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RESUME

Dans les systemes de transmissions numériques, le codage de canal est utilisé
pour corriger les erreurs survenues lors de la transmission du signal dans le canal
bruité. Parmi les techniques de codage actuelles, les codes turbo proposés par
Berrou, Glavieux et Thitimajshima sont les plus puissants, leurs performances en
terme de probabilité d’erreur se rapprochent de tres pres de la limite théorique
de Shannon (& 0.7 db). Malheureusement, la modulation BPSK avec laquelle ces
codes ont été introduits n’offre pas une trés bonne efficacité spectrale. Dans le
but d’améliorer cette efficacité spectrale et d’augmenter la vitesse de transmission
il serait avantageux de combiner les codes turbo avec les modulations & grande
efficacité spectrale telles que le M-QAM et le M-PSK.

Ce mémoire porte essentiellement sur les techniques de modulations élévées
associées aux codes turbo dans un canal a bruit blanc gaussien. Nous faisons
une étude principalement sur deux schémas de modulation, le TTCM et le
Turbo pragmatique. Leurs performances d’erreurs sont évaluées par simulations a
lordinateur et analysées en fonction de la longueur de contrainte et d’entrelaceur,

du type de modulation et de 'efficacité spectrale.

Nous avons étudié linfluence du nombre d’itération sur les performances
d’erreur. Plus le nombre d’itérations augmente, meilleures sont ces performances.
Malheureusement cette amélioration ne va pas sans une complexité supplémentaire.
L’itération 6 nous donne le meilleur compromis entre la complexité et la perfor-

mance d’erreur aussi bien pour le schéma TTCM que le schéma turbo pragmatique.

Au niveau du schéma turbo pragmatique nous avons étudié l'influence de
P’assignation des bits & la constellation sur les performances d’erreurs. Pour une
probabilité d’erreur supérieure & 5 * 1075 et inférieure & 5 1075, les assignations
Sy et S1 respectivement présentent les meilleures performances d’erreur. Sz
présente des résultats intermédiaires. Sy privilégie les bits de parité sur les deux

dimensions, S; les bits d’information sur les deux dimensions et S; privilégie un
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bit d’information sur une dimension et un bit de parité sur I'autre dimension. Ces
résultats sont valides pour une longueur de contrainte K = 4. Pour K = 5 par
contre, l'assignation Sy sera toujours la meilleure. Il apparait aussi que 'influence
de l’assignation diminue nettement avec l'augmentation de [’efficacité spectrale
pour un méme type de constellation. Pour une efficacité spectrale égale a 5

bits/s/Hz, il n’y a plus aucune différence entre les assignations.

Au niveau de l'influence de la longueur de contrainte sur les performances
d’erreur, nous avons trouvé les mémes caractéristiques aussi bien pour le schéma
TTCM que pour le turbo pragmatique. Le code de longueur de contrainte K = 3
ne dispose pas d’une capacité de correction suffisante pour présenter un intérét.
Seules les longueurs de contrainte 4 et 5 présentent un excellent compromis entre
la performance d’erreur et la complexité. Avec K = 5 nous obtenons un léger gain,
de 0.6 & 0.8 dB par rapport & K = 4 pour une probabilité d’erreur 107°. Au dela
de K =5, pour K =6 et K =7, on n’a aucune amélioration de la performance

d’erreur, ces deux longueurs de contrainte ne présentent donc aucun interét.

La longueur de ’entrelaceur influence également énormement les performances
des codeurs turbo pragmatique et TTCM. On peut avoir des gains de codage de
2 dB en passant d’une longueur d’entrelaceur de 256 & 4096 pour une probabilité

d’erreur de 107°. Malheureusement cela implique une augmentation du délai.

Des simulations ont été faites également pour voir I'influence de l'assignation
selon Gray ou selon Ungerboeck sur les performances du codeur TTCM, il s’est
avéré que l'assignation selon Ungerboeck est de loin la meilleure assignation, on va

jusqu’a un gain de codage de 3.7dB d’une assignation & une autre.
le) O

Pour finir le mémoire nous avons fait une étude comparative des schémas de
modulation TTCM et turbo pragmatique. Les performances d’erreur obtenues sont
les mémes. Le schéma turbo pragmatique a I'avantage d’étre modulaire mais son
algorithme de décodage est assez complexe ce qui n’est pas le cas pour le schéma

TTCM mais qui présente l'inconvénient de n’étre pas modulaire.
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ABSTRACT

In digital communications, channel coding is applied for the correction of errors
that appear during the transmission of symbols via an Additive White Gaussian
Noise (AWGN) channel. Among the recently discussed coding techniques, the
turbo codes which were introduced by Berrou, Glavieux and Thitimajshima are the
most powerful in the sense of the bit error probability as they enable us to approach
the Shannon limit within 0.7 dB. However, these codes, originally introduced for
BPSK modulation, suffer from a poor spectral efficiency. For an increase of this
bandwidth efficiency and thus the transmission speed, it is attractive to com-
bine turbo codes with high-order modulation schemes such as M-QAM and M-PSK.

This master thesis addresses essentially high-order modulation schemes for turbo
coding and a Gaussian channel noise model. We consider two modulation schemess
in detail: TTCM (Turbo Trellis Coded Modulation) and pragmatic turbo coding.
The error performance is evaluated by computer simulation and analyzed as a
function of the length of decoding registers and the interleaver, the modulation

scheme and the bandwidth efficiency.



TABLE DES MATIERES

DEDICACE . . . . . . . iv
REMERCIEMENTS . . ... ... ., v
RESUME . . . . .. vi
ABSTRACT . . . .o viii
TABLE DES MATIERES . . . .. ... ... ... .. ix
LISTE DES TABLEAUX . . ... ... xii
LISTE DES FIGURES . . . . . . . it xiii
LISTE DES SIGLES ET DES SYMBOLES . . . . ... ........ XX
LISTE DES ANNEXES . . . . . ... . xxiii

CHAPITRE 1: INTRODUCTION . ... ..............

1.1 Composition du mémoire . . . . . . . . .. ...

1.2 Contributions . . . . . . . .

CHAPITRE 2: CODES CONVOLUTIONNELS . . . . ... ... 6
2.1 Systemes de communications numériques . . . . . . . .. ... ... 6
2.2 Les codes convolutionnels . . . .. .. .. ... ... ........ 7

2.2.1 Principedebase . ... ... ... ... ... ... 7
2.2.2 Représentations graphiques des codes convolutionnels . . . . 9
2.2.3 Choix d’un bon codeur convolutionnel . . . .. ... .... 11
2.2.4  Codeurs convolutionnels récursifs systématiques . . . . . . . 14
2.2.5 Fonction de transfert des codes convolutionnels . . . . ... 15
2.2.6 Le décodage des codes convolutionnels . . . . . .. .. ... 19
2.3 Lamodulation BPSK . . . . .. ... ... .. ... ... .. ... 20

2.4 Canal de transmission . . . . . . . .. 21



241 Canal gaussien . . . . . .. ... ... ... 21
2.4.2 Canalde Rayleigh . .. ... ... ... ... .. ...... 22

2.5 Conclusion . . . . . ... . ... 22
CHAPITRE 3: LES CODES TURBO ... .. ... ........ 23
3.1 Imtroduction . . . .. . . .. . . ... ... 23
3.2 Présentation du codeur turbo . . . . ... ... L. 23
3.3 Lesentrelaceurs . . . . . . . . . ... o 25
3.3.1 Lesentrelaceursblocs. . . . .. .. ... ... ... ..... 26
3.3.2 Les entrelaceurs hélicoidaux . . . ... ... ... ...... 27
3.3.3 Les entrelaceurs convolutionnels . . . . . .. ... ... ... 34
3.3.4 Les entrelaceurs aléatoires . . . . . ... ... ... ..... 36

3.4 Laterminaison descodeurs. . . . . . ... .. ... ... .. ..., 38
3.5 Ledécodageturbo . . . ... ... ... L 38
3.5.1 L’algorithme MAP (Maximum A Postériori. . . . . .. ... 40
3.5.2 LD’algorithme LogMAP . . . .. ... .. ... .. ...... 45
3.5.3 L’algorithme MaxLogMAP . . . . .. .. ... ... ..... 47

3.6 Performances d’erreur des codes turbo . . . . . ... .. ... ... 48
3.7 Conclusion . . . . . . . ... 50

CHAPITRE 4: ETUDE DES MODULATIONS MULTI-

4.1
4.2
4.3
4.4

NIVEAUX: SCHEMA TURBO PRAGMA-

TIQUE .. ... .. ... . ... .. . 51
Introduction . . . . . . . ... 51
Le codage multi-niveaux . . . . . . . ... .. ... ... .. 52
Schéma Turbo Trellis Coded Modulation (TTCM) . . . . ... ... 56
Schéma turbo pragmatique . . . . . . ... .. ... L. 58
4.41 Etude du moduledecalculdes LLR . . .. .. ... ..... 60
4.4.2 Détermination de la variance du bruit gaussien. . . . . . . . 65
4.4.3 Parametres de simulations . . . .. ... ... ... ... 67

4.4.4 FEtude de 'influence de I'assignation des bits aux symboles de
la constellation [34] . . . . . ... .. ... ... ... ... 70

4.4.5 Influence de la longueur de contrainte K ducode ... ... 81



xi

4.4.6 Influence de l'efficacité spectrale . . . . . . . ... ... ... 85
4.4.7 Influence de lefficacité spectrale sur l'assignation des bits &

la constellation . . .. ... ... ... ... ... ... .. 9

4.4.8 Influence de la longueur N de l'entrelaceur . . . . . .. ... 97

45 Conclusion . . . . . . . . .. 100

CHAPITRE 5: ETUDE DES MODULATIONS MULTI-

NIVEAUX: SCHEMA TTCM . . . . . ... ... 101

5.1 Imtroduction . . . . . . . .. .. .. ... 101
5.2 Présentation du codeur TCM . . . .. ... ... ... ... ..... 101
5.3 Présentation du schéma TTCM (Turbo Treillis Coded Modulation) 108
5.3.1 Transitions paralleles . . . . . .. .. ... ... .. ... .. 110

54 Ledécodage TTCM . . . . . . . . . . . . . ... . ... ..... 111
5.5 Parametres de simulations . . . . . .. ... ... ... ... 115
5.6 Influence de la longueur de contrainte . . . . . .. ... ... .... 120
5.7 Influence de l'efficacité spectrale . . . . . . .. .. ... ... .... 124

5.7.1 Gain de codage obtenu par le codage TTCM par rapport a

la modulation non codée pour différentes efficacités spectrales 127

5.8 Influence de la longueur de l'entrelaceur . . . . ... .. ... ... 132
5.9 Etude comparative du turbo pragmatique et du schéma TTCM . . 134

5.9.1 Schéma TTCM pragmatique . . . . . . .. ... ... .... 138
5.10 Conclusion . . . . . . . . . 140

CHAPITRE 6: CONCLUSION ET PERSPECTIVES DE
RECHERCHES . . ... ... ... ......... 141

REFERENCGES . . . . . 144



4.1
4.2
4.3
4.4

4.5

5.1

5.2

5.3

5.4

xii

LISTE DES TABLEAUX

Vecteurs générateurs des codes CRS constituant les codes turbo . . 68
Différentes configurations étudiées . . . . . . . .. . .. .. .. ... 68
Coéfficient de normalisation . . . ... .. .. .. .. ... ..... 75

Ecart entre la limite théorique de Shannon et le turbo pragmatique

pour N=2052et K =5 .. ... ... .. ... .. ... .. ... 92
Gain de codage par rapport & la modulation non codée & 10™° pour
K=5et N=2052 . .. .. .. .. .. 93

Vecteurs générateurs des codeurs TCM avec la meilleure distance

minimale pour la modulation 8-PSK et 16-QAM [46], [41] . . . . . . 116
Ecart entre la limite théorique de Shannon et la limite pratique du
codeur TTCM pour K =4 . . . . . . .. .. ... . ..., 127
Gain de codage par rapport & la modulation non codée & 10™° pour
K=4 .. . e 132

Comparaison de la complexité de I'algorithme de décodage TTCM
et turbo pragmatique . . . . . .. .. Lo 137



2.1
2.2
2.3
24
2.5
2.6
2.7

2.8

2.9

3.1
3.2
3.3
3.4
3.5
3.6
3.7
3.8
3.9
3.10
3.11
3.12
3.13
3.14
3.15
3.16
3.17
3.18

xiil

LISTE DES FIGURES

Représentation générale d’un systéme de communication numérique 7

Codeur convolutionnel de taux de codage R=1/V . ... .. ...

Codeur convolutionnel de taux de codage R=1/2 K =3,V =2 . . 9
Diagramme d’états du codeur de la figure 2.3 . . . . . . ... ... 10
Représentation en arbre du codeur de la figure 2.3 . . . . . .. ... 12
Représentation en treillis du codeur de la figure 2.3 . . . . .. ... 13
Codeur convolutionnel récursif systématique R =1/2, K =3, G =

[1,7/5] « o o 15
Codeur convolutionnel récursif systématique R =1/2, K =3, G =

[1,5/7] « o 15
Graphe pour le calcul de la fonction de transfert de la figure 2.4 . . 16
Schéma, de principe d’un codeur turbo . . . . . . ... ... ... 24
Modes de lecture de ’entrelaceur bloc classique . . .. .. .. ... 26
Entrelaceur bloc classique . . .. ... .. ... ... ... .. ... 27
Entrelaceur de type I . . . . . . . . ..o 29
Séquence de sortie de 'entrelaceur type I . . . . . . . .. .. ... 29
Entrelaceur de type IT . . . . . . . .. ..o 30
Séquence de sortie de 'entrelaceur type II . . . . . . . .. .. ... 31
Entrelaceur GD/BH . . . . . ... . oo 31
Entrelaceur d’ordre N=4 . . . . . . . . . . ... ... 32
Séquence de sortie de l'entrelaceur d’ordre N=4 . . . . . . ... .. 33
Entrelaceur hélicoidal (8,5) . .. ... .. .. .. ... ... ... 34
Séquence de sortie de 'entrelaceur hélicoidal (8,5) . . . . ... ... 34
Entrelaceur convolutionnel de 3 lignes . . . ... ... ... .... 35
Matrice de I’entrelaceur convolutionnel de la figure 3.13, D=1 ... 35
Entrelaceur & double décalage cyclique, m=3,n=7et D=2 .. 36
Entrelaceur et désentrelaceur symétrique . . . . . . . . .. .. ... 37
Entrelaceur S aléatoire, S=2 . . . . . . .. ... ... ... ... . 38
Principe du décodeur itératif turbo . . . . . . . . ... ... ... 39



3.19

4.1

4.2

4.3

4.4

4.5

4.6

4.7

4.8

4.9

4.10

4.11

4.12

4.13

4.14

4.15

4.16

4.17

4.18

4.19

Xiv

Table comparative de la complexité de calcul des différents algo-

rithmes . . . . . . .. 48
Codeur multi-niveaux . . . . . . . . . .. ... 53
Codeur turbo multi-niveaux . . . . . . . ... .. ... ... .. 53
Décodeur multi-niveaux . . . . . . . . . ... 54
Décodeur turbo multi-niveaux . . . . . . . . . .. ... ... 55
Structure générale d’'un codeur TTCM . . . .. .. ... ... ... 57
Codeur turbo pragmatique . . . . . . . . .. ... 58
Décodeur turbo pragmatique . . . . . . .. ... 60

Influence du nombre d’itération sur les performances du décodeur

turbo pragmatique sous un canal gaussien . . . .. ... ... ... 69
Constellation 16-QAM avec codage de Gray . . . . . ... .. ... 70
Régions de décision sur une dimension pourd; et dy . . . . . . . .. 72

Influence de l’assignation sur les performances du codeur turbo prag-
matique, K = 4, N = 256, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, 16-QAM 76
Influence de I’assignation sur les performances du codeur turbo prag-
matique, K =5, N = 256, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, 16-QAM 76
Influence de I’assignation sur les performances du codeur turbo prag-
matique, K = 4, N = 840, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, 16-QAM 77
Influence de I’assignation sur les performances du codeur turbo prag-
matique, K =5, N = 840, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, 16-QAM 77
Influence de I'assignation sur les performances du codeur turbo prag-
matique, K =4, N = 2052, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, 16-QAM 78
Influence de I’assignation sur les performances du codeur turbo prag-
matique, K =5, N = 2052, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, 16-QAM 78

Influence de la longueur de contrainte, codeur turbo pragmatique,

N = 256, itération 6, 16-QAM . . . . . . . ... 81
Influence de la longueur de contrainte, codeur turbo pragmatique,
N = 840, itération 6, 16-QAM . . . . . . . . .. ... 82

Influence de la longueur de contrainte, codeur turbo pragmatique,
N = 2052, itération 6, 16-QAM . . . . . .. ... ... ... 82



4.20

4.21

4.22

4.23

4.24

4.25

4.26

4.27

4.28

4.29

4.30

4.31

4.32

4.33

5.1
5.2
5.3

Influence de la longueur de contrainte, codeur turbo pragmatique,
N = 2052, itération 6, 64-QAM . . . . ..
Codeur turbo pragmatique, K =5, G = (1,35/23), efficacité spec-
trale 2 bits/s/Hz B PP
Codeur turbo pragmatique, K = 5, G = (1,35/23), efficacité spec-
trale 3 bits/s/Hz . . . . .. ... .
Codeur turbo pragmatique, K = 5, G = (1,35/23), efficacité spec-
trale 4 bits/s/Hz . . . . .. ..
Codeur turbo pragmatique, K = 5, G = (1,35/23), efficacité spec-
trale 5 bits/s/Hz . . . . . ...
Codeur turbo pragmatique, K = 5, G = (1,35/23), efficacité spec-
trale 6 bits/s/Hz . . . . .. . ...
Codeur turbo pragmatique, K = 5, G = (1,35/23), efficacité spec-
trale 7 bits/s/Hz . . . . ... o
Performances du codeur turbo pragmatique pour différentes effi-
cacités spectrales, K =4, G = (1,17/15), N=2052 . . . . ... ..
Performances du codeur turbo pragmatique pour différentes effi-
cacités spectrales, K =5, G =(1,35/23), N=2052 . . . . .. ...
Influence de Defficacité sur l’assignation des bits, K = 5, G =
(1,35/23), efficacité spectrale 3 bits/s/Hz . . . . . . ... ... ...
Influence de Defficacité sur l’assignation des bits, K = 5, G =
(1,35/23), efficacité spectrale 4 bits/s/Hz . . . . . . ... ... ...
Influence de lefficacité sur assignation des bits, K = 5, G =
(1,35/23), efficacité spectrale 5 bits/s/Hz . . . . . . ... ... ...
Influence de la longueur de l'entrelaceur sur les performances du
codeur turbo pragmatique, K =4, G = (1,17/15), Sy . . . . . . ..
Influence de la longueur de l'entrelaceur sur les performances du
codeur turbo pragmatique, K =5, G = (1,35/23), Sy . . . . .. ..

Codeur TCM & 4 états associé a la modulation 8-PSK . . . . . ..
Partitionnement selon Ungerboeck pour une constellation 8-PSK . .
Structure du codeur/modulateur TCM de taux de codage R = k/k+

lavec (k—mn)bitsnoncodés . ... ... .. ... .. .......

Xv



5.4
5.9

5.6
5.7
9.8
2.9
5.10

5.11

5.12

5.13

5.14

5.15

5.16

5.17

5.18

5.19

Codeur TTCM de [3] et [4] . . . . . . . . o oo i
Codeur TTCM autorisant les transitions paralleles. . . . . . . . ..
Principe du décodeur TTCM . . . . . . . .. ... .. ... ....
Influence du nombre d’itération sur les performances du décodeur
TTCM, 8-PSK, N =2052, G=(040213) . . ... ... ... ....
Influence du nombre d’itération sur les performances du décodeur
TTCM, 16-QAM, N =900, G = (040213) . ... ... ... ....
Comparaison de ’assignation selon Ungerboeck et selon Gray des
bits & la constellation sur les performances du schéma TTCM, 8-
PSK, N =900, K =4,G:040213 . . . .. ... ... ... .....
Comparaison de I'assignation selon Ungerboeck et selon Gray des
bits & la constellation sur les performances du schéma TTCM, 8-
PSK, N=2052, K=4,G:040211 . . ... ... ... ... ....
Comparaison de ’assignation selon Ungerboeck et selon Gray des
bits a la constellation sur les performances du schéma TTCM, 16-
QAM, N =900, K =4, G:10040211 . . . .. .. ... ... ....
Comparaison de l’assignation selon Ungerboeck et selon Gray des
bits a la constellation sur les performances du schéma TTCM, 16-
QAM, N =4158, K =5, G :10040221 . ... ... ... .. ....
Influence de la longueur de contrainte sur les performances du schéma
TTCM, 8-PSK, N =256 . . . . . .. . . ittt
Influence de la longueur de contrainte sur les performances du schéma
TTCM, 8-PSK, N =900 . . . .. ... .. ... . ... .. ...
Influence de la longueur de contrainte sur les performances du schéma
TTCM, 8-PSK, N =2052 . . . ... .. ... ...
Influence de la longueur de contrainte sur les performances du schéma
TTCM, 16-QAM, N =2052 . . . . . . . . . it

Xvi



5.20

5.21

5.22

5.23

5.24

5.25

5.26

5.27

5.28

5.29

5.30

5.31

95.32

5.33

5.34

5.35

Performances du schéma TTCM pour différentes efficacités spec-
trales, K =4, N=900 . . . . . . .. . .. ... ... ... ...
Performances du schéma TTCM pour différentes efficacités spec-
trales, K =4, N=2052 . .. .. ... .. .. . .. . ... ...,
Performances du schéma TTCM pour différentes efficacités spec-
trales, K =4, N =4158 . . . . . . . . . . . . ...
Performances du schéma TTCM pour différentes efficacités spec-
trales, K =5, N=20502 . .. ... . . . . . .. ... ..
Gain de codage du schéma TTCM par rapport & la modulation non
codée, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, K =4, N =900 . ... ...
Gain de codage du schéma TTCM par rapport & la modulation non
codée, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, K =4, N =2052 . ... ..
Gain de codage du schéma TTCM par rapport & la modulation non
codée, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, K =4, N =4158 . .. ...
Gain de codage du schéma TTCM par rapport & la modulation non
codée, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, K =4, N =10000 . . . . . .
Gain de codage du schéma TTCM par rapport & la modulation non
codée, efficacité spectrale 3 bits/s/Hz, K =4, N =900 . . ... ..
Gain de codage du schéma TTCM par rapport & la modulation non
codée, efficacité spectrale 3 bits/s/Hz, K =4, N =2052 . ... ..
Gain de codage du schéma TTCM par rapport & la modulation non
codée, efficacité spectrale 3 bits/s/Hz, K =4, N =4158 . . . ...
Gain de codage du schéma TTCM par rapport & la modulation non
codée, efficacité spectrale 3 bits/s/Hz, K =4, N =15000 . . . . . .
Influence de la longueur de l'entrelaceur sur les performances du
schéma TTCM, K =4, G =(040213),8-PSK . ... .. ... ...
Influence de la longueur de l'entrelaceur sur les performances du
schéma TTCM, K =4, G = (10040211), 16-QAM . . . . . ... ..
Comparaison des schémas TTCM et turbo pragmatique, efficacité
spectrale 2 bit/s/Hz, K =5 N =2052,8PSK . . . . . .. .. ...
Comparaison des schémas TTCM et turbo pragmatique, efficacité
spectrale 3 bit/s/Hz, K =4, N =900, 16-QAM . . . ... .. ...

xvil



5.36 Comparaison des schémas TTCM et turbo pragmatique, efficacité
spectrale 3 bit/s/Hz, K =4, N = 2052, 16-QAM . . . . ... ...
5.37 Comparaison des schémas TTCM et turbo pragmatique, efficacité
spectrale 3 bit/s/Hz, K =4, N = 4158, 16-QAM . . ... ... ..
5.38 Codeur TCM pragmatique de Viterbi [11] . ... . ... ... ...
5.39 Codeur TTCM pragmatique . . . . . . . . . . . .. ... ... ...

II.1 Influence de l'assignation sur les performances du schéma turbo
pragmatique, K=4, G=(1,17/15), N=4096, efficacité spectrale 2
bits/s/Hz, 16-QAM . . . . . . . . ...

I1.2 Influence de ’assignation sur les performances du schéma turbo
pragmatique, K=5, G=(1,35/23), N=4096, efficacité spectrale 2
bits/s/Hz, 16-QAM . . . . . . ...

I1.3 Codeur turbo pragmatique, K=4, G=(1,17/15), N=2052, efficacité
spectrale 2 bits/s/Hz . . . . .. . ... o

I1.4 Codeur turbo pragmatique, K=4, G=(1,17/15), N=2052, efficacité
spectrale 3 bits/s/Hz . . . . . ... .. ...

I1.5 Codeur turbo pragmatique, K=4, G=(1,17/15), N=2052, efficacité
spectrale 4 bits/s/Hz . . . . . . .. ...

[1.6 Codeur turbo pragmatique, K=4 G=(1,17/15), N=2052, efficacité
spectrale 5 bits/s/Hz . . . .. ... .

I1.7 Influence de Defficacité spectrale sur l'assignation des bits, K=4,
G=(1,17/15), N=2052, efficacité spectrale 3bits/s/Hz, codeur turbo
pragmatique . . . . . ... L

I1.8 Influence de Defficacité spectrale sur 'assignation des bits, K=4,
G=(1,17/15), N=2052, efficacité spectrale 4bits/s/Hz, codeur turbo
pragmatique . . . . . . ...

II.9 Influence de lefficacité spectrale sur ’assignation des bits, K=4,
G=(1,17/15), N=2052, efficacité spectrale 5bits/s/Hz, codeur turbo
pragmatique . . . ... L

I1.10 Influence de la longueur de contrainte, codeur turbo pragmatique,
N=40096, itération 6, 16 QAM . . . . . . . . . ... ... ... ...

xviii



xix

III.1 Comparaison de I'assignation selon Ungerboeck et selon Gray des
bits & la constellation sur les performances du schéma TTCM, 8-
PSK, N=2052, K=4,G:040213 . . . ... ... ... ....... 162
IT1.2 Gain de codage du schéma TTCM par rapport & la modulation non
codée, K=5, G : 16 04 23, N=900, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz . 163
IT1.3 Gain de codage du schéma TTCM par rapport a la modulation non
codée, K=5, G : 16 04 23, N=2052, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz . 164
IT1.4 Gain de codage du schéma TTCM par rapport a la modulation non
codée, K=5, G : 16 04 23, N=4158, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz . 164
IT1.5 Gain de codage du schéma TTCM par rapport & la modulation non
codée, K=6, G : 10 04 02 41, N=900, efficacité spectrale 3 bits/s/Hz 165
IT1.6 Gain de codage du schéma TTCM par rapport a la modulation non
codée, K=5, G : 10 04 02 21, N=2052, efficacité spectrale 3 bits/s/Hz 165
IT1.7 Gain de codage du schéma TTCM par rapport a la modulation non
codée, K=6, G : 10 04 02 41 , N=2052, efficacité spectrale 3 bits/s/Hz166

IV.1 Comparaison des schémas TTCM et turbo pragmatique, efficacité

spectrale 3 bit/s/Hz, K=6, N=900, 16-QAM . . . . . ... .. ... 167
IV.2 Comparaison des schémas TTCM et turbo pragmatique, efficacité

spectrale 3 bit/s/Hz, K=5, N=2052, 16-QAM . . .. ... .. ... 168
IV.3 Comparaison des schémas TTCM et turbo pragmatique, efficacité

spectrale 3 bit/s/Hz, K=6, N=2052, 16-QAM . . . . ... ... .. 168

IV.4 Comparaison des schémas TTCM et turbo pragmatique, efficacité
spectrale 3 bit/s/Hz, K=6, N=4158, 16-QAM . . . ... ... ... 169



LISTE DES SIGLES ET DES SYMBOLES

Les sigles

AVA Adaptative Viterbi Algorithm
AWGN | Additive White Gaussian Noise
BER Bit Error Rate

BCJR | Bahl Cocke Jelinek Raviv algorithm
BPSK | Binary Phase Shift Keying

CE Cross Entropy

CRS Convolutionnel Récursif Systématique
DEC1 | Décodeur 1

DEC2 | Décodeur 2

FSK Frequency Shift Keying

HDA Hard Decision Aided

LLR Log Likelihood Ratio

MAP Maximun a Posteriori

PAM Pulse Amplitude Modulation

PSK Phase Shift Keying

QAM Quadrature Amplitude Modulation
QPSK | Quadrature Phase Shift Keying
SCR Sign Change Ratio

SOVA | Soft Output Viterbi Algorithm
TCM Trellis Coded Modulation

T-TCM | Turbo Trellis Coded Modulation




Les symboles

Agyz Fonction de distribution de poids d’un codeur turbo
C%(i) | Nombre de changement de signe entre les éléments
des séquences d’informations extrinseques
de(n) | Fonction de distance des colonnes d’ordre n

d'un code convolutionnel
dfree | Distance libre d’un code
dn Distance de Hamming
D Unité de décalage pour les entrelaceurs convolutionnels
E Opérateur défini par zEy = —In(e™ +e7¥)
Ey Energie du signal par bit
Ey/Ny | Rapport signal sur bruit
E; Energie du signal par symbole
E, Energie moyenne du signal par symbole
G Matrice génératrice d'un code
K Longueur de contrainte d’un code convolutionnel
Lay, Information a priori a l'instant k
L, Information extrinseque
M Mémoire d’un code convolutionnel
N Taille d’'une séquence d’information binaire
Ny Densité spectrale de puissance de bruit
P Matrice de perforation
Py Probabilité d’erreur par bit
Q0 Fonction @
R Taux de codage d’un code convolutionnel
R, Taux de codage global
Ry, Symbole recu & l'instant &

xxi



xxii

Sk Etat du codeur & l'instant k&
T(D,B,L) Fonction de transfert d’un code convolutionnel
14 Nombre d’additionneurs modulo 2 d’un code convolutionnel
Xk Symbole codé émis dans le canal & l'instant &
Xp Symbole de parité du codeur i du codeur turbo
A Symbole systématique & la sortie de ’encodeur turbo
Y;? Symbole d’information systématique recu a 'instant &
Y,? Symbole de parité 1 recu & l'instant k
Y}f” Symbole de parité 2 recu a l'instant k
ag(m) Métrique d’état en avant & l'instant &
Br(m') Métrique d’état en arriere a Uinstant k
v;(Rg, m',m) | Métrique de branche & l'instant &
o? Variance du bruit dans le canal




xxiil

LISTE DES ANNEXES

Annexe I: Développement des métriques de 1’algorithme
MAP . . . . 149
.1 Métrique d’état enavant . . . . . ... ... ... .. ... ... 149
.2 Métrique d’état en arriere . . . . . . . ... ... 150
1.3 Meétrique d’état . . . . .. ... ... Lo 151
Annexe II: Résultats supplémentaires chapitre4 . . . . . . . 154
II.1 Influence de ’assignation des bits a la constellation . . . . . 154
I1.2 Influence de Pefficacité spectrale . . . . .. ... ... ..... 156

I1.3 Influence de lefficacité spectrale sur [!’influence de

P’assignation des bits a la constellation . . . .. .. ... ... 159
II.4 Influence de la longueur de contrainte . ... ... ... ... 161
Annexe III: Résultats supplémentaires chapitre5. . . . . . . 162

IT1.1 Influence de l’assignation selon Ungerboeck et selon Gray
des bits a la constellation sur les performances du schéma
TTCM . . . e 162
[I1.2 Gain de codage obtenu par le codage TTCM par rapport a

la modulation non codée pour différentes efficacités spectrales163

Annexe IV: Courbes comparatives du codeur TTCM et du

codeur turbo pragmatique . ... .. ... .. .. 167



CHAPITRE 1

INTRODUCTION

Le but principal d’une communication numérique est de transmettre de
Iinformation avec un minimun d’erreur. Cependant cette transmission est, la
plupart du temps, pertubée par du bruit provenant du canal. Ceci entraine une
dégradation de la fiabilité du message. Une des solutions pour détecter et corriger
les erreurs serait d’augmenter la puissance d’émission, mais cette solution est
souvent tres coliteuse. Une autre solution efficace est de coder l'information. Le
codage consiste a ajouter de l'information redondante selon des régles bien précises
a information initiale & émettre. Cette information redondante a pour but de
protéger le signal contre les erreurs de transmission, car l'algorithme de décodage
utilise cette redondance pour détecter et eventuellement corriger les symboles

érronés.

En 1948, Shannon a démontré qu’il est théoriquement possible de transmettre
de l'information sans aucune erreur en utilisant un codage de canal approprié, a
condition que le débit de transmission de la source R;, soit inférieur a la capacité
du canal C. Il a montré que pour un canal & bruit gaussien blanc additif de densité

de puissance No/2, la capacité C est donnée par:

P
= Wlogs(l + ——) bi .
C loga(1 + NoW) bits/s (1.1)

ou W est la largeur de bande du canal exprimée en Hertz et P, la puissance
moyenne du signal. En principe, cela signifie que si on abandonne la transmission
non codée au profit d’une technique avec codage, nous pourrions effectuer une

transmission sans erreurs. Malheureusement, le théoreme proposé par Shannon,

ne fournit aucune méthode pratique pour déterminer un tel code.



Le processus de codage dans un systeme de communication numérique s’effectue
en deux étapes : le codage de source et le codage de canal. Le role du codeur
de source est d’éliminer la redondance contenue dans I'information produite par
la source et de représenter celle-ci numériquement alors que le codeur de canal
adapte le signal au canal et réintroduit généralement une redondance controlée

sous la forme de symboles de parité.

C’est le domaine spatial qui a permis le développement de ces codes correcteurs
d’erreurs. En effet les premieres utilisations de ceux-ci devaient permettre de
surmonter la perte de puissance lors de la propagation du signal entre I’émetteur
et le recepteur. Le but des codes correcteurs d’erreurs était de gagner en terme
de puissance c’est a dire d’avoir la plus petite probabilité d’erreur en utilisant un

minimum de puissance d’émission.

Il existe deux grandes familles des codes correcteurs d’erreurs (codeur de
canal). La premiere est celle des codes en blocs ou une séquence de k bits
d’information est codée dans un bloc de n symboles (n > k). La deuxiéme est
celle des codes convolutionnels, ou les symboles d’information sont codés de fagon
continue contrairement aux codes en blocs ou il faut attendre que tous les &k bits
se retrouvent a l’entrée pour effectuer le codage. Dans le codage convolutionnel
les bits d’entrée passent dans un registre a décalage ce qui assure une continuité
de leur codage. Dans nos travaux, la technique de codage utilisée est le codage

convolutionnel.

Le but de la recherche dans le domaine de la théorie de l'information, est de
trouver un systeme de controle d’erreur qui s’approchera le plus de la limite de
Shannon. Pour cette raison, il faut trouver des codes ayant de bonnes propriétés
de distance, déterminer leurs structures, et développer un algorithme de décodage

adéquat ayant la plus faible complexité possible.

Actuellement, la technique de codage la plus puissante est la technique de

codage turbo présentée en 1993 par Berrou, Glavieux et Thitimajshima [7]. Les



performances obtenues sont exceptionnelles car elles s’approchent a 0.7 dB de la
limite de Shannon [7]. Mais de telles performances ne sont obtenues qu’au prix d’un

délai et d’une complexité importants surtout au niveau de 'algorithme de décodage.

Toujours dans le but d’améliorer les limites des codes quant a ’efficacité spec-
trale, nous avons essentiellement etudié les techniques de modulations élevées, sous
un canal gaussien pour des longueurs de contrainte différentes, une efficacité spec-
trale différente et des modulations d’ordre élevé allant du 16 QAM au 64 QAM.

1.1 Composition du mémoire

Ce mémoire est structuré de la maniére suivante :

Le chapitre 1 présente I'importance du codage de canal dans une communica-

tion numérique et les différents types de codage qui existent dans la littérature.

Le chapitre 2 présente de maniere générale un systeme de communication
numérique suivi d’une présentation des codes convolutionnels systématiques
récursifs et non récursifs. Le chapitre se termine par une description de la

modulation BPSK et des différents types de canaux.

Le chapitre 3 est une présentation de la structure des codes turbo et de ses
parametres importants. Nous présentons d’abord le principe général des codes
turbo, ensuite les différents types d’entrelaceurs et pour finir, un élément important
des codes turbo : le décodage itératif. A cet effet nous allons présenter deux
algorithmes importants de décodage a savoir l'algorithme MAP et l'algorithme
Log-MAP.

Le chapitre 4 est consacré aux modulations multi-niveaux associées aux codes
turbo. Nous présentons d’abord brievement les différents schémas qui existent dans
la littérature, puis ensuite nous étudions notamment le codage turbo pragmatique
associé aux différentes modulations telles que 16-QAM, 32-QAM et 64-QAM.



L’étude comprend également ’analyse de 'influence de la longueur de contrainte
des codes, de la taille des entrelaceurs et de l’efficacité spectrale. Une étude est
faite également sur 'influence de I’assignation des bits & la constellation dans les

modulations multi-niveaux.

Le chapitre 5 est consacré a I’étude des modulations turbo codées en treil-
lis(TTCM), et finit par une étude comparative basée sur des simulations, des

schémas TTCM et turbo pragmatique.

Le dernier chapitre, le chapitre 6 fait ’objet de la conclusion du mémoire. Nous
résumons les cinq chapitres qui le précédent et parlons des résultats importants qui
s’y sont dégagés. Le chapitre se termine par une proposition de nouveaux champs

de recherches.

1.2 Contributions

Les contributions apportées par ce travail de recherche sont les suivantes :

e Etude par simulation du décodage turbo pragmatique pour une efficacité
spectrale allant de 2 & 7 bits/s/Hz et pour les constellations 8-PSK, 16-
QAM, 32-QAM, 64-QAM, 128 QAM et 256-QAM.

e Etude de linfluence de l'assignation des bits a la constellation et de
Pinfluence de 'efficacité spectrale sur I'assignation des bits & la constella-

tion.

e Etude de la longueur de contrainte des codes sur les performances des

schémas turbo pragmatique et TTCM.
e Etude comparative des schémas turbo pragmatique et TTCM.

e Programmation en langage C du schéma TTCM, étude des performances
d’erreur du schéma TTCM pour des longueurs de contrainte différentes,
pour les modulations 8-PSK, 16-PSK et 16-QAM.



e Etude comparative pour le schéma TTCM du codage de Gray et du parti-

tionnement de Ungerboeck.



CHAPITRE 2

CODES CONVOLUTIONNELS

2.1 Systémes de communications numériques

Un systéme de communication numérique se présente géneralement comme le
montre la figure 2.1. La premiere opération sera d’effectuer un codage de source.
Ce dernier est principalement utilisé pour réduire la redondance dans la séquence
d’information, il consiste également & convertir la source de données qui la plupart
du temps se présente sous la forme analogique en une séquence binaire. Dans ce

mémoire nous nous intéresserons uniquement au codage de canal.

Une fois le codage de source effectué, nous devons passer & 1’étape codage de
canal. Cette derniére étape a pour but d’ajouter de la redondance controlée au
message de fagon & pouvoir détecter et/ou corriger les erreurs intervenues lors de
la transmission de l'information dans le canal bruité. La derniére étape consiste
& moduler le signal. Le modulateur joue le role d’adaptateur de canal. Son rdle
est de faire en sorte que la séquence soit adaptée a sa transmission dans le canal
physique dans lequel le signal est transmis. La source de données ainsi modifiée

passe & travers d’un canal physique.

A la sortie du canal, pour retrouver le signal origine il faut effectuer les étapes
inverses de celles que nous avons décrites plus haut. Le signal est donc tout
d’abord démodulé pour étre ensuite décodé par le décodeur de canal. Le décodage
est un algorithme adapté au codage d’origine et qui permet de retrouver le signal
codé en minimisant la probabilité d’erreur. Enfin, le décodage de source terminera

le processus.



d’info: Destinataire
)
i
Codeur de Décodeur de
source source
A
i
Codeur de Décodeur de
canal canal ‘
Satellite
O 1
7 7
i)

Station
réceptrice

émettrice

transmetteur
terrestre

|

Reseau cablé

Figure 2.1: Représentation générale d’un systeme de communication numérique

2.2 Les codes convolutionnels

2.2.1 Principe de base

Le codeur convolutionnel de taux R = 1/V et de longueur de contrainte K,
introduit par Elias [18] est une machine linéaire & états finis constituée d’un registre
& décalage de K cellules, de V' additionneurs modulo 2 qui sont reliés & certaines
des cellules du registre et d’'un commutateur qui sélectionne séquentiellement les
sorties des V additionneurs. La valeur K est appelée la longueur de contrainte du

codeur. Un exemple de codeur est representé a la figure 2.2.



D K cellules

V additionneurs
(modulo 2)

T

Figure 2.2: Codeur convolutionnel de taux de codage R =1/V

Supposons qu’au début les K cellules du registre & décalage soient initialisées
a zéro. Les bits constituant la séquence de bits d’information de longueur N
sont introduits un par un dans le registre. Apres l'introduction de chaque bit,
les V additionneurs modulo-2 sont balayés séquentiellement par le commutateur
afin de fournir les V' symboles codés : xgj), it =1,2,.Net j=12.,V. Le
contenu des cellules est ensuite déplacé d’un bit vers la droite, afin que le deuxieme
bit d’information soit introduit dans la premiere cellule, fournissant ainsi les
nouveaux V symboles codés et ainsi de suite jusqu’a I’entrée du dernier bit. La
réinitialisation du codeur se fait ensuite par ’envoi de (K —1) zéros. Cette sequence
de zéros est appelée la queue du message. Pour mieux illustrer les codes convo-

lutionnels nous prendrons ’exemple du codeur convolutionnel montré a la figure 2.3.

Pour un bit d’information d; donné, nous avons l'expression de la séquence

codée mg )

K—-1 ‘
ml(cj):E 9ji d(k—‘b)7 j=1,,v, k:177N (21)
—0



Figure 2.3: Codeur convolutionnel de taux de codage R=1/2, K =3,V =2

ol gij, de valeur 0 ou 1, indique la présence ou non de connexion entre le %™

additionneur et la 7™ cellule du registre & décalage.

Dans notre exemple de la figure 2.3 nous avons deux générateurs Gy = (101) et
G2 = (111) relatifs aux deux additionneurs. En général on exprime les générateurs

en octal ce qui donne Gy =5 et Go=7.

De I’équation 2.1 on en déduit que:
X =D [G] (2.2)

X étant la représentation matricielle du signal de sortie, D celle de la séquence
d’information et [G], la matrice génératrice du codeur convolutionnel, qui peut
également se déterminer par la réponse impulsionnelle du codeur. La réponse im-

pulsionnelle correspond a la sortie pour une entrée 100000. ...

2.2.2 Représentations graphiques des codes convolution-

nels

Il existe trois représentations graphiques des codes convolutionnels & savoir le

diagramme d’états, la représentation en arbre et la représentation en treillis.

e Le diagramme d’états

Le diagramme d’état est un graphe décrivant les transitions d’état du codeur.
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L’état d’un codeur convolutionnel correspond & la valeur que prend les
cellules du registre d’états & un instant donné. Le diagramme d’états est

constitué de 2K-1

sommets correspondant aux différents états du codeur et
d’arcs orientés représentants les transitions entre les différents états. Nous
étiquetons les fleches & laide du doublet (bit d’information & l’entrée du

codeur, symboles codés & la sortie du codeur).

Le diagramme d’états est une représentation efficace des transitions d’un
codeur, il est tres utilisé pour les codeurs dont le nombre d’états est assez
petit. Le diagramme d’états du codeur de la figure 2.3 est représenté a la
figure 2.4.

D X
N/
@
o
0.11) (1.11)
{0.01)
01 10
(1,00)
(0,10) (1.10)
1

(1.01)

Figure 2.4: Diagramme d’états du codeur de la figure 2.3

Le diagramme d’états nous permet de déterminer la fonction de transfert du
code. Il est utilisé pour évaluer la distribution des poids de Hamming des

différents chemins qui divergent de ’état initial (état nul) et qui reconvergent
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plus loin. Le diagramme d’états est un outil pratique pour caractériser les
codes mais il ne permet cependant pas de suivre aisément les évolutions
dynamiques du codeur dans le temps. Pour pallier & cet inconvénient,
deux repésentations schématiques plus complétes du codeur sont alors
utilisées : la représentation en arbre et la représentation en treillis. Ces
deux représentations fournissent une information temporelle qui n’est pas

disponible avec le diagramme d’état.

e La représentation en arbre

Dans cette représentation, les transitions entre les états de codeur sont
illustrées comme un cheminement & partir d’un état de départ (généralement
Pétat zéro) qui est l'origine de P’arbre, vers les états ultérieurs, qui sont reliés

par les branches de l'arbre.

Chaque nceud de ’arbre représente un état du codeur, la branche supérieure
correspond & un bit d’information ”0” et la branche inférieure & un bit
d’information ”1”. Les symboles codés a la sortie de 1’encodeur sont in-
diqués sur chacune des branches. Pour le codeur de la figure 2.3, I'arbre

correspondant est illustré a la figure 2.5.

e La représentation en treilis

Le treillis élimine la redondance présente dans 'arbre afin d’obtenir une
représentation simplifiée et donc plus facile & utiliser, comme on peut le voir
a la figure 2.6. La représentation en treillis permet une bonne compréhension
de I’évolution du code et permet de mieux appréhender certains processus
de décodage comme ceux utilisés dans la technique de décodage de Viterbi

[48] ou encore, comme on le verra par la suite, la technique de décodage des
codes Turbo.

2.2.3 Choix d’un bon codeur convolutionnel

Il est important de choisir un bon codeur convolutionnel car d’un codeur

& un autre les performances peuvent énormement varier selon qu’on ait choisi
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Figure 2.5: Représentation en arbre du codeur de la figure 2.3

un bon ou un mauvais codeur. Les performances d'un code convolutionnel
dépendent de ses propriétés de distance [23]. La puissance de correction de ces
codes dépend de la longueur de contrainte K, du taux de codage R, ainsi que de

certains parametres de distance tel que la distance libre ou le profil de distance [55].

Soient deux mots de code X et Y. La distance de Hamming entre les deux mots
de code est définie comme le nombre de positions qui différent entre ces deux mots

de code. Elle est définie comme suit :

(X, Y) = Wh(X ®Y) (2.3)

Ou W), est le poids de Hamming. En fait la distance de Hamming est égale au
nombre de ”1” dans lopération (X @ Y). La fonction de distance des colonnes

notée d.(n), est la distance de Hamming minimale entre deux mots de code de
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état: 00

état: 01

état: 10

état: 11

Figure 2.6: Représentation en treillis du codeur de la figure 2.3

longueur n qui différent dans leur premiere branche.

de(n) = min(dp(Xn, Ya)) (2.4)

Le profil de distance d est constitué de l’ensemble des d.(n) tel que n =
1,2,...,K. En général il est préférable que le profil de distance croisse le plus

rapidement possible.

d = (de(1),de(2), - - -, de(K)) (2.5)

La distance minimale d,,;, est définie comme étant la plus petite distance entre

le mot de code 0 et tous les autres mots de code de poids non nul. Elle est égale a:

dmin = dc(K) (26)

La distance libre, elle se défini comme :
dfree = lim dg(n) (2.7)

La valeur de la distance libre affecte beaucoup plus la capacité de correction

du code que la distance minimale. Cette derniere est plutét plus utile pour un
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décodeur qui n’observe que la séquence recue sur une longueur de contrainte comme

le décodeur & seuil.

2.2.4 Codeurs convolutionnels récursifs systématiques

Un codeur convolutionnel est dit systématique si les symboles codés contiennent
explicitement les symboles d’information d’entrée. Les codeurs systématiques ne
peuvent pas étre catastrophiques. Un codeur est catastrophique si un nombre fini
d’erreurs sur les symboles codés peut causer un nombre infini de bits d’information
décodés en erreur. Cela équivaut au fait qu’on retrouve dans le diagramme d’état
une boucle de poids zéro autre que la branche qui boucle sur 1'état zéro. Les
codeurs systématiques ne peuvent pas étre catastrophiques parce qu’on ne peut
pas trouver une boucle de poids zéro autre que celle de 1’état zéro [33]. Pour
de faibles rapports signal sur bruit, ces codeurs offrent légérement de meilleures
performances que les codes non systématiques mais la tendance s’inverse pour des

rapports signal sur bruit plus grands [44].

A partir d'un code convolutionnel non systématique on peut construire un
code convolutionnel récursif systématique (CRS) en conservant les mémes vecteurs
générateurs. Au niveau du schéma des codeurs récursifs cela signifie que le bit
d’information dj n’est plus directement relié & la premieére case du registre d’état
mais plutoét une information qui est la somme modulo 2 du bit d’information
d’entrée et de certaines cases, autre que la premiere case du registre a décalage.
Comme démonstration, prenons ’exemple du codeur de la figure 2.3. A partir de
ce code on peut trouver deux codeurs CRS de méme taux de codage. R = 1/2, de
longueur de contrainte K = 3 et de séquences génératrices G; = 1 et Gy = 7/5
pour le code de la figure 2.7 et G; = 1 et G = 5/7 pour le code de la figure 2.8.
La récursivité est donc caractérisée par le fait que les symboles codés sont fonc-
tions des entrées et des sorties précédentes. Au niveau de la matrice génératrice
d’un tel codeur cela signifie que la matrice génératrice est une fraction rationnelle
irréductible. Le codeur récursif systématique a la méme distance libre que le code
non systématique & partir duquel il a été construit [21]. Pour un faible rapport

signal sur bruit, le code récursif systématique a un léger avantage par rapport au
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code convolutionnel non systématique & partir duquel il a été construit [44].

o
4
j‘

e

X(i)

X(1k )

Figure 2.7: Codeur convolutionnel récursif systématique R = 1/2, K =3, G =

[1,7/5]

v

X(1k )

Figure 2.8: Codeur convolutionnel récursif systématique R = 1/2, K =3, G =

[1,5/7]

2.2.5 Fonction de transfert des codes convolutionnels

La fonction de transfert représente le rapport qui existe entre la sortie et

Ventrée du codeur [22]. A partir de la fonction de transfert on peut déterminer la

distance libre du code et la distribution de poids du code. La fonction de transfert

se détermine & partir du diagramme d’état. Prenons I'exemple de la figure 2.3,

déterminons la fonction de transfert de ce codeur a partir de son diagramme

d’état. Ce dernier, est redessiné en divisant 1'état zéro en deux, de fagon a décrire

le fonctionnement exact d’un codeur convolutionnel qui diverge au début de I’état



16

initial nul puis y reconverge. La fonction de transfert est notée par 7'(D, B, L) ou :

D : Poids de Hamming de la branche.
L : Longueur de la branche.

B : Si la branche correspond & un 1 comme bit d’information.

T(D, B, L) est définie par:

Sy

T(D,B,L)= 4

(2.8)
St et S; étant respectivement 1'état final et 1’état initial.

DBL

S, M
DBL DL
2 BL .
s00 2BE L5 s, 01 DL, s:00
oL

Figure 2.9: Graphe pour le calcul de la fonction de transfert de la figure 2.4

En utilisant la figure 2.9, on peut écrire les équations suivantes:

S; = D’LS,

S, = DLS, + DLS;

S = DBLS; + DBLS,

S, = D2BLS; + BLS, (2.9)

Des quatre équations précédentes nous pouvons déduire la fonction de transfert

qui est :
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DSBI?
1-DBL(+1L)
— DSBL?+ DSLA(1+ L)B® + ... + DS I3+ (1 + L)' B+
— iD5+kL3+k(1 + L)kBH-k:

k=0
co

= > DFLF(1+ LB (2.10)

k=5

T(D,B,L) =

La forme développée de la fonction de transfert nous permet de déterminer le
spectre de distance. La fonction de transfert sera sous la forme d’une somme de
termes D'L7B%. Cela signifie que nous avons un chemin de poids i, de longueur
de branche j et ayant k bits 1 comme entrée. Pour L = 1, ’équation 2.10 peut

s’écrire:

T(D,B) =) DF2*5p+* (2.11)
k=5

L’exposant de la variable D du premier terme de la série de (2.11), correspond

a la distance libre du codeur qui égale dans notre exemple a 5.

L’exposant de B donne le nombre de bits d’information égaux & 1. Par
conséquent, on peut estimer le nombre de bits en erreur & partir de la fonction
de transfert 7'(D, B) en transmettant une séquence de 0. Ainsi pour trouver le
nombre de 1 (bits d’information), on doit dériver la fonction de transfert par rap-

port & B puis mettre B = 1, c’est-a-dire :

dT(D, B) N ek
—=— ‘le - ZD 2%k +1)

= Z DF2F5(k — 4)
k= df'r‘ee

oo

= > oD (2.12)
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ol ¢ est le nombre total des bits en erreur pour tous les chemins ayant un poids

de Hamming égal a k.

On peut maintenant évaluer la borne supérieure de la probabilité d’erreur Pp

par bit pour un canal gaussien avec modulation BPSK par [22]:

1 dT(D, B)
Pg < = ——-’———-‘ 2.1
B = dB B=1,D=P, (2.13)
1 o)
S -5 E CkPk (2.14)
k=dfree

ou b est le numérateur du taux de codage et Pj la probabilité d’erreur pour un
chemin incorrect qui differe du chemin correct entre les k symboles. Elle est définie

par:
Ey
Py = Q( 2kR7\/'_)’ k> dfree (2.15)
0

Lorsque le canal est binaire symétrique (BSC) de transition p, Py est bornée
par :

Py < 28[p(1 — p)]'/? (2.16)

En utilisant :

QWz+y)<e? QWz), =z,y>0 (2.17)

(2.15) devient :

By B
Pk —<_ e_(k—dfrae)RNO Q( ZRN?-dfree)’ k _>_ dfree (218)
0

Maintenant la probabilité d’erreur Pg peut étre bornée par [22]:

1 E, ra,.. 2 dT(D, B)
Pp< - R=L . .) eflren ———] 2.19
B=% @l Ny free) € ’ dB B=1,D=Q( 23%@ ( )
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2.2.6 Le décodage des codes convolutionnels

La séquence de symboles recue par le décodeur différe généralement de la
séquence transmise & cause du bruit qui perturbe le canal. Le décodage des codes
convolutionnels consiste & retrouver la séquence d’information transmise a partir
de la séquence regue. Cela peut étre vu comme l'opération inverse du processus du

codage.

Viterbi a développé un algorithme de décodage: ’algorithme a maximum de
vraisemblance qui est un décodage probabiliste. Il consiste & déterminer & partir
de la séquence recgue le message le plus vraisemblable. Considerons une séquence
d’entrée de longueur NV, X™ la séquence codée correspondante et Y, la séquence
recue. X™ = (X;), pouri = 1,2...N et Y = (V;), pour ¢ = 1,2...N. Pour

minimiser la probabilité d’erreur, il faut choisir le message m tel que :

P(Y|®) > P(Y|m) Vi % m (2.20)

En utilisant la régle de Bayes sur les probabilités conditionnelles dans I’équation

2.20, on peut écrire:

P(m)P(Y|X™) > P(m)P(Y|X™) Vi #m (2.21)

ol P(m) représente la probabilité a priori du message m. Si les messages sont

équiprobables, ’équation 2.21 devient:
P(Y|X™) > P(Y|X™) Vim # m (2.22)

Minimiser la probabilité d’erreur revient donc & maximiser cette fonction de

vraisemblance. Pour un canal discret sans mémoire (DMC) et de probabilité de
()

transition P(ygj )Ixi ), on peut écrire pour la branche i:

[ Py le) (2.23)
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Afin d’utiliser une mesure additive et plus pratique, on utilise le logarithme de
P(Y;|X™). Le résultat représente alors la mesure de vraisemblance pour la branche

)

\4
%=y log(P(y?|z?)) (2:24)
j=1

Pour une séquence de IV bits d’informations, la fonction de vraisemblance est:

N
T=> v (2.25)
i=1

oul’, v et log(P(yfj )Ixz(.j))) sont appelés respectivement métrique cumulative
totale, métrique de branche et métrique de symbole. Cette derniére est habituelle-

ment arrondie & un entier.

Le processus de décodage basé sur I'observation de Y consiste & choisir le mot de
code dont la métrique cumulative est maximale. Pour le canal binaire symétrique, le
mot de code ayant la métrique cumulative maximale est le chemin dont la distance
de Hamming est minimale [22]. Mais la difficulté du décodage provient plutdt du fait
que le nombre de chemins & considérer est tres grand pour permettre une recherche
exhautive. L’algorithme de Viterbi est basé sur I’addition des métriques de branche,
pour chaque noeud, le chemin retenu sera celui dont la métrique cumulative est
la plus grande. Au cas ot deux chemins reconvergent en un méme état avec la
méme métrique cumulative, on choisit I'un des deux au hasard. L’avantage de
cette technique est que 'effort de calcul pour un nombre de branche reste constant,
contrairement & la plupart des autres techniques de décodage. Par contre la taille

du treillis augmente exponentiellement avec la longueur de contrainte du code.

2.3 La modulation BPSK

[l existe de nombreux types de modulation pour les communications numériques.

Néanmoins la principale modulation que nous allons utiliser dans ce mémoire, celle
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utilisée dans les codes turbo est la modulation BPSK. Par ailleurs elle est également
la plus utilisée dans les sytémes de communications numériques. L’expression d'un

signal BPSK est la suivante:

E
so(t) = —( Z—TE)cos%'fpt 0<t<T,
b

+(4/ 2—?—1)) oS 27 ft 0<t<Ty (2.26)
b

ou f, est la fréquence de l'onde sinusoidale utilisée pour la transmission d'un

Sl(t)

symbole codé, T}, la durée d’un symbole et E} 1'énergie transmis par bit.

2.4 Canal de transmission

Dans un systeme de communication, un canal physique s’occupe de
Pacheminement des données. Il existe plusieurs types de canaux tels que les cibles
(fils torsadés, cable coaxial, fibre optique), des guides d’onde, 'atmosphere. Ce
canal est un véritable probléme pour la transmission de données car il est une
source de bruit modifiant ainsi l'information transmise. Il existe essentiellement
deux modeles pour représenter les canaux de transmission : le canal gaussien et le

canal de Rayleigh.

2.4.1 Canal gaussien

Le canal & bruit additif blanc gaussien : ( ” Additif White Gaussien Noise” en
anglais (AWGN) ) est utilisé pour modéliser les canaux satellites. Le bruit est un
processus aléatoire, n(t), stationnaire gaussien de moyenne nulle et de variance o?.
Soit s(t) le signal transmis, n(t) le bruit qui s’ajoute au signal et r(t) le signal recu.

Le signal regu s’exprime par la relation:

r(t) = s(t) + n(t) (2.27)

La densité de probabilité p(n) de ce bruit est:
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p(n) = e 252 (2.28)

2.4.2 Canal de Rayleigh

Il est utilisé pour représenter les canaux terrestres et radiomobiles. Dans ces
canaux, les signaux regus présentent des évanouissements diis aux chemins multiples
(réflexions provoqués par les obstacles physiques). A cela s’ajoute 'effet Doppler
di au déplacement du mobile ce qui se traduit par une variation de la fréquence
proportionnellement & la vitesse du mobile. Le modele gaussien ne suffit plus pour

modéliser ce canal, le signal recu s’exprime plutot sous la forme:
)

r(t) = as(t) + n(t) (2.29)

La densité de probabilité de la variable o, s’exprime sous la forme:

az
LeT22 g >

p(c) ={ e ¥ sl 20 (2.30)
0

autrement

2.5 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons présenté les éléments de base d’un systéme de
communication numérique. Nous avons donné des informations sur la modélisation
des canaux et la modulation BPSK. Nous avons également présenté plus en détail
la structure des codes convolutionnels et un algorithme de décodage de ces derniers.
Nous avons ainsi présenté les codes convolutionnels qui sont un élément important

des codes turbo. Ces derniers seront présentés dans le chapitre suivant.
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CHAPITRE 3

LES CODES TURBO

3.1 Introduction

Parmi les techniques de codage actuelles, les codes turbo introduits par Berrou,
Glavieux et Thitimajshima en 1993 [7] sont actuellement les plus puissants, en
terme de probabilité d’erreur. Cette derniére se rapproche de tres pres (0.7 dB)
de la limite théorique de Shannon pour une probabilité d’erreur de 107°. Le
codeur turbo est constitué de deux codeurs convolutionnels concaténés en parallele
et séparés par un entrelaceur. Le décodeur turbo quant & lui est constitué de
deux décodeurs spécifiques & chaque codeur convolutionnel, ces décodeurs sont
concaténés en série et séparés par un entrelaceur. Le codeur turbo tient son nom
de sa technique de décodage itératif et du fait que d’un décodeur & un autre on a

un échange d’information.

Chaque décodeur se sert non seulement du bit de parité du codeur concerné mais
également de 'information qui a été transmise par I’autre décodeur et ce processus
est repété plusieurs fois jusqu’a la saturation des décodeurs. Dans ce chapitre nous
détaillons les différents éléments qui interviennent dans le codeur turbo & savoir les

entrelaceurs et l'algorithme de décodage.

3.2 Présentation du codeur turbo

Lanotion de concaténation a été introduite pour la premiére fois par Forney [21].
Il existe deux sortes de concaténation, la concaténation série et la concaténation
parallele. Le terme série indique que la sortie d'un codeur constitue ’entrée de

Pautre codeur séparé ou non par un entrelaceur. Le taux de codage global du
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codeur série R, est égal & : R; Ry, R et R étant les taux de codage des codeurs. Au
niveau de la concaténation paralléle, les codeurs regoivent en entrée les mémes bits
d’informations. Il faut noter que, que ce soit la concaténation parallele ou sérielle,
le nombre de codeurs peut étre plus de deux. Le codeur turbo tel qu’introduit par
Berrou [7] est constitué de deux codeurs convolutionnels identiques concaténés en
parallele et séparés par un entrelaceur. Les bits d’informations sont regus a ’entrée
des deux décodeurs mais dans un ordre différent pour le deuxiéme codeur. Le taux

de codage global R, du codeur turbo est égale a :

1
R, = ———
$ T EEE
Ri1R,
= 3.1
Rl + R2 - R1R2 ( )

Le principe du codeur turbo est présenté a la figure 3.1.

V=

Entrelaceur

Figure 3.1: Schéma de principe d’un codeur turbo
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3.3 Les entrelaceurs

L’entrelaceur prend en entrée des symboles dans un ordre donné et les sort
dans un ordre temporel différent. Il permet de créer des codes avec de meilleures
propriétés de distance. On pourra utiliser des codes avec de petites longueurs de
contrainte comme s’il s’agissait de codes avec de grandes longueurs de contrainte

[2], ce qui simplifierait 1’algorithme de décodage.

L’entrelaceur permet en outre de répartir les erreurs dans un bloc d’information
mais son role principal est de décoreller les symboles d’entrée des deux décodeurs.
La condition pour que le principe de décodage itératif puisse s’appliquer est que
les entrées des décodeurs soient indépendantes. Dans ce cas le LLR (Log Likehood
Ratio) pourra se décomposer en trois éléments : linformation systématique,
Pinformation a priori et l'information extrinseque. Il est donc important de
décoreller les entrées de ces décodeurs. Si les séquences d’entrée sont décorellées,
il y a une forte probabilité que la plupart des erreurs non corrigées par le premier
décodeur le soient par le deuxieme. Les erreurs non détectées par le premier seront

réparties par ’entrelaceur, le deuxiéme décodeur pourra les corriger plus facilement.

L’entrelaceur de par sa fonction influence fortement la capacité de correction
du codeur, d’autant plus que la puissance des codes turbo provient essentiellement
de son décodage itératif. Il est donc important de choisir un bon entrelaceur, il
existe dans la littérature plusieurs types d’entrelaceurs. L’entrelaceur sera choisi
en fonction de la taille du bloc d’information, de la complexité et de la perfor-
mance recherchée. Les entrelaceurs sont classés en trois grandes catégories : les
entrelaceurs blocs, hélicoidaux, les entrelaceurs convolutionnels et les entrelaceurs
aléatoires. [27] et [50] donnent de plus amples renseignements sur les entrelaceurs.
Le désentrelaceur quand & lui réalise I'opération inverse de l’entrelaceur, c’est a dire

qu’il remet les symboles dans leur ordre d’origine.
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3.3.1 Les entrelaceurs blocs

Les entrelaceurs blocs sont caractérisés par un traitement sur un bloc de
données, en inscrivant les symboles d’information dans une matrice m *n, m étant
le nombre de lignes et n le nombre de colonnes. La lecture se fait selon plusieurs
procédés dépendant de l’entrelaceur bloc utilisé. Nous présentons dans la suite les

différents entrelaceurs blocs qui existent dans la littérature [50].

3.3.1.1 L’ entrelaceur bloc classique

Au niveau de 'entrelaceur bloc classique, les symboles d’informations sont écrits
ligne par ligne dans une matrice n*m et lus colonne par colonne. Il existe plusieurs
possibilités de lecture : la lecture peut se faire de gauche a droite ou de droite &
gauche pour les colonnes et du haut vers le bas ou du bas vers le haut pour les
lignes. Ce qui nous donne quatre possibilités de lecture, elles sont illustrées a la

figure 3.2, un exemple de lecture est également donné a la figure 3.3.

GD/HB: —1 DG/HB: é—l
GD/BH: —T DG/BH:(—T

Figure 3.2: Modes de lecture de 'entrelaceur bloc classique
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0! 1 2 0| 1 2
3145 3| 4| 5
6| 7| 8 6|7 8
Lecture DG/BH Lecture GD/BH
(8 5 2 7 4 1 6 3 0) (6 3 0 7 4 1 8 5 2)

Figure 3.3: Entrelaceur bloc classique

3.3.2 Les entrelaceurs hélicoidaux

Au niveau des entrelaceurs hélicoidaux I’écriture se fait colonne par colonne et
non plus ligne par ligne comme dans le cas des entrelaceurs blocs classiques. Il

existe plusieurs types d’entrelaceurs hélicoidaux:

3.3.2.1 Les entrelaceurs blocs hélicoidaux

Ces entrelaceurs ont été introduits par Chi [12], [13]. Dans ce type d’entrelaceur
la lecture s’effectue par diagonale, et elle peut se faire de plusieurs manieres selon

qu'il s’agisse du type I, IT ou III. Les entrelaceurs de type III sont caractérisés par :

Processus d’écriture:

m = k%M (3.2)
n=1k/ M| (3.3)
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Processus de lecture:

m = k%M (3.4)
n= (k%M + [k/G] + [k/M)R) %N (3.5)
R=(M-1)%N (3.6)
G = MN/(N,R) (3.7)

L’opérateur % est I’opérateur modulo.
M étant le nombre de lignes, /V le nombre de colonnes, n I'indice de la colonne, m
I'indice de la ligne, & le k¢ symbole de la séquence d’information, (N, R) le plus

grand commun diviseur de N et R et [X] la partie entiere de X.

Dans le cas ot R = 0, on se retrouve avec l'entrelaceur de type I, le processus
de lecture devient n = k%N, un exemple de I’entrelaceur de type I est montré a la

figure 3.4.
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Figure 3.4: Entrelaceur de type I

Apres lecture de la matrice, la séquence entrelacée est telle que représentée a la

figure 3.5.

1912913 (131231337 17|27 |28 2 [ 1212232 6 (16 26| 36

Figure 3.5: Séquence de sortie de ’entrelaceur type I

L’entrelaceur de type II correspond au cas ot N et R sont premiers entre eux. La

différence avec le type I est que lorsque qu’on atteint la derniere ligne on ne change
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pas de colonne contrairement au type I. Ce type d’entrelaceur est illustré a la figure
3.6. Apres lecture de la matrice, la séquence entrelacée est telle que représentée a la
figure 3.7. 1l faut également signaler qu'il existe d’autres possibilités de lecture en
diagonale de la matrice. On peut effectuer la lecture en commencant par le bas, ce
qui donnerait de meilleurs résultats que le type I [31]. Un exemple est illustré dans
la figure 3.8. A une probabilité d’erreur de 1075, pour IV égal a 900, 4 itérations et
un code de mémoire 4, Lajnef a effectué des simulations, 1’entrelaceur de la figure
3.8 est de 0.5 dB meilleur & celui de la figure 3.7.
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Figure 3.6: Entrelaceur de type II
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Figure 3.7: Séquence de sortie de I'entrelaceur type II
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Sortie de I'entrelaceur Hélicoidal GD/BH
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Figure 3.8: Entrelaceur GD/BH

3.3.2.2 L’entrelaceur d’ordre N

Il a été introduit par Chi [13], [12]. Il est de type hélicoidal parce que les

bits sont inscrits hélicoidalement dans une matrice. L’ordre N signifie qu'’il existe

N — 1 colonnes.

Dans ce type d’entrelaceur on remplit N lignes des symboles

d’entrée et ensuite on passe & la colonne suivante, mais en passant & la colonne
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suivante on commence le remplissage en décalant d'une ligne par rapport & la
colonne précédente. Une caractéristique de cet entrelaceur est que les bits qui se
suivaient avant entrelacement seront espacés d’au moins N —1 apres ’entrelacement.
Dans la figure 3.9 qui suit nous montrons un exemple d’un entrelaceur d’ordre 4

pour 24 symboles d’informations.

2 5

3 6 9
4 7 10
13 8 11

14 17 12

15 18 21

16 19 22

20 23

24

Figure 3.9: Entrelaceur d’ordre N=4

Apres lecture de la matrice, la séquence entrelacée est telle que représentée a la

figure 3.10.
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14 17 12 15 18 21 16 19 22 * 20 23 * * 24

Figure 3.10: Séquence de sortie de l'entrelaceur d’ordre N=4

3.3.2.3 L’entrelaceur d’ordre (M,N)

Il a été introduit par Chi [13], [12]. Dans ce type d’entrelaceur on a une matrice
de m lignes et de n colonnes. Le processus est un peu différent de I’entrelaceur
d’ordre IV mais le principe reste le méme. La condition pour ce type d’entrelaceur
est que M et N soient des nombres premiers entre eux [36]. Le k'™ mot de code
est inscrit dans la colonne ((k — 1).M)modulo N mais en commencant & la ligne
k. Les autres symboles restant sont insérés en complétant les lignes du début qui
avaient été laissées. La séquence entrelacée est trouvée en lisant la matrice ligne
par ligne. La figure 3.11 qui suit nous montre un exemple d’entrelaceur d’ordre

BH(8,5).
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Figure 3.11: Entrelaceur hélicoidal (8,5)

Apres lecture de la matrice, la séquence entrelacée est telle que représentée a la
figure 3.12.

112313711630} 2 {24138 9 |31 3171391032 4 |18 |40} 1125

5119|3312 26| 6 {2034 |13 1277 [ 21|35} 14 128 8 | 2236|1529

Figure 3.12: Séquence de sortie de I'entrelaceur hélicoidal (8,5)

3.3.3 Les entrelaceurs convolutionnels
3.3.3.1 L’ entrelaceur convolutionnel

Les entrelaceurs convolutionnels sont caractérisés par deux facteurs, le délai D
et le nombre de lignes m. Ils ont été introduits par Ramsey [37]. Le schéma de

principe et sa matrice correspondante pour un codeur convolutionnel sont montrés
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dans les figures : 3.13 et 3.14. Un commutateur réparti les bits d’informations sur

les différentes lignes du codeur convolutionnel. Le premier bit est introduit sur la

premiére ligne, le deuxiéme sur la deuxieéme ligne et ainsi de suite. Le (k+ 1) bit

sera introduit sur la premiere ligne et le processus recommence. Il faut souligner

que chaque '®®® ligne introduit un retard de iD. Pour avoir la séquence de sortie

un autre commutateur balaie les différentes lignes. Les délais introduits par les

lignes font qu’un bit de la 7™ ligne sera lu pour la premiere fois au ™ passage

du commutateur. La séquence entrelacée est trouvée en lisant la matrice colonne

par colonne.

_’a’

/
N

N
et
/

Figure 3.13: Entrelaceur convolutionnel de 3 lignes

1 10113
* 1114
£ | % 9 (12|15

Figure 3.14: Matrice de l'entrelaceur convolutionnel de la figure 3.13, D=1

3.3.3.2 L’entrelaceur a décalage cyclique

Comme son nom !'indique, dans ce type d’entrelaceur il s’agit de décaler les

lignes m, ou les lignes et les colonnes n de la matrice de 'entrelaceur avec la

condition m < n. Les bits d’information sont insérés dans la matrice colonne par
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colonne. Il y a deux types d’entrelaceur : entrelaceur a décalage cyclique simple
et celui a décalage cyclique double. Pour I'entrelaceur & décalage cyclique simple
on décale uniquement les lignes. La i'®™° ligne est décalée de i x (D — 1) vers la
gauche, D étant la partie entiere de . Dans le cas du décalage cyclique double,
on décale les lignes et les colonnes. Les lignes se décalent comme dans le cas de
I’entrelaceur a décalage cyclique simple. Les colonnes quant & elles peuvent étre
décalées de plusieurs manieres. La meilleure serait de décaler chaque colonne 7, de
j* D mod(m), D étant un entier < Z. Le décalage de la colonne se fera vers le bas
ou vers le haut si respectivement j est pair ou impair. Un exemple de 'entrelaceur
double cyclique est montré a la figure 3.15. Dans les 2 types d’entrelaceurs la lecture

se fait colonne par colonne.

1 4 7 10 13 16 19 | double décalage | 15 18 7 17 20 16 12
2 5 8 11 14 17 20 — 1 4 14 3 6 2 19
3 6 9 12 15 18 21 cyclique 8 11 21 10 13 9 5

Figure 3.15: Entrelaceur & double décalage cyclique, m =3, n=Tet D=2

3.3.4 Les entrelaceurs aléatoires

Comme son nom 'indique, dans 'entrelaceur aléatoire [50], les bits de sortie sont
choisis de maniere aléatoire cependant on s’assure qu'un bit d’entrée ne soit choisi
qu’'une seule fois. Etant donné qu’on ne peut pas savoir a priori oll est-ce qu'un
bit va se retrouver, il est nécessaire de garder une table de correspondance afin de
pouvoir délacer les bits d’informations. Il existe plusieurs variantes au niveau des

entrelaceurs aléatoires : 'entrelaceur pair-impair, symétrique et S-aléatoire.

3.3.4.1 L’entrelaceur pair-impair

Dans l'entrelaceur pair-impair, les bits sont choisis aléatoirement mais avec la

contrainte qu’un bit conserve sa parité apres entrelacement.
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3.3.4.2 L’entrelaceur symétrique

Au niveau de cet entrelaceur le principe est I’échange de positions entre 2 bits
d’informations. Sile bit 1 et le bit 2 occupaient respectivement les positions i et j,
apres entrelacement ces bits occuperont respectivement les positions j et i. Ce type
d’entrelaceur a pour avantage d’utiliser moins d’espace mémoire que ’entrelaceur
aléatoire, la moitié, ce qui peut étre assez intéressant pour des entrelaceurs de

grande taille. Un exemple de cet entrelaceur est décrit & la figure 3.16.

Entrelaceur

Desentrelaceur

Figure 3.16: Entrelaceur et désentrelaceur symétrique

3.3.4.3 Les entrelaceurs S-aléatoires

Le principe de cet entrelaceur est d’entrelacer les symboles d’informations de
telle sorte que 2 symboles d’informations successifs soient espacés, apres entrelace-
ment d’une distance d’au moins S. Ces entrelaceurs ont été proposés par Divsalar
et Pollar [17]. Les meilleurs résultats sont obtenus pour S = \/g . Cet algorithme
peut s’avérer assez complexe surtout quand S est grand. La figure suivante 3.17

illustre ce type d’entrelaceur.
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Figure 3.17: Entrelaceur S aléatoire, S=2

3.4 La terminaison des codeurs

A chaque transmission d’un bloc de données les codeurs doivent étre réinitialisés.
La réinitialisation du codeur turbo n’est pas aussi simple que celui du codeur convo-
lutionnel & cause de la récursivité des codeurs et de la présence de l’entrelaceur. Ici
les deux codeurs n’ont pas le méme état final. Il existe dans la littérature plusieurs
méthodes de réinitialisation des codes turbo. Divsalar D. et Pollara [16] proposent
de reboucler le codeur sur lui méme. Dans ce cas le codeur ne doit pas tenir compte
des (K-1) bits utilisés pour la réinitialisation. Reed et Pietrobon quand & eux pro-
posent de modifier Pinitialisation de la métrique arriére (voir la section 3.5.1.2).
Dans ce cas, on n’aurait pas besoin de transmettre de queue [39]. La métrique

d’état en arriére est initialisée comme suit pour l'algorithme Log-MAP:
Bi(m) = —(K — 1) In2 pour tout m # 0 (3.8)

Les notions de métriques avant et arriére seront présentées plus en détail dans

la section 3.5.1.

3.5 Le décodage turbo

La puissance de correction des codes turbo est en partie due & sa technique de

décodage. La technique utilisée est un décodage itératif, le décodage s’effectuant
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en plusieurs itérations. Le décodeur global est constitué de deux décodeurs, chaque
décodeur étant associé a un codeur convolutionnel. Les décodeurs fournissent &
leurs sorties une valeur du logarithme de rapport de vraisemblance en anglais,
(Log Likehood Ratio, LLR) du bit d’information d; & décoder. Le LLR peut se
décomposer en trois éléments : 'information extrinseque Ley, 'information a priori
Lay et information systématique ou intrinseque Lix. L’information extrinseque
est transmise au décodeur suivant et devient son information a priori. Le décodeur
se sert non seulement du bit de parité et du bit systématique lui correspondant
mais également d’une information provenant de l’autre décodeur, l'information a
priori. Le décodage s’effectue ainsi jusqu’a saturation des décodeurs. Le principe

de décodage est décrit a la figure 3.18.

Lagk

— LLR1(d k/)!V\— Le1k a1k
Xic g Decodeur 1 B #| Entrelaceur i V-
1 LA Le2k
Y1k B + A — P Decodeur 2 = B Delaceur
+ A_
Y2k

A4

- Delaceur
1LLR 2(dy)

__’(? Entrelaceur

) +

Bits décodés

Figure 3.18: Principe du décodeur itératif turbo

Y1k, Yor sont respectivement les bits de parité des codeurs convolutionnels 1
et 2 constituant le codeur turbo et L. = 2/0?, o2 est la variance du bruit affectant

le canal. Nous verrons dans la suite que ’expression du LLR peut se
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décomposer en trois éléments que sont I'information systématique, 'information
a priori et l'information extrinséque (section 3.5.1.3). L’information systématique
est constitué du bit systématique affecté du coefficient L., d’ou la présence de ce

coeflicient apres le bit systématique au niveau du schéma du décodeur turbo.

Il existe dans la littérature plusieurs algorithmes de décodage : 'algorithme a
maximum a postériori (MAP), le LogMAP, le MaxLogMAP, le soft output Viterbi
algorithm (SOVA) [24]. Ce dernier est une variante de l'algorithme de Viterbi
et est relativement moins complexe que l'algorithme MAP, mais les simplifica-
tions entrainent une perte d’optimalité allant jusqu’a 1 dB [40]. Par ailleurs dans
Palgorithme de Viterbi, la probabilité d’erreur par symbole n’est pas minimisée mais
plutdt la probabilité d’erreur par séquence. Tandis que dans le cas de ’algorithme
MAP, c’est le contraire. L’algorithme MAP a été développé par Bahl, Cocke [1]
et adapté par Berrou, Glavieux et Thitimajshima [7]. L’algorithme MAP est assez
complexe, il demande de nombreux calculs. Des simplifications ont été apportées a
cet algorithme: 'algorithme LogMAP a été développé, il présente les mémes per-
formances que le MAP et a I’avantage d’utiliser moins de calculs. C’est celui que
nous utilisons pour nos simulations. Une autre simplification de cet algorithme
a été introduit: lalgorithme MaxLogMAP, on obtient cependant une baisse de
performances de 0.75dB [40].

3.5.1 L’algorithme MAP (Maximum A Postériori

Cet algorithme a été inventé par Bahl, Cocke et adapté par Berrou, Glavieux
et Thitimajshima pour le décodage turbo. C’est un algorithme optimal c’est & dire
qu’il minimise la probabilité d’erreur par bit. C’est un algorithme & maximum a
posteriori c¢’est & dire qu’a partir d’une séquence regue on choisit le bit dj dont la
probabilité d’envoi est la plus élévée. Pour ce faire il faut déterminer le rapport de

vraisemblance, le LLRE :

P(dy, = 1|R{")

LLR(dy) = In B = olRY)
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avec RY la séquence recue de longueur N, dy, et Jk, respectivement les bits regu et

décodé. La regle de décision se définit comme suit:

LLR(dy) > 0: le bit décodé est dy = 1
LLR(d;) < 0: le bit décodé est d =0 (3.10)

Développons 'expression du LLR afin de pouvoir le simplifier et retrouver
les éléments qui interviennent dans le décodage itératif, a savoir I'information
systématique, 'information extrinseque et 'information a priori. En introduisant

la probabilité conjointe, A%
M= P(dy =1i,S, =m|RY) i=0,1. (3.11)
La probabilité a posteriori du bit dy devient donc:

P(de =i, IRY) = 3 Xiom), (3.12)

m=0
Le LLR peut alors se définir par:

o M (m)

LLR(d.) = In="—7--"2~
(e) SN (m)

(3.13)

S, étant 1’état du codeur & linstant k et M = 2X-1 la mémoire du codeur.
Définissons o, (m), Bi(m) et v;(Rg, m',m) comme étant respectivement la métrique

d’état en avant, la métrique d’état en arriere et la métrique de branche.

al(m) = P(dy = i,S, = m,RF) (3.14)
Bi(m) = P(RY,1|de = 4, S, = m) (3.15)

%(Rk,m',m) - P(dk = ’l:, Sk = m,Rk|dk_1 = j, Sk——l = m') (316)
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De (3.11), la probabilité conjointe peut étre réécrite:

P(dy = 14,5 = m,R{, Ry, )

bV = 3.17
Lm) - (317)
Nous obtenons ainsi:
) P(d, =1, S, =m,R¥P d S =m, R
/\Z(m) — ( k 1, Ok m, l) ( k+1| k — /l’ E=m, 1) (318)

P(RY)

En tenant compte du fait que les évéenements apres l'instant k ne sont pas
influencés par l'observation RF si le bit dy et 'état du codeur Sy sont connus,
(3.18) devient :

P(dk=i,5’k=m,Rk) ( k+1ldk_z Sk )

La conjointe devient donc:
a (m)Bi.(m)
Al bk 3.20
Finalement de (3.13) et (3.20), le LLR peut s’exprimer sous la forme
M-1 1 1
ai(m)Bi(m
LLR(dy) = In=8— ’g( )ﬂ’g( ) (3.21)
o op(m)Bg(m)

3.5.1.1 Développement des métriques

Il s’agit de développer la métrique d’état en avant et la métrique d’état en
arriere sous forme récursive et de simplifier la métrique d’état. Le développement

et la simplification de ces métriques ont été faits dans ’annexe I. Il en ressort que:

M-1 1

= > ol (m)uRe,m',m) (3.22)

m/=0 j=0
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1

M-1
Bi(m) = 3" > Blya(m')y; R, m, m') (3.23)

m'=0 j=0

3.5.1.2 Différentes étapes de 'algorithme MAP

e Etape 1 Les probabilités afy(m) et 8% (m) sont initialisées comme suit:
ab(0)=1 af(m)=0 Ym#0,i=0,1 (3.24)
B(0)=1 Biy(m)=0 Ym#0,i=0,1 (3.25)

e Etape 2 Pour chaque observation Ry, les probabilités ai (m) et v;(Rg, m’, m)

sont calculées en utilisant respectivement (3.22) et (1.16).

e Etape 3 Quand la séquence RY a été complétement recue, les probabilités
Bi(m) sont calculées en utilisant la relation (3.23), ensuite on multiplie les
probabilités ol (m) et Bi(m) pour obtenir A}(m). Finalement le LLR associé

a chaque bit dy est calculé a partir de la relation (3.13).

3.5.1.3 L’information extrinseque

Nous avons vu & la section 3.5 que le LLR du bit a décoder dy peut se
décomposer en trois élements a savoir l'information systématique ou intrinseque
Lig, linformation extrinseque Ley et l'information a priori Lag. C’est unique-
ment U'information extrinseéque qui est transmise au décodeur suivant et elle de-
vient son information a priori. Dans la sous-section précédente nous avons calculé
le LLR. Nous allons maintenant le décomposer en ses trois éléments: l'information

systématique, extrinséque et a priori. L’équation (3.9) nous donne I’expression du
LLR :
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P(d = 1|RN)
=1
= In P<RN )
P(Rl ydi = 0)
- (P(RYLRY, 2k, ysldi = 1) x P(dy = )}
P(Rk 1 Rllcv+1,$k>yk|dk = 0) X P(d = )
[P(REFLRY, |, urlde = 1) P(zg|dp = 1) P(d, = 1)
- | | Fdic =) * " P o)
" L PR RY, klde -—0)} o Plarde=0)] | P(ds = 0)

(3.26)

Le décodeur recoit comme bit systématique z3 = 2d — 1 +ny, ng étant le bruit
affectant le canal et di le bit systématique transmis & l'instant k. Dans le cas d'un
canal gaussien, la variable zj est une variable gaussienne de moyenne (2dj — 1) et

dans ce cas nous avons :

e~ 502 (#R=(2-1))° (3.27)

On déduit de cette derniére équation que (3.26) peut s’écrire sous la forme:

2
LLR(dk) = -O_—chk + Ley, + Lay,
= Lig+ Ley + Lay,
(3.28)

Au cas ol il s’agit d’un canal de Rayleigh, la variable z; sera une variable

aléatoire de moyenne mq(2d; — 1) et dans ce cas (3.26) devient:

2
LLR(dy) = Ma—5 Tk + Ley + Lay, (3.29)
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ou
PREIRY, | yildi=1)

—_ k+1?
Lek - ln P(Rllc—laRi;\g.lyyk]dk:O)
P(z|dp=1
MaZz Tk = ln[pg’,i;d2=o§]
P(d=1
Lay = ln[PEd’;=0;]

3.5.2 L’algorithme LogMAP

L’algorithme MAP est tres lourd & implémenter car il néccessite beaucoup de
calcul, notamment beaucoup d’exponentielles. L’algorithme LogMAP a été mis
en oeuvre pour palier & ce probléme. Il s’agit du méme algorithme sauf qu’on le
développe dans le domaine logarithmique, ce qui permet d’éliminer les opérations
exponentielles et donc de diminuer considérablement la complexité de I'algorithme.
Le LogMAP présente pratiquement les mémes performances que 1’algorithme MAP.

Il fait introduire un nouvel opérateur : E [19].

e +e" = (14"
= e"(1+4e"7™)

—  max(z1,z2)+n (1+e~I717%2]) (3.30)

De (3.30) nous avons :

In(e” +e™) = max(z1,%s) +In (1 +e ™7™

= max (21, 22) + fe(|z1 — z2]) (3.31)

ot la fonction f.(.) est une fonction de correction qui peut étre trouvée en utilisant
une table. L’expression In (e** + e®2 + ... + €®") est appelée Uopérateur E et peut

étre calculée de fagon récursive comme suit :
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E.(z(n)) = ln(Zem("))
— (e e 4 e
L m(Ate),  Amempemg. gt oo
= max(InA,z,) +In(1+ e /BA72)
= max (z,2,) +In (1 + e (3.32)

On définit de nouvelles métriques en avant, en arriere et d’état comme suit :

aj(m) = In(aj,(m)) (3.33)
B (m) = In(B4(m)) (3.34)
ZZ(RIW ml7 m) = ln(7i(Rka mly m)) (335)

L’expression (3.21) du LLR peut se réecrire comme suit :

LLR(dy) = In 0 ai(m)Bi(m)

o al(m)BY(m)

SM-1 ol (m)+53(m)

= ln Zéw-]_ e_a_% (m)+£2(m)

LLR(dx) = EpZy(ew(m)+B,(m)) — EnZs(ak(m) + B,(m))  (3.36)

De (3.33), (3.35) et (3.22) nous avons une nouvelle expression de o (m) :

ai(m) = In(eg(m))
M-1 1

= ln(z Z/Yi(Rhmlvm)ai:—l(ml))
m/=0 j=0
M-1 1

= In Z Z LR/ sm)+ad_, (m) (3.37)

m'=0 j=0

Cette derniére expression peut-étre calculée en utilisant (3.31).
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De méme de (3.34) et (3.23) nous avons :

B (m) = in(B(m))

M-1 1 s
n(> > YR, m,m)BL, (m))
m/=0 j=0
M-1 1
= In Z e’YJ(Rk+1 m,m )+5{H_1( m') (3.38)
m/=0 j=0

Cette derniére expression peut également étre calculée en utilisant (3.31).

L’initialisation des métriques se trouve modifiée et se présente comme suit :

ab(0) =0 ai(m)=—oc0 ¥m=#0, i=0,1 (3.39)
B, (0)=0 g (m)=—0c0 Ym#0, i=0,1 (3.40)

3.5.3 L’algorithme MaxLogMAP

L’algorithme MaxLogMAP est une simplification de 1’algorithme LogMAP dans

lequel (3.32) se réduit uniquement & ’opération max donnant:

Eq(z(n) = In()_ ™)
= 1n(ezl+e”2+...+e$")
= In(Ate™), A=t tem4. tett=ef
= max(lnA, z,)

= max (z,Zn) (3.41)

Cette simplification se traduit par une perte de performance d’environ 0.75 dB
[40].

Le tableau 3.19 fait une comparaison de la complexité des algorithmes MAP,



LogMAP, MaxLogMAP et SOVA [50].
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MAP LogMAP | MaxLogMAP SOVA
Addition 2.25.2,4+6 62,2, +6 | 42,2,+8 |22,2,+9
multiplication | 5.2;.2, + 8 2k-2, 2.2;.2, 252,
op max 4.2, -2 4.2, —2 2.2,—1
exponentiel 2.25.2,

Figure 3.19: Table comparative de la complexité de calcul des différents algorithmes

3.6 Performances d’erreur des codes turbo

Les performances des codes turbo peuvent varier énormément selon plusieurs
facteurs : la longueur de contrainte, le type de 'entrelaceur, le nombre d’itérations,
les vecteurs générateurs des codes convolutionnels composant le code turbo. Tous
ces facteurs influencent énormément les performances d’un code turbo. [31] traite

plus en détail I'influence de tous ces facteurs sur les performances des codes turbo.

Au niveau des entrelaceurs pour une longueur d’entrelaceur N < 196, le
meilleur entrelaceur se trouve étre ’entrelaceur symétrique avec S=7 mais étant
donné sa complexité, il serait meilleur d’utiliser un entrelaceur bloc. Pour des
longueurs d’entrelaceur supérieures a 196, 'entrelaceur symétrique s’avere toujours
étre le meilleur mais il demande un grand effort de calcul. Le meilleur choix
serait I’entrelaceur aléatoire qui donne nettement de meilleures performances par
rapport & ’entrelaceur bloc, hélicoidal et a ’entrelaceur convolutionnel. Pour une
probabilité d’erreur de 107°, on a une différence de 0.6 dB. [42] donne de plus

amples détails sur 'influence de l'entrelaceur sur les performances des codes turbo.

Le nombre d’itérations influence également grandement les performances d’un
code turbo [7]. Par exemple, de litération 2 & l'itération 18 et pour une probabilité

d’erreur de 1075 on a une différence de 2.4 dB. Il faut noter cependant que la
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complexité du décodage augmente linéairement en fonction du nombre d’itérations.
Cependant a partir d’une certaine itération les décodeurs tendent & saturer. Il
faut donc définir des critéres d’arréts qui permettront de stopper le décodage. Il
existe plusieurs critéres d’arréts dans la littérature : ’entropie croisée(EC) [25], le

sign-change-ratio(SCR) [43], le critére Hard Decision Aided(HDA) [43] et le HDA

mixed.

e Entropie croisée
Ce critere est basé sur la similitude entre deux distributions, il a été présenté

dans [25], on arréte le décodage quand 1’expression

N
. A (Lek(i))? . . . :
Tr(3) =~ E -—-gl(ﬁéc%— avec A Lei(i) = Lei(i) — Lei(i—1) ,i>1 (3.42)

est approximativement comprise entre 1072 et 10™*. Ce critére peut étre
appliqué également au niveau du décodeur 1 mais cela accroit la complexité

du décodage.

e Sign-change-ratio
Ce critére est basé sur le changement de signe C(i) de l'information ex-
trinséque de l'itération ¢ — 1 & l'itération ¢. On décide généralement d’arréter
le décodage lorsque le rapport entre C(i) et N, la longueur de la séquence
d’information est inférieur & 0.03 ~ 0.005. Ce critére a été défini par Shao,
Lin et Fossorier [43].

e Hard decision aided
Le HDA est basé sur le changement de signe du LLR de l'itération ¢ et du LLR
de l'iteration (¢ — 1). S’il ont le méme signe on arréte le décodage. Ce critere
a été défini dans [43]. Il existe aussi un autre critére semblable & celui-ci (le
HDA mixed) mais qui consiste & étudier le changement de signe du LLR du

décodeur 1 & litération s et celui du décodeur 2 & l'itération (¢ — 1).
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3.7 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons décrit tous les éléments qui interviennent dans les
codes turbo. Nous avons présenté son décodage itératif, des différents entrelaceurs
qui existent. Nous avons décrit les différents algorithmes de décodage utilisés.
Les codes turbo utilisent la modulation BPSK, cependant pour des applications &
largeur de bande réduite, cette modulation n’est pas tres intéressante. Le chapitre
suivant fera donc 'objet de 1’étude des schémas de modulation élévées associées

aux codes turbo.
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CHAPITRE 4

ETUDE DES MODULATIONS
MULTI-NIVEAUX: SCHEMA TURBO
PRAGMATIQUE

4.1 Introduction

Le développement des communications numériques est tel que les systemes de
communication doivent répondre a des exigences de plus en plus poussées, no-
tamment en matiere de débit de transmission et de fiabilité de l'information et
ceci malgré les limitations en largeur de bande. L’efficacité spectrale n est définit
comme le nombre de bits d’information transmis a chaque instant T, elle se traduit

mathématiquement par I’expression:
1= R logoM (4.1)

R, étant le taux de codage et M le dégré de la modulation. Cette relation met en
évidence le dilemme suivant: I'augmentation de l'efficacité spectrale passe par une
augmentation des parametres R et M, et donc par une diminution de la qualité de
la transmission si ’on considere que le rapport signal sur bruit ne change pas. On
rappelle que la probabilité d’erreur augmente en fonction du taux de codage et de

l'ordre de la modulation.

Les codes turbo présentés dans le chapitre précédent permettent d’atteindre
des performances d’erreurs remarquables, rapprochant la limite théorique de Shan-
non de 0.7 dB. Malheureusement la modulation BPSK utilisée par ces codes n’est
pas intéressante pour les applications a largeur de bande limitée. Il serait donc

intéressant d’associer les codes turbo a des schémas de modulations élévées, [8] et
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[41]. Il en existe plusieurs. Nous présenterons d’abord ceux qui existent dans la
littérature et ensuite nous étudierons les plus intéressants, & savoir le turbo prag-
matique et la modulation codée en treillis. Ils feront respectivement 'objet de ce

chapitre et du suivant.

4.2 Le codage multi-niveaux

Ce type de codage a été présenté par Imai et Hirakawa [29] en 1977. Clest
une méthode qui combine le codage et la modulation et qui utilise plusieurs codes
correcteurs d’erreurs binaires, le schéma de principe est décrit & la figure 4.1. Etant
donné que les codes turbo donnent des performances d’erreurs remarquables, nous
utiliserons comme codes correcteurs d’erreurs, des codeurs turbo. Pour une mod-
ulation M-aire, on utilise m = logsM codeurs turbo comme décrit & la figure 4.2.
Soit D une séquence d’information de longueur N. Cette séquence est divisée en
m blocs, D = (D1, Dy, ..., Dp). Chaque message bloc D; est codé individuelle-
ment par le codeur turbo 7. Si k; est la longueur du bloc d’information D; et n; la
longueur de la séquence codée, chaque codeur 7 aura un taux de codage R; = %
On obtient:

STk k
— L=l 4.2
= 2

Pour plus de simplicité, nous supposerons que toutes les séquences codées ont la
meéme longueur n. Dans ce cas le taux de codage global R du codeur multi-niveaux

est égale & : % L’efficacité spectrale du codeur est donnée par :

n=Rlogs M = % bits/s/Hz (4.3)
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Dm Codeur correcieur Sm
. d’erreur binaire m .
Démulti- . .
D » Dlexeur Assignation[—® X
Dz Codeur correcteur Sz
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D, Codeur correcteur S,
d'erreur binaire 1

Figure 4.1: Codeur multi-niveaux

D S
= Codeur turbo m AL
Démulti . .
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2 Codeur furbo 2 2__,
D: [ Codeurturbo1 S,

Figure 4.2: Codeur turbo multi-niveaux

Le décodeur & maximum de vraisemblance opére sur le treillis et est en général
trop complexe & implémenter. Alternativement une technique de décodage sous
optimale appelée décodage multi-étages peut étre utilisée. Le décodeur multi-
étages emploie m décodeurs. Chaque décodeur étant adapté au code correcteur
d’erreur binaire Iui correspondant. Lorsque nous utilisons le cas particulier du
codeur multi-niveaux de la figure 4.2, les décodeurs utilisés sont des décodeurs
turbo binaires. Chaque codeur ¢ est décodé successivement par le décodeur ¢
correspondant. Les décisions du décodeur seront transmises aux décodeurs de
plus haut niveau. Le décodeur i ne travaillera pas seulement en fonction de

la séquence recue mais également des décisions x!,z2,...,z*"! prises par les
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décodeurs précédents. Le schéma de principe d'un décodeur multi-étages est
présenté a la figure 4.3. Le cas particulier du décodeur turbo multi-niveaux est

présenté & la figure 4.4.

7

Décodeurm }——=X"

Am- Az |4
Iw g

, Az
Décodeur 2 >
A
X1
, A
X »  Décodeur 1 N

Figure 4.3: Décodeur multi-niveaux
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A 4

m-1 b2 |41

Décodeur turbo 2 %2
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e B 8 A1
X Décodeur turbo 1 > X

Figure 4.4: Décodeur turbo multi-niveaux

Un autre élément important est de choisir convenablement le taux de codage
des codeurs. Waschmann et Huber [51], [52] ont proposé une méthode pour
choisir ces taux. Dans cette méthode le taux de codage, & un niveau 7 donné est
choisi égal & la capacité du canal binaire équivalent a ce niveau. Etant donné que
la capacité totale du canal est égale & la somme de toutes les m capacités, on
trouve ainsi les différents taux de codage. Pour des codes de longueur infinie, on
arrive & effectuer une transmission sans erreur. Les performances des codes turbo
permettent d’avoir des propagations d’erreurs négligeables d’un étage a un autre.
C’est un facteur important qui nous permet d’utiliser un décodage multi-niveaux.
Néanmoins pour des longueurs de blocs plus petits, il peut avoir une perte de

performance significative [51].

Pour un ordre M de modulation on utilise m = logsM codeurs turbo pour le
codeur multi-niveaux et le méme nombre pour son décodeur. Nous savons que la
présence d’'un entrelaceur entraine déja un délai important de longueur N, sans

compter la complexité due a la longueur de contrainte. Utiliser m codeurs turbo
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revient a multiplier l'effort de calcul et le délai de codage par m. Au niveau du
décodage les mémes inconvénients se présentent puisque le décodeur multi-niveaux
utilise aussi m décodeurs turbo binaires. La lourdeur du décodage itératif ne fera
que se multiplier parm. Malgré 1’énorme complexité du schéma multi-niveaux ses
performances ne sont pour autant pas meilleures & celles des autres schémas [35].

Nous n’etudierons, par conséquent, plus le schéma multi-niveaux.

4.3 Schéma Turbo Trellis Coded Modulation
(TTCM)

Le schéma de modulation multi-niveaux TTCM a été présenté par Robertson
[41]. Il consiste en la concaténation turbo de deux codeurs TCM (Trellis Coded
Modulation), codes développés pour la premiére fois par Ungerboeck [45]. Les
TCM combinent la modulation et le codage en optimisant la distance euclidienne
entre les mots de code. Ils peuvent étre décodés par l'algorithme de Viterbi ou
de Bahl-Jelinek [1]. L’idée de Robertson était d’utiliser les avantages en bande
passante du TCM et la puissance de décodage itératif des codes turbo. La figure

4.5 nous présente la structure générale d’'un codeur TTCM.
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Figure 4.5:  Structure générale d’un codeur TTCM

Le taux de codage R des codeurs TCM est de k/k+ 1, avec k = m — 1, m
étant le nombre de bits utilisés pour former un symbole. Les codeurs TCM sont
reliés par un entrelaceur de symboles qui opere non sur des bits mais plutét sur des
groupes de k bits. L’opération de I'entrelaceur s’effectue sur des groupes de k bits
ce qui signifie que k bits sont déplacés & la fois et non un seul bit. L’entrelaceur
subdivise les bits d’information par groupes de k bits et effectue ’entrelacement par
groupes. Si au niveau de 'entrelaceur de bits classique le bit ¢ occupe la position
j aprés entrelacement, au niveau de ’entrelaceur k bits, les bits 4, 1 + 1, ..., i + k

occuperont respectivement les positions 7, 7+ 1, ..., j + k. Le schéma TTCM exige
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que lentrelaceur soit de type pair-impair, dont les détails seront donnés dans le
chapitre suivant. Une fois les bits codés, ils sont assignés & une constellation qui
peut étre soit de type M-PSK ou M-QAM avec k+1 = log, M. Le partitionnement
utilisé est une partition selon Ungerboeck qui optimise la distance euclidienne entre
les signaux. La sortie du deuxiéme codeur est désentrelacée par un désentrelaceur
de symbole. Cette fonction permet d’assurer que les k bits ayant servi a déterminer
les k + 1 bits codés du premier et du deuxiéme codeur soient les mémes a un
instant donné. Les mémes bits d’information se retrouvent donc dans deux signaux
modulés. C’est en contraste avec le principe des codes turbo ot le bit d’information
n’est utilisé qu’une seule fois. Pour éviter deux fois la transmission d’un groupe
d’information k£ , un sélecteur est utilisé, il choisit alternativement un symbole
du premier codeur puis du deuxiéme. Ce schéma permet ainsi d’atteindre une
efficacité spectrale de k bits/s/Hz. Il fera 'objet d’une étude plus approfondie dans

le chapitre suivant.

4.4 Schéma turbo pragmatique

Le schéma turbo pragmatique a été présenté par A. Glavieux, C. Berrou et
S. Legoff [8] afin d’améliorer efficacité spectrale des codes turbo qu’ils avaient

proposés. Le schéma général du turbo pragmatique est présenté a la figure 4.6.

dk,1 N
{\ dk,mr'ﬁ' _
¢! v —a X
Codeur { ] Multiple- > . | Entre- > signal “
d— Turbo > P ¢t . m gna
k Binai xeur Kl laceur » Mapping
inaire ) Perfora- Loy
N Ck .| teur . k
V- 2 -
K,m-r’ﬁ"

Figure 4.6: Codeur turbo pragmatique
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Les sorties du codeur turbo binaire sont multiplexées et ensuite un module
programmable perfore les symboles de parité pour obtenir 7 symboles de parité
et m — ™ symboles systématiques. La perforation consiste & éliminer certains
symboles. Le fait que la fonction de perforation soit programmable confére & ce
schéma de modulation son caractére pragmatique. Il est ainsi aisé de modifier le
taux de codage du codeur turbo et donc 'efficacité spectrale de la transmission, de
plus en modifiant la constellation de la modulation on peut avoir une large gamme
de schémas de modulations. Un entrelaceur est inséré avant le module d’assignation
des bits & la constellation afin de décolérer les bits afin que le décodage turbo soit
le plus efficace possible. Cependant, dans sa theése, Legoff [32] montre que cette
fonction n’est nécessaire que dans le cas d’un canal & evanouissement lent car elle

n’apporte aucune amélioration de correction dans un canal gaussien.

Apres la fonction d’entrelacement les bits sont ensuite assignés a des symboles
multi-niveaux. La modulation utilisée peut étre de type M-QAM ou M-PSK.
L’assignation des bits & un signal de la constellation se fait selon un codage de
Gray. Chaque signal de la constellation est représenté par un couple de valeurs
réelles (X, Yy) codées par un ensemble de bit d;, ¢ = 1...m. Au niveau du codage
de Gray, il apparait que les bits permettant I’assignation d’un signal de la constel-
lation ne sont pas tous protégés de la méme maniere. Cette assignation peut se
faire de plusieurs manieres selon qu’on protege d’avantage un bit de parité ou un
bit systématique. Nous verrons par la suite que d’une assignation & une autre on

peut avoir d’énormes variations de la qualité de transmission.
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Figure 4.7: Décodeur turbo pragmatique

Le décodeur turbo pragmatique quant & lui se présente comme 'indique la figure
4.7 [8]. Le décodeur turbo utilisé est un décodeur binaire standard qui travaille non
pas avec des symboles mais avec des bits. Il est donc nécessaire de retrouver les m
bits qui ont servi a l’affectation d’un symbole de la constellation d’ol la présence du
module de calcul des LLR dont le role est I’estimation des bits qui ont constitué le
symbole recu. Etant obtenu & partir du méme couple (X, Yi), ces m bits successifs
sont fortement coréllés. Le désentrelaceur sert ainsi & les décoreller afin de garantir
Pefficacité du décodage turbo. Les bits désentrelacés sont ensuite démultiplexés afin
de retrouver les bits systématiques et les bits de parité. Le démultiplexeur introduit
également des bits égales & zéro afin de remplacer ceux qui ont été supprimés lors de

la perforation. Pour finir le décodeur turbo effectue son décodage turbo standard.

4.4.1 Etude du module de calcul des LLR

Il s’agit de déterminer & partir du signal regu Ry, une estimation des bits qui
'ont constitué. On effectue pour cela le calcul du LLR associé & chaque bit [8],
[32].

P(dy; = 1|Ryg)

LLR(dg;) = K. ,
R(dk;) = K LnP(dk,i=0|Rk)

=1...m. (4.4)

ou K, est une constante. En appliquant la régle de Bayes et en supposant les bits

consécutifs équiprobables, nous pouvons écrire:
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P((Rg)|dss = 1)
P((Ry)|dr: = 0)’

LLR(dg;) = KcLn i=1...m. (4.5)

A ce stade, il n’est plus possible de développer ces équations sans faire
d’hypotheses sur le type de canal ainsi que sur la forme et le nombre de signaux
de la constellation employée. Nous étudierons d’abord le cas d’un canal gaussien

et ensuite celui d’un canal de Rayleigh.
4.4.1.1 Cas d’un canal gaussien

Dans cette sous section nous allons développer (4.5) en considérant plusieurs
types de constellations. Le symbole p utilisé dans la suite est un entier.

*Cas d’une modulation (2%)-QAM

Le signal regu Ry se décompose en 2 signaux, le signal en phase Ry, s et le signal
en quadrature Ry, g correspondant au k™ symbole (X, Y}). L’expression du LLR

devient :

P((Rk,r, Rkg)lde: = 1)
P((Rg,r, Rkg)ldks = 0)’

LLR(dy;) = K.Ln i=1...m. (4.6)

Les signaux Ry s et Ry g s’expriment en fonction du symbole transmis comme

suit :

Ry = Xp+nps
Rk’Q = Yk—i—nk,Q (47)

ol ngr et ngg sont 2 variables aléatoires gaussiennes non corrélées de moyennes
nulles et de variance 0. Par conséquent Ry ; et Ry sont également des vari-
ables aléatoires indépendantes gaussiennes, de moyennes respectives Xy, Y et de

variance 2. Le LLR peut se décomposer sous la forme:



P (Rk,I)|dk,i = 1)
(Ri,1)|dki = 0)’
(

(

LLR(dy;) = K.Ln i=1...p.
n

Ryo)ldr; = 1)

K.L ,
Ri.Q)|dk: = 0)

(
P
IZE i=(p+1)...m.

De maniére plus explicite ces deux dernieres expressions sont égales &:

2

S g exp(_(RIc,I—xk))
LLR(dy) = Kox In=2m — 22 =1 .p

Xp:dg,:=0 6xp(—‘—‘4‘2‘(7‘,§‘——‘)

et
2
¥ e7p(— )

LLR(dy;) = K, % Ln=—%k (Rki—mz L i=(p+1)...m

—_————r
Yi:dg,;=0 emp( 202
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(4.8)

(4.9)

(4.10)

Ou Xi et Yy sont les composantes en phase et en quadrature d’une modulation

de signaux di; = j, j = 0,1. Ces équations présentent toutefois I'inconvénient

d’étre assez complexes & mettre en oeuvre parce qu’elles font intervenir beaucoup

de calculs exponentiels. Pour K, = 02/2, Legoff a mis en oeuvre une bonne ap-

proximation de ces équations [32] :

LLR(dg1) = |Rpsl—2°7"
LLR(dy;) = |LLR(dpi-1)|—2F"% i=2...(p—1)
LLR(dyp) = Ry

et

(4.11)
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LLR(dr14p) = [Rigql—2""
LLR(dgisp) = |LLR(dgio1ip)|—27"% i=2...(p—1)
LLR(drm) = Rug (4.12)

’

Malheureusement les LLR des bits dy; & d, et ceux des bits d pt+1 & dim, sont
affectés par le bruit et ne sont pas indépendants. De plus les LLR(dj ;) ne sont pas
gaussiens pour tous les bits, excepté pour di, et dim. L’algorithme de décodage
turbo ne peut donc pas s’appliquer puisqu’il nécessite que les données recues soient
des variables gaussiennes, voir chapitre 2. Néanmoins pour de larges rapports signal

sur bruit les LLR se rapprochent d’une variable gaussienne de variance o? [8].

*Cas d’une modulation 2?¥T1-QAM

Contrairement aux modulations QAM & 2% états, cette modulation ne peut
pas se résumer & deux modulations d’amplitude indépendantes sur deux voies
en quadrature. Par conséquent il est nécessaire de traiter conjointement les
échantillons Ry et Ry, ce qui est défavorable vis & vis de la complexité de
l'algorithme & implanter. Dans ce cas les (2p + 1) relations issues du calcul

rigoureux de (4.5) sont les suivantes :

Ry 1 —X3)?2 Rpo—Yr)?
Zxkidk"i=l el‘p(—( . éa-z k) ) + ZYk:de,i:l emp(_i-—%f—k)—)

(R, r—Xy)? (Bi,0—Y)? )

LLR(dy;) = K.+In
ZXk:dk,,:O e.’L‘p( _—20'2—) + ZYk:dk,,-:O exp(_ 202

i=1...2p+1 (4.13)

*Cas d’une modulation 2™-PSK
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Dans ce cas les signaux regus sont:

Rk a = cosqsk + Nk,a

)

Rk,b = sincpk—l-nk,b (414)

cos@y, et sing; sont les signaux transmis pour un symbole dont la phase est ¢

et Rgq, Rip les signaux respectifs regus. ng, et ngp sont 2 variables aléatoires

2

gaussiennes non corrélées de moyennes nulles et de variance o°. Par conséquent

Ry, et Ry sont également des variables aléatoires indépendantes gaussiennes, de

2

moyennes respectives cosgy et sing, et de variance . Le LLR s’exprime alors

sous la forme :

Ry o —c0s)? Ri,p—sing)?
Zcos¢:dk,,-=1 ezp(—( k 20203 ) )+ Zsinqﬁ:dk,i:l e:cp(—( kb2aszm ) )

LLR(d;) = KxLn

Ry o—cosg)? R p—sing)?
Zcosq&:dk,izo ewp(_— B 20’203 : ) + Zsindxdk,i:o ea:p(—( : 62052”1 ) )
i=1...m. (4.15)

4.4.1.2 Cas d’un canal de Rayleigh

Nous supposerons ici que le canal est sans mémoire et que ’atténuation oy est
connue du recepteur. Nous allons montrer dans ce cas qu’il n’est pas nécessaire de
recommencer tout le raisonnement effectué pour un canal gaussien pour pouvoir
trouver les estimations sur les bits qui ont constitués le symbole. Pour un canal
de Rayleigh les signaux recus Ry et Ry s’expriment en fonction des signaux

transmis X et Y, comme suit :

Ryr = apXp+npr

’

Rk,Q == akYk-i-nk,Q (4.16)

La variable aléatoire oy, qui caractérise ’atténuation du signal émis suit une loi

de probabilité de Rayleigh. Nous supposons connaitre & priori ag. Pour pourvoir
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se ramener au cas gaussien nous allons considérer les deux variables Rj ; et Ry o

définies comme suit :

W = %=Xk+n§c,z
Lo = %’“};ﬂzykmm (4.17)
Avec :
Mg = %]Z—I
o = %f (4.18)

Les relations (4.17) sont similaires & celles obtenues pour un canal gaussien. nj, ;
et nj, o sont deux bruits gaussiens de moyennes nulles et de variance E,% égale a —2%
R 1 et Ry, o sont donc également deux variables aléatoires gaussiennes de variance
ol et de moyennes respectives X et Y. Il est donc possible d’appliquer exactement
le méme algorithme que celui relatif au canal gaussien mais ici la variance ne sera
plus o2 mais a_,%.. Au niveau du décodeur pragmatique il faudra introduire un module

diviseur de signal par oy juste avant le module de calcul des LLR.

4.4.2 Détermination de la variance du bruit gaussien

Les algorithmes de décodage turbo et ceux de l'estimation des bits utilisés pour
la formation d’un symbole nécessitent la connaissance de la variance. La méthode
que nous utiliserons pour déterminer la variance est celle utilisée par J. Parron [34].
On décide pour cela de transmettre des signaux d’énergie moyenne égale a 1. Soit

R, le taux de codage global du codeur, nous pouvons écrire :

MRy % By = E, =1 (4.19)
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Nous avons d’autre part :

2 No

2
1 1

2 E,/N,
1 _ 1
2ES/N0 B QngEb/NO

(4.20)

ou m = loga M. Nous utiliserons donc cette équation pour déterminer la variance &
partir du rapport signal sur bruit F,/Np. Il faut remarquer que cette derniére for-
mule s’applique & fout schéma de modulation multi-niveaux et donc aussi bien pour
le schéma TTCM que pour le codeur multi-niveaux. Dans le cas d’une modulation
BPSK, Reed et Asenstofer [38] ont quand & eux, proposé d’autres méthodes pour
déterminer la variance. En fonction de la donnée systématique recue, z;; d’une

séquence 7 de longueur N, on calcule cette variance a partir de la formule suivante.

N N 2
2 _ > k1 Thi _ (Zk:l xlﬂ) (4.21)

% N N

IIs ont également défini un autre critére qui utilise non seulement la séquence

regue mais aussi la séquence décodée, d. La variance s’exprime comme suit :

N (9, — 1)]2
Ol = L [ N(zdk D) (4.22)
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4.4.3 Parameétres de simulations

Toutes les simulations qui effectuées dans ce chapitre seront faites pour un
canal gaussien. Pour la fiabilité de toutes les simulations qui ont été faites dans
ce mémoire, nous avons transmis un nombre de blocs Vy; qui nous permet d’avoir
au moins 50 événements erreurs. D’une maniére générale, on considére que 50
évenements erreurs constituent une bonne estimation de la probabilité d’erreur. La

formule qui nous permet de calculer le nombre de blocs minimum est donnée par:

50

No= N BER

(4.23)

olt N est la longueur de 'entrelaceur et BER la probabilité d’erreur estimée. Par
exemple pour une probabilité d’erreur de 1076, et une longueur d’entrelaceur de

N = 5000, nous devons transmettre au moins 10000 blocs de données.

Les simulations ont été faites pour des longueurs de contrainte K égales a 4 et
5 car elles nous permettent d’avoir le meilleur compromis entre la complexité et la

performance d’erreur. Nous fournirons plus de détails dans la section 4.4.5.

Nous avons utilisé les meilleurs vecteurs générateurs, c’est a dire ceux qui

maximisent la distance libre pour les CRS [55]. Ils sont présentés dans le tableau 4.1.

Selon 1’étude effectuée par G. Royer [42], pour des longueurs d’entrelaceur
N inférieures a 196, le meilleur compromis entre la complexité et la perfor-
mance d’erreur serait l’entrelaceur uniforme et pour N supérieur & 196, ca
correspond a ’entrelaceur aléatoire. Dans nos simulations nous utiliserons donc

pour N < 196, 'entrelaceur uniforme et dans le cas contraire ’entrelaceur aléatoire.

Le taux de codage et ’ordre de la modulation sont toujours choisis de sorte a
avoir une efficacité spectrale entiere. Le tableau 4.2 résume toutes les configura-

tions étudiées dans la suite du mémoire.



Tableau 4.1: Vecteurs générateurs des codes CRS constituant les codes turbo

Longueur de

contrainte K G Go
3 5 7
4 15 17
5 23 35
6 53 75
7 133 171
8 247 371
9 561 753

Tableau 4.2: Différentes configurations étudiées

Taux de codage Constellation | Efficacité spectrale
(bits/s/Hz)
1/2 16-QAM 2
2/3 8-PSK 2
3/4 16-QAM 3
4/5 32-QAM 4
2/3 64-QAM 4
5/6 64-QAM 5
3/4 256-QAM 6
7/8 256-QAM 7
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Turbo Pragm, K=5, G(1,35/23), eff spect 2bit/s/Hz, 16 QAM, entr alea, N=2052

BER

Eb/NO (dB)

Figure 4.8: Influence du nombre d’itération sur les performances du décodeur turbo

pragmatique sous un canal gaussien

Le décodage turbo permet d’obtenir des performances d’erreurs remarquables
grace & son décodage itératif [7]. Plus le nombre d’itérations augmente, meilleures
sont ses performances. Malheureusement cette amélioration ne va pas sans une
complexité supplémentaire. Il serait donc intéressant de voir quel est le nombre
d’itérations qui nous permet d’avoir une bonne performance d’erreur sans toutefois
nécessiter un énorme effort de calculs. Nous avons effectué des simulations en
faisant varier le nombre d’itérations, tel qu’illustré & la figure 4.8. On constate
qu’au dela de 6 itérations, on n’a pas un grand gain de codage, par exemple de
litération 6 & litération 7 on a un gain d’a peine 0.03dB et de l'itération 6 a
Iitération 12 on a un gain de 0.16 dB pour une probabilité d’erreur de 107°. Dans
la suite du projet nous nous limiterons donc & 6 itérations pour effectuer notre

décodage.
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4.4.4 Etude de ’'influence de 'assignation des bits aux sym-

boles de la constellation [34]

Avec un codage de Gray, il apparait que certains bits sont mieux protégés
du bruit que d’autres. Nous verrons que d’une assignation a une autre on peut
avoir une grande différence de gain de codage. Par exemple pour une probabilité
d’erreur de 1075 on peut avoir une variation allant jusqu’a 0.75 dB entre les
assignations, voir la figure 4.12. Pour étudier l'influence de cette assignation
nous allons considérer une modulation 16-QAM sous un canal gaussien. Un
exemple de modulation 16-QAM est montré a la figure 4.9 ou a est le facteur
de normalisation qui nous permet de transmettre des signaux d’énergie égale a

1. Les bits di,1, dk,2, di 3 et di 4 permettent d’assigner un symbole de la constellation

XX,
@ @ 00‘0\ @
dk'a dk.4
@ @ +0® @
a
I { T l ! > XX,
l 00 01 1 10
@ @ - 11 2 /0 \
dy s d.

Figure 4.9: Constellation 16-QAM avec codage de Gray

Soit un taux de codage global 1/2. On dispose & la sortie du multiplexeur de 2
bits d’informations I1 et 12. A chacun de ces bits correspond les bits de parité du
codeur convolutionnel 1 et 2. Nous disposons donc des bits de parité F;; : P11,
P12, P21 et P22. i désigne l'indice du bit d’information et 5 celui du bit de parité.
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Ces 4 bits de parité seront perforés pour n’en prendre que 2. Nous n’utiliserons que
les bits P11 et P22 que nous noterons désormais Pl et P2. On aurait également
pu utiliser P12 et P21 mais cela revient exactement au méme. Les possibilités
(P11, P21) ou (P12, P22) ne sont pas intéressantes parce qu’on utilisera seulement
le bit de parité d’un seul CRS et on ne pourra pas effectuer le décodage turbo qui
nécessite les bits de parité des deux CRS. Les bits d’informations 71, 12 et de partié
P1, P2 seront utilisés pour former un symbole S = (di 1, dr 2, di 3, dia). Il existe

plusieurs possibilités d’assignation & ces bits mais elles peuvent se résumer & six :

S = (I1P11I2P2)
Sy = (PLlI1 P2I2)
S; = (PLlI1I2P2)
S, = (ILP21I2P1)
Ss = (P1I2 P2I1)
S = (PLI2I1P2) (4.24)

On considére les cas ol on privilégie les bits d’information sur les deux
dimensions: les assignations S; et Sy, les bits de parité sur les deux dimensions :
les assignations Ss et S5 et celui ol on privilégie un bit de parité sur une dimension
et un bit d’information sur 'autre : les assignations S3 et Sg. Les trois premiéres
assignations Si, S, et S3 correspondent aux cas ou chaque bit d’information est
associé avec son bit de parité sur une méme dimension. Dans les trois dernieres
assignations Sy, S5 et Sg, un bit d’information est associé avec le bit de parité de

I'autre bit d’information.

Nous avions mentionné que les bits ne sont pas protégés de la méme maniére.
Nous allons donc calculer les probabilités d’erreur sur une dimension de chacun des
bits afin d’avoir une idée de la différence de protection obtenue et d’expliquer les
résultats des simulations qui seront présentés dans les sections suivantes. Il n’est
pas nécessaire de faire l’étude sur les deux dimensions d’autant plus qu’elles sont

indépendantes. L’étude faite sur une dimension est également valable pour 'autre
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dimension. Nous allons considérer les régions telles que décrites dans la figure 4.10.

Sachant que l’on a émis le symbole X et recu le symbole R; nous avons :

R =X;+n; (4.25)

décision d=1

décision d=0

décision d,=1

décision d,=0

Figure 4.10: Régions de décision sur une dimension pour d; et ds

Nous travaillons sur un canal gaussien, le bruit n; est une variable aléatoire
gaussienne de moyenne nulle et de variance 0. Calculons les probabilités d’obtenir

les bits d; et dy en erreur.

P.(dy) = P(R; € Z1/dy = 0)* P(dy = 0)+ P(R; € Z0/d; = 1)xP(dy = 1) (4.26)

Sachant que P(d; = 0) = P(d; = 1) = £ et étant donné la symétrie des régions

de décision, nous pouvons écrire :
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P.(d)) = P(R;€ Z1/dy =0)
= P(R[GZl/d1=O,d2=0)*P(d2=0)

+ PRy € Z1/dy = 0,dy = 1) % P(dy = 1)
= 2+ (P(r> 20+ Pln> 50))
= (@) + D) (427)
Avec :
1 ® t2
Q) = o= / cap(~ %) (4.28)

On procéde de méme pour ds :

P.ds) = PRr€ Z1/dy=0)xP(dy=0) + P(R;€ Z0/dy = 1) x P(dy = 1)

= %(P(RI € Z1/dy = 0) + P(R; € Z0/dy = 1)) (4.29)

Or, du fait de la symétrie des régions de décision, nous avons :

P(R; € Z1/dy=0) = P(R;€ Z1/zy=0,z; =0) x P(dy = 0)
= P(RI S Zl/dg =0,d; = 0) (430)

De la méme fagon, nous pouvons écrire :

P(R;€ 20/dy=1) = P(R;€ 20/dy=1,d, = 0) (4.31)

D'ou :



T4

Pg(dz) = -;—* (P(RI € Zl/d2=0,d1=0)+P(R[€ ZO/d2 - 1,d1-_—'0))
= -;-* (P(n > %) + [P(n < _%) + P(n > 2—;—)])
= {2+ + D) (432)

(4.27) et (4.32) montrent que la probabilité d’avoir les bits d; et d3 en erreur est
deux fois plus faible & celle d’avoir dj et d4 en erreur. Les bits d; et d3 sont donc deux
fois mieux protégés que les bits dy et d4. C’est donc le premier bit de la dimension
qui est le plus protégé. Par conséquent utiliser 'assignation (/1P1I2P2) revient &
privilégier les bits d’informations par rapport aux bits de parité. La valeur de o est
calculée & partir de (4.20). Nous avons vu que pour que (4.20) soit valide il faudrait
que ’énergie moyenne de la constellation soit égale a 1. Il faudra donc normaliser
cette énergie avant ’émission d’un symbole. Lorsque la modulation utilisée est de
la forme M-QAM les signaux en phase et en quadrature sont multipliés par un
coefficient a qui permet de normaliser la constellation. Le tableau 4.3 récapitule
les différentes valeurs du coefficient a pour différents ordres de modulations. Pour
une modulation 16-QAM, par exemple ’énergie totale de la constellation est égale
4 : 40a?, la valeur de a sera donc de \/5/_5 pour avoir une énergie moyenne de
la constellation égale & 1. Pour une modulation M-PSK les signaux sont déja

normalisés car les signaux transmis sont de la forme cos¢ et sing.
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Tableau 4.3: Coéfficient de normalisation

Modulation M-QAM a?
16 QAM 2/5
32 QAM 2/13
64 QAM 2/21
128 QAM 2/53
256 QAM 2/85

4.4.4.1 Résultats de simulation

Les résultats des simulations pour les six assignations sont présentés aux figures
4.11 &4 4.16. Ces courbes ont été effectuées pour une modulation 16-QAM, un taux
de codage R = 1/2 et donc pour une efficacité spectrale de 2 bits/s/Hz. Il s’agit
de voir lesquelles des six assignations sont les meilleures et ce pour des longueurs

de contrainte et d’entrelaceur différentes.
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Turbo Pragm, K=4, G(1,17/15), eff spect 2bit/s/Hz, 16 QAM, itération 8, entr alea, N=256

{-e- s2:P1l1 P22
‘| ==~ S3:P1I1 12P2
| =8~ S1:11P1 12P2
~p~ S5:P211 P112
-~ S6!l

BER

Eb/NO (dB)

Figure 4.11: Influence de l’assignation sur les performances du codeur turbo prag-
matique, K =4, N = 256, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, 16-QAM

Turbo Pragm, K=5, G(1,23,35) ,eff spect 2bit/s/Hz, 16 QAM, iteration 6,entr alea,N=256

@ SoPiiPa2 ]

== S1:11P112P2 |-
- s S5:P211 P112 |
=i$ S6:P2I1 12P1
| o= S4:11P212P1 |

BER

Eb/NO (dB)

Figure 4.12: Influence de I’assignation sur les performances du codeur turbo prag-

matique, K =5, N = 256, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, 16-QAM
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Turbo Pragm, K=4, G(1,17/15), eff spect 2bit/s/Hz, 16 QAM, itération 6, entr alea, N=840

10— e
e~ s2:P111 P212
| -8~ S3:P1I1 12P2
| <~ S1:1P1 12P2
~3~ S5:P2I1 P1I2
107 ~~ S6:P211 I2P1 }>
g S4:HP2 I2P1
-3
10
g 10
m
10°
....... 3
10°
“)»7 ! Il I 1 1
3 35 4 4.5 5 55 [
Eb/NO (dB)

Figure 4.13: Influence de I’assignation sur les performances du codeur turbo prag-
matique, K =4, N = 840, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, 16-QAM

Turbo Pragm, K=5, G(1,35/23), eff spect 2bit/s/Hz, 16 QAM, itération 6, entr alea, N=840

-e- S2:P11 P2i2
-&- S3:P111 2P2
*'| =6~ ST:1P1 12P2

~P~ S5:P211 P112
-4~ S6:P211 12P1
g S4:11P2 12P1

BER

Eb/NO (dB)

Figure 4.14: Influence de I’assignation sur les performances du codeur turbo prag-
matique, K =5, N = 840, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, 16-QAM
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Turbo Pragm, K=4, G(1,17/15), eff spect 2bit/s/Hz, 16 QAM, itération 6, entr alea,N=2052

-~ S2:P1l1 P212 |
-8~ S3:P1I112P2 |
| =6~ St1:11P112P2 |]

= S5:P211 P112
~4- S6:P211 12P1
g S4:11P2 12P1 |7

BER

Eb/NO (dB)

Figure 4.15: Influence de I'assignation sur les performances du codeur turbo prag-

matique, K = 4, N = 2052, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, 16-QAM

Turbo Pragm, K=5, G(1,35/23), eff spect 2bit/s/Hz, 16 QAM, itération 6, entr alea, N=2052

-6~ S2:P111 P22
=&~ S3:P11112P2
&= S1:11P1 12P2
=~ S5:P211 P112 |
&~ S6:P211 12P1
=g~ S4:11P2 I2P1

BER

-7 ! L I

25 3 3.5 4 4.5
Eb/NO (dB)

Figure 4.16: Influence de I’assignation sur les performances du codeur turbo prag-

matique, K =5, N = 2052, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, 16-QAM
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On constate que quelque soit la longueur de contrainte K les courbes obtenues
tendent & se démarquer deux & deux. Le fait d’associer sur une dimension une
information appartenant a deux codeurs CRS différents ou bien au méme codeur
CRS n’apporte pratiquement aucune différence. C’est tout & fait normal, parce
qu’en fait ce qui importe c’est de privilégier un bit de parité ou d’information.
Les deux dimensions sont indépendantes et se comporte pareillement, qu'une
information d’un codeur CRS se retrouve avec I'information de l'autre codeur
CRS ou de lui méme n’a aucune importance. Dans la suite du chapitre nous
nous limiterons donc désormais a l’étude de trois assignations d’autant plus

qu’en fait étudier les six assignations revient en fait & en n’étudier que trois:
S1 = ([1P1 I2P2), Sy = (P1I1 P212) et S3 = (P1I1 I2P2).

Pour K = 4, on remarque que l’assignation S; tend a saturer beaucoup plus
vite et sa pente est moins abrute que celle de ’assignation S;. L’assignation
Sy présente de meilleures performances que les assignations S; et S3 pour de
faibles rapport signal sur bruit et pour une probabilité d’erreur supérieure &
5% 107°. L’inverse se produit pour une probabilité d’erreur inférieure, I’assignation
S; présente de meilleures performances d’erreur. Pour une probabilité d’erreur
recherchée de 10™* par exemple on choisira 1'assignation S5 et pour un BER <

1075, on choisira 1’assignation S;.

Pour K = 5 par contre, ce phénomeéne se produit & partir d’'une probabilité
d’erreur beaucoup plus faible de l'ordre de 1075. L’assignation S, sera donc tou-
jours la meilleure étant donné qu’on ne recherche pratiquement jamais & atteindre
une telle probabilité d’erreur. Des résultats intermédiaires sont obtenus pour Ss,
ol on privilégie les bits de parité sur une dimension et un bit d’information sur

lautre et ce pour les deux longueurs de contrainte.

On remarque d’autre part que I’écart entre les assignations est beaucoup plus
accentué pour une longueur de contrainte K = 5 par rapport & K = 4. C’est tout
a fait normal parce qu’étant donné que les bits de parité traduisent la puissance

du codeur, leur influence se fera moins sentir lorsque K augmente. On se retrouve
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avec des gains de codage de 0.75 et de 0.35dB de ’assignation S; & Sy pour des

valeurs de K =5 et de K = 4, respectivement.

Plusieurs autres facteurs peuvent influencer les performances du turbo pragma-
tique notamment la longueur de contrainte des CRS, la longueur de l’entrelaceur,
Pefficacité spectrale. Dans les sections qui suivent, nous étudierons I'influence de
ces facteurs sur l'influence de I’assignation des bits & la constellation et sur la per-

formance d’erreur.
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4.4.5 Influence de la longueur de contrainte K du code

Il est évident que la complexité du décodage augmente avec la longueur de
contrainte. Il s’agit de déterminer la longueur de contrainte qui offre un bon com-
promis entre la performance d’erreur et la complexité de décodage. Afin d’examiner
I'influence de la longueur de contrainte CRS sur le pouvoir de correction du codeur
turbo pragmatique, nous avons effectué des simulations pour des longueurs de con-
trainte K allant de 3 & 7. Les simulations ont été effectuées pour 4 longueurs
d’entrelaceur différentes : N = 256, 840, 2052 et 4096. Les résultats obtenus sont

présentés sur les figures 4.17 & 4.20.

Turbo Pragm, eff spect 2bit/s/Hz, 16 QAM, itération 6,entr aléatoire, N=256, S2:P1i1 P2I2

Yeidd

BER

Eb/NO (dB)

Figure 4.17: Influence de la longueur de contrainte, codeur turbo pragmatique,
N = 256, itération 6, 16-QAM
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Turbo Pragm, eff spect 2bit/s/Hz, 16 QAM, itération 6, enir alea, N=840, S2:P111 P212

BER

3 35 4 45 5 55 6
Eb/NO (dB)

Figure 4.18: Influence de la longueur de contrainte, codeur turbo pragmatique,

N = 840, itération 6, 16-QAM

Turbo Pragm, eff spect 2bit/s/Hz, 16 QAM, itération 6, entr alea, N=2052, S2:P111 P2i2

-1
1074 BE wGm k=3 B

BER

Eb/NO (dB)

Figure 4.19: Influence de la longueur de contrainte, codeur turbo pragmatique,

N = 2052, itération 6, 16-QAM
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Turbo Pragm, eff spect 3bit/s/Hz, 64 QAM, itération 6, entr alea, N=2052

NO O W

RARXRXXRX

o

BER

6
Eb/NO (dB)

Figure 4.20: Influence de la longueur de contrainte, codeur turbo pragmatique,
N = 2052, itération 6, 64-QAM

On constate que quelque soit 'efficacité spectrale, le nombre d’itération et la
longueur d’entrelaceur utilisés (N=256, 840, 2052 ou 4096), on retrouve les mémes
caractéristiques. Le code de longueur de contrainte K = 3 ne dispose pas d’une
capacité de correction suffisante pour présenter un intérét. Seules les longueurs de
contrainte 4 et 5 présentent un excellent compromis entre la performance d’erreur
et la complexité. Avec K = 5 nous obtenons un léger gain, de 0.6 & 0.8 dB par
rapport & K = 4 pour une probabilité d’erreur 107°. Au dela de 5, pour K = 6 et
K =17, on n’a aucune amélioration de la performance d’erreur, ces deux longueurs
de contrainte ne présentent donc aucun interét. Pour essayer de comprendre ces
résultats nous examinons les travaux qu’ont effectué Benedetto [6], Divsalar [15]
et Perez [35] sur le spectre de distance des codes turbo. La borne union de la

probabilité d’erreur pour les codes turbo est donnée par [6] :

P, < i XN:(nw.w)/@).Pd (4.33)

d=dpee w=1
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ol n,, est le nombre de mots de code de poids w, N la longueur de la séquence
d’information et P, la probabilité d’erreur d’une paire de mots de code de distance

égale a d, P est donnée par I’expression:

Pi=Q( 2.d.R.%) (4.34)

On remarque que la distance libre intervient dans la détermination de la borne
union sur la probabilité d’erreur. La détermination de cette distance libre semble
toutefois assez complexe & déterminer. Divsalar [15] a montré que pour un canal
gaussien les performances d’erreur des codes turbo sont largement déterminées par
un poids d’entrée w = 2. Soit zy, le poids de Hamming d’un mot de code pour
une séquence d’entrée & coder de poids w=2. Il a défini la distance effective libre

dfree et d'un code turbo comme :

dfree,eﬁ =2+ 22Zmin (435)

Les performances d’erreurs seront plutot essentiellement déterminées par la dis-
tance effective libre que par la distance libre pour les codes convolutionnels, surtout
si on utilise un entrelaceur aléatoire. Divsalar a déterminé la distance effective li-
bre pour différentes longueurs de contrainte [15]. Pour K = 5, il a trouvé une
distance effective libre de 10 et de 11 pour K = 6 et K = 7. Le fait qu’il n’y
ait pas une grande différence de la distance effective libre entre ces longueurs de
contrainte expliquerait les résultats des simulations obtenus pour ces 3 longueurs

de contrainte.



85

4.4.6 Influence de I'efficacité spectrale

Les schémas de modulations multi-niveaux tiennent leur importance‘ du fait
qu’ils permettent d’avoir des efficacités spectrales élévées nécessaires pour les ap-
plications a hauts débits dans des largeurs de bande réduite. On ne saurait donc
parler de turbo pragmatique sans étudier I'influence de V'efficacité spectrale sur les
performances d’erreur et sur les assignations que nous avons retenues. Nous avons
effectué plusieurs simulations en faisant varier Uefficacité spectrale de 2 bits/s/Hz
& 7 bits/s/Hz. Quelques résultats sont présentés dans les figures 4.21 & 4.26. Ces
résultats ont été obtenus pour une longueur d’entrelaceur N égale a 2052, pour

l’assignation S; et pour un code de longueur de contrainte K = 5.

G(1,35/23), eff spect 2bit/s/!

itération 6, entr alea, N=2052

-$- 8-PSK, R=2/3

BER

Eb/NO (dB)

Figure 4.21: Codeur turbo pragmatique, K =5, G = (1, 35/23), efficacité spectrale
2 bits/s/Hz
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Figure 4.22: Codeur turbo pragmatique, K = 5, G = (1,35/23), efficacité spectrale

3 bits/s/Hz

BER

Figure 4.23: Codeur turbo pragmatique, K =5, G = (1,35/23),

4 bits/s/Hz

Turbo Pragm, K=5, G(1,35/23), eff spect 3bit/s/Hz, itération 6, entr alea, N=2052
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Turbo Pragm, K=5, G(1,35/23), eff spect 4bit/s/Hz, itération 6, entr alea, N=2052

—T T
‘| =&~ 64-QAM, R=2/3
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efficacité spectrale
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Turbo Pragm, K=5, G(1,35/23), eff spect 5bit/s/Hz, itération 6, entr alea, N=2052

-6~ 64 QAM, R=5/6 1
~&%= 32-QAM non codée |]

BER

107 1 I 1 1 !
10 11 12 13 14 15 16
Eb/NO (dB)

Figure 4.24: Codeur turbo pragmatique, K = 5, G = (1, 35/23), efficacité spectrale
5 bits/s/Hz

Turbo Pragm, K=5, G(1,35/23), eff spect 6bit/s/Hz, itération 6, entr alea, N=2052

T T T
-8~ 256-QAM, R=3/4
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Figure 4.25: Codeur turbo pragmatique, K = 5, G = (1, 35/23), efficacité spectrale
6 bits/s/Hz



Figure 4.26: Codeur turbo pragmatique, K = 5, G = (1, 35/23), efficacité spectrale

7 bits/s/Hz
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Turbo Pragm, K=5, G(1,35/23), eff spect 7bit/s/Hz, itération 6, entr alea, N=2052
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Turbo Pragm, K=4, G(1,17/15) , iteration 6, entr alea, N=2052

@ eff 2,16 QAM,R=1/2
B ff 3,16 QAM,R=3/4
ge eff 4,64 QAM,R=2/3
: elf 5,64 QAM,R=5/6

’ eff 6,256 QAM,R=3/4

= _eff 7,256 QAM,R=7/8

BER

- ; i i i
0 5 10 15 20 25
Eb/NO (dB)

Figure 4.27: Performances du codeur turbo pragmatique pour différentes efficacités
spectrales, K =4, G = (1,17/15), N = 2052

Turbo Pragm, K=5, G(1,35/23) , itération 6, entr alea, N=2052

[ S elf2,16 QAM,R=1/2 |- -
.| <8~ eff 3,16 QAMR=3/4 ||
eff 4,64 QAMR=2/3 | .
eff 5,64 QAM,R=5/6
eff 6,256 QAM,R=3/4 "~

BER

Eb/NO (dB)

Figure 4.28: Performances du codeur turbo pragmatique pour différentes efficacités
spectrales, K =5, G = (1,35/23), N = 2052
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On remarque que pour des constellations qui donnent la méme efficacité
spectrale on a & peu pres les mémes performances d’erreurs & 0.2dB de différence
a4 1075 voir les figures 4.21 et 4.23, que ce soit pour une longueur de contrainte
K =4 ou K = 5. les performances d’erreur s’empirent lorsque 'efficacité spectrale
augmente. Le passage d’une efficacité spectrale & sa valeur supérieure demande un
rapport signal sur bruit £6/N0 en moyenne de 2.7dB pour une probabilité d’erreur
de 1075: voir les figures 4.27 et 4.28. Ces deux derniéres courbes recensent les
simulations obtenues pour une efficacité spectrale allant de 2 & 7. On obtient des
gains de codage d’environ 5 dB pour une probabilité d’erreur de 1075 par rapport &
la modulation non codée qui nous aurait permis d’avoir la méme efficacité spectrale

excepté pour une efficacité spectrale de 3 et 6 bits/s/Hz, voir les figures 4.22 et 4.25.
Dans l'introduction de ce mémoire, il a été mentionné que selon les travaux
de Shannon on pouvait transmettre de 'information avec une probabilité d’erreur

nulle & condition que le taux de transmission R soit inférieur & la capacité du canal

C' donnée par (4.36) pour un canal gaussien:
C = Wilogs (l + —}3—) bits/s (4.36)
NoW

(4.36) peut se réécrire sous les formes suivantes :

C = Wiog(1+ ]f; £y 2y (4.37)
C C E,
7 = low(1+ Hs

L’efficacité spectrale 1 étant définie comme le rapport entre la capacité et la

largeur de bande, (4.37) peut se réécrire comme suit :

n = logs (1 + n]l\?b ) (4.38)

Le rapport signal sur bruit est donc égale a:
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-]gio = 2"77_ ! (4.39)
(%) s 1010910(21777_ 1) (4.40)

Soit M l'ordre de la modulation utilisée et R, le taux de codage du codeur
global. L’efficacité spectrale n est donnée par : 7 = Rlog, M. En introduisant cette

formule dans (4.39), nous obtenons :

(), - 0ome( T wa

En se servant de cette derniere équation, nous pouvons calculer la limite de
Shannon pour un taux de codage et un ordre de modulation donnés. Si I’on choisit
comme la plupart des auteurs une valeur de référence de 10~5 pour la probabilité
d’erreur par bit (BER), on peut alors calculer 1’écart entre la limite de Shannon et
les différents BER, obtenus, (voir tableau 4.4).
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Tableau 4.4: Ecart entre la limite théorique de Shannon et le turbo pragmatique
pour N =2052et K =5

Taux de Ordre de Limite de Ey/No pour | Ecart par rapport
codage R | la modulation | Shannon (dB) | BER = 107° a la limite
(dB) de Shannon (dB)
1/2 16-QAM 1.76 3.63 1.87
2/3 8-PSK 1.76 4.1 2.34
3/4 16-QAM 3.67 6.0 2.33
4/5 32-QAM 5.74 8.6 2.86
2/3 64-QAM 5.74 8.6 2.86
5/6 64-QAM 7.92 15.0 7.08
3/4 256-QAM 10.21 16.3 6.09
7/8 256-QAM 12.58 18.7 6.12

Nous remarquons que plus 'efficacité spectrale augmente et plus on s’éloigne

de la limite théorique de Shannon. En effet 1’écart entre la limite théorique de

Shannon et la limite pratique est d’environ 2dB pour une efficacité spectrale de 2
bits/s/Hz, de 2.33dB pour 3 bits/s/Hz, 2.86 pour 4 bits/s/Hz et de prés de 6dB

pour une efficacité spectrale supérieure a 4.

Nous avons également recensé dans le tableau 4.5 les gains de codage obtenus

pour plusieurs efficacités spectrales par rapport au systeme non codé qui nous aurait

permis d’avoir la méme efficacité spectrale.
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Tableau 4.5: Gain de codage par rapport & la modulation non codée & 10~ pour

K =5et N =2052

Taux de codage R | Ordre de la modulation | Gain & 10~ par rapport &
la modulation non codée (dB)
1/2 16-QAM 5.5
2/3 8-PSK 5.03
3/4 16-QAM 7.5
4/5 32-QAM 5.0
2/3 64-QAM 5.0
5/6 64-QAM 2.6
3/4 256-QAM 1.6
7/8 256-QAM 4.9
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4.4.7 Influence de 'efficacité spectrale sur ’assignation des

bits a la constellation

Il serait intéressant de voir I'influence que peut avoir l'efficacité spectrale sur
lassignation des bits a la constellation. Nous avons effectué pour cela plusieurs

simulations qui sont présentés dans les figures 4.29 a 4.31.

Turbo Pragm, K=5, G(1,35/23), eff spect 3bit/s/Hz, 16 QAM, itération 6, entr alea, N=2052

-8~ P1111213 P2,41415i6
-| =&= P1111213 14516P2,4
=8~ 111213P114I516P2,4

BER

Eb/NO (dB)

Figure 4.29: Influence de l'efficacité sur l'assignation des bits, K = 5, G =
(1,35/23), efficacité spectrale 3 bits/s/Hz
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Turbo Pragm, K=5, G(1,35/23), eff spect 4bit/s/Hz, 64 QAM, itération 6, entr aléa, N=2052

“@= P12 P2,3314
g P11112 1314P2,3
== Hi2P1 1314P2,3 |-

BER

7 75 8 85 9 9.5
Eb/NO (dB)

Figure 4.30: Influence de lefficacité sur I’assignation des bits, K = 5, G =
(1,35/23), efficacité spectrale 4 bits/s/Hz

Turbo Pragm, K=5, G(1,35/23), eff spect 5bit/s/Hz, 64 QAM, itération 6, entr alea, N=2052

=@= P1i112 131415
== 11P112 131415
| == 1112P1 131415

BER

Eb/NO (dB)

Figure 4.31: Influence de lefficacité sur l'assignation des bits, K = 5, G =
(1,35/23), efficacité spectrale 5 bits/s/Hz
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Il apparait clairement que 'influence de I'assignation diminue nettement avec
laugmentation de ’efficacité spectrale pour un méme type de constellation. Voir
les courbes 4.16 & 4.29, 4.30 & 4.31 et 1.8 & IL.9. Pour une efficacité spectrale
égale & 5 bits/s/Hz, il n’y a plus aucune différence. Lorsque l'efficacité spectrale
augmente, le nombre de bits de parités envoyé diminue par rapport au nombre
de bit d’information et son influence se fait moins sentir. Cette parité n’a plus
un grand effet sur la performance d’autant plus que l'effet qu’elle produit est noyé
devant celui des bits d’information. Pour un rapport k, (nombre de bit de parité sur
nombre de bit d’information), égal & 1/5 il n’y plus aucune différence : voir la figure
4.31. On constate également que 1’écart est accentué pour K = 5 par rapport a
K = 4, voir les figures I1.7 2 I1.9 et 4.29 4 4.31. Il est tout & fait normal que, lorsque
K augmente, son influence se fasse plus sentir dans l'influence de ’assignation en
fonction de efficacité spectrale étant donné que les bits de parité traduisent la

puissance du codeur.
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4.4.8 Influence de la longueur N de I’entrelaceur

La taille de I'entrelaceur a sans aucun doute une influence sur les performances
des codes turbo. Dans cette section nous nous sommes intéressés & 'influence que
pouvait avoir cette longueur sur les performances du schéma turbo pragmatique.
Nous avons effectué des simulations dont les résultats sont présentés dans les figures
4.32 a 4.33.

Turbo Pragm, K=4, G(1,17/15), eff spect 2bit/s/Hz, 16 QAM, itération 6, S2, entr alea

BER

3 35 4 45 5 5.5 6
Eb/NO (dB)

Figure 4.32: Influence de la longueur de 'entrelaceur sur les performances du codeur
turbo pragmatique, K =4, G = (1,17/15), S
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Turbo Pragm, K=5, G(1,35/23), eff spect 2bit/s/Hz, 16 QAM, itération 6, S2, entr alea

BER

Eb/NO (dB)

Figure 4.33: Influence de la longueur de ’entrelaceur sur les performances du
codeur turbo pragmatique, K =5, G = (1,35/23), S,

On constate que la longueur de I'entrelaceur influence énormement les perfor-
mances du codeur turbo pragmatique. On peut avoir des gains de codage de 2
dB en passant d’une longueur d’entrelaceur de 256 & 4096 pour une probabilité
d’erreur de 107°. Malheureusement cela implique une augmentation du délai. En
effet lorsque la taille de 'entrelaceur augmente le délai augmente également, ce qui

peut ne pas étre intéressant pour certaines applications en temps réel.

Pour comprendre ces résultats nous allons évaluer les bornes des performances
d’erreur des codes turbo. Pour cela nous devrons calculer les distributions de poids
des mots de code. Un mot de code turbo est constitué de la séquence des bits
d’information, de la premiére séquence de parité et de la deuxiéme séquence de
parité. Soit w le poids de la séquence d’information et 21, 25 les poids de la premiere
et de la deuxiéme séquence de parité respectivement. Le poids du mot de code cor-
respondant sera d = w+21+22 [14]. Sila distribution de poids du codeur est connue,
elle pourra étre utilisée pour déterminer le poids de la premiere séquence de parité.

Cependant le poids de la seconde séquence de parité est plus complexe & déterminer



99

4 cause de la présence de l'entrelaceur. Pour palier & ce probléme Benedetto [6], [5]
définit I'entrelaceur comme étant un composant probabiliste capable de produire
pour une séquence d’entrée de longueur N et de poids w, 'ensemble de toutes les
(M) permutations avec une probabilité égale chacune & 1/(%). Pour un entrelaceur
uniforme de taille N, il existe N! permutations possibles chacune de probabilité
1/N!. Si le poids de la séquence d’entrée est w, il y aura w!(N — w)! permuta-
tions qui génereront la méme séquence de sortie. Ainsi la probabilité pour chaque

permutation distincte est :

wl(N — w)! 1

= 4.42
NG -
Dans ce cas, on peut évaluer la distribution des poids du code turbo par :
AC AC:
AG, = R (4.43)

()

Ou Ag’{n et AS?, sont respectivement les fonctions qui déterminent la distribution
des poids pour toutes les séquences binaires de poids w du premier et du deuxieme
codeur avec d = z; + z3. La borne union pour la probabilité d’erreur est donnée

par :

R< Y BdQ( 2dR§3) (4.44)

Les coefficients d’erreur B, sont donnés par ’expression :

o
a
I

3 %.Af’;z (4.45)

d=w+z

-z

d=w++2z1+25 (11\5)

AC1 Cs

w,21 " W,z

=&
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Comme nous le remarquons la borne union est une fonction inverse de la taille
de l'entrelaceur. Plus la taille de 1'entrelaceur est grande, meilleures sont les per-

formances d’erreur, ce qui est bien vérifié par les courbes 4.32 et 4.33.

4.5 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons étudié les modulations multi-niveaux. Nous avons
présenté en bref le codage multi-niveaux et le schéma TTCM. Le schéma turbo prag-
matique a été étudié plus en détails. Ce dernier est particulierement intéressant a
cause de son caractére pragmatique. Nous nous sommes intéressés & I'influence
que pouvait avoir l’assignation des bits & la constellation sur les performances
d’erreur. Il était important de voir cette influence puisque d’une assignation a
une autre on s’est retrouvé avec d’énormes gains de codage. L’influence de certains
parametres comme l'efficacité spectrale, la longueur d’entrelaceur et de contrainte
a été également étudié. L’étude de ce dernier parametre nous a revélé des résultats
assez surprenants. Les longueurs de contrainte K = 6 et K = 7 n’apporte aucun
gain de codage par rapport & K = 5. Dans le chapitre suivant nous étudierons plus
en détails le schéma TTCM puis nous ferons une comparaison de ces 2 schémas de

modulation.
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CHAPITRE 5

ETUDE DES MODULATIONS
MULTI-NIVEAUX: SCHEMA TTCM

5.1 Introduction

Dans le chapitre précédent nous avons présenté un schéma de modulation multi-
niveaux : le schéma turbo pragmatique. Avec ce schéma on a une perte d’optimalité
au niveau du décodage. Pour effectuer un décodage turbo, il faut que le décodeur
ait & sa disposition le bit systématique et les bits de parité bruités. Au niveau
du codeur pragmatique, ces bits sont assignés & un symbole multi-niveaux qui est
ensuite transmis dans le canal bruité. Le décodeur ne recoit donc plus ces bits
mais plutoét un symbole. Pour effectuer le décodage, le décodeur doit tout d’abord
retrouver les bits qui ont constitués le symbole requ. Cette fonction est assurée
par un module qui calcule une mesure de fiabilité sur les bits qui ont constitué le
symbole ce qui entraine une perte d’optimalité du décodeur. Nous allons étudier
un autre schéma de modulation multi-niveaux : le schéma TTCM (modulation
turbo codée en treillis) en anglais (Turbo Trellis Coded Modulation), qui va utiliser
un décodeur basé non plus sur une mesure de fiabilité mais qui effectuera plutot
un décodage basé directement sur les symboles. Le schéma TTCM est en fait la
concaténation en parallele de deux codeurs TCM (modulation codée en treillis) en

anglais (Trellis Coded Modulation) que nous présenterons dans la section suivante.

5.2 Présentation du codeur TCM

Le codeur TCM a été introduit pour la premieére fois par Ungerboeck [47],
[45]. Un exemple de codeur TCM de taux de codage R = 2/3 associé & une
modulation 8-PSK est présenté a la figure 5.1. Le codeur TCM combine le codage
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et la modulation contrairement aux systémes de transmission traditionnels ou le
codage est séparé de la modulation. L’avantage est qu’il permet d’optimiser la
distance euclidienne entre les mots de code plutét que la distance de Hamming.
Les générateurs des codes convolutionnels sont choisis pour avoir une distance de
Hamming maximale. En fait pour une modulation BPSK et QPSK la distance
euclidienne et la distance de Hamming sont équivalentes. Puisque les codes turbo
utilisent la modulation BPSK, 'optimisation de la distance de Hamming entre les
mots de code revient & optimiser la distance euclidienne. Lorsque la modulation
utilisée n’est plus du BPSK ou du QPSK, 'assignation des bits codés pour la
distance de Hamming ne garantit pas qu’une bonne distance euclidienne sera
obtenue quelle que soit la regle d’assignation. Par conséquent les codes classiques
ayant une bonne distance de Hamming peuvent ne pas étre appropriés pour une

modulation M-aire [11].

En 1982, Ungerboeck [45] a cherché les meilleurs codes avec une structure de
treillis utilisant des ensembles de 25! signaux pour transmettre & bits par intervalle
de modulation. Par conséquent, un code est congu pour une modulation spécifique,
c’est & dire que les conceptions du codage et de la modulation, qui traditionnelle-
ment étaient deux procédés séparés ont été combinés, d’ol le nom de modulation
codée. L’approche de Ungerboeck est appelée modulation codée en treillis (Trellis
Coded Modulation ou TCM en anglais). Le mot treillis vient du fait que ce schéma
peut étre décrit par un diagramme d’état similairement au diagramme treillis des
codes convolutionnels & la différence que sur les branches du treillis du codeur TCM
on retrouve des symboles multi-niveaux au lieu de bits. Un tel treillis est appelé
treillis non binaire. Pour plus de détail sur le codeur TCM, il serait intéressant de
consulter la thése de Chan [11].
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\ 4
\/

1
o

Figure 5.1: Codeur TCM a 4 états associé a la modulation 8-PSK

000

Figure 5.2: Partitionnement selon Ungerboeck pour une constellation 8-PSK
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Pour augmenter la distance euclidienne entre les mots de code on utilise le
principe suivant. Chaque constellation est partitionnée successivement en 2, 4, §,
. sous ensembles. Chaque partition augmente la distance euclidienne entre les
éléments d’un sous ensembles, [45]. L’illustration du partitionnement selon Unger-
boeck est décrit & la figure 5.2 pour une constellation 8-PSK. Un bloc d’information
D de longueur N est divisé en petits groupes de longueur k. Chaque groupe de k
bits est également divisé en deux groupes de longueur n et k — n. Les n bits d;, ¢
allant de 1 & n seront codés par un codeur convolutionnel de taux de codage R égale
an/n+ 1. Les symboles codés Z; a la sortie du codeur convolutionnel serviront &
la sélection d’un sous ensemble et les (k — n) bits non codés d;, n+1 < j <k, a
celui d’un élément du sous ensemble (voir la figure 5.3). Le taux de codage global
du codeur TCM sera donc R = k/k+ 1. Si M est ’ordre de la constellation multi-
niveaux utilisé, m = logs M sera le nombre de bits nécessaire a la formation d’un
symbole. Le taux de codage R sera donc égale & (m — 1)/m. Ce schéma permet
d’atteindre une efficacité spectrale de k bits/s/Hz. k bits sont transmis dans un

symbole d’une constellation de 2™ signaux.
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Bits d’information
dk g ASSIGNATION
" DES BITS
d. » Selection d'un
symbole du sous
ensemble
Zn+1 ;
dn T’ "
. Codeur Z, . Selection du
d1 ® l convolutionnel —————— sous ensemble
A
S

Figure 5.3: Structure du codeur/modulateur TCM de taux de codage R = k/k+1

avec (k — n) bits non codés

Etant donné que n bits d’informations sont codés, le treillis aura 2™ branches par
état sans compter les transitions paralléles. Les transitions paralleles dans le treillis
se produisent lorsqu’on a un ou plusieurs bits d’'informations non codés comme
dans ’exemple des figures 5.4 et 5.5. La présence de branches paralleles permet
d’augmenter la distance entre les chemins de longueur supérieure & une branche et
d’avoir une distance libre plus grande. Les codes ayant un nombre d’états faible
devraient donc avoir des transitions paralleles [46]. Cependant, avec des transitions
paralleles, la distance maximale libre est limitée par la distance entre les signaux
assignés aux transitions paralleles. Par conséquent les codes ayant un plus grand
nombre d’états ne doivent pas avoir de transitions paralleles [11]. La distance libre
du code de la figure 5.4 est donné par la distance entre deux branches paralleles, elle
est égale & 4 dans ’exemple considéré. Ungerboeck a défini trois régles nécessaires

pour donner les meilleurs codes TCM [45]:

1. Les transitions paralléles (quand il n’y en a) regoivent les signaux ayant la

plus grande distance euclidienne entre eux.
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2. Les transitions émanant de ou convergeant vers le méme état dans le treillis
doivent étre assignées & des sous ensembles séparés par la plus grande distance

euclidienne possible.

3. Tous les signaux doivent apparaitre avec une fréquence égale.

d, Bit non codé Z

Q

o)—
(

Constellation
Bit codé 8-PSK
—_———

b

Figure 5.4: Exemple de codeur TCM, k=2, n=1

Q
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Figure 5.5: Sous treillis avec transitions paralleles correpondant au codeur de la

figure 5.4

Le décodage TCM se déroule en deux étapes. La premiere consiste a déterminer
le symbole le plus rapproché en terme de distance euclidienne du symbole regu.
Dans la seconde étape on effectue un décodage de Viterbi ayant pour métriques les

distances euclidiennes calculées précédemment.
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5.3 Présentation du schéma TTCM (Turbo Treil-
lis Coded Modulation)

Le schéma TTCM a été présenté par Robertson [41]. Sa structure générale est

présentée dans la figure 4.5. La figure 5.6 quant a elle est un exemple d’un codeur
TTCM 8-PSK a 8 états.

S élécteur

o
Assignation _’O?L—"
& 8 PSK

— Sortie
r -G)_ [
A

Entrelaceur D élaceur
pair-impair de symbole

00,01,11,10,11,01 |

Entrelaceur
pair-impair

{11,01,11,01,00,10

Assignation
8 PSK —

Figure 5.6: Codeur TTCM 8-PSK & 8 états

Au niveau du schéma TTCM on applique le principe turbo au codeur TCM,
I’idée étant de retenir les avantages des deux structures: les performances d’erreurs
remarquables des codes turbo et les avantages en bande passante des TCM. Le

schéma TTCM a une structure semblable & celle des codes turbo a la différence que
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des codeurs TCM sont utilisés au lieu des codeurs convolutionnels. On note cepen-
dant des différences majeures & savoir : Pentrelaceur opére sur des groupes de m
bits plutoét que sur un bit et le désentrelaceur opeére sur des symboles. L’entrelaceur
doit en outre étre obligatoirement de type pair-impair [41] pour ne pas qu’on ait
a perforer un symbole d’information ou & transmettre deux fois le méme symbole
a cause de la présence du sélecteur & la sortie du codeur TTCM. Cette contrainte
doit étre respectée aussi parce qu’au niveau du décodage chaque décodeur recoit al-
ternativement un symbole du codeur TCM lui correspondant et un autre de l'autre
codeur TCM. On effectue une perforation du symbole ne le concernant pas et cette
perforation s’effectue selon la parité de l'ordre du symbole regu. Les symboles
doivent donc garder leur ordre d’arrivée pour éviter que les décodeurs ne travail-
lent avec le symbole qui ne le concerne pas ou que ce symbole soit perforé. Il faut
noter qu’'une autre approche de schéma multi-niveaux utilisant des codeurs TCM
en paralléle a été proposé par Benedetto, Divsalar, Montorsi et Pollara [3], [4], ou
il n’ y a pas de perforation de bits codés ou de symboles codés. La structure du

schéma qu’ils ont proposé est montré dans la figure 5.7.

Bits 9 g Canal-|
d'information Assignation | ——
P » Codeur

@——>| TCM1 >
Entrela- Entrela-
ceur ceur 2

= Canal-Q
l Assignation ————
Codeur . g
» TCM2 "

Figure 5.7: Codeur TTCM de [3] et [4]
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Ici, & partir du symbole de parité d’un codeur TCM et d’un bit systématique,
on prend la forme entrelacée pour le deuxieéme codeur et on forme un symbole
de modulation. Ces symboles sont ensuite envoyés tel que décrit dans la figure
5.7 en utilisant une modulation en phase et en quadrature pour former un signal
composite. Les bits de parité et systématiques peuvent étre également assignés a
une constellation de la forme 8-PSK*8-PSK. Dans ce cas les symboles 8-PSK seront

envoyés en serie.

5.3.1 Transitions paralleles

Les travaux de Ungerboeck [46] ont montré que les meilleurs codeurs TCM
ayant un faible nombre d’état possedent des transitions paralleles. Il serait
donc intéressant d’utiliser des codeurs TCM ayant des transitions paralleles dans
les schémas 5.6 et 5.7. Malheureusement ces schémas ne doivent pas avoir de
transitions paralléles [41] afin que chaque bit d’information puisse bénéficier de
Pentrelacement. Cette condition peut cependant étre relaxée sous deux conditions:
la premiére est lorsqu’on désire une grande efficacité spectrale [41], on travaille
avec des rapports signal sur bruit importants et donc la distance euclidienne qui
sépare les signaux des sous ensembles est beaucoup plus grande. La seconde
condition sous laquelle on permet des transitions paralléles ([10] et [9]) est que
P’entrelaceur ne garde pas chaque groupe de k bits d’informations inchangés. Pour
que cette condition soit toujours respectée, Blackert [10] a modifié le schéma
TTCM [41] proposé par Robertson. En fait il s’agit de la méme structure sauf
qu’apres ’entrelacement des bits on effectue un mapping. Ce schéma est presenté

dans la figure 5.8.

Il y a dans ce cas deux modifications qu’il faut apporter au décodeur pour
qu’il décode correctement le codeur TTCM utilisant des transitions paralléles. La
premieére est qu’a la sortie du décodeur, les bits décodés ne doivent pas seulement
étre désentrelacés mais ils doivent étre également ”dé-assignés”. La seconde modi-
fication doit étre faite au niveau du bloc de calcul de métriques. Ce dernier devra
tenir compte du fait le second codeur TCM a travaillé sur une version ”mappée”

des bits d’informations.
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Figure 5.8: Codeur TTCM autorisant les transitions paralléles

5.4 Le décodage TTCM

Le décodeur TTCM [41] est basé sur le méme principe que le décodeur turbo
binaire. Le principe du décodeur TTCM est présenté a la figure 5.9. On effectue
un décodage itératif & la différence que l'information passée d’un décodeur a un
autre n’est pas la méme. Un autre point important est que chaque décodeur voit
alternativement un symbole de sortie lui correspondant et un autre correspondant
a l'autre décodeur. Les bits d’information c’est & dire systématiques qui ont servi
a l'assignation de ces deux symboles ne posent pas de probléme parce qu’ils sont
identiques et donc les décodeurs recevront les mémes bits d’information pour les
deux symboles de sortie recus. Ce n’est par contre pas le cas en ce qui concerne
les bits de parité. Lors du décodage d’un groupe de k bits d’information (k étant
Pefficacité spectrale du schéma), les décodeur 1 et 2 recevront le bit de parité du
codeur 1 ainsi que celui du codeur 2, ce qui est contraire au principe du décodage
itératif du codeur turbo binaire. Nous avons indexé par une étoile ”*” les symboles
qui doivent étre ignorés lors du décodage, ils seront tout simplement perforés et la

métrique de branche lui correspondant sera nulle.
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Figure 5.9: Principe du décodeur TTCM

Au niveau de l'algorithme de décodage il ne sera plus possible d’utiliser
Palgorithme MAP et LogMAP décrit dans le chapitre 2 étant donné qu’on travaille
ici sur des treillis non binaires. Il va donc falloir modifier cet algorithme afin de
I'adapter & des symboles non binaires. Soit 24 P'ordre de la modulation utilisée,
on disposera donc de 24 symboles dans la constellation de signaux. On devra
déterminer & linstant k le symbole ¢ qui est le plus probable. Pour cela on
calcule les 2# probabilités, P(dy = i|RY) pour i allant de 0 & 24 — 1 sachant
qu'on a recu le signal RY. Le symbole retenu sera celui dont la probabilité
d’erreur est la plus élévée. Dans le cas d’un treillis non binaire on devra effectuer
24 rapport de vraisemblance LLR(dy;), un seul rapport n’est plus suffisant car
on dispose de plus de deux symboles. La décision se fera suivant le rapport
optimum, le symbole décodé sera celui dont la rapport de vraisemblance aura

la valeur minimale. On rappelle que le LLR est défini comme selon ’équation (5.1) :



113

P(dy = i|RY)

LLR(dg;) = In—-—"—"7—%
Rldes) = Inp 0 —ORY)

(5.1)

Le développement du MAP [41] est similaire & celui que nous avons présenté

dans le chapitre 2:

2K-1_1

P =iRY) = > oai(m)Bi(m) , i€{0,..,2% — 1} (5.2)

m=0

Avec les métriques avant, arriére et de branche:

af(m) = oilm) 3" il ,(Sh(m) 53
Bim) = 3 Bl SHmB(Shm)) 5.4
hm) = 5 P(Relde =i, 5 =m) (55)

La métrique de branche doit désormais s’exprimer en fonction des symboles
transmis dans le canal. Soit Xy le symbole émis & I'instant £ et Ry le symbole recu

correspondant. Nous avons alors :

5 (m)

11 (_ (Rk—Xk(z',m))2) 56

94 2mwo? ex 202

Dans le cas du turbo binaire, on a un coefficient 1/2 dans 'expression de la
métrique de branche qui vient du fait qu’on a seulement deux symboles 0 et 1 et
que ces deux symboles sont équiprobables. Dans le cas du décodeur MAP symbole
par symbole, étant donné qu’on a 24 symboles, ce coefficient devient 1/2# en sup-
posant toujours que les symboles sont équiprobables. En passant dans le domaine
logarithmique, les métriques en avant A%(m), en arriére Bj(m) et d’état Di(m)

deviennent :
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Aylm) = Di(m) + B (4, (Sh(m))) (57)
Bim) = 75" (Bla(Se(m) + Dl (Se(m)) (53)
(m) = %(Rk—xk(i;m)f (5.9)

On rappelle que la fonction E est défini comme suit, pour plus de détails voir
(3.30), (3.31) et (3.32):

E,(z(n)) = in() _e™™) (5.10)

Au niveau du décodage turbo binaire nous avons vu au chapitre 2 et plus
précisement & la section 3.5.1.3, que le LLR(d;) & la sortie d’'un décodeur
turbo peut se décomposer en trois éléments qui sont l'information extrinseque
Ley, Vinformation a priori Lay et l'information systématique Lix. L’information
systématique provient des bits systématiques, 'information a priori provient du
décodeur précédent et I'information extrinseque dépend de toutes les autres entrées
et c’est uniquement cette derniére qui est transmise d’un décodeur & un autre, (voir
la figure 3.18). Dans le cas du décodeur TTCM, la situation est plus complexe parce
que 'information extrinseque ne peut étre séparée de l'information systématique
étant donné que cette derniere est associée a 'information de parité pour former un
symbole. C’est le méme bruit qui affecte les deux informations contrairement au
codage turbo binaire ol le bit de parité est transmis séparement du bit systématique
et donc les bruits affectant ces deux signaux sont indépendants. Le LLR & la sortie
de chaque décodeur TTCM sera divisé en deux éléments & savoir 'information a
priori Lay et I'information extrinseque et systématique notée: Le& sy et ce n’est que
cette derniére qui sera transmise au décodeur suivant. Son expression est donnée
par (5.11).
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Legs(dy = i) = In(P(dg = i|RY)) — In(P(dy = 7)) (5.11)
L’information a priori quant a elle est donnée par ’équation suivante :
L,(dy =) = In(P(dy = 1)) (5.12)
(5.11) devient donc :

Legs(di = 1) = In(P(dy = {|RY)) — La(dg = 1) (5.13)

5.5 Parametres de simulations

Toutes les simulations qui sont présentées dans ce chapitre ont été faites pour
un bruit gaussien. Nous avons utilisé essentiellement les longueurs d’entrelaceurs
N=256, 900, 2052 et 4158 pour effectuer les simulations. Pour les longueurs
de contrainte du codeur, nous avons surtout utilisé K = 4 parce qu’elle nous
permet d’avoir un bon compromis entre la complexité et la performance d’erreur.
Plus de détails sont donnés dans la section 5.6. Les polynomes générateurs
des codes optimaux c’est a dire ceux qui maximisent la distance libre du codeur

et qui ont été utilisés pour les simulations sont recencés dans le tableau 5.1 [46], [41].

Les vecteurs générateurs des codes TCM sont donnés par les coefficients H?,
1 allant de 0 & m — 1. m représente le nombre de bits nécessaire pour former
un symbole. Par exemple pour une modulation 16-QAM, m est égal & 4. On
rappelle que dans le codeur TCM nous avons m — 1 bits d’information et un bit
de parité. A chaque bit ¢ formant un symbole on associe un générateur, H*. H°
est le générateur associé au premier symbole d’information, H® celui associé au
(i + 1) symbole d’information et H™!, le générateur associé au bit de parité.
Hi=(hy...h%...h%_;), hi est égal 4 18'il y a une connection entre la k'™ cellule
du registre & décalage et le bit 4. Sinon, il est égal & 0. Les générateurs H* sont

exprimés en octal.
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Tableau 5.1: Vecteurs générateurs des codeurs TCM avec la meilleure distance
minimale pour la modulation 8-PSK et 16-QAM [46], [41]

Modulation K m | HYD) | HY(D) | H%(D) | H*(D)
8-PSK 4 2 04 02 11 -
8-PSK 5 2 16 04 23 -
8-PSK 6 2 34 16 45 -
8-PSK 7 2 074 036 105 -

16-PSK, 16-QAM 4 3 10 04 02 11
16-PSK, 16-QAM 5 3 10 04 02 21
16-PSK, 16-QAM 6 3 10 04 02 41
16-PSK, 16-QAM 7 3 044 014 002 101

Les simulations ont été réalisées pour les modulations 8-PSK et 16-QAM, soit
pour une efficacité spectrale de 2 et 3 bits/s/Hz avec un taux de codage respectif
de 2/3 et 3/4. On rappelle que le taux de codage doit étre de la forme k/k +
1. Pour ne pas effectuer trop d’effort de calcul sans grand gain de codage on a
effectué des simulations pour les deux constellations étudiées, le 8-PSK et le 16-
QAM afin de voir le nombre d’itérations qui serait le plus intéressant. Les résultats
de ces simulations sont présentés aux figures 5.10 et 5.11. Pour les simulations qui
suivent nous montrons seulement les résultats de l'itération 6 car elle nous donne
un bon compromis entre la complexité et la performance d’erreur pour toutes les
constellations utilisées. Au dela de I'itération 6 on n’obtient pratiquement plus de

gain de codage et donc nous nous limiterons a l’itération 6.
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TTCM, K=4, G :04 02 13, eff spect 2bit/s/Hz, 8-PSK, N=2052
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Eb/NO (dB)

Figure 5.10: Influence du nombre d’itération sur les performances du décodeur
TTCM, 8PSK, N = 2052, G = (040213)

TTCM, K=4, G :10 04 02 13, eff spect 3bit/s/Hz, 16-QAM, N=900
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Figure 5.11: Influence du nombre d’itération sur les performances du décodeur
TTCM, 16-QAM, N = 900, G = (040213)
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Nous avons vu dans la section 4.2 que 'assignation des bits & la constellation
se fait selon ’assignation de Ungerboeck plutét que selon assignation de Gray.
Comme l'assignation de Ungerboeck permet de maximiser la distance euclidienne
entre les symboles, ses performances d’erreur devraient étre meilleures. Nous avons
donc effectué des simulations pour différentes longueurs de contrainte, d’entrelaceur
et d’ordre de modulation pour fins de vérification. Les résultats obtenus sont re-
censés dans les courbes 5.12 & 5.15. On obtient des gains de codage allant jusqu’a 4
dB d’un partionnement a un autre pour une longueur d’entrelaceur N=4158 et une
efficacité spectrale de 3 bits/s/Hz. On remarque également que le gain de codage

dd au partitionnement de Ungerboeck augmente avec la longueur de 1’entrelaceur.

TTCM, K=4, G : 04 02 13, eff spect 2bit/s/Hz, 8PSK, itération 6, N=900

Graj/
Ungerboeck

BER

) L 1
3 35 4 45 5 55 6 6.5 7 75
EB/NO (dB)

Figure 5.12: Comparaison de l'assignation selon Ungerboeck et selon Gray des
bits & la constellation sur les performances du schéma TTCM, 8-PSK, N = 900,
K =4,G :040213 .
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TTCM, K=4, G : 04 02 11, eff spect 2bit/s/Hz, 8PSK, itération 6, N=2052

-1

BER

Eb/NO (dB)

Figure 5.13: Comparaison de l’assignation selon Ungerboeck et selon Gray des
bits & la constellation sur les performances du schéma TTCM, 8-PSK, N = 2052,
K =4, G :040211

BER

Eb/NO (dB)

Figure 5.14: Comparaison de ’assignation selon Ungerboeck et selon Gray des bits
& la constellation sur les performances du schéma TTCM, 16-QAM, N = 900,
K =4, G:10040211



120

TTCM, K=5, G : 10 04 02 21, eff spect 3bit/s/Hz, 16-QAM, itération 6, N=4158

BER

Eb/NO (dB)

Figure 5.15: Comparaison de l’assignation selon Ungerboeck et selon Gray des bits
& la constellation sur les performances du schéma TTCM, 16-QAM, N = 4158,
K =5, G : 10040221

5.6 Influence de la longueur de contrainte

Au niveau du schéma turbo pragmatique nous avons remarqué que
Paugmentation de la longueur de contrainte n’apportait pratiquement pas
d’amélioration de la probabilité d’erreur au deld de K = 4. Nous avons également
effectué les mémes simulations pour le schéma TTCM afin de voir U'influence de
la longueur de contrainte sur les performances d’erreur du schéma TTCM et voir
si on arrivait aux mémes résultats. Les simulations ont été faites pour plusieurs
longueurs d’entrelaceurs, pour le 8-PSK et le 16-QAM afin de nous assurer qu’'on
obtenait toujours les mémes caractéristiques quelque soit les paramétres utilisés.

Ces résultats sont présentés dans les figures 5.16 & 5.19.
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TTCM, eff spect 2bit/s/Hz, 8PSK, itération 6, N=256

BER

Eb/NO (dB)

Figure 5.16: Influence de la longueur de contrainte sur les performances du schéma
TTCM, 8-PSK, N = 256

TTCM, eff spect 2bit/s/Hz, 8PSK, itération 6, N=900

T T
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Figure 5.17: Influence de la longueur de contrainte sur les performances du schéma
TTCM, 8-PSK, N =900
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TTCM, eff spect 2bit/s/Hz, 8PSK, itération 6, N=2052
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Figure 5.18: Influence de la longueur de contrainte sur les performances du schéma
TTCM, 8-PSK, N = 2052

TTCM, eff spect 3bit/s/Hz, 16-QAM, itération 6, N=2052
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Figure 5.19: Influence de la longueur de contrainte sur les performances du schéma
TTCM, 16-QAM, N = 2052
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Nous remarquons que nous obtenons pratiquement les mémes performances
d’erreur pour K = 4, 5 et 6 et ce pour des longueurs d’entrelaceurs différentes

L’augmentation de la longueur de contrainte n’entraine pratiquement aucune
amélioration de la probabilité d’erreur comme nous l'avons constaté dans le cas du
schéma turbo pragmatique. Nous constatons tout de méme un léger gain de codage
pour des probabilités d’erreurs inférieures & 107%. Ce gain s’agrandit lorsque la
probabilité d’erreur diminue. Pour une probabilité d’erreur de 1075, nous obtenons
un gain de codage de 0.3dB en passant de K = 4 & K = 5 pour des efficacités
spectrales de 2 et 3 bits/s/Hz. Lorsque la probabilité d’erreur est de 107° le gain
de codage obtenu en passant de K =4 a K = 5 est de 0.7 dB. Les longueurs de
contrainte K = 5 et K = 6 donnent les mémes résultats & 0.1 dB pres. La longueur
de contrainte la plus intéressante est donc K = 4, au dela de laquelle nous avons
une complexité supplémentaire sans toutefois avoir un gain de codage significatif.
Ces résultats s’expliqueraient par le fait que nous avons employé la méme structure,
la structure turbo pour réaliser le schéma TTCM et donc les raisons évoquées pour
le schéma turbo pragmatique le sont également pour le schéma TTCM. D’autre
part il faut noter que les codes TCM utilisés pour concevoir le schéma TTCM ne
donnent pas non plus une grande différence de la distance libre entre les longueurs
de contrainte. Par exemple pour la modulation 8-PSK, pour K = 4, 5 et 6 nous
e/ d3 égal Tespectivement & 2.293, 2.586 et 2.879 respectivement, [45]. En

ce qui concerne la modulation 16-QAM, pour K = 4, 5 et 6 nous avons d},,./dg

avons d>

égal & 4 [46], dy étant la distance entre les signaux de la constellation sans par-
titionnement et d; étant la distance entre les signaux de la constellation apres le
premier partitionnement de Ungerboeck, voir la figure 5.2. Pour les trois longueurs
de contrainte on a la méme distance libre. Il est donc normal que la structure
turbo du TTCM combinée aux codes TCM fasse qu’il n’y ait pratiquement aucune

différence entre les performances d’erreur des trois longueurs de contrainte.
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5.7 Influence de l’efficacité spectrale

Nous allons nous intéresser dans cette section & U'influence de Pefficacité spec-
trale sur les performances du schéma TTCM. Nous avons effectué des simulations
pour N=900, 2052 et 4158 et pour K = 4 et K = 5, les résultats de ces sim-
ulations sont recensés dans les courbes 5.20 & 5.23. Nous constatons que le pas-
sage de lefficacité spectrale 2 & 3 bits/s/Hz entraine un rapport signal sur bruit

supplémentaire d’environ 2 dB pour toutes les trois longueurs d’entrelaceur.

, K=4, efficacité spectrale 2 et 3, itération 6, N=900
..................... R TR Bvewvon rrw xR re e,

-9~ 16 QAM, R=3/4, eff.spect : 3
-8~ 8-PSK R=2/3, eff spect. : 2

5.
Eb/NO (dB)

Figure 5.20: Performances du schéma TTCM pour différentes efficacités spectrales,
K=4, N=900
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TTCM, K=4, efficacité spectrale 2 et 3, itération 6, N=2052

-§~ 16 QAM, R=3/4, eff.spect. : 3
-§~ 8-PSK R=2/3, eff spect. : 2
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Figure 5.21: Performances du schéma TTCM pour différentes efficacités spectrales,

K =4, N = 2052

TTCM, K=4, efficacité spectrale 2 et 3, itération 6, N=4158

[ -8~ 16 QAM, R=3/4, eff.spec : 3
10 -8~ 8-PSK R=2/3, eff spect. : 2
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3 35 4 45 5 55 6
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Figure 5.22: Performances du schéma TTCM pour différentes efficacités spectrales,

K =4, N = 4158
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TTCM, K=5, efficacité spectrale 2 et 3, itération 6

-6~ 16 QAM, R=3/4, N=2052
&~ 8-PSK R=2/3, N=2052

5
Eb/NO (dB)

Figure 5.23: Performances du schéma TTCM pour différentes efficacités spectrales,
K =5, N = 2052

Le tableau 5.2 recense 1’écart entre la limite de Shannon et la limite trouvée par
les simulations du codeur TTCM pour N=900, 2052 et 4158. Pour la modulation
16-PSK par contre on obtient un tres grand écart de 6 dB. Ces résultats s’expliquent
parce que la distance euclidienne entre les signaux devient plus petite au fur et &
mesure que le nombre de signaux de la constellation PSK augmente. Au dela d’'une
efficacité spectrale de 2 bits/s/Hz, il n’est plus intéressant d’utiliser la modulation
PSK. 1I serait préférable d’utiliser la modulation QAM bien que celle-ci soit plus
complexe & mettre en oeuvre mais la distance euclidienne entre les signaux de sa

constellation ne change pas.
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Tableau 5.2: Ecart entre la limite théorique de Shannon et la limite pratique du
codeur TTCM pour K =4

Tauxde | N | Ordredela | Limite de Ey/No pour | Ecart du TTCM
codage R modulation | Shannon (dB) | BER = 107> | /a la limite de
(dB) Shannon (dB)
2/3 900 8-PSK 1.76 4.8 3.04
3/4 900 16-QAM 3.67 6.9 3.23
2/3 2052 8-PSK 1.76 4.3 2.54
3/4 2052 16-PSK 3.67 9.9 6.23
3/4 2052 | 16-QAM 3.67 6.3 2.63
2/3 4158 8-PSK 1.76 3.8 2.04
3/4 4158 16-QAM 3.67 2.8 2.13

5.7.1 (Gain de codage obtenu par le codage TTCM par rap-

port & la modulation non codée pour différentes effi-

cacités spectrales

Nous avons effectué des simulations afin d’évaluer les gains de codage obtenus

par rapport au systéme non codé qui nous aurait permis d’avoir la méme effi-

cacité spectrale. Ces simulations ont été faites pour les efficacités spectrales 2 et 3
bits/s/Hz, pour 5 longueurs d’entrelaceur : N=900, 2052, 4158, 10000 et 15000 et
pour les longueurs de contrainte K = 4 et 5. Les courbes résultantes sont présentées
aux figures 5.24 & 5.31.
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TTCM, K=4, G(04 02 13), eff spect 2bit/s/Hz, itération 6, N=800

-8~ 8-PSK, R=2/3
%

4-PSK dé
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Figure 5.24: Gain de codage du schéma TTCM par rapport a la modulation non
codée, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, K =4, N = 900

G(04 02 13), eff spect 2bit/s/Hz, itération 6, N=2052

8-PSK, R=2/3
~§= 4-PSK non codée
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. 5
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Figure 5.25: Gain de codage du schéma TTCM par rapport a la modulation non
codée, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, K =4, N = 2052
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TTCM, K=4, G(04 02 13), eff spect 2bit/s/Hz, itération 6, N=4158

-2~ 8-PSK, R=2/3
~§~ 4-PSK non codée
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Figure 5.26: Gain de codage du schéma TTCM par rapport & la modulation non
codée, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, K =4, N = 4158

TTCM, K=4, G(04 02 13), eff spect 2bit/s/Hz, itération 6, N=10000

‘| =&~ 8-PSK, R=2/3
- ~@~ 4-PSK non codée |{

BER

3 3.5 4 4.5 5
Eb/NO (dB)

Figure 5.27: Gain de codage du schéma TTCM par rapport & la modulation non
codée, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, K = 4, N = 10000
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Turbo Pragm, K=4, G(10 04 02 11), eff spect 3bit/s/Hz, itération 6, N=900

-©~ 16 QAM, R=3/4
8

BER

7
Eb/NO (dB)

Figure 5.28: Gain de codage du schéma TTCM par rapport a la modulation non
codée, efficacité spectrale 3 bits/s/Hz, K =4, N = 900 |

TTCM, K=4, G(10 04 02 11), eff spect 3bit/s/Hz, itération 6, N=2052

[-e~ 16 QAM, R=3/4
-| =&~ 16-PSK, R=3/4
'| =&~ 8-PSK non codée

W H i ; ; i i ; i i
5 5.5 6 6.5 7 7.5 8 8.5 9 9.5 10
Eb/NO (dB)

Figure 5.29: Gain de codage du schéma TTCM par rapport & la modulation non
codée, efficacité spectrale 3 bits/s/Hz, K =4, N = 2052
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TTCM, K=4, G(10 04 02 11), eff spect 3bit/s/Hz, itération 6, N=4158

-3~ 16 QAM, R=3/4
~&~ 8-PSK dé
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Figure 5.30: Gain de codage du schéma TTCM par rapport & la modulation non
codée, efficacité spectrale 3 bits/s/Hz, K =4, N = 4158

6 QAM, R=3/4
=9~ 8-PSK non codée |

107 1 L I ! 1 1 1 L I
5 55 6 6.5 7 7.5 8 85 9 95 10
Eb/NO (dB)

Figure 5.31: Gain de codage du schéma TTCM par rapport & la modulation non
codée, efficacité spectrale 3 bits/s/Hz, K =4, N = 15000
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Nous avons recensé tous ces résultats dans le tableau 5.3, ce dernier recense les
gains de codage obtenus par rapport au systéme non codé qui nous aurait permis

d’avoir la méme efficacité spectrale.

Tableau 5.3: Gain de codage par rapport & la modulation non codée & 10~° pour
K=1

Taux de codage R N Ordre de la modulation | Gain & 107° / & la modu-
lation non codée (dB)

2/3 900 8-PSK 3.5
3/4 900 16-QAM 6

2/3 2052 8-PSK 4.2
3/4 2052 16-PSK 3.5
3/4 2052 16-QAM 7

2/3 4158 8-PSK 4.6
3/4 4158 16-QAM 7.3

5.8 Influence de la longueur de ’entrelaceur

Nous avons remarqué que la longueur de 'entrelaceur influencait énormement les
performances du codeur turbo pragmatique. Dans cette section nous allons étudier
le comportement du codeur TTCM en fonction de la longueur de l'entrelaceur.
Nous avons effectué des simulations avec 4 longueurs d’entrelaceurs différentes et
pour 2 efficacités spectrales 2 et 3 bits/s/Hz. Ces résultats sont illustrés dans les
figures 5.32 et 5.33. Le gain de codage est par contre moins important que le turbo
pragmatique, on obtient un gain de codage de 1dB en passant d'un N=4096 & un
N=256 pour le codeur TTCM par rapport & 2 dB pour le codeur turbo pragmatique.
Pour des longueurs d’entrelaceur allant de 256 4 10000, on obtient un gain de codage

d’environ 2dB. Malheureusement tout comme le turbo pragmatique 'augmentation
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de la longueur de 'entrelaceur ne va pas sans une augmentation du délai du codage

et du décodage.

TTCM, K=4, G : (04 02 13), 8PSK,
AR T

eff spect 2bit/s/Hz, itération 6
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Figure 5.32: Influence de la longueur de lentrelaceur sur les performances du
schéma TTCM, K = 4, G = (040213), 8-PSK
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TTCM, K=4, G : (10 04 02 11), 16-QAM, eff spect 3bit/s/Hz, itération &

BER

Eb/NO (dB)

Figure 5.33: Influence de la longueur de I'entrelaceur sur les performances du
schéma TTCM, K = 4, G = (10040211), 16-QAM

5.9 Etude comparative du turbo pragmatique et
du schéma TTCM

Nous avons étudié principalement deux schémas de modulations élévées : les
schémas turbo pragmatique et TTCM. Le premier est pragmatique et donne de
bonnes performances d’erreurs mais présente l'inconvénient d’avoir un décodage
trés lourd & effectuer. Le second n’est pas pragmatique mais est intéressant du
fait de la modulation codée et donne également de bonnes performances d’erreurs.
De plus il effectue un décodage basé directement sur les symboles regus ce qui
a pour avantage de reduire considérablement I'effort de calcul. Pour terminer ce
chapitre, il serait utile de faire une étude comparative des deux derniers schémas de
modulation. Nous avons effectué une étude comparative des performances d’erreur
des deux schémas et de la complexité de mise en oeuvre. Afin de comparer les
performances d’erreur des deux schémas, nous avons tracé des courbes montrées
dans les figures 5.34 & 5.37.



135

eff spect 2bit/s/Hz, K=5, R=2/3, 8-PSK, itération 6, N=2052
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Figure 5.34: Comparaison des schémas TTCM et turbo pragmatique, efficacité
spectrale 2 bit/s/Hz, K =5, N = 2052, 8-PSK
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Figure 5.35: Comparaison des schémas TTCM et turbo pragmatique, efficacité
spectrale 3 bit/s/Hz, K =4, N =900, 16-QAM
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eff spect 3bit/s/Hz, K=4, R=3/4, 16-QAM, itération 6, N=2052
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Figure 5.36: Comparaison des schémas TTCM et turbo pragmatique, efficacité
spectrale 3 bit/s/Hz, K =4, N = 2052, 16-QAM -

eff spect 3bit/s/Hz, K=4, R=3/4, 16-QAM, itération 6, N=4158
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Figure 5.37: Comparaison des schémas TTCM et turbo pragmatique, efficacité
spectrale 3 bit/s/Hz, K =4, N = 4158, 16-QAM
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Nous remarquons que pour les différentes longueurs de contraintes et
d’entrelaceurs utilisées, les schémas TTCM et turbo pragmatique donnent pra-

tiquement les mémes performances d’erreur.

Le tableau 5.4 recense les calculs que nécessitent le codage et le décodage turbo
pragmatique et TTCM, M est le nombre de signaux de la constellation utilisée et
m, logoM. C représente tous les calculs par bit que demande un décodeur itératif

turbo binaire.

Tableau 5.4: Comparaison de la complexité de ’algorithme de décodage TTCM et

turbo pragmatique

Nombre de calculs par bit
Codeur Codeur Décodeur Décodeur
pragmatique | TTCM pragmatique TTCM

Exponentiel - - 4x Nx M -
Multiplication - - 4% N *x M -
Addition - - (4% N x M)+ 2N -
Division - - N -

Délai entrelaceur - 2% N/m - (3N/m)+ N
ou du désentrelaceur

Calculateur du LLR - - 2+Cx N 2xCx N/m

Comme le montre le tableau 5.4, le décodeur turbo pragmatique a l'inconvénient
d’intégrer beaucoup d’exponentielles & cause de la présence du module de calcul des
LLR qui permet de reconstituer les bits & partir des symboles qui les ont constitués.

Ce probléme ne se pose pas avec le décodeur TTCM car les symboles sont directe-
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ment traités. Le schéma turbo pragmatique est donc assez complexe & mettre en
oeuvre mais a l'avantage d’étre assez souple. On peut changer ’efficacité spectrale,
la constellation utilisée et le taux de codage sans toutefois changer la structure
du schéma ce qui n’est pas le cas pour le schéma TTCM, ol pour passer a une
autre constellation ou une autre efficacité spectrale il faut mettre en oeuvre une
autre structure. Le schéma turbo pragmatique ou TTCM sera choisi en fonction
du facteur qu’on désire privilégier, le pragmatisme ou la complexité de décodage.
Pour pallier & la non pragmaticité du TTCM, nous avons proposé une structure

dérivante: le schéma TTCM pragmatique.

5.9.1 Schéma TTCM pragmatique

Le schéma TTCM présente un inconvénient majeur: il n’est pas pragmatique.
Implanter un systéme ayant plusieurs efficacités spectrales nécessite plusieurs
codeurs. Pour palier & ce probleme, nous allons nous servir des travaux de Viterbi,
Wolf, Zehavi et Padovani [49]. Ces derniers ont introduit une méthode pragmatique
pour aborder la modulation codée. Ils ont proposé un codeur convolutionnel de
générateurs: G; = 133 et G, = 171, ayant 64 états et un taux de codage R =1/2
associé & plusieurs constellations et ol on ne code qu’un seul bit d’information.
Pour avoir une efficacité spectrale de 1 bits/s/Hz, on n’utilise que 2 bits de
parité. Pour une constellation 8-PSK, on se servira des deux bits de parité et d’un
autre bit d’information qui lui ne sera pas codé, fournissant ainsi une efficacité
spectrale de 2 bits/s/Hz. Lorsqu’il s’agit d’une constellation 16-PSK ou 16-QAM,
on se servira des deux bits de parité et de deux autres bits d’informations qui
n’auront pas été codés. Cette configuration nous donnera une efficacité spectrale
de 3 bits/s/Hz. Le codeur TCM pragmatique est présenté dans la figure 5.38.
Maintenant un codeur unique peut réaliser plusieurs types de modulation codée

ayant différentes efficacités spectrales.

Le schéma TTCM pragmatique représenté a la figure 5.39 aura tout simplement
la méme structure que celle du TTCM & la seule différence qu’on aura des codeurs
TCM pragmatiques & la place des codeurs TCM standards. Cependant cette ap-

proche pragmatique a une mémoire de 64 états, ce qui est nettement plus élevé par
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rapport au schéma TTCM que nous avons jusque la étudié. En effet nous avons vu

que la longueur de contrainte K = 4, c’est a dire avec une mémoire de 8 états, nous

donnait d’aussi bons résultats que lorsque qu’on avait des longueurs de contrainte

plus élévées.

Bits d'informations
d @—> Modulateur
d, »  16-PSK
& ou 16-QAM
g, i
- Symbole
() 1 Modulateur ¥ M-);ife-PSK
s 8-PSK |+ Selecteur —=
[ 24 A
= ]
» Modulateur
4 4-PSK
L xg
L/

1
bits

|

Codeur TCM
pragmatique

Figure 5.38: Codeur TCM pragmatique de Viterbi [11]

_Sélecteur

Entrelaceur K bit
pair-impair

A

Codeur TCM
pragmatique

Désentrelaceur
de symbole

pair-impair

4

Figure 5.39: Codeur TTCM pragmatique

_;}-—» Sortie
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5.10 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons étudié le schéma TTCM. Du point de vue perfor-
mance d’erreur nous avons pratiquement les mémes résultats que ceux obtenus avec
le schéma turbo pragmatique. Le schéma TTCM a ’avantage d’effectuer une mod-
ulation codée et I'effort de calcul est nettement diminué par rapport au décodeur
turbo pragmatique grace a l'utilisation d’un décodeur par symbole. Il n’est par
contre pas pragmatique car il demande un changement de structure pour avoir une
efficacité spectrale différente. Pour pallier a ce probléme nous avons proposé un
schéma ayant la structure TTCM et qui nous permet de changer d’efficacité spec-
trale sans changer de schéma. L’étude de 'influence de la longueur de contrainte
des codes nous a permis de remarquer les mémes résultats que ceux qui ont été
obtenus pour le schéma turbo pragmatique. Un code de longueur de contrainte
K = 3 ne présente pas de bonnes performances d’erreur. Des codes de longueur
de contrainte K = 4, 5 et 6 donnent pratiquement les mémes résultats contraire-
ment aux codes convolutionnels. Les performances d’erreur des codes turbo sont
déterminées surtout par la distance effective libre au lieu de la distance libre pour
les codes convolutionnels, et cette distance effective libre est pratiquement pareille

pour les codes de longueur de contrainte K égale a 4, 5 et 6.
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CHAPITRE 6

CONCLUSION ET PERSPECTIVES DE
RECHERCHES

Dans ce mémoire nous nous sommes intéressés aux schémas de modulation
élévée associés a la technique de codage turbo. Les codes turbo décrits pour
la premieére fois en 1993 par Berrou, Glavieux et Thitimajshima présentent des
performances d’erreur remarquables, leurs probabilités d’erreurs se rapprochant
a 0.7dB de la limite théorique de Shannon. Malheureusement la modulation
BPSK utilisée n’est pas tres intéressante pour les applications & largeur de bande
réduite. Nous avons donc étudié les schémas utilisant la technique turbo associée
aux modulations multi-niveaux et ce sous un canal gaussien. Nous nous sommes
intéréssés principalement & deux schémas de modulation que sont les schémas turbo
pragmatique et TTCM. Nous avons commencé dans le chapitre 1 par présenter
les bases d’un systéme de communications numériques, nous nous sommes ensuite
attelé & présenter les codes convolutionnels qui sont un élément de base des codes
turbo. Dans le chapitre 2 nous avons présenté les codes turbo et les différents
éléments qui le caractérisent et en particulier les entrelaceurs et son décodage.
Nous avons présenté le principe de décodage itératif turbo et détaillé les différents
algorithmes qui existent dans la littérature et particulierement 1’algorithme MAP
et son équivalent logarithmique, le LogMAP que nous avons utilisé pour nos

simulations.

Une fois le principe de codage et décodage turbo acquis nous avons décrit les
principaux schémas de modulations multi-niveaux qui existent dans la littérature
pour ensuite faire une étude détaillée des schémas turbo pragmatique et TTCM.

Ils ont fait respectivement I'objet des chapitre 4 et 5.
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Nous avons commencé par étudier le schéma turbo pragmatique car c’est
une structure trés modulaire. On passe d’une efficacité spectrale, d’un taux de
codage et d’une constellation & une autre sans pour autant modifier le schéma,
malheureusement il demande un effort de calcul considérable. Une grande partie
de I'étude a été faite sur linfluence de l'assignation des bits aux signaux de
la constellation sur les performances d’erreur. Cette étude était nécessaire car
il s’est avéré que d’une assignation & une autre on obtenait des différences de
gains de codage allant jusqu’a 1dB. L’étude de ce schéma de modulation nous a
permis de dégager une caractéristique remarquable des codes turbo et de tous les
schémas utilisant le principe turbo : 'augmentation de la longueur de contrainte
n’améliore pratiquement pas les performances d’erreur. On atteint au maximum
un gain de codage de 0.3 dB d’une longueur de contrainte a la suivante. La
longueur de contrainte présentant le meilleur compromis complexité de décodage
performance d’erreur est égale & 4 aussi bien pour le schéma TTCM que pour le
schéma turbo pragmatique. Un code de longueur de contrainte 3 n’est pas assez
puissant pour présenter un interét. Les longueurs de contrainte 5 et 6 quant & elles
donnent les mémes performances que K = 4. Nous avons par ailleurs effectué des
simulations pour des efficacités spectrales allant de 2 jusqu’a 7 bits/s/Hz et étudié
des constellations de signaux allant du 8-PSK au 256-QAM.

Le dernier chapitre a fait I'objet du schéma TTCM qui est relativement plus
facile & mettre en oeuvre. Il intégre la modulation et le codage. Le principe de
décodage multi-niveaux a été introduit. Ce principe nous a permis de diminuer
énormement la latence en supprimant le module de calcul du LLR. Il donne de
bonnes performances d’erreurs pratiquement semblables & celles obtenues pour
le schéma turbo pragmatique. Cependant il n’est pas pragmatique et changer
d’efficacité spectrale ou de constellation revient & concevoir un autre systeme. Pour
pallier & ce probléme nous avons proposé un schéma TTCM pragmatique. Pour

finir nous avons effectué une étude comparative de ces deux schémas de modulation.

Nous avons présenté trois principaux schémas de modulation multi-niveaux

& savoir le schéma multi-niveaux, le schéma turbo pragmatique et le schéma
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TTCM. Le premier a tout juste été présenté et n’a pas fait 'objet d’une étude
plus approfondie car il est trop complexe & mettre en oeuvre sans pour autant
que ses performances d’erreur soient meilleures & celles des deux autres schémas
de modulation multi-niveaux. Les schémas turbo pragmatique et TTCM donnent
pratiquement les mémes performances d’erreur pour des codes de longueurs de
contrainte pareilles et pour une méme constellation de signaux. Le schéma turbo
pragmatique est assez modulaire mais son algorithme de décodage est assez
complexe. L’algorithme de décodage du schéma TTCM est relativement plus
simple mais ce schéma n’est pas modulaire. Ce probleme a été résolu par la
présentation du schéma TTCM pragmatique, il serait donc plus intéressant de

Putiliser.

Ce mémoire nous a permis d’effectuer une étude approfondie des schémas de
modulations élévées associés a la technique de codage turbo sous un canal gaussien.
I1 fournit également de nouvelles bases pour des recherches futures. Voici une liste

exhaustive de recherches intéressantes :

e Etude des schémas de modulations élévées associés & la technique de codage

turbo sous un canal de Rayleigh.
e Association du codage TTCM et du codage spatio-temporel.

e Recherche des meilleurs codes TCM pour les modulations 32-QAM, 64-QAM,
128-QAM et 256-QAM.

e Ftude d’autres schémas de modulation qui réduiraient 'effort de calcul du

turbo pragmatique tout en conservant son caractere pragmatique.
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Annexe I
Développement des métriques de 'algorithme MAP

[.L1 Meétrique d’état en avant

Il s’agit de développer une relation entre la métrique d’état ai(m) et of_,(m).
De (3.14) nous avons la probabilité ai(m) qui est égale & : P(dy = 4, Sk = m, R}).

Développons cette équation :

ai(m) = P(dy=1,S, =m, R’f)
M-1 1
= > Y P(dg=4,dp-1 = j, S = m, Sp—y =m, Ry, RFT)

m'=0 j=0
M-1 1

= Z Z P(dk—l =7, Sp-1 = m,7 le_l)'

m/’=0 j=0

P(d, =1, Sk = m, Re|dp—1 = 5, Sem1 = m/, RF ™) (L1)

En tenant du fait que les événements apres U'instant (k-1) ne sont pas influencés
par la séquence recue R’f“l, si le bit di_; et ’état Sk_; sont connus alors I'expression

de ok (m) devient:

M-1 1
ak(m) = Z EP(dk_l =7,S-1= m’,R’f”l).

m!'=0 j=0

P(dk = ’i, Sk =1m, Rkldk—l = j, Sk-—l = m’) (12)
Rappelons que de (3.16) nous avons:
Yi(Rg,m',m) = P(dg = i, Sy, = m, Rg|d—1 = J, Sg—1 = m) (1.3)

De (1.2) et (I.3), nous obtenons une expression récursive pour ak(m) :
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M-1 1

ak(m) = Z Z’Yi(Rk, m',m)ad_,(m') (L.4)

m'=0 j=0

1.2 Meétrique d’état en arriére

Dans le cas de la métrique d’état en arriere, il s’agit de développer une relation
entre la métrique Gj(m) et B, (m). (3.15) nous donne I'expression de la probabilité

Bi(m) qui est égale a: P(RY,|dx =4, Sk = m). Développons cette équation:

Bi(m) = P(RYlde =i, =m)

M-1 1

= D > P(dre1 = J, Sepr = m, R[Sk = m, dy, = 4)
m/=0 j=0
M-1 1

= Z ZP(dkH = J, Ser1 = M/, Ryey1, Ry 0| Sk = m, di, = 0)
m/=0 j=0
M-1 1

= Y > (Risldess =7, Seyr = m/, Riyr, Sy = m, di = 0).
m/=0 j=0
P(dk}+1 = j7 Sk+1 = mla Rk+1a Sk; =m, dk = Z)

PT(Sk =m,dk =’1,)

M-1 1
= Z ZPT(Rch+2|Sk+1 =m', dg41 = J).
m/=0 j=0
P(dgt1 = 7, Sk1 = m, Ryp1|Se = m, dj, = 1)
M-1 1
= Z Z'Biﬂ(ml)%’(ﬂkﬂ, m, m’) (L5)
m/=0 j=0

Il reste maintenant & simplifier davantage la métrique d’état ~;(Rg, m', m).
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.3 Métrique d’état

De (3.16) nous avons :

e

f)’i(Rlﬁ ml7m) = dk — i, Sk; =m, Rk|dkz—1 = ja Sk—l = m/)

|
B

Rk|dk_1 = j, Sk-—l = m',dk = ’i, Sk = m)

B>

dp = i|dg—1 = j, Sp—1 = m/, S = m).

P Sk, m[dk_l = j, Sk—l = m’) (16)

(
(
(
(

Le codeur turbo émet 2 bits : le bit systématique x et le bit de parité yz, donc
Ry = (zk, yx). Conditionnellement sur (dg—1 = 7, Sg—1 = m/,dx =%, S, =m), i et

Yy sont 2 variables non corrélées, 'expression v;(Ryg, m',m) devient donc:

in(Rhm,: m) = P mk;ldk:—l = j) Sk——l = mlydk = Z7Sk: = m)

e

yk|dk—1 = j, Sk——l = m’,dk = 'i, Sk = m)

S

dk = Z"dk__l = j, Sk——l = m',Sk = m)

(
(
(
(Sk = m|dg_1 = j, Sp-1 = m) (L.7)

P

La connaissance d = i et Sy = m définit complétement le chemin a travers le

treillis donc l'expression de «;(Rg, m',m) peut se simplifier commme suit:

¥R, m',m) = P(zgldy =1i,S, =m).
P(yg|dk =1, S, = m).
(
(

U

di = ildg—1 = J, Sg—1 = M/, S = m).

o

Sk = ml|dg—1 = J, Sg—1 =m') (L8)

Compte tenu du fait que la modulation effectuée est une modulation BPSK et
que le bruit du canal affecte les bits transmis nous avons zp = 2dy — 1 + ng, et
Yr = 2¢; — 1 + ng, ¢ étant le bit de parité. Si le bruit affectant le canal suit une

distribution de Rayleigh, = et y; seront respectivement deux variables aléatoires
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de Rayleigh de moyennes mq (2d, — 1) et my(2c; — 1). On a donc :

e ooy 1 Me(TK — (20 — 1))?

P(zgldy =14, =m) = 5= exp(— 53 ) (L.9)
. _ _ 1 _ma(yk — (2Ck - 1))2

P(yg|d = 1,5, =m) = = exp( 507 ) (I.10)

P(Sk, = m|dg—1 = J,Sk—1 = m') vaut 0 ou 1 selon qu’il existe ou non une
transition dans le treillis entre 1’état S, = m et Sx_1 = m/, pour un bit dy_; = J

recu.

P(dy, = i|dx—1 = J,Sk—1 = m/,Sx = m) dépend de la probabilité & priori.

L’information & priori L, ; est définie comme:

Log = m(llz—%:—:—é;) (L11)

En utilisant 'égalité P(dy = 1) = 1 — P(dx = 0) on peut dire :

) exp(i.Lo k)
P d = a = —_— I. 2
(de = i|La) T+ exp(Log) (I.12)

exp(Lo )
Pdg = 1|Lgy) = — 2P\ lak) 113
(e = o) = T cap( L) -

1
Pldy=0|Lyp) = ———— 114
(dx = 0| Lapk) = (1.14)
On a donc:
. . ; exp(i.Lg

P(dy =i|dg—1 =7, Sk-1 =m/,Sp =m) = T+ ezo(l. o) +iip(L’k)k) (I.15)

Pour la premiere itération de décodage, cette probabilité vaut 1/2, car la

probabilité d’avoir 0 ou 1 est la méme.

Des équations (1.8), (1.9), (1.10) et (I.12), ’expression de 7;(Rg, m’, m) devient:
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: 1 mo(a—(2i=1))% _ ma(yp—(2c—=1))2
I —_— —
i (R,m m', m) —_ 52 202 e 252
eiLa"k

mp(sk = m|d-1 = J, Se—1 = m)

(1.16)
On rappelle que P(Sy = m|dg—1 = j, Sx—1 = m’) vaut 0 ou 1 selon qu’il existe
ou non une transition dans le treillis entre 1'état S = m et Sx_; = m/, pour un bit

di_1 = J recgu.

Pour un canal gaussien m, est tout simplement égal & 1.
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Annexe II
Résultats supplémentaires chapitre4
Nous présentons dans cet annexe les courbes relatives a linfluence de
lassignation des bits & la constellation, de U'efficacité spectrale et de la longueur
de contrainte sur la probabilité d’erreur. Tous ces résultats ont été obtenus par

simulation & l'ordinateur.

II.1 Influence de 'assignation des bits & la constellation

Turbo Pragm, K=4, G(1,17/15), eff spect 2bit/s/Hz, 16 QAM, itération 6, entr alea, N=4096

=8~ P1l1 P22
|| =8= P11 12P2
[ =€~ HP1I12P2

BER

10—7 ! I L
2.5 3 3.5 4 4.5

Eb/NO (dB)

Figure IL.1: Influence de 'assignation sur les performances du schéma turbo prag-
matique, K=4, G=(1,17/15), N=4096, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, 16-QAM
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Turbo Pragm, K=5, G(1,35/23), eff spect 2bit/s/Hz, 16 QAM, itération 6, entr alea, N=4096

-~ P11 P212 |
@~ P1l112P2
‘| <¢= 11P1 12P2

BER

3 35 4 45
Eb/NO (dB)

Figure I1.2: Influence de I’assignation sur les performances du schéma turbo prag-
matique, K=5, G=(1,35/23), N=4096, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz, 16-QAM
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I1.2 Influence de l'efficacité spectrale

Turbo Pragm, K=4, G(1,17/15), eff spect 2bit/s/Hz, itération 6, entr alea, N=2052

== 16-QAM, R=1/2
o\ «@= 8-PSK, R=2/3
-+| =&= 4-PSK non codée

BER

Eb/NO (dB)

Figure 11.3: Codeur turbo pragmatique, K=4, G=(1,17/15), N=2052, efficacité
spectrale 2 bits/s/Hz
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Turbo Pragm, K=4, G(1,17/15), eff spect 3bit/s/Hz, itération 6, entr alea, N=2052

[<e~ 16 0AM, R=3/4 |
-8~ 8-PSK non codée

BER

107° ! ! 1 1 1

4 5 6 7 8 9 10
Eb/NO (dB)

Figure IL.4: Codeur turbo pragmatique, K=4, G=(1,17/15), N=2052, efficacité
spectrale 3 bits/s/Hz

Turbo Pragm, K=4, G(1,17/15), eff spect 4bit/s/Hz, itération 6, entr alea, N=2052

T

BER

7 75 8 8.5 9 9.5 10 105 11
Eb/NO (dB)

Figure IL.5: Codeur turbo pragmatique, K=4, G=(1,17/15), N=2052, efficacité
spectrale 4 bits/s/Hz



Turbo Pragm, K=4, G(1,17/15), eff spect Sbit/s/Hz, itération 6, entr alea, N=2052

BER

T
| =8= 64 QAM, R=5/6
-| =8~ 32-QAM non codée

Eb/NO (dB)

16

158

Figure I1.6: Codeur turbo pragmatique, K=4 G=(1,17/15), N=2052, efficacité spec-

trale 5 bits/s/Hz
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II.3 Influence de Defficacité spectrale sur 'influence de ’assignation des

bits A la constellation

Turbo Pragm, K=4, G(1,17/15) , eff spect 3bit/s/Hz, 16 QAM, iteration 6, entr alea, N=2052

=@~ P1111213 P2,414I516 ]
== P1111213 1415I6P2,4 |]
== 111213P1 1415I6P2,4

BER

10

Eb/NO (dB)

Figure I1.7: Influence de lefficacité spectrale sur ’assignation des bits, K=4,
G=(1,17/15), N=2052, efficacité spectrale 3bits/s/Hz, codeur turbo pragmatique
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Turbo Pragm, K=4, G(1,17/15), eff spect 4bit/s/Hz, 64 QAM, iteration 6, entr alea, N=2052

| =@= P11112 P2,31314
| <&@~ P111121314P2,3
=9~ 1112P11314P2,3

BER

7 75 8 8.5 9 9.5 10
Eb/NO (dB)

Figure I1.8: Influence de l’efficacité spectrale sur I’assignation des bits, K=4,
G=(1,17/15), N=2052, efficacité spectrale 4bits/s/Hz, codeur turbo pragmatique

Turbo Pragm, K=4, G(1,17/15) ,eff spect 5bit/s/Hz, 64 QAM, iteration 6,entr alea, N=2052

== P11112 131415
~g [1P112 131415
=§= 1112P1 131415

BER

-7 i L 1 I i
10 11 12 13 14 15 16
Eb/NO (dB)

Figure I1.9: Influence de lefficacité spectrale sur l'assignation des bits, K=4,
G=(1,17/15), N=2052, efficacité spectrale 5bits/s/Hz, codeur turbo pragmatique
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II.4 Influence de la longueur de contrainte

Turbo Pragm, eff spect 2bit/s/Hz, 16 QAM, itération 6, entr alea, N=4096, S2:P111 P2i2

BER

107 ; ; ;
25 3 3.5 4 4.5

Eb/NO (dB)

Figure I1.10: Influence de la longueur de contrainte, codeur turbo pragmatique,
N=4096, itération 6, 16 QAM
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Annexe III
Résultats supplémentaires chapitreb

Nous présentons dans cet annexe les courbes relatives a 1’étude du schéma
TTCM. Nous avons étudié 'influence du partionnement sur les performances du
schéma TTCM et recensé les gains de codage obtenus par le codage TTCM par

rapport & la modulation non codée pour différentes efficacités spectrales.

III.1 Influence de ’assignation selon Ungerboeck et selon Gray des bits

a la constellation sur les performances du schéma TTCM

TTCM, K=4, G : 04 02 13, eff spect 2bit/s/Hz, 8PSK, itération 6, N=2052

-9~ Gray
~g&~ Ungerboeck

BER

Eb/NO (dB)

Figure III.1: Comparaison de l’assignation selon Ungerboeck et selon Gray des bits
3 la constellation sur les performances du schéma TTCM, 8-PSK, N=2052, K=4,
G:040213
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III.2 Gain de codage obtenu par le codage TTCM par rapport a la

modulation non codée pour différentes efficacités spectrales

TTCM, K=5, G(16 04 23), eff spect 2bit/s/Hz, itération 6, N=900

[ -e~ 8-PSK, R=2/3
:| =8~ 4-PSK non codée

BER

3 35 4 45 5 55 6 6.5
Eb/NO (dB)

Figure II1.2: Gain de codage du schéma TTCM par rapport & la modulation non
codée, K=5, G : 16 04 23, N=900, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz
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TTCM, K=5, G(16 04 23), eff spect 2bit/s/Hz, itération 6, N=2052

-6~ 8-PSK,R=2/3 |
-$~ 4-PSK non codée

3 3.5 4 4.5

. 5 55 6 6.5
Eb/NO (dB)

Figure II1.3: Gain de codage du schéma TTCM par rapport a la modulation non

codée, K=5, G : 16 04 23, N=2052, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz

TTCM, K=5, G(16 04 23), eff spect 2bit/s/Hz, itération 6, N=4158

-6~ 8-PSK, R=2/3
=@~ 4-PSK non codée

3 3.5 4 4.5 5
Eb/NO (dB)

55 6 6.5

Figure II1.4: Gain de codage du schéma TTCM par rapport & la modulation non
codée, K=5, G : 16 04 23, N=4158, efficacité spectrale 2 bits/s/Hz
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TTCM, K=6, G(10 04 02 41), eff spect 3bit/s/Hz, itération 6, N=900

-8~ 16 QAM, R=3/4
=@~ 8-PSK non codée

BER

- ; ; ; ; ;
4 5 6 7 8 9 10
Eb/NO (dB)

Figure II1.5: Gain de codage du schéma TTCM par rapport & la modulation non
codée, K=6, G : 10 04 02 41, N=900, efficacité spectrale 3 bits/s/Hz

TTCM, K=5, G(10 04 02 21), eff spect 3bit/s/Hz, itération 6, N=2052

-8~ 16 QAM, R=3/4
~&= 8-PSK non codée

BER

1
5 5.5 6 6.5 7 75 8 85 9 95 10
Eb/NO (dB)

Figure I11.6: Gain de codage du schéma TTCM par rapport & la modulation non
codée, K=5, G : 10 04 02 21, N=2052, efficacité spectrale 3 bits/s/Hz
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TTCM, K=6, G(10 04 02 41), eff spect 3bit/s/Hz, itération 6, N=2052

:[~e~ 16 QAM, R=3/4
—&= 8-PSK non codée

5 5.5 6 6.5 7 75 8 8.5 9 9.5 10
Eb/NO (dB)

Figure II1.7: Gain de codage du schéma TTCM par rapport & la modulation non
codée, K=6, G : 10 04 02 41 , N=2052, efficacité spectrale 3 bits/s/Hz
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Annexe IV

Courbes comparatives du codeur TTCM et du codeur turbo

pragmatique

Nous présentons dans cet annexe les courbes relatives a la comparaison des
deux principaux schémas de modulations & savoir les schémas TTCM et turbo

pragmatique.

eff spect 3bit/s/Hz, K=6, R=3/4, 16-QAM, itération 6, N=900

=6~ TrC™
‘| -~ PRAGMATIQUE

45 5 55 8 6.5 7 75
Eb/NO (dB)

Figure IV.1: Comparaison des schémas TTCM et turbo pragmatique, efficacité
spectrale 3 bit/s/Hz, K=6, N=900, 16-QAM
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eff spect 3bit/s/Hz, K=5, R=3/4, 16-QAM, itération 6, N=2052

] -6~ TTCM
:1 -8~ PRAGMATIQUE

107

BER

Eb/NO (dB)

Figure IV.2: Comparaison des schémas TTCM et turbo pragmatique, efficacité
spectrale 3 bit/s/Hz, K=5, N=2052, 16-QAM

eff spect 3bit/s/Hz, K=6, R=3/4, 16-QAM, itération 6, N=2052

-6~ TTCM
-8~ PRAGMATIQUE

Eb/NO (dB)

Figure IV.3: Comparaison des schémas TTCM et turbo pragmatique, efficacité
spectrale 3 bit/s/Hz, K=6, N=2052, 16-QAM
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eff spect 3bit/s/Hz, K=6, R=3/4, 16-QAM, itération 6, N=4158

=~ TTCM
-6~ PRAGMATIQUE

BER

Eb/NO (dB)

Figure IV.4: Comparaison des schémas TTCM et turbo pragmatique, efficacité
spectrale 3 bit/s/Hz, K=6, N=4158, 16-QAM



