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(Glossaire

APP : probabilité a posteriori, a posteriori probability en anglais

APRI : probabilité a priori, a priori probability en anglais

BBAG : bruit blanc additif gaussien

EXTR : probabilité extrinséque

IRWETF : fonction d’énumération de poids, input redundancy weight enumerator function en
anglais

code LDPC : code & matrice de parité de faible densité, low density parity check en anglais

LLR : logarithme du rapport de vraisemblance, logarithm likelihood ratio en anglais

MAP : maximum a posteriori

ML : mazimum likelihood

codeur NRSC : codeur convolutif systématique non récursif, non recursive systematic convo-
lutional code en anglais

codes PCC : codes convolutifs concaténés en paralléle, parallel concatenated convolutional
codes en anglais

code RA : code a répétition accumulation, repeat accumulated code en anglais

codeur RSC : codeur convolutif récursif systématique, recursive systematic convolutional
code en anglais

SERF : séquence d’entrée a réponse finie

SOVA : décodeur de Viterbi a sorties pondérées (soft output viterbi algorithm en anglais)

SNR : rapport signal & bruit, signal to noise ratio en anglais

BER : taux d’erreurs bit

WEF fonction d’énumération de poids weight enumerator function
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Chapitre 1

Codes concaténés et décodage
itératif

1.1 Introduction

Dans les années qui ont suivi les travaux de Shannon en 1948 [44], les chercheurs ont proposé des
codes correcteurs d’erreurs de complexité raisonnable tout en ayant de bonnes distances minimales.
L’idée de combiner plusieurs codes simples pour obtenir des codes plus performants a été proposée
en 1954 avec les codes produits par Elias [15]. Nous verrons que cette idée permet d’obtenir des
codes ayant des caractéristiques trés proches de celles des codes aléatoires malgré une structure
de codage simple.

Cependant pour ces codes, le décodage était fortement sous optimal car il faisait appel a des
décodeurs a décisions fermes.

La découverte en 1993 par Berrou et Glavieux [9] des Turbo codes ou codes convolutifs conca-
ténés en paralléle et la redécouverte des codes LDPC (low density parity check code en anglais) a
enfin permis de se rapprocher nettement de la limite de capacité (quelques diziémes de dB pour
des trames de plusieurs milliers de bits sur un canal BBAG).

Pour le décodage de ces codes les auteurs on proposé d’utiliser un décodeur itératif dont les
décodeurs élémentaires sont A entrées et sorties pondérées. Bien que le décodage itératif soit sous
optimal il converge presque toujours vers la solution obtenue par le décodage & maximum de
vraisemblance.

En résumé, les trois principaux points fondamentaux que nous étudierons dans ce chapitre sont
les suivants :

— l'approche du codage aléatoire obtenue grace a la concaténation de plusieurs codes et 1'uti-

lisation d’entrelaceurs,

— le remplacement du décodage a sorties fermes des codes constituants par le décodage a sorties

pondérées,

— l'introduction du décodage itératif.

Nous commencerons par introduire les techniques de décodage & entrées et sorties pondérées.
Ensuite nous présenterons les codes PCBC, LDPC. Finalement nous étudierons les codes convo-
lutifs concaténés en paralléle ou Turbo codes ainsi que les codes convolutifs concaténés en série.

1.2 Décodage a entrées et sorties pondérées

1.2.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons introduit le décodeur mazimum a posteriori (MAP) qui
cherche parmi toutes les séquences possibles x, la séquence estimée X pour laquelle la probabilité
conditionnelle Pr(x|y) est la plus grande.
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Dans ce paragraphe, nous allons nous intéresser au décodage a entrée et sortie pondérées. Ce
décodeur calcule pour chaque bit, la probabilité conditionnelle a posteriori APP(xz; = a) suivante :

APP(z; = a) = Pr{x; = aly}
= Pr{x,z; = aly}

> Prixly}

- yPrix)
"X T
x Z (y|x)Pr{x} (1.1)

Le signe o signifie "proportionnel a".

Yo ria signifie que la somme est effectuée pour tous les mots de code x dont le bit en position
iz =a.

Comme dans ce chapitre, nous nous restreindrons au cas de la modulation bipodale, a pourra
prendre la valeur +1 ou —1.

Si on suppose que les probabilités conditionnelles p(y;|z;) et les probabilités a priori Pr{x;}
sont indépendantes, alors on peut écrire :

APP(x Z Hp yilz;)Pri{z;} (1.2)
x:xi=a j

Finalement en sortant la probabilité a priori Pr{z; = a} et la probabilité conditionnelle
p(yi|z;) du signe somme, on obtient la relation classique suivante :

APP(z; = a) x Pr{z; = a}p(y;|z;) EXTR(z; = a) (1.3)

avec la probabilité extrinseque EXTR(z; = a) :

EXTR(z; = a) Z Hp yjlz;)Pri{z;} (1.4)

X:T;=a j#i

Ainsi la probabilité a posteriori APP(x; = a) est le produit de trois termes : la probabilité a
priori Pr{z; = a}, la probabilité conditionnelle p(y;|z;) et la probabilité extrinseque EXTR(z; =
a).

Il est important de noter que le calcul de EXTR(x; = a) utilise toutes les informations
disponibles Pr{xz;} et p(y;|z;) exceptées Pr{z; = a} et p(y;|x;). Nous verrons que cette propriété
est fondamentale pour le décodage itératif des codes concaténés.

Dans la relation (1.3), il est parfois plus pratique d’utiliser des logarithmes de rapport de
vraisemblance LLR (logarithm likelihood ratio en anglais) a la place des probabilités lorsque a
peut prendre les valeurs +1 ou -1.

La relation (1.3) s’écrit alors :

APP(z; = +1) I Pr(z; = +1) I p(yilz; = +1) I EXTR(z; = +1)

D PP =) P Prm= 1) o= 1) " EXTR(m = —1)

(1.5)

Cette relation s’écrit simplement
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Lapp(zi) = Lapri(%;) + Lint(2;) + LexTr(2:) (1.6)
avec
Lapp(z;) =1In m
Lapri(zi) =In %
Linr(z;) =In ]IM

L EXTR(z; = +1)
EXTR(z; = —1)

Lexrr(z;) =1

Lapri(x;), Lint(2:), LExTr(2;) et Lapp(x;) sont respectivement les logarithmes du rapport
de vraisemblance a priori, intrinséque ou issu du canal de transmission, extrinséque et a posteriori.

Finalement on peut aussi exprimer p(y;|z; = +1) et p(y;|z; = —1) en fonction de Ly (x;). A
partir de la définition de Lyy7(z;), on a :
p(yilzi = +1) = exp(Linr(z:))p(yile: = —1) (1.7)

En multipliant et divisant par 1+ exp(LiyT(2;)), cette relation s’écrit :
exp(Lin(xi))

plyilei = +1) = - exp(Livr (1)) (p(yilzi = —1) + p(yilz: = —1)) (1.8)

Par ailleurs, on a :

1
1+ exp(Linr(z;

p(yilr: = —1) ) (p(yilzi = =1) + p(yilz: = —1)) (1.9)

Finalement on a les relations suivantes :

Pl = +1) o T S (10
1
pyilei = —1) oc § oL @) (1.11)

ol « signifie proportionnel a.

1.2.2 Application au canal & bruit blanc additif gaussien

On considére une séquence x codée par un code de rendement, R. Cette séquence est transmise
sur un canal additif & bruit blanc gaussien en utilisant une modulation bipodale. L’échantillon
recu en sortie du filtre adapté y; est égal a :

vi =V REyz; +n; (112)

Ey est I’énergie par bit utile et n; est I’échantillon de bruit de variance 02 = %

Comme le bruit est gaussien, la probabilité conditionnelle p(y;|z;) s’écrit :

_ 1 _(yi_zi)2
R = (1.13)
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Calculons 'information intrinséque Lyn7(z;) :
_ Plilzi = +1)
p(yilzs = —1)
1 —(yi—1)?
V202 P (@2«72)

o ()

202

Lint(z;)

=In

_
02

(1.14)

Ainsi pour le canal BBAG, le signal recu y; est proportionnel & l'information intrinséque
Linr(z;). Cette propriété permet de comprendre pourquoi on utilise généralement les logarithmes
de rapport de vraisemblance pour le décodage & entrées et sorties pondérées.

1.2.3 Cas du code de parité (3,2)

1

Le graphe factorisé * associé a ce code est présenté sur la figure 1.1.

p(vx)

u
1
Cl

p(y3|X3)

p(y2|x2)

Fi1ac. 1.1 — Graphe factorisé du code de parité (3,2).

A partir des échantillons recus y1,y2 et y3 on peut calculer les probabilités conditionnelles

Pyl = —1), p(yrlzr = 1), py2lee = —1), py2lrs = 1), p(yslzs = —1) et p(ys|lzs = 1). En
appliquant la relation (1.3) on obtient pour APP(z1 = a)

APP(xz1 = a) = Pr{zy = aly1,y2,y3}
x Pr{yi|z; = a}Pr{zy = a}EXTR(z1 = a) (1.15)
avec

EXTR(z1 =+1) = > [[ple)Priz;}

x:x;=1j#1
= p(y2]za = —1)Pr{ze = —1}p(ys|xs = +1)Pr{z; = +1}
+ p(y2|ze = +1)Pri{zs = +1}p(ys|zs = —1)Pr{xs = -1} (1.16)

1Par rapport aux graphes de Tanner et aux graphes TWL, on a ajouté sur les graphes factorisés des noeuds
spécifiques correspondant aux messages regus a la sortie du canal de transmission. Ces graphes sont appelés graphes
factorisés car ils permettent de factoriser la probabilité conjointe a posteriori Pr{x;y} pour une séquence en entrée
du canal x et ’observation y.
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EXTR(w1=-1)= Y [[ple;)Priz;}

xix;=—1j#1
= p(y2|xe = —1)Pr{zes = —1}p(ys|zs = —1)Pr{zs = —1}
+ p(y2|r2 = +1)Pr{zs = +1}p(ys|rs = +1)Pr{zs = +1} (1.17)

1.2.4 Cas du code de répétition (3,1)

Le graphe factorisé associé a ce code est présenté sur la figure 1.2.

p(vi[x) pv]) plvsx;)

u
1
Cl C2

F1a. 1.2 — Graphe factorisé du code de répétition (3,1).

A partir des échantillons recus y1,y2 et ys on peut calculer les probabilités conditionnelles

p(yiler = —1), p(yrfzr = +1), p(yalze = —1), p(y2lzs = +1), pys|es = =1), p(yslzs = +1). En
appliquant la relation (1.3) on obtient pour APP(z1 = a)

APP(xzy = a) = Pr{z, = aly1,y2,y3}
x Pr{yi|x1 = a}Pr{zy = a}EXTR(z1 = a) (1.18)

avec

EXTR(zy =+1)= Y [[p(yle;)Pr{z;}
xici=1j#1

= p(y2|z2 = +1)Pr{xs = +1}p(yslzs = +1)Pr{z; = +1} (1.19)

EXTR(z1=-1)= Y []pw;lz;)Priz;}

xiwi=—1j#1
= p(y2|lze = —1)Pr{zy = —1}p(ys|rs = —1)Pr{zs = —1} (1.20)

1.3 Algorithme Somme-Produit

1.3.1 Introduction

L’algorithme Somme-Produit permet un calcul efficace de toutes les probabilités a posteriori
APP(z; = a). Différents algorithmes issus du traitement du signal et des communications numé-
riques peuvent étre décrits avec ce simple algorithme. Cet algorithme est aussi connu sous le nom
d’algorithme de propagation de croyance BP ( belief propagation en anglais) dans le domaine de
I'intelligence artificielle. L’algorithme Somme-Produit est appliqué sur le graphe factorisé du code.
Les messages qui transitent sur les branches sont des probabilités ou des logarithmes de rapport
de vraisemblance.
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1.3.2 Reégles de base

A partir des résultats obtenus pour le code de parité (3,2) et le code de répétition (3,1) nous
allons déterminer les régles de décodage lorsque ’on applique 'algorithme Somme-Produit sur un
graphe dont les nceuds de variable sont binaires et dont les noeuds de controle sont des équations
de parité (additions modulo 2).

Nous allons exprimer la premiére régle de calcul de 'information extrinséque. Soit le noeud de
variable binaire est de degré 3 comme sur la figure 1.3 (a).

T, Ty
Cq Cp
O
NTGHC(CN /JJT!’—)C(C) //’I/Cb_’T(cb)
c ey —1(Ca)
T
peor (@ P
! ¢ O

(a) (b)

F1a. 1.3 — Flot de message pour les calculs de p.—7(c) et pr—_.(c).

Soit pr, —c(c) le message du noeud de contréle T; vers le nceud de variable binaire ¢. Ce message
est la densité de probabilité de la variable binaire ¢ conditionnée par les informations issues du
nceud T,. Le message ur,..(c) est un vecteur (p;o,p;1) avec p;o + p;1 = 1. A partir du calcul
de l'information extrinséque du code de répétition (3,1) on peut calculer le message .7 (c). La
premiére régle est la suivante :

PaoPbo Pa1Pb1
fre—7(c) = ( - : . (1.21)
Pa1Pb1 + PaoPb0 Pa1Pbl + Pa0Pbo

Le terme pq1pp1 + PaoPpo au dénominateur est un terme de normalisation.

On considére un neeud de controle T' de degré 3 comme sur la figure 1.3 (b). Soit pe,—7(c;) =
(pio, pi1) le message du noeud de variable ¢; vers le noeud de controle T. A partir du calcul de
I'information extrinséque du code de parité (3,1) on peut calculer pr_..(c). On obtient la seconde
régle de calcul suivante :

pr—c(c) = (PaoPbo + Pa1Pe1, Pa1Pbo + PaoPb1) (1.22)

On peut aussi utiliser les logarithmes du rapport de vraisemblance pour décrire les messages

te—1(C) €t pr_.c(c). Soit
A;=In <p”> (1.23)
Pio

Nous avons les relations suivantes entre A; et p;o et p;1 :

exp(A;) 1

_ ) et pp = ——— 1.24
1+ exp(Ay) e b 1+ exp(Ay) (1.24)

pi1
A partir de la premiére régle, on obtient :

Hom(€) = 17, —o(0) + i (0) (1.25)
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La seconde régle s’écrit :

exp(Ag) + exp(Ap)
exp(Ay) exp(Ag) + 1

)
= —2tanh™! (tanh (W) tanh (W)) (1.26)

Hr—e(c) =In

en utilisant la relation tanh(u/2) = (exp(u) — 1)/(exp(u) + 1) [2][22].

Lorsque les noeuds sont de degré supérieur a 3, les régles deviennent :

per(@= 3 preld (1.27)
n(c)\T

ot n(c) est 'ensemble des nceuds de controle reliés au nceud de variable ¢ et n(c)\T signifie
lensemble n(c) excepté le nceud de controle T

— c;—T\Ci
pr—e(c) = —2tanh™! H tanh ('uzT()) (1.28)
n(T)\c

ott n(T) est 'ensemble des noeuds de variable reliés au noeud de parité T' et n(T")\c signifie
Pensemble n(T') excepté le noeud de variable c.

L’algorithme Minimum-Somme s’obtient & partir de ’algorithme Somme-Produit en rempla-
cant I’équation (1.26) par 'approximation suivante :

pr—e(c) = —min (Jpe, ~7(Ca)l, [pre,—~7(cs]) sgn(pic, ~7(ca))sgn(pre, ~7(cs))

= —pc,—1(Ca) B pic,—1(cp) (1.29)
ou
+1 si a>0
= = 1.30
sen(a) {—1 si a<0 (1.30)
et
a B b = min(|al, |b])sgn(a)sgn(b) (1.31)

On utilisera 'opérateur B pour simplifier I’écriture dans la suite du document.
Lorsque le noeud de controle est de degré supérieur a 3, la relation (1.28) devient en utilisant
l'opérateur H :

procle) == > B pie,—r(ci) (1.32)
n(T)\c

Sur la figure 1.4 nous avons comparé les courbes de contour des messages pr—..(c) calculés
en utilisant algorithme Somme-Produit (a) et Minimum-Somme (b) dans le cas de nceuds de
controle de degré 3. Ces courbes sont tracées pour pur—..(c)=0.5,1, 1.5,2, 2.5 et 3.

Pour les fortes valeurs de p.,7(c;), les 2 algorithmes donnent les mémes résultats.
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0 0.5 1 1.5 2 25 3 35 4 0 0.5 1 15 2 25 3 3.5 4
(a) (b)

Fi1G. 1.4 — Courbes de contour de pr_..(c) en fonction de p., 7 (cq) €t pe,—7(cp) (a) algorithme
Somme-Produit (b) algorithme Minimum-Somme.

1.3.3 Application de P’algorithme Somme-Produit sur les graphes fac-
torisés sans cycle

L’application de l'algorithme Somme-Produit sur les graphes factorisés sans cycle consiste
simplement & appliquer les régles décrites précédemment en commencant par les extrémités ou
feuilles de 'arbre. L’algorithme se termine lorsque toutes les branches ont été explorées deux fois :
une fois dans le sens aller et une fois dans le sens retour.

1.3.4 Exemple

Considérons le code linéaire en bloc (7,4) défini par la matrice de parité suivante :

1 10
H= 1 01
1 00

— o O

100

01 0 (1.33)
0 0 1

Les trois bits de parité sont obtenus comme suit :

ur +us+c5 =0 T
U1+U3+66:0 T2
uy +uqg+c7 =0 T3

Le graphe de Tanner de ce code est donné sur la figure 1.5.

Par rapport au code de Hamming (7,4), la distance minimale de ce code n’est que de 2.

Soit la séquence x = [+1—1—1+141+1— 1] associée au mot de code binaire ¢ = [1001110].
La séquence x est émise sur un canal additif & bruit blanc gaussien de variance o2 = 0.75.

Soit la séquence regue y = [+1.2 - 04— 1.5 —-0.4+ 1.2 —0.75 — 1.5].

En utilisant directement les probabilités conditionnelles p(y;|x; = —1) et p(y;|z; = +1) cal-
culées a partir des échantillons regus y; en utilisant les relations (1.24), nous pouvons appliquer
lalgorithme Somme-Produit sur le graphe factorisé du code (7,4).

Les différentes étapes sont présentées sur la figure 1.6. On commence par propager les proba-
bilités conditionnelles vers les nceuds de parité Ty, T et T3 (a). Puis en utilisant la seconde régle,
on calcule les messages vers le nceud de variable ¢; (b). Ensuite, on propage les messages vers les
nceuds de parité en utilisant la premiére régle (c¢). Finalement en utilisant la seconde régle, on ob-
tient les probabilités extrinseques EXTR(x; = a). associées aux nceuds de variable ¢, c3, ¢4, ¢5, g
et c7 (d).
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Fi1G. 1.5 — Graphe de Tanner du code(7,4).

Par exemple pour le bit ¢; on a EXTR(xz2 = +1) = 0.46 et EXTR(x2 = —1) = 0.54. Les
probabilités a posteriori se calculent alors en utilisant la relation (1.3) :

APP(zg = 41) x Pr{ze = +1}p(y2|ze = +1) EXTR(z2 = +1)
o 0.5 x 0.27 x 0.46 = 0.0621 (1.34)

APP(x9 = —1) x Pr{zs = —1}p(y2|r2 = —1) EXTR(z9 = —1)
o 0.5 % 0.73 x 0.54 = 0.1971 (1.35)

En normalisant on obtient finalement
APP(z9 = 41) = 0.2396

APP(zy = —1) = 0.7604

En utilisant directement les LLR, intrinséques Ly (x;) (Lint(2;) = iy; ), nous pouvons éga-

lement appliquer P'algorithme Somme-Produit ou l'algorithme Minimum-Somme sur le graphe
factorisé du code (7,4). Les différentes étapes de ’algorithme Minimum-Somme sont présentées
sur la figure 1.7.

On a:

{L[NT(xi)}:[+3—1—4—1—|—3—2—4]

En appliquant ’algorithme Minimum-Somme, on obtient les LLR extrinséques Lgxrr(z;)
suivants :

{LexTtr(z)}=[-2 0+2+2 0+3+1]

Les LLR a posteriori Lapp(x;) peuvent alors étre calculés en utilisant la relation Lapp(z;) =
Lapri(x;) + Lint(2;) + LexTr(z;). Finalement on obtient :

{Lapp(z))}=[+1-1—-24+14+3+1-3]

car Lapgri(z;) = 0 en absence d’information a priori.
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Bien que l'algorithme Minimum-Somme ne soit pas un algorithme de décodage (I’objectif prin-
cipal est de délivrer une information de fiabilité sur les bits décodés), si on réalise un seuillage des
LLR a posteriori, on retrouve bien le mot de code émis :

X=+1-1-14+1+1+1-1]
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0,88; 0,12)J J(O,B ;0,27)

(0,98:0,02) €
———

Gl

Ws :0,95)

—
(0,05 ; 0,95)

E

@

0.73; 0,27)[

J(ws 10,27)

,/&?
W
%; 0,88)

1

029; 07' Ws :0,95)
(0,46 ;0,54)

(0,88 0,12)J

C,
6 4

(0,88 0,12) (0,73;0,27)

(098;0,02)  (0,98;0,02)

"

0,95)

(0,05;0,95) (0,05 0,95)
(0,73;0,27)
CZ
[ (©)
(0,73,0,27)

(0,98 0,02)
PRCELEER L,

(0,98 ; 0,02)
-

J(o,n :0,27)

|

0,88 0,12)J
G

(0,73;0,27)

(0,88;0,12)

(0.98;0,02) % (0,98;0,02) (0,98;0,02) (0.98;0,02)

(0,29; 07‘
T,

v|
Ws :0,95)

— (O ——
(0,05;0,95)  (0,05;0,95)
(0,73;0,27)
=)
b
(0,73;0,27)[ (b)
(0,98 ; 0,02)
-
¢y
(0,88; 0,12)J J(o,n 10,27)
CE Cy
(0,88;0,12) ||1(0,06;0,94) (0,73;0,27)
(0,73;0,27)
(0:98:002) % (098:002), 098;002) (098:002)

—

/ (0,32;068) ¢,
(0,12 0,88)

(0,05, 0,95)
©29; 07‘ ws 0,95)
s {048:052) (0,46:054)

—
(0,05;0,95)  (0,05;0,95)
(0,54 ;0,46)
(0,73:0,27)
C.
’ (d)
0,73 0,27)[

F1a. 1.6 — Algorithme Somme-Produit sur code(7,4).

11
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(+3)

(’1){
(b)

]

(-2) J
) G (-4) - 4)

)
(+3)

F1a. 1.7 — Algorithme Minimum-Somme sur code(7,4).
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1.4 Algorithme Aller-Retour

L’algorithme Aller-Retour ou BCJR [1] estime les probabilités a posteriori des états et des
transitions d’une source de Markov observée & travers un canal discret, bruité et sans mémoire.

Un codeur convolutif binaire de rendement k/n peut étre vu comme une source markovienne
de mémoire 1 et avec S = 2M états internes, oit M est le nombre de cellules mémoires du codeur.

On considére un codeur convolutif binaire de rendement k/n avec S = 2M états internes, ot
M est le nombre de cellules mémoires du codeur convolutif.

Soit uy = (u},u?,...,uf) et ¢, = (c},c?,...,c?) respectivement lentrée et la sortie du co-
deur convolutif & linstant ¢. Soit x; = (z},22,...,27) la séquence associée émise sur le canal de
transmission.

En sortie du canal discret bruité et sans mémoire le décodeur regoit y, = (yi,y7,...,y0) a

Iinstant ¢ . Dans ce paragraphe, nous nous limiterons au cas des codes convolutifs invariants dans
le temps.

L’algorithme Aller-Retour ou BCJR [1] permet d’estimer les probabilités a posteriori conjointes
ot(m’,m) d’un codeur convolutif observé a travers un canal discret, bruité et sans mémoire :

or(m',m) = Pris; =m';s;01 = m;yl '} (1.36)

ou s; est I’état a l'instant ¢ avec s, = m,m € {0,1,...,5 — 1} et yg_l est la séquence regue
de l'instant 0 & T — 1.
A partir de ces probabilités, on peut déterminer la probabilité a posteriori (APP) sur z. On

APP(2} = a) = Pr{iz. = a\yg_l}
x Z oi(m’,m) (1.37)

m’,m/zi=a

On calcule o¢(m’, m) en utilisant la relation suivante :

or(m',m) = ar(m/)y(m’, m) By (m) (1.38)
Avec
ar(m') = Pris, =m/;y; '} (1.39)
Ye(m',m) = Pr{sir1 = m;yilsy = m'} (1.40)
Be(m) = Priy{ ‘[s; = m} (1.41)

Les quantités oz (m), v:(m’, m) et Bi11(m) représentent 'influence de la séquence regue respec-
tivement avant l'instant ¢, & I'instant ¢ et aprés I'instant ¢ sur la probabilité conjointe o (m’, m).
Le calcul de la métrique de branche ~y;(m’, m) s’exprime comme suit :

%(mlym) = Pr{s;1 = m;ys|s; = m/}
= Pr{si11 = m|s; = m'} x Pr{y|s;s1 = m;s; =m'}
= Pr{s;; 1 = m|s; = m'} Z Pri{ys, x¢|st = m'; 8001 = m}
x:€X

= Pr{si+1 = m|s; =m'} Z pyi|xe) Prix; = x|s; = m'; 5401 = m} (1.42)
x:€X

ot la probabilité a posteriori sur la séquence de sortie conditionnellement & la séquence d’entrée
est égale & :

Priyi|x:} = Hp(y{/xg) (1.43)

=1
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Etatm
a,(m)

et p(yl /xl) est la probabilité de transition du canal.

La probabilitée Pr{x; = x|s; = m/, s;41 = m} est égale & 0 ou 1 selon x;(m’,m) :

1 si ! =
PT{Xt = X|St = m,,8t+1 = m} = { S% Xt(m ,m) x (144)
0 sinon
Le calcul des probabilités a;(m) est effectué par récurrence :
5-1
ar(m) =Y ap1(m')y_1(m',m) (1.45)
m’=0
De méme que le calcul des probabilités 8;(m) :
5-1
Bi(m) = > Brwa(m')ye(m/,m) (1.46)

m’=0

En utilisant (1.38) et (1.42) on obtient :

APP(z} = a) x Z ay(m')Pr{s; 1 = mls; = m'}( Z p(y %) Prix; = x|s; = m/; 8441 = m})ﬂtﬂ(m)
m’,mlzi=a x;€X
(1.47)
Finalement, en utilisant En utilisant (1.43) et (1.44) P’expression (1.47) peut s’écrire :

APP(z} = a) Z ar(m')Pr{sit1 = m|s; =m'} Hp(yf/x{(m’, m))Biy1(m)  (1.48)

m/,m/zi=a j=1

L’expression finale des probabilités a posteriori APP(xi = a) et extrinséque
EXTR(z; = a) dépend de la structure du codeur convolutif.

Nous pouvons décrire I'algorithme Aller-Retour en 4 étapes :
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— Initialisation
L’état initial et 1’état final du codeur sont égaux a I’état zéro

ap(0) =1 et ag(m) =0 Ym#0

Br(0)=1 et  Br(m)=0 Ym#0

— Calcul des s et Procédure aller
Les ~ys sont calculés pour toutes les branches en utilisant la relation (1.42) et simultanément
les probabilités a;(m) sont calculées & partir de (1.45)

— Procédure retour
Lorsque la séquence yg ~1 est recue, les probabilités B¢(m) sont calculées en utilisant la
relation ( 1.46)

— Calcul des probabilités a posteriori
Finalement les probabilités a posteriori sont calculées en utilisant la relation (1.38).

Codes convolutifs non systématiques
En introduisant APRI(z?) la probabilité a priori sur xi , Pr{s;.1 = m|s; = m'} peut s’écrire :
n
Pr{siz1 =m|s; =m'} = H APRI(z; = z}i(m',m)) (1.49)
i=1

ot z'(m’,m) est la valeur de la sortie associée & la branche (m’, m)
Si aucune probabilité a priori n’est disponible & I'entrée du décodeur, alors APRI(z%) = 1/2
et p(m|m') est égal & 2™ .

On a:
APP(zj=a)= Y o(m') [ APRI(z] = m)) [T el | 21 (m’,m))Besa (m)
m’/,m/zi=a =1 j=1
= APRI(z} = a) x EXTR(z} = a) (1.50)
avec
EXTR(i=a)= >  am)[[APRI(z] = m)) [] (! | =l(m’,m))Br1(m)
m/,m/zi=a Z;;ﬁlz Jj=1
(1.51)
1.4.1 Codes convolutifs systématiques
APP(zj=a)x > H APRI(z! =z (m',m))
m’ m/m,_a /=1
« TL o6 128 (', m))B1sa (m)
/=1
o APRI(2z} = a) x p(y! | 2} = a) x EXTR(x! = a) (1.52)

avec
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EXTR(zi=a)= > a(m)[[ APRI(z] =" (m',m))

m’,m/xi=a ;/;11
X Hp(yi | 2y (m',m))Br1(m) (1.53)

/=1
)

Y

S

Codes convolutifs systématiques de rendement 1/2
Soit x; = (x7,2F) le mot émis sur le canal & l'instant t et y, = (y7,y}) les échantillons regus
a la sortie du canal sans mémoire. On a alors :
APP(z? = a) Z ar(m') x APRI(zY = 22 (m',m)) x APRI(zF = 2 (m’,m))
m’/,m/z5=a
x plyp | af (m',m)) < plyt | @ (m',m)) x Bria(m)

o« APRI(z? = a) x p(y; | 27 = a) x EXTR(x} = a) (1.54)

avec

EXTR@{ =a)= Y. aum’) x APRI(] = «f (m',m)) x p(yl | 2F (m',m)) x B2 (m)
m/ m/xP=a
(1.55)
En général, nous n’avons aucune information a priori sur x1 ; 'information extrinséque EXTR(z5 =
a) devient alors :

EXTR(zf =a)= Y a(m) xp(y{ | af (m',m)) x frs1(m) (1.56)

m/ m/xzP=a
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1.4.2 Exemple

Considérons un codeur convolutif récursif systématique de rendement 1/2 G(D) = (1 1+D> .

Le treillis associé est présenté sur la figure 1.8.

=] =1 F2 F3 =4

17 1
Fi1G. 1.8 — treillis du codeur <1 1+—D>

Soit le mot d’information et le mot de code associé

I IE 1 2 3 4 5 |
| us [ 1 0 0 1 1 1 |
z? +1 -1 -1 +1 +1 +1
z! +1 +1 +1 -1 +1 -1

Soient les informations intrinséques Ljn7 regues du canal BBAG (obtenues aprés normalisa-
tion) :

Linr(z7) +1.21  -1.00 -2.86 +4.84  +0.90  +5.87
Lint(xF) +1.09  -1.07 +3.49  +0.72 +0.77  -1.13

1) calcul des métriques de branche ~

Pour un code convolutif systématique de rendement 1/2, le calcul de la métrique de branche
est le suivant :

w(m',m) = APRI(z} = xf (m',m)) x p(y | 27 (m',m)) x p(y” | =f (m',m)) (1.57)

Calculons p(y; | ;) pour un canal BBAG avec z; = £1 :
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V2
X ex 2y
P 202
x
o exp (;L]NT(LE,:)>

x exp (@L;NT(@O (1.58)

Le passage de la seconde a la troisiéme ligne utilise la relation Lyyr(z:) = %yt. La derniére
ligne permet de simplifier les calculs.

Dans notre exemple, en absence d’information a priori, les 2™ = 4 métriques de branche ¢
ol p et ¢ sont respectivement les bits relatifs & 27 et #f sont données dans la table suivante :

790 1 1 1 1 1 1

70 3.35 0.36 0.05 126.46  2.45 354.24
Al 2.97 0.34 32.78 2.05 2.16 0.32
7t 9.97 0.12 1.87 259.81  5.31 114.42

2) calcul des «

7 = 0 : initialisation

Ot()(O) =1

Oéo(l) =0

1=1

a1(0) o ap(0)7p° =1

a1(1) oc ap(0)73t = 9.97

a1(0) = 0.09

ai(1) = 0.91

1 =2

a2(0) oc a1 (0)79° + a1 (1)71° = 0.417
as(1) o< a1 (0)yi! + ag (1))t = 0.32
az(0) = 0.57

Les résultats finaux sont présentés sur la figure 1.9
3) calcul des
1 = 6 : initialisation

B6(0) = 0.5
B6(1) = 0.5 car le trellis n’a pas été terminé.
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+1,00 +0,09 +0,57 +0,04 +0,01 +0,18 +0,93
Etat -
Etat 1
+%,00 +0,91 +\6,43 +0,96 +0,09 +6,Jsz +0,07
0 =1 2 F3 4 E5 =6
Fi1G. 1.9 — calcul des «
1=5
B5(0) o B6(0)70 + Bs(1)yAt = 57.71
B5(1) ox B(0)v2° + Bs(1)ydt = 177.28
B5(0) = 0.25
O5(1) =0.75

Les résultats finaux sont présentés sur la figure 1.10

+1,00 +0,37 +0,08 +0,52 +0,66 +0,25 +0,5
Etat

Etat 1

O J S )
+0,00 +0,63 +0,92 +0,48 +0,34 +0,75 +0,5
0 = 2 [=¢] E4 E5 6

FiG. 1.10 — calcul des 3

4) calcul de Lapp(z?)

On utilise la relation

APP(zf = a) Z

m/ m/zf=a

a(m') x ye(m’,m) x Byy1(m)

1=0

APP(z5§ = —1) oc ag(0) x 7% x 31(0) = 0.37
APP(x§ = +1) < ap(0) x ¢t x B1(1) = 6.28
Lapp(xy) = +2.85

1=1

APP(x7 = —1) o< a1(0) x Y x B2(0) + a1 (1) x 491 x Bo(1) = 0.2918
APP((E‘E = +1) X 0[1(0) X ’y%l X ﬁg(l) + 041(].) X ’Y%O X /62(0) = 0.0361
Lapp(zf) = —2.04

19

(1.59)
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Finalement aprés calcul, on obtient les informations a posteriori suivantes :

| [ 0 1 2 3 4 5 |
| Lapp(a?) | +2.85  -2.04 -2.61 +4.77  +231  4+6.54 |

Version max log MAP
En pratique, 'utilisation des logarithmes de probabilité permet de simplifier les calculs.
1) calcul des métriques de branche In~y

Les métriques de branches In fyf 7 s’obtiennent directement a partir des informations Lyt
% =0

Inv% = Liny(x7)
Iyt = Liyr(x!)
v}t = Linr(2f) Line (x])

s

In %0 0 0 0 0 0 0

In 0 +1.21 -1.00 -2.86 +4.84 +0.90 +5.87
In A9t +1.09 -1.07 +3.49 +0.72 +0.77 -1.13
In~}t +2.30 -2.07 +0.63 +5.56 +1.67 +4.74

De la méme facon, au lieu de calculer les « et les 5 on calculera les In « et les In 3
2) calcul des In«
¢ = 0 : initialisation

Inag(0) =0
Inap(l) = —o0

1=1

Ina;(0) = Inag(0) +In~vy° =0
Ina;(1) =Inag(0) + Inft = 2.3

1 =2

In a3(0) = max(ln oy (0) + In4%; Ina; (1) + In~v1%) = max(0;1.3) = 1.3
Inaz(1) = max(ln a1 (0) + In~yinag (1) + Iny9) = max(—2.07;1.23) = 1.23

Les résultats finaux sont présentés sur la figure 1.11
3) calcul des Ing

1 = 6 : initialisation

In B5(0) = 0
In B6(1) = 0 car le trellis n’a pas été terminé.

1=25

In 5(0) = max(In 35(0) + In 2% In Bs(1) + In 4! = max(0; +4.74) = +4.74
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+0,00 +0,00 +1,3 +1,3 +9,56 +9,56 +16,1
N N O
Etat 0
Etat 1
O U o
-1000 +2,3 +1.23 +4,72 +6,86 +11,23 +14,3
0 =1 =2 F3 =] 5 =6

FiG. 1.11 — calcul des In«

In B5(1) = max(In B(0) + In 2% In Bs(1) + In4Yt) = max(+5.87; —1.13) = +5.87

Les résultats finaux sont présentés sur la figure 1.12

+13,8 +13,01 +12,2 +7,54 +4,74 +0,0
Etal X Q O Q ’9)
0
Etat
1 A 19 QO
+0,00 +14,8 +15,87 +12,38 +6,64 +5,87 +0,0
=0 =1 E2 £3 =4 5 6

Fi1G. 1.12 — calcul des In 3

4) calcul de Lapp(z?)

On utilise la relation

Lapp(z?) = rr/lag( X <1nat(m’) + Iny(m',m) + lnﬁtﬂ(m))
m’,m/x; =+
- n/lagc <ln ay(m') +Invy,(m',m) +1In ﬂt+1(m)> (1.60)
m/;m/x;y=-1

Lapp(z§) =(Inag(0) + Inygt + In By (1))
— (Inag(0) + In 430 +1n 3, (0))
=(04+23+14.8)—(0+0+13.8)=3.3
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LApp(xf) = max(Ina; (0) + Iny1t +1In Ba(1);Ina (1) + Inyi% 4 In 52(0))
—max(Ina;(0) +InY +1n B2(0);Inag (1) + InPt + In Ba(1))
= max(0 — 2.07 4+ 15.87;2.3 — 1 + 13.01)
—max(0+ 0+ 13.01;+2.3 — 1.07 + 15.87)
=14.31 —-17.1=-2.79

Finalement aprés calcul, on obtient les informations a posteriori suivantes :

[Lapp(@?) [ 133 279 279 1502 28 7 |

Ainsi le décodeur max log MAP donne des valeurs sensiblement différentes par rapport au déco-
deur MAP. Ces différences proviennent de ’approximation max. En pratique on préfére cependant
utiliser le décodeur max log MAP car il est plus facile & mettre en oeuvre.
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1.4.3 Etude de la complexité de ’algorithme Aller-Retour

Pour étudier la complexité de I’algorithme Aller-Retour nous prendrons le cas du décodage
d’un code convolutif sans connaissance des probabilités a priori sur les bits d’information.

Le nombre de multiplications et d’additions est donné pour une section du treillis. Pour un
bloc de longueur K, il faudra donc multiplier les résultats par K pour obtenir le nombre total
d’opération.

— calcul des ~s _ _

Au lieu de calculer 1’expression H?Zl p(y] | «1(m’,m)) a chaque fois, il est préférable de
calculer ses 2™ valeurs possibles et de les stocker en mémoire. Chaque calcul requiert n — 1
multiplications élémentaires. Il faut donc effectuer 2™ x (n — 1) multiplications élémentaires
pour le calcul des ~s.

— calcul des as

Il y a 2% branches quittant et arrivant sur chaque nceud. Pour chaque nceud, le calcul de
a nécessite donc 2% multiplications élémentaires et une addition de 2* valeurs (soit 2% — 1
additions élémentaires). Puisqu’il y 2™ nceuds, le calcul des as requiert donc 2™ multi-
plications et 2 x (2% — 1) additions élémentaires.

— calcul des (s

méme complexité que pour le calcul des as
— calcul de APP(z! = a)

Chaque calcul nécessite une addition de 2 =1 x 2% membres et 2% x 2™ multiplications.
Comme il y a 2 valeurs a calculer (APP(xi = —1) et APP(z} = +1)), il faut donc
2 x ((2M~1 x 2F) — 1) additions élémentaires et 2 x 2M x 2% multiplications pour le cal-
cul des APPs.

1.4.4 Lien entre I’algorithme Aller-Retour et 1’algorithme Somme-Produit

Dans ce paragraphe, nous allons montrer que I’application de I'algorithme Somme-Produit sur
le graphe factorisé d’un codeur convolutif permet de retrouver I'algorithme Aller-Retour.

Considérons le cas d’un systéme de transmission composé d’un codeur convolutif récursif sys-
tématique de rendement R = 1/2 terminé vu comme un code linéaire en bloc binaire systématique
(2K, K), et d’un canal discret stationnaire sans mémoire de densité de probabilité conditionnelle
p(y/x) comme montré sur la figure 1.13.

> L
codeur modul. canal p
cP xP y
» > —>

F1G. 1.13 — Modéle de Communication.

Soit x = (x5,x¥) la séquence émise sur le canal associée & la séquence d’entrée u avec x5 =
S .8 s s P _ (.P P P P : — (vS P ;
(g, 27, @y, T ) et X0 = (X4, &1,y Tj ..., T_1)- Soit y = (y°,y" ) la séquence

regue.
Nous avons vu que la probabilité conditionnelle a posteriori APP(xf = a) peut s’exprimer
comme suit :
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APP(z; = a) = Pr{z} =a |y}
x> Prixjp{ylx} (1.61)

xssz:a
En considérant que la distribution a priori des séquences transmises sur le canal est uniforme,

la probabilité qu'une séquence particuliére x soit générée est égale a 1/2K,

Comme pour les graphes TWL, la fonction locale T (s;, ¢l C‘ZS ,8i+1) & la position i est définie
A partir des équations d’état et de sortie du codeur convolutif.

1 siles équations de parité sont valides

Ti(siscf,cf siv1) = { (1.62)

0 sinon

Une séquence particuliére x implique que le produit des K fonctions locales relatives a cette
séquence est égal 4 1. On a donc :

K—1
1
Pr{x} = 3K H Ti(si, el ¢ sivn) (1.63)
=0

La factorisation de Pr{x}p{y|x} est alors la suivante :

K-1 K1 K1
1
Prixip{ylx} = 5 [] Titsioel el osin) [] o [27) T] ol [20) (1.64)
i=0 i=0 1=0

Un exemple de graphe factorisé pour un codeur RSC de rendement 1/2 est donné en figure
1.14.

p(ys | =) p(yi | =7) Py _o | % _5) Py 1 |25 1)

O e
(&) ()

p(yd | 2f) pyf | 27) Pk _o | Tk o) Pk, | Tk 1)

Fic. 1.14 — Exemple de graphe factorisé pour un codeur RSC de rendement 1/2 utilisé pour le
décodage Aller-Retour.

Comme le graphe factorisé du codeur convolutif est sans cycle, nous pouvons appliquer 1’algo-
rithme Somme-Produit pour calculer les APPs.

Nous allons utiliser ’exemple de la figure 1.14 pour mettre en évidence que ’application de
l’algorithme Somme-Produit sur ce graphe permet de retrouver exactement ’algorithme Aller-
Retour.
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Initialisation et calcul des ~s : Comme pour tout graphe factorisé sans cycle, ’algo-
rithme Somme-Produit commence aux extrémités du graphe. Chaque nceud de facteur p(y! |z])
et p(y?|z) envoie un message vers le nceud de variable correspondant ¢! et ¢f. Comme ces nceuds
de variable sont de degré 2, le message est directement transmis vers le noeud de controle corres-
pondant. Ces messages p.r_r,(¢; P et fres o, (€5 ) correspondent respectivement & y(c!) et y(c})
dans l’algorithme Aller- Retour. Les neeuds de varlable d’état sp et sg aux extrémités du graphe
envoient respectivement au noeud de controle Ty et Tk 1 des messages triviaux ps,—1,(So) et
ts i —Tx_, (8K ). Ces messages sont notés a(sg) et G(sk) dans Palgorithme Aller-Retour .

Procédure aller : Le nceud de controle Tj ayant recu les messages de 3 de ses 4 branches, il
transmet alors le message «(s1) vers le nceud de variable d’état voisin s;. Ce message est transmis
au neeud de controle suivant 77 . Cette procédure est répétée jusqu’a ce que le dernier nceud de
variable sy ait regu le message a(sk ). Le calcul de a(s;y1) est le suivant :

51—1—1 ZZZT Si, C 17 C; 7Sz+l) ( )’7( P)’Y(czs) (165)

1

Procédure retour : La méme procédure est effectuée dans le sens retour. Le calcul de (§(s;)
est le suivant :

2D ID ) WATHE P EOMECRES (1.66)
s;+1 cP ci

Calcul des probabilités extrinséques : Finalement, il ne reste plus qu’a transmettre les
Messages fir, .S (c?) entre les nceuds de controle T; et les noeuds de variable u;.

EXTRGE) = 3 3 5 Tl el seen)also) o (el (1.67)

Si Si41 c

Pour chacune de ces sommes, T;(s;, ¢, cl, s;11) = 0 sauf lorsque la branche du treillis est
valide.

Calcul des probabilités a posteriori : Le calcul de APP(x7) s’obtient & partir de EXTR(z5)
et v(cy) comme suit :

APP(2{) = EXTR(z?) x v(c?) (1.68)

Les messages a(s;) et §(s;) ont une interprétation en terme de probabilité. Pour chaque valeur
de s; € S;, a(s;) est proportionnel & la probabilité conditionnelle que la séquence émise passe par
I’état s; conditionnellement & ’observation passée yg,...,¥;_1-

als;) o< Pris; = Silyi™*} (1.69)

Pour chaque valeur de s;11 € Si+1, B(s;+1) est proportionnel a la probabilité conditionnelle
que la séquence émise passe par I’état s;1 sachant I’observation future y;,,,¥,,0,.--.

B(sit1) o< Prisiz1 = Sitalyiii'} (1.70)

On retrouve bien les expressions a(s;) et 3(s;+1) de 'algorithme Aller-Retour présentées pré-
cédemment.
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F1G. 1.15 — Passage des messages lors de 'application de l'algorithme Aller-Retour.

1.5 Codes PCBC

1.5.1 Structure

La structure des codes linéaires en blocs concaténés en paralléle PCBC ( parallel concatenated
block codes en anglais) est donnée sur la figure 1.16.

kH colonnes ny kH colonnes

ky lignes u Cy

n, k, lignes c

F1G6. 1.16 — Code PCBC.

Les symboles d’information sont disposés sous la forme d’un tableau de dimension kv kg. A ce
tableau, on a ajouté deux tableaux de dimension ky (ng — kg) et (ny — kv )kg. Le code PCBC
ainsi obtenu est un code linéaire en bloc systématique (N, K) avec N = kyng +nvky — kvky et
K = kykp. Le rendement global du code PCBC est donc égal a :

kvkn

R =
T kyvng +nvkyg — kvky

Chacune des ky lignes correspond & un code en bloc linéaire systématique Cy (ng, k). Par
ailleurs, chaque colonne correspond également & un code en bloc linéaire systématique Cy (ny, ky).

La distance minimale de ces codes est égale & la somme dy + dg — 1 ol dy et dy sont
respectivement la distance minimale des codes constituants Cy et Cg.

Le graphe TWL des codes PCBC est présenté sur la figure 1.17.

Dans ce chapitre nous limiterons notre étude aux codes PCBC binaires. Ces codes peuvent
étre décodés simplement de facon itérative.

Les codes constituants sont principalement des codes de parité, des codes de Hamming ou des
codes BCH.
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v Qp

|code CHI| |c0deCH2|
Entrelaceur
en bloc
| code Cy, ]| | code CV2|
CV —

Fic. 1.17 — Graphe TWL des codes PCBC.

1.5.2 Décodage itératif

Pour que le décodage itératif soit efficace, le graphe TWL du code concaténé ne doit pas
comporter de cycles courts. C’est le role de 'entrelaceur en bloc ligne-colonne.

Les étapes du décodage itératif sont les suivantes :

— étape 1 : initialisation des informations a priori L%, 5, = 0 pour le décodage horizontal.

— étape 2 : décodage horizontal. Calcul des informations extrinseques L . o (x;) associés aux
bits d’information u;

— étape 3 : les informations extrinséques calculées LH .. (x;) deviennent les informations a
priori Lapgri(x;) pour le décodage vertical.

Laprr(w;) = L rp(z:)

— étape 4 : décodage vertical. Calcul des informations extrinséques LYy, x(z;) associés aux
bits d’information wu;

— étape 5 : si le nombre d’itérations ( décodage horizontal puis vertical) fixés est atteint on
termine le décodage par 'étape 6 sinon Lapgrr(x;) = LEXTR(:Q) puis retour a I’étape 2

— étape 6 : calcul de linformation a posteriori Lapp(x;) = Laprr(z;) + Lintr(z:)) +
Lixrr(®:)

Si le graphe de Tanner du code constituant est un arbre, on appliquera ’algorithme Somme-
Produit ou Minimum-Somme sur cet arbre pour calculer les informations extrinséques.

Si le graphe de Tanner du code constituant n’est pas un arbre on le transformera en un graphe
TWL sans cycle (donc un arbre) et on appliquera ’algorithme Aller-Retour.

Une autre solution proposée par Pyndiah [39] consiste a utiliser I’algorithme de Chase [12]. Cet
algorithme permet de réaliser un décodage & entrées et sorties pondérées a partir d’un algorithme
de décodage & entrées et sorties dures comme ’algorithme de Berlekamp-Massey.

exemple [45] : considérons le code PCBC (8,4) défini par les 4 équations de parité suivantes :
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U +uz +c5 =0 Ty
us 4+ uqg +c6 =0 15
ur +us+cr =0 T3
Us +Uug +cg =0 Ty
(1.71)

La structure de ce code PCBC est la suivante :

Uy u Cs
ug Ug Ce
¢ cs

Le graphe de Tanner associé est présenté sur la figure 1.18.

Fia. 1.18 — Graphe de Tanner du code PCBC (8,4).

Dans cet exemple, comme le graphe de Tanner du code constituant est un arbre, on utilisera
I’algorithme Minimum-Somme pour le calcul des informations extrinseques.

Considérons le mot d’information binaire suivant :

u = [1001]

Le mot émis est égal a :

X=[+l-1-1414+1+1+1+1]

Considérons le mot regu y suivant (y = x+n) en sortie du canal & bruit blanc additif gaussien
de variance 02 =1 :

y = [+0.75+0.054 0.1 + 0.15+ 1.25 4+ 1.0 + 3.0 4+ 0.5]

Les informations intrinséques sont calculées en utilisant la relation Lyyr(z;) = 20% :

{Lint(z)} = +1.54+01+02+03+25+20+6.0+1.0
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mot de code binaire

Uy = 1 Uy = 0 Cy = 1
us = 0 Uyg = 1 Cg = 1
C7 1 Ccg — 1
mot émis sur le canal

xp=+1 T2 =—1 x5 = +1
r3 = — 1‘4:+1 1‘6*+1
7 = +1 g = +1

mot regu
11 =0.75 | y2 =005 | y5 =1.25
ys3 = 0.1 ys =0.15 | y¢ = 1.0
yr = 3.0 ys = 0.05

TAB. 1.1 — Exemple code PCBC (8,4)

+1.5 +0.1 +2.5
+0.2 +0.3 +2.0
+6.0 +1.0

TAB. 1.2 — Informations intrinséques Lyn7(z;)

A chaque itération on déterminera tout d’abord les informations extrinséques L .q(z;) as-
sociées aux bits d’information en utilisant la relation (1.29) (décodage horizontal) :

Lixrr(@1) = —(Lapri(z2) + LinTr(22)) B Linrr(2s)
Lgxrr(z2) = —(Laprr(z1) + LinTr(71)) B LinTr(25)
Lixrr(xs) = —(Laprr(z4) + Linrr(24)) B Linrr(ze)
Lixrr(s) = —(Lapri(z1) + Linrr(24)) B Linrr(2e)

On rappelle que "opérateur B a été défini pour simplifier ’écriture dans la suite du document.
puis ensuite les informations LY, y7z(7;) (décodage vertical)

Lixrr(@1) = —(Lapri(#3) + Lintr(2s)) B Linrr(2r)
Lgxrr(z3) = —(Lapri(z1) + LinTr(71)) B LinTr(27)
Ly xrr(2) = —=(Laprr(z4) + Linrr(24)) B Linrr(as)
Ly xrr(s) = —(Lapri(z2) + LinTr(22)) B LinTr(2s)

Analysons le décodage itératif pour les valeurs de ’exemple proposé.
Premiére itération (décodage horizontal) :

Il n’y a pas d’information a priori donc Lapry(z;) =0

LA rp(x) = —(0+0.1)H25=-0.1
LgXTR(x2) =—(0+15)H25=-15
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LExrr(zs)=—(0+03)B2.0=-03
LA rp(rg) = —(0+0.2) B2.0=—0.2

Premiére itération (décodage vertical) :

Information a priori Lapri(z;) = LgXTR(xZ-) pour : =1,2,3 et 4

LY xrr(1) = —(=0.3+0.2) B6.0 = 0.1
LYrp(zs) = —(~0.1+ 1.5)B6.0 = —1.4
LYrp(t2) = —(~0.2 + 0.3) B 1.0 = —0.1

LY xrp(ts) = —(=1.5+0.1)B1.0 = 1.0

Les résultats sont synthétisés dans les tables suivantes :

1.5 0.1 -0.1 | -1.5 0.1 -0.1
0.2 0.3 -0.3 |-0.2 -14 | 1.0

(a) (b) (c)

TAB. 1.3 — Informations associées aux bits d’information en fin de premiére itération(a) Lynrr(2;)
(b) Lapri(z:) (¢) Lyxpg(e:)

11 est possible de calculer les informations a posteriori associées aux bits d’information en fin
de premiére itération en utilisant la relation Lapp(z;) = Laprr(z;) + Lintr(2:)) + LY rr(7:)

1.5 -1.5
-1.5 |11

TaAB. 1.4 — Calcul des informations a posterioriL opp(x;) associées aux bits d’information en fin
de premiére itération

Sur cet exemple, on voit qu’une seule itération suffit pour décoder correctement le mot recu.

Poursuivons par une seconde itération afin d’améliorer les informations a posteriori.
Seconde itération (décodage horizontal) :

Lapri(wi) = LY yvrr(z;) pour i =1,2,3 et 4

L (1) = —(—0.1+0.1)B2.5=0.0
Lixrr(z2) =—(0.1+15)82.5=-16
L vrp(rs) = —(1.0+03)B2.0=-13
L vrp(zs) = —(-1.440.2)B2.0 = 1.2

Seconde itération (décodage vertical) :

Lapri(w;) = LErp(z;) pour i =1,2,3 et 4

LY rp(@) = —(~1.3+0.2) B6.0 = 1.1
Ly xrr(zs) =—(0.0+1.5)H6.0=—-1.5
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LEXTR(xQ) =—(1.2+03)H1.0=-1.0
LEXTR(x4) =—(-16+01)BH1.0=1.0

Les résultats sont & nouveau synthétisés dans les tables suivantes :

1.5 0.1 0.0 -1.6 1.1 -1.0
0.2 0.3 -1.3 | 1.2 -1.5 | 1.0

(a) (b) (c)

TAB. 1.5 - Informations en fin de seconde itération(a) Lin7r(2i) (b) Laprr(zi) (¢) Ly xrp(®i)

11 est possible de calculer les informations a posteriori en fin de seconde itération en utilisant
la relation LAPP(JJZ') = LAPRI(J;Z‘) + LINTR(xi)) + LgXTR(‘ri)

2.6 -2.5
-2.6 | 2.5

TaAB. 1.6 — Calcul des informations a posterioriL 4pp(x;) en fin de seconde itération

Les fiabilités a posteriori Lapp(x;) sur les bits d’information obtenues en fin de seconde ité-
ration sont meilleures. Cependant les informations a priori sont de plus en plus corrélées et une
troisiéme itération n’apportera pas de gain supplémentaire.

En pratique, 5 a 6 itérations suffisent pour obtenir des performances proches de celles d’'un
décodeur & maximum de vraisemblance.
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1.6 Codes LDPC

Les codes LPDC (low density parity check codes en anglais) ont été introduits par Gallager en
1963 [19] et ont été redécouverts en 1996 par MacKay [31].

1.6.1 Définition

Un code LDPC (N, d.,dr) est un code linéaire binaire défini par sa matrice de parité H de
dimension M x N. Cette matrice est de faible densité c’est-a-dire que le nombre de "1" sur chacune
de ses lignes est petit devant la taille du bloc de bits informations. Chaque ligne de la matrice H
contient dr "1" et chaque colonne contient d. "1" et des "0" partout ailleurs. La matrice de parité
décrit les M équations de parité du code. On a

dc
M=N=-
dr

Le graphe de Tanner associé & ce code est biparti. Ce graphe est dit régulier si les nceuds de
variable ont tous le méme degré d. et si les nceuds de controle ont aussi tous le méme degré dr.
Le graphe de Tanner d’un code LDPC est donné sur la figure 1.19. La matrice de parité associée
est la suivante :

C1 BE Tl
. é dr
Cod, :
Tm

—=n

CN ii dT

de

entrelaceur

F1a. 1.19 — Graphe de Tanner d’un code LDPC (N, d,, dr) régulier.

Le rendement R = % du code LDPC est

R>1- % (1.72)
dr

On a P’égalité lorsque toutes les lignes de la matrice H sont indépendantes. Dans ce cas, la
taille du mot d’information est alors égale &4 K = N(1 — j—;).

exemple. Soit le code LDPC (12,3,4) dont le graphe de Tanner est donné sur la figure 1.20.
La matrice de parité associée a ce code est la suivante :
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F1a. 1.20 — Graphe de Tanner d’un code LDPC (12, 3,4) régulier.

1010007110000
01 0010000T1T1°0
010100001001
001001000011

H=| 101010100000 (1.73)
000100011001
1100010071000
000100100110
000011010100

Comme les lignes de la matrice H sont indépendantes, le rendement de ce code est égal a
R= %, et la longueur du mot d’information est K = 3.

Gallager a démontré que la distance minimale moyenne calculée sur I’ensemble des codes LDPC
croit linéairement avec K lorsque d. > 2 et donc que les codes LDPC avec d. > 2 sont asymp-
totiquement bons (ils permettent d’atteindre la borne de Gilbert-Varshamov) . Par contre, pour
d. = 2, la distance croit seulement linéairement avec le logarithme de K (distance en QO(log K)).

Différents travaux de recherche ont montré que les codes LDPC irréguliers permettent de
s’approcher de la limite de Shannon pour une longueur de mot de code trés grande [28]. Pour les
codes LDPC irréguliers, les nceuds de variable et de controle sont de différents degrés.

1l existe également des méthodes dont nous ne discuterons pas ici qui permettent de rendre la
complexité du codeur LDPC linéaire avec la taille K (complexité en O(K)).

1.6.2 Décodage a décisions dures des codes LDPC

La complexité d’'un décodeur au maximum de vraisemblance pour les codes LDPC croit ex-
ponentiellement avec la taille du mot d’information K. Heureusement, il existe des solutions sous
optimales mais de complexité raisonnable : il s’agit de décodeurs itératifs. Nous allons tout d’abord
présenter les algorithmes A et B proposés par Gallager [19].

Description de ’algorithme A de Gallager

On considére la transmission d’un mot de code LDPC sur un canal BSC. Soit ¥, le bit regu (
0 ou 1) associé au nceud de variable c,,.

Définissons “ZneTm (cn) le bit transmis du noeud de variable ¢, vers le nceud de controle T, et
soit /ﬁTm e, (¢n) le bit transmis du nceud de controle T, vers le nceud de variable ¢,, a l'itération
1.
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Pour chaque branche (¢, T),) :

~ Mise a jour des bits p! _ ., (cy) :
A Titération 0, pu 7 (€n) = Ym
A Titération ¢ avec i > 0,

Si tous les bits p’*

T —en(€n) = b ot Ty sont les noeuds de controle reliés a cp,
excepté Ty, ( soit d. — 1 bits) alors pl, 5 (c,) =0
Sinon, .uin—ﬂ_“m (Cn) =Ym
— Mise a jour des bits p7, . (cn) :
1y e (cn) est la somme modulo 2 des bits ), , 5 (¢pr) Ol ¢, sont les noeuds de variable
reliés & Ty, excepté ¢, ( soit dp — 1 bits) .
Comme nous le verrons par la suite, les bits u!, 5 (¢n) et pf, ., (¢,) correspondent a des
informations extrinséques. Ce sont des estimations du bit ¢, a l'itération 1.

Description de P’algorithme B de Gallager

Dans I'algorithme A, pour avoir p!, 5 (cn) = b, il est nécessaire que tous les bits MT*;, e, (Cn)
soient égaux & b.

Dans l'algorithme B, cette contrainte est relaxée : si le nombre de bits /‘iT;l,ﬂcn (cn) = b est
supérieur & un seuil .S, alors “in—>Tm (¢n) = b. Le seuil S est choisi afin de minimiser la probabilité
d’erreur bit.

Ces deux algorithmes ne sont efficaces que si le graphe de Tanner des codes LDPC ne présentent
pas de cycle. Bien que cela ne soit jamais le cas, différents travaux ont montré que sous réserve
que la taille des blocs soit suffisamment grande, ces cycles n’influencent pas ou peu la convergence
de l'algorithme.

1.6.3 Décodage itératif des codes LDPC (d.,dr) réguliers

On considére maintenant une modulation bipodale (BPSK) et un canal BBAG (y = x + n)
avec z; = +1 et n; échantillon de bruit blanc additif gaussien centré de variance o2,

On supposera que la taille des mots de code est trés grande. En optimisant la construction de
Pentrelaceur, les cycles dans le graphe de Tanner seront alors trés grands et donc sans influence

sur le passage de l'information extrinséque pendant le décodage itératif.

Nous allons utiliser le graphe factorisé du code LPDC présenté sur la figure 1.21 pour décrire
I’algorithme de décodage itératif. Ce graphe factorisé se déduit du graphe de Tanner du code
LDPC.

Le décodage d’un code LPDC consiste & appliquer un algorithme de décodage a décisions
pondérées comme ’algorithme Somme-Produit sur le graphe de Tanner du code. Richardson et
Urbanke [41] ont démontré que pour des tailles de bloc d’information K trés grandes, les messages
se propagent sur un arbre avec une probabilité 1 — @(%) Lorsque le graphe local utilisé pour
le décodage est un arbre, nous pouvons analyser simplement 1’algorithme de décodage car les
messages qui arrivent a chaque noeud sont alors indépendants (chaque noeud de variable n’apparait
qu’une seule fois sur cet arbre local).

Sur la figure 1.22, nous présentons un exemple d’arbre local pour un code LDPC (d.., dr). Sur
cet arbre, nous pouvons observer que chaque nceud de controle est défini par un simple code de
parité (dr,dr — 1).

L’application de 'algorithme Somme-Produit sur ce graphe consiste & propager des messages
entre les nceuds de variables et les noeuds de controéle itérativement.

Comme pour les codes PCBC, une itération comprend deux phases :

-calcul des messages noeud de variable vers noeud de controle : chaque noeud de variable v recoit
d. messages issus des nceuds de controle voisins plus le message issu du canal de transmission,
calcule les d. messages puis envoie ceux-ci aux noeuds de controle voisins.
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e ; g T
plys /1) . "
T
—=n
e CN dy
p(yn/vN) dc
entrelaceur

F1a. 1.21 — Graphe factorisé d’un code LDPC (N, d,, dr) régulier.

-calcul des messages noeud de controle vers noeud de variable : chaque nceud de contréle ¢ recoit
dr messages issus des nceuds de variables voisins , calcule les d7 messages puis envoie ceux-ci aux
neceuds de variables voisins.

Dans les deux phases, chaque message est calculé & partir de tous les messages entrant a
P’exception du message issu de la branche considérée.

En utilisant les 2 régles de calcul présentées précédemment lorsque les messages sont des lo-
garithmes de rapport de vraisemblance, nous obtenons les relations suivantes pour les messages

! l
1 (e) et u) (e) :

-calcul des messages noeud de variable vers nceud de controle MSLT(C) :

dr—1

Lors de la premiére itération aucune information a priori issue des précédents décodeurs n’étant
disponible, seule I'information issue du canal de transmission g est utilisée dans le calcul de

pe—1(C).
1o(c) est le rapport de vraisemblance du symbole recu :

_pPy/z=+1) 2

/1’0( ) (y/x_ _1) 0_2y

-calcul des messages controle vers variable ugq)_w(c) :

(1) (5 ner(e)
py,.(c) = —2tanh™ (H tanh <2>> (1.75)

=1

Finalement, le calcul de 'information a posteriori APP(x) associé au bit ¢ est effectué en
sommant les informations issues de tous les nceuds de controle et du canal :

APP(x }juTﬂc ) + to(c) (1.76)
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Th itération [ — 1

(ci)

itération [

l
lugﬁ%@w

Rl

F1a. 1.22 — Exemple d’arbre local pour un code LDPC (d., dr)

1.7 Codes convolutifs concaténés en paralléle ou Turbo codes

1.7.1 Structure générale

La structure du codeur associé au turbo code ou codes convolutifs concaténés en paralléle
(PCC) (parallel concatenated convolutional coders en anglais) est présentée figure 1.24. Ce codeur
comprend 2 codeurs convolutifs récursifs systématiques (RSC) binaires de rendement k/n et 1
entrelaceur de K bits. La longueur de la séquence d’entrée est limitée a K bits.

Le Turbo code ainsi construit est un code en bloc (N, K) avec N = (2”77’c + 1)K en négligeant
les éventuels bits de terminaison. Le rendement global du code est donc égal & :

1

Rp= ———
T onk

La fonction d’entrelacement appliquée sur les K bits d’information modifie 'ordre de sortie de
ceux-ci.

Un entrelaceur E de taille K est défini par sa matrice de permutation IT de dimension K x K ;
nous avons alors la relation entre la séquence entrée u et la sortie v de ’entrelaceur F :

v =ull avec u = [ug, Uy, ..., UK_1]
v = [vg, V1, ..., VK1)
II = {aij}KX;( avec a;j € {0, 1}

Zaijzl et Zaijzl
J i

Si a;;=1 alors le bit u; est associé au bit v;.
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C1 Co Vdr—1
Ty Ty Ta.-1 p(y/x)

l
IU’EI)HT

F1G. 1.23 — Flot de message pour les calculs de /LSLT(C) et puy’ . (c).

O]

[ Kbis ][ (WkDKbis ][ (WKDKbis]
P 7 ”’/,,1 B P /,,x
7 u e //'/
! . p  Codeur 1 I e
R: k/n cl //,,,f
i g
EntrelaceuE yd
v Codeur 2 c? /I
R=k/n

Fi1c. 1.24 — Codeurs convolutifs concaténés en paralléle

La structure initialement proposée par Berrou et al. comporte 2 codeurs RSC de rendement
R = 1/2. Le rendement global est alors égal & Ry = 1/3. Le graphe TWL de ce codeur PCC de
rendement Ry = 1/3 est donné figure 1.25.

Comme pour les codes convolutifs, il est possible d’effectuer une perforation en sortie afin
d’augmenter le rendement global.

Les critéres de construction de I’entrelaceur sont doubles :

Le premier critére de construction de I’entrelaceur est relatif & la distribution de poids des
codes convolutifs concaténés en paralléle : I'entrelaceur doit étre construit de maniére & éviter
les permutations qui entrainent des mots codes de faible poids. Il doit permettre d’améliorer la
distribution de poids des codes concaténés et d’augmenter leurs distances minimales. La structure
paralléle des codes PCC implique que le poids de Hamming du mot code est égal & la somme
des poids de Hamming des séquences u, ¢! et c¢2. Ainsi I'entrelaceur doit entrelacer les séquences
d’entrée u qui générent des séquences ¢! de poids faible, avec les séquences v qui générent des
séquences ¢ de poids fort, et vice versa

Le second critére de construction est relatif au décodage itératif. L’entrelaceur doit garantir le
meilleur passage de I'information extrinséque d’un décodeur a 'autre. Autrement dit, entrelaceur
doit permettre a chaque itération que l'information a priori soit la moins corrélée possible avec
I'information issue du canal de transmission. L’objectif de ce critére est d’assurer que les perfor-
mances du décodeur itératif soient aussi proches que possible de celles d'un décodeur & maximum
de vraisemblance. Ce critére est satisfait sous réserve que le graphe TWL du code concaténé soit
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(@
codeur 1 T @ T, @ T, @ T

7] U1 U2 us

entrelaceur W
codeur 2 ;To @ T @ T, @ Ty
()

Fia. 1.25 — Graphe TWL d’un codeur PCC

sans cycle. Comme les cycles sont toujours présents, le second critére de construction doit garantir
que ces cycles soient suffisamment grands.

Le role de la terminaison est d’éviter les mots de code de faible poids en ajoutant en fin de
séquence M bits afin de ramener I’état interne du codeur convolutif & I'état zéro ou M est le
nombre de cellules mémoires du codeur convolutif. Pusieurs techniques de terminaison sont pos-
sibles comme la terminaison des 2 codeurs séparemment et la terminaison des 2 codeurs conjointe-
ment. Une autre approche consiste a ramener I’état du codeur dans 1’état initial. La fin du treillis
du code est alors rebouclée sur son début. Cette technique est appelée tail-biting en anglais.

1.7.2 Etude des performances moyennes des turbo codes

Dans [6], Benedetto et Montorsi ont introduit un entrelaceur uniforme pour étudier les per-
formances moyennes des codes PCC. Un entrelaceur uniforme n’est pas un entrelaceur au sens
strict mais plutot un outil probabiliste : il associe une séquence d’entrée de poids w avec les (Iu() )
séquences distinctes de poids w, chacune avec la méme probabilité p = 1/ (fj ) Cet entrelaceur
permet de calculer I’énumérateur de poids moyen des codes convolutifs concaténés. Nous avons
introduit précedemment la fonction d’énumération de poids IRWEF AY (W, Z) d'un codeur bi-
naire en bloc (N, K). La fonction IRWEF d’un codeur RSC C de rendement k/n dont la séquence
d’entrée est terminée et de longueur K bits est la suivante :

n—=k
K K K
AW, z)= > > AT WvUzF= Y W A%w,Z)
W=Wmin 2=2Zmin W=Wmin

n—k g
k
avec A% (w,Z) = Z Ag,z z

Z=Zmin

Ag’z est le nombre de mots de code de C' dont le poids de la séquence d’entrée est égal & w et
dont le poids de la séquence des bits de redondance est égal & z. Wy, est le poids minimal des
séquences d’entrée. z,,;, est le poids minimum des bits de redondance. Le calcul de la fonction
d’énumération de poids A® (W, Z) pour un code convolutif terminé est développé dans I’annexe 1.
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Dans le cas des codeurs RSC terminés, on a w,,;, = 2. Nous avons alors la relation suivante
entre dj;pre la distance libre ou minimale du codeur RSC et 2,y :

dlibre Z Zmin T 2 (177)

Les coefficients de la fonction d’énumération de poids IRWEF moyenne A°? (W, Z) d’un code PCC
classique composé de 2 codeurs RSC identiques et d’un entrelaceur s’exprime comme suit 2 :

[AC (w, 2)]?

()

ACP (w, Z) = (1.78)

L’utilisation de la borne par réunion permet alors d’obtenir une borne supérieure sur le taux
d’erreurs bit du décodeur & maximum de vraisemblance sur un canal & bruit blanc additif gaussien
(BBAG).

On définit la distance libre effective djjpre,cfy du code concaténé comme suit :
dlibre,eff =24 2Zmin (179)

Afin de maximiser 2, et donc diprecss il faut choisir un polynéme primitif au dénominateur.
Pour un nombre de cellule M et un rendement R fixés, il reste alors & déterminer le ou les
polynémes numeérateurs. Dans [7], une recherche exhaustive des meilleurs codes constituants RSC
pour les codes PCC et MPCC basée sur le critére de la distance libre effective a été effectuée.

Sur la figure (1.26), nous présentons les performances moyennes P, = f(Ep/Ny) d’un codeur
convolutif concaténé en paralléle de rendement total R; = 1/3 composé de 2 codeurs convolutifs
récursifs systématiques RSC(7,5)et RSC(15,17) et pour 2 tailles d’entrelaceurs uniformes (100 et
1000bits) en utilisant la borne par union. On peut en particulier vérifier le gain d’entrelacement
égalicia 1/K.

2 (Z) est le nombre de combinaisons sans répétition de n éléments pris p a p. (Z) = ﬁip)r
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BER
/

4‘.5
Ep/Ny

Fic. 1.26 — Comparaison des performances moyennes de codes PCC de rendement R; = 1/3
composé de codes RSC(7,5) (en trait pointillé) et RSC(15,17) (en trait continu) et d’un entrelaceur
uniforme K = 100 et K = 1000
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1.7.3 Décodeur itératif pour les turbo codes

Dans le chapitre précédent nous avons montré que I'application de ’algorithme Somme-Produit
sur un graphe sans cycle permet de calculer efficacement et exactement les probabilités a posteriori
APP(x? = a). Cependant dans de nombreuses applications comme les codes concaténés (codes
LDPC, codes produits, codes PCC,..), le graphe contient des cycles. Malgré I’absence de justifica-
tion mathématique rigoureuse, il est néanmoins possible d’utiliser ’algorithme Somme-Produit en
faisant abstraction des cycles présents dans le graphe. C’est ce que nous allons faire en décodant
itérativement les codes concaténés pour estimer les bits émis.

La complexité du calcul exact de APP(x7) dans une structure concaténée croit exponentionel-
lement avec la longueur de la séquence d’information. L’intérét principal de la structure concaténée
du codeur réside dans la possibilité de réaliser un décodage sous optimal de ce code. L’objectif
du décodage itératif est d’exploiter la structure du graphe du codeur PCC composé de 2 graphes
élémentaires sans cycle pour factoriser la probabilité a posteriori APP(zf = a) = Pr{z{ = a |
yS, ¥, ¥2}. On évite ainsi de calculer la probabilité a posteriori de fagcon globale.

Le décodage initialement proposé par Berrou et als. dans [9] consiste & décoder alternativement
les codes constituants du codeur concaténé. Pour chaque code élémentaire on effectue un décodage
A entrées et sorties pondérées.

Le schéma simplifié du décodeur itératif est donné figure 1.27.

> ™
x° [] yS N
<l yi “|CANAL  APP CANAL  APP
2 ) DEC | DEC 2
APRI  EXTR —| m [—=|APRI  EXIR

F1G. 1.27 — Structure du décodeur itératif

Sur cette figure, les différents étages de retard ne sont pas représentés mais doivent étre im-
plantés lors d’une réalisation matérielle pour tenir compte des retards des différents éléments du
décodeur itératif (décodeur, entrelaceur).

Pendant le décodage, les informations extrinséques calculées par le décodeur 1 aprés entre-
lacement deviennent les informations a priori pour le décodeur 2. Suite au décodage du second
code, les informations extrinséques du décodeur 2, aprés application de la fonction d’entrelacement
inverse, sont transmises au décodeur 1 comme informations a priori. Ce processus appelé itération
est répété plusieurs fois. Un exemple de graphe factorisé pour un code PCC de rendement 1/3 est
donné en figure 1.28.

Ce graphe comporte de nombreux cycles. Il est important dans le cas des tailles de bloc moyenne
(K < 2000) de chercher & réduire leur influence afin d’améliorer les performances du décodage
itératif. Dans [35] et [27] les auteurs ont montré que le décodage itératif proposé par Berrou est
équivalent a l'application de ’algorithme Somme-Produit sur le graphe factorisé du code.

Nous allons maintenant décrire les différentes opérations réalisées au cours du décodage.

Soit u = x¥, la séquence d’information, ¢! et c? les séquences des bits de redondance et
y?, y' et y? les séquences recues associées. A partir des N = Kn/k observations relatives au
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p(yo | x4) p(yi | x}) p(ys | x3) p(yz | x3)

code 1 To @ Ty @ Ty @ Ty

p(y(? | ﬂfg) P(yl ‘ xl) p(ys | x5
entrelaceur =

—
code 2 T @ T @ T @ Ty
(@) (@) (@) ()

p(ys | «5) p(yi | 2?) p(y3 | 23) p(y3 | 23)
Fi1c. 1.28 — Exemple de graphe factorisé d’un turbo code de rendement 1/3
premier codeur et des probabilités a priori APRI 1(l)( #) calculées lors d’un décodage précédent,

le décodeur 1 calcule alors les probabilités extrlnseques EX TRl(l)( x; ) suivantes pour les K bits
d’information et a chaque itération [, 1 <1 <lp :

K—-1 N K-1
EXTR'W(zf =a)= Y [] APRI'®(af) ) I »p) |25) (1.80)
xS: 5—a ]750 3'=0
NE

EXTR'® (27 = a) est la probabilité extrinséque et APRI'() (25 = a) est la probabilité a priori
sur le i-iéme bit de la séquence d’entrée u. APRI'W (27 = a) est obtenue comme suit :
1/2 Vi pour [=1

1(0) .Sy
APRI ()(xl ) - {EXTRQ(Z_U(:I%S) pour [>1

De la méme fagon, le décodeur 2 calcule EXTR>®) (27) :

K—-1 N—-K-1
EXTR*W(2f =a)= Y [ APRP*Y@)p(y; |25) ] »d |23) (1.81)
xS: ws—a i=0 j'=0

VE)
avec APRI?W(zf) = EXTR'W (2?).

Finalement, pour réaliser la de(:1510n finale lors de la derniére itération Iz, on calcule AP PU7) (z f
a) :
N-K-1
APPUT) (g x Y H APRI*n)( H p(y3 | 23) (1.82)

xS:z¥=a j=0

o p(ys | #5) x APRI*U7) (25 = a) x EXTRWT (27 = a) (1.83)
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Pour calculer ces probabilités, le décodeur applique I’algorithme Aller-Retour ou ’algorithme
de Viterbi & sorties pondérées mais dans ce cas les performances obtenues seront sensiblement
moins bonnes.

Quelques itérations suffisent généralement pour que le décodeur itératif converge. Le nombre
d’itérations dépend cependant du rapport Ej/Ny. Au lieu de fixer & 'avance le nombre d’itérations,
il est possible d’utiliser des critéres d’arrét comme 1’écart entropique (cross-entropy en anglais)
[36]. La prise de décision finale est réalisée & partir du signe des informations a posteriori obtenues
lors de la derniére itération.

Comme pour les codes LDPC, au lieu de calculer les probabilités EXTR(x? = a) et APP(zf =
a) , on peut calculer les logarithmes des rapports de vraisemblance LLR (logarithm likelihood ratio
en anglais) :

Ainsi, le logarithme du rapport de vraisemblance L app(z7) sera égal & :

Lapp(x?) = Laprr(2?) + Linr(23) + Lexrr(c?) (1.84)

Avec

1)2S

p(y5 | «f 2
=0) o2 Yi

LINT(xiS) = 11'1
p(ys |5

Ly NT(xf ) est I'information intrinséque ou information issue du canal. En pratique, il sera néces-
saire d’estimer la variance du bruit o2.

1.7.4 Reésultats de Simulation

Pour illustrer les performances remarquables des turbo codes nous présentons sur la figure
1.29 les courbes BER = f(Ep/Ny) d’un turbo code de rendement Ry = 1/2 composé de 2 codes

convolutifs RSC (1, %) et d’un entrelaceur optimisé S-random de dimension K = 1024. Une
opération de perforation permet de passer d’un rendement de 1/3 & Ry = 1/2. Les courbes sont
données pour I = 2,5,10 et 15 itérations. On peut voir qu’au dela de 5 itérations le gain apporté
par le décodage itératif est tres faible ( moins de 0.2 dB).

10" T T T T

I
—+— itération 2
-6 itération 5
—— itération 10
—< itération 15

TEB

-7
10 | L L | L I L L L

F1a. 1.29 — Courbes BER = f(Ep/Ny) pour un turbo code de rendement 1/2 composé de 2 codes

convolutifs RSC (1, %) et d’'un entrelaceur S-random de K = 1024.
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Sur la figure 1.30 nous présentons les courbes BER = f(Ep/Ny) d’un turbo code de rendement
Ry = 1/2 composé de 2 codes convolutifs RSC (1, %) perforés et d’un entrelaceur
pseudo aléatoire de dimension K = 65536. Ce code est le turbo code initialement proposé par
Berrou and als en 1993 [9]. On peut voir qu’aprés 18 itérations, pour un BER de 10~° on a
Ep/Ny = 0.7 dB. Nous sommes donc seulement & 0.7 dB de la limite de Shannon. Il faut cependant
noter ’effet de palier (changement de pente de la courbe) qui apparait ici pour un BER de 'ordre
de 1076. Cet effet de palier est caractéristique de la faible distance minimale des turbo codes.
Cependant, 'optimisation de ’entrelaceur permet de le réduire sensiblement.

1

0.1
o ————___| sanscodage
b --‘-—“-\
0.01 <
.
m “~{ itération 1 \
W o001 ™
™.
itérationi 3 \‘\
1e-04 k >
o :
R \ N
itération} Vol \
18 i \itération 3 .
1605 b i, A
i Y itération
L Y 6
1e-06
effet de
1e-07
0 1 2 3 4 5 3
Eg/N,

F1a. 1.30 — Courbes BER = f(Ep/Ny) pour un turbo code de rendement 1/2 composé de 2 codes
convolutifs RSC (1, %) et de 1 entrelaceur pseudo aléatoire de dimension K=65536.

En conclusion, I’association turbo codes et décodage itératif permet d’obtenir des performances
remarquables avec une complexité raisonnable.
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1.8 Codes convolutifs concaténés en série

La structure du codeur associé aux codes convolutifs concaténés en série (SCC) (serial concate-
nated convolutional en anglais) est présentée figure 1.31. Ce codeur comprend 2 codeurs convolutifs
systématiques C et Cs binaires respectivement de rendement ki /ny et ka/ns et 1 entrelaceur de
Kny /ky bits. La longueur de la séquence d’entrée est limitée & K bits.

[N=(0/k)n,/k K bits]
- :

. - '

"yl Codeur 1| ¢ p| Entrelaceu Codeur 2| c*
R=k/n, E R,=k,/n,

F1G. 1.31 — Codeurs convolutifs concaténés en série

Le code SCC ainsi construit est un code en bloc (N, K) avec N = (7211)K en négligeant les

éventuels bits de terminaison. Le rendement global du code est donc égal & :

ki k
Ry = 22
ni n2
Par exemple en choisissant un code C de rendement 1/2 et un code Cs de rendement 2/3 on
obtiendra un code SCC de rendement Ry = 1/3.

Comme pour les turbo codes, le décodage est itératif.

1.9 Codes RA

\ K bits

.y Répétition ) Entrelaceu ) Codeur °
k fois E R=1/k

=
\

R

F1a. 1.32 — Codeur RA Ry =1/2

Si on chaine les codeurs constituants d’une structure de codeurs convolutifs concaténés en
paralléle, alors le code ainsi obtenu peut étre vu comme un code concaténé en série composé d’un
code de répétition et d’un code convolutif. Si le codeur convolutif ne comprend qu’une mémoire
interne on appelle ce codeur un accumulateur. Ce code est appelé code accumulation répétition
RA (repeat accumulate en anglais).
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1.10 Codes produits

Les codes produits ont été introduits en 1954 par Elias [15].
La structure de ces codes est donnée sur la figure 1.33.

kH colonnes nH - kH colonnes

kV lignes u Ch

n, - k\/ lignes G, G

F1G. 1.33 — Code Produit.

Le code ainsi obtenu est un code linéaire en bloc systématique (IV, K) avec N = nyny et
K =kyky.

Le rendement global du code produit est égal & :

Ry — kyku
nyng

Chacune des ny lignes correspond & un code en bloc linéaire systématique Cy (ng, kgr). Par
ailleurs, chaque colonne correspond également & un code en bloc linéaire systématique Cy (ny, ky).

La distance minimale de ces codes est égale au produit dy xdg ol dy et dy sont respectivement
la distance minimale des codes constituants Cy et C'y. La distance minimale est supérieure a celle
des codes PCBC gréce a la présence de bits de controle sur les bits de controle.

Comme pour les codes PCBC, les codes constituants sont principalement des codes de parité,
de codes de Hamming ou des codes BCH.

Historiquement, les codes produits ont surtout été utilisés pour la protection des données des
CD audio et des CD rom. Pour ces applications, les codes constituants sont des codes Reed-Solomon
construits sur GF'(29) et le décodage est a décision dure et sans itération.

Cependant, pour s’approcher des performances du décodeur & maximum de vraisemblance, il
est nécessaire de réaliser un décodage itératif.

Ces codes ont été recemment choisis pour la norme de réseau sans fil large bande IEEE 802.16.
Les codes constituants sont des codes de parité (8,7),(16,15) et (32,31) ainsi que des codes de
Hamming étendu (16,11), (32,26) et (64,57).



Chapitre 2

Applications des codes correcteurs
d’erreurs

2.1 Communications spatiales

Dans toutes les communications spatiales la modulation utilisée est une modulation & 2 états
de phase (BPSK).

e Mission Mariner en 1969 et Viking (Mars)

code en bloc Reed-Muller (32,6,16), décodeur & entrées pondérées

e Mission Pionner 9 en 1969 (soleil) Pionner 10 en 1972 (jupiter) Pionner 11 en 1973, Pionner
12 (vénus), Helios A et B (soleil)
code convolutif rendement 1/2 K. = 32, décodeur séquentiel a entrées pondérées

e Mission Voyager 1 et 2 en 1977 (jupiter et saturne) et standard CCSDS
code convolutif (163,171) rendement 1/2, K. = 7, décodeur de Viterbi & entrées pondérées

e Satellites Globalstar
code convolutif rendement 1/2, K. =9

e Standard CCSDS et Mission Voyager
code convolutif (163,171) rendement 1/2, K. = 7, code Reed-Solomon (255,223,33)

e Mission Galileo en 1990 (jupiter)
code convolutif rendement 1/4, K. = 15, d;in = 35, the Big Viterbi Decoder (BVD)

e Mission Cassini (saturne)
code convolutif rendement 1/6 K. = 15, décodeur de Vitebi

2.2 Diffusion Audio et Télévision Numérique

o Télétext :
code de Hamming étendu (8,4)

e FM Digital Audio Broadcast (DAB) :
code cyclique difference set (273,191), décodage & logique majoritaire (entrées dures ou pon-
dérées)

e Digital Audio Broadcast (DAB) pour le systéme audio DVB et MPEG :

47
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code convolutif récursif rendement 1/2 K. = 5, perforé (grand choix pour permettre une
dégradation progressive des performances)

e systéme par satellite DirectTV, Digital Video Broadcast (DVB) satellite :
modulation QPSK + code convolutif (163,171) rendement 1/2 , K. = 7, perforation 3/4,4/5,
5/6 et 7/8 , code Reed-Solomon (204,188,17)

e DVB terrestre :
modulation multiporteuses OFDM, QAM64 + code convolutif (163,171) rendement 1/2 , K. =
7, perforation 3/4,4/5, 5/6 et 7/8 , code Reed-Solomon (204,188,17)

2.3 Transmission de données

e V29 en 1976 2400 b/s , half duplex :
modulation QAM16, 4b/symb

e V32 en 1984 9600 b/s full duplex :
modulation codée en treillis 32-CROSS 2 bits non codés et 2 bits codés avec code convolutif
(3,2) K. =4 4b/symb

e V33 en 1986 14400 b/s full duplex :
modulation codée en treillis 128-CROSS 4 bits non codés et 2 bits codés avec code convolutif
(3,2) K. =5 6b/symb

e V34 en 1994 33600 b/s full duplex :
modulation codée en treillis 4D, jusqu’a 1664 points, 8 bits non codés et 2 bits codés avec code
convolutif (3,2) K. =5 10b/symb

2.4 Stockage de données

e disque dur magnétique :
TBD

e CD audio :
RS(28,24) + RS(32,28) soit un rendement R=3/4

e CD ROM :
code produit (1170,1032) composé de codes lignes RS(26,24) et de codes colonnes RS(45,43)dans
GF(2%)

2.5 Radio communications
e GSM :
modulation GMSK, code convolutif rendement 1/2; K. =5

2.6 Transfert de fichiers

e TCP/IP :

CRC 16 bits sur I’entéte, ARQ

e HDLC :

CRC 16 bits du CCITT ou CRC 32 bits optionnel, ARQ



Annexe 2
Calcul de la fonction IRWEF d’un

code RSC

Cette méthode de calcul de la fonction d’énumération de poids IRWEF a été proposée par
Viterbi et al. [49]. Nous allons présenter cette méthode & partir d’un exemple. Considérons le cas
du codeur convolutif récursif systématique RSC(7,5). La matrice de transition d’état pour ce code
est la suivante :

00 /1 0 Wz o0
00|wWz o0 1 0
CW,Z) = wl o w o 7 (2.1)
11 0 Z 0 W
et la fonction d’énumération de poids s’écrit :
1
AW,Z)=(1 0 0 0)CKW,2Z) 8 (2.2)
0
Les équations de transitions sont alors :
A% (W, Z,1) 1 0 WZ 0 A% (W, Z,i—1)
A (W, Z0) | WZzZ 0 1 0 AV (W, Z,i—1)
AN (W, Z0) | 0o W o0 Z AN (W, Z,i—1)
A (W, Z,4) 0 Z 0o w A (W, Z,i—1)
et
A () = AV (- 1) + ALY (- 1)
AVY ) = ADO L= 1) + ALY (- 1)
(10) /. (01) . 1) ;. (2.3)
A’w,z (Z) = 1411171,,3(Z - 1) + Aw,zfl(l - 1)
A () = AT) -+ 400 (-1

avec les conditions initiales suivantes : Ag?g)(o) =1, et AS,)Z(O) = 0 sinon. 1 suffit donc d’appliquer

les équations 2.3 pouri=1,..., K.

49



Bibliographie

[1] L. R. Bahl, J. Cocke, F. Jelinek, J. Raviv. “Optimal decoding of linear codes for minimizing
symbol error rate”. IEEE Trans. Inform. Theory 20, pp. 284-287, Mars 1974.

[2] G. Battail, M. C. Decouvelaere, P. Godlewski. ‘Replication decoding”. IEEE Trans. Inform.
Theory 25(2), pp332-345, Mai 1979.

[3] G. Battail, C. Berrou, A. Glavieux. “Pseudo-random recursive convolutional coding for near-
capacity performance”. Proc. of GLOBECOM 1993, Houston, Texas, USA, pp. 2327, 1993.

[4] G. Battail. “Théorie de l’information”. Edition Masson, 1997.

[5] S. Benedetto, G. Montorsi. “Design of parallel concatenated convolutional codes”. IEEE Trans.
on Comm. 44(5), pp. 591-600, Mai 1996.

[6] S. Benedetto, G. Montorsi. “Unwveiling Turbo codes : Some results on parallel concatenated
coding schemes”. IEEE Trans. Inform. Theory 42(2), pp. 409428, 1996.

[7] S. Benedetto, R. Garello, G. Montorsi. “A search for good convolutional codes to be used in the
construction of Turbo codes”. TEEE Trans. on Comm. 46(9), pp. 1101-1105, Sept. 1998.

8] E. R. Berlekamp. “Algebraic coding theory”. Edition Mc Graw-Hill,New York, 1968.
[

[9] C. Berrou, A. Glavieux, P. Thitimajshima. “Near Shannon limit error correcting coding and
decoding : Turbo-codes”. Proc. of the 1993 Int. Conf. on Comm., Geneva, Switzeland, pp.
1064-1070, Mai. 1993.

[10] R.C Bose, D. K. Ray-Chaudhuri “On a class of error correcting binary group codes". Inform.
Control, vol.3, pp 68-79, mars 1960.

[11] J.B. Cain, G. C. Clark, J. M. Geist “Punctured convolutional codes of rate n — 1/n and
simplified maximum likelihood decoding”. TEEE Trans. Inform. Theory 25, pp. 97-100, Janvier
1979.

[12] D. Chase. “A class of algorithms for decoding block codes with channel measurement infor-
mation”. IEEE Trans. on Inform. Theory. 18, pp. 170-182, Jan. 1972.

[13] G. Cohen “Codes correcteurs d’erreurs”. Edition Masson, 1990.
[14] T. M. Cover et J. A. Thomas. “Elements of information theory". Edition Wiley, 1991.
[15] P. Elias. “Error-free coding”. IRE Trans. Inform. Theory, pp. 29-37, 1954.
[16] G. D. Forney. “Concatenated codes". MIT Press, Cambridge,Mass., 1966.
]

[17] G. D. Forney. “Convolutional codes I : Algebraic structure”. IEEE Trans. Inform. Theory
16(6), pp- 720-738, 1970.

[18] G. D. Forney. “The Viterbi algorithm". Proceedings of the IEEE 61(3), pp. 268-278, Mars
1973.

[19] R. G. Gallager. “Low density parity-check codes”. MIT Press, Cambridge,Mass., 1963.Trans.
Inform. Theory 25, pp. 97-100, Janvier 1979.

[20] R. G. Gallager. “Information theory and reliable communication”. Edition Wiley, 1968.

[21] P. Guinand, J. Lodge. “Trellis termination for Turbo encoders”. 17th Biennal Symp. on
Communications, Kingston, Canada, pp. 389-392, Mai 1994.

50



BIBLIOGRAPHIE 51

[22] J. Hagenauer, E. Offer, L. Papke. “Iterative decoding of binary block and convolutional codes’.
IEEE Trans. Inform. Theory 42(2), pp.429-445, Mar. 1996.

[23] A. Hocquenghem. “Codes correcteurs d’erreurs”. Chiffres, vol.2, pp 147-156, sept. 1959.

[24] J. Hokfelt, O. Edfors, T. Maseng. “A survey on trellis termination alternatives for Turbo
codes". Proc. of Vehicular Technology Conference, Houston, USA, pp. 22252229, Mai 1999.

[25] D. A. Huffman. “4A method for the construction of minimum redundancy codes”. Proc. IRE,
vol. 40, pp. 1098-1101, septembre 1952.

[26] R. Johannesson, K. S. Zigangirov. “Fundamentals of convolutionnal coding”. IEEE Press,
Piscataway, NJ, USA, 1999.

[27] F. R. Kschischang, B. J. Frey, H. A. Loeliger. “Factor graphs and the sum-product algorithm".
IEEE Trans. Inform. Theory 47(2), pp. 498-519, Feb. 2001.

[28] M. Luby, M. Mitzenmacher, A. Shokrollahi, D. Spielman. “Improved low density parity
codes using irreqular graphs and belief propagation”. in Proc. of the 1998 Int. Symp. on Info.
Theory,Boston, USA, pp.117, 1998..

[29] D. J. C. MacKay. “Good error-correcting codes based on very sparse matrices”. IEEE Trans.
Inform. Theory 45, pp. 399-431, Mar. 1999.

[30] R. J. McEliece, E. R. Rodemich, H. C. Rumsey, L. R. Welch. “New upper bounds on the
rate of a code via the Delsarte-MacWilliam". Proc. IEEE Trans. on Info. theory, vol. IT-23,
pp.157-166, 1977.

[31] D. J. C. MacKay. “Good error-correcting codes based on very sparse matrices”". IEEE Trans.
Inform. Theory 45, pp. 399431, Mar. 1999.

[32] D. J. MacKay. “Information Theory, Inference and Learning Algorithms". Téléchargeable sur
le site htt ://www.inference.phy.cam.ac.uk/mackay

[33] F. J. MacWilliams, N. J. A. Sloane The theory of error correcting codes North Holland Else-
vier, Amsterdam, The Netherlands, 1977

[34] J. L. Massey “Shift register synthesis and BCH decoding”. TEEE Trans. Inform. Theory 6,
pp- 459-470, Janvier 1960.

[35] R. J. McEliece, D. J. MacKay, J. F. Cheng. “Turbo decoding as an instance of Pearl’s belief
propagation algorithm”. TEEE Journal on Selected Areas in Communications, vol. 16, pp.
140-152, Feb. 1998

[36] M. Moher. “Decoding via cross entropy minimization". Proc. of GLOBECOM 1993, Houston,
USA, pp 809-813, nov. 1993.

[37] W. W. Peterson, E. J. Weldon Error correcting codes MIT Press, Cambridge, MA, 1972
[38] J. G. Proakis “Digital communications”. McGraw-Hill,Boson,USA, 4¢™¢ édition, 2001.

[39] R. Pyndiah, A. Glavieux, A. Picart, S. Jacq. “Near optimum product codes". Proc. of GLO-
BECOM 1994, San Francisco, USA, pp. 339-343, 1994.

[40] I. S. Reed, G. Solomon. “Polynomial codes over certain finite fields". Journal STAM, vol.8, pp
300-304, 1960.

[41] T. Richardson, R. Urbanke. “The capacity of low density parity check codes under message
passing algorithm". IEEE Trans. Inform. Theory 47(2), pp. 599-617, Feb. 2001.

[42] T. Richardson, A. Shokrollahi, R. Urbanke. “Design of capacity approaching irreqular low
density parity check codes”. IEEE Trans. Inform. Theory 47(2), pp. 619-637, Feb. 2001.

[43] J. J. Rissanen. “Generalized Kraft inequality and arithmetic coding”. IBM Journal Research
and Dev., vol. 20, No. 3,pp. 198-203, mai 1976.

[44] C. Shannon. “A mathematical theory of communication”. Bell Syst. Tech. .,
vol. 27, pp. 623-659 et pp. 623-656, juillet et octobre 1948. Téléchargeable sur

le site http ://www.math.psu.edu/gunesh/Entropy/shannon.ps ou http ://cm.bell-
labs.com/cm /ms/what /shannonday /paper.html



52 BIBLIOGRAPHIE

[45] B. Sklar. “A primer on Turbo Code concepts”. IEEE Communications Magazine , pp. 94-102,
Dec. 1997.

[46] M. Van Dijk, S. Egner, R. Motwani, A. Koppelaer. “Simultaneous zero-tailing of parallel
convolutional codes”. Proc. of the 2000 Int. Symp. on Info. Theory, Sorrento, Italia, pp. 368,
Juin 2000.

[47] A. J. Viterbi. “Error bounds for convolutional codes and an asymptotically optimum decoding
algorithm”. TEEE Trans. Inform. Theory 13, pp. 260-269, Avril 1967.

[48] A. J. Viterbi, J. K. Omura. “Principes des communications numériques”. Edition Dunod,
CNET-ENST, 1982.

[49] A. M. Viterbi, A. J. Viterbi, J. Nicolas, N. T. Sindhushayana “Perspectives on interleaved
concatenated codes with iterative soft output decoding”. Proc. of the Int. Symp. on Turbo Codes
and Related Topics, Brest, France, Sept. 1997.

[50] N. Wiberg, H. A. Loeliger, R Kotter. “Codes and iterative decoding on general graphs'.
European Trans. on Telecomm.,6(5), pp. 513-526, Sept. 1995.

[51] Y. Yasuda, K. Kashiki, H. Hirata. “High rate punctured convolutionnal codes for soft-decision
Viterbi decoding”. TEEE trans. on Communications 32, pp. 315-319, Mars 1984.

[52] J. Ziv et A. Lempel. “Compression of individual sequences via variable rate coding”. Proc.
IEEE Trans. on Info. theory, vol. IT-24, No. 5,pp. 530-536, septembre 1978.



Table des matiéres

Glossaire i
1 Codes concaténés et décodage itératif 1
1.1 Imtroduction . . . . . . . . . .. 1
1.2 Décodage a entrées et sorties pondérées . . . . . . . . ... 1
1.2.1 Imtroduction . . . . . . . .. 1
1.2.2 Application au canal & bruit blanc additif gaussien . . . . . . ... ... .. 3
1.2.3 Casducode de parité (3,2) . . ... ... . 4
1.2.4 Cas du code de répétition (3,1) . . . . . . ... L o 5
1.3 Algorithme Somme-Produit . . . . .. ... ... ... 0 o 0. 5
1.3.1 Imtroduction . . . . . . . . . 5
1.3.2 Reglesdebase . .. .. .. .. . 6
1.3.3 Application de I’algorithme Somme-Produit sur les graphes factorisés sans
cycle . .o e 8
1.34 Exemple . . . . . . .. 8
1.4 Algorithme Aller-Retour . . . . . . . . . ... 13
1.4.1 Codes convolutifs systématiques . . . . . . . .. ..o 15
142 Exemple . . . . . . .. 17
1.4.3 Etude de la complexité de 'algorithme Aller-Retour . . . . ... ... ... 23
1.4.4 Lien entre l'algorithme Aller-Retour et 'algorithme Somme-Produit . . . . 23
1.5 Codes PCBC . . . . . . 26
1.5.1  Structure . . . . . .. e 26
1.5.2 Décodage itératif . . . . . . . . .o 27
1.6 Codes LDPC . . . . . . 32
1.6.1 Définition . . . . . . . . . L e 32
1.6.2 Décodage a décisions dures des codes LDPC . . . .. ... ... ... .... 33
1.6.3 Décodage itératif des codes LDPC (d.,dr) réguliers . . . .. .. ... ... 34
1.7 Codes convolutifs concaténés en paralléle ou Turbo codes . . . . . . .. ... ... 36
1.7.1 Structure générale . . . . . . . . . 36
1.7.2 Etude des performances moyennes des turbo codes . . . . . . .. .. . ... 38
1.7.3 Décodeur itératif pour les turbocodes . . . . .. ... ... L. 41
1.7.4 Résultats de Simulation . . . . . .. .. oL Lo 43
1.8 Codes convolutifs concaténés en série . . . . . . . . . ..o 45
1.9 Codes RA . . . . o e 45
1.10 Codes produits . . . . . . . . . .. 46
2 Applications des codes correcteurs d’erreurs 47
2.1 Communications spatiales . . . . . . . . . ... 47
2.2 Diffusion Audio et Télévision Numérique . . . . . . . . . . ... .. ... ... ... 47
2.3 Transmission de données . . . . . . . . . ... e 48
2.4 Stockage de données . . . . . ... 48
2.5 Radio communications . . . . . . . ... 48



54

2.6 Transfert de fichiers

TABLE DES MATIERES



