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Introduction

Dans la plupart des systemes de communications sans fil, en particulier
spatiales et mobiles de prochaine génération, un code puissant de correction d'erreurs
est nécessaire. Ceci, permet d’ameéliorer la robustesse de transmission de données sur

de tels canaux tres hostiles.

La théorie des codes correcteurs d’erreurs est une branche de l'ingénierie et des
mathématiques qui permet une transmission ou un stockage plus fiable des données.
Avec I’explosion de la quantité d’information échangée depuis I’arrivée d’internet, de
plus en plus de scientifiques s’intéressent a cette branche surtout que la fiabilité des
supports d'information est loin d’étre slre a 100%, dans le sens ou le bruit ou toute
forme d'interférence entraine souvent une distorsion des données. Pour faire face a
cette situation indésirable mais inévitable, une certaine forme de redondance est
incorporée dans les données originales. Avec cette redondance, méme si des erreurs
sont introduites (jusqu'a un certain niveau de tolérance), les informations originales
peuvent étre récupérées, ou au moins la présence d'erreurs peut étre détectée. Jusqu'a
présent, de nombreux codes de détection et de correction d'erreurs, pour différentes
utilisations, ont été développés. Le lien commun entre eux est I’ajout de redondance au
message original pour permettre au récepteur de détecter I'erreur et de la corriger. Ceci
est crucial pour certaines applications ou le ré-envoi du message n'est pas possible (par
exemple, pour les communications en temps réel). Le probléme crucial & résoudre est
alors de concevoir un tel codeur tout en répondant a un certain nombre de criteres
spécifiques. En termes de performance, il y a deux criteres les plus importants : la
bonne convergence dans la région des cascades des courbes BER et le plancher du
taux d'erreur tres bas. En termes de complexité, il y a aussi deux critéres a considérer :
la faible complexité de calcul des algorithmes de décodage et le plus petit nombre
d'itérations pour atteindre la performance désirée. Les codes les plus puissants ont été
développes spécifiqguement pour étudier les régles de conception de codage de canal,
représentées par les critéres décrits ci-dessus, afin de détecter et de corriger autant

d'erreurs que possible de la maniére la plus efficace et avec moins d’énergie dissipée.
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Les codes correcteurs d’erreurs existants peuvent bien fonctionner dans certains cas,
mais pas dans toutes les conditions et tous les environnements. Par conséquent, le
besoin vital de créer de nouvelles méthodes et de réviser les anciennes techniques est
bien percu. De ce fait, nous avons proposé dans cette these une nouvelle méthode qui

peut étre une bonne alternative pour les systemes de communication d'aujourd'hui.

Cette thése est structurée comme suit : Dans le chapitrel, I’identification du probleme
de recherche et certains travaux pertinents sont présentés. Un apercu sur la théorie de
I’information est donné au chapitre 2, en décrivant les différents éléments d'un systéme
de communication numérique. Les techniques des codes correcteurs d’erreurs étudiés
dans cette thése sont présentées dans le chapitre 3. Dans le chapitre 4, un schéma de
codage et de décodage de la méthode proposée est décrit. L’analyse de la complexité
de décodage en termes d'opérations mathématiques pour différentes techniques de
décodage en comparaison avec notre méthode est présentée au chapitre 5. Nous
présentons également, dans ce chapitre, les résultats des simulations qui montrent le

compromis établi entre performance et complexité assuré par notre méthode.
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Chapitre 1 : Identification du probleme de recherche et travaux pertinents

Ce chapitre établit le cadre de la recherche en décrivant le contexte de I'étude et

le probleme qui a motivé notre recherche.
1.1 Contexte et problématique :

Claude Shannon était un ingénieur en génie électrique et mathématicien, il est
consideré comme le pere de la théorie de I'information. L'origine de cette théorie est la
combinaison des mathématiques, des statistiques, du traitement du signal et de
I'électronique, conduisant alors a la publication de son article fondateur “théorie
mathématique de la communication” [1] en 1948, dans la revue interne de laboratoire
Bell.

Lorsque l'information est formalisée d'une maniére abstraite et mathématique, le sens
du message n‘aura plus d'importance. En effet, I'information peut étre maintenant
mesurée et quantifiée. Shannon montre dans son article que chaque canal de
transmission peut transmettre d’une maniére fiable autant d'information que possible.
En fait, en raison du bruit latent dans les canaux de transmission, des erreurs peuvent
surgir pendant la réception du message. Afin de surmonter cela, Shannon prouvait
I'existence d'un systéme de correction d'erreur, basé sur I’ajout d’informations
redondantes au message original permettant de corriger entiérement les effets de
dégradation et donc de reconstituer complétement les données a la réception.
Cependant, Shannon n'a pas fourni de conseils sur la facon de concevoir un tel code

correcteur d’erreurs [2].

La Figure 1.1 présente un exemple d’amélioration du BER en fonction du SNR avec et

sans code correcteur d’erreurs.
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Non Codé

Amélioration de BER

: » SNR
H_J
Gain de codage

Figure 1.1 : BER des systémes sans et avec code correcteur d’erreurs

Dans la plupart des systtmes de communication sans fil nécessitants une
probabilité d’erreur trés faible, par exemple dans les communications spatiales
(exploration de I’univers) ou dans les communications mobiles des prochaines
générations, un puissant code correcteur d’erreurs est nécessaire pour améliorer la
robustesse de la transmission de données sur un canal trés bruyant. Les applications de
télémesure ou de contrble-commande d’aéronef télé piloté nécessitent elles aussi des

taux d’erreurs particulierement faibles avec le moindre codt possible.

Moins de complexité, plus de performance, sont alors les deux critéres spécifiques qui

doivent étres considéres lors de la conception d’un tel code correcteur d’erreurs.
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1.1.1 En termes de performance :

La capacité de correction est parmi les métriques d’évaluation de performance
d’un code correcteur d’erreurs. La courbe de BER (Taux d’erreur binaire) est divisée
en deux régions (la région de convergence et la région de plancher d’erreur). Dans la
région de convergence, un accroissement relativement faible de la qualité de
transmission entrainera une amélioration significative des performances de décodage,
dans le cas typique des communications sans fils du type téléphonie (3G, 3G+, 4G) des
taux d'erreurs binaires (BER) maximales autour de 10 a 10 sont requis [3]. D'autre
part, dans la région du plancher d'erreur, I’accroissement de la qualité de transmission
n‘aboutit qu'a une amélioration marginale des performances de décodage a mesure que
la qualité du canal s'améliore. Par conséquent, cette région est particulierement
contraignante pour les applications nécessitant des taux d'erreurs trés faibles [2]. Les
taux d'erreurs ciblés peuvent étre compris entre 10 et 10-° selon le type d'application.
Les applications utilisant de tels taux d'erreurs faibles incluent les communications par
satellite ainsi que les transmissions filaires via un conducteur électrique ou une fibre

optique [3].
1.1.2 En termes de complexité :

La complexité peut se représenter par la superficie du dispositif et la dissipation
d’énergie. L'un des principaux défis dans la conception des dispositifs sans fil
alimentés par batteries est la minimisation de leur consommation d'énergie [4,5]. On
sait que les décodeurs a correction d'erreur directe (FEC) sont responsables d'une
grande partie de la consommation d'énergie dans tels dispositifs (Complexité
algorithmique, I’utilisation de la mémoire et le temps d'exécution) [6,7]. Etant donné
gu’un décodeur puissant est un processus itératif, il a besoin d’un grand nombre
d’opérations, le colt de mémoire devient de plus en plus important, entrainant ainsi

une augmentation de la surface physique dédiée au dispositif décodeur.

Le critere de faible complexité de calcul peut avoir deux aspects :
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» Nombre d'itérations nécessaires pour le décodage : le plus petit nombre d'itérations

pour atteindre la performance désirée (c'est-a-dire un processus de décodage rapide).

» Complexité du calcul : La nouvelle mise a jour entraine non seulement de meilleures
performances d'erreur et moins d'itérations en moyenne, mais réduit également le

nombre d'opérations mathématiques nécessaires pour décoder chaque bit.

Notons que le nombre total d'opérations (les opérations mathématiques et le nombre
d’itérations) donne une indication sur la complexité de calcul globale pour un

algorithme de décodage.

Par conséquent, les exigences de plus faibles taux d’erreurs (BER) pour une qualité de
transmission constante peuvent entrainer une complexité algorithmique plus élevée
D’autre part, cette solution a un impact direct sur le colt dans un contexte de
communications satellitaires. Par exemple, chaque dB de gain de codage (ce qui
permet de réduire la puissance, la taille des antennes...) conduit a une diminution du
colt de dizaines de I’ordre de millions de dollars pour le réseau de communications

avec l'espace lointain.
1.2 Travaux importants dans la conception des codes correcteurs d’erreurs :

Une grande partie de la recherche sur les codes de correction d'erreurs est
consacrée soit a I'amélioration de performance, soit a réduire la complexité, soit a

trouver un compromis entre les deux.

Concernant les critéres décrits précédemment, des codes correcteurs d’erreurs plus
puissants ont été developpes afin de répondre aux regles de conception de codage de
canal. Malheureusement, certains codes sont bons pour un critére, mais mauvais pour
un autre, ce qui rend le probleme de la conception de codes correcteurs d’erreurs

efficaces tres difficile.

Parmi ces codes, on retrouve le puissant Turbo code convolutionnel (TCC) de Berrou

et al. [8,9], qui est le premier code a atteindre la limite énoncée par Shannon. En raison
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de leur nature de décodage itératif, il est difficile d'obtenir un taux d'erreur binaire
(BER) trés faible dans toute la gamme de valeurs du rapport signal/bruit (SNR) en

raison de son phénomeéne de plancher d'erreur [10].

Cependant, les chercheurs ont toujours visé a réduire le plancher d'erreur des Turbo
codes. Ainsi, le turbo code tridimensionnel (3D-TCC) a été proposé dans [11,12].
Malheureusement, cela s'est fait au prix d'une Iégere augmentation de la complexité de

décodage par rapport aux turbo codes classiques.

Dans [13,14], les auteurs ont proposé d'autres méthodes pour réduire le plancher
d'erreur de turbo code classique. Cependant, la complexité du décodage, le processus

d'entrelacement et la latence rendent le TCC inadapté a certaines situations.

L’étape de I’entrelacement est considérée comme le cceur du TCC, elle consiste a
distancer les erreurs en rafale afin d’avoir une meilleure correction. En outre,
I’entrelaceur garantit si une séquence d’information qui génére un mot code de poids
faible a I’entrée du premier codeur est entrelacée selon certains critéres, ce processus
aboutit a un mot codé de grand poids sous I’autre codeur. Plusieurs travaux, tels que
[15,16], visaient a réduire la complexité de I'entrelacement pour obtenir un décodage a

haute vitesse, réduire les besoins de stockage et diminuer la consommation d'énergie.

Pour réduire le nombre d'itérations du TCC, Hyeji. K et al [17] ont proposé une
nouvelle unité de critéere d'arrét basée sur le contrdle de redondance cyclique (CRC).
Concernant les applications de TCC a courte trame, des chercheurs [18] ont congu un

schéma conjoint de détection et d'arrét précoce efficace avec une complexité réduite.

D'autre part, les progres des codes LDPC par Mackay [19, 20] surmontent les TCC en
termes de performance et d'erreur plancher dans les rangs de SNR élevés, laissant les

TCC adaptés seulement pour les faibles SNR’s.
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Actuellement, les codes LDPC, selon leur capacité de plus en plus puissante et leur
faible complexité de décodage, continuent d’attirer I’attention de la communauté
scientifique sur le codage. Cependant, la mise en ceuvre de tels codes s'avére trés
complexe en raison de la quantité importante de mémoire nécessaire pour stocker leurs
matrices de contrble de parité. Des encodeurs intelligents comme dans le travail de
richardson et al [21] contribuent a réduit la complexité d’encodage et le rend presque
linaire. Les codes LDPC quasi-cycliques (QC-LDPC) [22] peuvent étre aussi un bon

candidat pour résoudre le probleme de la mémoire.

Les systemes de communication qui ont choisi les codes LDPC au détriment des TCC
ont ajouté un code de correction d'erreur externe supplémentaire pour corriger les
erreurs occasionnelles qui n’ont pas pu étre corrigés par le code LDPC. Par exemple,
les normes récentes de diffusion vidéo numérique telles que DVB-S2 [23] utilisent un

code externe BCH pour éliminer les erreurs occasionnelles de decodage LDPC.

De meilleures performances sont obtenues avec l'utilisation de TCC en tant que code
externe avec le code interne LDPC. Bien que I’efficacité de cette concaténation en
série ait été prouvée pour les communications dans l'espace lointain [24], elle

augmente la complexité de calcul.

Plus tard, Damian A. Morero et al. [25] ont présenté une nouvelle stratégie en code de
concaténation en série pour améliorer la région de plancher d'erreur, en utilisant le
code LDPC et le Turbo code produit, leur approche réduit considérablement la

complexité.

Il est nécessaire de mentionner le PCGC de H. Behairy et al. [26,27] qui présente une
concaténation paralléle des codes LDPC avec différents poids de colonne et utilise la
structure turbo sans entrelaceur. Cette approche conduit a une bonne performance

malgré son délai de décodage.

De plus, Satoshi Gounai et al. [28] ont proposé un nouveau code concaténé qui

combine deux codes différents (Recursive Systematic Convolutional (RSC) et LDPC)

8
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en paralléle. En fait, leur fagcon de calculer et d'utiliser les informations extrinseques

entre les décodeurs n'obtient pas de meilleurs résultats.

Le code polaire est un nouveau paradigme de codage inventé par E. Arikan et al [29].
Il peut atteindre la capacité du canal pour tous les types de canaux connus avec des
longueurs de code élevées. Sa construction est basée sur un phénoméne de polarisation
de canal. Cependant, sa performance est moins significative comparé avec le LDPC et
Turbo codes. Par ailleurs, les opérations de decodage sont implémentées avec une

complexité inférieure.
1.3 Conclusion

Prenant en considération les efforts précedents mentionnés ci-dessus, en particulier
I'idée de Satoshi [28], cette thése propose un code concaténé en paralléle qui combine
le code LDPC et le code convolutif dans le principe turbo. L’objectif est de réaliser un
compromis optimal entre la complexité et la performance. La contribution principale
réside dans la méthode pour calculer les informations extrinséques échangées entre les
décodeurs d'une maniere efficace permettant a chacun d'étre compréhensible a l'autre
[30]. Par conséquent, la complexité et les performances de calcul seront comparées au
LDPC unique, au TCC conventionnel, au 3D-TCC, au PCGC et au code LDPC-BCH
concaténé en serie sur le canal AWGN, pour un taux de codage de 1/3 et une longueur
de bloc de 1024 bits. Cette comparaison assurera la domination du code parallele
concaténé propose par rapport aux méthodes precédentes en termes de complexité et

de performance.

Finalement, lors de la conception d'un lien de communication, la sélection du code de
correction d'erreurs nécessite un compromis de plusieurs parametres. Les parametres
dominants incluent généralement [l'efficacité énergétique (faible consommation
d’énergie), le taux de codage (un taux de codage élevé peut étre nécessaire pour
respecter une contrainte de bande passante avec les modulations disponibles) et la
longueur de bloc (les blocs plus courts réduisent la latence sur les liaisons a faible
débit) [31].



Chapitre 2



Chapitre 2 : Introduction a la théorie de I’information

La théorie de I’information introduite par Shannon en 1948 a subi de nombreux
changements et elle a débouché sur de nouvelles applications. Dans ce chapitre, nous
discutons des éléments de la théorie de l'information et illustrons ses applications pour
une transmission numeérique fiable. En particulier, nous présentons quelques techniques
avancees de codage de canal couramment utilisées. Nous montrons aussi par ce chapitre
que, pour un ensemble donné de conditions de canal, il existe une capacité de Shannon,

ou un taux maximum de transmission fiable.

2.1 Eléments d'un systeme de communication numérique

La Figure 2.1 illustre le diagramme fonctionnel et les éléments de base d'un
systeme de communication numérique. La sortie de la source peut étre soit un signal
analogique, tel qu'un signal audio ou vidéo, soit un signal numérique quelconque, qui
est discret dans le temps et qui a un nombre fini de caracteres de sortie [32]. Dans un
systeme de communication numérique, les messages produits par la source sont
convertis en une séquence de chiffres binaires. Idéalement, nous voulons représenter la
source (message) par le moins de chiffres binaires possibles. En d'autres termes, nous
recherchons une représentation efficace de la sortie de source en éliminant les

redondances. Ce processus est appelé codage de source ou compression de données.

Source Codage Codage Modulation
d’information Source »  Ccanal Numérique

A\ 4
Canal de
transmission

Information Décodage Décodage Démodulation
Reconstituée [« Source [ Canal <« Numérique

Figure 2.1 : Schéma illustratif d’une chaine de transmission typique
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La séquence de chiffres binaires du codeur source, que nous appelons la ségquence
d'information, est transmise au codeur de canal. Il a pour but d'introduire, de maniere
contrdlée, une certaine redondance dans la sequence d'informations binaires qui peut
étre utilisée au niveau du récepteur pour surmonter les effets de bruit et d'interférence
dus au canal. Ainsi, la redondance ajoutée sert a augmenter la fiabilité des données
recues et améliore la fidélité du signal recu. En effet, la redondance dans la séquence
d'information aide le récepteur a décoder la séquence d'information désirée. Par
exemple, une forme (triviale) de codage de la séquence d'information binaire consiste
simplement a répéter chaque chiffre binaire m fois, ou m est un entier positif. Le codage
sophistiqué (non trivial) implique de prendre k bits d'information a la fois et de coder
chaque k séquences dans une ségquence unique de n bits, appelée « mot de code ». La
quantité de redondance introduite en codant les données de cette maniére est mesurée

par le rapport n/k. L'inverse de ce rapport, a savoir k/n, est appelé taux de codage.

La séquence binaire a la sortie du codeur de canal est transmise au modulateur
numérique, qui sert d'interface au canal de communication. Le but principal du
modulateur numérique (pour un canal de communication de type conducteur électrique)
est de mapper la séquence d'informations binaires en formes d'onde de signal. Pour plus
de détails, supposons que la séquence d'information codée doit étre transmise en un seul
bit a la fois avec un débit de Rbits par seconde (bits/s). Le modulateur numérique traduit
le chiffre binaire 0 en une autre forme d'onde s, (t) et le chiffre binaire 1 en une forme
d'onde s, (t). De cette maniére, chaque bit du codeur de canal est transmis séparément.
Nous appelons cette modulation, une modulation binaire. En variante, les symboles
binaires entrants peuvent étre segmentés en blocs de b-bits, le modulateur peut alors
transmettre b-bits d'information codés a la fois en utilisant M = 2P formes d'onde
distinctes s;(t),i = 0,1,...,M — 1, avec une forme d'onde pour chacun des b-bits de
la séquence. Nous appelons cette modulation M-ary (M > 2). Notez qu'une nouvelle
séquence de b-bits entre dans le modulateur toutes les b/R secondes. Par conséquent,
lorsque le débit binaire du canal R est fixé, la durée disponible pour transmettre l'une
des M formes d'onde correspondant a une séquence de b-bits est de b fois la période de

temps dans un systeme qui utilise une modulation binaire.

11
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Le canal de communication est le support physique utilise pour acheminer le signal de
I'émetteur au récepteur. Il peut étre sous forme de lignes filaires, de cables de fibres
optiques ou sans fil (atmosphere). Quel que soit le support physique utilisé pour la
transmission de l'information, le résultat est toujours le méme a savoir : le signal
transmis est altéré de maniere aléatoire par divers phénomenes possibles, tels que le
bruit thermique additif généré par les dispositifs électroniques ; le bruit artificiel, le bruit
atmosphérique, par exemple les décharges de foudre électriques pendant les orages, les

champs magnétiques générés par les fils électriques, ...etc.

A l'extrémité de la réception d'un systtme de communication numérique, le
démodulateur numérique traite la forme d'onde transmise endommagée par le canal et
la traduit en une séquence de nombres représentant des estimations des symboles de
données transmis (binaires ou M-ary). Cette séquence de nombres est transmise au
décodeur de canal, qui tente de reconstruire la séquence d'information d'origine a partir
de la connaissance du code utilisé par le codeur de canal et de la redondance contenue

dans les données regues.

Le bon fonctionnement du démodulateur et du décodeur dépend de la fréquence avec
laquelle les erreurs se produisent dans la séquence décodée. Plus précisément, la
probabilité moyenne d'une erreur de bit en sortie du décodeur est une mesure de la
performance de la combinaison démodulateur-décodeur. En général, la probabilité
d'erreurs dépend des caractéristiques du code, des types de formes d'ondes utilisées pour
transmettre I'information sur le canal, de la puissance de I'émetteur, des caractéristiques
du canal (c'est-a-dire, la quantité de bruit, la nature de l'interférence), et de la méthode

de demodulation et de décodage.

En tant qu'étape finale, lorsqu'une sortie analogique est désirée, le décodeur de source
accepte la séquence de sortie provenant du décodeur de canal et a partir de la
connaissance de la méthode de codage de source utilisée, tente de reconstruire le signal
original. En raison des erreurs de décodage de canal et de la distorsion éventuelle
introduite par le codeur source, et éventuellement le décodeur source, le signal a la sortie

du décodeur source est une approximation du signal original. La différence ou une
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certaine fonction de la différence entre le signal original et le signal reconstruit est une

mesure de la distorsion introduite par le systeme de communication numérique.
2.1.1 Modélisation de canal :

Le canal est défini comme un seul chemin pour transmettre des signaux dans une
seule direction HDX ou dans les deux directions FDX. L'objectif de la modélisation de

canaux sans fil est de trouver des modeles analytiques utiles pour les variations du canal.

L'inconvénient le plus important des communications sans fil est [’effet
d’évanouissement généré par ces canaux d’ou I’appellation canaux a évanouissement.
Diverses propriétés, telles que la propagation par trajets multiples, la mobilité du
terminal et l'interférence de Il'utilisateur, donnent lieu & un canal a évaluer avec des

parameétres variables dans le temps.

L'évanouissement dans les canaux sans fil peut étre classé a grande échelle et a petite
échelle. L'évanouissement a grande échelle implique la variation de la moyenne de la
puissance du signal recu sur de grandes distances par rapport a la longueur d'onde du
signal. Les évanouissements a petite échelle impliquent des schémas de modulation et
de démodulation robustes a ces variations. Dans les variations a petite échelle, la
réflexion, la diffraction et la diffusion dans le canal de communication provoquent des
variations rapides du signal recu. Les signaux refléchis seront recus avec des amplitudes
et des délais différents. Ce phénomeéne est appelé évanouissement par trajets multiples.
Le mouvement relatif entre I'émetteur et le récepteur (ou vice versa) fait que la frequence
du signal recu est décalée par rapport a celle du signal transmis. Le décalage de
fréquence, ou fréquence Doppler, est proportionnel a la vitesse du récepteur et a la

fréquence du signal transmis.

Un signal subit un affaiblissement lent lorsque la bande passante du signal est beaucoup
plus grande que I'étalement du spectre Doppler (définie comme une mesure de
I'élargissement spectral causé par la fréquence Doppler). La combinaison de

I'évanouissement par trajets multiples et de ses variations temporelles provoque une
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dégradation sévére du signal recu. Cette dégradation de la qualité du signal recu doit

étre compensée par diverses techniques telles que le codage de canal.

Il existe différents types de canaux - le canal AWGN, le canal Rayleigh et le canal
Rician. Dans le but de concevoir et d’optimiser les structures de réception pour les
systémes de communication numérique, il est obligatoire de construire des modeéles

mathématiques représentant les caractéristiques typiques de ces canaux.

Généralement, les performances des systemes de communication sur ces canaux sans fil
sont analysées en utilisant la probabilité du taux d'erreur binaire (BER) en fonction du
rapport signal/bruit. Le BER diminue pour un rapport signal/bruit éleve sur le récepteur.
Cependant, les performances réelles du systeme sans fil dépendent de plusieurs

problémes de mise en ceuvre et de caractéristiques du canal sans fil [33].
2.1.2 Capacité de canal :

Le modele de canal le plus souvent utilisé est le canal AWGN (Bruit additif blanc
gaussien). C’est un modeéle de canal qui peut étre exprimé comme une addition linéaire
de bruit a large bande ou blanc avec une densité spectrale constante et une amplitude de
distribution gaussienne. Tout systeme sans fil dans le canal AWGN peut étre exprimé
par y = x + n, ou n est le bruit blanc additif gaussien, x et y sont respectivement les
signaux d'entrée et de sortie. Cependant, ce canal est un modele trés utile pour de
nombreux supports de communication par satellite et dans I'espace lointain. Le canal

AWGN peut étre illustré comme dans la Figure 2.2.

Bruit blanc additif gaussien
n

Signal d’entrée il Signal de sortie

X ‘/\ y
A

»
>

Figure 2.2 : Modele d’un canal a bruit additif blanc gaussien
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La capacité de canal est une fonction des caractéristiques de canal telles que les
puissances de signal et de bruit recues. En fait, un certain nombre de formules différentes
sont couramment utilisées pour calculer la capacité du canal. Pour le canal a bruit additif

blanc gaussien, la capacité de canal peut étre exprimée par (2.1) [34].
C=Wlog,(1+3) (2.1)

ou W est la largeur de bande occupée par le signal porteur d'informations, S est la
puissance du signal et N = WN, est la variance du bruit gaussien. En notant le débit
binaire par R (en bits par seconde), I'énergie par bit par E, (en joules) et la densité
spectrale du bruit N, (mesurée en watts par hertz ou joules), Substituons cela dans

I'équation (2.1), nous obtenons :

C=Wlog,(1+=2% (2.2)

NoW

Le rapport 7 = % est appelé rendement spectral ou débit spectral mesuré en bits par

seconde par Hertz.

|

E, et N, ont la méme unité, donc le rapport est sans dimension; mais il est

0

fréguemment exprimé en décibels.

D'aprés le théoreme de codage, nous savons que pour pouvoir communiquer avec une
probabilité d'erreur arbitrairement faible, le débit de transmission ne doit pas dépasser

la capacité du canal, c'est-a-dire R < C. Appliquer cette contrainte a I'équation. (2.2),

. , - Ep , . . o,
nous obtenons une borne inférieure sur le ~~ Nécessaire pour une efficacité spectrale
0

donnée :

R _E
<—= l0g2(1+W><N—Z) (2.3)

R C
w w

En résolvant I’équation (2.3) pour % nous obtenons :
0

R/W _ T_
e (2.4)

No R/W T
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La Figure 2.3 montre I'efficacité spectrale réalisable pour différentes valeurs de % Les

0

points situés en dessous de la courbe de capacité indiquent la région ou une
communication fiable est possible [34] tandis que les points situés au-dessus de la
courbe représentent la région ou une communication fiable n'est pas possible. L'aspect

le plus intéressant de la théorie de Shannon, tel qu'exprimé dans le théoréme de codage

I E
de canal, est qu'il donne non seulement, pour toute valeur de N—b la gamme des taux
0

réalisables, mais indique aussi qu'on peut approcher la frontiere entre les taux réalisables

et irréalisables aussi pres que souhaité.

3.5
«— Shannon limit
3 L |
R>C
2.5+ Région ou une communication .
fiable n"est pas possible
3
Q.
=
S 15- .
o« R<C
1- Région ou une communication -
fiable est possible
—
0.5F .
0 | | | | |
-2 0 2 4 6 8 10

Eb/NO(dB)

Figure 2.3 : Capacité de canal selon Shannon [34]

Un point important sur la courbe de capacité est le point correspondant é% = 0, C'est-

a-dire lorsqu'il n'y a pas de restriction sur la bande passante. Pratiquement, cela

représente la situation ou des codes de contréle d'erreurs a tres faible débit sont utilisés.

Pour T = % — 0, a partir de I'equation (2.4), nous obtenons % > In(2) = 0.69 ou, de
0
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maniere équivalente, -1.6 dB. Cela signifie que, dans un canal AWGN, si % < —1.6dB,
0

une communication fiable n'est pas possible, quel que soit le nombre de bits de parité

ajoutés aux bits du message.

. E
Pour le canal AWGN, nous pouvons remarquer la relation entre N—” et le taux de codage

0

R, en supposant que la probabilité d'erreur est arbitrairement proche de zéro (Pe =
107°). Cependant, a cette valeur de la probabilité d'erreur, nous obtenons un gain de

codage plus important comme le montre la Figure 2.4.

10

Bit-error rate
S

10

10"

E /N, [dB]

Figure 2.4 : Performances proches de la limite de Shannon en fonction de quelques

valeurs de taux de codage R [35]

Dans la Figure 2.4, des limites de codage sont illustrées pour certaines valeurs de R par

les courbes BER en fonction de Ii—’(’) . Pour P, trés petit, les graphiques sont presque

verticaux. La limite de Shannon peut étre trouvee a R = 0.01 [35].
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Cependant, pour étudier I’effet de la modulation M-ary pour différents schémas avec
des symboles M = 27, la capacité de canal est limitée a un maximum de b bits/symbole
(cette saturation se produit a des SNR élevés selon le type de modulation). Voici un tracé
de toutes les techniques de modulation communes et de leurs limites de capacité
Shannon vs SNR.

BPSK

QPSK

8 PSK

6| 16 PSK

16 QAM

Capacité de Shannon

Capacité (bits transmis par usage du canal)

SNR db

Figure 2.5 : Capacité de canal AWGN pour guelques signaux codes M-ary [36]

La Figure 2.5 illustre la capacité de canal d’un ensemble de signaux numériques M-ary
les plus connus pour une probabilité d'erreur binaire Pe = 107>, Toutes les données de
capacité sont calculées pour un rapport signal sur bruit compris entre —1.59 dB et +20
dB.

Par exemple, lorsque les conditions de canal sont trés mauvaises, un schéma de
modulation BPSK avec un code correcteur d’erreurs donné pourrait étre utilisé pour un
rapport signal/bruit requis. Lorsqu'il y a trés peu d'atténuation dans le canal, un schéma

de modulation a 8-PSK avec un code correcteur d’erreurs peut suffire.
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2.2 Code Correcteur d’erreurs :

Le codage controleur ou correcteur derreur (ECC) est une technique de
traitement du signal qui protege les informations numériques contre les erreurs de

transmission et de stockage.

De nombreux canaux de communication souffrent de bruit, d'interférence ou de

distorsion dus a des imperfections matérielles ou a des limitations physiques.

Le codage de canal traite des techniques de contréle d'erreurs. Si les données a la sortie
d'un systéeme de communication ont des erreurs qui sont trop fréquentes pour l'utilisation
souhaitée, les erreurs peuvent souvent étre réduites en utilisant un certain nombre de
techniques de controle d'erreurs. Le théoreme de codage de canal indique qu’il existe
toujours un schéma de codage permettant de coder des informations numériques de telle
sorte que, méme si le canal (ou le support de stockage) introduit des erreurs, le récepteur
arrive les corriger avec un minimum d’erreurs. Cela n'est vrai que si le debit de données
sur le canal est inférieur a la capacité du canal. Cependant, le théoreme ne dit pas
comment trouver le codage approprié pour une source d'information et un canal donné.
Un objectif commun pour tous les systemes de communication est d'assurer une
transmission sans erreur. Le codage correcteur d'erreurs implique I'ajout systématique
de données supplémentaires au message. Les bits de contrdle supplémentaires ne
transmettent aucune information par eux-mémes, mais ils permettent de détecter ou de
corriger les erreurs. Mais, I'ajout de bits de contréle supplémentaires a pour inconvenient
I’élargissement de la bande passante du canal. Ce type de codage est illustré a la Figure
2.6.

A

v

N Symboles

Information Redondance

<+——K Symboles ——»<4—— N-K Symboles —»

Figure 2.6 : Bloc systématique d’encodage pour un correcteur d’erreur
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Les méthodes de codage de canal appartiennent a deux catégories distinctes : les codes

de détection d'erreur et les codes de correction d'erreur.

Le processus de détection et de correction des erreurs au niveau du récepteur, de sorte
gue la retransmission n'est pas nécessaire, est appelé correction d'erreur directe (FEC :
Forward Error Correction). Ce processus tente de corriger autant d'erreurs que possible
sans retransmission de données. Alors qu’un systeme de requéte automatique de
retransmission (ARQ : Automatic Retransmission Query) détecte les erreurs et demande

la retransmission de données erronés.

Comme la détection d'erreurs nécessite moins de redondance, ARQ est plus efficace en
bande passante lorsque le canal est bon et son efficacité se détériore graduellement avec
les conditions de canal. Mais I'utilisation de I'ARQ est tres limitée dans les systéemes de
communication ou une grande partie du trafic est allouée aux applications en temps réel
a large bande. Dans ce qui suit, nous nous concentrerons exclusivement sur les codes
FEC.

Les codes de correction d'erreurs directes (sans voie de retour) peuvent étre divisés en

deux classes principales : Codes en blocs et Codes convolutionnels.

2.2.1. Correcteur d’erreurs en bloc :
2.2.1.1 Codes linéaire de Hamming :

Les codes de Hamming sont des codes de détection et de correction d'erreurs. lls
sont les plus célebres de tous les codes correcteurs d'erreurs. Les codes de Hamming
binaires, sont utilisés dans la transmission de données et peuvent détecter toutes les
erreurs a un bit et a double bit et corriger toutes les erreurs a un seul bit. Pour un code C
linéaire (n, k), la matrice de contrble de parité pour un code C est la matrice génératrice
P du code dual €. De plus, nous pouvons utiliser P pour déterminer les mots de code

de C par tout c tel que P x ¢ = 0.
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Un mot de code de Hamming est généré en multipliant les bits de données par une
matrice génératrice g en utilisant I'arithmétique mod 2 (en mod 2 arithmétique 0 + 0 =
0,0+41=1,140=1,141=0,0x0=0,0x1=0,1*x0=0et1x1=1).

Le résultat de cette multiplication est appelé le vecteur de mot de code [c;c,c5 .. ... Cnls
constitué des bits de données d'origine et des bits supplémentaires utilisés pour la
correction d'erreurs. La matrice géneératrice g utilisée dans la construction des codes de

Hamming peut s'écrire en I (la matrice d'identité) et une matrice génératrice de parité A:
g = [IA] (2.5)

Un exemple de matrice génératrice de code Hamming (7,4) :

Q

Il
SO O
oo RO
oOR oo
_ o oo
== O R
O R R R
[ =)

Si un vecteur de message de 4 bits (d,d,dsd,) est multiplié par g, le résultat est un mot
de code de 7 bits de la forme (d,d,d;d.p,p.p3). On peut voir que chaque mot de code
contient le message original et trois bits de contr6le supplémentaires, qui sont une
combinaison linéaire des bits de message basés sur les colonnes de A. Valider le mot de
code recu, implique de le multiplier par une matrice de contrdle de parité, pour former

s, le vecteur de contrdle de parité.
P = [ATL] (2.6)
On peut multiplier » x PT ou I’équivalent P x rT.

Parexemplesir = (1001001)alorss = P * rT
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Si tous les éléments de s sont nuls, le mot de code est supposé étre regu correctement.
Si s contient des éléments non nuls, le bit en erreur peut étre déterminé en analysant
quels bits de contrble ont échoue, tant que l'erreur ne concerne gqu'un seul bit. Par
exemple, sir = [1001001] alors s=[101]", ce qui correspond a la troisieme colonne

de Pet cela signifie que le troisiéme bit de r est en erreur.

En utilisant le code de Hamming (7,4), nous pouvons détecter jusqu'a deux erreurs et
corriger jusqu'a une erreur, avec seulement trois bits supplémentaires pour chaque quatre

bits de données.
2.2.1.2 Codes cycliques :

C’est I'une des classes de codes linéaires les plus importantes. En général, ces
codes sont beaucoup plus faciles a mettre en ceuvre et ont une grande valeur pratique.
Les codes cycliques ont la propriété qu'il existe un générateur du code entier. Il existe
deux approches pour décrire ces codes. Un code est cyclique si chaque fois que
[cicoes ... .. c,], est dans le code, le décalage [c,,cy,...,c,—1] I'est aussi. Une fagon
plus indirecte consiste a utiliser des polyndmes g (x). Ce code C est appelé code cyclique

et g (x) est appele le polynbme générateur.
2.2.1.2.1Codes de blocs cycliques BCH :

Les codes BCH (Bose-Chaudhuri-Hocquenghem) sont I'une des plus importantes
classes de codes cycliques, avec de bonnes capacités de correction d'erreur et une
procédure de codage et de décodage relativement rapide. Les codes BCH sont une
géneralisation des codes de Hamming, mais beaucoup plus efficaces puisque la distance
de calcul des codes BCH peut étre d = 2 ou plus, ce qui permet de corriger jusqu'a
deux erreurs. Les codes BCH sont mieux expliqués en utilisant des polyndmes, comme

dans le cas des codes cycliques.

Un code BCH binaire a les parametres suivants :
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» Longueurdubloc:n = 2™ —1,
» Nombre de bits de message : k > n — mt,

» Distance minimale : d,,;;, = 2t + 1.

2.2.1.2.2Codes de blocs cycliques Reed-Solomon :

Les codes Reed-Solomon font partie de la famille des codes BCH non binaires.
Le code de Reed Solomon fonctionne sur des symboles plutét que sur des bits

individuels. Un code Reed-Solomon corrigeant t erreurs, a les parametres suivants :

» Longueurdubloc:n = 2™ —1,

» Taille du message : k,

» Taille de la vérification de parité : n — k = 2t,
» Distance minimale : d,,;;, = 2t + 1,

» Nombre d'erreurs corrigibles : t = % (dmin — 1)

2.2.1.3 Turbo Codes produits (TCP ou TPC) :

Généralement en TPC, la structure de codage est une concaténation en série de
deux codes en bloc. Il y a d'abord un codeur externe puis un entrelaceur puis un codeur
interne. Dans les équipements commerciaux, les codeurs interne et externe sont basés
sur des codes de Hamming étendus. Les codes de Hamming étendus sont des codes
Hamming avec un bit de parité a la fin. Le bit de parité augmente la distance minimale
des codes de Hamming de trois a quatre. La parité utilisée est la parité paire. Certains
équipements utilisent également des codeurs basés sur les codes BCH étendus et aussi

le code Reed-solomon.

Supposons que deux codes de blocs linéaires C;(nq, ky,d,) et C,(n,, k,,d,) soient
utilisés comme sous-code, ou n est la longueur du code, k est la longueur de
I'information, d est la distance minimale de Hamming. Un TPC a deux dimensions peut

étre représente par C; X C,. Le processus de codage est le suivant :
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» Lire sequentiellement le bloc d'information k, X k, en tant que premiéres ligne
k, et colonne k.
» Encoder la ligne k, avec C,(n,, k,, d,).

» Encoder la colonne k, avec C;(nq, ky,d,).

Les parametre du TPC sont : longueur du code n = n; X n,, longueur de I'information
k =k, X k,, distance minimale de Hamming d = d; X d,, et le taux de codage R =
R, X R,, parmi lesquels R;, R, sont les taux de codage de C;, C, respectivement. A
partir de la théorie de codage, si t; = (d; —1)/2 et t, = (d, —1)/2 les erreurs
aléatoires peuvent étre corrigées par C; et C, respectivement, t = (d; X d, —1)/2 les
erreurs aléatoires peuvent étre corrigées par C; x C,. Il peut également prouver que si
b <= max (n,t,,n,t,) les erreurs de rafale peuvent étre corrigées par C; X C,, le
parametre b est appelé capacité de correction d'erreur en rafale. Ainsi, le TPC est un
type de code avec de fortes capacités de correction d'erreur, et sa structure de codage est

representée dans la Figure 2.7.

< nz >
< ko >
7'y T
o Bits d’information Bit de parite
l de ligne
IS
bit de parité
bit de parité de colonne du bit de parité
v de ligne

Figure 2.7 : Structure d’encodage d’un TPC

TPC est un code concaténé en série, il a de bonnes performances avec un algorithme de
décodage itératif, parmi lequel, I’'unité décodeur est la partie la plus importante. L'unité
décodeur TPC est constituée de deux parties, I'une est un décodeur d'entrée souple et de
sortie dure basé sur l'algorithme Chase2 et l'autre partie est le calcul d'informations
extrinséques qui servent a convertir I'entrée dure en sortie souple.
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2.2.2 Codes correcteurs d’erreurs convolutionnel :
2.2.2.1 Code convolutionnel (CC) :

Une différence importante entre les codes de convolution et les codes de bloc

c’est que le codeur convolutionnel contient de la mémoire.

Un code convolutif peut avoir plusieurs polyndmes générateurs g(D). Tout code de
convolution peut étre réalisé en utilisant un codeur de registre a décalage (feed-forward).
Normalement, les codes convolutionnels sont préférés dans de nombreuses applications

de télécommunication.

Un exemple de code convolutionnel est montré dans la Figure 2.8. Ce diagramme
montre que les codes convolutionnels peuvent avoir au moins un polyndme générateur
different pour chaque sortie différente. Le polyndme générateur du chemin 1 est g1 =
(111) et le polynéme génerateur du chemin 2 est g2 = (101), le codeur a besoin de 2
registres pour stocker la mémoire. A partir de ce diagramme, nous pouvons obtenir 3
diagrammes différents pour représenter le codeur : I'arbre de code, le diagramme d'état

et le diagramme de treillis.

Chemin 1

Additionneur

Entrée Registre a | Registre & O\OSortie.
décalage décalage o

Chemin 2

Figure 2.8 : Encodeur convolutionnel avec longueur de la contrainte CL=3 et
taux R=1/2
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j j*1
Figure 2.9 : Portion d’un diagramme de treillis pour un encodeur convolutionnel avec
longueur de contrainte CL=3 et taux R=1/2
Le diagramme en treillis montre sur la Figure 2.9 que les nceuds gauches représentent
les quatre états courants possibles et que les nceuds droits représentent les états suivants
de la mémoire du registre. De méme, I'entrée "0" est représentée par une branche pleine

et I'entrée "1" est représentée par une branche en pointillé.

Les bits codés dépendent non seulement des k bits d'entrée courants, mais également des

bits d'entrée antérieurs et ultérieurs.

La stratégie principale de décodage pour les codes convolutifs est basée sur I'algorithme

de Viterbi largement utilisé.

En raison d’une large acceptation des codes convolutifs, de nombreux progres ont été
faits pour étendre et améliorer ce systeme de codage de base. Cette avancée a abouti a
deux nouveaux schémas de codage, a savoir, la modulation codée en treillis (TCM) et
les turbo codes. Le TCM ajoute la redondance en combinant le codage et la modulation

en une seule opération (comme son nom l'indique).
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2.2.2.2 Turbo code convolutionnel (TCC) :

Les Turbo codes ont été considérés comme l'une des percées (succes)
technologiques les plus significatives de la théorie de I'information dans les années 90.

En effet, il s’agit des premiers codes pratiques a se rapprocher de la limite de Shannon.

Ces codes ont trois idées simples : la concaténation paralléle des codes pour permettre
un décodage plus simple, I'entrelacement pour une meilleure répartition du poids et un
décodage souple pour augmenter les décisions du décodeur et maximiser le gain de

I'interaction du décodeur.

Le codeur d'un turbo code convolutionnel (CTC) est illustré dans la Figure 2.10, ou deux
codeurs convolutifs systematiques récursifs (RSC) travaillent en parallele. Un premier

code le message d'origine et I'autre fonctionne sur la séquence de messages permutée.

>y
» Encodeur RSC 1 > D1
\4
Entrelaceur
» Encodeur RSC 2 > D,

Figure 2.10 : Structure d’un turbo codeur

Le décodeur TCC est construit de la méme maniére que le codeur, ou deux décodeurs
de base sont interconnectés en paralléle comme le montre la Figure 2.11. L'algorithme
de décodage optimal pour le TCC nécessite un décodage itératif, dans lequel
I'information extrinséque souple de la séquence recue est passée d'une itération de

décodage précédente a l'itération en cours. Par consequent, DEC1 et DEC2 devraient

atre capables de générer des sorties souples, qui représentent la probabilité qu'Un bit soit
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'1' ou '0". Chaque décodeur SISO (soft-input soft-output) utilise l'algorithme BCJR
modifié, qui est également connu sous le nom d'algorithme de probabilité maximum de

vraisemblance (MAP).

L Décision DEC1
P1 " siso

y DEC1

Ext, Entrelaceur

Entrelaceur

De-Entrelaceur

Exty SISO

DEC2

P2 —» De-Entrelaceur —— Décision DEC2

Figure 2.11 : Structure d’un turbo décodeur

2.2.3. Applications des codes correcteurs d’erreurs :

L'importance des codes correcteurs d’erreurs a augmenté avec les
communications numériques, de tels codes ont été utilisés avec grand succés dans

certaines applications importantes.
2.2.3.1. A lI'espace lointain dans les sondes planétaires :

Les différents types de missions spatiales et orbitales effectuees suggerent que la
recherche d'un systeme de correction d'erreurs « favorable pour tous » sera un probleme
permanent pendant un certain temps. Pour les missions proches de la Terre, la nature du
bruit de canal est différente de celle que subit un engin spatial dans une mission
interplanétaire. De plus, lorsqu'un engin spatial s’éloigne de la Terre, le probleme de la

correction du bruit devient plus important.
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En fait, les premiéres missions envoyaient leurs données non codées (Aucun code de
correction d'erreur n’est utilis€). Il s’agissait des sondes Mariner, 1962-1967 (Mars,

Vénus).

Plus tard, la correction d'erreur numérique a été mise en ceuvre sous la forme de codes
convolutifs et de codes Reed-Muller dans les sondes de Mariner [37] et Viking, 1969-
1976 (Mars, Vénus).

Les missions VVoyager 1 et 2 [38], qui ont débuté en 1977, ont été congues pour fournir
des images en couleurs des informations scientifiques a travers Jupiter et Saturne [39].
Cela a entrainé une augmentation des exigences de codage, et ainsi les sondes spatiales
ont été supportées par des codes convolutionnels qui pouvaient étre concaténés avec un

code Golay externe.

Les codes concaténés sont devenus un standard pratique dans les communications par
satellite et dans I'espace lointain. La mission Voyager 2 a utilisé une implémentation
concaténée d'un code Reed-Solomonet Viterbi (RSV) pour une correction d'erreurs tres
puissante, et permettait alors un voyage prolongé de I'engin spatial vers Uranus et
Neptune en 1986.

Le décodage a passage unique (Non itératif) des codes de correction d'erreurs peut
produire des taux d'erreurs trés faibles, mais pour les conditions de transmission a longue

distance (comme I'espace lointain), un décodage itératif est recommande.

La sonde Galileo a utilisé des codes concaténés itératifs pour compenser les conditions

de taux d'erreur tres élevés provoqués par une antenne.

Le CCSDS recommande actuellement I'utilisation de codes de correction d'erreurs avec
des performances similaires au code Voyager 2 (RSV) au minimum. Les codes
concaténés en série sont de moins en moins utilisés dans les missions spatiales, au

détriment des codes plus puissants tels que les Turbo codes ou les codes LDPC.
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2.2.3.2. Digital Video Broadcasting (DVB) :

La combinaison d'un code convolutionnel interne de Viterbi et d'un code
extérieur de Reed-Solomon (connu sous le nom RSV) a été utilisée pour la premiére fois
dans VVoyager 2. Il est encore utilisé pour les communications par satellite, telle que la
norme de diffusion de télévision numérique DVB-S. Dans la horme DVB-S2, un code
LDPC hautement efficace est combiné avec un code externe algébrique afin d'éliminer
toute erreur résiliente non détectée par le code LDPC interne en raison de son plancher

d'erreur inhérent.
2.2.3.3. Stockage de masse numerique :

Les systemes de stockage de données utilisant des supports amovibles s‘appuient
fortement sur de fortes architectures de codage de correction d'erreurs concaténees afin
de garantir des taux de perte de données tres faibles. En particulier, les lecteurs de bandes
et les lecteurs de disques optiques (par exemple CD, DVD, disque dur et disque Blu-ray
BD) utilisent des schémas ECC puissants basés sur une concaténation d'un code externe
et un code interne. Ceci, leur permet d’atteindre cette performance, ou un entrelacement
entre les deux codes répartir les erreurs sur plusieurs paquets, facilitant ainsi la détection

et la correction de ces erreurs.
2.2.3.4. Communications sans fil numériques :

Des codes correcteurs d'erreurs ont été introduits dans les normes définissant les
systémes sans fil de troisieme génération (3G). Turbo codes ont été introduits a la fin
des années 1990 dans la spécification UMTS, édité par 3GPP. Ils ont également été

inclus dans la norme cdma2000, supportée par 3GPP2 [40].

En charge de la définition d'une norme UMTS améliorée, basée sur des spécifications
existantes. Les codes avancés de correction d'erreurs ont été I'une des améliorations
examinées et étudiées. Le LTE (Long Term Evolution) défini par le consortium 3GPP,
est une évolution des normes de téléphonie mobile GSM, CDMA2000, et UMTS.
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2.3 Conclusion

Au début des années 1940, on pensait qu'il était impossible d'envoyer des
informations a travers un canal de communication non parfait et avec une probabilité
d'erreur négligeable. Shannon a surpris la communauté de la théorie de la
communication en prouvant que la probabilité d'erreur pouvait étre presque nulle en
utilisant des codes ayant un taux R inférieur a la capacité du canal C. Ces codes

possédent aujourd'hui de nombreuses applications dans notre vie.
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Chapitre 3 : Codes concaténés et décodage itératif

Ce chapitre commence par rappeler le principe du codage concaténé série et
parallele. Ceci comprend également 1’entrelacement utilisé dans la concaténation et le
probléme de plancher d’erreur dans le décodage itératif avancé. Ensuite, il décrit les
codes de controle de parité a faible densité (LDPC). Le chapitre traite aussi les codes
convolutifs concaténés paralléles ou les Turbo codes et la structure du décodeur itératif
associ€. Il explique également d'autres classes de codes concaténés tels que les codes
de blocs concaténés en série (LDPC-BCH) et la concaténation parallele des codes
LDPC (PCGC). Enfin, ce chapitre donne un apergu succinct sur la concaténation
hybride qui est une combinaison entre la concaténation parallele et série appelée 3D
Turbo code. Tous ces codes sont comparés par la suite avec la méthode proposée dans

le chapitre 5.
3.1 Concaténation des codes :

La concaténation des codes a pour but de combiner l'amélioration de
performances de deux codes ou plus. Cette technique peut suivre une architecture série
ou parallele. Il existe de nombreuses méthodes de concaténation de codes réussies qui
sont plus sophistiquées qu'un systeme de codage simple. Une probabilité d'erreur de bit
améliorée peut survenir a partir d’'une combinaison de deux ou plusieurs codes formant
un code puissant de longueur de bloc plus élevée avec un entrelaceur [41], permettant
ainsi une transmission fiable a des débits proches de la capacité. Cependant, un tel

décodeur serait probablement complexe.
3.1.1 Concaténation en série :

La Figure 3.1 illustre la concaténation en série, qui utilise deux codes appelés
interne et externe. Le code interne peut étre de type quelconque et le code externe tente
de fournir une amélioration supplémentaire. L'entrelaceur réorganise 1'ordre des bits
transmis, tandis que le désentrelaceur correspondant restaure l'ordre d'origine. Le
désentrelacement peut ainsi disperser une rafale d'erreurs associée a des erreurs isolées
de sorte que ces erreurs individuelles peuvent étre plus faciles a corriger par le

décodeur externe.
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Encodeur Encodeur
. » Entrelaceur <
externe interne
v
Canal
Décodeur , Décodeur |
. < Désentrelaceur |« : <
externe interne

Figure 3.1 : Concaténation série
3.1.2 Concaténation en paralléle :

La Figure 3.2 illustre une concaténation parallele pour deux codes. La méme
séquence d'information est codée par deux codeurs différents. Cependant, 1'un des

codeurs agit sur une version entrelacée de la séquence d'entrée.

La dénomination de "code interne" et "code externe" est un peu vague pour une
concaténation parallele, de sorte que les codes sont souvent appelés premier et
deuxiéme code. Toutes les sorties d’un code peuvent étre transmises, ou certains sous-
ensembles de ces sorties peuvent étre transmis par effacement régulier (poingonnage)

des sorties du codeur.

La concaténation parallele peut étre étendue a plus de deux codes en ajoutant des

entrelaceurs et des codeurs supplémentaires d’une maniére parallele sur la Figure 3.2.

A 4

Encodeur 1 ™ Mux P» Canal P Demux

A 4

Décodeur 1 |»

Entrelaceur Dé-Entrelaceur

Décodeur 2 >

A 4
A 4

Encodeur 2

Figure 3.2 : Concaténation parall¢le
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Le Tableau 3.1 montre une comparaison des taux de codage R pour une concaténation

en parallele et en série.

Parallele Série

R1R2 RS = R1R2

=T a—rR)A-RY

Tableau 3.1 : Taux de codage pour les deux types de concaténation
3.1.3 Entrelacement :

L'entrelacement (Interleaving en Anglais) est un réarrangement périodique et
réversible de blocs de K bits transmis [41]. Les bits sont réorganisés en conséquence
par désentrelacement dans le récepteur. L'entrelacement est utilis€é pour disperser les
rafales d'erreurs qui peuvent survenir en raison d'un bruit de canal non stationnaire qui
peut étre localisé a quelques dimensions telles qu'une rafale de bruit impulsif dans le
temps ou une perte d'une bande de fréquence étroite dans I’OFDM [42]. Des rafales
d'erreurs peuvent également se produire a cause de la décision incorrecte d'un

décodeur quelconque concaténé sur les Figures 3.1 ou 3.2.

Les bits erronés provoqués par la correction des erreurs de code interne s'étendent
généralement a l'ensemble du mot de code incorrect, ce qui entraine une rafale de bits
erronés. Si ces rafales sont séparées par un intervalle long par rapport a la période
d'entrelacement, elles peuvent étre réparties plus uniformément dans le temps par le

désentrelaceur dans le récepteur.
3.1.4. Poingonnage :

Les bits redondants dans le codage diminuent l'efficacité de la bande passante
(si le nombre des bits augmente, l'efficacité de la bande passante diminue). Le
poinconnage (Puncturing en anglais) est le processus de suppression de certains bits de
parité (redondants) du mot de code en fonction d'une matrice de poingconnage [43].
Ceci va augmenter le taux de codage des codes concaténés en parallele de 1/3 a 1/2 ou

plus sans augmenter la complexité, mais au prix de la diminution de la distance libre
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du code. Cette opération fait donc le compromis entre le taux de codage et la

performance.
3.1.5. Le phénoméne de plancher d’erreur dans le codage itératif :

Pour tout code de longueur finie typique avec un décodage itératif, la courbe

BER vs SNR se compose de deux régions distinctes :

La région de cascade ‘waterfall’ et la région de plancher d'erreur ‘error floor’. Dans la
région des cascades (qui est la région a faible SNR), le taux d'erreur diminue
significativement avec l'augmentation du SNR, ce qui fait que la courbe ressemble a
une cascade. D'autre part, dans la région de plancher d'erreur (qui est la région de SNR
¢levé), la diminution du taux d'erreur ralentit considérablement et la courbe a tendance
a s'aplatir en se transformant en un plancher d'erreur. Le taux d'erreur est illustré en

¢échelle logarithmique sur la Figure 3.3.

BER
A

Région de cascade
(ou de convergence)

Région de plancher
d’erreur

Plancher

& d’erreur

sans plancher d’erreur

» SNR

Figure 3.3 : Les deux régions de la courbe BER vs SNR
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Le plancher d'erreur peut provenir de différentes causes, généralement en relation avec
la distance minimale du code ou des formes d'erreurs particulieres qui, d'une certaine
maniére, piegent le décodeur itératif. Il convient de noter qu'il existe une sorte de
compromis entre les performances dans les régions de cascade et de plancher d’erreur :
les codes congus pour présenter des capacités de correction d'erreur a des faibles SNR
présentent généralement des niveaux de plancher d'erreur relativement élevés. Alors
que les codes atteignant des taux d'erreurs trés faibles sans aucun signe d'atténuation
des pentes, sont généralement caractérisés par des gains de codage plus faibles dans la

région des cascades [44].

Résoudre le probléme du plancher d'erreur était un probléme critique au cours de la
derniére décennie. Il est tres difficile d'étudier les niveaux d'erreur d’un codeur itératif
pratique, car les simulations logicielles pour des taux d'erreurs tres faibles prennent

souvent des jours voire des semaines.

3.2. Code de Vvérification de parité de faible densité (LDPC : Low Density Parity
Check Code) :

Les codes LDPC longs avec décodage itératif basé sur la propagation de
croyances (BP) réalise une performance d'erreur presque d’une fraction de décibel loin
de la limite de Shannon [19]. Cette découverte rend les codes LDPC des concurrents
puissants aux turbo codes dans de nombreux systémes de communication nécessitants

une grande fiabilité.

3.2.1 Encodeur LDPC:

Le code LDPC est une technique de codage linéaire de message défini par un
ensemble de deux matrices binaires ; une matrice de controle de parit¢ H tres

clairsemée et sa matrice génératrice G tel que :

GHT =0 (3.1)
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Ou la matrice H est une combinaison de 0 et de 1. Elle est caractérisée, aussi, par le
poids moyen de la colonne (MCW), qui est le poids moyen sur toutes les N colonnes

de la matrice, il est défini par :

MCW = X, 2 (3.2)

Ou Y4=1.,44 = N.d, est le poids d’une colonne (nombre de ‘1’ dans une colonne), 4,
est le nombre de colonnes qui ont le poids dg, b est le nombre des différents poids

dans la matrice de controle de parit¢ H(M X N).

La matrice (3.3) représente la matrice de controle de parit¢ H(4 X 8) pour MCW =
3. Le mélange des différents poids de colonnes (poids : d, = 3 et 2) peut construire

un code de MCW = 2.625 ( 5 des colonnes sont de poids 2 et 2 sont de poids 3).

3

(3.3)

—_— O = =
O = = =
—_ = OO =
—_— = = O
—_— = = O
—_ = O
—_— O = =
O = =

La matrice de contrdle de parité H(M X N) définitle taux r = K/N,K =N — M
(pourr =1/2, K = M).

H peut étre réduite a une forme systématique Hgys = [Iyy|Ayxk] par I’élimination de

Gauss-Jordan. Ceci détermine la matrice génératrice G = [—AT|I] (pour le mode

binaire —4 = A4), Ou A(M X K) est une matrice arbitraire et (M X M) est une matrice

identité.

1 0 0000 1 O]

H_010001oo

10001 00 0 0 1 (3.4)
0001 100 O]

0 0 01 10 0 O]

G_010001oo

{1 0000010 (3.5)
001 00O0O0 1
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Soit s = [s4, S5, ... Siy] la séquence d'information a coder et x le mot code obtenu par :
XxX=sXG (3.6)

Le codage est le processus pour obtenir le code x a 1’aide de la matrice G et la
séquence d'information s. Ce mot code est composé de deux parties, les bits de

contrdle de parité p et les bits systématiques s:

X = [p' S] = [pll pz; e pK; Sl, Sz, aas SM]‘
Le mot code est valable seulement s’il satisfait le calcul du syndrome c:
c=H.xT=0 (3.7)

3.2.2 Décodeur LDPC :

Considérons la matrice de controle de parit¢ H(M X N) avec
MCW = 3 en dessous. Le probleme de décodage est de trouver le vecteur x le plus
probable de telle sorte que H.xT = 0. Supposons que nous avons le mot code x

suivant:
X = [xll X2, X3, X4, X5, Xe, X7, x8]

Ou x4, x5, x3,x, sont les bits de parité et xg, x4, X7, Xxg sont les bits systématiques, ou

quel que soit un mot code donné x satisfait 1'ensemble des équations de parité telle

que :
H.xT =0.
111001 11 x1Dx, Dx;DxDx,Dxg = 0
1o0o®1 1011 X1 Dx;Dx, Dx;Dx,Dxg = 0
01111101 X, Px;Dx, DxDxBxg =0 (3.8)
1 101 1 110

X, Dx, Dx, DxsDx,Dx; =0

La matrice H a une petite densité de 1 et chaque ligne de H induit un contrdle de parité

sur le mot code x. Chaque colonne de la matrice représente un bit de mot code tandis
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que chaque ligne représente une €équation de controle de parité. Dans notre exemple,
chaque x; peut étre un ‘0’ ou ‘1’ et le mot code a maintenant 4 équations de controle

de parité.

Une autre représentation pour la matrice de controle de parit¢ H est le graphe de
Tanner [45] qui se compose de deux types de nceuds. N nceuds de variables et M
nceuds de controle interconnectés par de nombreux chemins transportant des métriques
Q;j(nceud de variable au nceud de contrdle) et R;; (nceud de contrdle au nceud de

variable) comme indiqué sur la Figure 3.4. Dans le graphe de Tanner le j°™ nceud de

éme eme &lément dans

contrdle est connecté au i“™®nceud de variable si et seulement si le j

le i™ligne h; jdans la matrice de contrdle de parité H estun 'l". Ou :

j=@,.Nyeti=(1,..,M.

Nceuds de Controle

Nceuds de Variable

Figure 3.4 : Le graphe de Tanner pour le Code LDPC

Un chemin qui commence et finit avec le méme nceud s'appelle un cycle. Si un graphe
de Tanner contient des cycles, ces cycles ont des longueurs paires. La longueur du plus

court cycle dans le graphe s'appelle le périmetre du graphe.
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Le chemin marqué en gras (C, — V;— C,— V,— (,) est un exemple pour le cycle

court de longueur 4.

Le décodage peut étre fait par SPA (Algorithme de Somme-produit), un algorithme
efficace qui fonctionne sur des probabilités [19,20]. 11 est basé sur la propagation de
croyances (BP) aussi connu par 1’algorithme de passage de messages sur le graphe de
Tanner entre les nceuds adjacents (nceud de variable j et nceud de controle i) connectés

comme le montre la Figure 3.4.

L’algorithme Somme-produit est décrit principalement en deux étapes, horizontale et
verticale respectivement [19,20]. L’étape horizontale calcule les messages déplacés a
partir de chaque nceud de controle i au nceud de variable j, qui indiquent la probabilité

du nceud de contrdle R;;. De méme fagon, I'étape verticale calcule les messages

envoyés a partir du noceud de variable j au nceud de controle i. Ce processus met a jour

la probabilité¢ de nceud de variable Q;;(également appelée information extrinséque).

Soit fjuj la probabilité de u, la probabilité que le vecteur message u est 1 a I’instant j.

Alors :
fit =Py = +1y;) = 1/1 + 21/7) (3.9)
Ou:

u; est un symbole transmis modulé en BPSK, avec une valeur donnee par:

_(t1 quand x; =1
U= {—1 quand x; = 0}

x; est un bit transmis du mot code, x;€{0,1}.
y;j est un symbole regu a I’instant j, y; = u; +n;,

n; est un bruit blanc gaussien additif (AWGN) de variance o2,

La probabilité pour que le vecteur message u est —1 a I’instant j peut étre déduite par :

fj0 =1 —fj1 (3.10)
La norme de SPA est décrite comme suit :
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Initialisation :

Initialement, les probabilités fiui sont envoyées des nceuds de variables aux nceuds de

contrble comme Q;; i.e. fixer Q; = f;* et Qf; = f° pour tout i, j, pour que H;; = 1.
Etape Horizontale :

Les probabilités connues {f, f2, ..., f£} correspondant aux bits {y;,y,, ..., yy} sont
utilisées dans la premiere itération pour trouver la distribution de probabilité sur la

somme binaire :

G =wn Dy, D..0yn.

P(G=0)=;(1+TIL(f - 1)) (3.11)
Avec la correspondance Ql-bj = fjb, nous avons :

R =3 (1+ ez (@ - 03) (3.12)

Notons par Z; I'ensemble des bits j qui participent au controleur i (cela signifie tous

les nceuds de variable connectés au neeud de contrdle ;).

Soit : 6Qij’ = Q?Jr — Qlljl

1
RY =3 (1+ ez, 0Q:7) (3.13)
Et:
DRij = Hj'EZj\j 5Qij' (3.14)

De toute évidence :

Ry =~ (1+ DRy)) (3.15)
Et:
R} =~(1-DRy) (3.16)
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Etape Verticale :

Maintenant, pour chaque i, j et pour u = b, b € {0,1} nous mettons a jour Q;;(b) par

considération de R;;(b) préc€demment calculée.

QY =1} [Miezpi Ry = £ Miezoi RY; (3.17)
Définissons 1'ensemble des controleurs dans lesquels le bit j participe a Z;.

QY = fi iezpi RE (3.18)
Les Qf’j calculées a la fin de chaque itération sont utilisées pour l'itération suivante.
Afin de fixer la valeur du noeud de variable, nous calculons : Q ]l-’:

Q](') = fjo Hi’eZi Rlp’j (3.19)
Q} = £} Miez, RY; (3.20)

Qibj et Q}’ sont normalisées comme suit:

b

b _ 9
Qij - szj"'Qilj (321)

b

b _ 9
Qj = 0l (3.22)

Pour réduire le nombre de multiplication, Kozintsev [46] remplace les multiplications
dans les termes [[5Q;; dans (3.14) et HR?j dans (3.17), (3.18), (3.19) et (3.20) en

additions par I’utilisation du domaine logarithmique. Les équations (3.15), (3.16),

(3.17), (3.18), (3.19) et (3.20) deviennent :

RY; =~(1 + Pdq’) (3.23)

R} =~(1— Pdq’) (3.24)
' _ Pdq

Pdq' =31 (3.25)
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Ou:
Pdq = e'°9%iez; %% (3.26)
Et:
Q= 5 (3.27)
ij
d;i—
Qb =3 fhprp (3.28)
Ou:
b
Prp = g9 ZieziRy (3.29)
d; est le nombre de ‘1’ par colonne.
La décision est obtenue par :
Pourj=1,2,..N
Li = Q} - QJ‘-) (3.30)
ﬁjz{l,swlgn(Lj =Q;—0Q;)>0 (3.31)
0, sinon

Le décodage itératif est arrété si la séquence décodée 1, vérifie toutes les équations

A o« ~t . o« .
de controle de parit¢ du code : H.%,” = 0, ou le nombre maximum d'itérations est

atteint.
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3.3 Turbo Code Convolutionnel (TCC : Turbo Convolutional Code) :

Le turbo code ou le codeur convolutionnel en concaténation paralléle inventé
par Berrou et Glavieux [8,9] est constitu¢ de la concaténation paralléle de deux

codeurs convolutifs systématiques récursifs (RSC) séparés par un entrelaceur.

3.3.1 Encodeur TCC:

Le schéma de structure du turbo code est représenté sur la Figure 3.5. Le taux

de codage du codeur Turbo est 1/3.

Comme nous D’avons déja signalé, les Turbo codes profitent d'un algorithme
d’entrelacement intégré qui pourrait fournir des améliorations importantes a la
communication. L'entrelaceur permute la séquence d'entrée x pour obtenir une
séquence différente, par conséquent, le poids de ce code sera plus fort avec la

combinaison des deux encodeurs.

La fonction de transfert de la longueur de contrainte de code (CL) est :

D
G(D) = 1,22 (3.32)
Ou:
90(D) =1 + D2, Pour: CL =3,

g1(D) =1+ D+ D2,

Les valeurs initiales des registres a décalage des codeurs constitutifs a 2171 états
doivent étre toute mises a zéro lorsque le codage de bits d'entrée commence. La sortie

du turbo codeur est :

! ! !
X1, P, P 1,X2, b2, P 27 = XK, Pk, P K

Ou xq,x,,..,xg¢ sont les bits d'entrée, les bits entrelacés sont désignés par
x'1, x5, ..., x'x, K est le nombre de bits dans la séquence d’entrée, py,p,, ..., Px €t

p',D'y -, D', sont les bits de parité du premier et deuxiéme codeur constitutif a 2¢~*

¢tats, respectivement.
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Xk

Vk
Xk
RSC 1 N
Entrelaceur(m)
RSC 2 \
;x/k \\\ P,k
i De i
_ D1 T p2 ||
: N l
! T :

Figure 3.5: Structure d’un Turbo codeur de taux 1/3 (CL = 3)

La fermeture de treillis « bits de queue ou tail-biting » est un probléme pour les turbo
codes. En effet, m bits supplémentaires doivent étre envoyés a travers le canal, pour
forcer ’encodeur a un état connu a la fin du bloc. La fermeture du treillis garantit donc
que 1'état de départ du codeur est le méme que 1'état de fin, si le treillis se termine dans
un état particulier s0, cela sera a priori connu par le décodeur pour lequel il fixera a
(s0) =1 et a (s) = 0 pour sO # s. Par conséquent, sans connaissance des états de début

et de fin, des erreurs supplémentaires se produisent en raison d'une mauvaise fin du
bloc de données résultant.

Pour un codeur convolutionnel de longueur de contrainte CL =3, m=2¢t R = 1/3,

les bits de queue de la séquence systématique sont {xg,q,Xg42} correspondant au

premier encodeur. En plus de ces 2 bits de queue, 4 bits de queue de parité

correspondants {Px.1, Pr+2} €t {Px+1, Pr+2} pour le premier et le deuxiéme encodeur
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respectivement sont également transmis. Les bits de queue sont ensuite transmis a la
fin de la trame de données codée. La séquence supplémentaire des bits de queue est

donc :

! !
Xk+1 Pr+1 XKk+2) Pk +2) Pk +1) PK +2

La longueur totale de la séquence de bits codée devient maintenant 3K + 6, 3K étant
les bits de données codés et 6 étant les bits de queue. Le taux de codage du codeur est
donc R = K/(3K + 6). Cependant, pour une grande taille de K, la perte fractionnaire
du taux de codage due aux bits de queue est négligeable et ainsi, le taux de codage est

approximé a 1/3.

Un code convolutif peut étre converti dans la description en treillis comme dans la

Figure 3.6:

Chemin quand I’entrée est 0 ——

Chemin quand ’entrée est 1-------

Figure 3.6 : Treillis pour CL = 3

Le diagramme de Treillis est composé par la matrice des nceuds (les cercles remplis
noirs indiqués ci-dessus). Chaque colonne des nceuds représente tous les états

possibles et leurs précédentes et prochaines sorties.
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3.3.2 Décodeur TCC :

Soit (y,p,p’) la séquence regue de longueur 3 X K, ou y représente les bits
systématiques, p et p représentent les bits de parité recus. Le décodeur 1 utilise les
informations (y,p) pour calculer l'information a postériori L*(y) en se basant sur
l'information extrinséque L°(y’) provenant a partir du décodeur 2 et calculer
l'information extrinseque L°(y) qui doit étre utilisée d’une fagcon similaire par le
décodeur 2 pour le calcul de I'information a postériori L* (") en utilisant I'information
(y’,p"), ou y’ représente les bits systématiques entrelacés. Durant les itérations, les
deux décodeurs échangent I’information extrinseque pour améliorer la décision sur les
bits de message xx en se basant sur les valeurs I’information a postériori du deuxieme

décodeur. L'algorithme du Turbo décodeur est résumé dans la Figure 3.7.
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Lé(x)
1 |
L (x)
> Décodeur 1
Log-MAP
A A A
Calcul de
L
®
Y o
P
»
A\ 4 A\ 4 y
Décodeur 2
> Log-MAP
L*(x) I _
L)
4@‘
L%(x)
2 ) X'k =sign{ L*(y)}
- | T

Figure 3.7: Turbo décodage itératif
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L'information a postériori pour le k-eme bit de donnée x,, est calculée en utilisant le
rapport logarithmique de vraisemblance (LLR). Bahl et al [47] ont proposé
l'algorithme MAP également nommé BCJR pour le décodage convolutif afin de
calculer le LLR conditionné d'un bit décodé x;,, a I'instant k, conditionné par le signal

recu yX pour une séquence de K bits :

— K
L* (x, ¥1) = log (M) (3.33)

P(xx=-1y%)

Nous pouvons remplacer x;, = +1 dans (3.33) par deux états s’ (état initial) et s (état

final), et (3.33) devient :

T+ P(s'syi
L (e, y5) = log (21E22) (334)

Ou ), est la somme sur toutes les paires possibles de la branche de transition

(s’,s) dans le treillis, a l'instant k pour x;, = +1.

Nous prenons les K bits de la séquence y et nous les séparons en trois parties, de 1 a
k — 1, le k-éme bit, puis a partir de k + 1 au K-éme bit :

K _ . K-1 K
Yr = Y1 Ve Yk+1

Cela signifie, les points du passé, le point actuel et les futurs points :

V& = Y, Voo Vs

Alors :
P(s's,y5) = P(s', s, %0, Y6 ¥7)
= P(yrls’ 5, ¥, ¥ )P(S' 5, ¥p, V) (3.35)

Le terme y; represente les futurs points qui sont indépendants du passé€, du point
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actuel et de 1’état précédents’. Ils dépendent seulement du présent état s. Nous

pouvons donc €éliminer ces dépendances :

P(s,s,y¥) = P(yf|s)P(s', S, Vo Ve)

= P(yrs)P(s. yels'’ )P (s ) (3.36)
Notons :
Bi(s) = P(yrls) (3.37)
Viee1(s'8) = P(s,yc|s vp) (3.38)
a—1(s) = P(s,yp) (3.39)

L’équation (3.3.3) peut étre écrite comme suit :

(3.40)

L+(xk) — lOg (Zxk=+1 ak—1(S')Bk(s)yk_1(s”S))

Yop=—1—1(5)Br()i-1(5'5)

Les termes a, B et y sont la métrique récurrente aller, la métrique récurrente retour et la

métrique de transition respectivement que nous allons calculer par le décodeur MAP:
Calcul de Alpha :
@) =) P(55\5,.%0)
alls
= o Vot () )atra (s) (3:41)

y est calculée dans la direction aller de treillis.
Pour le décodeur MAP, la condition initiale pour calculer alpha est que, lorsque nous
commengons toujours a I'état 1 au 1°" bit. Toutes les probabilités sont a ce point égales

alou0:
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(1 sis=letk=1
a, (1) = { . ax- (3.42)
Calcul de Beta :
Bra(s) = Tho By (s 5) (3.43)

y est calculée dans la direction retour de treillis.
Comme pour les valeurs initiales de 1'alpha, nous supposons toujours que le treillis se

termine a 1'état 1 au K-ieme bit. Toutes les probabilités sont a ce point égalesa 1 ou 0 :

(1 sis=1letk=K
By = | o (3.44)

Un exemple pour calculer les métriques a et § est montré sur la Figure 3.8.

ap_1(1) a, (1) Br(1)

0 0
.\ﬁ%@%ﬁ
R o Br—1 (1) N

@1 R pYY

o (3

a,(1) = ak—l(l)-ylg—l(l:l) + “k—1(2)-)’1%—1(2;1)
Bre-1(1) = Be(1). ¥ (1,1) + B (3). v (1,3)

Figure 3.8 : Exemple pour calculer les métriques aller et retour

Calcul de Gamma :

Les probabilités de la branche de transition en direction aller sont données par [48]:

1

[ — 1 _ ant

Vk-1 = €Xp [2 Le(=yi + piOutg )] b Tremy=r— (3.45)
1 _ 1 ant exp (L~ (xk))

Yii—1 = €Xp [2 L.(+y, + piOut )] X Crexp@-Go)) (3.406)
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Les probabilités de la branche de transition en direction retour sont données par [48]:

1

0 _ 1, ult |
Vie = €XP |5 Le(=Vir1 + Prra Outs™) | X e (3.47)
1 _ [1 ulty | exp(L™ (xk+1))
Vie = exp |5 Le(+¥ir + Pra Outi™) | X 2070 2= (3.48)
Ou:
Outd™ : est la valeur antérieure de sortie dans le treillis quand ’entée = 0
Out{™ : est la valeur antérieure de sortie dans le treillis quand I’entée = 1
Outy™ : est la valeur ultérieure de sortie dans le treillis quand I’entée = 0
Out}'t : estla valeur ultérieure de sortie dans le treillis quand I’entée = 1
Lc=4.a.r.2 (3.49)

0

L. représente la valeur de fiabilit¢ du canal de transmission. E; est I’énergie par bit
d’information, N, est la densité spectrale de puissance du bruit, a est le fading
(variation ou atténuation d'amplitude du signal), pour le canal AWGN non-fading a =

1, et r c’est le taux de codage.

En raison de sa complexité croissante, cet algorithme a ¢té¢ simplifié pour Turbo code

au Log-MAP qui utilise 'algorithme MAP dans le domaine logarithmique [49].

Ax(s) = logay(s) = log X 1o exp(¥]_, (s’ )+ ax_1(s)) (3.50)
Bic_1(s) = logBic_1(s) = log X1q exp (1) (s’ 5) + Bi(s)) (3.51)
Gr(s',s) = logy,(s’,s) (3.52)
L*(xy) = log Z exp(Ax-1(s) + Br(s)+Gy_1 (s’ 5))
Xp=+1
~log Yy =—1€xp(Ag—1(s) + B (s)+G_1(s,5)) (3.53)

En outre, le Log-MAP peut étre exploité en invoquant I’approximation par ’utilisation
du logarithme jacobien [50] :
max”(x,y)2 log(e* + e¥) = max(x,y) + log(1 + e”"~xI) (3.54)
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Alors, les équations (3.50) (3.51) et (3.52) deviennent :

age(s;) = max*{ (o1 (siz) + Yp_1(inr 7)), (o1 (Siz) + Vi1 (Sizr5i)) } (3.55)
Ou s;; et s, sont deux €tats au point k — 1 qui sont reli€s a I’¢tat s; au point k.
Bk—1(51) = maX*{(Bk(Sm) + Yﬁ(sjr Siil))r (Bk(siiz) + Y11<(Sj: Siiz))} (3.56)

Ou s;;; et s;;, sont deux €tats au point k qui sont reli€s a I’¢tat s; au point k — 1.

La probabilité de la branche de transition en direction aller est :

GR_y = 2 Lo(=yi + PrOut§™) — log(1 + exp(L™ (%)) (3.57)
Gioy =5 Lo(+Yi + peOutf™) + L~ (x;.) — log(1 + exp(L™ (%)) (3.58)
La probabilité de la branche de transition en direction retour est :

G = > Le(=Yies1 + Pres1 Outy™) — log (1 + exp(L™ (*i1))) (3.59)
G = %Lc(+yk+1 + D1 OUt?'™) + L™ (Xpeq1) — Llog(1 + exp(L™ (X41))) (3.60)

Ensuite, 'information extrinséque est calculée comme suit :

L (x) = L™ () — L™ () — Leyie (3.61)
Le signe de LLR {L*(x;)} indique si le bit x; est plus susceptible d'étre 1ou 0. Il est
calculé a partir du décodeur 2 a chaque itération :

Xy = sign{L* (x;)} (3.62)

53



Chapitre 3 : Codes concaténés et décodage itératif

3.4 Concaténation série des codes LDPC et BCH :

Les codes de vérification de parité a faible densité, également connus sous le
nom de LDPC (Low-Density-Parity-Check), sont les codes les plus puissants
aujourd'hui. Ils atteignent une trés bonne performance de correction d'erreur a des taux
de codage ¢levés, mais ils souffrent souvent de ce que 1'on appelle un plancher d'erreur
a des rapports signal a bruit élevés pour des faibles MCW. Pour éliminer le plancher
d'erreur, il est courant d'utiliser un code algébrique, par exemple le code BCH (Bose-

Chaudhuri-Hocquenghem) comme code externe.

La Figure 3.9 montre un codage et décodage commun de canal. Du c6té du codage, les
données provenant de la source sont codées avec un code BCH (externe), la premiere
séquence de bits résultant est codée avec un code LDPC (interne). La seconde
séquence de bits résultant est envoyée a travers le canal. Le décodeur interne, qui
effectue un décodage LDPC en utilisant un décodage souple, une décision dure
convertit alors l'information douce du décodage LDPC a une séquence binaire dure,
car le décodeur externe (BCH) suivant a besoin de bits durs. En d'autres termes, le
décodeur BCH est alimenté avec des bits durs dérivés de la sortie du décodeur LDPC,
d'ou une grande partie de l'information douce disponible apres le décodage LDPC est

perdue. A cet effet, c'est un inconvénient dans le systéme global.

Message »| Codeur externe »| Codeur interne

source BCH LDPC

Message 4_ Décodeur externe | Décision |, | Décodeur interne
reconstitué BCH dure LDPC

Figure 3.9 : Codes BCH et LDPC Concaténés en série.

Lors de la conception d'un systeme de communication, l'utilisation du décodage de
décision souple fournit des degrés de liberté supplémentaires. Les informations
supplémentaires fournies par une décision souple dans la plupart des cas peuvent

conduire a un gain de codage supplémentaire ou une performance de correction

54



Chapitre 3 : Codes concaténés et décodage itératif

d'erreur. Le décodage turbo, consiste a transmettre des décisions souples ou des
informations de fiabilité¢ d'un décodeur a l'entrée du décodeur suivant et itérer a travers

CC Processus.
3.4.1 Le code BCH :

Pour tout entier positif m (m = 3)ett (t <2m — 1), il existe un code BCH

avec les parametres suivants [51] :

» Block length:n = 2™ -1
» Number of parity-check digits : n - k < mt

» Minimum distance : d,;;, = 2t + 1

Ces caractéristiques impliquent que ce code est capable de corriger toute combinaison
de t ou quelques nombres d'erreurs dans un code de bloc n = 2™ - 1 bits. Le
polyndme générateur de ce code est spécifié en termes de ses racines a partir du champ
Galois GF (2™). Si a est 1'¢1ément primitif de GF (2™), alors le polynome générateur
g(x) du code BCH de longueur 2™ — 1 est le polyndme de degré le plus bas avec les
racines comme a, a?,a3,...,a?® et aussi leurs conjugués [ie, g (a?) = 0, pour 1 <
i < 2t]. Si @;(x) a la racine comme a‘, g(x) est le plus petit commun multiple de

D, (x),D,(x),..., Dyt (x), c'est-a-dire :
g(x) = LCM{®, (x), P, (x), P3(x), ..., Py (x)} (3.63)
Ou LCMsignifie (Least Common Multiple).

Si i est pair, cela peut étre exprimé par i = k2!, ou k est un entier impair et [ > 1.
Alors a' a un conjugué a*, et donc a‘et a® ont le méme polyndme. Par conséquent,

g(x) peut étre exprimé comme suit :
g(x) = LCM{®4(x), P3(x), P5(X), ..., Par—1(x)} (3.64)

Comme le degré de chaque polyndme est <= m, le degré de g(x) est au plus de m.t.
De I'équation (3.64), le code de correction d'erreur unique peut étre généré par g(x) =

P1 (x).
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Si @(x) est le polyndme avec les coefficients du champ de Galois GF (2™), qui est

irréductible, on I'appelle polyndme minimal. Il a le degré < m et il divise x*™ + x.
Par exemple, les polyndmes minimaux de y = a’ dans GF (2%) est :

d(x) =1+ x3 +x*.

Les polyndmes minimaux sont obtenus en résolvant 1I’équation :

D(x) = ap + X + ox? + ogx® + x*

ou x est substitué par y = a’ et m = 4 pour GF (2*). Les polyndmes minimaux

générés parp (x) = x* + x + 1 sont donnés au Tableau 3.2.

Racines conjuguées Polynéme Minimal
0 X
1 x+1
a a? ot ab x*+x+1
a3, a a’, al? x*+ x3 +x2 +x+ 1
a®, al x>+ x + 1
a’ all g13, o1 X + 23 + 1

Tableau 3.2 : Polyndmes minimaux dans GF (2%) Généré parp (x) = x*+x + 1

En utilisant les polyndmes minimaux, un champ de Galois d’ordre quelconque peut
étre construit et des polynomes générateurs peuvent étre s€lectionnés en fonction de la
capacité¢ de correction d'erreur. Le polyndme générateur g(x) du code BCH a t
correction d'erreurs, de longueur de code n = 2™ — 1 peut-€étre généré si chaque
code polynomial a les racines @, a?, a3,..., a?" et leurs conjugués. Maintenant, si v(x)
est le polynome du code de GF(2), il est divisible par les polyndmes minimaux
D, (x),D,(x),..., P, (x). Par conséquent, v(x) est également divisible par générateur
polynomial g (x), ou g (x) = LCM {®@;(x) - @,(x) - P3(x)...P,:(x)}. Une liste
de polynomes générateurs de codes BCH binaires d'une longueur de bloc allant jusqu'a

2 5 — 1 est donnée dans le Tableau 3.3.

n k t Les générateurs polynomiales
714 |1 14+x+x3

15| 11 | 1 14 x+x*

15| 7 |2 14+ x*+x°+x7 + 8

15| 5 | 3 1+x+x?+x*+x5+x8 +x1°
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31 | 26 | 1 14 x2+x5

31 [ 21 | 2 1+ %3+ x5+ x° + x8 4+ x2 + x10

31 | 16 | 3 T+x+x2+x3+ x5 +x7 + x5 + 2% + x10 + x11 + x5

31|11 |5 T4+x2+x* +x +x7 + 2% + 210 + 213 + %17 4 x18 4 520

31| 6 | 7 [ 14+x4+x*+x+x +x™ + 283 + 2 + x5 + %16 + 8 + %19 + %21 + x2* + x5

Tableau 3.3 : Polynomes génératrices du code BCH

Si le code polynomial BCH est: v(x) = vy + vix + v,x%+...+v,_x" "1 de

longueur du code 2™ — 1 a la racine a', alors :
v(a)) = vy + viat + v+ v, a® V=0 (3.65)

Si on considere une matrice H constituée des éléments primitifs qui sont les racines du

vecteur de code comme suit :

1 «a a? as o amt
1 aZ ((12)2 (a,Z)B (a2)n—1

g=|1l @ @) @)P .. @ (3.66)
1 g2 (aéi)z (aéi)s (a2il)n—1_

Comme v est un vecteur de code, alors :
v-H =0 (3.67)

L'équation (3.67) donne la matrice de controle de parité H, alors si ¢ est une racine de
I'un des polyndomes minimaux de 1'équation (3.64), alors ses conjugués sont aussi des
racines. Ces conjugués apparaissent dans les rangées paires de Eq. (3.67), donc, ils

peuvent étre enlevés de H.

1 a a? ad a1
1 a3 (a®)? @®»?® .. (@)"!?

golt @ (@?  @)? . (@) (3.68)
_i aZIi—l (azi.—l)z (azi.—l)3 (azi—.l)n—l_

ou Chaque élément de H est un élément GF (2™) qui peut étre représenté par un

vecteur de m bits.
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Le code BCH avec une distance minimale d'au moins d, n'a pas plus de m(d, — 1)
bits de contrdle de parité et il est capable de corriger ou moins (dy — 1)/2 d'erreurs.

La limite inférieure de la distance minimale est appelée la limite de BCH.

m=2 1 (012) m=6 1 (016)

m=3 1 (013) 3 (01246)
3 (023) 5 (01256)

m=4 1 (014) 7 (036)
3 (01234) 9 (023)
5 (012) 11 (02356)
7 (034) 13 (01346)

m=5 1 (025) 15 (02456)
3 (02345) 21 (012)
5 (01245) 23 (01456)
7 (01235) 27 (013)
11 (01345) 31 (056)
15 (035)

Tableau 3.4 : Eléments primitifs des polyndmes minimaux pour 1 < m < 6
Exemple [51]:

Si a est I'élément primitif du champ de Galois GF (2%), avec 1+ a + a* = 0, les

polyndmes minimaux sont :

D,(x) = 1+x+ x* (3.69)
d;(x) = 1+x+x2+x3+ x* (3.70)
d(x) = 1+x+ x? (3.71)

Le code BCH de correction d'erreur double de longueur n = 2*— 1 = 15 est

genére par :

f(x) = LCM{D; (x). P5(x)} (3.72)
fO)=Q+x+ xHA+x+x2+x3+xH=1+x*+x°+ x” +x8 (3.73)
Ainsi, ce code est un code cyclique (15, 7) de d,,i, = 5.

De méme, le code de correction d'erreur triple (15, 5) avec d,,;, = 7 peut étre généré

par le polyndme générateur :
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f(x) = LCM{®, (x). @3(x). @5(x)} (3.74)
fO)=Q+x+ xHA +x+x2+x3+ xH(1 +x+ x?) (3.75)
fxX)=1+x+x®+x*+ x5+ x®+x10 (3.76)

Considérons que le vecteur de code transmis v(x) = vy, + v;x + v,x? +

n-1

R est regu comme: 7(x) = 15+ rx +x2 +...+1,_,x"" 1. Si e(x)

est l'erreur introduite alors :

r(x) = v(x) + e(x) (3.77)
Le vecteur du syndrome peut étre calculé comme :

S=r-HT (3.78)

ou H est donné en (3.68). La i®¢ composante du syndrome est S; = 7 (a'), c'est-a-

direpour 1 <i < 2t:
S; = 19+ nat + na® +- + 1, _ja® D (3.79)

On peut remarquer que les composants du syndrome sont les éléments du champ

GF(2™). En divisant r (x) par le polyndme minimal ®; (x) de a', on aura :

r(x) = a; (x) ; (x) + b; (x) (3.80)
ol b;(x) est le reste avec un degré inférieur a ®@; (x). Maintenant @; (a) =0, donc :
S; = r(a) = b;(ab) (3.81)

Ainsi, les composantes du syndrome peuvent étre obtenues en évaluant b;(x) avec x =
a'. Puisque a' est la racine de chaque code polynomial et v(a') = 0. Des équations
(3.77) et (3.81), pour 1 < i < 2t, nous pouvons relier les composantes du syndrome

avec le modéle d'erreur comme suit :

S; = r(a') = bi(a)) = e(ab) (3.82)
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On peut remarquer que les composantes du syndrome S; dépendent du mod¢le d'erreur.
Supposons qu'il existe p nombre d'erreurs dans le modele d'erreur e(x) aux

emplacements x/1, x/2,...,x’P, nous pouvons écrire :
e(x) = x/P+ x4+ x4+ xP (3.83)

ou0<jl1 <j2<...<jp < n. De l'équation (3.82), nous pouvons déduire I'ensemble

d'équations suivant pour S;.

S=a’+al?+al3 4+ al?
S, = (@/)? + (@) + (@®)? + - + (aP)?

S3 = (@)’ + (@?)* + (@®)* + - + (a'P)?

Szt — (ajl)Zt + (ajZ)Zt + (aj3)2t 4+ -+ (ajp)Zt

j2

Dans l'ensemble des équations ci-dessus, les racines a’!, a’/?, a’3

a’3,..., a/? sont
inconnues. En résolvant ces équations, nous pouvons trouver les emplacements
d'erreur. Toute méthode pour résoudre ces équations est un algorithme de décodage

pour les codes BCH, parmi ces algorithmes on trouve le Berlekamp-Massey (BM).

3.4.2 LDPC et BCH codes dans le standard DVB-S2 :

Comme mentionné ci-dessus, il est courant d'utiliser le code LDPC comme

code interne et le code BCH comme code externe.

Le standard DVB-S2 (deuxiéme génération de télévision numeérique par satellite) [23]

a été défini autour de trois concepts clés :

» Lameilleure performance de transmission.
» La flexibilité totale.

» La complexité raisonnable du récepteur.

Ces concepts sont atteints grice a la nouvelle méthode de codage source MPEG-4
AVC (Advanced Video Coding), H264/AVC et a I'utilisation de la concaténation en
série des codes LDPC et BCH. La configuration du systtme DVB-S2 permet d'utiliser
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4 types de modulations PSK, concrétement QPSK, 8PSK, 16APSK et 32APSK. De
nos jours, la norme DVB-S2 est orientée vers le support de la diffusion TV en qualité
HDTV (Télévision Haute Définition). Selon le scénario de transmission actuel, le

systtme DVB-S2 permet de larges possibilités de paramétrage :
* 11 taux de codage diftérents (1/4, 1/3, 2/5, 1/2, 3/5, 2/3, 3/4, 4/5, 5/6, 8/9, 9/10).
* 2 séquences possibles (séquence normale (64800) et séquence courte (16200)).

Ce systéme doit effectuer un codage externe (BCH), un codage interne (LDPC) et un
entrelacement de bits. La séquence d'entrée doit étre composée de Kuen bits et la

séquence de sortie de Nigp bits.

Chaque Kych bits doivent étre traités par le systeme de codage FEC, pour générer Nigpe
bits. Les bits de controle de parit¢é (BCH FEC) du code externe BCH systématique
doivent étre ajoutés apres les Kyen bits, et les bits de controle de parit¢ (LDPC FEC) du
codeur LDPC interne doivent étre ajoutés apres BCH FEC, comme indiqué dans la

figure 3.10.

Noch=Midpe
< >
Koen Nbeh-Kben Nidgpe-Midpe
Message a envoyer BCH LDPC
redondance | redondance
< >
N]dpcbits

Figure 3.10 : Format de donnée apreés I’encodage et sans entrelacement

NB : Nigpc=64800 bits pour une longueur de trame normal, Nigpe =16200 bits pour une

longueur de trame court.

Le Tableau 3.5 donne les parametres de codage FEC pour le Nigpe bits normal (Nigpe =

64800 bits) et le Tableau 3.6 pour le court Nigpe bits (Nigpe = 16 200 bits).
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Zilé);g(l: BCH : Bloc non codé B(I;J}él;glj)glcoocdiglmh Bg?c;:lii?éﬁté LDPC : Bloc codé

LDPC Kech codé Migpe d’erreur t Nidge
1/4 16008 16200 12 64800
1/3 21408 21600 12 64800
2/5 25728 25920 12 64800
1/2 32208 32400 12 64800
3/5 38688 38880 12 64800
2/3 43040 43200 10 64800
3/4 48408 48600 12 64800
4/5 51648 51840 12 64800
5/6 53840 54000 10 64800
8/9 57472 57600 8 64800
9/10 58192 58320 8 64800

Tableau 3.5 : Paramétres de codage pour la longueur de trame normale long

T de BCH : Bloc codé BCH : TCZ‘;’; d:
BCH : Bloc non Nbch capabilité de g LDPC : Bloc
codage dé K LDPC : Bloc non correction effectif codé N
LDPC - - codé M d’erreur t LDPC -
C U
1o Migpe/16200
1/4 3072 3240 12 1/5 16200
1/3 5232 5400 12 1/3 16200
2/5 6312 6480 12 2/5 16200
1/2 7032 7200 12 4/9 16200
3/5 9552 9720 12 3/5 16200
2/3 10632 10800 12 2/3 16200
3/4 11712 11880 12 11/15 16200
4/5 12432 12600 12 7/9 16200
5/6 13152 13320 12 37/45 16200
8/9 14232 14400 12 8/9 16200
9/10 NA NA NA NA NA

Tableau 3.6 : Paramétres de codage pour la longueur de trame normale courte

Nigpe=16200
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3.4.2.1 Encodage BCH externe :

Un code BCH (Nueh, Koen) de t corrections d'erreur doit étre appliqué au
message a envoyer de longueur (Kpen) pour générer un paquet protégé contre les
erreurs. Les parametres du code BCH pour Nigpe = 64800 sont donnés dans le Tableau

3.5 et pour Nigpe = 16200 dans le Tableau 3.6.

Le polyndome générateur du codeur BCH corrigeant t erreurs est obtenu en multipliant
les t premiers polyndomes dans le Tableau 3.7 pour Nigpc = 64800 et dans le Tableau 3.8
pour Nigpe = 16200.

91(x) 14 x2 4+ x3 4+ x5 + x16

92(x) 1+x+x*+ x5+ x°+ x8 + x16

93(x) T+x2 +x3 +x* + x5 +x7 + xB+x7 +x10 + x4 x16
9a(x) 1+x% +xt +x0+ X0 +x' +x1% + x1* + %16
gs(x) T4+ x+x%+x% + x5 + x® +x° + x10 4 x4 x12 4 416
ge(®) | 1+ x> +x*+x° +x7 +x% +x° + +x10 + x12 +x13 + x!* + x5 + x1°
9:(x) T4+x%+ x5+ x4 x84+ %% +x10 4 xM +x"3 4 x4 416
gs(x) T+x+x2+x° +x0+ x8 +x% 4+ x12 4+ x13 + x14 + x16
Ggo(x) 1+ x5 +x7 + 29 + x10 4 x11 4 x16

g10(x) T+x+a2+x5 +x7 + xB+x0 +x12 4 x13 4 x4 4 516
gll(x) 1+x2 +x3+ X5+X9+X11+X12+X13+X16
912(x) T4+ x+x5+x0+x7 + x2 +x11 4+ x12 4 k16

Tableau 3.7 : Polyndmes génératrices du code BCH (Pour la trame normale

91(x) 14 x4+ x3 + x5 + x4

gZ(x) 1+ x6 + x8 + x11 + X14

93(x) T+ x4x2 +x6 +x% + x10 4 x4
g4(x) 1+x4+x7+x8+ X10+X12 +X14
gs(x) 14+ x2 +x* +x° 4+ x84+ x2+x11 +x13 + x4
9e(x) T+ x3 +x7 +x8 +x% 4+ x13 4+ x4
97(x) T+x2+ x5+ x84+ x7 +x10 + x4+ x13 4 x
ga(x) 1+x°% +x%+x% 4+ x10 +xM +x1
9o(x) T+x+x2+x3 +x°+ x10 4 x*
910(x) 14 23 +x6 + x9 + x11 4 x12 4 x14

911 (%) 14 x4 4+ 11 § x12 4 (14

912(%) T+x4+x2+x3 +x5+ x6 +x7 + x5 + x10 + x13 4+ x4

Tableau 3.8 : Polynomes génératrices du code BCH (Pour la trame courte
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3.4.2.2 Encodage LDPC interne :

L’encodage est basé sur la matrice de contrdle de parité H, donc il faut calculer

la matrice H code LDPC avec un taux de codage R selon la norme DVB-S2. Par

exemple, la matrice H par défaut de vérification de parité (32400x64800) correspond a

un code LDPC irrégulier avec la structure indiquée dans le tableau suivant :

Ligne Nombre de 1 par ligne Colonne Nombre de 1 par colonne
1 6 1212960 8
2232400 7 12961 a 32400 3
- - 32401 a 64799 2
- - 64800 1

Tableau 3.9 : Nombre de ‘1’ dans les lignes et les colonnes de la matrice H

Les colonnes de 32401 a 64800 forment une matrice triangulaire inférieure. Seuls les

¢léments sur sa diagonale principale et la sous-diagonale juste en bas sont 1’s.

Donc la matrice de controle de parité va prendre la forme suivante :

H = [H1H2]

(3.84)

Ou H; est une matrice de 32400%x32400 et H» prend la forme :

cCOoO Rk

-0

S R = O

0

_ o O

o O O

1
0

1
1

oo

(3.85)

Et la matrice génératrice est sous une forme systématique :

G = [IP]

P = HTH;T

(3.86)

(3.87)
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Notons que nous allons utiliser les codes LDPC et BCH pour nos comparaisons dans le
chapitre 5. Cependant, pour respecter la longueur du code trés court (1024 bits), pour
tous les schémas de codage, nous n’allons pas les utiliser sous le format décrit dans le

standard DVB-S2.

3.5 Concaténation paralléle des codes Gallager (PCGC) :

Une bonne performance des codes LDPC nécessite généralement une longueur
de code élevée, ce qui entraine un long délai de transmission des données et une
complexité¢ de décodage accrue. A cet égard, l'utilisation de codes PCGC (Parallel
Concatenated Gallager Codes) [26] a été proposée afin de réduire le délai de
transmission de données et la complexité de décodage des codes LDPC. Ce type de
codage utilise des codes LDPC concaténés parallelement dans la structure de turbo

code pour rompre en étapes le codage et le décodage assez complexes d'un code long.
3.5.1 Encodeur PCGC :

Un exemple d'un codeur PCGC est montré dans la Figure 3.11. Le parametre x
représente les bits d'informations systémiques, c'est-a-dire les données a coder parles
deux codeurs LDPC disposés en parallele. Le premier codeur LDPC1 génere des bits
de parité P; et le second codeur LDPC2 génere des bits de parité P,. En tant que tel, la
sortie du codeur PCGC est constituée des bits d'information systématiques x et des bits

de parité P1 et P2 pour définir un taux de codage R=1/3.

X

Encodeur LDPC 1

A 4

Encodeur LDPC 2 > P

Figure 3.11 : Encodeur PCGC
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Dans ce qu’est montré dans la Figure 3.11, un entrelaceur n'est pas utilisé entre les
deux codeurs LDPC. Les deux codeurs LDPC implémentent différents codes LDPC
ayant des performances d'erreur différentes. A un faible rapport signal a bruit (SNR),
le premier codeur LDPCI1 présente de meilleures performances que celui implémenté
par le deuxiéme codeur. Cependant, a un SNR ¢élevé, le code LDPC2 implémenté par
le deuxieme codeur présente une meilleure convergence de décodage et fonctionne
mieux que le premier codeur LDPCI1 ; en raison d’un nombre plus petit d’erreurs non
détectées. En d'autres termes, chaque composant du codeur PCGC a un poids moyen
de colonnes (MCW : le poids moyen sur toutes les colonnes de la matrice de parité H)
différent pour obtenir différents gains de codage. Cette combinaison de poids
différents €quivaut a un code LDPC irrégulier qui peut étre représenté dans la forme
bipartite classique de Tanner-graph, un exemple de Tanner-graphe bipartite de 5x15

PCGC et R=1/3 est représenté sur la Figure 3.12.
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K bits d’information K parité bits de LDPC1 K parité bits de LDPC2

A — _A— _A—
- N N N

K bits d’information

()]
——
10471 mnod yured op ojonu0)

K parité bits de LDPC1
A
[\S]

\
W
——
70da’1 inod 9ured ap o[onu0)

up)
\ Figure 3.12 : Graphique de bipartite de 5 x 15, R = 1/3 PCGC
(MCW1=2,MCW2=2,667)

K parité bits de LDPC2
A —
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3.5.2 Codes LDPC réguliers et irréguliers :

Les conditions a satisfaire dans la construction de la matrice de controle de

parité H d'un code LDPC régulier binaire sont :

 La matrice de contrdle de parité correspondante H doit avoir un poids de colonnes wc

et de lignes wr fixe.
* Le nombre de ‘I’ entre deux colonnes adjacents n'est pas supérieur a 1.

* wc et wr doivent étre des petits nombres comparés a la longueur du code N et au

nombre de lignes dans H.

Cependant, un code LDPC irrégulier a une matrice de controle de parit¢ H qui a une
variable wc ou wr. En général, la performance du taux d'erreurs binaires (BER) des

codes LDPC irréguliers est meilleure que celle des codes LDPC réguliers [52].
3.5.3 Décodeur PCGC :

Comme déja mentionné, avec de faibles rapports Signal/Bruit (SNR), les codes
LDPC construits avec un faible MCW surpassent les codes avec un MCW plus élevé.
Cependant, les codes avec un MCW plus élevé montrent une forte performance a des
SNR modérés a élevés. Donc, ce mélange de différents poids de colonnes obtenus en
combinant deux codes LDPC plus l'algorithme de décodage itératif constituent deux
¢léments essentiels a 1'amélioration des performances obtenues par cette classe de

codes correcteurs d’erreurs.
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P, LLR,
~———> DECODEUR ———>
i

LDPC 1

L»| DECODEUR -
LDPC 2 LLR;

L extl]

cht2

E
|

Figure 3.13 : Décodeur PCGC

Un décodeur PCGC est représenté sur la Figure3.13. De mani¢re complémentaire au
codeur PCGC de la Figure3.11, le décodeur PCGC comprend un premier décodeur
LDPCI et un second décodeur LDPC2. Le signal recu est composé de Y, P;et P2 ; les
bits systématiques et de parité respectivement. Le premier décodeur LDPCI traite Y et
P; et le second décodeur LDPC?2 traite Y et P>. Une super itération est définie comme
le processus d'échange d'informations entre les deux décodeurs LDPC. Dans chaque
super-itération, chaque composant décodeur effectue un certain nombre d'itérations
locales avant de transmettre toute information a l'autre composant décodeur. Dans la
premiere super-itération, le décodeur LDPCI1 calcule la valeur a postériori LLR1
(rapport de vraisemblance logarithmique) et ’information extrinséque Le; des bits
codés correspondants en utilisant les séquences regues Y et P; sans information
extrinseque de deuxieéme décodeur puisque la valeur de Le; est initialisée a 0. Le
deuxiéme décodeur LDPC2 calcule alors la valeur a posteriori de probabilité LLR2 et
I’information extrinseque Le> en utilisant les séquences recues Y et P> avec les
informations extrinséques Le; disponibles aupreés du premier décodeur. Lors des
itérations suivantes, les décodeurs LDPC utilisent les informations extrinséques
générées par I’autre décodeur pour calculer les valeurs a postériori LLR et mise a jours
les informations extrinseéques. Le processus d'échange des informations entre les
composants décodeurs se poursuivent jusqu'a ce que les deux décodeurs convergent
vers des mots de code valides, ou qu'un nombre maximal de super-itérations soit

atteint.
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3.6 Turbo code a trois dimensions (3D-TCC) :

Dans les futures générations de systemes de communication numérique, un
BER inférieur, avec un plancher d’erreur pratiquement minimal, est peut-Etre
nécessaire pour des applications en temps réel plus exigeantes, telles que la
communication avec I’espace profond, la télédiffusion HD-HQ ou la vidéo conférence
HD-HQ...etc. Les applications commerciales actuelles des Turbo codes tels que le
WiMax, DVB-RCS,...etc, sont généralement basées sur des codeurs a 8 états.
Cependant, la performance d'un Turbo code peut ne pas étre suffisamment grande pour
offrir une telle correction d'erreur a des SNR ¢élevés [53]. Il existe plusieurs fagons
d'améliorer les performances et de minimiser le phénomene de plancher d’erreur.
L’utilisation des composants plus forts des codes a 16 états par exemple peuvent
diminuer le plancher d’erreur du Turbo code, mais au prix de doubler la complexité du
décodage. La concaténation des composants codeurs en série plutét qu'en parallele
[54] est une autre fagon largement utilisée pour améliorer la convergence du BER aux

SNR élevés.

Les codes concaténés en série donnent des meilleures convergences aux SNR ¢élevés
que la concaténation en parallele, et le contraire est vrai pour les bas SNR, ce qui

pourrait étre inacceptable pour certaines applications.

Parmi les dernicres alternatives pour améliorer le compromis des performances des
Turbo codes on retrouve la structure de concaténation hybride combinant a la fois une
concaténation parallele et sérielle basée sur un code a trois dimensions (3D-TCC).
L’ approche proposée est dérivée du Turbo code classique en ajoutant une troisieme
dimension représentée par un codeur a taux partiel. Ce post-codeur est concaténé a la
sortie du Turbo code parent, codant seulement une fraction A des bits de parité. Le 3D-

TCC que nous décrivons par la suite est un 3D-TCC binaire.
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3.6.1 Encodeur 3D-TCC :

Un schéma de principe de la 3D-TCC est représenté sur la Figure 3.14. La
séquence de données d'informations x de longueur K bits est codée par un turbo codeur
conventionnel binaire parent constitué d’une concaténation paralléle de deux codeurs
notés ENClet ENC2 séparés par un entrelaceur ml. Ici ENCI et ENC2 sont des
codeurs convolutifs récursifs a 8 états. Le taux de code global avant ’opération de
poingonnage (puncturing) est de 1/3. Un post-codeur d’un taux unitaire est concaténé a
la sortie du turbo code parent, codant seulement une fraction A des bits de parité
délivrés de ce dernier aprés un deuxiéme entrelaceur n2 dont la sortie est notée w. Un
codeur convolutif récursif binaire a 4 états est utilisé en pratique en tant que post-

codeur du 3D-TCC. La fraction A est appelée taux de perméabilité.

X Y.
-

| (1-0) P, g

Encodeur ® 1

RSC1 | p, -[ AP, N

Post w C

7l P/S > 12 > Encodeur [ | O

N

Encodeur 7 e A P; N

» RSC?2 : L 4

G

1 (1-1) P» ¢

Figure 3.14 : 3D Turbo encodeur

Habituellement, des modeles de perméabilité réguliere trés simples sont appliqués. Par
exemple, si A = 1/4, les bits a post-coder sont choisis de fagon régulicre {1000} pour
les codeurs ENC1 et ENC2. Ensuite, 1 bit sur 4 est sélectionné réguli¢rement dans les
deux séquences de parité bits (P1 et P2) en commencant par le premier bit de chaque
séquence. Notez que le taux de perméabilité a un effet sur les performances du 3D-

TCC.
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Les courbes du BER d'un turbo code peuvent étre divisées en deux régions : la région
cascade, ou le taux d'erreur diminue rapidement, et la région de plancher d'erreur, ou
une variation de la courbe apparait lorsque le code atteint son gain asymptotique. La
valeur de A peut €tre utilisée pour compenser la performance dans la région de cascade

avec la performance dans la région de plancher d'erreur. Si nous choisissons une

grande valeur de A, la distance minimale est significativemen{ augmentée. Cependant,

la performance dans la région des cascades est dégradée. Le taux de code global R de

la 3D-TCC est donnée par :

bits de données

" bits systématique + bits de parité post encodés + autres bits de parité

1
T 1+2242(1-)p

(3.81)

Ou 0 < p <1 est la fraction des bits survivants dans P; et P> apres le poingonnage. En
fait, nous avons K bits systématiques, P =2 x A x K bits de parité post-codés et 2 x (1 -

L) x p x K bits de parité survivant apres le poingconnage.

La 3D-TCC est donc caractérisée par deux permutations désignées par m; et w2, comme
le montre la Figure 3.14. En théorie, les deux permutations doivent étre optimisées
conjointement. Cependant, w1 est la permutation interne du TCC, m; est utilisée pour
répartir une fraction A des bits de parité¢ avant de les transmettre au post-codeur. En
d'autres termes, m est utilisée pour répartir P = 2 x A x K bits de parité a la sortie du
TCC avant le post-codage. Le role principal de la permutation m; est d'éviter que le
pré-décodeur renvoie des paquets d'erreurs a l'entrée du décodeur principal. Des
recherches ont montrées que le 3D-TCC fonctionne mieux avec un 7, régulier qu'avec

un entrelaceur al€atoire [55] ; la permutation réguliere €tant un entrelaceur réalisant

une répartition de V2P, ou P est la taille de la séquence de post-encoder.
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3.6.2 Décodeur 3D-TCC :

(1-) P; o
o ——/N—» SISO1
? | T
InfolExt pour A P,
W,
Pre- Ll ot e gp Y-
»| Décodeur e
Info |Ext piur AP ‘_’ N
1
— —p
(1-)) P; ./ SISO2

T2 |—/ S/P

Figure 3.15 : 3D Turbo décodeur

Comme représenté sur la Figure 3.15, le 3D Turbo décodeur comprend un Turbo
décodeur classique et un pré-décodeur correspondant au post-codeur et tous €échangent
des informations extrinseéques. Le principe de turbo décodage classique itératif est
toujours utilisé pour le 3D Turbo décodeur. Premierement, le pré-décodeur a 4 ¢états est
activé pour alimenter le décodeur Turbo classique a 8 états avec des informations

extrinseéques sur les bits de parité post-codés.

Les deux décodeurs SISO (Soft Input/Soft Output) du Turbo décodeur classique
¢changent des informations extrinséques sur les bits systématiques. Ils fournissent
¢galement au pré-décodeur des informations extrinséques sur les bits de parité post-
codés. Le processus de décodage se poursuit de maniere itérative jusqu'a ce qu'un

nombre maximum d'itérations ait été effectué.

Par rapport a un turbo décodeur classique, la complexité supplémentaire est
principalement due a la mise en ceuvre du décodeur binaire a 4 états mais également au

calcul des informations extrinséques sur les bits de parité post-codés.
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3.7 Conclusion :

Dans ce chapitre, nous avons étudi¢ deux méthodes conventionnelles (LDPC et TCC),
ainsi qu’un certain nombre de méthodes de correction d’erreurs avancées basées
essentiellement sur les codes LDPC et TCC. Ceci, en explorant les différents types de
concaténation (Concaténation en série, en paralléle et hybride) cherchant le meilleur
compromis possible entre la performance et la complexité adéquate pour chacun des
deux codes conventionnels (LDPC et TCC). Egalement, nous allons présenter dans le
chapitre suivant notre contribution dans ce contexte. Par conséquent, tous ces codes

sont utilisés dans nos comparaisons dans le chapitre 5.
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Chapitre 4 : Concaténation paralléle des codes LDPC et convolutionnel

Le systeme de correction d'erreur avancé LDPC dépasse Turbo code en termes de
plancher d'erreur pour les hautes valeurs du SNR. En revanche, le Turbo code presente
un plancher d'erreur significative, mais aussi présente une meilleure convergence dans
la zone de cascade de la courbe, laissant Turbo code donc mieux adapté pour les bas
SNR uniquement.

L'idée clé de notre approche est de bénéficier plus efficacement des avantages du
code LDPC et du code convolutif dans la structure du turbo code, et ce pour assurer
d’une maniére significative un plancher erreur réduit avec une zone de cascade
éventuellement escarpée [30]. Cela peut étre un bon choix pour la communication dans
I'espace profond et la communication mobile des prochaines générations nécessitant

des services multimédias de haute qualite.

4.1 Encodeur de la méthode proposee:

La méthode de codage a taux 1/, consiste a combiner deux encodeurs différents en
concaténation paralléle. Pour cela, nous proposons un code LDPC de taux 1/, comme
premier composant encodeur et le code RSC a taux 1/, en tant que second composant
encodeur. Les deux encodeurs travaillent sur la méme séquence de bits sans
entrelacement, et comme le code RSC a la propriété d'ajouter des bits de queue (tail
bits) a la fin de la séquence de bits u, ces bits supplémentaires doivent étre pris en
compte dans le codeur LDPC comme illustré a la Figure 4.1. Enfin, le codeur transmet

le mot code suivant:

§ = {X1, X2, . Xig, D1, P2y - Prts P1 P2 -+ Pic3-

Le mot de code contient la parité, les bits systématiques du codeur LDPC et les bits
de parité du codeur RSC. Sa longueur est:K = N — M, ou M et N sont les nombres
de lignes et de colonnes de la matrice de contrdle de parité H. Pour le code LDPC de
taux R = 1/2,onaM = K = L + m, ou m est la longueur des bits de queue du

codeur RSC et L est la longueur du message original u.
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u LDPC  |—»
RSC

Encoder | _,p

Encoder

Figure 4.1: Schéma synoptique de I’encodeur pour I’approche proposée

4.2 Décodeur de la méthode proposée:

La Figure 4.2 illustre le schéma de principe du décodeur proposé; le décodage est une
collaboration entre deux décodeurs différents montés en paralléle. Pour chaque
décodeur constitutif, un algorithme de décodage détermine les valeurs de
vraisemblance et extrinséque pour les symboles d'information. La séquence de valeurs
extrinséques obtenue doit étre adaptée est ensuite transmise au décodeur constitutif
suivant qui fera de méme. De cette maniere, chaque décodeur profite des informations
fournies par le décodeur précédent comme dans [8,9]. Soit y les bits systématiques
regus apres transmission, le mot de code recu: C =
{1, Y2, - Vi» P1) 2> - Pu» P1, P3r - Pict €St composé de trois parties; les bits
systématiques r, les bits de parité p du codeur LDPC et les bits de parité p’ du codeur
RSC respectivement. Le premier sous-mot de code w = {p,y} est décodé par le
décodeur LDPC et le sous-mot de code z = {p’, y} est décodé par le décodeur Log-
MAP.
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Figure 4.2: Schéma synoptique de décodeur pour I’approche proposée

Le processus de décodage est comme dans Mackay [19] pour DEC1 et comme dans
Berrou [9] pour DEC2, a I'exception de quelques modifications. Nous visons a utiliser
le décodeur LDPC comme premier décodeur et le décodeur Log-MAP comme second.
Donc, nous avons deux niveaux d'itérations; Le décodage LDPC nécessite, a l'intérieur
de certaines itérations, des auto-itérations avant de transmettre des informations

extrinseques au second décodeur a la super-itération 1.
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Dans notre approche, les métriques récurrentes aller-retour de décodeur Log-MAP

sont initialisées comme suit;:
a;(s) = {

Bi(s) =0 partout

0 sis=1leti=1
—inf ailleurs

(4.1)
Les deux algorithmes SPA et Log-MAP difféerent en ce que le premier trouve des
probabilités marginales dans un arbre, et le second trouve I'état de probabilité
maximale du treillis.

Exemple:

Pour I’algorithme Log-MAP:

Nous calculons les deux probabilités de '0" et '1' en utilisant les métriques «, S et .
C'est un processus récursif, la metrique de la branche aller « est la somme de la

métrique aller précédente et de la métrique de la branche y.

La raison pour laguelle nous appelons ces probabilités des « métriques » est que ce ne
sont pas vraiment des probabilités au sens strict, mais juste une mesure de probabilité
ou, en terminologie plus précise, "amplitude” car elles peuvent étre des valeurs

positives ou négatives, comme représenter le Tableau 4.1.

Signal regu 0.9352 -0.4999 0.1971 0.7910 1.2167 -0.9646
Lext -10.9842 | -1.7728 5.3660 17.1762 | -12.2312 6.9623
P(x=1) 1.6073e-8 | 2.0565e-5 | 6.2380 0.8692 | 7.8704e-7 | 5.8748
P(x=0) 3.9955 0.3803 | 4.2116e-8 | 8.676e-12 | 2.6498 | 4.0444e-7
L* -19.3312 | -9.8250 18.8134 | 25.3303 | -15.0294 | 16.4914
Decision 0 0 1 1 0 1

Tableau 4.1: Exemple de probabilités calculées par I’algorithme Log-MAP a la

5emejtération

La décision est prise en fonction du signe des valeurs LLR.
LLR = log(P(x = 1) /P (x = 0))
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Pour I’algorithme SPA:
Le Tableaux 4.2 affiche quelques échantillons réels de simulation, les valeurs de

probabilité de Q, et Q, sont quantifiées par des nombres compris entre 0 et 1 avec

Q1 + @ = 1.

Signal recu | 0.8415 | 1.6546 | -1.1545 | 2.4546 | -3.6546 | 3.1544
Lex=Ap°%/Ap! | 1.1545 | 0.5565 | 1.7546 | 0.2554 | 31.6544 | 0.0396
Q1 0.46 0.69 0.37 0.79 0.032 0.97
Q0 0.54 0.31 0.63 0.21 0.968 0.03
L* -0.08 0.38 -0.26 058 | -0.936 | 0.94
Decision 0 1 0 1 0 1

Tableau 4.2: Exemple de probabilités calculées par I’algorithme SPA

La décision est prise aussi en fonction du signe des valeurs LLR.

LLR = Q1 — Qo

Par conséquent, les informations échangées entre les décodeurs doivent étre adaptées
les unes aux autres. L'information extrinseque présentée dans les probabilités
marginales de DEC1 doit étre convertie en métrique pour DEC2, et l'information
extrinseque présentée en métrique a partir de DEC2 doit étre convertie en probabilité
pour DEC1.

A cet effet, I’algorithme SPA est utilisé dans DEC1. La probabilité a priori est calculée

comme dans [26,27] par:

fr = P(x; = +1]y;) = 1/(1 + Ly, eC21/9%) (4.2)
Ou : L3 est I’information extrinséque a partir de DEC?2.
fj" =1-f} (4.3)

A chaque itération T, on deéfinit lI'information extrinseque L7 de longueur K qui est
transmise a DEC2. Elle peut étre obtenue directement a partir des probabilités finales
Q]‘-’ et Q; déja calculées comme dans [19], divisées par la probabilité a priori, de sorte
que seulement Il'information extrinséque du bit systématique est conservée [26,27]:

Q]('),Z = Q](')/fjo (4.4)
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Q. = Q;/f} (4.5)

Qﬁz et Q},z doivent étres normalisées comme suit:

Qf2 = Q}2/Q)2 + 0}, (4.6)
Q2= Qj2/Qj2 +Qj, (4.7)
Soit I'équation (4.8) qui calcule la probabilité du bit '0" a partir de la métrique x.
q°=1/(1+¢%) (4.8)
Nous allons extraire la valeur de x de (4.8) en utilisant I'information de probabilité ¢°.
—log(q®) = log(1 + &%) (4.9)
En utilisant les propriétés exponentielles, nous obtenons:

e~l08(@®) = 1 4 ¥ (4.10)
e¥ = e~ log(@”) — 1 (4.11)
x = log(e~108(4") — 1) (4.12)

Ainsi, l'information extrinseque L7 peut étre calculée a partir de la probabilité finale

Q]‘-)’2 de la partie systématique obtenue par (4.6):

L7 = log(e"°8(2%2) — 1) (4.13)
Clairement, cette information pertinente sera utilisée comme dans [8,9].

De méme, le DEC2 calcule I'information extrinséque L; puis la transmet a DEC1. Le
Log-MAP travaille sur I'amplitude du signal pour fournir les sorties souples LLR qui
indiquent la fiabilité de la décision. Pour que L; soit comprehensible au DEC1, il doit
étre converti en probabilité.

Définissons les dépendances suivantes:

LLRO(k) = 1/(1 + e-2®) (4.14)
LLR'(k) = 1 — LLR°(k) (4.15)
YO(k) = 1/(1 +e¥®) (4.16)
Yi(k) =1-Y°(k) (4.17)

Ou L} et y sont des informations a postériori de DEC2 et des informations a priori du

bit recu respectivement.
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L'information extrinseque fournit une mesure de la fiabilité de l'information a
postériori. En TCC, c'est le résultat de la soustraction d'une information a postériori a
I'information préalable et a l'information extrinseque de l'autre décodeur. Cette
soustraction vise a éviter les phénomenes de propagation d'erreurs lors des itérations.
Dans notre méthode, le calcul des informations extrinséques est obtenu en divisant la
probabilité d'une information a postériori par une information a priori puis par
I'information extrinseque de DEC1. De cette maniére, nous obtenons:

Ap® = LLR°/Y°/Q9 (4.18)

Ap' = LLR*/Y'/Q3 (4.19)
Ap°et Ap* doivent étre aussi normalisés comme suit:

Ap® = Ap°/Ap° + Ap? (4.20)
Ap! = Ap'/Ap° + Ap? (4.21)

Ainsi, l'information extrinseque est alors le rapport entre Ap°et Ap*.
Ly = Ap°/Ap* (4.22)

Ly = [L2p L3s] (4.23)
Ou, Ly 5 et Ly, signifient les parties systématique et de parité de L.

Cepondant, L;,, = 1 (car les bits de parité de DEC1 ne doivent pas changer).

La décision finale est obtenue directement a partir de la probabilité finale de DEC1 a

chaque itération:

LY =0Qt—-0QY  (Pourj=12,..N) (4.24)
. + —_nl_o
% = {1 , st sign(Ly 4 = Qi —Q;)>0 (4.25)
0 sinon

Le décodage itératif est arrété si le flux décodé x, vérifie toutes les équations de
controle de parité du code:
H.xT, =0. (4.26)
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4.3 Conclusion

Etant donné que l'information extrinséque des deux décodeurs a été obtenue en deux
étapes:

* La premiere consiste a calculer une probabilité a postériori de la fagon ou seulement
les informations utiles sont conservées. Ceci pour éviter les phénomeénes de
propagation d'erreurs lors des itérations comme dans PCGC et TCC avec quelques
modifications.

» La seconde est de l'adapter pour l'autre décodeur (conversion entre probabilité et

métrique).

La solution proposée est envisagée pour améliorer davantage le compromis entre la
performance et la complexité par rapport aux autres schémas de codage existants, ou
les deux informations extrinseéques sont équilibrées de maniere tres efficace, car si une
petite erreur survient dans une information extrinseque elle causera de sérieuses

erreurs a l'autre décodeur et le résultat divergera avec le processus d'itératif.
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Chapitre 5 : Résultats et discussion

Ce chapitre ¢tudie les codes correcteurs d'erreurs de courte longueur. Nous
comparons donc les performances de ces codes dans des conditions identiques. Nous
visons par cette comparaison de pouvoir juger le meilleur code en fonction de la
performance et de la complexité et qui fournit un taux d'erreur proche de la limite de
Shannon méme avec une courte longueur de code.

A cet effet, nous avons mené un ensemble d'expériences sur le canal AWGN sous
Matlab. Dans ces simulations, la longueur de la séquence d'information est fixée a K =
1024 bits pour toutes les expériences. Deux cas sont étudiés dans notre approche en
fonction de la moyenne des poids de la colonne (MCW) du code LDPC (Tableau 5.1).
Les performances de l'approche proposée sont comparées a celles de LDPC unique,

LDPC-BCH, PCGC,TCC et 3D-TCC binaire.

Approche proposées DEC1 DEC?2
Cas 1 MCW = 2.667 CL=3
Cas 2 MCW = 2.5 CL=3

Tableau 5.1: Les deux expériences de I'approche proposée

La séquence d'information est générée de manicre aléatoire. Les symboles codés sont
modulés en BPSK et transmis sur un canal gaussien pour un SNR comprise entre 0 et
2,5 dB.

Pour vérifier I'efficacité de la méthode proposée par rapport aux autres méthodes,
nous devons exécuter suffisamment de simulation (générer autant de formes de bruit et
de séquences de bits aléatoirement) jusqu'a ce que nous ayons un nombre suffisant
d'erreurs de bloc pour chaque valeur de SNR. Ce processus garantit que toutes les
principales classes de mode de défaillance sont couvertes. Dans nos expériences, le

nombre de simulations a atteint plus de 3 X 10° a partir de SNR =2 dB.
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Chapitre 5 : Résultats et discussion

5.1 Analyse du BER:

Pour faciliter la comparaison, nous avons représenté le parametre de simulation
Bit Error Rate (BER) des messages décodés pour les différents algorithmes de

décodage sur les mémes figures.

10° T T I ' 3
— © = Proposed: Case 1 ]
& Proposed: Case 2 b
101 —&— PCGC MCW1=2.5 MCW2=2.667 |
—+— LDPC MCW=3 3
— % — LDPC MCW=2.667 1
B —&— LDPC+BCH MCW=2.667

10 F —#—TCC CL=3 E
TCC CL=4 ]
—+—3DTCC .
103 F 3
104F 3
10°F 3
&
100 F 3
107F 3
108 : 3
- :
0] J

109 1 1 1 |

0 05 1 15 2 25

SNR (dB)

Figure 5.1: BER des différentes approches de décodage y compris notre proposition

En se référant a la Figure 5.1, ’analyse du BER pour les deux expériences (cas 1 et cas
2) considérées dans l'approche proposé€e, nous permet de constater : Dans le cas 1,
aucun signe d'erreur plancher et aucune trace d'erreur détectée aprés 3 X 10° trames de
1024 bits et apres le point 2 dB. La configuration avec MCW = 2.5 donne un BER
inférieur a celui avec MCW = 2.667. Cependant, l'inverse est vrai au point 1,75 dB.
Dans le cas 2, la courbe montre un plancher d'erreur trés bas a partir du point 1,5 dB.

Cette fiabilit¢ des performances pour les deux cas est due au décodeur LDPC qui
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recoit des informations plus fiables et compréhensibles de 1’autre décodeur convolutif

et vice versa.

Pour les TCC a 4 et 8 ¢tats (Geénérateur polynomial (7,5)s et (15,17)s
respectivement), nous pouvons voir que le taux d'erreur sur les bits (BER) diminue
rapidement a mesure que le SNR augmente, mais il y a un point ou la courbe ne chute
pas aussi rapidement qu'avant. Cette dégradation des performances est due a un
phénomeéne de plancher d'erreur. La courbe de la 3D-TCC binaire montre un bon

compromis entre la cascade et les régions d'erreur par rapport a la TCC a 8 états.

Pour les deux configurations de LDPC, nous pouvons constater que les codes avec
MCW = 2,667 surpassent les codes qui ont MCW = 3 pour un SNR faible. En

revanche, pour un SNR élevé, le code avec MCW = 3 est le meilleur.

Cela signifie que les codes LDPC peuvent également afficher des planchers
d'erreur s'ils ont des poids faibles dans la matrice H. Pour résoudre ce probléme, un
code de concaténation sériec LDPC-BCH a ¢été proposé. La dégradation des
performances dans la région de cascade pour les codes LDPC-BCH et 3D-TCC est
principalement due a la perte de débit causée par la concaténation de code. Les auteurs
de [56] et [57] ont présenté un algorithme de décodage itératif entre les codes LDPC et

BCH pour réduire la dégradation des performances dans la région des cascades.

En comparant un ensemble de courbes BER des deux cas de notre méthode par
rapport aux autres méthodes, nous pouvons constater que la courbe BER du TCC a 4
¢tats surpasse les deux cas de notre approche jusqu'a 1,55 dB pour le cas 1 et jusqu'a
1,2 dB pour le cas 2, Au-dela de ces points, le schéma proposé fonctionne mieux que
le TCC a 4 états. Il en va de méme pour le TCC a 8 états, qui surpasse les deux cas de
notre approche dans la région de convergence jusqu'a 1,65 dB pour le cas 1 et jusqu'a
1,45 dB pour le cas 2. PCGC est meilleur que le code LDPC avec MCW = 3 dans
I'ensemble des régions SNR. La 3D-TCC peut réaliser un bon compromis entre la zone
de convergence et la zone de plancher d'erreur au prix d'une complexité croissante
[12]. Le cas 1 du schéma proposé est plus performant que le code LDPC, LDPC-BCH

et PCGC dans toutes les régions SNR et ne présente pas de plancher d’erreur jusqu’a
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un BER =107?, alors que le cas 2 se rapproche fortement de 3D-TCC et donne un bon
gain de codage sur les codes LDPC, LDPC-BCH et PCGC jusqu'a 2 dB.

Sauf pour le TCC conventionnel, les courbes montrent clairement que 3D-TCC et
le cas 2 sont les codes dominants dans la région SNR allant de 0 a environ 1,75 dB,
tandis que TCC est encore plus robuste pour un SNR inférieur ; de 0 a 1,2 dB pour les

décodeurs a 4 d'états et de 0 a 1,45 dB pour les décodeurs a 8 états.

T I I
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—&— PCGC MCW1=2.5 MCW2=2.667 | |
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Figure 5.2 : FER des différentes approches de décodage y compris notre proposition

La Figure 5.2 permet de comparer la performance FER de certains codes par
rapport a la méthode proposée. On peut voir que la FER des cas 1 et 2 de notre
méthode est meilleure que celui de la TCC a 4 états et 8 états respectivement de 1,1 dB

et 0,65 dB et de 1,46 dB et 1,21 dB. Comparé aux autres codes, un gain de
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performance du cas 2 est observé jusqu'a 2 dB ; le point ou la courbe croise la courbe

de 3D-TCC.

100 T T 1 T
F —+%-=TCC CL=5
L —+— TCC Gounai et al [26] 8
10-1t;:~-m.....: IIIIIII —— TCC CL=3 4
. .~ — © — Proposed: Case 1 E
= : A 0 Proposed: Case 2 ]
, —A— Gounai et al method [26]: CL=5
10“F E
103 F
104 F
10°F
108 F E
7L \
10 \ E
\ ]
N
<
-8 L AN
10 D
10 ! | 1 1
0 0.5 1 15 2 2.5

SNR (dB)
Figure 5.3. Comparaison du BER de notre approche avec celle de Gounai [28]

La Figure 5.3 montre la performance en termes de BER de notre méthode par
rapport a celle de Gounai [28]. Notons que la longueur de la séquence d'information
est K = 504 bits comme dans [28] pour tous les schémas de codage. Le TCC avec les
mémes parametres que dans [28] (R = 1/3, CL = 5, polyndme générateur (31,27))
atteint des performances meilleures que TCC avec des paramétres (R = 1/3, CL = 3,
générateur polynomial (7,5)). Cependant, cette amélioration est fournie au prix d'un
quadruplement de la complexité du décodage. Par rapport a la méthode de Gounai, les
gains de performance de la méthode proposée, pour les deux cas, sont correctement
observés en utilisant seulement une longueur de contrainte CL = 3 pour le décodeur

Log-MAP.
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Figure 5.4 : Limite de Shannon et la performance de chaque décodeur 8 BER=10"

ainsi que quelques performances de différents schémas de codage dans la littérature

[58, 59, 60]
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Figure 5.5 : Limite de Shannon et la performance de chaque décodeur 8 BER=10"7

Les Figures 5.4 et 5.5 montrent la limite de capacité de Shannon dans le canal AWGN

avec une probabilité d'erreur binaire de 107 et 10”7 respectivement. L'efficacité obtenue
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de divers schémas de codage est également montrée. Parmi les schémas, les Turbo
codes a 8 états atteignent la meilleure performance par rapport a la limite de capacité
du canal AWGN pour une probabilité d’erreur de 10 4 0.98 dB suivi par le cas 2 de
notre méthode a 1.36 dB. Pour une probabilité d’erreur de 107, les deux cas de la
méthode proposée atteignent les meilleures performances aux SNR 1.81 dB et 1.82

dB, suivi par 3D-TCC a 1.86 dB.

5.2 Analyse de complexité :
5.2.1 Complexité en termes de nombre d’opérations mathématiques :

Concernant le processus de décodage, le calcul de la complexité de I’implémentation
logicielle des décodeurs Log-MAP et SPA par bit d'information et par itération basée
sur les équations (3.9-22), dans le chapitre 3 section 2, et les équations (3.50-53, 3.57-

61), dans le chapitre 3 section 3, est représenté dans les Tableaux 5.2-6 :

Additions | Soustractions | Multipar +1 | exp log Max
a S S 0 S S 1
B S S 0 S S 1
y 78 28 28 28 28 0
L¢ 0 2 0 0 0 0
Lt 65 —2 1 0 28 2 0
Total, 158 -2 4S +3 28 6S 4S5 +2 2
Total, | K(30S —4) K(8S +6) 4SK 12SK | K(8S5+4) 4K

Tableau 5.2: Calcul de complexité de Turbo décodeur

Ou S = 2¢4~1 et CL est la longueur de contrainte du code convolutif.

Nous prenons en compte les multiplications par +1 dans l'algorithme Log-MAP
(Out®™ et OQut™"), et la métrique de la branche de transition en direction aller dans le
calcul de LLR. Par conséquent, Total, est le nombre total d'opérations requises par
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un décodeur Log-MAP pour décoder un bit d'information par itération. Etant donné
que deux décodeurs Log-MAP sont requis dans le turbo décodeur pour décoder K bits
par itération, nous aurons donc :

Total, =2 X K X Total,.

Pour le cas de LDPC, nous prenons 1’algorithme SPA tel qu’il est décrit dans [19].

Additions | Subtractions | Multiplications | divisions | exp
fjl 1 0 1 2 1
fjo 0 1 0 0 0
8Qy; 0 1 0 0 0
DR 0 0 di—1 0 0
R}, 1 0 1 0 0
R} 0 1 1 0 0
Q?j 1 0 d,—1 1 0
Qi 0 0 di —1 1 0
Q}’ 1 0 d; 1 0
Q} 0 0 d; 1 0
L;-’ 0 1 0 0 0
Total 4 4 dj + 4d; 6 1

Tableau 5.3 : Nombre total d’opérations pour calculer chaque terme dans LDPC

Ou d; est le nombre de ‘1’ par colonne, d;j = 2d; est le nombre de ‘1 par ligne de la

matrice de controle de parit¢ H(M X N).
Pour calculer la complexité pour tous les bits, le total des opérations dans le graphique

de Tanner (’ensemble des nceuds de contrdle et des nceuds de variable) dont nous

avons besoin est :
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Nombre total des opérations nécessaires
dans le graphique de Tanner pour tous
les bits (LDPC )

fi N

7 N

8Q;; N
DR;; Md,

Pdq -
Pdq’ -

Prj0 -

Prjo —

RY; Md;

R} Md;

Q5 Nd;

Qi Nd;

o v

o v

Lf N

Tableau 5.4: Nombre total d’opérations pour LDPC

Alors, en se Basant sur des opérations mathématiques, la complexité de calcul dans la
plate-forme logicielle des différents décodeurs (log-MAP, SPA [19] et BCH) est
détaillée dans les Tableaux 5.5 et 5.6. Pour l'algorithme Log-MAP, nous prenons en

compte les multiplications par + 1:
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Methode

Add/Sous Multi/div exp

LDPC I, x [N(d; + 5) + 2Md;] I, x [M(d;* - d;) + 2N(d? + d;) + 5N] N
LDPC-BCH I, x [N(d; + 5) + 2Md,] + I, x [M(d;* - d;) + 2N(d? + d;) + 5N] N+

C2n+29t+1 +(4n + 24)t + 2n 3t

+1

PCGC A I x [M(d;,* — djy) + 2N(d% +d;y) + 5N] + I
I X [N(dyy +5) +2Md;; ] + I x| Iy x [M(d;,? — dyp) + 2N(d% + dip) +5N] + | | X 2N
X | I3 x [N(di; + 5) + 2Md;,| + 12(N — M)
2(N — M)

Tableau 5.5: Comparaison de la complexité de LDPC, LDPC-BCH et PCGC

Add/Sous Multi/div exp log max
Methode
TCC I, XxK(385 +2) I XK x 4S I XK x 128 I, X K(8S + 4) I, X 4K
3DTCC Kl x (3851 +2) + (4S; + 41S,) x K1y KI;(125; KI; (4
22(19S, + 1) +1221S,) (85, + 4) +40K],
+2A(4S, + 2)

Proposée I, ; M(d].2 —-d;)+ I, XN + I XK(4S + 4) I, X 2K

x [N(d; +5) +2Md,] 2 [ZN(diz +d)+5N] | L

+ +1, x (25 + 13)K x [K(6S +3)]

I; X [K(19S + 8)]

Tableau 5.6: Comparaison de la complexité du TCC, TCC 3D et la méthode proposée

Ou § = 271 avec CLest la longueur de contrainte du code convolutif, d; est le

nombre de 1’s par colonne, d; = 2d; est le nombre de 1’s par ligne dans la matrice de

contrdle de parité H(M X N), K est la longueur du mot de code, A est la fraction des

bits de parité a coder a partir des deux encodeurs en parallele de 3D-TCC, S;est le

nombre d'états de ces encodeurs, S, est le nombre d'états du post-encodeur, n et t sont

les parametres du code BCH, I;sont les super-itérations pour la structure turbo et I, et

I; sont les itérations pour le premier et le deuxieéme décodeurs LDPC.

Le Tableau 5.7 résume les différents parametres pour calculer la complexité des

différentes méthodes.
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Methode Paramétres
Proposée R=1/3 K=1024
Cas1 CL=3 S=4
M=K N=2K d;=2667 d;=5
Proposée R=1/3 K =1024
Cas 2 CL=3 S=4
M=K N=2K d;=25 d;j=5
TCC R=1/3 K=1024
CL=30r4 S=4o0rS=8
3DTCC R=1/35 K =1024
CLy=4 CL, =3
$:=8 S5,=4 1=1/4
LDPC R=1/3 K =1024
M=2K N=3K d;=3 dj=6
LDPC-BCH R=1/3.1541 n=1023 k=973 t=5
M =2n N =3n
d;=2667 d;=5
PCGC

R=1/3 K=1024
M=K N =2K

Tableau 5.7: Paramétres pour 'application numérique

5.2.2 Complexité en termes de nombre d’itérations :

Le nombre maximal d'itérations de toutes les méthodes de décodage est résumé dans le

Tableau 5.8.
Iterationlevel TCC 3D-TCC LDPC PCGC Proposed
Super-iterations 10 10 - 10 10
Self-iterations - - 100 2 x50 50

Tableau 5.8: Nombre maximal d'itérations pour toutes les méthodes de décodage
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Le nombre d’itérations pour TCC et 3D-TCC est fixé a 10, pour LDPC le nombre
maximal des itérations est 100, pour le code concaténé en parallele (PCGC) nous
avons deux décodeurs LDPC avec un maximum de 50 itérations pour chacun et un
nombre maximal d’itérations égal a 10 pour la structure turbo. Egalement pour la
méthode proposée, nous avons un nombre maximal d’itérations de 50 et 10 pour le

LDPC et la structure turbo respectivement.

Pour réduire au minimum le temps de retard de décodage, il est important d'utiliser
un critere d'arrét efficace pour arréter le processus de décodage. Ainsi, dans la
méthode proposée, nous utilisons LDPC dans DEC1 qui permet de tester si la solution
de H.xT = 0 est atteinte aprés chaque itération et, si c'est le cas, d'arréter le décodage.
Le nombre moyen correspondant de niveaux d'itérations requis par chaque décodeur
pour K = 1024 bits est représenté sur la Figure 5.6. Nous constatons que plus le SNR

est élevé plus le nombre total d'itérations requises est moindre.

— © — Proposed: Case 1
+ 0 Proposed: Case 2
—8&— PCGC MCW1=2.5 MCW2=2.667 | -
—+—LDPC MCW=3 1/3

—<— LDPC-BCH MCW=2.667
—#—TCC&3DTCC

Self-iterations 1

0] Super-iterations |,

100

SNR(dB)

Figure 5.6: Nombre moyen d'itérations pour chaque décodeur pour K = 1024
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Méthode Niveau d'itération 1dB 1,5dB 2dB
Proposée Super-itération I; 4,18 2,41 2,00
Cas1 itération I, 19,63 16,90 9,71
Proposée Super-itération I; 3,70 2,51 2,06
Cas 2 itération I, 15,77 16,06 12,19
LDPC itération I, 54,50 17,33 10,71
LDPC-BCH itération I, 41,68 16,77 11,65
PCGC Super-itération I; 4,60 2,75 2,05
itération I, 11,73 10,71 6,31

itération I5 8,81 5,16 4,92

Tableau 5.9: Nombre moyen d’itérations nécessaires pour chaque décodeur

Pour chaque méthode de correction d’erreurs ayant un critére d’arrét, le Tableau 5.9
résume le nombre d’itérations moyen nécessaire a chaque niveau d’itération en

fonction de la puissance de bruit.

Méthode Ccomplexité total Complexité globale

par itération aSNR =1,5

3DTCC 570,5 x K 5705 X K

TCCCL=4 506 X K 5060 X K

TCCCL =73 258 X K 2580 X K
Cas 1 proposé 250,45 X K 1989,92 X K
Cas 2 proposé 246 X K 1851,98 X K
PCGC 202,45 x K 4108,49 x K
LDPC 198 X K 3382,35 X K
LDPC-BCH 191,92 X K 2662,77 X K

Tableau 5.10: Comparaison de la complexité de différents décodeurs
Le Tableau 5.10 fournit une application numérique pour décrire la complexité de

chaque méthode de correction d’erreurs par bit/par une seule itération, ainsi par un

nombre moyen des itérations correspondant pour le SNR=1.5 dB.
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Figure 5.7: Complexité de calcul par bit, par itération

La Figure 5.7 montre que la complexité, par itération, dans LDPC est plus faible

par rapport aux calculs globaux de TCC a 8 états et de 3D-TCC, sans inclure les

opérations d'entrelacement/désentrelacement. Dans notre approche, la complexité est

légérement supérieure a celle de LDPC mais reste acceptable du fait qu’elle n’a pas

besoin de processus d’entrelacement.
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Notons enfin que la complexité de calcul dépend du nombre d'itérations. En fait,
I’augmentation du nombre d’itérations augmente les calculs et provoque un long retard
de décodage. D’autre part, a I’exception de TCC et 3D-TCC, toutes les méthodes de
décodage étudiées dans ce chapitre ont un caractere itératif qui est modérément
sensible au SNR. TCC et 3D-TCC permettent un décodage continu jusqu'a un nombre

fixe d'itérations sans possibilité de détecter les erreurs.

12000 :

I 3D TCC (R=1/3 CL=4 & CL=3 for Patch)
TCC (R=1/3 CL=4)

I TCC (R=1/3 CL=3)

N Proposed: Case 1

I Proposed: Case 2 -

I PCGC (R=1/3 MCW1=2.667 MCW2=2.5)

I LDPC (R=1/3 MCW=3)

I | DPC BCH (R=973/3069 MCW=2.667 t=5)

10000

8000

6000

Nombre d"opérations

4000

2000

1.5
SNR (dB)

Figure 5.8: Complexité globale du calcul en fonction du nombre d'itérations

Comme nous pouvons le voir dans la Figure 5.8, les deux cas de notre approche
atteignent la plus faible complexité de calcul parmi toutes les méthodes de codage
dans toute la gamme de SNR. En outre, le cas 2 peut obtenir les mémes performances
de 3D-TCC avec une faible consommation d'énergie et une complexité de calcul

réduite.
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5.3 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons discuté les résultats de notre méthode par rapport a
divers codes correcteurs d'erreurs, qui sont les codes conventionnels (LDPC et TCC)
ainsi que certaines méthodes utilisant différents types de concaténation (Concaténation
en série, en parallele et hybride). Nous avons comparé donc les performances de ces
codes dans des conditions identiques en analysant pareillement leurs complexités
algorithmiques.

Pour résumer, l'analyse et les résultats montrent que notre approche est
meilleure en termes de performance (Cascade/Plancher d’erreur) et de
performance/complexité et fournit ¢galement des gains de codage significatifs par

rapport a LDPC, LDPC-BCH et PCGC.

Rapport- gratuit.com @
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Conclusion générale :

Dans cette thése, nous avons discuté un schéma de décodage plus efficace avec
moins de complexité pour le codage Turbo. Ceci est basé sur la concaténation paralléle
des codes LDPC et convolutionnels. La complexité de calcul est analysée et la
décision de fiabilité de la nouvelle approche est simulée en comparaison avec LDPC
unique, LDPC-BCH, PCGC, TCC et 3D-TCC.

Malgré les trés bonnes performances de TCC dans les SNR’s faibles, il ne peut pas
étre utilisé pour la détection d'erreurs. Pour cette déeficience de capacité de detection
d'erreurs et le phénomene de plancher d'erreur, le TCC n'est pas approprié pour
plusieurs applications de communication lorsqu'elles nécessitent un gain de codage

élevé, un plancher d'erreur faible et une consommation d'énergie réduite.

La 3D-TCC présente un bon compromis entre la zone de convergence et la zone du
plancher d’erreur mais, malheureusement, au prix d'une complexité croissante. Les
codes LDPC peuvent battre TCC et 3D-TCC en termes de capacité de détection
d'erreurs, de performance, d’absence de plancher d'erreur et de complexité de
décodage reduite. Cependant, ils ne fonctionnent pas aussi bien que le TCC et 3D-
TCC en SNR faible. De plus, PCGC a une bonne performance par rapport au LDPC,

mais avec un retard de décodage excessif dil a ses trois niveaux d'itérations.

Les avantages déduits des codes TCC et LDPC dans cette analyse sont : plancher
d'erreur réduit, bonne performance, moins de complexité, capacité de détection
d'erreurs et délai de décodage réduit. Notre méthode vise a profiter de tous ces
avantages pour fournir un code de correction d'erreur qui convient a toute la gamme
des valeurs de SNR. L'originalit¢ de notre contribution est que I'information
extrinseque échangée entre les deux décodeurs est calculée et utilisée plus
efficacement que dans [28], ce qui permet a chaque décodeur d'étre plus intelligible

pour l'autre.
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A partir des résultats de notre analyse, nous arrivons a la conclusion que le systéme
propose peut réaliser les meilleurs compromis entre la performance dans les régions de
convergence et plancher d'erreur, la complexité et la latence par rapport a toutes les
approches de décodage étudiées dans cette thése. Ce qui en fait un schéma de codage
prometteur pour les communications dans l'espace lointain et les communications

mobiles des prochaines genérations.

Comme perspectives, des recherches similaires a [61] et [62] peuvent étre
utilisées pour améliorer les performances et / ou réduire la complexité des algorithmes
SPA et Log-MAP. En outre, nous pourrons considérer les travaux tels que [63] et [64]

pour étendre notre approche pour le cas non-binaire.
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