et implique un dialogue entre l'émetteur et le récepteur. Ce type de

système est simple à mettre en æuvre. Par contre, le dialogue instauré ente les deux équipements

de transmission ne permet pas de transmission à 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) [5] et 802.1lb (Wi-Fi : I(ireless Fidelity) intègrent dans leur mode de protection

un système ARQ avec CRC. Les deux principales variantes des stratégies ARQ sont connues sous le

nom de ARQ avec arrêt et attente (Stop-and-wait ARQ) et ARQ continue (Continuous ARQ) ll2l.

Systèmes ( ARQ avec arrêt et attente >>

Comme le montre la figure l.l I l'émetteur attendun accusé de réception après chaque bloc trans-

mis. Si I'accusé est positif (ACK), il hansmet le bloc suivant. Dans le cas contraire, lorsqu'il reçoit

un accusé négatif (NACK), il rehansmet le bloc courant.

29



30 CHAPITRE 1. IMIRODUCTION AU CODAGE CAI:{AL

ffi"r"" 
trans'ig

Q"'" 
erronée

ff i t '"" 
retransnie

EDÊttcur
A

I

i^*
I

n * i
I

RÉccptcur

Flc. 1.1 I - Stop-and-wait ARQ.

La retransmission se répète autant de fois que l'émetteur reçoit I'accusé de réception ( NACK >.

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

Systèmes ( ARQ continue ))

Cette approche est adaptée aux transmissions de tlpe full-duplex. Dans un systeme ARQ continu,

l'émetteur envoie les blocs d'information de façon continue et reçoit les accusés de réception au fur

et à mesure. Dans le cas de la réception d'un ( NACK >> la retransmission s'effectue de deux façons:

- le bloc détecté coûrme erroné ainsi que tous les blocs qui le suivent sont retransmis; dans ce

cas, la technique est appelée << Go-back-N ARQ>,, (ûg. l'12);

Emetteur
t\

I

I

iâefi

Récepteur

Frc. 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>> mus

elle est plus complexe à mettre en æuvïe car le récepteur doit êûe capable de réordonnancer les blocs

de manière cohérente.
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EmetÈeur

Î
I
I

lA
I

*rs( i
I
I

RécepÈeur

Flc. l. 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 Ia

correction des erreurs sans retransmission. Technique largement utilisée dans les canarD( unidirection-

nels, sa capaciæde correction en ligne en fait la plus adaptée aux transmissions orientées hauts débits.

Cependant, le point critique des systèmes FEC réside dans la complexité des circuits de décodage qui

pour la plupart se basent sur le principe du maximum de waisemblance et visent à minimiser la pro-

babilité d'erreur de décodage par mot (équ. (1.32)). Plusier:rs 6pe de codes, structures de codeur et

stratégies de décodage ont étes adoptés selon le type d'application envisagée (cf. paragraphe 1.8).

1.7.3 Stratégies hYbride ARQÆEC

Les stratégies hybrides ARQÆEC sont des systèmes intermédiaires. En effet, leur capacité de

correction est supérieure aux sfiatégies FEC pures et leur débit de traitement supérieur aux stratégies

ARe Dans le cas de systèmes ARQ en présence d'un canal très bruité, la retransmission des blocs

erronés dégrade considérablement le débit. Une solution consiste à intégrer un code correcteur d'er-

reur dans le système permettant d'améliorer le débit tout en gardant Ia même capacité de correction.

D'un autre point de vue, si le débit n'est pas un paramète critique I'association de la retransmission à

un système FEC permet d'améliorer les performances de décodage et même de réduire la complexité

du décodeur. Dans [16] par exemple, il a été rapporté que I'association d'un décodeur de Viterbi et

d,une retransmission appliqué aux codes convolutifs permettait de réduire le rapport signal sur bruit

de I à 1.5 dB par rapport à un décodeur de Viterbi classique ou d'atteindre des taux d'erreurs (BER :

Bit Error Rate) êqurivalents en réduisant de 50% la longueur de conûainte du code convolutif.

1.7.4 Comparaison des stratégies de codage canal

Le tableau l.l présente un bref comparatif des systèmes dédiées au codage canal. A noter que

le choix d,une technique dépend des caractéristiques du canal de transmission (capacité, largeur de

3 l
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bande, type de transmission, type d'erreur, etc.) et du cahier des charges imposé par I'application (dé-

bit, coût, complexité, tau de correction, latence, etc.) [8]. On refiouve par exemple les systèmes ARQ
dans les résearx de commutation par paquets de données PSDN (Packet-Switching Data Networlæ)

et les réseaux informatiques classiques, tandis que les systèmes FEC s'imposent dans la plupart des

systèmes de communication unidirectionnells sf dans les systèmes de stockage de données (bande

d'enregistrement, lecteur CD (Compact Disfr), DVD (Digital Versatile Disk), etc.) [2].

Système ARQ FEC Hybride

Avantages réalisation simple
système hautement ûable

débit constant
haut débit

débit > ARQ
complexité < FEC

Inconvénients débit variable
dialogue

décodage complexe
système onéreux

débit variable
dialogue

ïhansmission bidirectionnelle unidirectionnelle bidirectionnelle

Tes. 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 k' à chaque bloc d'information de taille k.

Cette redondance est calculée à partir de ce même bloc par une loi linéaire, le mot de code obtenu

étant de taille n : lc * k'. Ils sont définis par les paramètres (q, k, n, f) où r : k/n est le rendement

du code et t le nombre d'erreurs corrigées par symbole q-aire.

Historiquement f12,5] le premier code bloc est le < code de Hamming ) qui à été invenæ

par Richard Hamming en 1946, puis amélioré et généralisé par Marcel Golay qui introduit à son

tour les codes connus sous son nom: << codes de Golay >>. On reftouve les codes de Hamrning

dans la nonne bluetooth [5] qui utilise un code de Hamming (15,10) de polynôme générateur

G( r ) :  ( 1  + r ) (1  * r *æa) .Le  codedeGo layb ina i reaé téu t i l i sépa r laNASAdans lasonde

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, Ethemet, FDDI (Fiber Distributed

Data Interface), AIM-AAL 5\ U7l,la correction s'effectuant par retransmission. Les mots de codes

générés par les CRC peuvent être décodés en utilisant des décodeurs de type Meggitt [2]. Cepen-

dant, la complexité de ce type de décodeur augmente de façon exponentielle avec le nombre d'erreurs

4. AAL (ATM Adaptative Layer) est la troisième couche du protocole A{IM (Asynchnonous Transfer Mode). L'AAL-5,
également connu sous le nom de SEAL (^Slrnple and Eficient Adaptation Layer\, estune des couches d'adaptation utilisées
pour la transmission des données et des signalisations à débits variables (VBR : Variable Bit Rate) |301.
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conigées [5]. Les codes BCH découverts par Hocquenghem en 1959 ainsi que Bose et Chaudhuri en
1960 sont la généralisation des codes de Hamming pour la correction d'erreurs multiples. Ils ont été

étendus au cas non-binaire (code RS) par Reed et Solomon en 1960. Grâce à leur nature non binaire

I'utilisation des codes RS est adéquate dans le cas de canaux où les elreurs apparaissent par paquet

(cf. paragraphe 1.4.3). L'algorithme de décodage de Berlekamp, introduit en 1967, a permis I'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 Wdeo Broadcasting-Cable) concernant les systèmes de diffirsion par câble qui utilisent un

code RS (/c : 188, n:204, t :  8) [8].
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 parallèles, 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 Anay) [21] ou ASIC

(Application Specifrc Integrated Circuits) [22]. Dans [23], on propose une architecture ICC (Itera-

tive Cornbinatorial Cells) dédiée à la division polynômiale alors que [24] présente une architecture

pipeline de décodeur à logique majoritaire. Dans [25, l7], nous avons proposé une architecture paral-

lèle/pipeline d'un codeur CRC qui a permis d'atteindre sur FPGA des débits de I'ordre de 4 Gbits/s5.

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 reçu, d'où la génération d'une latence proportionnelle à la

longueur du mot de code;

- pour que le décodage soit correct, il est nécessaire de synchroniser le système sur le premier

symbole du mot de code reçu;

- 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 à des rapports signal sur bruit moyens et grands. En effet, le décodage stu les

décisions pondérées apporte une amélioration en puissance de I'ordre de 2,5 dB dans le cas

d'un code de rendement L/2l5).

1.8.2 Codesconvolutifs

L'approche du codage convolutif consiste à calculer la redondance à partir du bloc d'information

courant de taille k et des rrz blocs précédents. Les n bits en sortie sont calculés par une combinaison

linéaire ente les /c bits en entrée et les rn blocs précédents. Le rendement du code est r : le f n et

sa longueur de conûainte K" est le nombre maximum de bits associés à une sortie qui peuvent être

J J

5. Résulat obtenu sur un FlexlOKE d'Altera (f^o, :250 MHz) et pour un degré de parallélisation de ç32.
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affectés par un bit quelconque à I'entée.

Toutes les propriétés des codes en blocs s'appliquent à 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 très long, ce qui a tendance à compliquçr 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 etZigangorov U2,261. Le nombre d'itérations né-

cessaires pour le décodage d'un bloc est considéré cornme 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 à 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 waisemblance. 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 systèmes de décodage augmentant exponentiellement avec la longueur de contrainte du

code utilisé resteint leur emploi aux applications où 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 systèmes de telecommunications. Ils ont par exemple été utilisés

dans les applications commerciales des satellites de communication l29l (K" : 7 et R:1/2 et

l/3), ainsi que dans les applications de satellites militaires (DSCS ; Defense Satellite Communi-

cation System) t30l (K" : 6 et F'--Ll2). On les retrouve aussi dans les sondes spatiales d'explora-

tion comme Voyager [31]. Les codes convolutifs ont été recommandés en télémétrie par le standard

CCSDC (Consultative Committeefor Space Data Systems) l32l et préconisés par HIPERLAN/2 et

IEEE 802.16 dans les applications réseaux sans ûl LANIAil'AN [33]. De plus tous les standards de télé-

phonie mobile de deuxième génération préconisent I'utilisation de codes convolutifs. La norme GSM

(Gtobat Systemfor Mobile Communications) incorpore un code de longueur de contrainte K": 6 et

de rendement Ll2. La norme USDC6 utilise un code avec K" : 6 et un rendement Ll2' La norme

IS-95 emploieuncode avec K.: getunrendementdeLl2 encanalmontant etLl} encanaldescen-

dant, GlobalstarT utilise un code de rendement l/2 avec K": 9, et pour Iridiums le rendement est de

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

7. Le système Globalstar est un reseau de saællites de communications évoluant en orbite basse (LEO : low earth orbit)

destiné à foumir des services de téléphonie personnelle (voix, données, fax, GPS, etc.). n comprend 48 satellites de durée

de vie de 9 ans. Il a été mis en service en 1999 et est exploité par les operateurs Loral, Qualcomm, Alcatel, Vodafone et

France Telecom [34].
g. De même que Globalstar, Iridium est un système de satellite évoluant en orbite basse conçu pour proposer des

services similaires. Le réseau compte aujourd'hui 66 satellites actifs de durée de vie de 5 ans évoluant à une hauteur de
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314 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 en1963 U2l. Il diftre des décodages de Viterbi et séquentiel par

le fait que la décision finale prise pour un bloc donné est seulernent basé sur la longueur de contrainte

du bloc en cours de décodage plutôt que sur I'utilisation de toute la séquence reçue, ce qui conduit à

des perfonnances de décodage inferieures 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 où les elreurs apparaissent par paquet. Il est plutôt

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 systèmes de

télécommunication à haut débit [12].

Comparaison des algorithmes de décodage convolutif

Le tableau 1.2 donne un bref compar,atif des trois principaux algorithmes de décodage des codes

convolutifs.

Décodeur Séquentiel (SEQ)

Performance LM < SEQ <Viterbi
Vitesse enmoyenne 1 à 2 cycles/bit décodé

risque de décodage défectueux * effacement
Latence L:(L +m) cycles

Complexité lndépendant de nz
LM < SEQ

Décodeur Viterbi
Performance LM<SEQ<Viterbi

Vitesse 2- cycles/bit décodé
Latence 1=(l +m) cycles

Complexité 2* registres
taille = (trame d'information + métique)

Décodeur Logique Majoritaire (LM)

Performance LM < SEQ <Viterbi
Vitesse I cyclerbit décodé

Latence K" cycles
Complexité replique codeu *

porte LM f quelques portes logiques
LM < Viterbi

Tes. 1.2 - Comparaison des techniques de décodage cowolutiJs.
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?80 lqn. 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 trarnes très bruitées le temps
de décodage peut augmenter considérablement avec des risques de perte d'information et d'efface-
ment. Quant au décodage à logique majoritaire, il est le moins performant car il ne considère pas la
totalité du mot de code lors du décodage mais uniquement la longueur de containte.

Cependant, la mise en ceuwe d'un décodeur à logique majoritaire reste la plus simple, ce qui le
rend très attractif dens les applications de bas coût. En effet, il est constitué d'une replique exacte
du codeur, d'une fonction à logique majoritaire et de quelques portes logiques. La complexité d,un
décodeur de Viterbi augmente exponentiellement avec la tarlle m de sa mémoiree. La procédure de
décodage impose l'utilisation de2* registres dont la taille dépend de la longueur de la séquence reçue.
En pratique les codes sont limités à des valeurs de rn : 8. Dans le cas séquentiel, la complexité du
décodeur est indépendante de rn mais elle reste supérieure à celle du décodeur à logique majoritaire.

Le temps de latence dans les décodeurs de Viterbi et séquentiel dépend de la longueur du mot
de code reçu L = (L' * m) où m est le nombre de bits additionnels pour assurer la terminaison
du treillislo. Cependant, des variantes des deux algorithmes permettent de réduire cette latence à 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 à K". De
plus, un bit est décodé à chaque cycle contre I à 2 cycles dans le cas séquenti el et 2n cycles dans
le cas Viterbi. Cependant la parallélisation du décodeur de Viterbi permet de réduire ce temps d'un
factew 2^.

Toutefois, dans les applications où une grande longueur de conhainte 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/performance 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 à 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 système de codage classique de rendement .R < 1, le débit après codage est réduit
d'un facteur R par rapport au même système non codé. Donc si I'on veut maintenir le débit après
codage il est nécessaire d'augmenter la bande passanûe du système (cf. remarque paragraphe 1.5). La
modulation codée en treillis (TCM: Trellis Coded Modulation) introduite par Ungerboeck [37, 38]
permet de remédier à cette contrainte liée au codage. Le principe consiste à fusionner les étapes du
codage canal et de la modulation en un seul bloc de façon à maintenir la totalité de la bande après
codage. L'approche originelle associe un code convolutionnel et une modulation multidimensionnelle

9. m est la somme des tailles n4 des registres du codeur.
10. La notion de treillis et I'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-delà
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 I'apparition des turbo-codeslr [2], on
retrouve des systèmes 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 à changer selon I'applica-
tion I'ordre des symboles du mot d'infonnation ou du code, de manière 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
enfrelacement 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 à poids faible.

L'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 deuxième génération, ou par des registre à décalage (entrelace-

ment convolutionnel). L'entrelacement pseudo-aléatoire consiste à 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 à écrire dans la mémoire suivant le même ordre
pseudo-aléatoire, et ensuite de lire la séquence suivant I'ordre croissant des adresses de la mémoire.

1.8.5 Codes concaténés

La concaténation de codes permet d'augmenter la puissance des systèmes de codage au prix d'une
augmentation de la complexité globale. La concaténation peut se faire de trois façons: parallèle, sé-
rie ou hybride (parallèle et série) et sur deux ou plusieurs niveaux [6]. Dans le cas d'une structure

série à deux codes, I'information est codée deux fois. Une première fois par le premier code appelé

code externe, puis une seconde fois par le deuxième, dit code inteme [8]. Les deux codes utilisés

sont en général complémentaires : les codes convolutifs par exemple sont susceptibles aux eneurs 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 elreurs par paquets pour de rapports signal sur bruit élevés. Ce

type de concaténation série a été 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

I 'u t i l isat iond 'uncodeRS(q:8, f t -223,n:255, t :16) . I laauss iétéut i l isédanslessystèmes

a -
3 t

I l. Les turbo-codes sont introduits dans le paragraphe L8.6.



38 CHAPITRE T. INTRODUCTION AU CODAGE CAAIAL

de diftrsion par satellite (norme DVB-S) [42] et de diffirsion hertzienne terrestre (norme DVB-T) [43]
qui employe un code RS externe (k : L88, n : 204, t : 8) et un code convolutif interne de rende-

ment R : L12,2/3, 314,7/8 séparés par un entelacement. La concaténation d'un code RS externe

et d'un code orthogonal interne permethait de transmetffe à 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 à faible pouvoir de correction. En général, les codes utilisés sont les

codes BCH et Hamming.

1.8.6 Ttrrbo-codes

Les turbo-codes [2] peuvent être considéres comme une classe des codes concaténés. Dans [3], on

regroupe dans cette classe tous les codes capables d'être décodés par un décodeur de type SISO (Sol-

Input Soft-Output),la concaténation série proposée par Fomey étant exclue de cette classe car le code

RS ne peut pas être 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 à plusieurs niveaux présentent un faible rendement par

rapport aux turbo-codes à deux niveaux, ce qui explique leur rareté dans les applications. Quant aux

turbo-codes hybrides, ils ne présentent pas un grand intérêt car les niveaux de performances atteints

pas les turbo-codes parallèles et série sont frès suffisants pour les applications actuelles [3].

La première structure pour un turbo-code a été proposée en 1993 par Berrou, Glavieux et Thitima-

jshima lzl.Leturbo-code présenté était la concaténation parallèle de deux codes convolutifs récursifs

et systématiques (RSC) identiques, de rendement Lf 2, reliés par un bloc d'entrelacement. Les codes

de type RSC constituent une sous classe des codes convolutifs qui possèdent une réponse impulsion-

nelle infnie du fait de leur récursivité et dont une des sorties est dédiée au message lui-même (sortie

systématique) (cf. paragraphe 2.3.6). Les turbo-codes ont permis d'atteindre des taux d'erreurs de

10-5 pour un niveau de signal sur bruit égal à 0.7 dB 12,461. Au vu de ces résultats, ce sont les codes

qui oftent les meillewes performances de décodage en se rapprochant le plus de la limite fixée par

le théorème fondamental de Shannon. Les turbo-codes, au sens strict, sont la concaténation parallèle

de codes RSC. Ils englobent cependant aussi la concaténation de codes en blocs [4]. Dans [3], les

codes en blocs concatenés 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 iteratif des codes produits

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

Les performances remarquables des turbo-codes leur ont valu d'êhe I'objet de nombreuses nonna-

lisations et d'être 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 lntemationale des Télécommunications) les a retenus pour ses nonnes WCDMA (UMTS)tt [48],
compatible avec les réseaux GSM, et CDMA200013, compatible avec les réseaux IS-95. En 2000,Ies

turbo-codes ont été choisis par le standard DYB (Digital Wdeo Broadcasting) [49] dans les systèmes

de diffirsion de vidéo numérique, concemant le codage des canaux de retour par voie terrestre (DVB-

RCT) et satellitaire (DVB-RCS). Le turbo-code utilisé [50] fonctionne à des débit compris entre

144 Kbits/s et 2 Mbits/s pour des rendements L/3,2/5, L12,213,3/4 et 4/5.ll permet de coder des

blocs d'information de taille comprise entre 12 et2l6 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 IEEE 802.16.1 corrme codage optionnel pour augmenter le débit dans les

systèmes de boucle locale radio à haut débit. Ils ont aussi été recommandés par le standard CCSDS

(Consultative Committee on Space Data System) [31] pour le codage de canaux en télémetrie 1321.

Cette nouvelle recommandation apporte une amélioration de L,5 à2 dB par rapport aux performances

du code utilisé précédemment conshuit par la concaténation d'un code RS et convolutif [51]. Les

turbo-codes recommandés utilisent des codes constituants RSC à 16 états avec des rendements de

1,12, I13, Ll4 et I16. La taille des entrelaceurs varie de 1784 bits à 16384 bits. Les turbo-codes sont

aussi en vue pour être utilisés dans les réseaux de satellites de communication tel que Inmarsatra,

dans le cadre de I'amélioration de la qualité du service dans les oftes multimedia 152,53,541 ou

lntelsatls pour des transmissions à 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-I 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, notamfiIent en ADSL (Asymmetric 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 remplaçant le code interne préconisé par le

standard G.922.1par un tr:rbo-code permetfiait une amélioration significative du gain de codage pour

12. Standard né de la collaboration de I'ETSI (Eurcpean Tëlecommunications Standards Institute) en Europe, I'ARIB

(Association ofRadio Industries and Business) au Japon et le TTA (Telecommunication Technologlt Association) en Corée

du Sud.
13. Standard développer par \eTlA(Telecommunication Industry Association) aux Etats-Unis.

14. Le système Inmarsat est un réseau de communication basé sur onze satellites géostationnaires. Il permet la fourni-

ture de services: voix, fax, transmission de données. En pÉvision de 2005 tm nouveau système lnmarsat I'4 permettra

d'intégrer la norme B-GAN (Brcadband Global Area Network) et qui oftira enhe autre des débits de 432 Kbivs pour

I'accès à internet sur téléphone mobile.
15. INTernational TElecommunications SAÎellite consortium. C'est une organisation internationale basée aux Etats-

Unis et ayant longternps possédé le plus grand reseau 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 canarD( d'enregistrement

magnétique [60, 61, 62]; ils ont permis d'atteindre, pour un BER de 10-5, des gains de codage de

7,1 dB pour des rendements de A/5 et 819 et 6,5 dB pour un rendement de L6lL7. Enfin les turbo-

codes ont fait I'objet de nombreux dépôts de brevet par France Télécom dont certains conjointement

avec TDF (Télédiffirsion De France).

1.9 Comparatifs de quelques systèmes de codage FEC

Dans le cas d'une modulation BPSK et en considérant une fransmission sans codage sur un canal

AWGN, un rapport signal sur bruit minimum de 9.6 dB est requis pour atteindre un BER de 10-5.

Un système utilisant un turbo-code permet de réduire le rapport signal sur bruit requis à 0.7 dB pour

atteindre le même BER de 10-5 [2], soit un gain d'environ 9 dB. La figure L14 donne pour quelques

systèmes utilisés dans divers domaines, les gains obtenus après codage pour un taux d'erreurs de

10-5. A noter que ces systèmes n'utilisent pas forcément une modulation BPSK.
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Flc. l.14 - Gain en dB de quelques systèmes de codage par rapport à 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": J)

avec décodage séquentiel utilisé par les sondes spatiales Pionner l0 enl972, Pionner 1l en 1973

et Pionner 12 en 1977 ofte 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:ll2 apporte un gain de 5.1 dB, tandis que celui de rendement

R:l/3 présente un gain de 5.6 dB. Le code convolutif avec K.: 5 utilisé dans la nonne GSM ofte

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 nonne Iridium utilise un code de rendement

3/4 avec K" : 7 et ofte un gain de 4.6 dB [35, 5]. Le code convolutif avec K" : L5 et R=1/4 utilisé

par la NASA lors de la mission Galileo à destination de Jupiter utilise un décodeur de Viterbi (BVD:

Big Wterbi Decoder) et offie un gain de 7.9 dB [64]. Le code concaténé convolutionnel de rendement

112 etReed-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 I'information et démontré la nécessité d'établir une straté-

gie de protection des données permettant de fiabiliser la transmission. Pour cela, hois approches ont

été décrites. Les stratégies ARQ sont simples à mettre en æuvre et permettent une correction totale

des informations altérées. Cependant ce sont des systèmes qui ne permettent pas d'atteindre de très

hauts débits, la limitation étant due au dialogue nécessaire entre l'émetteur et le récepteur. Cette solu-

tion est donc écartée. Les stratégies à base de codes correcteurs d'erreurs (FEC) oftent la possibilité

de fiansmettre à de hauts débits en effectuant une correction en ligne sans intemrption. Quant aux

solutions hybrides, elles présentent une solution intermédiaire. Elles restent cependant moins perfor-

mantes en termes de débits de hansmission par rapport aux objectifs à atteindre. Dans le contexte

FEC, l'énumération des diftrenæ systèmes de codage a permis de constater que les codes convolutifs

sont très utilisés en télécommunication, soit comme entités indépendantes, soit dans des structures

concaténées avec d'autres codes, soit encore comme éléments constituants de tubo-codes. De plus,

les turbo-codes permettent d'atteindre des gains de codage très élevés pour des rapports signal sur

bruit très faibles. Par conséquent, la suite portera sur une étude approfondie des codes convolutifs et

de leur utilisation cornme codes constituants dans des turbo-codes convolutifs.

4 l
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Chapitre 2

Codes convolutifs : application aux

turbo-codes

elon le type d'application et le cahier des charges imposé, diverses techniques FEC peuvent

être utilisées pour protéger I'information lors d'une transmission à havers un canal bruité.

Cdro-e vu au chapitre 1, les codes convolutifs sont très utilisés dans le contexte des télé-

communications. De plus, les turbo-codes convolutifs, pourun taux d'erreurs de 10-5, permettent des

transmissions sur des canarD( dont le rapport simal sur bruit est de I'ordre de 0.7 dB t2] contre des

transmissions à2.4 dB pour les codes utilisés précédemment [66]. Cependant I'obtention de telles

performances dépend fortement des éléments constituants du turbo-codeur, c'est-à-dire de ses codes

constituants d'une part, et du tlpe et de la taille des entrelaceurs utilisés d'autre partl67,68]. Un aufre

critère déterminant est le choix de I'algorithme de décodage dont la complexité croit proportionnel-

lement avec les performances recherchées (c.f chapitre 3). Dans la première partie de ce chapitre,

nous nous intéresserons aux architectures séries < classiques >> des codeurs convolutifs et aux cri-

tères de choix justifiant leur utilisation comme codes constituants dans un turbo-code. Ensuite, nous

aborderons les différentes stnrctures de turbo-codes et les paramèfres 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, notaûtment avec les codes cycliques. En effet, les deux peuvent êfre

réalisés avec des registres à décalages et sont définis par leurs polynômes gârérateurs. Cependant, une

de leurs diftrences 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, poru des raisons pratiques on limite la taille des

frames d'information taitées à des longueurs qui permettent de maintenir raisonnable la complexité
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des circuits. Dès lors, les turbo-codes peuvent être assimilés à des codes blocs (cf. paragraphe 2.4).

Aussi, avant d'aborder l'étude des codes convolutifs, ce chapite haite des codes blocs et inftoduit

les architectures dites MTO et OTM des circuig de codage par multiplication et par division. Cette

énrde permetfa de faire une transition directe vers les codes convolutifs et les différentes variantes

d'architectures de codeurs convolutifs, notamment la structure recursive systématique de ces derniers

qui est adoptée dans un turbo-codeur.

2.2 Codes blocs

Flc. 2.1 - Cadage en bloc.

Le codage en bloc consiste à fractionner la trame d'information en plusieurs blocs de taille fixe

k, ensuite, de transformer chacun des messages D4 en un mot de code Q de taille n en appliquant

une loi linéaire (fig. 2.1). La redondance associée à chaque bloc est de taille k', où k + k' : n. Le

rendement d'un code bloc est donné par la formule (2.1).

L

R:  1  (Z . t )
n

où, ,t 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 I dans le résultat. La distance de

Hamming entre le mot de code lui-même et le mot de code 0 est appelée < poids de Hamming >.En

d'auhes termes, le poids de Hamming est le nombre de I 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 enhe deux mots de code
q et ci appartenant au même ensemble.

45

d^in: 
,T$@, 

cr1

9'n

(2.2)

Poru détecter t" erreurs, il est nécessaire d'utiliser un code dont la distance minimale d*;n est au

moins égale à t" * L.

détection de t" erreurs I ùoa ) t" * 1, (2.3)

Pour corriger t" erreurs il faut utiliser un code dont la distance Ç;n estau moins égale à zte + L

correction de t" erreurs è d-rn ) 2t. +'1, (2.4)

2.2.2 Codes cycliques

Uncodeestditcyclique,sipourchaquedécalagecycliqued'unmotdecodeCl : (co, cr, .'. ,cn-t)
on obtient un autre mot de code C2 : ( er-t, co, . . . , cn-z) valide.

Si Cr(r) : co + c1r I "' * cn-rx'-l est le polynôme associé au mot de code C1 et C2(r) :

h-t * co r + . . ' I cn-zx'-r celui associé à G alors si r' :l (nn-l= rn*l.:0)r, C2(r) : r . Clr).

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

tion à i positions par l'équation (2.6).

cz@) :  x 'Cr( r )mod [ r "+1]  (2 .5)

c+t(r) : æi .crçr1mod [r'+1] (2.6)

Comme tous les codes, un code cyclique est totalernent défini par sa matrice génératrice2 G:

9o 9r
o9o

0
0

0
0

G_

0
0

0
0 9o

9 m 0

9m-t 9^

où rn représente la taille de la mémoire du codeur (le nombre de bascules D).

La représe,ntation matricielle s'avère fastidieuse lorsque le nombre de coefficients de G augmente.

Une aute manière de spécifier un code cyclique est la représentation polynomiale. En effet, un code

l. Dans le corps de Galois CG(2) ltaddition et la soustaction se confondent.
2. Par convention les polynômes et matrice générahice liés à une boucle récursive seront identifiés par la notation

< G >, alors que dans le cas d'une branche directe ils seront notés par < H >.
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cyclique peut être déûni par son polynôme générateur G(x) : go * gqr * gzx2 + "' + g^x^,le

mot de code par son polynôme correspondant C(r) et le message par son polynôme D("). Les codes

cycliques sont implantés à I'aide de registres à décalage linéaire'

Codage par multiPlication

Le codage par multiplication consiste à 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(x) : D(n) x H(r), ce qui se ûaduit par rme convolution discrète

(êqu. (2.7))des coefficients du bloc d'information D(r) et du polynôme générateur fl(r).

cc :  t  ù- i .h i
i=0

Le circuit correspondant à ce type de codage est un circuit multiplieur de pollmôme, dans lequel

le polynôme générateur I/(r) (multiplicateur) est fixe et le mot d'information D(r) (multiplicande)

variable. Dans ce cas le mot d'information attaque le circuit par le bit de poids faible en premier.

Fto. 2.2 - Muttiplieur sërie MTO pour H (r) : ho * hfir * hzt2 * hsn3.

La figure 2.2 représente l'architecture série dite Many To One (MTO) d'un circuit multiplieur

ponr nn polynôme générateur H(x) : hs* hrrr * hzr2 * hsns.Le principal inconvénient de ce tlpe

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 cascade3, ce

qui a pour effet d'augmenter le chemin critique en fonction du nombre de coefficients h6 qui prennent

pour valeur 1. Cependant cet inconvénient peut être évité en adoptant une sffucture drte One To Many

(orM).
Comme le monfie la figure 2.3,lechemin critique de cette structure est équivalent à celui d'une

seule porte XOR, quel que soit le nombre de coefficients h! non nuls du polynôme générateur H'(r).

La seule condition à respecter lors du passage d'une sfucture à I'autre est d'intervertir les coefficients

selon l'équation (2.8).

h i :  Hi - t ,  Pour  i  €  {0 ,1,  " '  , i }

(2.7)

(2.8)

onsimpleoupasdeconnexionsuivantquelecoefficientcorrespondant

est un I ou 0.



472.2. CODES BLOCS

Flc' 2'3 - Multiptiatr série orM pour H'(') : Ho * h''rr + h!2x2 + h!"ts'

Codage par division

L,algorithme de division du bloc d'information (dividende) D(r) par le polynôme générateur

(diviseur) G(c) dans CG(2) revient à 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 confie le bit de poids fort n'est pas

nul, alors on additionne le diviseur au mot d'information, puis on décale ce dernier.

Frc.2.4 - Algorithme de la division dans le corps de Galois cG(2).

Matériellement comme poru le cas d'un multiplieur, les décalages peuvent se faire à I'aide d'un

regishe à décalage. Le diviseur est matérialisé par une boucle récursive dont les coefficients dépendent

du polynôme qui lui est associé. 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 regisÛe constitué des bascules

(ro; r t ,  " '  , rm-r ) .

c,

. fdditto (ou erolutlfl .Ec 1€ dLvl.rs.

. Déoelæ d '|ræ tp3.ltlo.
oécelæ d'ue tsltLo!.

(Àddltlon+déa.I.g€) +

-Iougueu dê Ià !éqED€ D(r,

Flc. 2.5 - Diviseur sérte MTO pour G(r) : 9o* 7Pr + g2t2 * gsxs'
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La figure 2.5 représente I'architecture série Many To One (MTO) d'un diviseur pour un polynôme

générateur G(x) : go * gpt * gzr2 * gsxs.Par analogie avec le multiplieur, le point faible de cette
structure réside dans le nombre de coefficients p; non nuls qui fixe le nombre de portes XOR mises
en cascade.

Ftc. 2.6 - Diviseur série OTM pour G(x) : 9o * 7fir + 9z* a gsrs . ,

La sûrrcture One To Many (OTM) du diviseur série (fig. 2.6) permetde réduire le chemin critique
à une seule porte XOR. Le passage d'une structure à I'autre se fait en respectant les mêmes conditions
que pour le codeur multiplieur (équ. (2.8)).

2.2.3 Codesystématique

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

Ftc.2.7 - Codage systématique.

La matrice génératrice d'un code systématique s'écrit:

G: [p l I k ]

f, est la matrice identité de taille k x k et P est une matrice de taille k x (n - k).

c,

(2.e)
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Codes de redondance cyclique (CRC)

Le code de redondance cyclique est un code systématique. La procédure de codage consiste à

décaler de rn positions (équ. (2.11) le bloc d'information D(r),ensuite de calculer le reste ft(z) de la

division polynomiale de la séquence x^ . D(x) parun polynôme générateur G(c) connu de l'émetteur

et du récepteur. Enfin, le reste ft(r) de la division est concaténé au bloc d'information (équ.(2.13))

pour former la séquence codée C(x) àtransmettre.

49

D(r)

r ^ -D( r )

ft(")

c(")

d*-pk-L * d,x-zxk-2 + "'+ dlrr + dn

dk- t r^*k- '  I  d ,p-2r^+k- '  + ' ' '+  dox*

n^ . D(n) mod G(z)

x^ .D(x )+ f t ( r )

(2.10)

* \x^ - r+ . . .+0  (2 .11)

(2.r2)

(2.r3)

Au niveau du récepteur, la séquence reçtrc C(x) est divisée par G(r). Si le reste de la division

tr(r) est nul, alors aucune erreur n'est détectée; dans le cas contraire la séquence reçue est erro-

née (fig. 2.8). Pour la correction, les codes CRC sont en général combinés avec des stratégies ARQ.

Emission Réception

c (x)

Flc. 2.8 - Détection d'erreurs par CRC.

A partir des deux circuiæ diviseurs ws précédemment (fig. 2.6 et2.5) il est possible de réaliser

tm codeur cyclique systématique. Il sufrt de relier I'entée à 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 I'exemple d'un codeur CRC de polynôme générateur G(x) : go * gfi * gzr2 + 13.

L'entrée est décalée de m bascules ce qui revient à faire la pré-multiplication par r*.

Crleul du t.ttc

8(r) = :aD(*) aod:o(rlt

gÉqr$ncc à tt.ntBttrc

c(*,- :dr et*t+ !t(r)

Calcul alu rcrta

lt '(x) = Ë(*, *als(*)t
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Ftc.2.9 - Circuit codeur CRC.

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

- Phase 1 : les deux intemrpteurs sont en position A durant ft cycles d'horloge. Simultanément,

les bits d'information (systématiques) sont tansmis à havers le canal de transmission et le co-

deur calcule le reste de la division. A la fin des ,t cycles d'horloge la redondance est disponible.

- Phase2 : les deux intemrpteurs sont en position e pendant rn cycles d'horloges. Des zéros sont

injectés dans le codeur pour tansmethe la redondance.

2.3 Codes convolutifs

Un code convolutif diftre d'un code bloc par le fait que chaque bloc de n élements en sortie ne

dépend pas seulement des /c entrées à un instant donné mais aussi des nz blocs précédents (fig 2.10).

Msssag€ dforigine

l

llsérilé' oodé

Flc. 2.10 - Codage convolutif.

Les codes convolutifs présentent des similitudes avec les codes cycliques. En effet, ils peuvent êhe

systématiques et sont réalisables en utilisant les registres à décalage. Néanmoins, ils diftrent de ces

derniers dans le fait que les codes cycliques ont une longueur ûxe à I'inverse des codes convolutifs qui

eux ne sont pas de taille fixe. De plus, les codeurs cycliques sont des systèmes linéaires à une seule

r/+>



2.3. CODES COTIIyOLr./T'FS

entée et une seule sortie totalement specifiés par un seul polynôme génératetu, alors que les codeurs

convolutifs sont des systèmes à k entrées et n, sorties spécifiés pû n x,t polynômes générateurs. La

figure 2.1 I donne I'exemple d'un codeur convolutif à 2 entrées et 4 sorties.

Flc. 2.1 | - Codeur corwolutif à 2 entrées et 4 sorties.

Le codets contient k registres à décalage qui correspondent chacun à une entrée. Si rni est la taille

du registre à dêcalage associé à I'entrée i, la taille totale m de la mémoire du codeur est:

5 l

Le nombre maximum de bits associés à une sortie pouvant être affectés par un bit quelconque à

I'entrée est appelé longueur de contrainte K" du codeur'

k-1
S

* :  ) - r *o
i=0

K.: I * maxmi

Chaque bit du mot de code est calculé suivant l'équation (2'16)'

(2.r4)

(2 .15)

(2.16)D41' n!;
j:o

où c(",") et h!"] sont respectivement le mot de code et les coefficients du polynôme générateur associés

à I'enfiée e et àla sortie s. dj?, est le bit de donnée à I'enfiée e. Le mot de code C est formé par

multiplexage des sorties C(").

2.3.1 Représentation des codes convolutifs

Un codeur convolutifa peut êfie \nr cornme m tlte à réponse impulsionnelle finie $lR: Finite

Impulse Response) possédant k entrées et n sorties. Son état est déterminé par le contenu de ses

4.1* t"*re < codeur convolutif > indique par défaut le cas no-n récursif sinon il sera mentionné explicitement que

le codeur est réc'rsif, auç"t .", il est consiaere oomm€ un filtre à éponse impulsionnelle infinie llR (Infnite Impulse

Response).
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registres à décalage. En pratique, un codeur convolutif peut êûe considéré comme une machine d'état
et être 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
apparaîfte explicitement le temps.

Flc. 2.12 - Exemple d'un diagramme d'état (R: Il2, m : 2).

Il représente les transitions possibles enfre 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
næuds ,Si. Pour un codeur de rendement Lln possédant une mémoire de taille rn, il existe 2n êtats
internes possibles. Chaque næud est connecté à un aute via une branche et le passage se fait par gne
transition a/noxt, où gt correspond au bit d'entrée et xsrl représente la séquence correspondante en
sortie.

Structure en arbre

Sr-10 *=<ot

:F
L I

00

o/aL

LlOO

\

G
]

o/Lo

-\
!11 ,

Flc. 2.13 - Exemple d'une structure en arbre (R: 112, m : 2).



53
2.3. CODES CONYOLUTIFS

un arbre (fig. 2.13) est une structure partant d'un point appelé racine' il se compose d'arcs et

de næuds. Les arcs sont des traits verticaux dont re sens est déterminé par le bit d'information. Par

convention, le 0 est représenté par un arc montant et le I 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 séquence d'entrée 1011'

Représentation en treillis'

contrairement aux deux précédentes, la représentation en treillis met en évidence le paramètre

temporel. Chaque næud ̂ 9g,r; correspond à un état particulier Si du codeur à un instant i' où i re-

présente l,indice du temps. chaque branche est indexée par les bits qui se présentent en entrée et en

sortie du codeur ef s. Chaque mot de code est associé à un chemin unique du fteillis qu'on appelle

<<séquenced,état>,dénotéepars: ( ro, ' . . ,s r ) .Unchemincompletcof i lmenceàl 'é tatss:s1o,o;

et se termine à l'état s7 : SP,r1'

i=1

Ftc. 2.14 - Exemple d'une représentation en treillis (R: Ll2, 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 à la séquence d'information rn bits appelés bits de

queue et dont les valeurs sont nulles, ce qui à pour effet de forcer le treillis à revenir à l'état 'S(o,r)'

Dans ce cas, les codes convolutifs avec terminaison du treillis sont vus comme des codes blocs avec

rà

k
n

k . (L  -  m )
n .L

un rendement R' :
H_ (2.r7)
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La réduction du taux de codage est définie par le paramètre {:

È _ R-R'  _"  . (L_ k . ( r - rn) \
;  -  

R 
: , t  

\ ; -  , -L  )
rn
L

-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 > rn.

2.3.2 Distance minimale d'un code convolutif

La distance minimale de liberté dy,.. d'tmrcode convolutif représente le plus petit poids de Ham-
ming des mots de code associés aux séquences d'états débutant à l'état initial Sto,ot. Elle est le premier
critère de mesure des performances d'un code convolutif.

2.3.3 Période maximale du codeur

La période ? du codeur est la période observée à la sortie quand on applique à l'entrée une
impulsion (' ''0001). La période maximale T,no* d':urr, codeur convolutif de longueur de contrainte
K. est;

l Trnor : 2(K'-t'1 - '

2.3.4 Codeur convolutif de rendement lln

(2.re)

Dans le cas d'un codeur convolutif de rendement If n,lataille rn de la mémoire devient celle du
registre unique du codeur, la longueur de contrainte devient K" : I * m et chaque bit de parité se
calcule suivant l'équation (2.2qs .

TTI

:  I  d r - i .h " i
; -n

Le mot de code C est formé en muliplexant les sorties C(")

C: Fmux[Co,C', :  ( r [o)"[ t )  . . .*- t ) ," \ol . [ t )  . .  .c l"- t ) , (2.2r)

oùC i :  ( q , " r , r r , . . . ; t l )  avec ' i  €  { 0 ,1 , . . .  , n - I  .
La figure 2.15 représente un codeur convolutif de rendement R : I/2 et de mémoire m :3 pour

lespolynômesgénérateurs.F/o - hoo* hofi l  hozx2 * hosxs etHl: hn*hnr*hnx2 *h".r}.
Le codeur doit être initialisé à zéro avant chaque opération de codage. Les bits d'informations

sont ensuite propagés à travers les registres. En sortie, les bits de codage sont recueillis toujours dans

(2.18)

(2.20)

5. Le paramètre (e) dans l'équation (2.16) devient implicite puisque dans ce cas il n'y a qu'une seule entrée.
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le même ordre (équ. (2.21)). A la fin on complète le message d'information par les rn bits de queue

pour la terminaison du treillis.

cJtl

Frc. 2.15 - Exemple d'un codeur convolutif (R : I/2, m : 3).

La structure d'un codeur convolutif de rendeme nt If nest similaire à celle d'un multiplieur. En

effet, le codeur convolutif se comporte comme n multiplieurs dont chacun multiplie la même séquence

par son propre polynôme générateur Hn@).Le chemin critique du système dépend du polynôme

générateur qui possède le plus de coefficients non nuls'

2.3.5 Poinçonnage (ou perforation)

Les codes convolutifs à une seule entrée permettent d'atteindre au mieux des rendements de l/2,

ce qui s'avère insuffisant dans des applications où des taux plus élevés tels que 314 oa2l3 sont re-

quis. La méthode la plus directe pour augmenter le rendement consiste à utiliser des codeurs avec

plusieurs entrées k. Cependant la complexité des circuits augmente avec le nombre d'entrées. Dans le

cas notarrunent d'un décodeur de Viterbi, la complexité croit exponentiellement avec ,t. Une deuxième

méthode consiste à utiliser un codeur à une seule entrée et de supprimer d'une manière systématique

un certain nombre de bits à 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 I'algorithme [3].

Dans le cas par exemple d'un codeur de rendement llZ,la suppression en sortie de I bit sur

4 permet d'améliorer le rendement à 2/3. En supprimant 2 bits sur 6 on augmente le rendement

à314. A cet effet, on utilise une matrice de poinçonnage qui permet de masquer 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

systèmes fonctionnant à plusieurs rendements selon la matrice de poinçonnage appliquée. Dans [5]

on donne un exemple d'une matrice Mo qai est utilisée pour augmenter le rendement d'un code de

r12 à314.
/ t1 \

M- : l  I'  
\ L  0 /

55
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- avant poinçonnage:

C : [40),.5t),"[o),rlt),40),.jt),"r(0),r[t),.[o), . . . ]'

- après le poinçonnage:

c : ["[o),"5t),"10), -,"!ro),"!]),"f), -,.10), . . . ].

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.

Frc. 2.16 - Construction d'un codeur.R,Sc (R : Il2, m : 3).

La figure 2.16 représente un codeur RSC de type MTO. De la même manière, 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 être décrit par un
diagramme d'êtat, un arbre ou une représentation en treillis. Pour un code de rendement Lf n, la
terminaison du treillis nécessite Tt : K" - 1 cycles d'horloge (branches du treillis).

Alors que les codes convolutifs non récursifs peuvent être vus comme des filhes à réponse im-
pulsionnelle finie (FIR), les codes RSC sont équivalents à des filtres à réponse impulsionnelle infinie

(IIR). Dans ce cas, pour forcer le freillis àl'état initial zéro, il ne suffit plus de rajouter une séquence

de m bits nuls mais de les calculer de façon à mettre le registre d'êtat à zêro.

En considérant le codeur MTO de la figure 2.17 (intemtpteur en position A) et résolvant l'équation

i
f
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d'état de la variable a6l45l on trouve :

57

dx * go. (gt  "  ax-,  *  gz'  a*-z * gg '  ar-g)

ù + gl ' aut * gL' ax-z * g's' ox-s

Si on veut initialiser les registres à zêro il faut Que @1 soit mis à zêro:

0 : d,* * gl ' o*-t * gL' ax-z * gL' ak-s

On obtient ainsi I'entrée requise pour I'initialisation du codeur:

A p :

A p :

(2.22)

(2.23)

(2.24)

dn : gl ' ax-r * gL' a*-z * gL' an-s (2.2s)

Cette condition de fermeture du treillis est réalisable en commuttant I'internrpteur du codeur en posi-

tion B [a6] (fig. 2.r7).

Ftc.2.L7 - Terminaison du teillis 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 (intemrpteur sur B). De même que dans le cas MTO, les coefficients

sont calculés en résolvant l'équation d'état du coderu à un instant donné [40]. Dans le cas général

d'nn codeur OTM de rendement lcf n,le nombre de cycles nécessaires à la terminaison du treillis est

r r :  Tp,4ol .

d1o<e

Flc. 2.18 - Tëryminaison du fieillis cas OTM.
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2.4 Turbo-codes

Un turbo-code convolutif6 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-

naireT [67]. Les concaténations les plus connues sont la parallèle et la série. Les turbo-codes série sont

plus complexes à mettre en @uwe cependant ils apportent de plus grand gain en distance minimale et

en entrelacement. Les turbo-codes parallèle permettent d'approcher la limite de Shannon de manière

efficace pour des rapports signal sur bruit nès petits tandis que les turbo-codes série permettent de

diminuer considérablement le taux d'erreurs pour des rapports signal sur bruit faibles à moyens [3].

2.4.1 Tlrrbo-codes de tYPe série

Un turbo-code convolutif série est obtenu par la concaténation série de codes convolutifs séparés

par des entrelacements a;. Dans le cas d'un turbo-code à deux niveaux (fig. 2.19) le code en amont

de l'entrelaceur est appelé code externe et celui en aval est le code intenne. Pour un codage correct les

deux codes constituants démarrent de l'état zéro ,S1o,oy et se terminent à l'état zêro Sp,q. En pratique,

le code externe C1 peut ête un code RSC ou NRNSC. Quant au code inteme Cz il doit toujours être

RSC.

RSC/NRNSC

Ftc.2.l9 - Turbo-code sérte.

En considérant que .R1 : kt/nt et R2 : kzlnz sont les rendements respectifs du code externe C1

et interne C2, eue K bits d'informations entrent dans le codeur et que N bits codés en sortent, le code

C1 génère L : KlRr bits et le code C2 en génère N : LlRz .

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

R: K/N :  Rr.  Rz (2.26',)

41 cycles sont nécessaires pour terminer le heillis de Cr et Tp cyclespour C2. Le nombre de bits

additionnels en sortie est donc n1T21pour C1 et n2712 pour C2, dans ce cas le rendement est :

RtRz (2.27)R_
J + n1l1* nzTtz L * (nrTn * nzTtz)' (hfu2l K)

6. Dans le cadre de cette étude nous nous intéressons uniquement à la concaténation de codes convolutifs.

7. Bien que, par définition, un mot de code convolutifn'ait pas de longueur fixe, pour des raisons pratiques sa longueur

est limitée pu. un" valeur maximale fixe. Dans ce cas il peut êfre assimilé à un code bloc linéaire binaire.

K
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2.4.2 Tlrrbo codes de type parallèle

Un turbo-code parallèle convolutif est constnrit par la concaténation parallèle de codes convolutifs

séparés par des entrelacements. Chaque code constituant traite une version entrelacée différente de la
même séquence d' information.
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d (K bits)

c(o)

cÉ)

c(2)

c(3)

N bits

Fto. 2.20 - Turbo-code parallèle.

La figr.ne 2.20 représente un turbo-code constuit à partir de deux codes constituants Cr et Cz.

En pratique, on choisit les deux codes C1 et C2 similaires de t)?e RSC. De plus, afin d'augmenter le

rendement, il est possible de ne pas utiliser la sortie systématique CQ) [3]. En négligeant la fermeture

du treillis, le rendement total du turbo-code parallèle est donné par les équations (2.28) et (2.29).

Rr RzKnr+ R2 + R-

RL: Rz :+ f l :

N Rr* Rz- Rr Rz
KRt- : -
N 2-Rr

(2.28)

(2.2e)

(2.30)

(2.3r)

K est le nombre de bits en entée et N le nombre de bits codés en sortie. Rr : hlu et R2 :

kzlnzsont les rendements respectifs de chaque code constituant Cr et Cz.

En considérant la terminaison du treillis de chaque code constituant, nr?jr bits pour E1 et n2712

bits pour C2 doivent être rajoutes, dans ce cas le rendement est:

RL+ R2 + R-

RL: Rz + fl-

N +nrTa*nzTtz

K
N +nrTn*nzTtz

_  RrRz ,
Rr* Rz-.Ry Rr+ry

R1

K

Les turbo-codes série peuvent atteindre des rendements plus élevés que les parallèles. Aussi, la

distance minimale d'un turbo-codeur série est plus élwée que celle du parallèle car la concaténation

série permet d'exploiter les séquences d'information, qui pÉsentent au moins la distance minimale
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d^tn(C), issues du premier codeur. Par contre, la mise en æuvre est plus complexe du fait de la

complexité de son treillis.

2.5 Performances d'un turbo-code

Dans cette partie nous nous intéressons uniquement aux performances des turbo-codes parallèles.

Alors que les codes traditionnels ont pour but d'augmenter la distance de Hamming minimale d,,"6,,

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 tpe RSC permet de maximiser le poids de Hamming des mots

de code en sortie. Les codes NRNSC ne sont pas utilisables à cause de leur propriété faible, en terme

de distance (d^an faible), alors que l'aspect filtre à réponse impulsionnelle infinie d'un codeur RSC

lui assure en général un grand poids de Hamming. La présence de I'entrelaceur pernet de minimiser

la probabilité que les deux codes constituants gérèrent en même temps un mot de code de poids

faible. En effet, grâce à I'entrelacement, les deux codes constituants ne reçoivent pas la séquence

d'information dans le même ordre. Ainsi, si le premier codeur reçoit une séquence susceptible de

produire un mot de code de poids faible, il est fort peu probable que cette même séquence après

I'entrelacement induit aussi un mot de code de poids faible à 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 lounion

L'étude des performances d'un turbo-code passe par l'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 P6 du turbo-codeur. Les probabilités P- et P6 peuvent être calculées par la méthode de < La borne

de Gallager >. Cependant, malgré la précision dans I'estimation des probabilités P- et P6, notamment

dans le cas d'un canal AWGN, elle reste fastidieuse du fait qu'il n'est pas possible de calculer cette

bome 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 I'u'rion tronquée, extrapolée vers des valeurs faibles

de E6f Ns, elle reste cependant valable si le rapport signal sur bruit est inferieur à la limite fixée par

le débit de coupure (cutoffrate) Ra 166,71.

h(2(t-nol -

(fr) o"u ro. ros,o ( u)
Êo

(2.32)
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Comme w précédemment (cf. paragraphe 2.4) un turbo-code de distance llbre dy,"" peut être
assimilé à un code bloc C (K,lf)8 de rendement KIN et de distance minimala d,nin : dy,.". En
considérant par exemple un turbo-code parallèle à deux niveaux de rendement If 3, en prenanr en
compte les 2 . rn bits de la terminaison du treillis (m: mémoire du codeur), un turbo code peut être
considéré comme un code bloc (K,N : 3K * 2m). Dans ce cas, en considérant upe transmission sur
un canal BSC et rur décodage par maximum de vraisemblance, les bornes de I'union sur la probabilité
d'erreur par mots P- et par bits Pa sont données respectivement par les équations (2.33) et (2.34) [67 ,
6el:
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K

P-
ut:l

K

P6
u - 6
ur:l

(2.33)

(2.34)

où Ac(w,Z) est la fonction conditionnelle de dishibution des poids des mots du code C, pour un
poids fixe dtune séquence d'information. Elle est calculée suivant l'équation (2.35)I7Ol.

AE(w,z):
K

D
d=d^in

A9-,0. zo (2.3s)

où A$,0 est le nombre de mots de poids d du code C générés par des séquences d'information
en entrée de poids w. Z et I,l/ sont des variables dont la valeur dépend du type du canal de trans-
mission. lans le cas d'un canal AWGN, Z : W : s-RE6l/vo, alors que pour un canal de Ray-
leigh avec évanouissement, en considérant une estimation correcte des échantillons, Z : W :

tl\ + RE,/Nù [6e1.

2.5.2 Calcul du param ètre A9,.0

La figrre 2.21 représente un code concaténé à trois niveaux composé de quatre codes C1, C2, C3, Ca

dont trois En:r,r,o sont précédés par un générateur de permutations oi=z,s,l de taille ki 1691.

Chaque code C; est considéré comme un code bloc linéaire (ki, n;) avec Afi,les coefficients de

poids correspondants. A noter que tous les entrelaceurs utilisés sont aléatoires et uniformes (cf. para-

graphe 2.8.2).

Si A$,d est le coefficient de poids d'un code C6 h probabilité qu'une séquence d'information de

8. /V inclut les bits dus à la terminaison du teillis 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 superieurs à la taille rn
de la mémoire du codeur.
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c(q

c(0

c(a

(2.36)

Ftc.2.2I - Exemple d'un code concaténé à trois niveaux.

poids u,, génère après un entrelacement uniforme un mot de code de poids d est [71] :

tE-
PE (w - d):æ, avecCl: 

ff i

Cormaissant la taille des enûelaceurs et les coefficients A$., de chaque code C6, il est possible de

calculer le facteur A$., moyen du codeur complet.

Soit I'ensemble so : {L,2,... ,q} et les deux sous-ensembles s6 C sn et sg C sn , tels que

sB: { i  e so : Ciestconnectéàl 'entrée} €tse: { i  e sn: Qestconnectéàlasort ie}. Le système

de la figure 2.21 est considéré comme un code bloc (k, n) avec n : Dte"s n6.Le coefficient moyen

de poids el.oae I'ensemble est donné par l'équation(2.37)169,721.

Al",a:
( d : i € a,:{ (d : r;e6)

s  ^ la

AE]r,arUËt
ss/ D

(2.37)

(2.38)

(2.3e)

(2.40)

s i i esB  +  ù :d

si Cr est précédé par Cr + wt: dj

où ss est I'ensemble complémentaire de ss. Le coefficient de poids équivalent ,4[.0 du code bloc

(k,n : n2 * ns + rù4) du système concaténé est:

t E^ w d  -

(dr dz ds, da / dz+ dsjd,a:fl)

En appliquant les règles (2.38) et (2.39) dans l'équation (2.40) on obtient :

tC, AE" AE+
rC, nrazdz n.gdg n.adt

"tutdr nkz nks nkt
r/1/J2 vt 3 v1tt4

t C^wd '  -

(d,r dz dg dt / dz+ ds | fu =f,)

,rc, A*d AE,^ Ak,o^
n.dr 'Vf  q W

(2.4t)



Cas d'un turbo-code Parallèle:
Soit un turbo-code Co de rendement R : Ll3 composé de deux codes constituants Cr et Cz de

rendement Rr : Rz : LlZ. Les der.lx séquences de bits de parités sont émises sans perforation. Par

déduction de l'équation (2.37) etQ.4l) le coefficient A!,est:

% 
(sic1 :cr:c)

t
,dzf dt*dz=

t
,t\/2.tl1:fl)

Dans ce cas, la disffibution conditionnelle des poids du turbo-code Co s'obtient en appliquant

l'équation (2.35) 167, 31.

2,5. PERFORMANCES D'LAI TURBO-CODE

A!,i,. :
klt

A*l :
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(2.42)

(2.43)

(2.44)

La fonction conditionnelle d'énumération des poids Ae1w,Z) liée au code constituant est calculée

à partir de la matrice de transition des codes constituants 167, 691. Cette matrice de transition est

élevée à la puissance /c (taille de I'enfrelaceur) [69]. La matrice de transition d'un code convolutif

représente les transitions possibles entre deux états du codeur. Chaque transition est représentêe par

un 0 si elle n,est pas,possible. Dans le cas contraire, elle est représentée par un monôme Lt Ii Dd dont

I est toujours êgal à L, i, et d correspondant aux poids associés à cette transition de I'entrée et de la

sortie, respectivement.

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

F tc. 2.22 - Codeur fiSC (7,5) e et son dtagramme d' ëtat'

En prenant par exemple le code RSC de polynôme générateur (H(t), G(t)) : (7, 5)3e ainsi

que son diagramme d'êtzt (fig.2.22),la distibution des poids lors d'une transition est donnée par la

errocta l , (7)gcorresPondaupolynômeH(r) :1+r+r2et(5)3au
polynôme G(x)=l+#'

A',],0,' A*,0,

=d) ch

lco(w,Z)=ry
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matrice de transition \ry [7]:

(L LrD o o\
I  o o LDLr ITw: |  , ;^  :  

- :  
I  I

lLrD o o I
\  0  0  Lr  LD/

Afin d'obtenir la distribution des poids pour /c transitions et en considérant que le codeur corlmence
à l'état Sro,ol du treillis et se termine à l'état S(o,r), on calcule ?w(,Sto,ol -, ^gto,rl) : Tf4, [66], ce qui
détermine le spectre.

2.6 Rôle des codes constituants et de I'entrelaceur

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

K
puZ 

t d. :-6K2n^o,-d-r .  wd . [AE1w,z,n*n\12
d:d^;n*' 

--=n ' 'w- ' LA'\w'z'nm*)J'^u"" 
(w=z="-R.fr) 

(2'45)

où Ac(w,Z,rt,,,or) est la fonction énumérateur d'événements [3]. Elle énumère tous les événements
d'erreurs de C formés par la concaténation directe de n^o* événements simples. Elle est donnée par
l'équation (2.46).

Ac1d,,z,n**) : t A|,i,ozi
j

où Afi,r,*est le nombre de mots de code formés de n événements simples concaténés et correspondant
à 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'eneur par
bit (équ. (2.34)) est donnée par l'équati on (2.47) 167,31.

(2.46)

(2.47)
K rzd-I

P, < \)- ,1' ,, .wd .7Ac1t,z,t112d
" u 

?o (d - 1)l avec (w:z:"-""fr)

Le cas le plus favorable dans l'équation(2.47) correspond ùd, : L ï67,3l,auquel cas la probabilité
d'erreur par bit P6 est indépendante de la taille de la matice d'entrelacement. Lorsque les codes
constituants sont RSC, la probabilité d'erreur par bit P6 est exprimée par l'équati on Q.a\ $71.

K/2

P,5t2 i .c? i .y- r .
i : l

gQ+24)r

O:nW' ^rec 1n:.-*"fr1
(2.48)
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où @ 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

d,yr".ro du turbo-code composé de deux codes constituants RSC identiques est définie par:

dpu:2+2 .û
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(2.4e)

L'équation (2.48) montre que le gain d'entrelacement varie en l/K. Uaugmentation 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-

ie en 1l K et de maximiser la distance de liberté 4,." doturbo-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,,,,4nvîl,rt 1, alors que dans le cas RSC elle est toujours supérieure à 1. En particulier, pour

des codes RSC de rendement If n, Ç;n est égal à21731. A noter que le choix des polynômes généra-

teurs des codes RSC est aussi un critère non négligeable. L'optimisation des codes RSC est un facteur

important pour des rapports signal sur bruit ente 1.5 et 2 dB [67]. n a été démontré dans [68, 74]

que les séquences d'information à faible poids ont plus de chance de générer des mots de code à

faible poids. Par conséquent, la probabilité d'erreur par bit Pu peut être approchée avec uniquement

les premiers termes de la somme. Dans le cas de la concaténation de g codes RSC la probabilité P6

est donnée par l'équation (2.50) [68,74]:

(2.50)

où B : K1ree.Wyr"" est une constante indépendante de la taille de I'entrelac€l[, Ky,"" est le

nombre de mots de code donnant à la distance de liberté etW y,." représente le poids moyen des

mots induisant la distance de liberte du code 1661. t/Xl-l est le gain d'entrelacement du code.

Q@):h l : *e-s /2da.
Dans le cas général

supérieure (û),,,",:

d'un code RSC de rendement lefn,la distance minimale @ à une borne

(ûz),no,:
( "  -  k )  '2^ - t

+2(n  -  k ) (2.s r)

Pour un code RSC de rendementLf n,la distance minimale @ est boméepar (4),,*: (n - 1) '

(2 -t 
+ 2). Le seul cas où la limite (4),,* peut être atteinte correspond au choix d'un polynôme

10. Dans le cas de q codes constituants différents d,1,ee : Dl=r($), + 2 , (dp2)i est le poids minimal des bits de parité

à la sortie du code constituant C; qui est généré par des séquences de poids 2 [40].

er=fit o( E6

lft
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primitif pour la boucle de retour du codeur, auquel cas S < (4)^"". Quand le polynôme n'est pas
primitif, la limite (4)*", ne peut jamais être atteinte [a0]. Le premier critère de choix d'un code
RSC est qu'un polynôme primitif soit utilisé dans sa boucle récursive. Ensuite, de tous les polynômes

directs qui permettent d'atteindre la limite (6)r,,"r,le choix se portera sur celui qui a la meilleure

distribution des poids. La première approche consiste à faire une étude spechale 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 où deux codeurs ont la même distance de liberté, le codeur choisi est celui qui a le moins

de vecteurs génèrant la distance libre. Une deuxième approche, plus précise, consiste à calculer la
probabilité d'erreur par bit Pu pour chaque code et de choisir celui qui ofte une P6 minimale pour la

taille d'entrelacement et le rapport signal sur bruit voulus [67].

2.8 Matrices dtentrelacements

Le rôle 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 tl 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 vectew

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 I sont éloignés les

uns des autres, on peut assimiler une séquence de poids 2 à deux vecteurs < impulsion > qui génèrent

à la sortie du codeur RSC des réponses impulsionnelles disjointes. Dans ce cas le poids augmente

indéfiniment jusqu'à la terminaison du teillis [68]. Le rôle de la matrice d'entrelacement consiste à

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 génèrent des mots de code de distance

faible. La distance entre les 1 de chaque vecteur auto-terminant doit aussi être prise en compte. Au-

quel cas, le choix de permutation optimale s'élargit à tous les vecteurs auto-terminants de poids n. Il

est néanmoins plus probable qu'un vecteur auto-terminant de poids supérieur à 2 soit transformé en

vecteur non auto-terminant en entrée des codes constituants [75]. En conclusion, si I'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'enûelacement choisis sont deux facteurs liés aux performances d'un turbo-

code. Le type d'entrelacement joue un rôle important seulement dans le cas de grands rapports signal

sur bruit. Le paramètre le plus important dans le cas de faibles rapports s'avère être la taille de I'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'être brisées.

I l. Séquence d'information en entrée qui permet au codeur qui se situe avant I'enfielacement de revenir àl'état zêro.



2.8. MATKICES D' ENTRELACEMEMTS

2.8.1 Entrelacementpériodique

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

Entrelacement par blocs : Ce type d'entrelaceur est défini parune mahice rectangulaire de I lignes

et de c colonnes de (taille K : I x c).La mahice est remplie ligne par ligne. La lecture des dormées

s'effectue ensuite colonne par colonne. Afin de réordonner le bloc entrelacé, on effectue l'opération

inverse. Ce tlpe d'entrelacement est efficace quand le vecteur pénalisantl2 se situe dans une seule

colonne. Dans le cas où plusieurs vecteurs pénalisants sont confinés dans plusieurs colonnes consécu-

tives, l'émission de chaque colonne doit se faire de manière à étaler le plus possible les vecteurs péna-

lisants [68]. Dans f76]parexemple, une méthode estproposée 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 à travers un réseau de re-

gishes à décalage de différentes longueurs. La séquence entrelacée est ensuite formée par le multi-

plexage des sorties de chaque registre à décalage [26]. Si le nombre d'étages (registres à décalage) de

I'entrelaceur est K et si K . B représenûe le nombre de bascules additionnelles en passant de l'étage

ià l ' é t age i+L ,a l o r s l a l ongueu r .Ladu reg i s t r e i es tL i : i .K 'Bavec i€ {0 , . . . ,K - l i . La

ta i l ledel 'ent re laceurousondéla iderempl issageesta lors  D:  (K -  1) .  K.B etsafonct ionde

permutation est donnée par la formule (2.52) l78l

n( j ) : j+Umod[ l f ] )  -K .B (2.s2)

L'utilisation 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] 
13.

Fn comparaison avec un entrelacement par bloc, la surface utilisée par un entrelaceur convolutif peut

êne réduite d'environ 50% 1791. 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 : 10-5 par exemple, un turbo-code utilisant un enfrelaceur convolutif (K : 14, B : 2 et

D" : L82) apporte un amélioration de 0.2 dB du rapport signal sur bruit par rapport au même turbo-

codeu t i l i san tunen t re lacemen tpa rb loc ,  I xc :12  x  16  e tD6-  2 ' ( I 2  1 ) ' ( 16 -  1 )  : 330 .

En prenant le délai de I'entrelaceur convolutif égale à D" : 364 æ D6 I'amélioration obtenue est

de 1 dB [78]. Cependant, comme pour I'approche par bloc, I'enûelacement convolutif ne permet pas

de casser tous les vecteurs pénalisants.

12. Vecteur induisant la distance de liberté du codeur.
13. Cene règle de conception a été déduite de l'étude d'un turbo-code de rendernent R : If2 avec deux codes consti-

tuants RSC (H, G)a: (33, 31)s.

67
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Entrelacement circulaire: Ce tlpe de permutation est une tecbnique dérivée des décalages circu-

laires. La formule de base pour générer les permutations circulaires est donnée par:

r(j) : (a. j + r) mod [K] (2.s3)

où r est une constante de compensation et a représente le pas d'itération ; a et r sont toujours infé-

rieurs à 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 : \Æ - 1, si d1 représente la

distance entre deux 1 d'une séquence de poids 2 avant permutation et d,2 celle de la séquence après

permutations alors dt * d,z > \/1K. Toutefois cette valeur n'est pas unique, tout coefficient de la

forme a: |Æ 1! l avec I entierpositif et t < \/K/z,permetd'atteindre cette limile.

Dans le cas où 2K n'estpas un entieç on choisissant correctement le pas on obtient dt * dnz ) r

avec r légèrement inférieur à \Æ. La permutation circulaire est très efficace dans le haitement des

vecteurs de poids 2.Par contre, elle amplifie les effets des séquences pâralisantes de poids supérieurs.

2.8.2 Entrelacement aléatoire

L'approche idéale pour générer des permutations est d'utiliser un enûelaceur aléatoire uniforme.

Si la taille de I'entrelaceur est /c, alors celui-ci associe à chaque séquence de poids z.r en entrée une

des a permutations possibles en sortie de I'entrelaceur avec une probabilité Pl êgale l72l:

a:  CI  e t  PI :
ktl @!. (e - tr, ')!)

Dans le cas d'un turbo-code à q codes constituants et q - 1 entrelaceurs aléatoires, la probabilité

pour qu'une séquence de poids n en entrée soit reproduite dans un bloc de K bits est:

1
ch

' -  
[ '  

-  
( { = ) ' - ' ] " (2.s4)

où p est un paramètre qui dépend du poids zr et n'augmente pas en fonction de K. Pour des

grandes valeurs de K cette probabilité devient proportionnelle à Ll@)nq-n-q et décroît rapidement

pour des valeurs de n etq supérier.ues à 2 [75]. Dans la pratique on essaye de concevoir des systèmes

qui approchent le plus possible le comportement des entrelaceurs aléatoires uniformes. Citons deux

exemples:

Entrelaceur de Berrou-Glavieux

Lataille K de l'entrelaceurestchoisiecoîlme étantunepuissance de2: K : Q'J : 2i'2i.De

plus, un tableau de nombres, premiers avec 8, est utilisé (voir tableau 2.1).
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Tan. 2.1 - Tableau de nombres premiers avec 8.

Les permutations sont obtenues en appliquant la formule (2.55).

r ( k ) : c (k )+J ' r (k )

avec
, (k )  :  (po* t . ( .0  +  t ;  -  1 )  mod [Q] ,
c(k) = (e + 1) . ("0 + co)) mod [J],

et rs - k mod IJl, "o: 
GP,rg : (ro + cs) mod [8].
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(2.55)

Entrelaceurs JPL

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

Tes.2.2 - Thbleau de nombres premiers avec 8.

n ( k )  : 2 ' r ( k )  'Q  '  
"@) -  

k  mod  [ 2 ]  +  1

avec
r(k)  :  (19.16)  modlQlz l ,

c(k) : (p"*t ' co + 27' (k mod [2]) mod [J],
et (re : ry 

- c6) mod lJ), "o: 
(ry) mod [J], rn: ro mod [8].

(2.s6)

2.8.3 Entrelacementpseudo-aléatoire

L'entrelacement pseudo-aléatoire consiste à 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 à écrire dans la mémoire suivant le même ordre pseudo-aléatoire puis

à lire la séquence selon I'ordre croissant des adresses de cette mémoire [26]. Dans [68] on propose

une méthode pour générer des nombres i compris entre 1 et K. Chaque nombre généré est comparé

aux ̂ 9 nombres précédents. Le nombre courant n'est pris que s'il est distant de *^9 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 paramètre S inferietu à ,Æ,I'algorithme produit une solution en un temps raisonnable

tout en garantissant une distance dt * d,z > S + 1.

ù

Po
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2.9 Terminaison du treillis d'un turbo-code

L'opération indispensable de fermetue du treillis d'un code convolutif en limite les performances.

C'est d'autant plus wai pour un turbo-code où il faut assurer la fermeture simultanée de deux codes.
Deux << nouveaux >> problèmes 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 vrrs comme des bits d'information par le deuxième codeur après être passés
par I'entrelaceur;

- I'entrelacement et la nature récursive du code RSC rendent difficile le calcul des bits de fin. En
effet, les bits de fin ne peuvent être connus uniquement qu'à la fin du codage, ce qui complique

le calcul de la séquence qui permettra de terminer les deux treillis en même temps.

Pour résoudre ces problèmes de fermeture du ûeillis, plusieurs solutions existent. L'une d'elles

consiste à forcer la terminaison du treillis du premier codeur, tout en gardant le deuxième codeur

ouvert [80]. Une deuxième solution consiste à calculer I'entrelaceur de manière à fermer le treillis des

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

condition
j mod [Tl: "(i) 

mod [T] (2.s7)

où ? représente la période du codeur RSC (cf. paragraphe 2.3.3) et z'(j) représente la position du

bit j à la sortie de I'entrelaceur. Tous les types d'entrelaceurs pseudo-aléatoires satisfaisant cette

condition peuvent être utilisés dans un turbo-codeur, sachant que certains sont plus performants que

d'autres. Une froisième solution consiste à isoler les deux codes constituants pour qu'ils génèrent

leurs séquences de terminaison du treillis indépendamment I'un de I'auhe. Cette approche exploite la

méthode décrite dans la section 2.3.6 qui permet de terminer le ûeillis d'un code RSC sans connaître

au préalable l'état final du codeur ï46,40). Une autre approche encore consiste à utiliser des < bits

précurseurs > et de coder les données deux fois [83]. On concatène 2.mbitsprécurseurs au début de la

séquence pour effectuer un premier codage. Ensuite grâce à une table de correspondance, les valeurs

des bits précurseurs sont établies puis positionnées en fonction de l'état final du codeur. Ensuite

une deuxième étape de codage est effectuée. Cette technique nécessite I'utilisation d'une table de

correspondance enhe les bits précurseurs et l'état final du codeur, et restreint le choix des enhelaceurs.

2.10 Perforation de la sortie d'un turbo-code

La perforation permet d'augnenter 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 reprêsente un turbo-code perforé de re,ndement l/2. La perforation s'effectue en

connectant les deux sorties de parité à un multiplexeur qui sélectionne les bits à envoyer. Une tech-

nique consiste à 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 n1 bits par bloc sont pris du premier

codeur et zl2 bits par bloc du second, alors les rendements R1 et R2 respectivement des premier et

deuxième codes constituants sont [2]:

7 l

nt:ffi
^r:h

(2.s8)

(2.se)

Dans le cas où nr * nz,le turbo-code complet est vu comme étant la concaténation de deux codes

constituants de rendements diftrents

g(0)

c(1)

Ftc.2.23 - Exemple d'un turbo-code perforé'

Un exemple de turbo-codeur avec perforation est donné dans [S4]. Le multiplexeur choisit trois

bits du premier code constituant contre un seul du deuxième. Cette tecbnique peut arnéliorer, sous

certaines conditions, les performances de décodagel2l'

Dans un turbo-code avec perforations les effets combinés de I'entrelacement et de la perforation

peuvent dégrader les propriétés de distance. Dans [83], on suggère de concevoir I'entrelaceur de telle

manière que les bits dont les positions ont un index pair (impair) avant I'entrelacement soient permutés

sur des positions d'index pair (impair)'

L,avantagede la perforation de la sortie est la possibilité de concevoir des systèmes de rendement

variable. Une application directe est la conception de systèmes s'adaptant à I'importance des données

et au niveau du bruit présent sur le canal. Dans le cas par exemple, d'un canal propre ou des données

qui ne nécessitent pas de protection particulière, on transmet par perforation à un débit de r/2' Dans

le cas contraire, on ralenti le système à 1/3 [85]'

2.ll Conclusion

Dans ce derxième chapitre de la première partie, les codes convolutifs ont été infioduits de ma-

nière générale. Les stnrctures Many Tb one et one To Many de codeurs convolutifs ont été présentées'
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Il a êtê monûé qu'un codeur non récursif a la même architecture qu'un circuit multplieur 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
particulièrement aux codes convolutifs, une étude approfondie sur les turbo-codes convolutifs a été
effectuée incluant les shatégies de terminaison du heillis 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 13,40,67,68,66,73! effectuées sur
le sujet convergent vers le choix d'un code convolutif de flæe RSC. Quant à I'entrelaceur, les deux
paramètres à prendre en compte sont: sa taille pour de très faibles rapports signal sur bruit et son qæe
pour des rapports signal sur bruit faibles à moyens. Dans le chapitre qui suit, on s'intéressera alD(
différents algorithmes de décodage itératif des turbo-codes.
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Chapitre 3

Algorithmes de décodage itératif des

turbo-codes

Z# I'image du circuit turbo-codeur, le circuit de décodage d'un turbo-code convolutif est consti-

NÉR tué de décodeurs élémentaires de type SISO $ort-Input Soft-Outpr,r/) fonctionnant de ma-

|%'tb!%'nière 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 première partie de ce cha-

pire présente le schéma général d'un turbo-décodeur ainsi que le principe du décodage SISO. La

deuxième partie est consacrée aux algorithmes Viterbi et MAP de décodage sur treillis des codes

convolutifs ainsi qu'à leurs væiantes SOVA (Sofi Output Wterbi Algoithm), 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 à l'étude architecturale

d'un décodeur de Viterbi ainsi qu'à la présentation de quelques réalisations de circuits turbo-codeur

existant sur le marché.

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

3.1 Introduction

L'opération de décodage consiste à retouver une séquence d'états s d'un processus de Markov en

présence de bruit. Les deux principales solutions sur teillis qui permettent la résolution de ce type

de problème sont connues sous les noms d'algorithme de Viterbi et d'algorithme MAP. Le premier

algorithme détermine la séquence d'états la plus probable à partir de la séquence reçue 3r selon l'équa-

tion (3.1), tandis que le deuxième estime chaque état individuellement à partir de la séquence reçue y
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d'après (3.2).

s :

,56 :

argma:r{P(sly)}

argmax{P(roly)}

(3 .1 )

(3.2)

(3.4)

Une fois que la séquence d'états est évaluée, il devient aisé de déterminer le message où le mot

de code à lui associer . En communication numérique, I'algorithme de Viterbi mininise la probabilité

d'erreur par mot de code (FER: Frame Error Rate) tandis que MAP minimise la probabilité d'erreur

par bit (ou symbolexBER : Bit Error Rate).

3.2 Décodage SISO

zL

Yr(P)

y .  ( s )

Ftc. 3.1 - Décodeur SISO de rendement Lf 2.

Un algorithme de type SISO traite des informations a prtori et fournit à sa sortie des informations

a posteriori. Les bits souples de décision sont généralement représentés par le logarithme du rapport

de vraisemblance (LRV) (LLR: Log-Lil<elihood Ratio) donné par l'équation (3.3).

Âr:rn(ffi) (3.3)

En considérant une modulation BPSK la sortie modulée est exprimée suivant l'équation (3.5).

a ' :a

où a représente une amplitude. Dans le cas d'un canal AWGN, o est une constante, sinon on est en

présence d'un canal à évanouissement de tlpe Rayleigh ou Rice selon la distribution de a. Le terme

JE:A;\ représente le symbole modulé, ave,c E" l'énergie par symbole modulé et c € {0,1}.
n' est un bruit blanc gaussien de moyenne nulle et de variance 02 : Nol2. L équation (3.3) peut être

exprimée de manière simplifiée par (3.5).

8..  (2c -  L)  + n '

a :a (2c -L )+n (3.5)
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Dans ce cas, la variance s'exprime par 02 : Nol2E"et le LRV par (3.6).

nr:#3/")+ zr*tt (3.6)

où yj") représente les bits systématiques reçus et zi I'information, a priord qui provient du deuxième

décodeur. 16 est appelé information intinsèque et représente à chaque itération une information déri-

vée des LRV des deux décodeurs et de I'enûée systématique.

ti -- !\t - ^'tli"r;ù - 
"n

75

(3.7)

4s{r}! . /  Xj

Bits de
parités

gits Y(ll
systémâtiques

r la( . tE. / I r

Frc. 3.2 - Exemple d'un turbo'décodeun

Le turbo-décodeur fonctionne de la manière suivante :

l. Le premier décoderu SISO reçoit t 
. ,

- r(0) : les bits systématiques reçus y(o) multipliés par # t

- rQ): les bits de parités y(r) multipliés par #,
z(1) : I'information a priori dérivée du deuxième décodeur. Elle représente I'information

intrinsèque l(2) après désentrelacement l!21r. l(2) est calculé par la soustraction de I'in-

formation intrinsèque entelacée tf) et 
"!0) 

du premier décodeur à la sortie LRV A(2) du

deuxième décodew.

2. Le deuxième décodeur SISO reçoit:

- 
"!o) 

: les bits systématiques reçus y(0) multipliés par # puis entrelacés;

- rQ): les bits de parités g(2) mdtipliés par # t

z(2) : I'information a priori dérivée du premier décodeur. Elle représente I'information

intrinsèque l(l) après enûelacement lf;). J(l) est calculé par soustraction de I'information

1 (
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intrinsèque désentrelacée lfl, et r(0) du deuxième décodeur à la sortie 1py 1(r) du pre-

mier décodeur.

Après un certain nombre d'itérations qui déterminent la précision du décodage, le message estimé

fr est obtenu par seuillage de la valeur 1py 1(z) après désentrelacement Â!22, :

î , :  I t  s i  n!?,>0,w' 
\o s i  n f2,<0.

(3.8)

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 à sortie souple SOVA fournit en sortie une valeur de

confiance des bits estimés. L'algorithme SOVA amélioré quant à lui, applique un facteur de correction

à la valeur de confiance fournie, ce qui permet d'augmenter les performances de I'approche SOVA.

L'algorithme MAP nécessite des calculs intensifs d'où la complexité de sa mise en æuvre. Les algo-

rithmes qui en dérivent, Log Map et Max-Log Map [87], s'exécutent dans le domaine logarithmique

d'où une complexité réduite parrapport au MAP originel. Le Log Map correspond à deux algorithmes

de Viterbi < généraux > dont I'un parcourt le heillis en sens direct et I'autre en sens contraire. Le LRV

est calculé en combinant les valeurs des métriques correspondantes dans les deux sens. Le Max-I,og

Map s'exécute de la même,manière que le Log Map mais en simplitant la formule de calcul des

métriques.

ÀlgorLtbrrr dr dôoodegr ru-
t rc i l l i r

Flc. 3.3 - Classification des algorithmes de décodage sur treillis.

Du
outre il

point de

requiert

we complexité, I'algorithme SOVA est le moins complexe à mettre en æuvre; en

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 I'utilisation d'une table de correspondance

pour les facteurs de corrections. L'algorithme Mær-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 we 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 à son tour I'algorithme SOVA de 0.5 dB. Quant au SOVA amélioré,

il présente un gain de 0.3 à 0.5 dB par rapport à I'algorithme SOVA.

3.3.1 Algorithme de Viterbi

L'algorithmr de Viterbi essaye de déterminer, à partir de symboles reçus, le chemin le plus pro-

bable à travers le treillis. Pour une estimation correcte, l'état initial ainsi que l'état final du codeur

doivent être connus. En considérant la séquence d'états s : {ss,s1, . . . ,"r} 
I I'algorithme de Viterbi

détermine 3 suivant l'équation (3. 1) :

î :  argmæc{p(rlv)}

où y représente I'ensemble des observations bruitées.

Comme les états du décodeur {ro,"r, . ' . ,sx} sont considérés comme les états discrets d'un pro-

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

- P(s6a1lso, . . ' ,sl) : P(s;..1lsa) : la probabilité conditionnelle d'un état particulier connaissant

tous les états précédents est égale à la probabilité conditionnelle du même état connaissant

r:niquement l'état qui le précède;

P(glls) : P(U,ilst --+ si+r): la probabilité conditionnelle d'une observation particulière ga

connaissant la séquence d'états entière s est égale la probabilité conditionnelle de cette obser-

vation connaissant uniquement la transition de l'état .e1 Vors l'état s1a1.

L'équation (3.1) peut êne réécrite en suivant le théorème de Bayes :

î:arsma:ctryd,r) (3.e)

Comme le dénominateur P(y) est commun à toutes les séquences évaluées, sa suppression n'af-

fectera pas l'évaluation globale de î. Une nouvelle valeur de î pouna êhe calculée suivant l'équa-

tion (3.10).

î:  axgmax{P(yls)P(s)}

77

(3. l0)

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

l. K: représente la taille de I'enfrelaceur 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 deuxième approche exploite les deux propriétés

liées aux processus de Markov citées précédemment. L'équation (3.10) devient:

(t] K-t l
î: a,rgry*1 fI p(rnlto -, sr+r) fl r(q*1lsa) |-  ( i :o  i=o )

en appliquant le logarithme naturel à l'équation (3.1l), on obtient:

î : arsmax 
{Fj,t 

P(anlro)- si+r) * lnP(s;a1lr,))}

1 : ars max 
{E 

^,r, - ,o*,) 
}

(3.r r)

(3.r2)

(3. l 3)

(3.14)

Le terme À(s6 - sr+r) : ln P(ylsa + sc+r) * ln P(s;*1lsa) représente la métrique de la branche

associée à la transition d'état sr ---+ sr+l. Il peut ête exprimé en fonction des mots de code transmis

a : 
{rfo) ,"lt) ,. 

. . ,"f"-tl } 
et des messages d correspondants qui sont associés à la transition d'état

s i  +  s i+ l .

À(si --- st+r) : lnP(y6lc;) + lnP({)

Dans le cas de turbo-décodage, le terme ln P(d,ù est calculé à partir de I'information a priori z1

foumie par le second décodeur élémentaire selon l'équation (3.15).

(3. l s)

(3.16)

(  4  +_  d r :L
P(ù) : { 

t*r"'
(  i+e;I  

(-  dt :0

lnP(rd6) :  a,ù -  ln( l+ ezt)

En considérant une modulation BPSK (équ. (3.5)) dans le cas d'un canal à évanouissement uni-

forme (flat-fading channe[),la métique de la branche est donnée par:

À(s;--- so*,) : tnp(d.6)- jr" (#) -* E Qt" 
- olù12"\ù - t))

: zd,-[,"r, * e,,) +;r (#)] - 
ft à 

(rn, - o\ùq2"@-,r)'

: zrd+ *, - 
*f (rlt - olù 12"@ - t))
,ro i_:o

(3. l  7)
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où ? est le même pour toutes les hypothèses. Le calcul de la métrique est une combinaison de I'in-

formation intrinsèque gênêrêepar le deuxième décodeur. Elle représente le carré de la distance eu-

clidienne entre l'observation à la sortie du canal et le symbole reçu. Le niveau du signal sur bruit

détermine le degré de confiance qu'on porte au signal reçu ou à I'information intrinsèque fournie par

le deuxième décodeur. L3équation (3.17) peut être simplifiée en développant le terme au carré et en

regroupant en un seul terme, les termes qui sont les mêmes pour toutes les hypothèses:
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avec

À(s6 *sa.,1) : rt+zid.i 
ftE ffrf'l '-zo\ùr@12"\ù 

-t;+(oiq))2(zcior -r,',

À(s; * s6a1) : n'* z.iù. +i4o\ùr(ù"ktuo 
f_o

q' :, - L*p 
1,r1",' 

- 2a\ù r@ + 6lù12 çzcfn) - 1)']

: , - ftp ;,r1",' - 2o\ùo@)+ (olo))']

Uéquation (3.20) est obtenue en remplaçant le terme Q"lù - 1)' pat la valeur 1, ce qui est tou-

jours wai dans le cas où 
"[ù 

e {0,1}. Comme 4' est un terme commun à toutes les expressions des

métriques, sa suppression n'aura pas d'influence lors de l'évaluation de la métrique la plus grande.

La nouvelle forme (( compacte > de I'expression qui calcule la métrique d'une branche est donnée par

l'équation suivantel 
,r_l

À(s; -- sr+r): aù* f "{n)"tnlq--0

ur""rlù : ç+a[ùE"llro)gjo).Danslecasd'uncodesystematique, ù: 
"lo) 

etlecalculdelamétrique

d'une branche s'effectue suivant l'équation (3.22).

, 
n-'

À(s; - si+r) : (r, + "io)) "lo) 
+ lr\ù"{o

q=0

L'algorithme de Viterbi se déroule de la manière zuivante:

l .  Créeruntableauf(j ,?) avec j € {0,. ' .  ,2^ - 1} eti  e {0,." ,K},oùrnreprésentelamé-

moire du codeur et K lalongueru de la séquence. Ce tableau contient les valeurs des métriques

(3 . l 8 )

(3. re)

(3.20)

(3.21)

(3.22)
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cumulées conespondant au næud Sg,l; du treillis. Il est initialisé comme suit:

fu ,o) :  {  
o  e i . : .0 '  

Q.23)
[  

- oo  F  i +0 .

2. Créer un tableau Sff,i) avec j € {0, ... ,2^ - 1} et i € {0, ... ,K}.Ce tableau contient la

séquence d'états (s0,... ,s7ç) associée au chemin survivant jusqu'à l'état ̂ 9g,ry.Il est initialisé

comme suit:

(3.24)s(0,0) : sio

où,Ss est l'état initial du codeur.

3. Effectuer i: L.

4. Effectuer j :0.

5. Effectuer st.: Sj.

6. Mettre à jour le tableau des métriques cumulées selon:

l(i,i): 
*_p$.n {lU',i - 1) + À(sa * s,;+r)} (3.25)

où Q représente I'ensemble des états s;-1 connectés à l'état s;.

7. Sauvegarder le chemin survivant en appliquant:

SU ,? ) : (S ( j ' , i - l ) , t r ) (3.26)

où j' correspond à I'index de l'état ̂ 9i, eui est I'argument de la maximisation de l'équation (3.25).

8. Effectuer j=j+1.

9. Si j : 2 aller à l'étape 10, sinon revenir à l'étape 5.

10. Effectuer i:i+I.

I l. Si i=K+l aller à l'êtape 12, sinon revenir àl'étape 4.

12. Si le treillis est terminé, le chemin le plus probable est stocké dans S(j',K) avec j' : 0, sinon
jt : aîgmffij{f(i,/()}.

1 3. Le message ît etlesmots de code Ç peuvent être directement déærminés à partir de la séquence

d'états î

3.3.2 Algorithme de Viterbi à sortie souple SOVA

L'algorithme de Viterbi à sortie souple s'exécute en deux phases. La première consiste à exécuter

I'algorithme de Viterbi standard avec quelques modifications suivi d'une étape de calcul des valeurs
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de confiance associées aux bits estimés. Les modifications apportées à la première étape sont2 :

l .bis créeruntableauau,i),  avec j € {0, '" ,2* - 1} eti  e {0," '  , I<-}. cetableaucontientla

différence entre les métriques du chemin survivant et de son compétiteur'

2 .b i s  c rée run tab leau  c ( i , i ) , avec  j  €  {0 , . . ' , 2 *  -1 }e t i  e  {0 , " ' ,K } .  Ce tab leaucon t ien t l a

séquence d'états ("ô,'' ' ,si) du chemin compétiteur'

6.bis Mettre à jour le tableau A(i,i) selon:

L(j, i)  :  max-^ { l( j ' , i -  1) + À(sa - '  s;+r)}
'  

a i - r :Sj€O 
-

",-fl$.n 
{tU" 't - 1) + À(sa ---' s;+r)} Qzl)

7.bis Sauvegarder la séquence d'états du chemin compétiteur suivant:

C(i, i) :  (SU",i  - l) ,sn) (3'28)

j,,correspondàl'index del,êtatSy,quiestleparamètedelaminimisationdel'équation(3.27).

La deuxième étape consiste, pow chaque bit estimé, à calculer les valeurs de confiance associées.

L Créerun vecteur de confiance P: (p0,"' ,Px-t),îvêc pi: oo V i'

2. Effectueri:K.

3. Effectuer Sj : 6n,.î : (30,... ,6r) étant la séquence d'états calculée par I'algorithme de

Viterbi lors de la première phase' 

Énrranne ^,érafs assoc ititeur sélection-4. Soit s- : C(l,i)=(io, . . . ,s*t) la séquence d'états associée au chemin compé

née au næud Si,;.

5. Soit â : (d4,. . . ,ân) le message estimé par I'algorithme de Viterbi lors de la première phase

et â,: (dr,. . . ,âol lemessage associé au chemin compétiteur sélectionné au næud ,9i,r.

6. Effectuer Ic: l.

7. Si tit-t t ân-r,alors p;-1, : min {p;-r,L(i,i)}'

8 .  E f fec tue rk : k+1 .

g. Si s*i-r : 3t-È aller à l'étape 10, sinon revenir à l'étape 7'

10.  Ef fectuer  i : i -L .

11. Si i > 0 revenir à l'étape 3, sinon aller à l'êtap L2'

12. Calculer les LRV suivant l'équation (3'29)'

I r i :  Qdi  -  L)p i , i  e  {0 ,  . ' '  ,K}  Q.29)

8 l

ffir""^æ"od",d","nd"-*t|fn,delxbranchessontconnectéesàchaquenæuddutreilIis.
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3.3.3 Algorithme SOVA amélioré

Il a été démontré dans [88] que les sorties estimées Â6 fournies par I'algorithme SOVA sont biai-
sêes (over-optimistic). En effet I'algorithme SOVA doit fournir un LRV de la forme :

L r :
P(ù: LILù

(3.30)P(di: g11Yo1

Le SOVA amélioré corrige les estimations biaisées du SOVA en les multipliant par un facteur de
correction fl.

2dt ^: -6-,{\i
o-L

n 2dt
r c :  -

o-L
(3.31)

(3.32)

(3.33)

(3.34)

(3.3s)

(3.36)

Dans ce cas la moyenne et la variance de la sortie SOVA doivent être 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 à 0.5 dB par rapport au SOVA sans correction.

3.3.4 Algorithme MAP

L'algorithme MAP (Maximum A Posteriori) aêtê proposé pour la première fois en 1974 par Bahl
et al. [89]. Deux versions de cet algorithme existent, la version appelée type-I parcourt le teillis dans
les sens direct et inverse, elle est orientée vers le traitement en bloc des données. Quant à la version
type-Il, elle parcourt le freillis uniquement en sens d^irect et est orientée vers le traitement continu
des données. Elle est plus complexe à methe en æuvre et nécessite plus de mémoires que la type-I.
Comme les turbo-codes sont assimilés à des codes blocs, I'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 reçu. P(fu : f ly) et P(da: Oly)
sont ensuite mises sous la forme de rapports de waisemblance logarithmique (LRV). En utilisant la
définition de la probabilité conditionnelle (équ. (3.32)) et en appliquant les propriétés du processus de
Markov pour partitionner le numérateur on obtient l'équation (3.33).

P(sa -sr+rly) - {(sr :'- si+r'Y)
P(v)

P(s6 - sr+r,V) : a(sih(sr - sr+r)É(s,;+r)

a(s i )

7(s; -t s6a1)

0Gt+r)

P(to, (yo," '  ,a*) )

P(saayg6lsa)

P( (an* t , ' ' ' , ax  - ) l s r+ù
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où 7(sa -+ sr+r) représente la métrique de la branche q-ui est associée avec la transition d'état

(tn - s,;+r).

7(s1 -r saal) P(saa1 ls6)P(g6lsa -* s6a1)

P(ù)P(adq) (3.37)

d,6 et ci sont le message et son mot de code associés à la transition d'état si --+ 5i+1. Le premier terme

de l'équation (3.37) est calculé en utilisant I'information à priori 4 du deuxième oodeur et l'équa-

tion (3.15). Le second terme dépend du type de modulation et du modèle du canal de transmission.

Dans le cas d'un canal à évanouissement uniforme et d'une modulation BPSK, P(Alù est donné par

l'équation (3.38).

(3.38)

La probabilité o(s4) est calculée en parcourant le treillis en sens direct selon l'équation:

o(sa) : t o(si-1)'y(s1-r + sr) (3.3e)
s;-1€O1

où Oy représente I'ensemble des états 54-1 cotrlêctés à l'état sl.

La probabilitê gGù est calculée en parcourant le treillis en sens inverse d'après l'équation:
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où O6 représente I'ensemble des états s;a1 connectés à l'état s5.

une fois les probabilitês a postertori de chaque transition d'état P(s6 t sl+r) déterminées' les

probabilités des biæ du message sont calculées d'après les équations (3.a1) et (3.42).

g!n) : t É(sr*r)'v(sn+ sr+r)
si-r€Or

P(dt : l ly) : Da(tr * sr+rlY)
Sr

P(dr : Oly) : !f(sr + si+rlV)
So

(3.40)

(3.41)

(3.42)

où ,Sr : {st -+ si+l : ù :1} est I'ensemble de toutes les transitions d'états associées au bit de

donnée 1 et ,So : {s; + sial : d4: 0} I'ensemble de toutes les nansitions d'états associées au bit de

donnée 0. Enfin le LRV est donnée par l'équation (3.43).

^ _ r- P(dt : Uy) _ ,- Ds, o(sr)t(sr - si+r)0(se+r)
/ \6 :111m:0F:" '@ (3.43)
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L'algorithme du maximum a posteriori se déroule de la manière suivante :

l. Parcours du treillis en sens direct:

(a)  Créeruntableau a( j , i ) ,avec j  €  {0 , . . .  ,2  -  1}  e tz  e {0, . . .  ,K} .Cetableaupermet
de mémoriser les probabilités a(s6) calculées. Il est initialisé comme suit:

( -
a(j,o) : { 1 

t l  j : ,0. '  
(3.M)

[  0 s i  i+1.

(b) Effectueri: I .

(c) Effectuer i :0.

(d) Effectuer sr: Sj.

(e) Mettre à jour a(s6) d'après :

a(i, i,1 : f d(j ' , i ,- l)r(rn-, -- ru)
sr-  r :Sjr  €OJ

(3.45)

(3.47)

où CI1 représente I'ensemble des états s4-1 conr€ctés à l'état s1.

( f , )  Ef fectuer  j : j+ I .

(g) Si j : 2-, tous les états ont été parcourus, aller à l'étape l(h). Sinon retourner à

l'étape 1(d).

(h) Effectuer i: i, * L.

(i) Si i : K alors la fin du treillis est atteinte, continuer à l'étape 2. Sinon retourner à

l'étape 1(c).

2. Parcours du treillis en sens inverse:

(a) Créeruntableau P(j, i) ,avec j € {0,.. .  ,2^ - 1} etz e {0,.. .  ,K). Cetableaupermet

de mémoriser les probabilités É(sr) calculées. Il est initialisé de la manière suivante :

Si le treillis est terminé

(3.46)
( "

p(i,K): I 1 ' l  
j :o'

'  
[0  s i  i+1 .

Sinon

(b) Effectuer i: K - I.

(c) Effectuer j :0.

(d) Effectuer st: Sj.

P(i ,K) :  * ,  t
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(e) Methe àjourB(sa) suivant:

9(i,i) : D
=si,

P(j', i+ l)r(tr + so+r) (3.48)
a i+ l

où O6 représente I'ensemble des états s,;a1 eui sont connectés à l'état sa.

( f )  Ef fectuer i : j *L .

(g) Si j : 2-, tous les états ont été parcourus, aller à l'étape 2(h). Sinon retoumer à

l'étape 2(d).

(h) Effectueri: i- '1..

(i) Si i : 0 alors le début du treillis est atteint, continuer à l'étape 3. Sinon retourner à

l'étape2(c).

3. Calculer les LRV suivant:
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Â. - rn Ds, o(i, i) 'y(sr - st+r)É(i ' , i  + 1)
Âr : rn 

ff i i ix st + sr+r)g(i ' , i  + r; '  n t {0' ' ' ' 'K - r} (3.4e)

(3.50)

où ̂ 9t : {(tn : Si) * (to*t : Si,) , ù: 1} est I'ensemble de toutes les fiansitions d'états

associées au bit de donnée 1 et Ss : { (si : .9i) - (so*t : Si,) : d'; - 0}, I'ensemble de toutes

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

3.3.5 Algorithme Log MAP

Dans la pratique l'algorithme MAP est difficile à mettre en æuwe 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

containtes pratiques sont résolues en exécutant I'algorithme MAP directement dans le domaine loga-

rithmique, au lieu d'appliquer le logarithme au rapport de vraisemblance à la dernière étape. Dans le

domaine logarithmique, toutes les multiplications se transforment en addition selon l'équation (3.50).

ln(e'+ es) ma>c(r,y) + ln(l + exp(-ly - tl))

max(r,g) +f"fu-"1)

En considérant que O(r,g) : ma:c(z, ù + f "(ly 
- zl) aa(s6) et p2(si) représentent respectivement
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les logarithmes de a(s;) et gGù alors:

at(s i )  :

:

où Qy est I'ensemble des états s1-1 connectés à l'état s1.

ln (a(s1))

* 
(",-à, 

exP {oa(s6-') + tz("-' -' 
"'")

Os,-r€or [oz(to-t) * ?z(sr-r - tn)]

.yt(st - st+r) : tnp(d,a) -ïr,(#) 
+EQf, 

- a\ù12"@- t))

:  À(s1 -  s ia l )

(3.s1)

(3.s2)

(3.53)

(3.54)

(3.ss)

(3.56)

(3.s7)

(3.s8)

04sù : ln (B(s;))
/ \

: r" { D exP {Ba(s6.'r) + tz("n - ,o*r)} I
\"'+'eou /

: Osi+r€oo l1ebù * "Te(st - si+r)l

où 06 est I'ensemble des états s6a1 connectés à l'état st.'W(û + sl+r) représente le logarithme

de 7(sa ---+ si+r) :

?z(st - sr+r) ln (7(sa - sr+r))

In P(d) + tn P(y;lq)

En considérant une modulation BPSK dans le cas d'un canal à évanouissement uniforme :

(3.5e)

Dans le domaine logarithmique, le calcul de la métrique d'une branche d'après I'algorithme Log

MAP s'effectue de la même manière que pour I'algorithme de Viterbi. Par conséquent, Log MAP

effectue le calcul des a2(sa) (parcours du treillis en sens direct) et des gt(sù (parcours du treillis

en sens inverse) en utilisant une version modifiée de I'algorithme de Viterbi appelée algorithme de

Viterbi général. La modification se situe au niveau de l'étape de calcul des métriques où est rajoutée

la fonction T.(a - cl). L'algorithme Log Map s'exécute de la même manière que I'algorithme MAP

en procédant à quelques modifications reliées à son exécution dans le domaine logarithmique. Les

étapes de I'algorithme MAP qui sont remplacées sont énumérées ci dessous:

l. Parcours du treillis en sens direct :

1(a)  Créeruntableau a{ i , i ) ,avec j  €  {0 , .  . .  ,2  -  1}et i  €  {0 , ' . .  ,K} .Cetableaupermet
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de mémoriser les probabilités oz(sr). Il est initialisé de la manière suivante :

ai l i ,o) :  {  
o  s i  i :o '

[  -oo s i  i+ t .
(3.60)

l(e) Mettre à jour o,(sù selon:

atj,i): Osi-r:sj, ,n,lo{j',i, - 1) + 'y(s;t -' tu)l (3.61)

où (-)1 représente l'ensemble des états E,;-1 coû|êctes à l'état si.

2. Parcours du treillis en sens inverse:

2(a) Créeruntableau 0 ( i , i) , i  € {0,.-- ,2* - 1} eti  e {0,." ,K}. Cetableaupermetde

mémoriser les probabilitês p2(sa).Il est initialisé de la manière suivante :

Si le treillis est terminé

(3.62)

Sinon

2(e) Metffe à jour 04st) selon:

1cU,K) :  o  V j (3.63)

gdj,i): Osi+r=sj,eaolge(j',i - 1) + ?z(sr - sl+r)] Q.64)

où Ou représente I'ensemble des états s,;.'1 Qui sont connectés à l'état si.

3. Calculer les LRV d'après:

. Âr : os,[osfu,i) *li lst - sr+r) + 1t(j ', i+L)l
-Oso[*s( r , i )  * le ! r+ s i+r)  *  \e( i ' , i+  1) ] , i  €  {0 , '  " ,K -  L}  (3 .65)

où ,9i : {(r, : Si) - ("r*, : Sù, ù: 1} est I'ensemble de toutes les transitions d'états

associéesaubitdedonnée1et^So: {(st: S,) - (si+r : Si ') :d+:0},I 'ensembledetoutes

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 dâns le domaine logarithmique.

Seulement, dans ce cas, la fonction f"fu - ol) de l'équation (3.50) est négligée, ce qui réduit O(r,A)
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(  o  s i  i :0 ,
1c(i,K) : {'  

[ -oo s i  i+1 .
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à une simple fonction de mærimisation (équ. (3.66).

ln(e" + es) æ max(û,A): O(",y) (3.66)

Par conséquent, I'algorithme Max-Log MAP effectue le calcul des aa(s6) et pa(s;) en utilisant
l'algorithme de Viterbi. L algorithme Max-Log Map (paragraphe 3.3.5) s'exécute de la même façon
que le Log Map mais en prenant la fonction A@,y) : ma>c(z,y).

3.4 Comparaison des algorithmes de décodage SISO

Du point de vue complexité, I'algorithme SOVA est le moins coûteux et nécessite moins de mé-

moire. Il peut ête implanté en associant à 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 être calculé au prédlable 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 I'utilisation de fonctions nonJinéaires [91]. L'exécution de I'algorithme dans

le domaine logarithmique permet de réduire toutes les opérations à 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 IvIAP applique un terme de correction à I'algorithme du Max-Log MAP,

ce qui lui permet de compenser l'erreur due à I'approximation tn Di eoi x maxi a3 (équ. (3.66)). A

cet effet, une table de correspondance doit être utilisée pour stocker les facteurs de conection [91].
En pratique, pow réduire la complexité du circuit, I'algorithme SOVA peut s'exécuter unique-

ment sur des blocs partiels d'information. La taille du bloc partiel taitê (fenêtre) doit être choisie

suffisamment grande pour pouvoir supposer que les chemins survivants sont assez fiables. A chaque

fin de taitement, le chemin qui a la plus faible méhique 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 I'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 haitement 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 we pré-

cédemment:
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LogMAP Max-LosMAP sovA SOVA amélioré
Performance -0.3 dB4

+0.5 dBc
+0.5 dB' le moins performant +0.3 à +0.5 dB D

Complexité 2 x SOVA Log-Ivlap < ML Map
ML Map <SOVA

le moins complexe SOVA<

Tas. 3.1 - Comparaison des algorithmes de décodage S/^SO

oDégradation par rapport au MAP.
ô Amélioration par rapport au SOVA
cAmélioration par rapport au Max-Log Map.

L'ensemble des algorithmes SISO passés en revue sont basés sur I'algorittrme de Viterbi. Le SOVA

et le SOVA amélioré utilisent des versions modifiées de Viterbi. L algorithrne Max-Log MAP utilise

deux algorithmes de Viterbi, I'un parcourant le treillis en sens direct pour le calcul des a2(sa) et le

deuxième parcourant le treillis en sens inverse pour le calcul les p4(s4). Le Log Map enûn, utilise

deux algorithmes de Viterbi généraux et s'exécute de la même façon 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 I'algorithme de Viterbi, cette partie est consacrée à l'étude arclritecturale d'un décodeur

de Viterbi et plus particulièrement au bloc ACS (Add Compare Select) qui est traditionnellement le

bloc critique limitant le débit du décodeur [93]. L'architecture classique de I'algorithme de Viterbi est

composée de trois blocs:

3;MC (Branch Metric Calculation) Ce bloc calcule les métriques de chaque branche du treillis à

partir des données reçues. Le bloc BMC peut être implanté à I'aide d'un additionneur ou d'une

ROM.

ACS (Add Compare Select) Ce bloc fait le calcul et la mise à jour des métriques des différents che-

mins du treillis, sélectionne le chemin survivant qui a la plus grande3 ou la plus faiblea mé-

trique, selon la phase d'initialisation, et fournit le næud correspondant dans le treillis. Comme

de plus, les valeurs des métriques sont croissantes et pour éviter tout risque de dépassement de

capacité (overflow) on procède à une normalisation des valeurs accumulées. Cette normalisa-

tion consiste à soustraire chaque fois qu'un seuil est atteint, trne valeur commune à toutes les

3. Si la phase d'initialisation est effectuée d'apres l'équation (3.23), I'algorithme de Viterbi choisit la métrique la plus
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grande (cf. paragraPhe 3.3.1).
4. Si Ia itr"t. a;init"tisation s'effectue d'après l'équation (3.67), I'algorithme de Viterbi choisit la métrique la plus

faible [66].
r(.?,0) [ o +- i:o' Q'67)= 

I  * -  { -  i+0.
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métriques. Une première méthode, consiste à définir un seuil de normalisation, en genéral fixé
à 2n - 1 et où n est le nombre de bits des métriques cumulées, puis à le soustraire de chaque
métrique une fois qu'il est dépassé. Une auhe méthode consiste à fixer un pas de normalisation
qui est soustrait à chaque itération de toutes les métriques calculées. L'approche directe consiste

à soustraire systématiquement la métrique la plus faible aux métiques cumulées à chaque pas

de calcul.

SMU (Szruûuor Memory ani) Ce bloc permet le stockage, à 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 êfe utilisées. Soit l'échange de registres [94],
- soit le chaînage arrière [95]. La combinaison des deux est possible

Afn d'augmenter le débit deux approches sont envisageables. Ii approche algorithmique consiste

à reformuler l'algorithme de décodage aûn d'exploiter les éventuels traitements concurrents [96] et

I'approche architecturale. L'approche architecturale (directe) consiste à traiter les informations reçues

par plusieurs décodeurs mis en parallèle. Dans ce cas, le débit est proportionnel à la complexité du cir-

cuit [97]. D'trn autre coté, le débit des décodeurs SOVA étant principalement limite par la conception

du bloc ACS, des solutions visant à optimiser le chemin critique de ce demier sont envisageables. En

effet, la principale contrainte du bloc ACS réside dans sa nature récursive qui empêche l'utilisation de

structures pipelines pour en réduire le chemin critique [93]. Une première solution consiste à dérouler

la boucle récursive de la structure ACS [98, 99] : cette approche augmente le chemin critique du bloc

mais améliore le débit global. Une deuxième solution consiste à ûansformer le bloc ACS en bloc

CSA en réorganisant et remplaçant les opérations successives {addition, comparaison, sélection} par

{comparaison, sélection, addition} [00, 101]. L'approche la plus simple se base sur les structures

Radix-k du bloc ACS. Ce dernier est dupliqué puis associé à chaque état du codeur pour le calcul des

métriques [102].

r  (o , i f  ( 0 , i + 1 )

r (1 , i f  ( 1  , i + 1 )

Flc. 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 à jour la métrique l(i,i) correspondant au næud ̂ 9g,ly

du treillis. Pour cela, il additionne les méhiques Ày1Q,) liées aux branches entrant dans chaque næud

,S(:,r+r) avec celles cumulées lors de I'itération précédente l(f ,i) (addition), compare les valeurs
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calculées des métiques (comparaison) et choisit le chemin (sélection) dont la métrique est la plus

grande ou la plus faible selon la phase d'initialisations.

Si I'on considère que la phase d'initialisation s'effectue selon (3 .67), alors les métiques f (0,? + 1)

et f (1,i * 1) conespondant aux næuds S(o,r+r) et,S1r,,i+r) du treillis de la figure 3.4 se calculent avec :

9 l

f(O,i + 1)

f(1, i  + 1)

min {f(O,i) + Àoo(i),f(1,?) + À10(i)}

min {f(0, i) + À01(i),f(1, i) + À1(?)}

r ( 0 ,1 )

r ( 1 ,  t )

(3 .68)

(3.6e)

Le processeur élémentaire qui permet le calcul de la métrique d'un næud du treillis (S(0,,;+r) dans

I'exemple) est représenté sr.r la figure 3.5. En combinant deux processeurs élémentaires, on obtient

un bloc ACS Radix-2 (frg.3.6).

^  (o , i+ l  )

f  ( o , i  )

I  ( 1  , i )

r  (o , i+1 )

Frc. 3.5 - Processeur élémentaire Radix'2. Frc. 3.6 - ACS Radix-2,

La complexité du circuit décodeur augmente proportionnellement avec la complexité du treillis.

Une approche pour la réduire consiste à réorganiser le treillis de manière à aboutir à deux ou plusieurs

sous-reillis simples independants les uns des autres. Bien sûr, cette décornposition ne peut se faire

que si la sffucture du treillis le permet. La méthode consiste à isoler les états appartenant au même

groupe de transitions. Ainsi, chaque fois que le système se trouve dans un sous-treillis donné, il

ne peut transiter que vers un état appartenant au même groupe. Les figr.res 3.7 et 3.8 représentent

respectivement un treillis Radix-2 à 4 états et sa décomposition en deux sous-treillis Radix-2.

5^St Ir ph^" d't"td.lisation est effectuée d'après l'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'après l'équation (3.67),1'algorithme de Viterbi

choisit la métrique la plus faible t661.

Â ( 0 , i + l  )
f  (0 ,  t+ l )

Â (1 ,  1+1)
f  ( 1 ,  1+1 )

rro (i )
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s (o,t)

s (r,r)

s (r,t,

s to,a*t1

S (r,r"r)

5 (z,trr)

sto,rt

s tr,rt

s(2,.,

s (o,r*r)

s (z,rrt)

s (r,r.*r,

s (s,t) s (g,r*u sts,r l s (a,a*t)

Ftc. 3.7 - Treillis Radix-2 à 4 états. Ftc. 3.8 - Danx 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 I'algorithme de
calcul à 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 à compresser le treillis de sorte à calculer les métriques l(j,i *
k) à partt des métriques f ff,i) et des métriques des fr branches Ài,i(z + 1), . . . , \i,i(i * fr), ce
qui correspond au passage d'une structure Radix-2 à une structure Radix-2e. Les figures 3.9 et 3.10
présentent un exemple de passage d'une structure Radix-2 à une sûrrcture Radix-4.

I 1o,r*21

s (r,r"z)

s ar,t z,

s (a,r*2,

Frc. 3.9 - Treillis Radix-2. Flc. 3.10 - Treillis équivalent Radix-A.

Le processeur élémentaire qui permet le calcul de la méhique d'un næud du treillis (S1o,r+zy dans

I'exemple) est représenté sur la figure 3.11. En combinant quahe processeurs élémentaires Radix-4

on obtient un bloc ACS Radix-4 (fie. 3.12).

ho (i) 
s(o-,^t*t) loo (i+l)

s (a,r*z)



3.5. ETUDE ARCHITECTURALE o'trv oÉcoonuR DE wrERBt 93

4o4ot i+2)

f (O,i) *-O-

I ( 1 , i 1

r  (o , i  )

f  ( o , i )

^ (o ,  i+21

r  (o , i+2 )

Flc. 3.1| - Processeur élémentaire Radix' . Frc. 3.12 - ACS Radix- .

Dans le cas d'une structure Radix-2, k itérations sont nécessaires pour calculer la métrique f (7, z*

,t) alors que dans le cas Radix-2k, seule une iteration est nécessaire. La complexité combinatoire du

bloc ACS Radix-2& dépend pour chaque iteration du traitement de 2fr 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 où les processeurs élémentaires traitent respectivement 2È chemins et où 2 chemins génèrent

les mêmes délais de propagation (chemin critique) alors la vitesse du circuit est augmentée d'un

facteur k pour une augmentation de la complexitê deZk-r.

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

rentes structures Radix-2e.

Radix k Augmentation de la
vitesse (cas idéal)

Augmentation de la
complexité

2 I I I
4 2 2 2
8 3 3 4
t6 4 4 8

T1;s. 3.2 - Mesures de la vitesse & de la complexitë des stntctures Radix-2k.

Le tableau 3.3 représente, pourune implantation surunFPGA de type Flexl0KE d'Altera (f^o, :

2b0 MHz), les fréquences de fonctionnement et les surfaces occupées par des processeurs élémen-

taires Radix-2k ayarûdes entrées à 4 bits.

A(O,  1+2)
r ( 0 , 1 + 2 )

Â (1 ,  i+2)
f ( 1 , 1 + 2 )

Al2,L+z't
112,L+2't

À {3 ,1+2 )
'  f  (3 ,  i+2)

,troho^(i+2

îrzJrro(i+Z

Lr?"0^(i+Z
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Radix k Fréquence(MHz) Surface (CLs)
2 I 149,25 35
4 2 99 78
8 3 49.01 202
l 6 4

Tne. 3.3 - Implantation de prccesseurs élémentaires Radix-2k.

La figure 3.13 présente les fréquences de fonctionnement et les débits atteints par les différentes

structures de processeurs élémentaires Radix-2e en fonction des surfaces occupées.
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Flc. 3.13 - Compromis mtre (fréquence,débit) et surface des prccesseurs élémentaires Radix-2k.

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

marque que la structure Radix-4 ofte le meilleur compromis débiVsurface.

3.6 Quelques réalisations de turbo-codeur

Il existe actuellement sur le marché des réalisations matérielles de turbo-codeurs en technologies

ASIC ou FPGA. On trouve aussi des circuits virtuels (lP : Intellectual Property)permettant d'implan-

ter des turbo-codes. Citons en quelques unes :

Comatlas

Le CAS5093, développê en 1995 par la firme Comatlas en collaboration avec I'ENST Bretagne à

été implanté en technologie CMOS 0.8 p,m.Il est basé sur un turbo-codeur à 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 g . 10-7 dB à 3 dB avec

une amélioration de 0.5 dB par décade tl03l.

Small World Communications

Les circuits MAPO4T et MAPO4B ont été conçus en 1996 par Small World Communications [32]
en collaboration avec S. Pietrobon [66]. Ces circuits implantent des turbo-codes convolutifs avec

un algorithme de décodage MAP SISO. Le MAPO$T ne fonctionne que sur 16 états tandis que le

MAPO4B peut fonctionner à 4, 8 ou 16 états. Leur rendement paramémable est de lf 2,ll3 on Il4.

Les débits de décodage atteints sont de 31 Mbits/s avec une latence maximale de 400 bits pour le

MAPO4T et2,4 Mbits/s avec une latence comprise entre 66 et257 bie pour le MAPO4B [66, 104].

Plus récemment les améliorations apportées permettent au circuit MAPO4Î d'atteindre des débits de

décodage de 95 MbiVs sur des FPGA de type Virtex (Xilinx) pour une latence comprise 400 et 784

cycles [105]. Le circuit MAPO3T [06], quant à lui, permet des décodages jusqu'à 120 MbiVs sur 8

états. Le circuitPCEO3V [107] estunturbo-codeurconvolutif à 8 états compatible avec les normes

3GPP/3GPP2 (3'.t Generation Partnership Project)G.I1permet des rendements de I12,713,Il4 et

Il5 etfonctionne jusqu'à des débits de 42 Mbits/s. Selon la norme, les tailles des entrelaceurs varient

de 40 à 5114 bits pour la norme 3GPP et 17 à32768 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 à la compagnie Comtech AHA

Corporation tl33l. Cette dernière a développé plusieurs circuits codeurs/décodeurs de turbo-codes

produits. Le circuit AHA450I [108] est implanté en technologie CMOS 0.35 p,m et ofte des rende-

ments de 0.325 à 0,793 pour des blocs d'information de 256 à 4096 bits. Il offie un débit de codage

de b0 Mbits/s et de décodage de 36 Mbits/s. Le AFIA4522 U09l et le AHA4524 Ï1101 sont destinés

aux applications sans fil et satellite. Ils ont un rendement compris ente 0,25 et 0,97 pow des blocs

de 64 bits à 2 Kbits pour le premier et de 64 à 4 Kbits pour le deuxième. Leurs débits sont légère-

ment inférieurs à 30 Mbits/s. Le AHA4525 U I U supporte le standard IEEE 802.16a. Son rendement

est compris enfte 0,25 et 0,97. Il permet de coder des trames de 64 bits à 4 Kbits avec un débit de

b0 MbiVs. Le AF[A4540 Ul2l fonctionne à un débit de 155 MbitVs pour une fréquence interne de

86 MHz. Il apporte une amélioration de 2 à 4 dB par rapport à un codage convolutif ou RS conven-

tionnel.

STMicroelectronics

Après I'acquisition d'une licence d'exploitation des turbo-codes, STMicroelectronics a développé

equiréunitsixsociétés(ARIB,c1vTs,ETsI,Tl,TTAetTTC.).Ilest
considéré comme le principal organisme de standardisation mondiale par le Japon, la Chine, l'Europe, les Etats-Unis et la

Coréc.
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le STV0399 en technologie CMOS O.LB p,m qui englobe une fonction de turbo-codage et de modula-
tion SPSK I l3].

TurboConcept

La firme française TurboConcept [34] 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 [11,{]. Elle existe en version optimisée pour les circuiæ APEX d'Alûera et pour les Virtex de

Xilinx. Elle offre des rendements de L/3,215, Llz, 2/3,314 et 4/5 pour des blocs de 12 à 2L6

octets. Le codeur implanté dans un Virtex-Il 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'atteindreT

un BER de 10-e pour des rapports signal sur bruit de 2 dB avec un rendement de If2, de 2,9 dB

avec un rendement de 2/3 et de 3,6 dB avec un rendement de 314. 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.

Il permet de coder des trames jusqu'à 65 Kbits. Ses débits de fonctionnement sont de 38 Mbits/s pour

une implantation sur un Virtex-Il de Xilinx et de 42 Mbits/s $u un Stratix d'Altera. Le TC340l est

un cceur IP développé spécifiquement pour les circuits FPGA à faible coût d'Altera et Xilinx. Les

performances atteintes sont de 40 MbitVs pour une implantation sur un FPGA Cyclone d'Altera et de

30 Mbits/s sur un Spartan 2e de Xilinx. Enûn, leTC3404 permet d'atteindre des débits maximaux de

180 Mbits/s sur FPGA de type Xilinx/Virtex-Il Pro ou Altera/Stratix.

iCoding technologie incorporated

La firme américaine iCoding Têchnologie Incorporated [35] foumit différents cæurs IP pour des

turbo-codes convolutifs implantables en ASIC ou sur FPGA de type Mrtex-II de Xilinx [15]. La

fonction IP 51000 destinée aux applications DVB, fibres optiques et enregistrement de données peut

fonctionner à des débits de 125 Mbits/s en ASIC et de 40 Mbits/s sur FPGA. Le 52000, qui satisfait

aux nonnes DVB-RCS et DVB-RCT, est destiné aux applications de télédiffirsion 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) à des débits de 21 Mbits/s

en ASIC et de 8 MbitVs sur FPGA. r,e 54000 satisfait aux standards 802.16 et HyperMan, et peut

atteindre 320 Mbits/s en ASIC et 155 Mbits/s sur FPGA. Le 55000, normalisé au standard Inmarsat,

est destiné aux applications de téléphonie mobile Satcomms. Son implantation sur FPGA atteint un

débit de 2 Mbits/s. Le 56000 satisfait aux nonnes CCSDC et 101.0-8-5. Il fonctionne à 4 Mbits/s

sur FPGA. Enfin, le 57000 destiné aux normes EchostarÆroadcom 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

Xlinx [136] a développée un cæur IP pour codes produits optimisé pour des FPGA de type Virtex-

II et Virtex-Il Pro tl161. Ce cæur IP est normalisé suivant les standards IEEE 802.16 et 802.16a. Le

circuit accepte des blocs de 64 bits à 4 Kbits. Les débits atteints sont cornpris entre 45 Mbits/s et

lbb Mbits/s selon que I'on opte pour I'utilisation d'un seul décodeur SISO ou pour quatre. Il permet

d'atteindre un gain de 7 dB pour un BER de 10-6 avec une modulation BPSK dans un canal AWGN.

Les fréquences maximales de fonctionnement sont respectivement de 150 ln/'lfz et 170 MHz pour une

implantation dans un Virtex-Il ou un Virtex-Il Pro.

Amphion Semiconductor, Ltd.

La société Amphion [38] ofte plusieurs fonctions IP optimisées pour des applications SoC (System-

on-a-Chip). Leurs IP sont dénommés ASVC (Application Specific WrtuaI Components)' Dans leur

gamme de produits, on trouve le turbo codeur CS3530 [117] et le décodeur CS3630 [l l8] destinés a

ê11e implantés en ASIC TSMC (Taiwan Semiconductor Manufacturing Corporation) 180 ?zrn ou sur

FpGA de type Apex2OKE d'Alera ou Virtex-E de Xilinx. Ils sont compatibles avec les normes 3GPP

et CDMA2000 (TIAÆIAIS-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 CS35l0 et CS3610 qui

satisfont aux standards 3GPP.

Autres réalisations

D'autres turbo-codeurs/décodeurs ont été réalisés pour différentes technologies. Dans [l 19] par

exemple, un turbo-décodeur à été développé sur le DSP ADSP-21061 SHARC d'Analog Device

fonctionnant à 40 MIPS (Mlllion of Instructions Per Second). Le circuit ne requiert aucune mémoire

externe et fonctionne à 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 Paralleï) U2ll. Le cenûe de recherches sur les communications du Canada [137]

propose des modèles de turbo-codeurs/décodeurs simulables sur PC. Les turbo-codes utilisent deux

codes constituants à 16 états. Ils atteignent une vitesse de décodage supérieure à 1 Mbits/s sur un

ordinateur à processeur AMD MP 2100+ cadencé à 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

tecbnologie g pm conduit respectivement à une complexité de l0 mm2 et 13 mm,2. Deux circuits

décodeurs pour un turbo-code série, de rendements 213 etSf 4, ont permis d'atteindre un débit de

2Mbits/ssurunepucede Jbmm2 dont23,4 mrn2 sontoccupéspardelaRAMetseulementSmm2

par le décodeur de rendement2/3 et1 mm2 par celui de rendementSl[.
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3.7 Conclusion

Ce dernier chapitre de la première partie donne une description détaillée des algorithmes de déco-

dage itératif des turbo-codes. Le circuit décodeur est composé de décodeurs élérnentaires de type

SISO fonctionnant de manière itérative. Le choix de I'algorithme détermine, d'une part, les per-

formances de décodage et, d'autre part la complexite du circuit décodeur. Les algorithmes les plus

simples à mettre en æuwe sont le SOVA et le SOVA amélioré alors que les plus coûteux en surface

sont ceux derivés du MAP, à savoir le Log Map et le Max-Log Map. Cependant, des versions moins

onéreuses existent, coûlme 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, à 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 empêche I'utilisation de structures pipelines destinées à en

réduire le chemin critique [93]. Cependant, plusieurs solutions visant à optimiser ses performances

existent 198,99, 100, 10U. L'approche la plus utilisée consiste à compresser le treillis, de manière

à traiter plus de bits reçus. Ceci conduit à des structures ACS Radix-& dont la complexité augmente

en fonction de k. L'implantation sur un FPGA de type FlexlOKE d'Altera de différentes structures

Radix-k a permis de déduire qu'au-delà de & : 4,la fréquence se dégrade considérablement, rendant

cette technique inefficace.

A ce stade de l'étude, on retient qu'à chaque configuration d'un turbo-code correspond une dis-

tance minimale de code, qui détermine les performances du circuit en terme de protection. Nohe

objectif est d'augmenter le débit de traitement des données sans dégrader la distance minimale du

code, ce qui revient à 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, I'application d'un parallélisme combinatoire pur entraîne une dégradation consi-

dérable de la fréquence, ce qui conduit à 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 à la convolution. Dans le chapitre 5, nous

proposons une architecture de codeur convolutifà haut débit qui combine les deux techniques du pa-

rallélisme et du pipelining, puis nous étudierons son application arur turbo-codes. Le chapitre 6 enfin,

présente un décodeur de syndrome haut débit exploitant I'architecture rapide du codeur convolutif.
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Chapitre 4

Architectures systoliques pour la convolution

?Æ*€ ûavers ce chapitre nous aborderons les architectures systoliques appliquées au calcul de

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

W^H. convolution récursive et la convolution récursive générale. Du point de vue architectural,

différentes structures systoliques sont capables de naiter un même type de convolution.

La première partie de ce chapitre présente I'approche systolique, ses avantages et inconvénients

ainsi que ses domaines d'application. La deuxième partie sera consacrée à l'étude de quelques ré-

seaux systoliques dédiés au calcul de la convolution. Nous cornmencerons par les réseaux systoliques

bidirectionnels, en référence au sens de propagation des dorurées à travers le réseau. Ce type de ré-

seau est d,efficacité 2, c,està dire qu'il fournit rur résultat uniquement un cycle d'horloge sur deux.

La deuxième structure présentée, dite unidirectionnelle, apporte une amélioration de I'efficacité au

détriment de la surface et du temps de latence. Quant à la troisième technique, dite < diviser pour

régner >>, elle permet de résoudre le problème de latence. Enfin, le réseau orthogonal permet le calcul

de la convolution en flot continu.

Chaque type de convolution sera présenté sous la forme d'équation fonctionnelle et par la descrip-

tion architecturale systolique correspondante. Chaque modèle décrit a été simulé sous MAX*plus II

pour des circuits FPGA de type Flexl0KE d'Altera'

Mots clés : architecture systolique, convolution'

4,1 Introduction

Le ooncept systolique a été introduit en 1978 par KUNG et LEISERSON. Le principe consiste à

décomposer un problème donné ou un calcul compliqué, lorsque cela est possible, en un ensemble

d,opérations itératives simples de façon à en faciliter la résolution. De ce fait, une architecture sys-

tolique se présente sous la forme d'un réseau de processerus 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 extrémités du réseau communiquent avec I'extérieur. Le réseau est piloté par une seule horloge,
ce qui le rend totalement synchrone dans son fonctionnement d'où le terme systolique qui se rapporte
à la notion de battement, ou fonctionnement par battement à la cadence d'une horlo ge: clk"n" 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 à très haute échelle,
notamment la conception de circuits spécialisés de tlpe ASIC en technologie YLSI(Very Large Scale
Integration.), et d'autre part, la diminution du coût de fabrication qui doit être assez faible pour pou-
voir être amorti sur de faibles volumes de fabrication.

Reconfigurabilité : cette iaractéristique découle directement de l'aspect modulaire de ce type d'ar-
chitectures. En effet, elles sont adaptables à la taille et à la nature du problème traité. Pour résoudre
par exemple, un problème de même 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 enûe cellules, celles-ci
sont simples et en nombre réduit, ce qui rend la commande d'un systàne systolique aisée.

Concurrence et comnunication: dans les systèmes séquentiels classiques, les accès à la mémoire
sont fréquents. A chaque utilisation d'une donnée correspond un accès à la mémoire. Dans une archi-
tecture systolique, une fois que la donnée intègre le réseau, elle circule d'une cellule à une aute pour
subir des traitements successifs.

Testabilité et résistance aux pannes : le fait que 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
système permettant de le reprogrammer en cas de pannes de cellules est relativement aisé. En effet, le
caractère local des interconnexions permet de contourner facilement les cellules défectueuses.

t02
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Adaptation aux calculs intensifs : pour la plupart des algorithmes de t5pe compute-boundt,les

réseaux systoliques permettent un traitement en temps réel, ce qui les rend très adaptés aux problèmes

nécessitant un traitement régUlier avec de gros volumes de calcui.

4.2.2 Principaux inconvénients

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

Spécialisation: les processeurs systoliques sont des systèmes spécialisés, d'où la nécessité de les

associer à un processeur maître de stnrcture conventionnelle.

Domaine drapplication : ce tJpe d'architecture trouve son efficacité optimale dans les applications

où le volume de calcul prime largement sur les fiansferts de données à 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 sffuc-

tures systoliques. Les architectures systoliques peuvent cependant être employées dans de nombreux

domaines 1124, L25,1261 tels que :

T[aitement du signal:

- filtrage, convolutions lD et 2D, corrélation, transformée de Fourier discrète, projections géo-

métriques, etc;

-codagecanal,notarnmentcodescorrecteursd,erreurs(FEc).

Calcul matriciel:

- multiplication maticielle : matrice-vecteur, matrice-matice, etc. ;

- tiangularisation: résolution de systèmes linéaires, inversion de matrice, etc.

Tlaitement non numérique :

- structures de données: piles, files d'attente, recherche dans un dictioruraire, etc. ;

- manipulation de chaînes de caracteres;

- algèbre des polynômes: division euclidienne, multiplication, pgcd2, etc.;

- graphes et algorithmes géométriques'

dontlenombredecalculsélémerrtairesestplusgrandquelenombrede

données en entrée et en sortie du système considéré. Dans le cas inverse le système estditl/O'bound : input/output-bound

2.pgcd: Plus Grurd 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 utiiisées:

- la notation (N)r représente le contenu du registre (ou bascule) N à l'instant t;

- le paramètre t représente le temps. Si I'on note I'instant initial ts et que T : L/faxreprésente
la période de I'horloge du système, en supposant que le contenu du registre .R à I'instant ts est
lr0 et que son contenu à I'instant to * 1 . 7 est fr1, atc., on a alors de maniére générale:

( Æ ) r o * o . r : ( À ) r o : n s

( R ) r o * t . r : ( Æ ) r , : 1 1

( R ) r o * o r : ( R ) r , : r i

( f i ) t o + ( , ; + r ) . r : ( Æ ) r , * , : t , i 4 r

où (.R)4*, est la représentation simplifiée du contenue du registre R à I'instant (to * (i + 1) .").

Deux types d'équations seropt utilisées:

- les équations faisant intervenir des entités telles que les variables r; ou gr;, indépendamment
d'une architecture particulière 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 Ia convolution non récursive

La formule générale de la convolution non récursive est décrite par l'équation fonctionnelle sui-
vante:

tl

Vn :Dx r - j ' a j  ( 4 .1 )
j :o

où les oi représentent les données et les aa sont des coefficients fixes. L'équation (4.1) peut être

décomposée de la façon suivante:
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cycle valeur 96

t+0  +  io :aoæo
t + | ---+ Ut: aort * alrs

' 
.: .' ] 

a; 
.: 

aoaz * a1x1* a2ts

t+ i  +  A i :a ,o i? i *a1x ; -1+" '+  as r i -q

A partir de l'équation (4.2) on déduit les règles de calcul suivantes [123] :

- tous les a; et ri doivent se croiser en même temps dans la cellule qui calcule le résultat ga*, ;

- Les couples (aæi) ayant la même somme d'indices (i + j) ne peuvent jamais être traités

simultanément dans la cellule q : i + i.

Le calcul de la convolution se fait en utilisant deux flots de données. Les zi se propagent de

gauche p droite du réseau sans que leur valeur ne soit modifiée. bt yn se propagent à la même

vitesse mais en sens inverse. Leur calcul s'effectue par accumulation successive du résultat de chaque

cellule élémentaire. La cellule élémentaire q effectue la multiplication du o; entrant avec le coefficient

correspondant ao etle cumule au résultat calculé par la cellule précédente q - 1,. La dernière cellule

du réseau fournit le résultat 3ra.

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'où son nom de cellule MAC (Multtply And Accumulate); son fonc-

tionnement est décrit par l'équation architecturale (4.2). Les explications permettant de comprendre

le fonctionnement global sont données, plus loin, dans le paragraphe 4'4.3.

105

cetture(q)- 
{ lff;H : [f;;.'1' * aq (ffq+r), (4.2)

Yi+ r

xi o-î-- - - -- --' - --' ---'-- --I_ 
-1]g.:'_-l j

Frc. 4.1 - Architecture interne de la cellule MAC.
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La description architecturale de la cellule MAC est représentée sur la figure 4.1.1Â complexité
combinatoire de cette dernière est celle de la mise en cascade d'un multiplieur et d'un additionneur.
Dans notre cas, le domaine de havail se situe dans le corps de Galois CG(z) à deux éléments binaires

i0,1), ce qui ramène la complexité combinatoire de la cellule MAC à la mise en cascade d'une porte
AND et d'une porte XOR. Vu que deux flots de données la faversent e,n sens inverse, la cellule est
dite bidirectionnelle.

x o u t [ 9 : 0 1

Ftc. 4.2 - Svnthèse de la cellule MAC.

La cellule nAnC (fig. 4.2) àLété décrite en VHDL sous MAX*plus II. Pour faciliter l'interprétation

des résultats, le modèle (figure 4.4) aété décrit de la manière suivante:

- trois bus de 10 bits, nin, ginet a qui correspondent aux entrées des signaux 14, li êtdu coeffi-

cient ao;

- deux bus de 10 bits gurt et rout qui correspondent aux sorties de la cellules MAC ;

- une entrée clk, pow I'horloge dk"u" et une entrée de réinitialisation reset.

Ttr.ttns 1{Il.Ors Èttr.t}p SlIL0ne 1.0us 1.2us Lilus 1.6us l,8us 2.0ræ 2.2uç 2.1ut 2L

W-tssst

e*- dk

f f i a

*F xin

i# yin

W'ts,Jl

ffP *out

FIc.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 entée de la cellule aux instants respectifs t =l p,s

u n4  _  y  tu t tg  :01
u n 6 _ y o - Ï [ 2 3 : 3 2 t

y o  u t t 9 : 0 1
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(équ. (a.3)) et2.2 p's (équ. (4.4)),
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à  t = l - . O  p s

à t=2 .2 l . ts

)+

)+

-t
- {

tin

U;n

a

rin

Utn

o,

: .  10
K

,

:22
:  11

K

{ 
*-"

I  U . t

( ,-,,

| ,",,

(4.3)

(4.4)

10
10x2*5 :25

22
22x5*11  :121

llDrerg lcce;
use leee.std-loglcjl6t-aU t
uss Lere.rtd-1oglc-arlth -all;

cotlty rôc-cell ls
generlc(u-rrx :lntogsr :'1trl8)i
port(

rln, ylo, s :ln lnteger rrng? a to u-r'x;

clh, reset :ln std-lo!l'c;
,toutr yout :oot tDtca?r r.nge , to u-lea

eod rac-cell;

arehltccture àrch of rac-cell ls i
begln
procers(clk' rÊsct)
begln

l f  re 'Êt  - '1 '  then
xout ( ' t;
Yoot <' !;

elslf rlslng-Êdle (cl}) then
xort (- xln;
gout (- gl,n + (r * rl||)i

end l f ;
cnd p|'oc€s5;

end arch:

x t x c D .  .  Q

Y C U ' S  l .  ,  a l

1 3 r .  .  ç l

Frc. 4.4 - Description VHDL de la cellule MAC.

4.4.3 Description du réseau systolique

Après la définition de la cellule élémentaire MAC, la consttrction 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 g du polynôme générateur P(x) : as * a1t *

a2rz * ..: I aoxq. Dans le cas présent, q + I cellules seront nécessaires pour I'implantation du

éseau. La fig're 4.5 représente un réseau de convolution non récursive correspondant à un polynôme



108 OHAPTTRE 4. ARCHITECTURES SySTOLTQI/ES PO[/R LA CONVOLUTTON

générateur P(r) de degré Q:3.

Frc. 4.5 - Réseau de convolution non réanrsive bidirectionelle.

Seule la cellule MACI est connectée à I'unité de contrôle. Les deux ports de la cellule MAC4 sont

fictifs, les ya entrant sont des 0. Pour que le calcul de la convolution se fasse correctement, les ta 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 suiwe, étape par êtape,la propagation des y; à travers le réseau: chaque

cellule élémentaire calcule un résultat paniel Uutct et I'ajoute au précédent. Ainsi, le résultat final

est généré par la première cellule (MACI dans I'exemple).

Cycle Ui ti MACI MAC2 MAC3 MAC4

t tO 0 0 0 0
t+l go:  ûo@o 0 0 0
t+2 Ao I l toal 0 0
t+3 Yr : t tao'f  tgal toa2 0
t+4 Ut ï2 trar + ûoa2 îoaB

t+) Y2: t2ao I x1a1 * tga2 tra2 + toas

t+6 Az æs æ 2 a L + t r a 2 + $ o a g t tag

t+ t ' ! ls:  tseo * x2a1 * n1a2 * xoas t2A2 + tLag

t+8 Ag û4 æsat*û2o '2+t ro 'g rzas
t+9 !J4:  t4o 'o *  agal  I  x2a2 *  n lag ûgA2 + t2ùg

t+10 A4 t5 û 4 a 1 * t g a z * t z a s , tgag

Tes. 4.1 - Propagation des données dans le réseau.

Pour le bon fonctionnement du circuit, les ra doivent être iqiectés un cycle sur deux. Cette res-

triction réduit I'efficacité du circuit d'un facteur deux. Une première consûatation permet de dire que

I'architechue systolique consomme, pour le calcul d'un même produit de convolution, deux fois plus

de cycles d'horloge qu'une architecture classique (équ. (4.5)).

l{bre Cyclesystotique : 2 x Nbre Cgrcle ctossiquæ (4.s)

Le principal inconvénient d'une architecture classique (de type MTO) réside dans le fait que le chemin

critique est proportionnelle au degré q de son polynôme générateur3. 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 polynôme générateur.
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MAC. Comme le montre la figure 4.l,le chemin critique de la cellule MAC est équivalent, dans le
cas binaire, à celui de portes AND et XOR mises en série. Par conséquent, pour de grandes valeurs
de q, le réseau systolique est plus performant (équ. (a.O).

q - grand, + 2 x T"o, I Tr)o"
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(4.6)

x.  .  {Sr4.
: . . . .  næ,q

où Îrc" et T4o" représentent les périodes d'horloge (durée d'un cycle) des architectures systolique et
classique respectivement.

Le réseau systolique (frg. a.6)simulé correspond au polynôme générateur P(x) :2 * r * 5r2 +
3r3, (as : 2, ar : 7, a2 : 5, as: 3). Comme précisé précédemment, la sortie zo.1 est fictive et
I'entrée g1,, mise à zéro ( GND4 >.

Flc. 4.6 - Implantation du réseau bidirectionnel de la corwolution non récursive.

La simulation du réseau bidirectionel (fi5. a.7) permet de mettre en évidence la réduction de

I'efficacité du circuit par deux. Le << x r> représente l'état indétenniné.

1-2ss 1.{w 1.6ug 1.&rE 2&.5 22us ? &rs ? |

Ê-rssd

t-ck

ryclp,ol
S a1p..o1
ryN2F..II
ffr3p..sl
ffnB..ol
ttorlF.xl

Ftc.4.7 - Simulation du réseau bidirectionnel de la corwolution non rëcursive.

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

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

ao :  Q) . r+(1) .0+(5) ,0+(3)  .0 :2

ur  :  (2 ) .2+(1) .1+(5) .0+(3) .0 :  5

uz :  (2)  .3  +  (1)  .2  +  (5) '1  +  (3) '0 :  13

as :  Q)  '4  +  (1)  .3  +  (5)  .  2  +  (3)  .L :24

ua :  (2) .5+ (1) .4+(5) .3+(3) '2 :35

(4.7)

(4.8)

4.5 Convolution récursive

La convolution récursive peut êûe vue cornme un filtre à réponse impulsionelle infinie. Son mode

opératoire est décrit par l'équation fonctionnelle (4'8)'

( o - r :  t s

i no : Dn=oai 'Ui- i-r:  aoai-t * arai-z + " '  + aqll-q-t

I  z€{0,1, . . . }

Le réseau systolique qui réalise la convolution récursive est simple à construire. En effet, à partir

du réseau de convolution non récursive, il suffit de rajouter une cellule poru réinjecter le résultat dans

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

Yout

FIc. 4.8 - Cellule de retard.

La cellule de retard implantée (fig. a.8) a pour rôle :

- d'amorcer le reseau de convolution;

- de réinjecter les grl calculés dans le réseau.

Ces deux actions sont réalisées à I'aide d'un multiplexeur à deux entrées qui, en fonction de

la commande select permet, soit de sélectionner I'entrée extérieure tin, soit de réinjecter les 96

calculés dans le réseau. Dans le premier cas, le réseau effectue la convolution non récursive. Dans

le deuxième cas, c'est la convolution récursive qui est réalisée. Dans ce mode de fonctionnement

toutefois, I'entrée t4n satàmaintenue durant un cycle d'horloge afin d'amorcer le circuit'
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4.5.1 Description du réseau systolique

La figure 4.9 représente le réseau de convolution colrespondant à un polynôme générateur de

degrê q: 3. Il présente la même efficacité que le réseau calculant la convolution non récursive, c'est

à dire un résultat tous les deux cycles d'horloge.

Frc. 4.9 - Rëseau bidirectionnel de la corwolution récursive.

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

fonctionne de la même manière que celui décrit précédemment (calcul de la convolution non récur-

sive). EIau)( dans le tableau représente I'entrée sélectionnée du multiplexeur.

Cycle Ut Euux MACl MAC2 MAC3 MAC4

æO 0 0 0 0
t+l Yo = æocLo 0 0 0
t+z !o Uo toal 0 0
t+J Ar: uOAO + tÙal toaz 0
t+4 Ar u\ AOA| + tïa2 toai

t+5 A2 :Ura }+ .Voa t *asa2 goaz I roal,

r+6 Az Uz Utar*Uoo,2+to@s Aoag

t+7 tla = U2ao * Utar I Uoaz + toag u7a2 + Uoas
t+E A3 Ug ? lza t *U ra2+goas Atas
t+9 y4 : a3aT * uZar * gtaz f goas A2a2 + Arag

t+ I0 Aa Uq ?lsar*y2a2+yt@g A2ag

Tes. 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.l0.La commande select de la cel-

lule de retard D E LAY _C E LL pernet de sélectionner le mode de fonctionnement du réseau (voir ta-

bleau 4.3).

select Euux type de convolution

0 rin non recursrve
I Utn recu$rve

Tns. 4.3 - Configuration du réseau bidirectionnel.

La simulation du réseau (fig. a.l l) monte les deux modes de fonctionnement. En mode récursif,

le circuit effectue le calcul de l'équation (a.9)'

l l l
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FIc. 4.10 - Implantation du réseau bidirectionnel de la cowolution récursive.

Le polynôme générateur choisi est P(o) :2 * r l5r2 * 3o3.

U-t : tg

At : %!t-r * aty;z I azAFe * asy;-a

i e {0 ,1 , . . . }

(4.e)

2t.llna {IL0nc 6lll.0na illOne 1.0ur l.àta 1.4u6 J.6ur 18tr€ 2.0ur 2.2ur 2.lus 2.6ua

riF selscl

tËÉ- r€€el

rlr clk

ffF rin[9..01

rya08..01
trs al19.-01
trrrl9,.0l
Éi$e â319..01
S youtl9.0l

Ftc. 4.1 | - Simulation du réseau bidirectionnel de la convolution rëcursive k non récursive.

En effectuant quelques itérations on obtient:

A-r

Uo

ar
Uz
Us

Ua

:  r o : L

:  (2)  . r
:  (2 )  ' 2

:  (2 )  ' 5

:  (2 )  .52

+ (1) .0
+ (1) .1
+ (L) .2
+ (1) .5
+ (1) .17

+
+
+
+
+

(5 ) .0  +  (3 ) .0 :2
(5 ) .0  +  (3 ) .0 :5
(5 ) .1  +  (3 ) .0 :17
(5 ) .2  +  (3 ) .1  :52

(5)  5  +  (3 )  .2  :152

(4.10)



4.6 Convolution récursive générale

La convolution récursive générale est décrite par l'équation fonctionnelle (4. I 1).

q h
s r

Un: Laj  
.  r ; j  +  L | i  

.Ut_ i_r

où P(o) : ao + a1t * a2x2 * - -' I aoxo et G(r) : go * gfi * gzx2 I . - - * gnxh.

où (q + L) représente la longueur de la fenêtre de convolutionet (h, * 1) I'ordre de récurrence.

Yinr Y:.r,2

YoutZ

Fla. 4.12 - Cellule d'addition.

Dans ce cas-ci le réseau de convolution est composé de 2 blocs, Bo et 86, et d'une cellule, décrite

par l'équation architecturale (4.12), pour additionner les deux convolutions partielles (fig. 4.12). Les

blocs sont eux mêmes constitués de (q + 1) et (h * 1) cellules MAC, respectivement.

(Ê)'*t : (Rr)' + (R ),

Le réseau bidirectionnel de la convolution générale est représenté sur la figure 4.13. Comme pour

les réseaux précédents, les y1 sont calculés un cycle d'horloge sur deux.

i'iï;T".7'i i

i .................... i  i .................=i 
-i.............ui -i..............-=i -i......-...-Hi

4.6. CONVOLU7"ION RÉCURSTVE CÉNÉNEIÆ l l 3

(4.1 l )

(4.r2)

FIc. 4.13 - Réseau bidirectionnel de la cowolution récursive générale.
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La figure 4.14 représente l'implantation d'un réseau de convolution pour Q : h : 3, ce qui

correspondauxpolynômes générateurs P(c) : 6b* a1r*a2æ2 *as,rs etG(x): go* g1r*gzr2 +

%r3 . Lafigure 4. I 5 présente la simulation du réseau pour des valeurs de coefficients suivantes : (as:2,

o,1:1, a2:5, as=3) û (go:2, gt:|, gz=3, gs4).

Ftc. 4.14 - Implantation du réseau bidirectionnel de la corwolution récursive génërale.

'ltlOna 2ftr.One Ill.0ne l{tr.ftra5l].lhe 6lll.0nr 7ûI&tst Ons gn.0ns

It- rê8Él

Ë-clk

ffrinF..ol

trF 9019..01
trrdF..ol
Ër s219..01
fls3p..01
flr4..01
8a119..01
flr â219. ol
gi?19..01

ffi yout[9..01

Flc. 4.15 - Simulation du réseau bidirectionnel de la corwolution récursive générale.

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

ll * :
l l  +

ll ,':
ll *
l la' 

:

ll*
l l  Y':

ll.
l lan :

ll *

(2) .1  +  (1) .0  +  (5) .0  +  (3) '0
(2) .0  +  (1) .0  +  (3) .0  +  (4) '0  :  2
(2) .2  +  (1) '1  +  (5) .0  +  (3) .0
(2) .2  +  (1) .0  +  (3) '0  +  (4) .0  :  e
(2) .3  +  (L) .2  +  (5) .1  +  (3) .0
(2) .e  +  (L) .2  +  (3) .0  +  (4) .0  :  33 

(4 '13)

(2) .4  +  (1) .3  +  (5) .2  +  (3) .1
(2) .33 +  (1)  e  +  (3) .2  +  (4) '0  :  105
(2) .5  +  (1) .4  +  (5) .3  +  (3)  .2

(2) .105 + (1) .33 +  (3)  e  +  (4) '2  :  313
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4.7 Optimisation des structures systoliques

Les réseaux systoliques présentés, pennettant le calcul de la convolution, ont I'avantage majeur

d'êhe simples à mettre en æuvïe. Ils ne sont cependant pas optimaux. En effet, poru une fréquence

de fonctionnement donnée f "tk"n",le 
circuit a un débit réel de L/2 . T"t*"r", soit un résultat pour deux

cycles d'horloge. On parle d'efficacité 2 pour ce t)?e 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 à payer dans ce cas, est I'augmentation de la surface utilisée lors de I'irnplantation. Une première

approche consiste à changer la direction de propagation de telle façon qu'elle soit la même pour ua et

ArLe réseau ainsi obtenu est dit unidirectionnel, en référence au sens de propagation des deux flots z;

et Ui.lJne autre méthode utilise deux sous-réseaux bidirectionnels, calculant chacun une convolution

partielle. De cette manière, 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 consffuit à partir des mêmes 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 apportées:

- afin d'obtenir deux flots de données de même sens de propagation, les entrées et les sorties de

la cellule MAC sont orientées dans la même direction (fig. a.16);

Flc. 4.16 - Cellule MAC unidirectionnelle'

- pour que le réseau calcule correctement la convolution, des cellules de retard (registres) sont

insérées dans le parcours des oi entre les cellules UnC (fig. 4.17). De cette manière, les g;

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

[æ 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 ai choisis

t 15
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Xout

Ftc. 4.I7 - Rëseau unidirectionnel de corvolution non récursive.

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

Fla. 4.18 - Implantation du réseau unidirectionnel de corwolution non récttrsive.

La figure 4.19 présente les résultats de simulation du réseau unidirectionnel. On voit bien que le
réseau foumit un résultat ya à chaque cycle d'horloge. Le réseau est donc d'efficacité l. Ol constate
par contre, I'apparition d'un temps de latence dont la durée est égale à 4 cycles d'horloge. Cette
latence est due au cumul des temps de propagation des 916 à travers les 4 cellules MAC du réseau. plus

généralement, pour un réseau unidirectionnel de q cellules élémentaires, la durée du temps de latence
est de q cycles d'horloge.

Zl0ns im.&r6 ffi.0m l.Our 1.2ûr 1.46 t.6G 1.88 2.0re 2.4us 2.e.
tÈ'Gset

lt?clk

ëc xinl9..0l

ær â0t9.0l

ffal19-.01

@rÉle..ol
5IF e319..01
ë9 yout[9..01

Flc. 4.19 - Simulation du réseau unidirectionnel de corwolution non récursive.

Le tableau 4.4 donne de manière succincte un comparatif des deux réseaux systoliques bidirec-
tionnels et unidirectionnels pour le calcul de la convolution non récursive; q représente le degré du
polynôme générateur P(r) : ao * ap * a2x2 * . ..* anx3.

Les réseaux unidirectionnels ne sont pas adaptés au calcul de la convolution récursive ll23l.

l l 6
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Réseau Efficacité Latence Nbre de MAC Nbre de registre
Bidirectionnel
Unidirectionel

2
I

0
q+l

q+l
q+l

0
q

Tlrs. 4.4 - Comparatif des réseawe bidirectionnels et unidirectionnels.

4.1.2 Technique << Diviser pour Régner >

L'approche < Diviser pour Régner > (DR) consiste à diviser un problème donné, quand celui-

ci le permet, en n sous-problèmes que I'on résout séparément. La solution du problème initial est

obtenue en combinant les ra solutions partielles. A I'inverse du réseau unidirectionnel, cette technique

est adaptable aux deux types de convolutions, la non récursive et la récursive.

Application à la convolution non récursive

L'équation (4.1) peut être décomposée de la manière suivante, (équ. (4.1a)):

tI
\-l

U t  :  
. L r t - i ' a i
j=0
qt q2

:  
=  

r i -2u '  
" ' "  

* - -  r i -2v+r 'a2u+r :  Y i l  +  a i2  ( ' ru )

Les valeurs de q1 et Ç2 sont déterminées suivant la relation (4.15), en fonction de:

/ .
I ln l r  

=+ qt : l  e t  qz: l -L

{ (4.rs)

I q impair :+ qr: # et qr: Ë

D'après la relation (4.14),le réseau systolique B, représenté sur la figure 4.20 est composé:

- d'un sous réseau 81 qui calcule les valeurs partielles y;l ;

- d'un sous réseau B2 Quicalcule les valeurs partielles y62 ;

- d'une cellule qui calcule At : Utr * A'i2.

Le réseau systolique d'efficacité 1 est obtenu en combinant les derur sous-réseaux bidirectionnels

BL et 82 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 4.2l,apour polynôme générateur P(o) : as* a1r *

a2x2 * agx3.

- on déduit les valetus de ql et q2 d'apÈs (4.15):

rt7
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( , ,  -  q-l  -  1
Ç :B+ qestimpafu + { 

o'  -  
^3, 

-  - '

I  q r :T : t '

- d'après (4.14), on construit les réseaux B1 ,et 82 i

(4.16)

qr : r

(B r )  ' un '  :  
D  *n - ru 'a2u :  r t ' ao  *  r i - 2 ' a2  (4 .17 )
u:0
çIz:7

o r \
\Bz)  :  A{  :  

L  ru - r r * r  -  a2u+t :  r i - r .  a t  *  I ;e 'ag
o:0

chacun de 2 cellules MAC. Les

sur la figure 4.22. On voit bien que le

aucun ternps de latence.

i  :- i  
- i

0 r

i81 i
I

Flc. 4.2I - Implantation du réseau de comtolution non récursive DR.
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rts tsBol

Êclk

flrlidg..ol

srq9.0l
i9rrl9..0l
rgâ219..01
ë#..01
ag todlg..0l

Ftc. 4.22 - Simulation du réseau de cowolution non récursive DR.

Application à la convolution récursive

Comme pour la convolution non récursive, la technique DR s'applique à la convolution récursive.

L'équation (4.9) est divisée de la manière suivante :

S
U t  :  

L o i  
' U t - j - r  -  a s ' U ç t  *  a t ' A + z  +  " ' +  a q ' ! i - q - r

j=o
qr q2

: Dor''ut-(zu)-t+ D a2u+r'ut-1za+t1-t : giL + aâ2
u:0 u:0
ÛYêC !-1 

- xs

(4 .18)

La seule modification par rapport au réseau unidirectionnel est I'addition de la cellule de rebou-

clage (fig. 4.23).

Ftc.4.23 - Synthèse de la cellule de rebouclage DR.

La cellule de rebouclage fournit la sortie At : Utr * U;2. Elle permet aussi I'amorçage du cir-

cuit dans la phase d'initialisation, où les gra sont directement injectés dans le réseau. La simulation

du circuit est représentée sur la figure 4.25,1'apparition d'une late,nce qui d'rm cycle d'horloge est

uniquement due à I'innoduction du regisûe de sortie gou,t e'omme le monhe lafrgwe 4.23'

y o u l t 9 : 0 1
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Ftc. 4.24 - Implantation du réseau de corwolution récursive DR.

6t.0m t.0ns l.0us l.lus l.&ta l.8us 2 2.2us 2.rlus
*- gelect

iûr resot

a3- tlk

dffr rm[g..01

{W yout[9..0l

trf slg..0l
€sa1[9 01
jSF.2ts 0l
iËF a3te.0l

t

Ftc.4.25,- Simulation du réseau de corwolution rêcursive DR.

Application à la convolution récursive générale

De la même façon que pour la convolution récursive, l'équation (4.14) est appliquée à chacun des
blocs Bn et 86 du réseau bidirectionnel (ûg. 4.I3).

2

5

3

Ut :

+

Les valeurs de qt, qz, h1 eth2

D"t ' r i - j  +Dnt 'u t - j - t
j:0 j:o

/ q ,  q  \
lD"r"' îi-2u+ t aza+r'xt-2,+tl
\ t=O ; :O /

(Ë*"' ar-pu1-t* 
Ë 

ez,+r'rn-p,*,r-,)
\ræo u:o

(ar '+ar2) + ("n'+ 
"n')

sont déterminées suivant la relation (4.15).

(4.1e)
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De la relation (4.19), nous pouvons déduire que le réseau est composé de 4 blocs (frg. a.26):

qr

(Bn ' )

(Bn")

(Bn ' )

(Bn ' )

S l
,  .Laz" '  r t -2u :  A i -

u:0
q2

Dorr*r ' ï t - .zr+t:  Ui2
s=0
hr

lorr 'ut-.12u1-r: z, ir
lt=0

hz

f 92,+r ' u;-1zo+r1-r : z;2
u:0

Ftc.4.26 - Réseau de convolution récursive générale DR.

Le réseau implanté est représenté sur la figure 4.27.I'es polynômes choisis P(r)et G(r) sont de

degré 3.

Frc. 4.27 - Implantation du réseau de cowolution récursive générale DR.

[,es courbes de simulation de la figure 4.28 représentent la convolution écursive générale dans

les cas des polynômes générateurs (h(s), Gr(r)) et(P2(r), Gz(x)), et des intervalles de temps
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[0 p r, 1.1 p s] et[L.2 p, s,2.3 p s], respectivement.

rntervane lo ps, 1.1 psl H 
{ ;lrl

Intervalle 1.2 1ts,2.3 ltsl -, 
{';r'rî',

2+ l x *5 r2 *303

2+ Ix t3x2 *4 r3

2+ Ix *2x2*4 r3

1  *0c  *3x2  *2xB

Xll.0ng 4{Il.0ne 6t.0na m.0æ |

t5'. clk

ilF râ8âl

@s rtu{9..01
ffi,totttîg..A|
ærgole..ol
*ryll st19..0l
f fs2ls.0l
ætcæ..01
trtË dl9..0l

ijlF atl9..0l

ffa2l9 ul
6tr a3P..0l

Flc. 4.28 - Simulation du réseau de convolution récursive générale DR.

4.8 Résistance aux pannes

De par leur conception, les réseaux systoliques peuvent ête 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 manière, en cas de panne, il suffira de détecter la cellule défectueuse afin
de la contoumer. Bien sûr, dans ce cas le réseau sera reconfiguré pour fonctionner sans les cellules
défectueuses. Dans le cas de la convolution, le réseau résultant de taille inferieure à I'originel calculera
la convolution sur des polynômes de moindre degré.

4.8.1 Réseaux linéaires unidirectionnels

Dans le cas du réseau linéaire unidirectionnel la solution est simple: il suffit d'associer à chaque

processeur élémentaire deux registres supplémentaires permettant de le contourner en cas de dé-

faillance (fi5. a.29).

Dans le cas par exemple d'une panne dans un réseau de convolution de 5 cellules élémentaires
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Ftc.4.29 - Cellule MAC unidirectionnelle avec cellules de contournement.

(q : 4), celui-ci se comportera comme un réseau de convolution de 4 cellules, avec un retard d'un

cycle d'horloge.

Il 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 manière générale, un réseau linéaire unidirectionnel de n cellules dont g sont défaillantes peut

fonctionner comme un réseau de (n - g) cellules à condition de pouvoir détecter les cellules valides et

les reconfigurer. Bien sûr, dans ce cas, les résultats du calcul seront fournis avec un temps de latence

de q cycles d'horloge.

4,8.2 Réseaux linéaires bidirectionnels

En insérant des regishes de contournement, les flots de données ri et !6 qui circulent en sens

inverse ne sont plus synchronisés. Une solution consiste à diviser le taux d'activité du système par un

facteu (q + 1), où g représente le nombre de cellules susceptibles de tomber en panne. Cette solution

dégrade cependant considérablernent I'efficacité du réseau en la ramenant à une valeur de 2(q + 1).

4.9 Réseaux orthogonaux pour le calcul de la convolution

La topologie orthogonale permet le calcul de la convolution de deux polynômes A(a) et B(r)

chacun de degré q. Le réseau systolique dans ce cas est composé de (q + 1) x (q + t) cellules

élémentaires et les (2q + L) Ésultats de la convolution sont donnés après (g * 1) cycles d'horloge.

Trois flots de données circulent dans le réseau: les coefficie,lrts at et ô1 correspondant aux poly-

nômes respectifs A(n) et B(n) etles résultats partiels yi delaconvolution.

Chaque processeur élémentaire (fig. a.30) est connecté à son voisin par ligne, par colonne et par

r23
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Ftc. 4.30 - Architecture interne de la cellule élémentaire dans un réseau orthogonal.

diagonale. Son fonctionnement est décrit par l'équation architectura le (4.20).

(4.20)

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 pollmômes de degré g : 3. Les entées des coefficients o4 et ôa de
chaque polynôme ainsi que lgs sorties pa sont situées aux extrémités du réseau.

Les 2q* 1 résultats de la convolution sont disponibles après un temps de latence de q * L cycles

d'horloge. Les repères d6 et les /6 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,i et le /6 correspondant est de quatre, ce qui correspond au

temps de latence. Le principal avantage de cette structure est qu'elle permet de taiter les données en

flot continu.

Les résultats de la simulation du réseau pour une implantation sur un FPGA de tlpe FlexlOKE

d'Altera sont présentés sur lafrgare 4.32.

( (,R*')r*, : (Hô^),

{ 
(Â*t)r*t : (Ru"),

(  ( f i r* t) ,* ,  :  (Rnn),  .  (Ru*),  *  (W),
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Frc. 4.31 - Réseau orthogonal pour le calcul de la convolution non récursive.

l.lûr 1.6us 1.8u

ËtsGEl

>cft

t lqe..ol

?b119..01

trb2B..0l

ryb38..0!
1r*B..01
?.18..01
ttt r2p..0l

ll'rq9..0l
lD16p..0l
lt1619.0l
|DÉp..01
t)tæ.o1
.Py:p..01
rlylp..0l
rD r0p..0l

é: dlbritda cdÈul

JI d2 lzit' t { t l6  t6 t :nnd.cdcul

t25

Ftc. 4.32 - Simulation du réseau orthogonal.
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4i.10 Conclusion

Ce chapitre a présenté les diftrentes structures systoliques destinées au calcul de la convolution.
Nous avons commencé par les réseaux systoliques bidirectionnels qui sont d'efficacitê2.Ensuite
deux solutions architecturales qui permettent d'améliorer I'efficacité des réseaux bidirectionnels ont
été abordées. La première solution - réseaux unidirectionnels - modifie le sens de propagation des
données et introduit un temps de latence, dépendant du nombre de cellules élémentaires mises en
cascade, dû aux registres de synchronisation additionnels. La deuxième solutio:r - diviser pour régner -
réduit le temps de latence en divisant la structure complète en deux sous-réseaux dont les résultats
sont additionnés. Le tableau 4.5 résume les différentes architectures de réseaux systoliques pemettant
le calcul des différents types de convolution décrits dans ce chapine.

Réseau Convolution EIficacité Nombre de cellules

Bidirectionnel
Non récursive

Récursive
Récursive générale

2
2
2

(q+t) pE6

(q+l) PE6+ C,
(q+l) PE6+(h+I) PEb+ Ca

Unidirectionnel Non récursive I (q+l) PE"+qRo
Diviser
pour

régner

Non récursive
Récursive

Récursive générale

I
I
I

(q+l) PE6+ C"
(q+l) PE6+ C,

(q+1) PE6+(h+t) PE6+2 C"
Orthogonal Non récursive I (2q+l) PEo

Tee. 4.5 - Comparatif des réseawc systoliques pour le calcul de la convolution.

PEu
PE"
PEo
C,
co
Rs

Processeur élementaire bidirectionnel
Processeur élementaire unidirectionnel
Processeur élementaire orthogonal
Cellule de retard
Cellule d'addition
Registre

Cette étude a permis de metfe en évidence la simplicité de mise en æuwe des réseaux systoliques
due à leurs structures régulières et à leur chemin critique équivalent à celui d'une cellule élémentaire.
Leur capacité à résister arD( pannes, d'être recon-figurés en ligne et d'effectuer les traitements en flot
continu, les rendent particulièrement intéressants. Cependant, le traitement des données s'effectuant
de manière sérielle" ces structures permettent d'atteindre, dans le meilleur des cas, w débit équivalent
à la fréquence maximale de fonctionnement du composant cible. D'où la nécessité de développer
une architecture parallèle 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 êne
maintenue à 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 æuwe
du circuit codeur. C'est ce que I'on se propose de faire dans le chapitre suivant.
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Chapitre 5

codeur convolutif et turbo-codeur haut débit

ans ce chapitre, nous proposons une architecture parallèle avancée pour les codes convolu-

tifs. La première partie introduit le principe général de fonctionnement du codeur rapide' La

deuxième 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'architechxe One Tb Many

(OTM). A partir des deux descriptions fonctionnelles des codeurs MTO et OTM, seront déduites

les équations qui régissent le fonctionnement du codeur parallèle. A partir des équations résultantes,

l,architecture du codetr rapide sera décrite. Afin d'évaluer les performances du codeur haut débit,

un modèle générique décrit en VHDL au niveau d'abstraction RTL (Register Transfert Leve[) a êtê

synthétisé sur des FPGA de type Flexl0KE d'Altera. La troisième partie enfin, sera dédiée à la présen-

tation et à I'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 parallèle et pipeline, modélisation VHDL, implantation

haut débit, FPGA.

5.1 Introduction

Avec 'ne architecture synchrone fonctionnant à la fréquence d'horloge de far, I'approche série

permet de taiter un bit par cycle d'horloge. Le débit De du codeur vaut donc (L bit ' fa*,"",)'La

parallélisation de I'architecture doit permettre de traiter p bits par cycle d'horloge. Le débit D" est

alors égal à (p bits . f an,po,).pour avoir une augmentation effective du débit, il est souhaitable que la

fréquence ldk,*,de I'architecture parallèle soit aussi proche que possible:

l")k,p, = fdh,"., (5 .1 )
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Avant de poursuiwe, nous inûoduisons, par un exemple simple, les notions de parallélisme com-

binatoire et pipeline.

- I'additionneur de la figure 5.1 permet d'effectuer I'addition de deux variables, la longueur de

son chemin critique est Lo;

r_el[9:0]

Flc. 5.1 - Additionneur à2 entrées.

la figure 5.2 représente une structure combinatoire d'un additionneur à 4 entrées, il permet de

calculer en parallèle 4 variables. Cependant la longueur /" de son chemin critique est 1.. > [o.

Dans ce cas on parle d'implantation parallèle purement combinatoire ou de parallélisme spatial ;

Flc. 5.2 - Structure combinatoire d'un additionneur à 4 entréès.

la structure pipeline de I'additionneur représentée dans la figure 5.3 permet de calculer en pa-

rallèle 4 variables, la longueur /o de son chemin critique est:. to : /o. Dans ce cas on parle

d'implantation parallèle pipeline ou de parallélisme temporel.

r_?a19:01
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Flc. 5.3 - Structure pipeline d'un additionneur à 4 entrées.

Lors d'une implantation parallèle purement combinatoire, deux limitations sont à considérer:

- le chemin critique génêrê par le bloc combinatoire dégrade considérablement la fréquence de

fonctionnemeît T an,po* d'une manière générale :

fr ,/+ fa*,*, \+ .f"tt"o, K fdk,"., (s.2)

- la surface occupée ̂9, par le modèle parallèle augmente en fonction du degré de parallélisme.

p, /+  S .  / (s.3)

No11e objectif étant d'augmenter le débit, la première contrainte rend une approche purement com-

binatoire inefficace dans nofie cas. En effet, le principal objectif d'une parallélisation est d'augmenter

le débit d'un circuit en augmentant le nombre de bits traites par cycle d'horloge.

Uidéal est d'avoir une augmentation proportionnelle du débit en fonction du degré de parallélisme

(fig. 5.4, cas idéal). Malheureusern€nt, dans le cas général la relation proportionnelle se dégrade ra-

pidement après r.rne certaine limite du degré de parallélisrîQ gt;mite(fig. 5.4, approche combinatoire).

Le débit ne pouvant augmenter de manière efflective au delà de pu^n 
",le 

parallélisme combinatoire

devient sans intérêt au delà de cette valeur.

Notre approche consiste à combiner I'approche combinatoire avec une technique pipeline afin de

maximiser la valeur de pti^;r"en minimisant d'une part, la longueu du chemin critique généré par le

circuit combinatoire et d'aute part, en le rendant indépendant du degré de parallélisme. De cette ma-

nière, toute augmentation du degré de parallélisme ga entraînera automatiquement une augmentation

du débit.

t29

r_.1[9:01
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Àpproch. coôlt|âtoirË

Pr*r". Parrllélir!€

Fra. 5.4 - Courbes caractéristiques du débit enfonction du degré de parallélisme.

Du point de vue expérimental, quatre modèles de codeurs parallèles modélisés en VHDL ont été

synthétisés sur FpGA. Deux architectures parallèles sont proposées pour chacune des variantes MTO

et OTM du codeur. 
( CpcP*,o - 
1 "ilii-'" 

et cPos* - 
{Zii::

Après I'implantation, les performances de chaque codeur seront évaluées en fonction de deux criæres

directement liés aux paramètres intrinsèques du composant çi!ls. pans notre cas, la cible estrut FPGA

de type FLEXIgKE d'Altera dont la fréquence maximale de fonctionnement est l*o, : 250 M H z'

Par conséquent, l'évaluation du codeur se fera en fonction de :

- la fréquence de fonctionnement f a*,po,, qui permettra de calculer son débit:

(s.4)Dp(unité) :px fdk,p., ,

- la surface,So occupée, mesurée en nombre de cellules logiques utilisées dans le FPGA.

A partir de ces deux paramètres, les courbes de compromis (De,,S") permethont de comparer

les performances de chaque codeur parallèle. Ainsi, pour une surface occupée ̂9f le codeur le plus

performant aura le débit le plus élevé. Vis versa, pour un dêbit Dtp le meilleur codeur aura la plus

petite surface dans le FPGA.

Après l'évaluation des performances du codeur convolutif rapide, la stucture RSC du codeur sera

implantée comme code constituant dans un turbo-code parallèle à deux niveaux.

5.2 Principe

pouruncodeurconvolutifnonsystématiquederendementLfn,lecalculdesbitsdeparité(to,"t,"',cn)i

Cj. correspondant à la sortie 5:o) 6u codeur s'effectue à partir des deux paramètres si et di selon
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l'équation (5.5), où sj représente l'état courant du codeur et dile bit d'information présent à I'entrée.

C i :  F ( s i d i ) (s.s)

F est une fonction qui dépend des polynômes générateurs conespondant à chaque ,oni. 60) 17 :

{0,1,. .' ,71 - 1}). Soit un codeur à 4 états (.9s,^91,,S2,,S3) dont le fonctionnement est décrit par le

treillis de la figrre (5.5). Comme w dans le paragraphe2.3.I, chaque næud ,Sg,ly du treillis représente

un état ,S; possible que peut prendre le coderu à I'instant i.

1d) L4 14 1{

Flc. 5.5 - Représentation en treillis dufonctionnement d'un codeur de rendement 712.

Si (s6,s1,... ,sr-r) représente la séquence d'états du codeur correspondant à la lecture d'une

trame d'information jusqu'à I'instant k, alors chaque êtat sa représente l'état,Si du codeur atri" "

cycle d'horloge (équ. (5.6)):

s(r,t) : 
"o

(5.6)

En prenant par exemple, les états initiaux so : So eti :0, et la séquence de données (101001), le

chernin suivi par le codeur est donné en gras sur le treillis de la figure 5.6.

l 3 l

s3

so
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S(r ,z)=sz 
r r rosr l , r^ r=sr

0/ 01"... ,/ '
;..

s2

s1 s rr ,g=st/ :

S  ( o , o ) = s o
so

i=1 i=2 i=3

FIc. 5.6 - Branche du treillis pour la séquence de donnée (101001).

La séquence d'états correspondant à la séquence d'information (101001) est donnée dans le ta-

bleau 5.1, en appliquant l'équation (5.6).

1 d étaÈ

0
I
2
a
J

4
5

:

i
0
I
0
0

:

S1o,o; = ss
S(r,r; = s1
56,21 = s2
S(s,n) = ts
Sp,a1= sa
S(r,s; = s5{'':r.= "

Tns. 5. L - Ents du codeur générés par la séquence de données (101001).

L'approche consiste à calculer des états particuliers du codeur qui seront appelés état anticipé

(EA) et représentés par les valeurs O6. Chaque état anticipé (D6 est l'état du codeur sp.", (équ. (5.7)'

Q k :  s k . p ,  / c  e  { 0 , 1 , ' '  ' } (s.7)

A chaque cycle d'horloge, un nouvel état anticipé O6a1 est calculé à partir du précédent 06 et des 6e

nouveaux bits de données en enûée du codeur. Les états intermédiaires (EI) (s6'"a r$k.p+2t' ' ' ,s*.p+p)

entre deux états anticipés 06 et O6.u1, serort calculés à I'aide d'une structure pipeline. La figure 5'7

montre, pour un degré de parallélisati oî p :3 et une séquence en entrée (101011 ' ' ' ), le début d'une

branche du feillis correspondant aux états anticipés Os .

s3
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9o
so

133

= s z

,f
sr-OrL / 1 0

t ( \0

s2

s1
Q : Q

" ( 1 , 1 t

f ---o!--o-9---tr----------->o-----------ro------------>+-------------tô------------>o

i=0 i=1 L=2 i=5 i=6

Flc. 5.7 - Génération des états anticipës pour P: 3.

La figgre 5.8 schématise le processus de calcul des états anticipés et des états intermédiaires

ponr un degré de parallélisme g : 3. Chaque sortie codée est calculée directement dans la structure

pipeline à partir d'un couple (tn, dù, où d représente le bit de donnée corespondant à I'etat s1.

9-é-19-:.?-!-i--.-L--9-:-q..-é-!9.!.u-.-?l-!-i9rP-e-:---

Données

0  t  z  . . .

Flc. 5.8 - Génëration des étaæ anticipé:s et intermédiaires pour I : 3.

pour un degré de parallélisme donné, chaque état anticipé permet de calculer p êtats interme-

diaires. En prenant par exempl e p : 3, les états intermédiaires s; sont calculés selon le groupe

=

ii
i

Générat ion des états in termédia i res
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d'équations (5.8).
E.A

O O :  S O  = +

( D t : 5 3  +

I

I
O & :  s g &  +  {

t

EI

( t t

1sz

[ ' ,
( t n

( s s

[ "u

;;;.,

8tk+z

::i'

(s.8)

(s.e)

Dans le cas général, pour un degré de parallélisation donné p,la génêration des EAs et EIs s'ef-

fectue suivant l'équation (5.9).

E.A

tT : t*  +

Parallèlement au calcul des sp&+r, ' ' '

( ,ro*,
I
I 

svx+z

I  
avec k € {0,1, " ' }

( srÈ+n

,spk*pr les bits codés sont générés d'après l'équation

Cr:  F(s; ,ù)

(s.10).

(s. l0)

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 (N)1 représente le contenu du registre (ou bascule) N à I'instant t ;

le paramète i représente le nombre de cycles d'horloge écoulés. L:êtat sa par exemple, repré-

sente l'état du codeur après i cycles d'horloge;

le paramètre t représente le temps. Si I'on note I'instant initial fs et que si I'on suppose que le

contenu du registre R(êtatdu codeur) à I'instant fs est ss, sachant que T : 1l fax représente
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la période de I'horloge du système, on a alors:

13s

(Ë)to*o.r

(R)to*t.t

(R)ro+z.r

: (Ê)t" : sg

: (R)t' : s1

= (Ë)t, : s2

(R)to*n.r

(r?)6a(r+r).?'

(R),,
(À)t,*,

S;

sl+t

où (-R)6,*, est la représentation simplifiée du contenue du registre R à I'instant (t + (i + 1) ' 
").

Le paramèûe ? sera implicite dans toutes les relations qui suivent. On noteia donc à un instant

donné t; : (ts + i'T), (Ê)r, : sa et à I'instant suivant (R)to+(l+r).r, (R)t,*, : si+r'

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 particulière seront appelées équations fonctionnelles;

- les équations faisant intervenir des entités matérielles telles que les registres, décrivant le fonc-

tionnement d'une structure seront appelées équatons architechrales.

5.3.1 Architecttre Many To One (MTO) du codeur convolutif

La forme canonique de l'architecture MTO d'un codeur convolutif non systématique avec une

sortie de parrtê est représentée sur la Figure. 5.9. Afin d'assurer un fonctionneme,lrt complètement

slmchrone du système deux registres z et u sont insérés respectivement à I'entrée et à la sortie de ce

demier.

Flc. 5.9 - Forme canonique du codanr cowolutif MTO pour m : 3.
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La mémoire du codeur dans I'exemple est rn : 3. A partir de cette forme canonique, deux confi-
gurations du codeur MTO sont possibles.

- Codeur convolutif non-récursif (CNR) dans le cas où:

[ (o '* '* '*)
(go,gt,gz,gs): I  ou (5.11)

[ 1r,o,o,o;

(x) peut prendre la valeur 0 ou I où:

- Codeur convolutif récursif (CR) dans le cas où :

9o: I et (f i ,gz,gs) I (0,0,0) (s.r2)

La boucle de retour intervient dans le calcul si go - 1 et si au moins un des coefficients restant

gr, 92ou p3 est égal à 1.

Dans la suite, le choix du type de codeur (CR or CNR) sera fait d'après l'équation (5.13).

'  (  r ^  ^  ^ \ - ^  ^ ^ J ^ ,

* : t =+ I 
(gt'g''gt) :0' codeur CNR'

| (9r,9r,9ù * o, codeur CR' 
(5' 13)

A chaque cycle d'horloge, le codeur transite vers un nouvel état en fonction de l'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

( "0 ) , * t  :  ( u ) r+  go ' l g t . ( "0 ) r  +  92 . ( rù t+  gs . ( r z ) t l

( " , ) r * r :  ( "0 ) ,  (5 .14 )

(rr)r*, : ("t)t

- Calcul des sorties

(r ) r* r  :  ho '  [ (u) '  *  go '  (s '  ( "0) '  +  gz '  ( r ) t  +  gs '  ( rùr ) l

*h1 '  (16)1 I  hz ' ( " t ) r  +  hs '  ( r " ) ,  (5 '15)
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où,

ri : représente la bascule i du registe R ;
gt : sont les coefficients du polynôme de la boucle de retour

G(r) : 9o * gfi I gzr2 * gsxs ;
hi : sont les coefficients du polynôme de la branche directe

H (t) : ho * hfi * h2r2 * h3x3.

Les équations (5.14) et (5.15) décrivent le fonctionnement du codeur à chaque instant. Pour des

codeurs de taille de mémoire n'ùassez grande, cette représentation devient fastidieuse. Par conséquent,

on préférera les écrire de façon 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).

t37

(rs,r1,r2)+1 :

(E)'+t :

(rs,r1,r2)1 .T,n * ((u)1,0,0)

(R), .T^ + ((u)1,0,0)

(R) , 'T*  *  (u)1 'Y," (5.  l6)

(5.  l7)(u) t+r  :  [ ( (? , )1,0,0,0)  + (Â)r  'C l '  H

où, (,R)1 : (rs,t '1,r2)bYm: (1,0,0) et

":(i:)':(iî,' ;i) r*:G[ll:)
Supposons eue sa est l'état du codeurmémorisé dans R à I'instant f ;alors, l'état saal mémorisé à

I'instant t * 1 est calculé d'après l'équation fonctionnelle (5.18).

S i + l :  & . 7 ^ * d 6 . Y * (5 .1  8 )

Pour un codeur MTO de taille de mémoire rn quelconque, les équations (5.16) et (5.18) restent va-

lables. Dans ce cas, (,R)s = (ro,rt,' ' ' ,r^-t)t,Y,n: (I,0, ' ' ' ,0) et

9o9r

^:,

909m-t

909^

10
01

00

00

10
01

00
00

.0

.0

.1

.0
[ ; )

0
0

I
1

, T^:" It { - ,  G :



138 CHAPITRE 5. CODEUR COTWOLWIF ET TURBO-CODEUR HAUT DÉBTT

En considérant un codeur de taille de mémoire m et de rendement I f n,l'êquation (5. 17) s'écrit :

(v)r*r :  [ ( (u) , ,0,  .  .  .  ,0)  + (R),  .G].  H (s. le)

avec,

ï) f:."1:j-'u':-) l-,
o Code non systématique -- 'i : n - L,
o Code systématique --+ i: n - 2.

5.3.2 Architectare One Tb Many (OTil{) du codeur convolutif

La forme canonique série d'un codeur convolutif de type OTM, est représentée sur la figure 5. l0

pour une taille de mémoire m : 3. Comme dans le cas du codeur MTO, afin d'assurer un fonction-

nement totalement synchrone du système, deux registres u et u sont insérés respectivement à I'entrée

et à la sortie du codeur OTM.

Flc. 5.10 - Forme canonique du codeur corwolutif OTM pour m:3.

Il existe deux configurations possible du codeur OTM.

- Codeur convolutif non-récursif (CNR), dans le cas où:

f r

|  
( x , * , * , 0 )

(go,gt,gz,ge) : I ou

[ 1o,o,o,t;

(x) peut prendre la valeur 0 ou I ;
- Codeur convolutif récursif (CR), dans le cas où :

(s.20)

9s : I et (go,gr,gz) I (0,0,0) (s.2r)
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La boucle de retour intervient dans le calcul uniquement si 93 : 1 et si au moins l'un des

coefficients restants go, gr ou 92 est égal à 1.

Dans la suite, le choix du type de codeur (CR or CNR) sera faite d'après l'équation (5.22).

( ,
o" : 1 * J 

(go'gt 'g') :o' codeurcNR;
r! 

| (oo,or,oz) # o, codeur cR' 
622)

Les équations architecturales du codeur OTM sont données par (5.23) et (5.24).

- Calcul des états

("0)r*t : ho' (u), + gogsl(r2)t+ /r.3' (z)1]

("t)r*t : h, ' (u), + g$sl(r2)t * hs'(u)1] + (rs)1 (5-23)

(rr)r*, :  hz . (u), + g2%l(r2)t -t  hs .(z)r l  + (rr)t

- Calcul des sorties

(r)r*t :  (rz)t * hs'(u)1 (5'24)

où,

ri : repésente labascule i duregistre R;

gt : sont les coefficients du polynôme de la boucle de retour

G(x) : go * gp * gzr2 I gsrs ;

h" : sont les coefficients du polynôme de la branche directe

H(n) : hs * h1t * h2x2 * hsx3 '
L'équation (5.25) représente la forme matricielle de (5.23)

(R) , * ,  :  (Ê ) ,  .To*  @) r .Y ,  (5 .25 )

où r .

Y.- (i,):"( :';iîiil.:(j, ,i,",:,)
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Si sa représente l'état du codeur à I'instant t;,L'êtat suivant sl+r à I'instant t6a1 est donné par
l'équation fonctionnelle (5.26) :

s i + r :  & - T o * d , ; . Y o (5

Pour des codeurs de taille de mémoire -, ir, équations architecturales (5.24), (5.25) et (5

restent justes. En généralisant pour m, (R), : (ro,rt,' . . ,r^-1)1êt

.26)

.26)

) 

r. :Y': (^!,1 :"(ho * gogshs

ht * g.rgshs

h*-t * gm-rgmhrn

010
001

000

9o9m 9r9n 9z9m

.0

.0

.1
'  9m-t9m

5.4 Diviseur parallèle

5.4.1 Description fonctionnelle du diviseur parallèle

Si I'on ne considère que la partie récursive du codeur convolutif, sa structure est similaire à celle

d'un diviseur (cf. paragraphe2.2.2). Le calcul d'un état saal dalrs la structure série du codeur convolu-

tif s'effectue de la même m4nière que le calcul du reste de la division. Les équations (5.18) et(5.26),

relatives aux codeurs MTO et OTM respectivement, décrivent I'opération effectuée à chaque cycle

d'horloge. Les équations fonctionnelles (5.18) et(5.26) ont la forme générale donnée par (5.27).

s i+r  :  F (s ida)  :  & 'T  *  d , i .Y  :  F r (s r )  +  Fz(ù) (s.27)

OU'

T : matrice de dimensionn'L x n'r

Y : vecteurde longueurrn

D'après l'équation (5.21),1'êtat sia2 est calculé de la façon suivante:

S i + 2 :  s + r ' T  *  d i + t ' Y (5.28)

En remplaçant Eial dans l'équation (5.28) par son expression donnée dans (5.27), on obtient

l'équation (5.29) qui permet le calcul de l'état s*z à partir de (s* dt, d6.,.1) sans passer par sr+r.

sr+2 :  ( tn  .T + d i  .Y)  .T + d i+r  'Y

:  s t . . T2  *  d , , i ' Y  ' T  *  daa l 'Y

(s.2e)
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En procédant de la même manière, on obtient l'état s6a3 en fonction de (s;, d,;, ù+r, ù+z).

En généralisant à un degré de parallélisation 6a quelconque, on obtient l'équation fonctionnelle

générale de recurrence (5.31).

Si+p : Et+p-r 'T * d,;ae-1 'Y

:

s i + p  :  s t ' T P  *  d r Y ' T P - r  *  d i + r ' Y ' T p - 2 +  " ' +  ù . + e - r ' Y  ( 5 . 3 1 )

L'expression (5.31) peut être réarrangée de la manière suivante :

S r + 3  :  s t + z ' T * ù + z ' Y ,

:  ( r n * t . T  * ù + r ' Y ) . 7  *  d , i a 2 . Y

:  s* r  'T '2  *  d* t  'Y  'T  *  d i+z  'Y

:  ( rn .T  +  ù .Y) .72  +  d ;+ r .Y  ,T  *  ù+z-Y

s i+g  :  s t  .73  - l  d , i  .Y  . fa  +  ù+r  .Y  .T  *  ù+z  .Y

si+p : si 'TP

* (ùd t+ r ,  " ' , ù+ r - r ) '  Zo '  L '  TP - r

* (d . i , ù+ r ,  " ' , ù *o -ù '  Z r '  L '  TP-2

+.. .
* (ù ,ù+ r , " ' , ù * r - t ) '  ZP- r '  L '  Tû

s i+p  :  s r .Tp  *  ( ù ,ù * r , . . . , ù+p - r )  (Ë  z i  .  L . r * t - ' )

si+p :  s i '  TP *  (ù 'ù; t ,  " '  d , i+p- t ) '  M.

(s.30)

(s.32)

(s.33)

où Z représente une matrice de dimension g x p,.L une matrice de dimension p x nz et Y un

vecteur de dimensioarn, avec:

/ -

00 01
10  00

01  00

00  10

': ( ï :. T' ) 
Y :(v''a'"u*-'l,

L'équation (5.33) calcule l'êtat s4, en fonction de l'état s1 et des p bits de données précédents.
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On effectue le calcul des états si+2.p, si+3.p, '' ' r si+k.p de la même façon suivant:

si+z.p : to*r. T' * (ù*rrù*p*rt. .  . ,ù+z.e-t) '  M

st+g.p :  s t+2.p '  T '  *  (dn*r .pd i+2.p+t , ' ' ' ,ù*z . r - ) '  M

, r *o r ' ,  : , u * ,n - r ,  
" '  

Tp  + (4 * ( r - r ) . " ,  " ' , ù+x .p - r ) '  M

Ainsi, par recruïence on obtient l'équation fonctionnelle générale de calcul des restes ffit de la

division de k. p bits par le polynôme G(r) (équ. (5.35))'

Dk:  s r+* .p  :  s l+ ( f r - l ) .p 'TP + 'D; *G-D.q 'M,

: Fr.(sr+(t-rl r,) * Fz*(PDr+(n-t)'p) (5'34)

: F*(s;a1*-r).p, e D*6-t1.p),

ftr : F*(ftr-r, PDaaft-r).p) (5.35)

Instant

avec,k: {1, 2,3, . . .},  M: (ff=i zi '  L 'ro-i-r) et PD6aç,-r).p: (d*ft-t).r," '  ,d' t+x.p-t)

En appliquant la formule (5.35) dans le cas où l'état initial est s6 à I'instant t6, les restes sont

donnés par (5.36).

r+0
t+r
t+2

(Ro)r+t : (RA), .Tp * (U), .  M

RA :("0, . . . ,r^-r)A : regisffe d'accumulation du reste taille rn;
avec' 

(J : (u0,. . , ,up-t) : registre de taille 6a.

n
H n 0 : 5 9

H f t r : s p

H ftz : 82.p

t+k '' ftt+r _ sk'p

L équation architecturale déduite de l'équation fonctionnelle (5.37) est donnée par (5.35). La fi-

gure 5.1 I présente le schéma fonctionnel du diviseur parallèle.

(5.36)

(s.37)
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b 116*r) p

Ftc. 5.ll - Schémafonctionnel du diviseur parallèle.

5.4.2 Implantation du diviseur parallèle

Comme le montre la figure 5.l2,le diviseur parallèle se constitue de deux parties réalisant respec-

tivement les fonctions f'1* et F2* de l'équation (5.34).

PD 
11+1  )  p

Flc. 5.12 - Implantation du diviseur parallèle'

Le bloc qui calcule la fonction Ff (xTo) doit satisfaire aux deux conditions suivantes:

- foumir un résultat à chaque top d'horloge;

- aucun temps de latence n'est acceptable.

Les deux conbaintes, liées au bloc F1*, permettent uniquement une implantation combinatoire

de ce dernier. Quant au bloc qui calcule F2' (xM), il accepte une latence au début du calcul ce qui

permet de I'implanter, soit de façon combinatoire, soit avec une structwe pipeline pour réduire son

chemin critique. Bien sûr, dans le deuxième cas, un temps de latence sera intoduit dans la réponse

du diviseur parallèle. La figure 5.13 donne wt exemple d'implantation pipeline du bloc F2. (xM)

pour un degré de parallélisme p :3. A noter que cette stnrcture pipelihe n'est pas la seule possible.

143

m bits
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Dans [17] par exemple, nous avons développé un diviseur parallèle OTM dont le bloc F2. est implanté

en utilisant un pipeline: chaque étage du pipeline est un diviseur série OTM précédé d'un registre à

décalage.

Frc. 5.13 - Exemple d'une implantation pipeline dubloc F2. (xM) pour p - 3.

Les deux modèles du diviseur parallèle, correspondant aux structures combinatoire et pipeline

de la fonction Fz* ont été implantés sur un FPGA FlexlOKE. Chaque modèle a été réalisé pour

3 degrés de parallélisme 6c:8, 16 et 32. Les polynômes diviseurs sont donnés dans le tableau 5.2. Ils

est à noter que les polynômes Ga@) et Gs(r) sont utilisés dans les diviseurs de codeurs/décodeurs

blocs respectivement du protocole X2Spour le premier et de FDDI et Al}vl/couche AAL5 pour le

deuxième.

NoEatlon Degré Po11môme dLviseur

G t @ ) L+ f r+ r "
Gz(x) 3 7 * x * r r

Gs@) 4 L+f  + r *
Ga@ 8 I * r * f r t + î o  * c " * t ' * t o

Gs@) l6 I * x z + r r b + r ' o

Ga@) r6 1 * z b + t t z + r r o

Gt@) 32 | * r -l r* + to +ro + r'u a t 'o * I 'o

+r15 + rL7 + rr8 + r2O + r2t + r22 + t32

Ge@) 32 l * x * t t + r " ' + t o o

Gs@) 32 1 *  r  *  r "  *  ro * ro *  r '  *  to  *  r ' "

+r1r + rr2 + ''16 + x22 + *3 + ''26 + rs2

TeB. 5.2 - Polynômes diviseurs
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Les figrres 5.I4 et 5.15 présentent les courbes de compromis débiVsurface 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 shrcture pipeline sont plus élevés dans la plupart

des cas. Pour les tailles de mémoires m 1 8 et les degrés de parallélisme grand 16 et 32, la version

pipeline est plus performante. En effet, le débit atteint pow le diviseur Ga@) avec la version pipeline

est de 4,65 Gbits/s alors qu'il est limité à 2,89 GbitVs avec la version combinatoire. Pour F : 8, les

deux versions se valent avec moins de surface consommée potr la version combinatoire.

T

I
0
d

t
+r
d

€
o

-+o1 (x)  +c2(: ( l  -Èol l (n)

+Ca(x)  -Fo5(:( )  + Gt6(x)

- ! -o?(:G) +48(x)  -G a9(x)

gu8l.c. occqréc (loûbta d. cLt'

0 6 0

FIc. 5. 14 - Compromis débit/sudacedu divis eur parallèle (F2* combinatoir e).
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a

r
+,
de
.'
d

e
o

-èO1 (r)  4-(n(x,

=Èel(:() -eêO5(r()

+a? (x )  +90 (x )

+G [ l ( x )

+-('6(:.)

+- ('9 (x)

8ua!.o. occrpéc (!otÈr. da cÈ3)

o no 4(p

Frc. 5.15 - Compromis débit/sudace du diviseur parallèle (F2.pipeline).
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La figure 5.16 représente les courbes de simulation d'un diviser.u série MTO de mémoire m: 4

et polynôme diviseur Gg(x). La sortie Reste-serie représente à chaque cycle d'horloge le reste

partiel de la division de I'entrée Din_serie par Gs(c) . Les valeurs en gris représentent le reste

après chaque séquence de 8 cycles d'horloge con$écutifs.

i* Din-Serie

Rssts-seri€

FIc. 5.16 - Simulation du diviseur série-

La figure 5.17 présente la simulation du diviseur parallèle (F2. implantée en combinatoire) pour

g : g, m : 4et Gs(x). La sortie Reste représente le reste de la division parallèle de I'entrée

Din par le diviseur Gs@). A chaque cycle d'horloge la structure parallèle fournit un reste partiel

correspondantau(8.k)" "rcstepart iel avec k € {0,1,. ' ' } ,représentéengrisdanslafiguredela

structure série (fig. 5.16).

Frc. 5. 17 - Simulation du diviseur parallèle (F2. cornbinatoire) pour nx : 4 et I : 8-

La figure 5 . I I présente la simulation du même codeur porx une implantation pipeline de F2. ' Bien

sûr, pour les mêmes paramètres (p : 8, m : 4 et G3(c)) et la même séquence d'entrée on obtient

les mêmes restes partiels. Cependant, on remarque la présence d'un temps de latence proportionnel

au degré de parallélisme p et gênêré par la structure pipeline'

&!F

stgF

&
,w

FrC. 5.18 - Simulation du diviseur parallèle (F2.pùpeline) pour m: 4 et P = 8.
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5.5 Etude du codeur convolutif haut débit

5.5.1 Présentation du codeur convolutif haut débit

Le schéma fonctionnel du codeur haut débit est représenté sur la figtre 5.19, il est constitué de

trois blocs.

: degré de parallélisne

: taille cle La mémoire

m Dlt-s

f t-uxçJ brxs
sortLe
parité

Sortie
systématique

Flc. 5.19 - Schémafonctionnel du codeur systématique parallèle.

Bloc de génération des états anticipés (GEA) Ce bloc foumit à chaque top d'horloge un

nouvel état anticipé O;a1, calculé à partir de l'état Qt précédent et des p bits présents à I'entrée.

Le bloc possède deux entrées et une sortie. Les deux entrées correspondent aux états anticipés

Or et bits d'information dont les largeurs respectives sont m et p bits. La sortie correspond à

l'état anticipé calculé (Dsa1, sâ largeur est rn 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 intermédiair€ 5; êt, en fonction

du rendement du codeur,la génération d'un ou de plusieurs bits codés. Le bloc possède deux

entrées et une sortie. Les deux entrées correspondent aux états anticipés Q6, générés par le bloc

GEA, et les bits d'information, fournie par le bloc RRD, dont les largeurs respectives sont rn

et 6a bits. La sortie correspond aux bits codés. Sa largeur est de (p'(n - 1)) bits si le code est

systématique ou de (3c ' (rz)) bits dans le cas contraire'

Réseau de Registre à Décalage (RRD) Ce bloc à deux rôles:

- il permet de synchroniser chaque bit de donnée d+avec l'état correspondant s4. Les bits de

donnée qui entent dans le réseau sont décalés, puis prélevés dans le réseau selon un ordre

précis avant d'être injectés dans le bloc GEI;

t47

BIOC @I
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- dans le cas d'un codeur systématique, il foumit, par simple décalage, les bits systéma- l
tiques du code. En effet, les données qui ennent sont propagées à travers le réseau et se I
reûouvent à la sortie après 6c cycles d'horloge.

Ce bloc a un bus de donnée de ga 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 l'architecture parallèle-pipeline

Le Bloc GEA - Le diviseur parallèle

Le bloc GEA est un diviseur parallèle. A chaque cycle d'horloge il fournit l'état anticipé Qr : ftr

suivant l'équation fontionnelle (5.3 8).

or: D* : F*((D,t-t,  PD+(n-r).p) (5.38)

avec,k :  {1 ,  2 ,3,  - . . }  e t  PDn+f t - r ) .p :  (d+&-r) . r , . . .  ,ù+* . r - r ) .
Les états anticipés générés sont donnés par (5.39), en appliquant l'équation fonctionnelle (5.35)

dans le cas d'un état initial s6 à I'instant t.

fnstan

r+0
t+ I
t+2

ro
r + O g : 8 6

H O 1  : s p

H Qz : s2.p
(s.3e)

t+k t-.+ (D7, : sk.p

Le Bloc RRD

Comme mentionné précédemment, les p bits de donnée qui intègrent le codew sont décalés à

travers le réseau de registres à décalage (équ. (5.a0)). Pour, d'une part, synchroniser chaque bit avec

l'état intermédiaire correspondant dans le bloc GEI, et d'autre part générer la sortie systématique dans

le cas de codes systématiques.

(  {u i l r * r :  ( u !o ,o , " ' , u [ , * -1 ) t+ r  :  (U ) ,

) (U')n : (u'; ,o," ' ,zl1r,r-1)t+t :  (U'o),
)  

, , r ,  ,  n , p _ L r . t t  \  F _ r / !  
( 5 . 4 0 )

I
I  avec 1,  :  {L,2, .  .  .  , ( t r t  -  1)}

Comme le montre la figure 5.2l,lebloc RRD est compos é de px p cellules de retard (bascules).
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i

B l o c  i

GEI I

- - - - - - - - - l

Ftc. 5.20 - Architecture interne du bloc RRD pour g : 3.

Dansl 'exemple,p-g.

Le bloc GEI

Le bloc GEI est un pipeline à gc étages. Chaque état intermédiaire (E/) inclus entre deux états an-

ticipés Oft : sr,.p et Or+r : Ek.p+p est calculé par un des étages de pipeline. Ainsi, l'étage ,t calcule

l'êtat EIx à partir de l'état EIx-r et du bit de donnée correspondant d'après I'equation fonction-

nelle (5.27). Le tableau 5.3 monhe comment les états intermédiaires sont calculés dans les différents

étages.

cltcIe 0 I 2 3 I

BIoc GEtr (Do : so o r : sg (Dz : so os :89 Oi : sr.p

Bloc
GET

Etage
Étage
Étage

Étage

Étage

L
2
3

k

p

0
0
0

0

0

S 1

0
0

0

;

S4

S2

0

0

;

87

85

S3

0

;

si.p-r.(p-r)
si.p-2.(p-r)
sl.p-s (p-r)

6r p-t (p-r)

Ei'a-o.(r,-l\

Tas. 5.3 - Flot de propagation des EIs dans le pipeline GEL

sorties systématiques

avec i  €  { 0 ,1 , . . . } , k  €  { 1 , " '  , g -  1 }e t s i  ( i ' p - k ' ( p -  1 ) )  <0  }  s i . p - x . ( p - r ) : 0 '
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Chaque étage du pipeline est relié à l'étage précédent et au bloc RRD suivant l'équation architec-

turale (5.41). Les bits codés sortent directement de chaque étage.

F((.RA)s,(z[,e)1)

F((fito-t)r ,(u'*.*)r) (5.41)

Le bloc GEI de la figure 5.21 représente un pipeline à 3 étages. Dans le cas général, sa taille est

de 6e étages.

c:i.- tp- 11

cri- tp- D

Flc. 5.21 - Architecture interne du bloc GEI pour e : 3.

5.6

5.6.1

Implantation du codeur convolutif parallèle

Implantation du codeur parallèle type MTO (C P*to)

Par analogie avec l'équation fonctionnelle générale (5.27),I'équation (5.18) permettant le calcul

des états du codeur MTO série à chaque top d'horloge, est obtenue en remplaçant juste les valeurs des

matrices T etY par celles correspondant à la version MTO selon l'équation (5.42).

( r :  T^
+(

| . y :  Y*

. o c

(s.42)
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Par conséquent, l'équation fonctionnelle (5.43) qui calcule les états anticipés dans un codeur pa-

rallèle MTO se déduit directement de l'équation (5.35).

Or : sl+r.p : si+(fr-t) .p .TrnP * P D*&-ty, . M^

F*(sr+(r-r) .e, P D46-r1.e) (5.43)

( : :  
: )

avec, M^: (ff=i zi . L^. rn-i-r), r- : 

| : 
I . 

: | 
" 

pDt : (d4,. -.,&*,-,).

\o o . o l
L'équation architecturale, déduite de l'équation fonctionnelle (5.43), décrivant le fonctionnement

du bloc GEA est donnée par l'équation (5.u14).

(Âo) , * r :  (Ro) r .Tn+(r t .M,  (5 .44)

En ce qui conceme le bloc GEI, son fonctionnement est décrit par l'équation architecturale (5.45).

I  tR 'ùr* ,  :  (Ro)r 'T*- r  (u to,ùt 'Y,  :  F( (RA)1,(u[ ,0)1)

| 
(f trr)r+r : (f trr-t),  'T,n * (uL,ùt 'Y^ : F((R/r-t)r ,(u'n,t)r) (5.45)

I
I  avec  &  e  {1 ,  . . .  ,g  -  1 } .

Dans le cas d'un codeur de rendement Lf n,les 6a sorties parallèles sont calculées directement à
partir de chaque étage du pipeline selon:

(Vn)r*r :  [ ( ( r ' r , r ) , ,0, . .  .  ,0)  + (Rr) ,  .G\.  H (5.46)

avec (V1r)1ar :  (ut ,o,ut,r , ' "  ,uk, i ) t+r,

":[;: r::',:. )" 
Ç-

9o9 t  10  0

9o9^  00  1

l 5 l

^::i :l
eoem-r o o . t I

( o Code non systématique + i: n - L,

t " 
Code systématique i: n - 2.

Le fonctionnernent du bloc RRD est, quant à lui, décrit par l'équation architecturale (5.a0).
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5.6.2 Implantation du codeur parallèle type OTM (C Pot*)

Le codeur parallèle OTM se construit aisément, en utilisant la même approche que celle du pa-

ragraphe 5.6.1. En effet, en remplaçant, comme cela est décrit par l'équation (5.47),les matrices 7

et Y dans l'équation (5.27) par les valeurs qui correspondent àune structue OTM, nous obtenons

l'équation correspondant au calcul des états du codeur OTM série, c'est à dire l'équation (5.26).

-{;: ?. (s.47)

Par analogie, le calcul des états anticipés dans le cas OTM se déduit directement de l'équation fonc-

tionnelle (5.35) et conduit à l'équation (5.48).

(s.48)

avec Mo: " '  ,ù+p- t ) .

L'équation architecturale du bloc GEA dans le cas OTM, déduite de l'équation fonctionnelle (5.48),

est donnée par (5.a9).

Q*:st+k.p 
: 

t;ir:rr: 
,::,:;:;:ri_r;r, 

',

( n', h,, h;_,\

(rf ; izi .Lo.ry-i=.),t": lo I :  :  letpDi:(d, i ,
\o o o )

(Ro)r*,. : (RA), .Tf + (U), . M,

L'équation architecturale du bloc GEI est donnée par (5.50).

(s.4e)

(5.s0)
[  

(Rlo) t+r  :  (Ro)r '7 ,  +  (u!o)1 'Y"

)  (RI  x) t+r  :  (RI  r - r ) , 'To I  (u ' r ,ù , 'Y

I
I  avec  /c  e  {1 ,  - . .  ,p  -  1 } .

: F((Râ)1,(u'o,o)1)

:  F((Âtr- t)r , (u1,. , , )r)

Comme pour le codeur C P*to,les bits codées dans le cas C Po1^ sortent directement de chaque

étage (équ. (5.51).

(rr)r*t : (r*,*-t)t * h^' (u'r.r), (s.sr)

où rn est la taille de la mémoire du codeur série et /r,- représente le coefficient correspondant au poids

fort du polynôme générateur de la branche directe. Le bloc RRD reste inchangé.

Remarque dans le cas C Po1*,on considère uniquement les codeurs systématiques de rendementll2'
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5.7

5.7.1

Résultats expérimentaux

Synthèse de I'architecture parallèle

Le modèle du codeur parallèle a été décrit en VHDL au niveau RTL. Il a été implanté sur des

FPGA de type Flexl0KE d'Altera. La fréquence maximale de fonctionnement (/,,-r) de cette famille

de FPGA est limité à 250 MHz. Par conséquent, tous les résultats obtenus en terme de fréquence de

fonctionnement seronJ comparés à cette limite /-"".

:  (ça l f l r . rs lo î21a,
, (.alflet ll
t (rrymrÛL9 (t"JmrûF.r !))
. (tt.t6
r (rtttm

(tlFst.æ zag2. 1a 23 l8 l l  l0)
' (ruthor "sÙoplicity, lns.")

(prûgr.r "Syapltfy" (etrslor "5.3'f '))
,

)
( l lbrry eLlEBt

(adlflpll a)
( tachnolrgg ( ourùaroef lo:
(ætl E_!FF {c.UIyPc CEI

(clar PII|| (ullrÎgr€ |
(lnttrfæe

1 (Pût 0 (dlrætloll

i (pGt CLI (dlr.Gbi

:  (Dtt  GLRX (dtrccl l

r (Port Pf,il (dlrcct;l

:  ( tort  {  ( t l r lct iorr' )

@

Fto. 5.22 - Netlist générée après synthèse et symbole du codeur correspondant.

La synthèse du modèle a été effectuée avec Synplifu (version 5.3.1) de Synplicity. Le place-

menVroutage de la netlist issue de Synplif et les simulations on été réalisés avec MAX+plus II

(version 10.0) d'Altera. La figure 5.22 reprêsente le symbole d'un codeur genéré par MAX+plus II à

partir de la netlist foumie par Synpliff.

Les modèles de codeur C P*to et C Po1^ ont été décrih de façon générique, indépendamment d'une

technologie cible. La phase d'initialisation des paramètres génériques (codeur systématique ou non,

tzille m de la mémoire, valeur des polynômes générateurs, rendement R et degré de parallélisme p)

s'effectue avant la slmthèse par I'intermédiaire d'un paquetage génére par un programme de pré-calcul

écrit en langage C (fig. 5.23).

Le programme de pré-calcul a pour rôle de:

- calculer, à partir des paramètres de configuration, les matrices de transitions (7lr,, M*) dans le

cas C P^1o et (To, Mr) dans le cas C Pæ^ :

- genérer le paquetage de configr.uation VHDL associé au modèle générique du codeur parallèle.
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Pæk! C@ln CilWUlll ?AÀÀElItE
Vrr:li.êrr fldslè ffi îO nn

lorê dê c€Fl, f .Èie t23t\C!2OEà

. - - i ? F P É E  3 , e l D F d p  3 , € > F r  1 !
i l i b r c r y  i c . . ,
: :u r .  1 . . ! .  r t l_ lo9 iq_U61,  â r ,1 ,

;tP.ct.g. prr.b_sEctYl tt

R: inÈâg.r r=l t  --À Ë0rê68(J.12)
p(r iæcgcr rÈ3,
dpr inÈqcr r .3,

" -Fo f i .mê dê  j . r  b r rc ! .  d i -Eûç?o
poly_tor trÊd_!ogia_v.cbr(0 to Rlpl) !-

' : 1 C t ' r

: rd_lègi€_væb. (0

, . .  . i  a  a , r : :

Ftc. 5.23 - Génération du paquetage de configuration du codeur parallèle.

Modèle générique
( . vrrD)

paquetage de
configuration

( .VED)

Programme de
pré-calcuI

( . c )

. Îa i l le  de la nénoire m

.Récurgi f  ou non

.slrsténâtiquê ou non

.Rênden€nt Vn

.polynôues générateurs

.6 tC .  .  .

synplicity/ synpli

r ich ier  net l is t
( . E D r F )

LacemenÊ 6 Rou
simùIation

(;-ftera/Îûax+plusrr )

sur face

Ftc. 5.24 - Flot de conception.
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La figure 5.24 résume le flot de conception du codeur parallèle.

Les architectures globales des codeurs parallèles RSC CP*to et C Po6,n ponr nz : 3 et F : 3 sont

représentées sur les figures 5.25 et 5.26, respectivement.

FIc. 5.25 - Codeur parallèle MTO pour R=I/2, P:3 et m=3.

FIc. 5.26 - Codeur parallèle OTM pour R=I/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^* et C Pot^.

VerEion combinaÈoire (CPL,I  :
+ æmbinatoire
--) combinatoire

æmbinatoire

pipeline

La notation (C P),signifie (C P)^* ou (C P)6^.

Les figures 5.27 et 5.28 représentent les vues RTL des codeurs CPL,ob et CP2nyo, respective-

ment. læs figures 5.29 et 5.30 représentent les vues RTL des codeurs C PIotu et C P2oa^, respective-

ment.

Ftc. 5.27 - Vue RTL du codeur parallèle CPL^16 avêc F : 3'

verEion nixte (CP2,) , { !
I r ,

(e;

I F2.

+

FIc. 5.28 - Vue RTL du codeur parallèle C P2^16 av€c I : 3.
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Frc. 5.29 - Vue RTL du codeur parallèle C PLom avec P : 3'

Frc. 5.30 - Vue RTL du codeur parallèle C Pzot* avec p : J'

5.7.2 Performances du codeur parallèle CP*to

Les deux architecture s, C PI^1o et C P2mto du codeur parallèle MTO, ont été testées pour des

coderusderendementdifférents, L12,Llsetll4surtroisniveauxdeparallélisme,8, 16et32 lI27l.

Les polynômes gârérateurs 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 à leurs choix sont donnés dans [69]'

Notations Chaque codeur est définit par la notation (k,n.,rn)(G,Ht,''' ,I4)s où:

- k représente le nombre d'entrées du codeur;

- n représente le nombre de sorties ;

- m estla taille de la mémoire du codeur;

- G représente les coefficients du polynôme de la boucle récursive;

_Ht , , . ' ,H l .sont les ipo lynômescolTespondantauxisor t iescodées;

- 0s signifie que les polynômes générateurs sont donnés en octal.

157
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R=1/2 R=1/3 R=1/4
(L,2,2)(7,5)a (1,3,3)(7,5,3)s(1,4,3) (13,17,15,11)s

(L,2,3)(13,17)s(1,3,3)(13,17,15)3(t,4, 4) (23,35,27,37 ) a
(1,2,4)(23,33)6(1,3,4) (23,25,37)s(1,4,4) (23,33,37, 25 ) s
(r,2,4)(23,25)s

Tes. 5.4 - Polynômes générateurs de codes.

Courbes de compromis débiUsurface

Les courbes de compromis débiVsurface des deux versiors C Pl,,,ls et C P2,ûo du codeur parallèle
MTO sont reportées sur les figures 5.31,5.32 et 5.33.

I

I

6

5

I

2

1

0

0 fln rom tgn ffi 2în tm

Flc. 5.31 - Courbes de compromis vitesse/surface pour des codeurs R,SC (cas R:I/2).

I
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gurf.o. oooupéc (nonbr. d. cLr)

{ F C d ( 1 , 3 , 2 ) , ( ? , 5 , 3 ) 8

{ - P r , D ô ( 1 , 3 , 2 t , ( 7 , 5 , 3 ) ô

- - ô -  c d { 1 , 3 , 3 ) ,  ( 1 3 , r ? , 1

- * - D l D . ( 1 , 3 , 3 ) , ( 1 3 , 1 ? , r

c d ( r , 3 , { t , ( 2 3 , 2 5 ,

+ P l E . ( 1 , 3 , 4 ) , ( 2 3 . 2 5 , 3 l l

6

5

a

3

2

1

0

0 5(n l(Ito lflIt 2|m 25m flm !m

Flc. 5.32 - Courbes de compromis vitesse/surface pour des codeurs RSC (cas R:l/3).
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at
d
.o{
Êl

CodcuE RSC - R-1/{

- { -  c d (  1 , a , a t  , ( 2 3 , 3 ! . 2 7  , 3 7 '

- ! - P t D . (  1 , a , a l  ,  (  2 3 , 3 5  , 2 ?  , 3

- - f F  c d ( r , a , 3 )  ,  (  1 3 , r 7  , r 5 , r r

+ D l D . ( 1 , { , 3 ) , ( 1 3 . 1 ? , 1 5 , u

+  c d (  r , a , a l  ,  (  2 3 , 3 3  , 3 7  ,

+ P l t . ( 1 , a , a l  ,  ( 2 3 . ? 3 . 3 7  ,

0 {r l(E lflI| Am 2f,

Flc. 5.33 - Courbes du compromis vitesse/surface pour descodeurs RSC (cas R:I/4).

Sur ces courbes :

- la surface occupée ou taux d'occupation ,9o dans le FPGA est donnée en nombre de cellules

logiques CI utilisées.

- le débit D" (nombre de bits traités par seconde) est donné en Gbi,ts / s.Il est calculé à partir de

l'équation (5.4).

Analyse du modèle CP,nto

Les résultats expérimentaux montrent que les courbes de compromis débit/surface sont favorables

à la version CP2^1o du codeur parallèle dont le bloc qui réalise la fonction (Fz),aune structure

pipeline. Ceci paraît logique puisque le chemin critique dans le version mixte est réduit à celui d'un

bloc fonctionnel (Ft-;, tandis que dans la version combinatoire CPL^1', il dépend de tout le bloc

GEA.

De I'observation des courbes on peut constater que pour un niveau de parallélisation donné, la

surface ̂9o occupée dans le FPGA est plus importante dans le cas mixte C Pz*to. Ceci est une consé-

quence directe du pipeline. En effet, des registres supplémentaires sont utilisés dans la structure pi-

peline du bloc réalisant (Fz). Cependant, il est important de constater qu'à surface égale, la version

mixte C P2*b est plus rapide que la version combinatoire C PL^1o.

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 I'introduction d'une latence supplémen-

taire qui dépend fortement du degré de parallélisation p.

Dans le cas d'une implantation combinatoire du bloc GEA,le chemin critique dépend des valeurs

à la fois des matrices M et?p. 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 (F2.), liée à I'implantation de la matrice M,et(Fl-), liée à I'implantationde la
matrice ?F, sont les mêmes pour les versions CPL,û,etCP26o. Comme dans le cas mixte, le
chemin critique dépend uniquement du bloc (Fr'), alors le chemin critique du bloc GEA, dans la
version C P7*1o, reste inférieur ou égal à celui du même bloc dans le cas C P2^1o.

5.7.3 Comparaison des performances des codeurs OTM et MTO

Comme le montre l'étude du modèle C P^to dans le paragraphe 5.7.2,|a version mixte CP2*2o
présente les meilleurs performances en terme de compromis débiVsurface. Dans cette partie deux
versions mixtes CP2*1o et CP2o6 seront analysées. Elles correspondent à des codeurs RSC de
rendement l/2 d'architectures MTO et OTM, respectivement.

Quatres configurations ont été testées pour chaque modèle pour trois niveaux de parallélisation 8,
16 et 32. Les polynômes générateurs choisis sont donnés dans le tableau 5.5.

Notatl.on Degré PôJ.1mones de la boucle récursi.f
Gslx) l 6 t + t z + r r t + r r o
Ga@) l 6 L + x o + r ' " + r t o
Gz(r) 32 1 *u * 14 + xo +zd + rru I  * tz l  rLé

+rr5 + r1.7 + rr8 + x2O + r21 + r22 + r32
Ge(s) 32 l - | r * 1 2 + û 2 2 + r 3 2

Notation Degré Pôlynornes de la branche directe
H{x) t6 1 * c * rz + x4 + xI + te + sru + ûr4 + rrl)
Hz(x) 32 I * t -f xt + rt + ro + gru a att + gtz + tt6 I zto + rry + rzu

+ t2L  + r23  + r27  + f i 31  + r32

Tnn. 5.5 - Polynômes génëratanrs.

Les codeurs parallèles testés correspondent aux fonctions de transfert suivantes :

Codeur Fonction de tr"'6fert
(L ,2 ,L6(Gs@), Hr@)) H1 fr /Gs@
(r,2,L6)(Ga@), Hr@) rt1 r /Ga(x
(r ,2,32(Gz@), Hz@)) H2 r /Gz@
(r,2,32)(G8@), H2(x)) H2 r /Ga(o

Tas. 5.6 - Codeurs testés.

Les courbes de la figure 5.34 représentent les fréquences de fonctionnement f^ro1r1et les surfaces

occupées So,^to en fonction du degré de parallélisme f, pour une implantation du codeur C P2^2o.
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+-Surfec€:
nl(rl ,/c5 (r)

t-Suface:
H1 ( r )  /e6  ( r )

{- Surface :
H2 (x)./c? (r)

+Surfeo€:
s2 (r, /eB (r)

-€-Fol' l .,pù:

H1 (r) /c5 (r)

-#Fc l l ,Pu

: H1 (r) /G6 (x)

+Fo l I .par :
B2 (x) /c? (r)

+Fc l l rpar :
H2 (r) /Go (rl

Frc. 5.34 - (sudace,f"tx,eo)/degré de parallélisme pour le codeur parallèle MTO.

De manière générale, la fréquence de fonctionnement décroît en fonction du degré de parallélisme.

Le tableau 5.7 meten évidence la dégradation de la fréquence en pourcentage en fonction du degré

de parallélisme, dans le cas du codeur MTO.

Codeur Af^1o 61Yo A,f,6o 1161Y0 Af^2o 1s21Yo

H1@) /G5(r 3l Yo 42Yo 57%
H{a) /G6@ 9% 37Yo s2%
Hz(r) /Gz@ 56 To 4lYo 57%
Hz@) /Ga@ 36To 36To 62To

Moyenne (L,f)^ro GlTo (N),,,ro .,6't%o (Lf)*" rcn%
33% 39% s7%

Tes. 5.7 - Dégradation de fmto (p) enfonction du degrë de parallélisme p.

où A/, 61To2 reprêsente le taux de dégradation en pourcentage, pourun degré de parallélisme 6c et

une architecture tr, de la fréque îce f r 1"y par rapport à la fréquence maximale de fonctionnement /-o".

Dans le cas présent l^o. :250MTlz, correspondant à la fréquence de fonctionnement maximale des

FpGA de type Altera/Flexl0KE. Le taux de dégradation est calculé d'après l'équation (5.52).

Lr, ç)% - 
l^ ': l" @) x 1oo (5.52)

J |,|AID

I-a dégndation moyenne de la fréquence de fonctionnement @-fl" 1oy%, pour un degré de paral-

lélisme p et me architecture ï,Pt rapport à la valepr maximale /r,,o" est calculée selon:

161

2. La noation Ll, b) signifie Almto (p) ou A/o1- 1";'
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(s.s3)

où A# (p) est le taux de dégradation Af, 1"y pour le codeur i et n représente le nombre de codeurs
évalués.

On déduit des résultats du tableau 5.7 que la dégradation moyenne de la fréquenc" ( ,il*r.1r.1%
dans le cas d'un codeur MTO est de:

- 33To ponr un gain de 8 cycles d'horloge ;
- 3g%pour un gain de 16 cycles d'horloge ;
- [7%pour un gain de 32 cycles d'horloge.

En effectuant le bilan pour chaque degré de parallélisme gr, on obtient l'augmentation effective
A.îl (p) du nombre de bits traités par rapport à un traitement série de fréquence f*,: 250 MHz, où
250 Mbits sont traités chaque seconde.

L'augmentation effective Adf (p) est calculée d'après l'équation (5.54)3.

A"rr  (p) :  (1 - (^/) ,@) )xP (s.54)

Dans le cas du codeur parallèle MTO, on obtient pour chaque degré de parallélisme les valeurs

suivantes :

s-?l ̂  fi 61ToI-an, @)%:"""

K l , n o ( r )  æ  0 , 3 3 +  A e r r 6 3 ) : 0 . 6 7  x 8 : 5 , 3 6
--
A l rn to ( t6 )  =  0 ,39  +  Ae l I  $6) :0 '61  x  16 :9 ,76

Ef ,oto (sz) È 0,57 + AeIr @D: 0.43 x 32: 13,73

(5.55)

Les courbes de la fig*" 5.5 représentent, pour les versions des codeurs du tableau 5.7, les fré-

quences de fonctionnement for^1"y et les surfaces occupées So,ot* en fonction du degré de parallé-

lisme 6a.
Comme pour la version CP2*1o,les pourcentages de dégradation de la fréquence de fonction-

nement des diftrents codeurs de type CP2otun sont calculés suivant (5.52) et présentés dans le ta-

bleau 5.8.

3. La notation 0, signifie Q^to o\ )ot*
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a00o

3æ0

3æ0

25qt

2@

1@O

1000

æ0

0

FrC. 5.35 - (surface,f arw)/degré de parallélisme pour le codeur parallèle OTM.

Codeur Af,ina GlYo Lf o6 661Y0 Af 6a 1s21Yo

H{r)lGs@) 18% 25To 56Ta
H{x) lGa@) 07 20Yo 49Yo

H2@) lGr(r) 23 Yo 37To 58Yo

Hz@)lGe@) 0% l4Yo 48%

Moyenne Lf ot* rat% Af olrn 161T0 Ll ot^ tszt%
r0% 25To 53Yo

Ten. 5.8 - Dégradation de f6t*, e1 enfonction du degré de parallélisme p.

On déduit des résultats du tableau 5.8 que la dégradation moyenne de la frequence (Af)or* rrrVo

dans le cas d'un codeur OTM est de:

- L0% pour un gain de 8 cycles d'horloge ;

- 2l%pour un gain de 16 cycles d'horloge ;

- \g%porrr tln gain de 32 cycles d'horloge'

En calculant le bilan de la même manière que pour le codeur MTO, on obtient, pour chaque degré

de parallélisme, I'augmentation effective du nombre de bits traités (équ. (5.56)) dans le cas du codeur

OTM.

Ë f  o tm(B )  =  0 ,10+  A .4 r63 ) : 0 .9  x  8=7 ,2

lf otm(r6) = 0,25 + Aetr Ga):0.75 x 16: 12

Ef ot^ (sz) = 0,53 + Aey @z) :0'47 x 32 : 15,04
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En comparant les valeurs obtenues avec les équations (5.55) et (5.56) des versions C P2*6 et

C P2o1^, respectivement, on voit bien que la version C P2o6 est plus performante pour les degrés de

parallélisme choisis 8, 16, et 32 (équ. (5.57)).

Aet GJa,szl(CP2^1') < Adt {a,rc,s21(CP2or^1 (5'57)

Courbes de compromis débiflsurface

Les courbes de compromis débiVsurface des deux codeurs sont reportees sur la figure 5.36.

1,5

I

I
a,
,l
!
o

{i

a
o

Surfro. oooupôo (troûr. d. CL.)

-l- xr(r) /e5 (t)

-t- H1(r)/€6(r)

+- x2 (r, /o? (x)

-a- n2 (r, /€e(r,

-CF r1(r)./e5 (d

-+- r(1(r) /66(r)

-o- n2 (r) /s? (r'

+r(2(-tl68(rt

6d) lm lSqt

Frc. 5.36 - Comparatif compromis (vitesse,surfoce) codeur MTO k OTM.

Comme on peut le constater, pour un débit donné, la version CPzotu consomme moins de surface.

Inversement, pour une surface fixe, le codeur CPzou, fonctionne à des débits plus élevés. Soit, par

exemple, la courbe du codeur (L,2,L6)(H1 (z),G6(r)) 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)).

So (cp2^t"): So (cp2o,^y = 2000 LCs F+

Dp (cP2^t") - Dp' (cP2otn) - 3,5 Gbits I s H

Dp (cP2^t") = 3 GAftsls (5.5g)
Dp, (cT2ot^) N 3,5 Gbitsl s

so (cp2^t,) È 3250 LCs (5.59)
So (cp2ot^) È 2000 LCs
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Analyse du modèle CPot^

Dans la version CPot^ du codeur, le bloc GEI ne possède aucun chemin critiquea. Le chemin

critique se situe uniquement au niveau du bloc GEA. La complexité de ce demier, qui execute la

fonction (Ft.), dépend de la matricëTpo. Par conséquent, dans la version CP2om du codeur, le

chemin critique dépend uniquement de la matriceTPo etdu degré de parallélisme p.

Dans le cas C p^6o, les deux blocs GEA et GEI peuvent contenir le chemin critique selon la taille

m de lamémoire du codeur. En effet, pour de faibles valeurs de m,le chemin critique est localisé

dans le bloc GEA réalisant la fonction (Fr-) et dépend de I'implantation de la matrice ?pm' Pour de

grandes valeurs de mlacomplexité du bloc GEI augmente. Dans ce cas le chemin critque dépend de

I'implantation des matrices TP* de la fonction (F1.) etT^'

Ftc. 5.37 - Fréquence defonctionnernent du bloc GEI enfonction du degré de parallélisme p'

La figure 5.37 représente la fréquence de fonctionnement du bloc GEI, des codeurs CP2*to et

CPzot^équivalents, en fonction du degré de parallélisme p' On voit clairement' dans le cas MTO'

que plus n" auglnente, plus la fréquence de fonctionnement f6o se dégrade' Alors que dans le cas

oTM,lafréquencefol*estindépendantedudegrédeparallélismep.
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Le tableau 5.9 donne la localisation des chemins critiques dans les codeurs parallèles MTO et
orM. Le tableau 5.10 récapitule les temps de latence de chaque fype de codeurs.

cPr*to c Pz^tu c P\otu CP2,*^
B l o c  G E à - 7 P 1 T + +
Bloe eEA- M T +
B l o c  G E I  - ? + T-

Bloc RRD
+ : Chemin critique possible
- : Aucun chemin critiqueo

Tes. 5.9 - Localisation des chemins critiques dans les codeurs parallèles MTO et OTM.

GEA : Genération des états anticipés.
GEI : Génération des états intermédiaires.
RRD : Réseau de registre à décalage.

o Dans ce cas, le chemin critique de ce bloc n'est pas le plus long.

Codeur Lat,ence p , /
CPI, k '+  2)  :  p . ( I  +  : ) - p

CP2, p+ (p  +2)  :  p+ p . ( t+  i ) =2 'p

Tns. 5.10 - ,Temps de latence des codeurs parallèles MTO et OTM.

5.8 Simulation des codeurs parallèles C Pynls et C Po1*

Les simulations des deux codeurs parallèles C P,nto et C Pol^ont été effectuées avec la version

10.0 de MAX+plus II d'Altera. Les Chronogrammes de simulation des quatre versions CPLo6o,

C P2^1o, C Ploh et C P2o1,n permettent de mieux voir I'influence du pipeline sur le temps de réponse

des codeurs (dont le bloc exécutant la fonction (Fr.) 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 parallèles correspondants.

Remarque Pour une taille de mémoire donnée rn, les codeurs séries MTO et OTM sont dits équi-

valents s'ils génèrent les même sorties codées pour des entrées similaires. Pour cela leurs poly-

nômes générateurs respectifs (récursif et directe) P*^(x) and P*1o(r) doivent satisfaire à l'équa-

tion (2.8) U281, ce qui donne:

5. La notation 0, dans le tableau 5.10 signifie 0-to ou Qot-.
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P^ ro (x ) :  as *a1 r *az r2+ " ' +a^ r *  I  . " - ^  w : - t ^1  - l
po r * ( r )  :  bo*bp tb2 r2+" '+ ; : ;  ] - -b i : a ' n - i 'Y i  

€  {0 '1 ' " ' ' r n }  '  ( 5 ' 60 )

Les codeurs simulés dans cette partie sont6 :

( crt^r,
(1,2,3)(17,15)8 H 

\ 
CPz^t"

I CS*,

( crç*
(r,2,3)(17,13)s F-, 

I 
Crz,r*

I CSot^
(5.61)

Les courbes correspondant aux architectures séries et parallèles des codeurs MTO et OTM sont

référencées comme indiqué dans le tableau 5.1l.

CLK signal d'horloge.

Codeur Série OTII
es du codeur série OTM, CS*^.

out-oTM : sortie non systématique du codeur série OTM, CS*^

OutSys-OTM : sortie tYsté
Codeur SérLe MTO

Input_MTO
Out_MTO
OutSys_MTO

entrée des données du codeur série MTO, CS^to.
sortie non systématique du coderu série MTO, CS,nto.
sortie systématique du codeur série MTO, C$ryt -
Codeur paral lèle uro & oru

reseE
DataIn_
OutSys_
OutPar

P
P
P

signal de remise àzêro
bus d'entrée des données de taille p.
bus de la sortie systématique de taille 6c.
bus de la sortie non systématique de taille (n - 1) ' p.

Tnn. 5.1L - Légende des courbes de simulations.

Les codeurs parallèles ont été simulés pour un degré de parallélisme e : 8. La ûame d'informa-

tion test choisie pour tester le codeur est la séquence binaire ?i"1.

E" : entrée série'

Ep : enûée Parallèle.

0to : représentationhexadécimale'

6. Pour les notations se référer à 5'7 '2'
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E": Tnl 10000000 01000000 11000000 00100000 10100000 01100000

Découpage =+

E p : T a f

80
I
J

[7..0]
J

(8 o)ro

40

J
[7..0]

J
(4 o)ro

c 0

J
[7..0]

(c o)ro

20

t
[7..0]

(2 o)ro

a 0  6 0\/
l l

[7..0] [7..0]
JI

(o 0)ro (6 0)ro

5.8.1 Simulation du codeur Many To One

La figure 5.38 présente la simulation du codeur série MTO.

3.tB .0G a5!s

Ë CL(

rÊ ùTu_MfO

<r OdSts-MTD

+ Ool-l'{fù

iË r 0 l  i o 0 r  I  o r  !  0 r 0 r  0  0 r 0 0 0 0 0 0  0 0 l 0  !  r 0 0  0 t  0 1 0 0 r  l 0 l 0  0 0 1 l 0 l

A! aA {0 2c ss 45 A0

Flc. 5.38 - Simulation du codeur RSC série Many To One (CS^*)-

Les figures 5.39 et 5.40 présentent les courbes de simulations obtenues pour respectivement, les

codeurs parallèles C Plffio et C P2^1*

âD.0ns ,lû1.{1na ffi.om tst.ons l.ous l.2ue t.4ue l.6ts I

â3É- teset

TEb CLK

&tt orrâtn_Pto..71
ÉW EutSys-F|0..71
ÊË r3ut_PF..7l
tê | irffo-AsG:Combinatoriâl

Frc. 5.39 - Simulation du codeur RSC parallèle MTO (CPI^t ) - (cas) GEA combinatoire.

20.0ns 1û).0ns 6d].Ûns ffi.ons t.ous l.2us 1 4us 1.6uË l. 2.2u6 ?.4ue 2.6us 2.8ua 3.C

&gF- ressl

elF CLli

ûPr oaraln_Plo..71
r@ outSye_F[O..71

+it OulPstjto..7l
è | rnO-aSC:pip€linBd/Combin.torial

Frc. 5.40 - Simulation du codeur RSC parallèle MTO (CP2û') - (cas) GEA mixte.

En plus du temps de latence induit par la parallélisation du codeur, qui est de p * 2 cycles d'hor-

loge7, on remarque, dans le cas CP2^to,l'apparition d'un temps de latence supplémentaire généré

I . f"i Z cycles additionnels sont dus à I'introduction de registres de synchronisation lors de la description VHDL.
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par le pipeline de la fonction (F2-) dans le bloc GEA. Sa valetr 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 cogrbes de simulation du codeur OTM série sont présentées par la figure 5.41. Il est évident

que l'on obtient les mêmes sorties codées que dans le cas MTO puisque le codeur OTM est équi-

valent (équ. (5.60)).

CI).08 1 .ûÉ | .5{5 :
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o r  I  o r o t  0  o l o o 0 o o 0  o o  l o  I  l 0 o  o l  0 1 0 0 1  l 0 l  0  0 0 1  l 0 l

il 
_ 

0_ 
___Â_ ____ 

si 
____.a_ __-E_

Frc. 5.41 - Simulation du codeur RSC série One To Many (CS"^)'

Les figures 5.42 et5.43 représentent respectivement les corubes de simulations obtenues pour les

codeurs parallèles C PLot^ et C P2o1,n'

?tn.Ons 1m.0ns 60.0ng ffi.0ns l.0us l.?us l.4us 1.6us l'8us ?./tus 2.5us 2.8us 3 t

vctli

rhgr_olil

<t iffiy.-On

dûr-oru
t,

ârF.e$t

r*cLK Lflnnflfn-
ÉFDc.rn-Plo..7l @@@@@@
tÊp oursyr-Plo..7l L----E--
l&D OuPrrjl0..7l | æ

.qJ!È | O'ltl-ASG:Combinatorisl

Ftc.5.42- Simulation du codeur RSC parallèle OTM (CPLd^) - (cas) GEA combinatoire.

2fit.0ns 4(!.0ns 6(D.0ns 8t.0ns l.Ous l.2ue l.4us 16us 1'tsuc 2'Quc 2

Flesel

æcw
&Fo{dn-P[o..71
lÉ9 odsya-P1o..71
lËP OrrPrrjl0..7l
tt I OTM. ASG 1 PpêhnedÆombinstonal

Frc. 5.43 - Simulation du codeur RSC parallèle OTM (CP2dà - (cos) GEA mixte.

Les commentaires du cas C P*torestent valides (cf. paragfaphe 5.8.1).
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Application aux turbo-codes

Avant de pouvoir être utilisés comme codes constituants, les codeurs RSC parallèles, ont été adap-

tés pour gérer la phase de terminaison du heillis. Du codeur de la figure 5.44,on déduit les équations

architecturales qui regissent le fonctionnemenl normal (codage) et la phase de terminaison du treillis.

( f i ) , * ,  :  {  
w ' 'T  + ( (u)1 'o '  " '  'o )

\ - / Ù F r  
| .  

( R ) r ' t

+-

{-

t t  : 0
avec J :

t t : I
(s.62)

, Ftc. 5.44 - Terminaison du treillis.

En suivant la même 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  :  I).

(s.63)

Le fonctionnement du bloc GEI est décrit pour les phases de codage et de terminaison du treillis

les équations ((5.6a) : (wn)t: 0) et (5.64) : (tan)r: 1), respectivement'

(s.64)

La figure 5.45 représente le bloc GEA avec terminaison du treillis.
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i ' i l
qi#

: t - -

t l l

Ftc. 5.45 - Bloc GEA avec terminaison du treillis.

La figure 5.46 représente les blocs RRD et GEI avec terminaison du ûeillis.

Frc. 5.46 - Bloc GEI et RRD avec terminaison du treillis.

Le turbo-code implanté est un turbo-code parallèle à deux niveaux avec un rendernent8 R : 113.

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 If 2. L'enfrelaceur 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 deuxième code constituant

n'est pas transmise. Cependant, elle peut être transmise pour doubler la diversité en présence d'évanouissements dans le

cas d'un canal de Rayleigh [3].

i  Dloc ÀsG i
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Ftc.5.47 - Yue RTL du turbo-codeur pour e:8 et R=I/4.

Une architecture a été implantée pour chaque modèle de turbo-codeur, pour chacun des polynômes

générateurs donnés dans le tableau 5.12.

(k ,n,m)(G(r) ,H ( r ) )a
TCI (7,2,2)(7,5)8
TC2 (1 ,2,3)  (13,17)8
TC3 (1 ,2,4)(23,33)8

Tes. 5.12 - Polynômes générateurs.

Les courbes de compromis débit/surface correspondant à chaque codeur sont données pour trois

niveaux de parallélisme (6a:8, 16 et 32) et trois tailles de matrice d'enûelacement (K:256, 512 et

1024\.

Tubo-@d. r  -  ngc(1 ,2 ,2 ,  (7 ,518

o 1 @ m æ @ 4 æ 5 ( m m ? @ @ s t t @

FIc. 5.48 - Courbes de compromis débit/surface pour TCl.
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lEbrco . ! .u  -  REC(1,2 ,3)  (13 , f? )B

. .  . .  .  +x -256
-O- x-512
-+-i-102r

- { - f f c  (1 ,2 ,3 ) (13 , r? rA

Aullrcr Occupé. (foôr. ér CL3)

9@ tdD

Flc. 5.49 - Courbes de compromis débit/surface pour TC2.

Iurbo-cod.r - l '8C(1,2,4) (23,33r8

;-:;
-o- K.612

-o-K.ldl4

-!-Rsc (r3l|) G3F3)6

8ulrc. Occqré. (loôrr d. Ct 3)

o l@ M s a@ 6ûD 6qn tm gm 9(m lqllt

Flc. 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 à un turbo-code. La structure globale des codeurs est basée sur des blocs

fonctionnant de manière parallèle. Les blocs sont implantés selon une structure combinatoire ou pipe-

line quand cela est possible. Quaûe architectures du codeur convolutif ont été testées pour différents

degrés de parallélisme, polynômes générateurs et rendements. Tous les modèles RTL ont été décrits en

VHDL. Ils sont indépendants d'une technologie cible et configurables avant la synthèse. Le module

de configuration est gérrêrê automatiquement par un programme écrit en C à partir des paramètres

(p, m, R, G(a) , H{r) , etc.). Les débits obtenus pour des implantations sur FPGA de type Flex I OKE
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sont compris, toutes versions confondues, entre I Gbits/s et7.45 Gbits/s pour des degrés de parallé-

lisme p : 8 et p : 32, respectivement (cf. annexe D). Les versions CPLotu et CPl6o sont moins

performantes que les C P2om et C P2*to. Par contre, elles consomment moins de surface. La ver-

sion CP2os,n du codeur parallèle présente les meillews débits pour des codeurs de grande taille de

mémoire . Enfin, plusieurs configurations d'un turbo-codeur parallèle à deux niveaux (constitué de

deux codes RSC de rendement R : 712) avec un rendement R: ll3 ont été testées. Les résultats

obtenuse après implantation sur FPGA sont compris entre I et 2 Gbits/s pour un degré de parallélisme

e: 8 et entre 3 et 5 Gbits/s pour P :32 (cf. annexe E).

S. E" **iàerant les polynômes générateurs donnés dans le tableau 5.12.
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Chapitre 6

Décodeur de syndrome haut débit

omme cela a été défini dans le paragraphe 1.8.2, un décodeur de syndrome est constitué d'un

codeur, d'un registre de syndrome à partir duquel une décision est prise sur la validité du bit

testé et de quelques additionneurs modulo-2. Le principal avantage de ce type de décodeur

réside dans sa mise en æuvre 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 parallèle 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 éra;nttraitê dans le chapitre 5 il ne reste plus qu'à étudier le bloc registre de syndrome.

Ce chapitre est donc consacré à l'étude de la parallélisation du regisfte de syndrome. Après une

étude de l'architecture série d'un décodeur de syndrome, la structure parallèle générale du décodeur

est présentée. La dernière partie présente les résultats expérimentaux de I'irnplantation sur des FPGA

de type FlexlOKE d'Altera.

Mots clés décodeurs à logique majoritaire, codes convolutifs, architectures parallèles.

6.1 Introduction

Si I'on considère un code systématique de rendement R : L/2,les équations de codage d'une

tramed' in format ion D(æ):dn*dp*d,2r2+. . .+drr isontdonnéespar leséquat ions(6.1)et (6.2)

associées aux sorties systématique et parité, respectivement.

D(") . Ho@)

D( r ) .Hr ( r )

D(x) : do + dp I d,2x2 * "' * d'ixi

C ( r )  :  c o  *  e ï  I  c 2 x 2  * - . . *  c 6 r i

(6 .1 )

(6.2)

où l/o(r) : l représente le polynôme générateur de la sortie systématique et f/1(c) : ôo,r *
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h1,1r I h\zr2 + . ' ' + hr,^r* le polynôme générateur de la sortie de parité.

Après multiplexage, la séquence émise sur le canal de transmission est ?(r).

D(x),C(t) * Fmux[D(r),C(r)] :T(x) : D(n2) + x'C(r2) (6.3)

avec,T(r) = dn + cofr + d1r2 * c1r'3 + d2ra * "' * dix2i * cit2i+l.

Au niveau du récepteur la séquence reçue est 1(r).

ndemux[f(r)] : Fdemuxln@\ + r'e @\1-- b1r1,Ôçfl 6.4)

où Fmux et Fdemux sont les fonctions de multiplexage et démultiplexage, respectivement, et

i ( " )  =  lo+v-or+î1r2 *ép3 + l r*n + " '+  î i rz i  +Qa?i+r

b@) = î" + îr" + Izs2 -r "' i î,ixi

C ( " )  :  â+ép*é2 r2  + ' . .  + \ x i

Les notation" fr1r1 et e @) représentent respectivement les trames systématique et de parité en-

tachées d'erreurs Ed(x) et E"(n), (équ. (6.5) et (6.6)).

, b@) : D(r) + Eo&) (6.s)

Ô@):  c (x)+E(* )  (6 .6)

avec

Eoe) :  e(+ e l r  *  e / r2 *  " '  *  e l r i .

E "e )  :  e$+  e l r  *  e$ r2  *  " ' *  e f t i '

En remplaç art D(r)dans l'équation (6.5) par son expression donnée dans l'équation (6.1) et C (r)

dans (6.6) par son expression donnée dans l'équation (6.2), on obtient:

b@) :  D(" ) .Ho@) + Ed(r )  (6 .7)

e @) : D(") '  Hr(r) + E (x) (6.8)

La séquence de syndrome est calculée d'après l'équation (6.9).

v(r)  :  n@)'Hr(r)+e@1
: e@) + e@) (6.e)
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En remplaçant Ô@) ô1"; Ounr l'équation (6.9) par leurs expressions données dans les équa-
tions (6.7) et (6.8) repectivement, on obtient:

r77

(6 .10)

(6 .1 l )

On déduit de l'équation (6.1 1) que la séquence de syndrome V(r) calculée ne depend pas des bits

transmis mais uniquement des erreurs introduites dans le canal de transmission. Par conséquent, Ie

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 << \[ri >> qui correspondent au bit

évalué. Le syndrome Ù6 permet de tester la validité d'un bit t"çuînselon l'équation (6.12).

(6.r2)

La détection I de la présence d'un bit erroné se fait grâce à une fonction d'évaluation Fa appliquée

à une combinaison de bits ry'i du syndrome \U1, équ. (6.13). Cette combinaison {/*6 est construite selon

une règle prédéfnie.

4:  Fa(V.ù (6 .13 )

La fonction de décision Fa fournit une valeur approximative Q de I'erreur. Dans le corps de Galois

CG(2),la sortie î.; de Fa est un I lors de la detection d'une erreur et 0 dans le cas confiaire. Finalement,

la valeur îi conigeez du bit détecté erroné s'obtient par simple addition du bit ,"çu ln avec I'erreur

évaluée àa, êqu. (6.14).

[  
* ,  :  {1ht*,n, tbt*^-r ," '  , tbù -  bi t î r

I  i  €  {0 ,1 , . . . }

erreur détectée ---+

erreurnondétectée -
A:A+(e: D:în
A:A+(e: o): lo

(6.r4)

Le décodeur série calcule un nouveau syndrome Ùa par cycle d'horloge. Simultanément, un bit

reçu est évalué. L approche proposée consiste à calculer 6a syndromes à chaque cycle d'horloge puis

à les réorganiser à travers un réseau de registes construit sous forme de pipeline. De cette manière

p syndromes (ilr,;, V,;a1, . . . , Vr+o-t) seront disponibles à chaque cycles, ce qui permet de corriger

simultanément 6r bits reçus.

Dans le cas du décodeur considéré ici, l'évaluation des bits reçus se fait par une fonction à logique

majoritaire, d'où le nom de décodeur à logique majoritaire. Son principe de fonctionnement est basé

sur le calcul des sommes de contrôle de parité orthogonales (orthogonal parity-chek sums).

I . 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 conection (cf. paragraphe2.2.7).
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6.2 Principe du décodage à logique majoritaire

6.2.1 Somme des contrôles de parité

Comme le montre l'équation (6.1 1), chaque bit /; d'un syndrome représente une elreur potentielle

ea introduite par le canal de transmission. La somme de deux ou plusieurs bits du syndrome {/a est

appelée somme de contrôle de parité (parity-cheksum). Dans le cas où la séquence reçue est un mot

de code, tous les bits de syndrome et toutes les sommes de contrôle de parité sont nuls. Dans le cas

contraire si le mot reçu n'appartient pas au code alors il existe des bits de syndrome et des sommes de

contrôle de parité qui ne sont pas nuls. Ces sommes non nulles contiennent forcément le bit d'eneur

q. On dit alors, qu'un bit d'erreur quelconque est contrôlé par une somme de contrôles de parité si ce

demier est inclus dans la somme.

Sommes des contrôles de parité orthogonales

Du point de vue algébrique la définition de deux vecteurs orthogonaux est la suivante :

Définition Soit un espace vectoriel à n-dimension sur CG(2). Deux éléments A : (oo, ar, " ' , an-t)

et B : (bo, br, . . . , bn-t) de cet espace sont orthogonaux (I) si le produit scalaire (') des deux est

nul.
( A L B )  +  ( A '  B )  : ( o o '  b o  *  a t ' b r  *  " '  I  a n - t '  b " , - r )  :  0 (6. ls)

Dans le cas d'un ensemble de p sommes de contrôle de parité, on dit que les p sommes sont

orthogonales au bit d'erreur e4 si chaque soûlme contrôle le bit e,; et si pas plus d'une solnme conffôle

un bit d'erreur différent de e;.

6.2.2 Règle à togique majoritaire pour le décodage

Ayant défini un ensemble de p sourmes de contrôle de parité orthogonales au bit d'errew ea, celui-

ci est considéré erroné (erI) si au moins (ô + 1) des p sommes sont égales à 1. Dans le cas contraire

ea:0. Leparamètre ô est appelé < capacité de correction d'erreur par logique majoritaire > ou seuil de

décodage, sa valeur est donnée par l'équation (6'16)'

(6 .16)

6.3 Architecture série du décodeur de syndrome

La figure 6.1 représente l'architecture série d'un décodeur de syndrome'

x-9
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du gyrrdloË

Trane reçue

FIc. 6. | - 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 Q à partir des bits systématiques reçus 4. rct bits de syndrome sont ensuite

calculés suivant la relation (6.9).

- Bloc de correction Ce bloc contient un regisffe de syndrome à partir duquel sont formées

les sommes de parité orthogonales. La fonction de décision foumit une évaluation du bit testé

d'après l'équation (6.13). Le bit est corrigé ensuite suivant la relation (6.14).

La figure 6.2 dêcrit succinctement les opérations réalisées dans un décodeur à logique majoritaire.

l rane corr igée

t79

Trane reçue

Fornatlon des
sormÊs de parités

orthogonâ1eg

fonctlon de
déclsion à logtgue

uuj ori tairc

FtC. 6.2 - Algorithme defonctionnement du décodeur à logique majoritaire.



180

6.4

cHAprrRE a. oÉcoonuRDg SyNDRoME nnur oÉnrc

Architecture parallèle proposée

Dans le cas d'un codeur systématique de rendementL/n et de degré de parallélisffia p,le décodeur

parallèle doit être capable de traiter les n . çr bits reçus à chaque cycle d'horloge. Les p syndromes

sont calculés à partir des p bits systématiques et des (" - 1) . ge bits de parité. Cette tâche est réali-

sée par une réplique du codeur. La partie correction des erreurs doit évaluer les ge bits reçus à partir

des syndromes correspondants. Le point critique réside dans le fait que (rrz + 1) bits de syndrome

(tb+*,4t0**-r, . . ,ry';) sont nécessaires pour l'évaluation d'un bit dr tandis qu'à chaque cycle d'hor-

l oge ,pb i t sdesyndromeson td i spon ib les .T ro i scasseprésen ten tg ( -nT ,g :nze tp ) rn .Une

solution différente est proposée pour chaque cas. L'étude architecturale du codeur parallèle portera

d'abord sur le cas plus simple d'unrendementll2 avant d'être généralisée aucaslf n.

La figure 6.3 représente le schéma fonctionnel du décodeur de syndrome parallèle. Il est composé

de 4 blocs:

- Bloc Codeur Parallèle (CP) Ce bloc traite les p bits systématiques reçus.

- Bloc Réseau de Correction (CR) Ce bloc corrige les 6e bits testés.

- Réseau de Registres à Décalage (RRD) Ils sont au nombre de deux et permettent la synchro-

nisation des flots de données circulant dans le décodeur.

Estimation
I  e r reur

Flc. 6.3 - Schémafonctionnel du décodeur parallèle.

6.4.1 Codeur parallèle

Le codeur parallèle calcule 6a bits de parité (e, . . . ,à+p-t) à partir des 6e bits systématiques reçus

(î0,. . . ,îaap-r).Les p syndromes sont ensuite calculés d'après l'équation (6.9). L'architecture du

codeur parallèle est détaillée dans le chapitre 5.
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6.4.2 Réseau de correction

La figure 6.4 représente le bloc de correction série pour un rendement L 12 et une taille de mémoire

m : 3. La boucle de rétroaction n'est pas prise en compte.

Flc. 6.4 - Registre de syndrome série pour m : 3-

Le fonctionnement du registre de syndrome est décrit par l'équation 6.17. Pour des raisons de

synchronisation, deux registres u et u sont insérés respectivement à I'entrée du registre de syndrome

et à la sortie de la fonction de décision.

("0)r*t :  (r)t

( " t ) r * t  :  ( "0 ) t

( " ) ' * '  :  ( " t ) t

La forme matricielle de l'équation (6.17) est donnée par l'équation (6.18)

(6.t '7)

r8 l

(R),*, :  (R), .T" I ((u)1, 0, 0)

lo 1 o\
où.R:  ( rs , r1 , r2 )e t4 :  

I  
0  0  1  

|
\o o o /

La correction du bit évalué se fait selon l'équation (6.19).

(6 . l 8 )

( r ) t * t

( r ) r* t

FalHo '  (Æ.), ,  Ht ' (R.)r ,  Hz'  (R*)r ,  Hs '  (R.) t l

Fa[H -(Æ.),]

Décideur LoEiqu€ ( Fd )

(6 .1e)
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Ë  :  ( " 0 ,  T I . T 2 ,  . . .  r T y n - 1 ) r T "  : e tH :

ho,o ho,''. ho,z ho,^

ht,o ht; hr,z ht,*

hz,o hzl hz,z hz,,n

h^,o h^J hrn,z hrn,rn

Si par exemple, à I'instant t, le registre .R contient le syndrome iÛr-r : (rh+^-2, Û+*-t, ' ' ' , rh-t)

alors aux instants respectifs t * 1 et t + z,les syndromes seront calculés d'après (6.20) et (6.2I).

( no,o hol ho,z lro,, \ 1 fr.,r \

avec (.R* )1 : (u, r o, r r, 12) t,r/ : I i:.:,,: I:;,,'r i::,,: l::,,: 1 " " 
: 

I l::,', I
\ nr,o hzJ hs,z t r,, ) \ frr,r /

Dans le cas général d'un codeur de mémoire rn, les équations (6.18) et (6.19) restent valables,
avec

010 0
001  0

000  1
000  0

à I'instant t+l ---+

à I'instant t+2 ---â

(Â)t*t

(u)r*,

(R),*,

' ( r ) , * ,

(R) r 'T"  +  ( r ) '
V t  :  ( 4 t t + r n - r r ' Û i + * - 2 , ' ' ' , . 1 , ù

Fa[H .(R.)r*r] 
' r '/ (6'20)

4 : Fa[H' (rbr*,n, ! t*^-r, {rt*t, '  ",  r lrù]

(Æ) t * t  ' 7 "  i  ( u ) r * t ,

\h+r  :  ( r l rn*r , th t*^- r ,  ' ' '  , ! t t+ t ) .
palH .(R.),*zj, 

(6'21)

ê+t  :  fa lH '  ( tb t+*+ t ,  4 t+* ,  th t+or - t , ' ' , ,  r l t t * ) | .

Le tableau 6.1 donne un exemple de formation et propagation des syndromes et montre pour

chaque syndrome le bit testé. On remarque I'existence d'un temps de latence de rn cycles d'horloge

qui correspondent au temps de remplissage du registre de syndrome. Dans le cas général, pour une

taille de mémoire quelconque rn, au ki^" cycle d'horloge le registre de syndrome contient le syndrome

t t"-*-r : (ûn-t, . . ' ,|tn-^-z, rlr*-^-r) et corrige le bit reçu în-^-r.

cycle R ( rg ,  11 ,  12) d,a

t+l x tbo,0,0
t+2 x 44, tho, o
t+3 iU6 ! tz, l tu ûo d,o

t+4 \u1 ths,1rz, 4)t d.r
t+5 V2 ,h+, tbs, Ûz d,2

t+k \[r-s ,b*-t, rlX-2, tb*-t d*-s

Tas. 6. | - 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

parallèle génère trois syndromes (gc : E) à chaque cycle d'horloge, le réseau de propagation devra

fournir les trois syndromes en même temps. La figure 6.5 montre la propagation des bits pendant les

trois cycles suivant I'instant t où les bits de syndrome ({to, th, r/z) sont présentés à I'entrée du réseau.

Frc. 6.5 - Exemple du réseau de propagation pour I :3.

Après un temps de latence, à chaque cycles trois syndromes (ilri*, v t^-2, Û t n-a) sont disponibles

dans le réseau.

6.5 Architecture parallèle du bloc de correction

En généralisant le réseau de la figure 6.5 à un degré de parallélisme p, oîconstate que sa taille

doit être de (p x 6c) cellules pour qu'il puisse prendre en charge les p bits de syndrome générés.

Concrètement, l'évaluation d'un bit se fait à partir des (rn * 1) syndromes calculés au préalable, ce

qui correspond à la longueur de contrainte du code. Par conséquent, trois cas de figure sont possibles :

-  P :  Tn ;

-  p< rn ;

-  p> rn .

où p est le degré de parallélisme et mlatarlle de la mémoire du codeur.

6.5.1 Cas çt 
- m

Dans ce cas idéal, les rn bits de syndrome nécessaires à l'évaluation sont disponibles à chaque

cycle. De plus, la taille du réseau de (m x rn) cellules permet bien d'évaluer les p bits reçus. La

figure 6.6 représente le réseau de correction dans le cas rn : I = 4'

183
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Flc. 6.6 - Rêseau de correction pour m : p : 4.

6.5.2 Cas çt < m

Dans ce cas, les rn. bits de syndrome nécessaires à l'évaluation ne sont pas disponibles à chaque

cycle d'horloge. Un réseau additionnel de regisfres à décalage est utilisé afin de forrner les syndromes

requis. Son rôle consiste à retarder les p premier bits, d'un nombre de cycles qui dépend de rn.

Réa€au de retard
addltlonnel

m=10

Ftc. 6.7 - Réseau de retard pour (m, p, B)
(8 ,  4 ,2 ) .

FIc. 6.8 - Réseau de retard pour (m, p, p)
(10,  4 ,  3) .

Régêau de râtard
additionnal

i------------it:ï "--"'--- |
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Le réseau de retard est calculé d'après les relations (6.22) et (6.23).

si rn modulo [frj : 0 + B

si rn modulo [p] # 0 + p

r85

TT'L

rr
n'r: - *1
p

(6.22)

(6.23)

(6.24)

(6.2s)

(6.26)

I. e paramètre p représente le nombre de cycles de retard appliqués aux prerniers 6c bits du syndrome.

Dans la pratique, il représente le nombre de registres à décalage de taille ga insérés à I'entrée du réseau

de correction. Les figures 6.7 et6.8 représentent le réseau de retard dans les cas (rn, 6c) : (8, 4) et

(*, p): (10, 4), respectivement.

6.5.3 Cas çt > m

Dans ce cas, il y a un excédent de bits de syndrome car seuls rn bits sont nécessaires. Deux solu-

tions sont envisageables, la première 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 deuxième solution consiste à modifier le réseau

de correction de sorte à optimiser la propagation des bits de syndromes à travers lui, ce qui conduit à

un réseau de retard de moindre surface.

- Structure I

Un premier type de structure pour le bloc de correction (structure l), conespond au cas (^, tù :

(4, 8), est présenté sur la figure 6.10. Le réseau de retard Tnmy est représenté en gris. Sa taille

augmente suivant la relation (6.24).

p ' (p+r )
I R R I :  

2

- Structure 2

Le réseau de retard est calculé selon les équations (6.25) et (6.26)'

mod [rrz] :0 +

mod [ r r z ]  #0+

0:L

0:2

s ip

s i p

La taille du réseau de retard additionnel est B x p cellules (B registres à décalage de 6c cellules).

Le réseau de correction est modifié d'après les équations (6'27) et (6.28).
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si f,  mod [nz] :0 + 
": f i

s i  6c  mod Vn l *O+ o :9+L
rn

(6.27)

(6.28)

La taille du réseau de correction modifié est de ot x rn x nz cellules. La taille du réseau de retard

additionnel Tpp2 est calculée selon la relation (6.29).

Tnnz la 'm2 -p - rn+p .p (6.2e)

La figure 6.9 représente la comparaison, pour différentes tailles de mémoire, des deux structures

en fonction du degré de parallélisme.

9 1 6 3 2

Flc. 6.9 - Tailles Ts11 et Tp72 des 2 structures.

Les figures 6.10 et 6.1 I représentent, pour (*, p) : (4, 8), les blocs de correction dans le cas de

la structure I et de la structure 2, respectivement.
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Flc. 6.l0 - Structure I du réseau de correction pour (m, f) : (4, 8).

FIc. 6.ll - Strucure 2 du réseau de correction pour (*, p) : (4, 8).
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6.6 Réseau de correction dans le cas de rendementLf n

Dans le cas d'un décodeur de rendeme nt I f n,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 conftôle de parité sont formées à partir de la matrice d'intercon-

nexion.

Vi+z

FIa. 6.12 - Bloc de correction pour R:I14.

Chaque registre de syndrome du cas série est remplacé par le réseau correspondant en suivant les

règles définies dans la section 6.5 et en fonction des valeurs de m et de ga. Pour la formation des

sommes de parité orthogonales, chaque registre de syndrome de m bits de largeur est connecté à son

voisin selon les relations suivantes:

-  cas  p  1m,

did l

(6.30)

où (n - 1) représente le nombre de sorties non systématiques et rn les tailles du codeur et du

registre de syndrome Rs;

cas p > n'1,
k : I - ( " - I )

i : L " -a

i : I - - 'm
Rs(k,i,j) est connecté avec Rs(k + I,i,i)

(  n :1-*(n-r )

7 i :L- - -m
[ &(f ,z) est connecté avec Rs(k + 7,i)

a est calculé d'après les équations (6.27) et (6.28).

(6 .31 )
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Ftc. 6. 13 - Connarion de deux réseaux de correction.

6.7 Matrice d'interconnexion

Les sornmes de parité orthogonales sont formées en additionnant les bits de syndrome. Le choix

des bits additiorurés 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 .

Q : 0

c l :  1 6

c 2 :  T 2  *  T 5

c g :  T 4

c4:  13  +  16

c 5 : T 4 * T 7

4 :  T L

c T : T o

189

*'l
r "=t

*r)

*=r-l
) n=2

*r)

10000000
01000000
00000100
00010000
00101000
00000100
00010010
00100000
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c? c6 c5 c{ ca c2 cr cO

Flc. 6.14 - Construction des sommes de parité orthogonales pour Ia matrice M.

6.8 Résultats expérimentaux

L'architecture du décodeur de syndrome a été implantée sur des FPGA de type FlexlOKE d'Altera.

La synthèse a été effectuée avec Synplify et pour les phases de placement, routage et simulation avec

IVL{X+plus II. Comme pour le codeur, les tests du réseau de correction ont été réalisés pour diftrents

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 rendem ents I f 2, I I 3 et I I 4 et différentes tailles de mémoire.

n

o
.|J
d
D
g

+J
t{
.o\o
cl

Réseau de corr€cÈlon de syndrone B=1/2

-+F2

+nF3

-û-rF{

-o-F5

-+- ne6

surfâce occupée (trbre de cL8)

50 100 150 200

Flc. 6.15 - Compromis débit/surface enfonction de p pour R:7/2'
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tÀ
' l

.tJ
r{
D
I

+r
fl
.os

:

Réseau d. corractlon dr sitldrom R= 1/3

Eurfacê ocerpéc (Xbrc dc CLs)

Ftc. 6.16 - Compromis vitesse/surface enfonction de p pour R : 713.

o

|l
+t
,1 -
o

+r
tl
o -{,
o

Rér€au dc coEEcctlon dc slmdrom R=1/{

{-F3

-o-F4

-*-F5 -- -*

--.-F2

Surfacc occr.péc (Xbr€ d€ CIrs)

Flc. 6.17 - Compromis débit/surface enfonction de p pour R : Il4.

Les figures 6.18 et 6. I 9 représentent les résultats de simulation du réseau de correction parallèle et

du bloc de correction série, respectivement. Les ciruits ont été simulés pourun degré de parallélisation

p : 4, une taille de mémoire m : 4 et un seuil de décodage ô : 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 enûées des bits de syndrome et les sortie des elreurs estimées dans le cas parallèle. S-serie et

Err_serie colTespondent au cas série.

l 9 l
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Frc. 6.l8 - Simulation du réseau de comection parallèle.

uÉF'ts;saw
q@ rsg*tçnâ{Û Sl

"É:p En geftÉ

Ftc. 6.19 - Simulation du bloc de correction série.

6.8.1 Analyse du réseau de correction

Le chemin critique dans le réseau de correction est généralement dû à la maffice 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 ML et M2.

M7 :

10101010
01010101
10101010
01010101
10101010

01010101
10101010
01010101

e t  M2 :

10000000
01000000
00100000
00010000
00001000
00000100
00000010
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 paramètres donnés (p,m,r,Fa) fixes, les fréquences maximales
de fonction:rement dépendent des matrices d'interconnexion correspondantes.
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FIc. 6.20 - (surface, fréquence)/degré de paraltélisme pour la matrice MI.
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FIc. 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 deI/2. Les codeurs utilisés sont de typeCPZ,.so (cf. paragraphe 5.7.1). Les courbes de
compromis débit/surface sont données dans la figarc 6.22.

R=l/2 \k,n,rn ) lG l t ,  ) ,17 ln ) )  a Matrice

Décodeur I 2,2)(7,5)e MT
Décodeur 2 ( l ,2 ,3)(13,17)6 MI
Décodeur 3 (1,2,4)(23,33)8 MI

Tes. 6.2 - Polynômes générateurs de codes.

6000

Ftc. 6.22 - Compromis débit/surface pour un décodeur de rendement 7/2.

6.9 Conclusion

Ce chapire 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 modèles implantés sont indépendants d'une technologie cible et configurables

avant la synthèse.

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.

ûl

Û|
+,
.d

A
g

;
Tl
'I|û
Ël

Déeodeur dè rendetænt 1/2

-O-Décodêur 1

-+-Décodcur 2

-+Décodeu! 3

surface occr4rée (trbre de cl.s)



6.9. CONCLUSION

Les débits obtenus3 pour des implantations sur FPGA de type Flexl0KE sont compris, pour la

matrice d'interconnexion Ml, entre 1.59 Gbits/s et4.78 Gtits/s pour des degrés de parallélisme g? : 8

et p :32, respectivement (cf. annexe F).

l 9s

3. En considérant les polynômes générateurs donnés dans le tablean 6.2.
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Conclusion générale

e travail de cette thèse fait partie d'un projet global mené dans le laboratoire LICM concer-

nant la conception architecturale d'une chaîne de transmission de faible coût et à haut débit.

Il se situe au niveau d'un maillon de la chaîne de transmission, à 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 coût.

Pour cela, une étude approfondie à travers le chapitre 1 est effectuée sur les stratégies de codage

canal dans le domaipe des télécommunications. Il en ressort que les stratégies FEC (codes correc-

teurs et détecteurs d'erreurs) constituent I'approche offrant le meilleur cornpromis débiVprotection.

En poursuivant l'étude dans la famille FEC, il apparaît que les codes convolutifs sont parmi les codes

les plus utilisés en télécommunication. De plus, la possibilité de les utiliser, soit comme entité indé-

pendante, soit dans une structure concaténée avec un aufre code, soit comme élément constituant d'un

turbo-code les rend très attractifs. D'autant plus que, dans les sfratégies 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

Le chapitre 2 est consacré à l'étude des aspects fonctiorurels et architecturaux des codes convo-

lutifs. Dans ce travail, sont abordés différentes architectures de codeurs convolutifs et les critères

permettant leur selection dans les turbo-codes. Les paramètres 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 à noter que toutes ces approches sont basées sur des versions modi-

fiées de I'algorithme de Viterbi dont l'étude montre que le débit est principalement limité par le

bloc ACS (Add-Compare-select). Diftrentes structures peuvent être utilisées pour augmenter le dé-

bit global d'un décodeur élémentaire du turbo-décodeur. Les plus connues sont les structures Radix-k.

Une implantation sur FPGA de type FtexlOKE a permis d'observer que les structures Radix-4 ont le
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meillew compromis débiVsurface.

L'étude expérimentale des architectures systoliques dédiées à la convolution (implantations sur
FPGA de type AlteraÆlexl0KE et simulations) fait I'objet du chapitre 4. Elle met en évidence la
simplicité de leur mise en æuvre, due à leurs structures régulières. La possibilité de rendre ces ar-
chitectures résistantes aru( pannes, de les reconfigurer en ligne et d'effectuer des traitements en flot
continu, les rendent particulièrement intéressantes. Cependant, le traitement sériel des données limite

le débit à une valeur égale au mieux, à la fréquence maximale de fonctionnement du composant cible.
D'où la nécessité de développer une architecture parallèle permettant un traitement plus rapide.

Le chapitre 5 est dédié à l'étude d'une architecture rapide de codeurs convolutifs (récursifs et non

récursifs) et à son application à des turbo-codes. La méthodologie de conception adoptée consiste en la

formulation mathématiques des algorithmes de traitement suivie de la recherche des sblutions offiant

la meilleure adéquation algorithme/architecture. Les architectures retenues sont ensuite décrites au

niveau RTL, synthétisées sur FPGA, simulées puis évaluées en termes de compromis débiVsurface ou

de variations de (fréquence, surface) en fonction du degré de parallélisme.

L'application de la méthodologie de conception sur les codes convolutifs a perrnis le développe-

ment et I'implantation, sur FPGA de type AlteraÆlexlOKE, de quatre modèles RTL selon différentes

stratégies d'implantation. Les modèles décrits en VHDL sont génériques, indépendants de toute tech-

nologie cible et conûgurables avant la synthèse. Un programme écrit en C a été développé pour

permettre la génération automatique des paquetages de configuration à partir de certains paramètres

(Kr, m, R, G(r), Hn(r), etc.). Chaque architecture a été testée pour différents degrés de parallélisme,

choix de polynômes 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 parallèle à deux niveaux, de rendement Ll|basê 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 parallèle. Ce type de décodeur est constitué principalement d'une réplique du

codeur (déjà traitée) et un registre de syndrome. Par conséquent, l'étude porte uniquement sur la

parallélisation de ce registre de syndrome. L'implantation du décodeur sur un Altera/FlexlOKE a

permis d'atteindre des débits allant jusqu'a 4.78 Gbits/s pour un rendement de I/2.

La suite logique, à court terme, du travail présenté dans ce mémoire de thèse est de développer

une architecture rapide de turbo-décodeur. Les algorithmes et architectures de décodage itératif des

turbo-codes du chapihe 3 peuvent être exploités dans le développement d'un décodeur rapide. La

stratégie qui consiste à 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

furbo-code convolutif est constitué de décodeurs élémentaires fonctionnant de manière itérative.

Une autre perspective de ce travail, à plus long terme, est d'implanter le turbo-(codeur/décodeur)
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sous forrne d'un module ADM (Auxiliary Dedicated Module) dans un processeur modulaire et hau-
tement parallèle développé au LICM []. Les ADM de ce processeur, basé sur un cæur de DSp, sont
dédiés à 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

APP

ARIB

ARQ

ATM

AWGN

ASIC

ASVC

BCH

BMC

BER

BVI)

BPSK

BSC

B.GAI\

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 lndustries 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 Charnel.

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:2OOO
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IP

QoS
IIR

LAN

LICM

LLR

LRV

MAP

MIPS

MTO

NASA

NRSC

NRNSC

PSDN

OTM

RAM

Digital Versatile Disk.

Digital Video Broadcasting.

Digital Video Broadcasting-Return Channel Satellite.
Digital Video Broadcasting-Return Channel Tenesfrial.
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 Systém 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-Récursif Systématique Convolutif.

Non-Récursif Non-Systématique Convolutif.

Packet Switching Data Networks.

One To Many.

Random Access Memorv.
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RM

RS

RSC

RTL

sh
SMU

SoC

sovA
SISO

swP
TCM

TDF

TSMC

TIA

TTA

UMTS

WAI\

\ilCDMA

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.

Télédiffirsion De France.

Taiwan Semiconcluctor Manufacturing.

Telecommunication Indusbry Association.

Telecommunication Technology Association.

Universal Mobile Telephone System.

Wide Area Network.

Wideband Code Division Multiple Access.

V/ireless Fidelity.

x Digital Subscriber Line.
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Annexe B

Notations

a, ai

A1
A., A"
Adr @)
Be
D(")
E6
Ec

El"J
ns@)
E(r)
C, C'
Cc
CPXoI^

cPXa6

CPlx

CP21ç

Ct

c(")
c(i,i)
Ds
Dp

d4

dtnn

dt
d,yree

f ax,po,

ldk,r",

amplitude.

affaiblissement.

amplitude respectives des signaux d'entrée et de sortie.

augrnentation effective du nombre de bits traités'

bande passante.

séquence d'information (polynôme).

énergie avant codage.

énergie après codage.

espérance mathématique (fonction).

exposant de Gallager (fonction).

séquence d'élreur (polynôme).

code.

capacité du canal de hansmission.

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 (polynôme).

tableau de mémorisation de la séquence d'état du chemin compétiteur.

débit d'information de la source.

débit du circuit parallèle.

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 parallèle.

fréquence d'horloge du circuit série.
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matrice génératrice.

polynômes générateurs.

entropie de X (fonction).

entropie conj oinæ (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 l'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 intrinsèque.

taille de la mémoire du codew.

matrice de perforation.

taille du bloc ile sortie (code bloc) ou nombre de sortie (code convolutif).

énergie du bruit.

degré de parallélisation.

probabilité de l'événement x.

probabilité.

probabilité d'ereur 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 regisEe (ou bascule) N à l'instant t.

signaux modulées.

état.

surface occupée.

næud du treillis.

séquence d'état.

longueur de contrainte.

période.

G,H,P
G(r),H(x)
H(X)
H(X,Y)
h(r)

h ( * ;a )
I(X,Y)

Ip

k

K

L

LI

t.i

n1

MN

n

l/s
p

p(r)

Pt

P"

P6

P-

P^r J

PE
PEu
PEu
Peo

R

n(")
t x

(N)t

so (r) ,s1 ( t)

Si

so
s(i,o)
s
K.

T,Tsy",T"1o"
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T*o*

Tt,Ttt

Tw,Tn

To,Trn

te

X,Y
zi

. Trn

t-L

o

È

^

À(s6 ---r si)

À;;

fu,i)
SU,i)
a(i,i)

7(si --+ s1a1)

d(i,i)

a^i,i)
p(i,i)

1ili,i)
ç)
Oy
O6

at(s i )

O*
Lr,,p
e
V;

4tt

0a
0ro

période maximale.

nombre de cycle additionnel à la terminaison du treillis.

matrice de nansition.

matrice de transition OTM et MTO.

nombre d' erreurs détectables et/ou conigibles.

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 si + sj (Viterbi).

métrique de la branche si --+ sj.

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 --+ sc+r @AP).

tableau de mémorisation des probabilités a(si).

tableau de mémorisation des probabilités a2@i).

tableau de mémorisation des probabilités p(si).

tableau de mémorisation des probabilités /Gi)*

I'ensemble des états s4-1 cornectés à l'état s6 (Viterbi).

I'ensemble des états sl-r connectés à l'état si (MAP).

l'ensemble des états s4a1 connectés à l'état sa (MAP).

ln (a(sa)).

état anticipé.

pourcentage de dégradation en fonction de p.

nombre des sommes de conhôle de parité.

syndrome.

bit du syndrome.

représentation octale.

représentation hexadécimale.
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Annexe C

Résultats Expérimentaux

Diviseurs

F8 rE Fl6 p-l6 r32 f,-32

Implantrtion DP"o b DPoioe D I'comb DPpip" DP""^a I) I'oi

Gt (c)
l.l ul-s

250MHz
1,95 Gbits/s

5J ULS

250MHz
1,95 Gbits/s

ztçLs
250MHz

3,81 Gbits/s

I ov LLs
250MHz

3,El Gbits/s

)U LLS

l 8 l . 8 l  MHz
5,41 GbitVs

)YJ ULS

250MHz
7,45 GbitVs

Gz(æ)
IJ ULS

250MIlz
1,95 Gbits/s

(ruur-s
250MIlz

1,95 Gbits/s

zt çLs
222.22MH2
3,39 Gbits/s

IE4 CLs
250MHz

3.81 Gbits/s

)Z ULS

178.57 MHz
5,32 GbitVs

62) ULs
250 MHz

7,45 GbitVs

Gs(a)
IY ULS

250MIlz
1,95 GbitVs

oo ul-s
250MIIZ

1,95 Gbitvs

JI ULS
2l7.l9MHz
3,31 Gbitvs

ly6 uLs

250 MHz
3.81 Gbits/s

ol I,Ls

196.07 MHz
5,84 Gbits/s

6t4 ULs
250MHz

7,45 Gbhs/s

Gt(r)
16 ULS

243.9MH2
I,90 Gbits/s

90 c|-s
250MlIz

1,95 Gbits/s

)) ULS

222.22MH2
3,39 GbitVs

zo) ul-s
250 MHz

3,81 CbitVs

t7 cLs
163.93 MHz
4,88 GbitVs

/ /6 ULs
250 MHz

7,45 GbitVs

Gs@)
JY ULS

212.76MHz
1,66 Gbits/s

y4 çLS

188.67 MHz
1,47 GbitVs

63 CLs
166.66 MHz
2.54 GbitVs

JIO ULS

178.57 MHz
2,72 GbitVs

l.t / LLs

86.95 MHz
2.59 Gbits/s

1006 CLs
227.27 MHz
3,79 CbitVs

Ga(t)
2t cL-s

250MIlz
1,95 Gbitds

66 ULS

25OMHz
1.95 GbitVs

5U CLS
l85. lE MHz
2,82 GbitVs

J4Ù ULS

1E8.67 MHz
2,8? Cbits/s

I4U LLS

97.08 MHz
2,89 Gbits/s

I u4tr LLs

156.25 MHz
4,65 GbitVs

Gz(a)
59 ULS

92.97 Mllz
0,72 Gbits/s

lo /  LLs
94.33 MIlz
0.73 GbitVs

t4ô ÇLs
121.95 MHz
1,86 Gbitvs

4JY ULS
149.25 MHz
2,27 GbitVs

JJJ lLS

83.33 MHz
2,48 Gbits/s

IOIJ  ( 'LS

9l.74MHz
2,73 GbitVs

Ge@)
5Y ULS

188.67 MHz
1,47 GbitVs

llo ul.s
196.07 Mùlz
1,53 GbitVs

99 CLs
l25MHz

1.90 GbitVs

JOU ULS

172.41 Mtrlz
2,63 GbitVs

J'Iô ULS

68.02 MHz
2,02 Gbits/s

I47U ULS

120.48 MHz
3.59 Gbits/s

Gs(c)
IUZ ULS

97.08 MHz
0,75 Gbits/s

ZUJ ULS

fi2.A4MHz
0,79 Gbitvs

lov u|-s
89.28 MHz
1,36 Gbitds

411 ÇLs

133.85 MHz
2,04 Gbitds

z9) ul-s
74.62MIlz
2,22 Gbitds

IOJY ULS

144.92MHz
4,31 Gbits/s

Tns. C.l - Diviseurs parallèles DP**u DPr*'
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Annexe D

Résultats ExPérimentaux

Codeurs convolutifs

Imnhntatlon OPLmto CP2mto CPlmto ÇPZmto CPLmto CP2^to

Codeu(1,2,2X7,5)e
15l  ULs

227 MIIZ
1.69 Obitvs

l6y uLs
250Mllz

1.86 GbitVs

4v) uLs
196.06 MHz
2.92 GbitVs

OJO ULS

250 MHz
3.72 GbitVs

I /fo u|.
109.89 MHz
3.27 GbitVs

ZJUI ULS

222MHz
6.61 Gbits/s

Codeur(t,2,3)(13'r7)g
I5U ULS
250MIlz

1.86 Gbits/s

lyy ur-s
250Nfrlz

1.86 Gbits/s

512 CLs
169.49I'tfrlz
2.53 Gbits/s

6ôl u|-s
250MHz

3.72 Gbits/s

| /yo u|-s
I13.63 MHz
3.39 GbitJs

208.33 MHz
6.21 GbitVs

Codeu(1,2,aX23'33)e
lo) uLs

250 lttlllz
1.86 Gbits/s

ZIJ  ULS

250MIlz
1.85 Gbitsis

)zo ur.s
140.84 MHz
2.1 Gbits/s

6EU CLS

250 MHz
3.72 GbitVs

I6ZU ULS
95-23Mllz
2.84 Gbits/s

z4 tJ vLs

208.33 MHz
6.21 GbitVs

codeu(l,2,4)(23'25)g

loy uLs
175.43 MHz
l.3l Gbitvs

215 CLs
25OMHz

1.86 GbitVs

526 ULs
153.84 MHz
2.29 GbitVs

6UY ULS
250 MHz

3.72 Gbits/s

t6zy L.:rJ
119.04 MHz
3.55 GbitVs

z4t4 ÇLs
200MHz

5.96 GbitVs

Tes. D.l - Codeurs parallèles RSC de rendement If2'

R-1/3 Fô Fs p:l6 F*l6 F3z r-32

Imnhntrtlon CPlmto CP2^to CPI^to UfZnto lJ f L616 CP2mto

Codeu(l,3,3X7'5'3)e
ZUJ ULS
250 I'tlllz

1.86 Gbits/s

24 CLs
250Mtrlz

1.86 Gbits/s

ÔOJ ULS
250 MHz

3.72 GbitVs

u04 cLs
250 MHz

3.72 Gbitvs

ZJ4U ULS
99 MHz

2.95 Gbits/s

zu9l cLs
2l7.39MHz
6.48 Gbhs/s

Codeur( 1,3,3X r 3' 17' r 5)a
224 çLS

217.39 MHz
1.62 Gbits/s

ZOU ULS

192.30 MHz
1.43 Gbir.Vs

710 uLs
175.43MHz
2.61 Gbits/s

6()y uLs

204.08 MHz
3.04 Gbits/s

244t (jt-S
l14.94MHz
3.42 Gbits/s

SUJJ çLS

131.57 MHz
3.92 Gbits/s

Codeu(l J,aX23,33'37)s
22 l | -LS

212.76MIlz
1.58 Gbitds

274ÇLs
204.08 MHz
1.52 Gbits/s

707 ULs
144.92Mtrlz
2.16 Gbits/s

6 /J LLS

166.66 MHz
2.48 Gbits/s

- ULS
-MHz

. Gbits/s

.  ULS

- MHz
- GbitVs

Codeu( 1,3,aX23,25,37) e
zll uLs

185.18 MHz
1.38 Gbits/s

227 ÇLs
217.39 MIIZ
1.62 Gbits/s

/ lu uLs
16l.29MHz
2.40 Gbits/s

6/ )  ULS

227.27 NIHz
3.39 GbitVs

2450 ÇLs
126.58 MHz
3.77 Gbitds

JUJY ULS

161.29 MHz
4.80 GbitVs

Tae. D.2 - Codeurs parallèles RSC de rendement If3'



R=r/4 FË Fg p-l6 p-l6 F--32 Flz
Implrntation CPI^to UP2a26 CPlmt" UP2616 UPIa16 CP2mto

Codeu(l,aP)( r3, I 7, 15, I 1)s
ztt çLs

204.08 MHz
1.52 Gbits/s

JZJ CLS
196.07 MHz
1.46 GbitVs

ùùz ul.s
175.43MHz
2.61 GbitVs

IUJ9 CLS
l8l .8 l  MHz
2.71 Gbits/s

JUJY ULS
131.57 MHz
3.92 GbitVs

JOJI ULS

149.25Mùlz
4.2t4 GbirVs

Codeu(1,4,4)(23,35,27,37)s
zuy c|-s

163.93MHz
1.22 Gbits/s

5Z' VLS

250MHz
1.86 Gbits/s

UUI LLS

158.73 MHz
2.36 Gbits/s

rU4) ULS
232.55MH2
3.47 GbitVs

JU4O ULS
I14.94 MHz
3.42 GbitVs

JOJI ULS

196.07 MHz
5.84 GbitVs

Codeu( 1,4,4)(23,33,37,25)B
zé1 vLs

192.30MHz
1.43 GbitVs

3t9 LLs
185.18 MHz
1.37 Gbits/s

d// ul-s

175.43MHz
2.61 Gbitsis

tu4z cLs
172.4lMHz
2.57 Gbits/s

Jt .#t uLs
133.33 MHz
3.97 Gbits/s

363 CLs
120.48 MHz
3.59 Gbits/s

I

Tes. D.3 - Codeurs parallèles RSC de rendement Lf 4.
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Ten. D.5 - Codeurs parallèles NI?^SC de rendement Il3.

R=Uz FE Fa g.l6 fdÊl6 r-32 F-32
Implantation UPla26 ç- PZnto U  f  l a 1 6 ÇPZa16 CPla6 U-f2616

Codeur(l,2,2X5)s
135 CLs
250MHz

1.86 Gbits/s

I I Z L L S

250MHz
1.86 Gbits/s

4)y ul-s
250MHz

3.72 GbitVs

ôt0 cl-s
250MHz

3.73 Gbits/s

IOÙJ ULS

250MHz
7.45 GbitVs

z24Z c;LÂ
196.07 l'/IHz
5.84 Gbits/s

Codeu(1,23Xr7)a
IJ6 LLS

250MHz
1.86 GbitVs

t /6 ul-s
2SOMIlz

1.86 GbitVs

402 u|-s
250MHz

3.72 GbitVs

OJU (-LS

250MHz
3.73 GbitVs

r060 ul-s
250MHz

7.45 GbitVs

22'lË cLs
2O4MHz

6.O8 GbitVs

Codeu(1,2,4X25)a
l4z ul-s

250MHz
1.86 Gbits/s

t6 l  LLS
250MIlz

1.86 GbitVs

466 CLs
250MHz

3.72 GbitVs

ttry ul-s
250MIlz

3.73 GbitVs

1690 CLs
250Mllz

7.45 GbitVs

23t3 CLs
222.22MH2
6.62 Gbits/s

Ten. D.4 - Codeurs parallèles NÂ.9C de rendement Il2.

R=r/3 ffi Fl6 Fl6 F3Z F3Z
Implantrtion CPImto CP2a6 UI'la6 UP2a16 U I ' !a1e ÇP2a6

Codeu(l,3,2X5,3)a
r5/ uLs

250MHz
LE6 GbitVs

zz) çtÂ
250MHz

1.86 GbitVs

ozt çLs
250MHz

3.72 GbitVs

I t, wLs

250MHz
3.73 Gbits/s

zzI) vLs
208.33MH2
6.21 GbitVs

ZUJJ ULS
2l2.76MHz
6.34 GbitVs

Codeu(1,3,3X17,r5)e
IYU ULS

250MHz
L86 Gbits/s

IJU ULS
250MIlz

1.86 GbitVs

ôJU LJLS
250MHz

3.72 Gbitys

/y6 LLS

250MHz
3.73 Gbits/s

zttv uLs
2M.08MHz
6.21 GbitVs

ZU /U CLS
208.33 MHz
6.21 Gbits/s

Codeur(1,3,4X33,37)a
ly4 ul-s

250MHz
1.86 Gbits/s

z4zvLs
212.76VHz
1.58 GbitVs

OJ4 ULS
250MIIZ

3.72 Gbits/s

6J4 LLS

250 MHz
3.73 Gbits/s

z2éz vLs
2l2.76MHz
6.34 GbitVs

ZYJU CLS
l63.84MHz
4.88 GbitVs

R=l/4 FS FE Fl6 'p-l6 p-'2 F-32
Implrntation U I ' la lq lj fzmto CPImto Uf2a16 lt I'L6tr6 CP2nto

Codeudl,4,3)(17, 15,11)E
z4ZCLs
250MHz

1.86 Gbits/s

z6z wLs
250MIIZ

1.86 Gbits/s

/yé uLs
250MHz

3.72 GbitVs

voo ul-s
250MHz

3.72 GbitVs

zù /u LiLs
200 MHz

5.96 GbitVs

J!+OZ ULS

188.67 MHz
5.62 GbitVs

Codeur( 1,4,4)(35 ,27 ,37)s
z)rt uLs
250MHz

1.86 Gbits/s

t  4çLS

250MIlz
1.86 Gbitsis

UIU ULS
243.9MH2
3.63 Gbits/s

1002 CLs
250MJIz

3.72 Gbits/s

ZYUO LLS

196.07 MHz
5.84 GbitVs

J)JU ULS

200MIlz
5.96 GbitVs

Codeur( 1,4,4) (33,37,25) a
2J4 LLs
250MHz

1.86 Gbits/s

4t1 LLS

238.09MI12
1.77 Gbits/s

6 1 6  U L S

250MHz
3.72 Gbits/s

IWZULS

250MHz
3.72 GbitVs

29UÔ CLS

196.07 MHz
5.84 GbitVs

J)JU ULS
l8 l . 8 l  MHz
5.41 GbitVs

Tne. D.6 - Codeurs parallèles l/R^tC de rendement Il4.
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108,69 MHz
3,23 Gbits/s

l85, l8MHz
2,75 cbits/sCodeu(I,2, I 6XG5 (c), Il1 (o))

126,58 MHz
3,77 Gbits/sCodeur(1,2, I 6XGra1';, flr (c))

Codeu(I,2,32XG 7 (a)' H z@))

2t2,76Mrlz
3,17 GbitVsCodeur( 1,2,32)(G s(n), Hz@))

Ten. D.7 - Codeurs parallèles OTM RSC de rendement l12'

CP2otm: tl=llZ çE p-l6 p=32

Codeur(1,2,16XG5 (o)' flr (c))
310 ULs

172,47 Mrrz
1.28 Gbits/s

9E5 c|-s
l44NÉz

2.t4 GbitJs

J I Ot' ULS

107 MIlz
3.18 GbitVs

Codeu(!,2,1 6XG6 (o)' Ir1 (c))
298 CLs
227 MHz

1,69 GbitVs

979 CLs
156 MHz

2,43 Gbitvs

J/JJ L;LS

119,25 MHz
3,55 Gbitds

Codeu(l,2,32XG 7 @),H 2(*))
4lzçt-s
109 MHz

0,81 Gbits/s

IJ)O ULS
147 MHz

2,29 Gbits/s

4ZJJ ULS

105,26 MHz
3,13 Gbits/s

Cod€u(1,2,32XGs (c)' H2 (o))
444 ULS

158 MHz
l.l7 Gbitds

IZJË UIJ

158,73 MHz
2.48 Gbits/s

.10)oul.s
94,3tMrlz
2.81 Gbits/s

Tnn. D.8 - Codeurs parallèles MTO RSC de rendement I/2'
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Annexe E

Résultats Expérimentaux

Turb o-co deurs co nvolutifs

K p TCr TC2 TC3

256 8
2)g M}lz
l l l E C L s

I,86 Gbits/s

236,09 M}lz
1684 CLs

|,77 CbitVs

z5é lv|rl:z
I l9E CLs

1,77 Gbits/s

256 l 6
192,5 ll/ItTZ

2476CLs
2.87 Gbits/s

I t  l ,5 l  MHz

2578 CLs
2,26 GbitVs

l )1 , ) t  Mf tz

2624 CLs
2,26 Gbitsis

256 32
IJU,UU MHZ

7502CI,s
4,15 Gbits/s

| 17,04 MHz
7698 Ch

3.51 GbitVs

136,9E MHz
7818 CLs

4,09 Gbits/s

512 8
25|J MHz

1632 CLs
1,86 GbitVs

zJz,t) Ntrrz

1680 CLs
1.73 GbitVs

2l7,39MHz
l7l2 CLs

1,62 Gbitds

512 t 6
2U4,gA M}lz

2985 CLs
3,04 Gbits/s

135,13 MHz
3087 CLs

2.01 GbitVs

178,57 MIlz
3143 CLs

2,66 Gbits/s

512 32
v2,45 MrTz
8003 CLs

4,26 Gbits/s

109 Mftz
8215 CLs

3.25 Gbitds

123,45MHz
8319 CLs

3,68 Gbits/s

1024 8
l9ô,u7 Mttz
2626CIs

1.46 Gbits/s

lol,zt ,vlrlz

2718CLs
1,20 GbitVs

t)o,z) MHz
2750CLs

l,t6 Gbitds

t024 l 6
227,27 M},'z
4016 CLs

3,39 Gbits/s

l4u,ué Mnz
4130 CLs

2.10 Gbitds

t6y,4y Mnz
4186 CLs

2,53 GbitVs

1024 32
l4 /,u) rvrnz
9053 CLs

4.39 Cbits/s

lur,lo M.nz
9249 ClÂ

3,1I Gbits/s

l J ) , l J  M H z

9369 CLs
4,03 Gbitvs

uooe colNtuluail

RSC-TCl
(r.2.2)(7.5)s

uooe consuruail
RSC-TC2

(r,2,3)(13,17)8

code consnnrânl
RSC-TC3

(1.2.4)(23.33)n

I
Z)U ry|TTZ
300 CLs

1,86 GbitVs

zzl,zl MrTz
324CLs

I,69 Gbits/s

ztu Mttz
340 CLs

1.86 Gbits/s

t6
2'U MTIJ'

979 CLs
3,73 Gbits/s

zg4,tJ6 Mll,z

1030 CLs
3.04 GbitVs

zl t,5t NtÊrz

1058 CLs
3,24 Gbits/s

a)
196,07 Mfrz
3492C[Â

5,86 Gbitds

loy,4y Mnz

3590 CLs
5,06 GbitVs

lE5,IE MHz
3650 CLs

5,53 Gbitds

Ten. E.l - firbo-codeur à deux étages de rendement R : Il3'
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Annexe F

Résultats ExPérimentaux

Décodeurs de sYndromes

Matrice d'interconnexion M t :

10101010
01010101
10101010
01010101
10101010
01010101
10101010
01010101

250 MHz
5.48 Gbits/s

196.07 MHz
6.12 Gbits/s

192.30Mllz
3.0 GbitVs

175.45MHz
5.48 GbitVs

169.49MHz
2.64 GbitVs

178.57 MHz
1.39 Gbitvs

Tne. F.1 - Réseaux de conection de rendement 1'12'



230 AI\IJVEXE F. RESULTATS EXPÉRIMENTAUX OÉCOnnuns DE syNDRoMES

R=l/3 ç8 Fl6 F-32

m=2
7OCLs

250MIIZ
L95 Gbits/s

142çLs
250MHz
3.9 Gbits/s

JUÔ ULS
250MIIZ

7.8 GbitVs

m=3
104 CLs

238MIIZ
1.85 GbitVs

220CLs
208MHz

3.25 Gbits/s

440CLs
222Mllz

6.93 Gbits/s

m=4
ZJ9 L.Ls

188.1MHz
1.46 GbitVs

289 CLs
185 MHz

2.89 Gbits/s

597 CLs
166.66MHz
5.2 GbitVs

m=5
239 CLs
100 MHz

0.78 GbitVs

4YU ULS
99MHz

1.54 GbitVs

l00l CLs
93.45lvftlz
2.92 GbitVs

m=6
330 CLs

75.75 MHz
0.59 Gbits/s

663 CLs
72.46MH2
1.13 GbitVs

1354 CLs
73.525MH2
2.29 Gbits/s

Tas. F.2 - Réseaux de correction de rendement I/3.

R=1/4 çE Fl6 F32

m=2
140 CLs

188.67lvftlz
1.47 Gbits/s

2E4 C.Ls
l8 l . 8 l  MHz
2.84 GbitVs

) t2vLs
172.41MJlz
5.38 Gbits/s

m=3
IOY ULS

l5 l .5 l  MHz
l.l8 GbitVs

JOZ çLs
163.93lvftlz
2.56 GbitVs

' l2l  
LLs

133.33 MHz
4.16 GbitVs

m4
375 CLs

64.93MH2
0.507 Gbits/s

772CLs
6l.72lvftlz
0.96 Gbits/s

1152 CLs
60.60MH2
1.89 Gbits/s

m:5
463 CLs

56.17 MHz
0.43 Gbits/s

9ZbULs
62.11MHz
1.97 Gbitsis

1354 CLs
95.23MH2
2.97 Gbits/s

Ten. F.3 - Réseaux de cotection de rendement I/4.

R=1/2 æ8 æ16 FF32
Décodeur I
(1,2,2)(7,5)s

MI

416 CLs
250MHz

1.95 GbitVs

1344 CLs
196MHz

3.06 GbitVs

4749 CLs
l53MHz

4.78 Gbits/s
Décodeur 2

(rP,3)(L3,r7)8
ML

4JU ULS
204MHz

1.59 GbitVs

IJUU ULS
222l'il{z

3.46 GbitVs

4UU9 ULS
129MHz

4.03 GbitVs
Décodeur 3

( I,2,4)(23,33)6
MI

4ÔY ULS

232MHz
l.8l Gbits/s

l4)'/ ul-s
204MHz

3.14 Gbitvs

49il LLs
l29.97lv[tlz
4.05Gbitsis

TeB. F.4 - Décodeurs de rendement I/2.
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Annexe G

Listes des publications

- A. M'sir, F. Monûeiro, A. Dandache et B. Lepley, < Design of a high speed parallel encoder for convolu-

tional codes >, Microelectronics Joumal, Elsevier Science, en cour de publication.

- A. M,sir, A. Dandache, F. Monteiro et B. Lepley, < Designing fast parallel architectures for turbo enco-

ders >>, Isî Northeast Worlcshop on Circuits and Systems, (Montreal, Canada), 17-20 June 2003.

- A. M'sir, A. Dandache, F. Monteiro et B. Lepley, < A high speed architecture for turbo encoders >>,6th

Int. Worlahop on Design and Diagnostics of Electronic Circuits and Systems, (Poznan, Pologne), l4-16

April2003.

- A. M'sb A. Dandache, F. Monteiro et B. Lepley, < Fast parallel architecture for syndrome convolutional

decoder >>, 14th IEEE Int. Conf. on Microelectrondcs, (Beyrout, Liban), 1l-13 Dec. 2002.

- A. M'sir, F. Monteiro, A. Dandache et B. Lepley, < A parallel pipelined architecture for recursive and

non recursive convolutional encoders >>, lTth Int. Conf on Design of Circuit and Integrated Systems,

(Santandeç Spain), l9-22 Nov' 2002.

- A. M'sir, F. Monteiro, A. Dandache et B. Lepley, < A high speed encoder for recursive systematic convo-

lutive Codes >>,8th IEEE Int. On-Line Testing Workshop, (Ile de Bendor, France), 8-10 Jul' 2002.

- F. Monteiro, A. Dandache, A. M'sir et B. Lepley, < A polynomial division pipelined architecture for CRC

error detecting codes >>, I 3th IEEE Int. Conf on Microelectron fcs, (Rabat, Maroc), 29-3 I Oct. 2001.

- F. Monteiro, A. Dandache, A. M'sir et B. Lepley, < A fast CRC implementation on FPGA using a

pipelined architecture for the polynomial division >>, \th Int. Conf. on Electrcnics, Circuit and systems,

(St Julian, Malte), SePt. 2001.



RÉsuuÉ
n télécommunications, I'intégra.tion des services
et la diversité des données échangées (voix, vi-

déo, cellules AXM, etc.) exigent des systèrnes

AgsrRlcr

n the telecommunication area, inægratitg ser-
vices, orchanging ever increasing volumes of
heterogeneous dao and prcserving acceptable
delays to end users, are requisiæs 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 ofSer-
vice (QoS) of tbe communication, whatever the transmition
conditions are, two keywords can be highlighted: reliability
and throughput. The work presented here is a pan ofa larger
project realized within the LICM laboratory conceming the
architecrural conception of a high-throughput and low-cost
data hansmission system. It has been carried out as a colla-
borative work between the LICM laboratory and the 2MG
Communication company. The goal is to desigrr a fast archi-
æcturc for a low-cost and high-speed encoding and decoding
sysæm allowiag for optimal data protection.
A thorough study of channel coding snategies in tbe tele-
communication domain has been done. FEC strategies (For-
ward Error Correction) emerged as those providing the best
troughpuy'protection rade-off. Within FEC, convolutional
codes are among the most employed: the possibility to use
them, either as independent codes, or in concatenated stnrc'
tures with other codes, or e\æn as a constituent Parts ofturbo-
codes (offering presendy the highest levels of data protec-

tion) makes thern very atu-active, 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 rc-
sults obtained for the convolutional encoders are within I
and 7.45 Gbits/s with parallelism levels of 8 and 32, res-
pectively. Conceming the turbo-code, a l/S-rate split-level
parallel orbo-encoder has been implemented, allowing rates
within I and 2 Gbits/s and within 3 and 5 GbitVs to be achie-
ved with parallelism lwels of 8 and 32, r€spectively. The

study was compleæd with the implementation of a syndrome
decoder based on the parallel archiæcorc of the high'speed
convolutional encodEr. Data rates up to 4'78 Gbits/s have
been achieved with a l/2-rate decoder.

Key words! high speed uansmission, channel en-

coding convolutiooal codes, turbo'codes, parallel architec'

nrres, RTL modeling.

). ae plus en plus rapides pour traiter des volumes
od'information en augmentation constante, tout

en conservant des délais d'attente les moins contrai8nants
possibles pour I'utilisateur. ces deux contraintes liées au tai-

tement de I'information s'ajoute la nécessité de protéger les

données émises dans des canaux soumis à 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: fiabilié et rapidiæ. Læ

travail de cette thèse fait partie d'un projet global mené dans

le taboratoire LICM concernant la conception architecturale

d'une chaîne de transmission à haut débit et à faible coût.

Ce travail se situe dans le cadre d'un contat CIFRE ente le

laboratoire LICM et la société 2MG Communication. L'ob-
jectifest de concwoir une architech.ue rapide pour un sys'

terne de codage de faible coût et à haut débit permettânt une

protection optimale des données.
Ùne étude approfondie sur les sraégies de codage canal

dans le domaine des télécommunicatiom a été effectuee. Il

en ressort que les stratégies FEC (Fomard Errcr Correc-

tron) oftent les meilleurs compromis débit/protection. L'em'

ploi de codes convolutifs est I'une des approches FEC les

plus Épandues: la possibilité de les utiliser, soit comme en'

iiÉs indépendantes, soit dans des sm.rctures concaténées avec

d'autres codes, soit encore comme éléments constituants de

turbo-codes (æchniques de codage offi'ant actuellement les

meilleurs niveaux de protection), les rend très attractifs.

A partir de ce constat, quatre qæes d'architecture de codeurs

convolutifs ainsi qu'une architecture de turbo-codeur ont été

développes au niveau RTL et validés sur FPGA. Les résul-

tats obtenus sont compris, pour le codeur convolutif haut

débit, entre I et 7.45 Gbis/s pour des degres de parallé-

lisme 8 et 32, respectivement. Dans le cas du turbo+ode,

I'implantæion d'un turbo'codeur à deux niveaux avec un rcn-

dement l/3 a permis d'atteindre des débits compris entre I

et 2 Gbits/s et entre 3 et 5 GbitVs pour des degrés de paral'

lélisme de 8 et 32, respectivernent. Uétude a été complétée

par le développement d'un decodeur de syndrome pour codes

convolutifs, exploitant I'architecrure parallèle du codeur haut

débit, qui a permis d'aneindre des débits de 4.78 Gbitds pour

un rendement de 1/2.

Mots clés ! transmission haut débit, codage canal,

codes convolutifs, turbo+odes, architecturcs parallèles' mo-

délisation RTL.




