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RESUME

Le travail de recherche présenté dans ce mémoire est consacré au développement d’une
nouvelle classe de codes correcteurs d’erreurs intitulés : codes convolutionnels a temps
variant quasi apériodiques. Ces codes ont pour mission d’élargir la structure aléatoire
des codes convolutionnels classiques en faisant varier dans le temps, et de maniere
aléatoire, les connexions d’un codeur convolutionnel sur une longue période. Cette
variation sur une longue période permet d’élargir ’ensemble des codes sur lequel notre
code particulier est choisi. Le décodage mis au point pour décoder ce type de codes est

un décodeur de Viterbi adaptatif qui s’adapte aux variations du codeur.

Les codes modernes de type Turbo ou LDPC sont des codes trés puissants, ils permettent
de se rapprocher de maniére exceptionnelle de la limite théorique imposée par Shannon
en termes de performance d’erreur. Cependant, ces systemes peuvent s’avérer
complexes, quant a leur mise en ceuvre, et souffrent de délai associé au décodage
important. A I’inverse, les codes convolutionnels sont connus pour étre plus simples 2
implémenter et offrent peu de latence au décodage. C’est la raison pour laquelle malgré
que les performances d’erreur des codes convolutionnels soient inférieures a celles des
codes de type Turbo ou LDPC, les codes convolutionnels avec décodage de Viterbi

demeurent largement utilisés dans les syst¢mes de communication actuels.

Dans cette optique, le systtme de codage propos€ a pour objectif de garder la
composante pratique et optimale du décodage de Viterbi tout en ajoutant de I’aléa par
rapport aux codes convolutionnels classiques. Ce travail de recherche constitue une
premicre approche. Il analyse le rapport entre performance d’erreur et complexit€ de
certains codes convolutionnels a temps variant quasi apériodiques. Les codes non

systématiques ainsi que les codes récursifs systématiques sont étudiés.
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ABSTRACT

The research presented in this thesis is focused on the development of a new class of
error correcting codes named: Quasi-Non Periodic Time Varying Convolutional Codes.
The purpose of these codes is to enlarge the random structure of classical convolutional
codes by varying in time and in a random manner, the connections of a convolutional
encoder over a long period of time. This variation over a long period of time allows the
enlargement of the set of codes from which our specific code is chosen. As a decoder,
we develop an adaptive version of the Viterbi algorithm that consists to follow the

variations of the coding system.

Modern codes, such as Turbo or LDPC are very powerful; they allow us to come very
close to the Shannon theoretical limit in terms of error performance. However these
systems can prove to be complex when it comes to their practical applications. On the
other hand convolutionnal codes are known for being more easily implemented. This is
the reason why, in spite of the error performances of convolutional codes being inferior
to that of modern codes, the convolutional codes with the Viterbi Decoder are still

widespread in today’s communication systems.

With that in mind, the purpose of the coding system proposed in this work is to maintain
the practical aspect of the Viterbi decoder, while adding a random structure to classical
convolutional codes. This work analyzes the connection between error performances
versus complexity of certain quasi-non periodic time varying convolutional codes. The

non systematic and recursive systematic codes are presented.
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CHAPITRE 1

INTRODUCTION

1.1 Motivations

Le codage de canal a pour objectif d’améliorer la transmission numérique d’information
a travers un canal bruité. Cette amélioration peut se traduire soit par un gain en vitesse
de transmission, soit par une €économie en puissance selon les applications. Le gain
procuré par le codage ne peut dépasser une certaine limite. Cette limite appelée capacité
du canal fut établie il y a soixante ans par Claude Shannon dans un article fondamental
qui s’intitule « une théorie mathématique des communications » [1]. Shannon dans cet
article démontra analytiquement que pour atteindre cette limite ultime, il fallait utiliser
un systeme de codage pseudo aléatoire de trés grande dimension. Il n’indiqua cependant

pas de systémes concrets capables de telles prouesses.

Peter Elias prouva en 1955 d’un point de vue théorique, que n’importe quel code linéaire
construit a I’aide d’une matrice génératrice, choisie de fagon aléatoire, et de dimension
assez grande pouvait atteindre la capacit€ a I’encodage. Malheureusement, le probléme
résidait dans le décodage. 1l s’agissait de le décoder avec un décodage optimal, en
comparant le mot de code regu avec tous les autres mots de code possibles. Compte tenu
de la trés grande longueur du code, la complexité devenait vite extrémement élevée. 11
décida alors de chercher des codes avec plus de structures et inventa les codes

convolutionnels [2].

En 1967 Andrew Viterbi inventa un décodage a maximum de vraisemblance pouvant
décoder les codes convolutionnels de fagon optimale [3]. A partir de cet instant les codes
convolutionnels ont dépassé la plupart des systémes de codage existants. Le décodage de

Viterbi connut un réel succes et fut I’objet d’un impact économique majeur.



Ce n’est que 25 ans plus tard, pour la premiere fois qu’un systeme de codage fut capable
d’atteindre a quelques fractions de dB prés de la capacité. Ce sont deux chercheurs
francais et leur étudiant ; Berrou, Glavieux et Thitimajshima qui furent & I’origine de
cette invention. Ils proposérent un systeme de codage basé sur la concaténation de deux
codeurs convolutionnels, séparés par un long entrelaceur pseudo aléatoire [4].
L’entrelaceur avait pour mission d’introduire de 1’aléa a I’encodage et pour particularité
de pouvoir étre décodé par un décodeur itératif. Ce systeme original fut baptisé Turbo.
Les codes Turbo ont donné naissance a d’autres systemes de codage trés performants
[5-7]. 1ls partagent tous principalement les mémes particularités. Ils contiennent un long

entrelaceur pseudo aléatoire et sont pour la plupart décodés par des techniques itératives.

Malgré les performances exceptionnelles que procurent les codes de type Turbo, les
codes convolutionnels décodés a 1’aide du décodage de Viterbi restent parmi les
systemes les plus utilisés en pratique. Ils sont actuellement intégrés a travers la planete
dans plus d’un milliard de téléphones cellulaires, et I’entreprise Qualcomm a estimé
récemment a plus de 10"® le nombre de bits décodés a chaque seconde par 1’algorithme
de Viterbi, dans les téléviseurs numériques [8]. La popularité du décodage de Viterbi est
due au fait qu’il bénéficie de trés bonnes performances pour une faible complexité. Mais
aussi que la latence au décodage est pratiquement inexistante contrairement aux codes

de type Turbo ou la latence ne peut étre négligée.

Ainsi pour pouvoir bénéficier de 1’optimalité de 1’algorithme de Viterbi, et introduire la
composante aléatoire indispensable aux systemes de codage modernes, nous avons
élaboré un systeme de codage nouveau. Ce systeme est basé sur la permutation de fagcon
pseudo aléatoire et quasi non répétitive dans le temps des connexions d’un codeur
convolutionnel, permettant ainsi de créer des codes moins structurés que les codes
convolutionnels classiques. Cette permutation quasi non répétitive ; et donc trés longue

dans le temps, peut étre apparentée au long entrelaceur des codes de type Turbo, puisque



qu’elle a pour objectif de générer I’aléa indispensable au codage aléatoire. L’avantage de
ce systtme est de produire un codage de type aléatoire pouvant étre décodé par un
décodage de Viterbi adaptatif. Ce décodage est optimal et consiste a trouver le plus court
chemin dans un treillis, ou les symboles assignés aux branches a chaque instant
dépendent des connexions spécifiques de ’encodeur a ce méme instant. Ces symboles
varient ainsi dans le temps et ne sont plus identiques comme cela était le cas entre deux

mémes €tats, dans un décodeur de Viterbi classique [9].

Ce mémoire a donc pour objectif d’illustrer cette nouvelle technique de codage, d’en
calculer ses performances d’erreur dans un canal Gaussien, d’en étudier la complexité et

d’en établir les limitations.



1.2 Contributions

Les contributions apportées par ce travail sont les suivantes :

1. Découverte et élaboration des codes convolutionnels a temps variant quasi

apériodiques.

2. Mise en ceuvre d’une structure de décodage de Viterbi adaptatif capable de

décoder des codes de types pseudo aléatoires.

3. Conception de programmes capables de simuler le systtme de codage et
décodage des codes convolutionnels a temps variant quasi apériodiques, pour des

codes récursifs et non récursifs, pour des taux de codage de 1/2 et 1/3 .

4. Analyse et évaluation des performances d’erreur associées a la classe des codes

convolutionnels a temps variant quasi apériodiques.

Les simulations ont été effectuées a 1’aide d’ordinateurs munis de processeurs Pentium®
IV d’Intel® cadencés a 3 et 1.5 GHz et possédant respectivement 1 Gb et 512 Mb de
RAM sous I’environnement Windows XP. Les logiciels de programmation Matlab® et

Microsoft Visual studio® ont été utilisés pour concevoir les simulateurs.



1.3 Organisation du mémoire

Le mémoire se divise en cinq parties :

¢ Premiere partie — concepts théoriques fondamentaux

Nous commencons tout d’abord par présenter les systémes de communication
numérique dans un canal Gaussien, pour ensuite discuter de I’impact du codage de
canal sur ces systemes, et aboutir enfin au développement analytique permettant de

construire un systéme de codage optimal.

e Deuxieme partie — Principales techniques de codage

Nous présentons les systemes de codage les plus populaires. Nous discutons des
contraintes inhérentes aux systemes pratiques. Et nous faisons le lien avec la partie
précédente en montrant que les systemes de codage modernes les plus performants,

respectent au maximum 1’ aspect théorique du codage de canal.

e Troisieéme partie — codage a temps variant et algorithme de Viterbi adaptatif
Cette partie représente le coeur du mémoire. Elle illustre un nouveau systtme de
codage de type pseudo aléatoire, qui a la particularité de pouvoir étre décodé par un
algorithme de Viterbi adaptatif, qui est optimal. Ce systeme s’inspire des deux
parties précédentes. Il essaye effectivement de prendre en compte la théorie du
codage aléatoire, sans pour autant dénigrer 1’aspect réalisation, des systemes de

codage pratiques.

e Quatrieme partie — Introduction de la récursivité
Dans cette section nous diminuons la complexité au décodage des codes non

systématiques en introduisant de la récursivit€ aux codeurs systématiques.



¢ Cinquieme partie — synthese et travaux futurs
La cinquie¢me partie résume ’ensemble des travaux effectués et propose certaines
extensions envisageables, ainsi que des pistes inexplorées relatives a la recherche

prosopopée.



CHAPITRE 2

ELEMENTS DE LA THEORIE DU CODAGE DE CANAL

2.1 Introduction

L’objectif principal de ce chapitre est de présenter les bases de la théorie du codage
correcteur d’erreurs pour un canal Gaussien. Cette théorie, développée par Shannon [1],
permet d’une part d’établir des limites supérieures sur le taux de transmission et d’autre
part, indique comment mathématiquement, il est possible de coder I’information afin
d’atteindre ces mémes limites tout en assurant une transmission avec une probabilité
d’erreur aussi petite que désirée. Néanmoins, avant de définir les bases et les hypotheses
de travail indispensables a ce développement et a notre recherche en général, nous

continuons la section d’introduction en présentant le modele de transmission numérique.
2.1.1 Modéele de transmission numérique

La figure 2.1 représente le schéma d’un systtme de communication numérique. Il est

organisé de fagon symétrique par rapport au canal de transmission.

La source est en général analogique, elle est numérisée puis compressée par 1’encodeur
de source pour délivrer une séquence binaire. La compression sert principalement a
¢liminer la redondance présente dans la séquence originale. Cet aspect ne sera pas traité

dans ce mémoire,

La séquence binaire qui représente 1’information compressée, est encodée par le codeur

de canal, qui la transforme en une autre séquence binaire. Cette opération a pour objectif
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Figure 2.1: Schéma d’un systéeme de communication numérique

d’améliorer la transmission a travers le canal bruité. La forme la plus simple de codage
est la répétition; en répétant chaque bit plusieurs fois, I'information présente dans le
message codé est ainsi mieux protégée. Il est possible de diviser les techniques de
codage en trois catégories principales ; les codes en blocs, les codes convolutionnels et
les codes en graphes. Le codage algébrique en blocs, consiste a construire entre autres,
des codes qui maximisent la distance minimale', alors que le codage convolutionnel et le
codage en graphe sont plus concernés a trouver des classes de codes, qui optimisent la
performance moyenne, en fonction de la complexité du décodage [10]. Les plus
populaires des codes en blocs sont les codes de Hamming [11], de Golay [12], de Reed-
Muller [13], BCH [14-15], et de Reed-Solomon [16]. Ces codes font en général appel a
une construction algébrique trés complexe. Les codes modernes, ultra performants,
comme les codes LDPC [17] ou les codes Turbo [4], entrent dans la classe des codes en
graphes. Ces codes sont directement inspirés de 1’approche probabiliste du codage de

Shannon [1]. Le codage de canal, convolutionnel a temps variant quasi apériodique,

! La distance minimale d’un code linéaire correspond au poids de Hamming (le nombre de composantes
non nulles) minimal de tous les mots du code de poids non nul. Cette notion sera traitée plus en détail dans
le prochain chapitre



présenté dans ce mémoire, espere faire lien entre le codage convolutionnel classique, et
le codage dit probabiliste (codes en graphes). Enfin, le codage s’ applique principalement
a deux régimes distincts : le codage binaire pour les applications limitées en puissance et
le codage multiniveaux, pour les applications limitées en fréquence qui disposent d’une
énergie relativement abondante [10]. Seul le codage binaire sera considéré dans ce

mémoire.

La séquence binaire a la sortie du codeur de canal est ensuite transmise au modulateur.
Ce dernier assigne un signal analogique, a un ou plusieurs symboles codés selon la

modulation utilisée, permettant ainsi la transmission a travers le canal.

Le canal est le médium qui véhicule I’information. Dans le cas d’une liaison spatiale, le
canal est I’espace intersidéral. Pour une communication téléphonique, il peut étre une
fibre optique, un lien micro-ondes ou encore |’atmospheére s’il s’agit d’une
communication sans fil. Une des difficultés majeures en télécommunication est la
modé€lisation du canal. Les perturbations caus€es par ce dernier ne sont pas
déterministes. C’est la raison pour laquelle sa modélisation fait appel a des outils
mathématiques complexes, tels que les processus stochastiques. Dans le cas d’une
transmission téléphonique filaire ou d’une communication spatiale, le modele du canal
accept€ est le canal Gaussien, alors que pour les applications mobiles, les canaux dits de
Raleigh sont plus appropriés [18]. Le modele du canal, utilisé pour notre recherche est le
canal Gaussien. Ce choix provient du fait, que la majorité des découvertes et des travaux
de recherche dans le domaine du codage ont ét€ effectués pour un canal Gaussien, mais
aussi parce qu’il constitue le point de référence, pour la comparaison entre plusieurs

systemes de codage différents.

Le démodulateur a la fonction inverse du modulateur, il change chaque signal

analogique recu en une séquence de symboles numériques.
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Le décodeur quant a lui, a pour mission de retrouver le mot de code original associ€ a la
séquence recue, qui a été€ dégradé par les perturbations du canal. Comme mentionné dans
I’introduction, le décodage souffre souvent de latence et de temps de calcul excessifs. Le
codeur et le décodeur sont tres liés, et ils ne peuvent €tre imaginés séparément. Les
systemes de codage les plus performants tels que les codes LDPC [17], ou les codes
Turbo [4] sont des exemples en termes de compatibilité entre le codeur et le décodeur.
Le décodage proposé dans ce mémoire est un décodage de Viterbi adaptatif considéré a
la fois pour son optimalité, mais aussi pour sa capacit€ a s’adapter au codeur.

Inversement, le syst¢éme de codage proposé se veut d’avoir les propriétés du codage

aléatoire, tout en pouvant étre décodé€ par 1’algorithme de Viterbi [3].

Enfin, le décodeur de source reconstruit le message original numérique ou non,

correspondant a la séquence d’information numérique fournie par le décodeur.

Apres avoir indiqué que le canal utilisé dans notre recherche était Gaussien, et le type de
codage binaire, nous allons faire un bref historique de 1’évolution du codage pour les
missions spatiales [19]. Ces applications sont souvent cofiteuses en termes de largeur de
bande et extrémement cofiteuses en termes de puissance. Le codage de canal est donc
également binaire, et le bruit généré par le canal de transmission est uniquement

Gaussien.

2.1.2 Historique des codes pour les missions spatiales

La premiere technique de codage utilisée était un code convolutionnel de taux 1/2, et de
longueur de contrainte 20, pour la mission Pioneer en 1968. Le récepteur utilisant une
quantification douce a 3-bit, €tait un décodeur séquentiel [24] de 1 MHz de cadence

d’horloge. Le gain réel de codage pour ce systeme €tait de 3.3 dB, pour une probabilité

de bit en erreur de 5-107 [19].
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Ensuite dans les années 70 le standard est devenu une concaténation d’un code
convolutionnel interne de taux 1/3 d’une longueur de contrainte de 6, avec un code

externe (255, 223, 33) de Reed Solomon [16]. Ces systémes pouvaient atteindre un gain

de codage de 8.3 dB pour une probabilit€ de bit en erreur de10™°.

C’est en 1992 pour la Mission Galileo que le plus grand décodeur Viterbi fut développé.
Le systeme utilisé était une concaténation d’un code convolutionnel de taux 1/4 et de
longueur de contrainte 14 comme code interne, et un code externe de Reed Solomon a

longueur variable. Le gain réel de codage pour ce systeéme a ét€ de 10.6 dB, pour une

probabilité de bit en erreur de 2-107 [19].

Enfin, le standard actuel est un systéme de codage Turbo, développé par la NASA qui se

rapproche de maniére significative (moins de 1dB) de la limite de Shannon [22].

Les applications spatiales sont d’excellentes références en termes d’évolution des
systemes de codage de canal. Effectivement, un gain de codage d’une fraction de dB a
un impact économique majeur. Les techniques de codage les plus puissantes ont été
développées pour ces applications, et nous pouvons remarquer que le décodage de
Viterbi fut utilisé pendant plus de 30 ans. Le travail de recherche effectué pour ce
mémoire fut inspiré par I’évolution du codage pour ce genre d’application et c’est la

raison pour laquelle il nous a paru essentiel d’en faire la présentation.
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2.2 Canal AWGN

Dans cette section nous présentons les principaux parametres du canal a bruit additif
Gaussien (Additif White Gaussian Noise Channel : AWGN). Par le biais du systéme
numérique a modulation d’amplitude (Pulse Amplitude Modulation : PAM), nous
établissons le lien entre les parametres du canal a temps continu et celui a temps discret.
Une fois, ce lien établi, le systtme de la figure 2.1 peut étre modélis€ de maniere
enticrement discrete, ’analyse des signaux dans un espace Euclidien est alors possible,

et le théoreme de la capacité du canal de Shannon [1] devient alors démontrable.

2.2.1 Modulateur PAM

Considérons la figure 2.2, le vecteur d’entrée x ::{xj}, j=1....N est en général une

séquence aléatoire. Dans notre cas, cette séquence représente la sortie de I’encodeur.
Pour éviter le phénomeéne de crénelage (repli de spectre), d’apres le théoréme de Nyquist
[20], il doit entrer jusqu’a 2W symboles par seconde dans le modulateur PAM, lorsque la

largeur de bande B dans I'intervalle de fréquences positives est égale a W (Hz).

0

Modulateur , ,
X" Lam —x(t)—b@—y(t)—» Filtre adapté J{—y—»

Figure 2.2: Systeme PAM

Le signal a la sortie du modulateur PAM est égal a :
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x(t) =3 x,0,(1) 2.1)

ol les 9,t)=p@—jT), j=12...N sont des fonctions de base orthonormées. Le

processus aléatoire Gaussien n(t) de densité de puissance spectrale unilatérale Ny qui

représente le bruit généré par le canal, qui s’ajoute au signal x(z) :
y(t) = x(1) +n(t) (2.2)

L’échantillonnage a la sortie du filtre adapté s’effectue tous les

€léments y; sont donnés par :

+o0

v, = [y@p@-jT)de (2.3)

—oo

La puissance moyenne du signal d’entrée est dénotée P. Le rapport signal a bruit pour ce

canal est donné par :

SNR =

(2.4)

ou SNR représente le rapport entre la puissance du signal et la puissance du bruit, dans

toute la largeur de bande de transmission.

Comme nous 1’avons indiqué au début de la section, nous voulons faire le lien entre les
parametres a temps continu et ceux a temps discret. Le développement de Karhunen et

Loéve [57] permet, dans le cas des récepteurs optimaux (filtres adaptés), de décomposer
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le bruit blanc Gaussien stationnaire en série de fonctions membres de processus

stochastiques :
N
n(t)y=> ng,(1) (2.5)
j=l

ou les fonctions de base orthonormées ¢,(7) sont les mémes que celles utilisées pour le

signal d’entrée x(r). Par conséquent, le bruit n={n,.},j=1,2....N est une séquence

Gaussienne dont les €éléments sont indépendamment et identiquement distribués avec

une moyenne €gale a zéro et une variance de N,/2. n le bruit d’entrée a un spectre de

densité de puissance €galea N, /2.

En fonction du choix des fonctions de base orthonormées, x; peut prendre plusieurs
valeurs. Pour le codage binaire x;,j=12...N estégalea Tor. Le modele a temps

discret de la figure 2.3 ci-dessous équivaut au modele a temps continu de la figure 2.2 .

Figure 2.3: Modéle du canal a temps discret

La figure 2.3 est définie comme le modele du canal vectoriel. Le probleme de la
transmission d’une fonction du temps a toutes les T secondes revient donc a celui de la

transmission d’un vecteur N dimensionnel recu sous une forme corrompue par un
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vecteur aléatoire Gaussien a N dimensions. Nous verrons a la fin de ce chapitre que la
modélisation du canal a temps discret a permis d’établir les fondements du codage

aléatoire de Shannon.

2.2.2 Capacité du canal

La formule de la capacité du canal, pour un canal Gaussien, est sans doute la formule, la
plus importante en télécommunication. C’est une borne supérieure sur le débit
d’information envoyé€ a travers le canal qui garantit une probabilité d’erreur qui tend
vers 0. Afin de définir cette borne, il est essentiel de présenter en premier lieu, la notion
d’efficacité spectrale et de taux de transmission. La figure 2.4 représente le codeur qui

transforme K bits d’information en N symboles codés, ot N 2 K .

K bits » Encodeur N symboles codés—»

Figure 2.4: Modele de I’encodeur

Le taux de transmission définit comme R est le nombre de bits par seconde délivrés par

la source. L’efficacité spectrale est le rapport entre le taux de transmission et la largeur
de bande :

p=— (bits/s./Hz) (2.6)

L3
W

Sous I’hypothese de 1’échantillonnage au taux de Nyquist, nous pouvons envoyer

jusqu’a 2W symboles par seconde. Le rapport entre I’efficacité spectrale du canal a
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temps continu et celui a temps discret devient alors immédiat. Effectivement, le nombre
de bits par seconde par Hertz envoyé sur le canal devient le nombre de bits par symbole

complexe.

=p=2t 2.7)

K_R
N N

R p 2K
w2

Encore une fois, I’analogie entre le canal a temps continu et celui a temps discret est
établie. L’efficacité spectrale qui est une mesure qui prend en compte la largeur de
bande est maintenant facile a obtenir. Par exemple, dans le cas d’une transmission 2-
PAM sans codage, I’efficacité spectrale serait 2 puisque nous pouvons envoyer un bit

par dimension, ou 8 s’il s’agissait de 256-QAM.

La seule contrainte évoquée jusqu'a maintenant était 1’échantillonnage. Pour les
applications spatiales par exemple, malgré que le canal dispose de beaucoup de
fréquence, nous ne pouvons pas augmenter 2W symboles par seconde autant que nous le
souhaitons. La probabilité d’erreur du systeme doit étre controlée. La formule de la
capacité du canal de Shannon, qui est une borne sur le taux transmission ou sur
I’efficacité spectrale dans un canal a bruit blanc et Gaussien s’exprime a ’aide de la
relation suivante [1]:

{R < C=Wlog,(1+ SNR) (bits/s.) 28

p < pf=log,(1+ SNR) (bits/s./Hz)

Ces relations indiquent qu’il est possible théoriquement, de transmettre I’information a
un taux de transmission égal a C, avec une probabilit€ d’erreur aussi faible que désirée,
en utilisant un code correcteur d’erreur approprié. Mais inversement, si le débit de

transmission est supérieur a cette capacité C alors il sera impossible d’assurer que la
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probabilité d’erreur tende vers 0. L’efficacité spectrale et le taux de codage sont
équivalents a un facteur de 2 prés. Le taux de codage est le nombre de bits d’information
par symbole codé K/N envoyés dans le canal alors que I’efficacité spectrale est égale a
2K/N. Pour un régime limité en puissance, le taux de codage sera inférieur a 1 et
Iefficacité spectrale inférieure a 2. A partir de la relation (2.9), nous pouvons déterminer

le rapport signal a bruit minimal (E, / N, )min a partir duquel il est possible de transmettre

I’information de maniere fiable. Le tableau ci-dessous fournit ce rapport pour plusieurs

taux de codage différents.

Tableau 2.1 : Limite des E, / N, pour plusieurs taux de codage.

Taux decodageR | R—0 | 1/4 173 172 2/3 3/4 1

p (bits/s/Hertz) | p—>0 | 2/4 | 23 | 1 | 43 | 6/4 | 2

(Eh/NO)min(dB) -1,59 |-0821-055| 0 |0,569| 0,86 | 1,76

Malgré le fait que théoriquement, il soit possible de transmettre 1’information aux

valeurs E, / N, minimaux illustrés, ce n’est que trés récemment que 1’on a découvert des

systemes de codage capables de pouvoir transmettre I’information a des rapports signal a
bruit aussi faibles. Shannon, en établissant ces relations a suscité un véritable défi pour
des générations de chercheurs qui I’ont suivi. Pendant plus de 50 ans, mathématiciens et
ingénieurs ont cherché sans grand succes des codes et des techniques de décodage

pratiques qui pouvaient se rapprocher de ces limites.

Apres avoir illustré les parametres essentiels a temps discret et les limites pour une
transmission fiable, nous finirons le chapitre 2 en illustrant la notion de codage aléatoire

de Shannon.
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2.3 Codage aléatoire

Les travaux de Shannon, ont permis de montrer que pour transmettre de maniere efficace
I’information a un taux se rapprochant de la capacité, il fallait coder I’information de
manicre pseudo aléatoire. Par aléatoire, nous entendons simplement que le code utilisé
provient d’un ensemble de codes, dont chaque symbole est choisi de maniére

indépendante et aléatoire.

2.3.1 Ensembles aléatoires et décodage optimal

Dans le but d’illustrer Pefficacité du codage aléatoire. Nous allons, montrer comment il
est possible d’un point de vue théorique, de transmettre I’information par le biais du
codage, a un taux aussi proche que possible de la limite ultime de Shannon. Pour cela,
nous devons utiliser la théorie des ensembles aléatoires, le décodage a maximum de
vraisemblance, la borne de Chernoff, la loi faible des grands nombres [Annexe I], ainsi
que I’'un des résultats de la théorie des grandes déviations [56]. Mais avant tout, il est
indispensable de recourir a I’un des résultats de la section précédente qui permet de

modéliser un systeme de communication numérique de maniére entierement discrete.

Pour reprendre le modele précédent, et sans perte de généralité, y = x+n représente le
vecteur a la sortie du canal. Le taux de transmission est de 2W symboles par seconde et
I’énergie moyenne allouable par dimension est § =P/2W . L’ensemble de codes
aléatoires de Shannon est défini comme suit. Chaque symbole ¢;,i=1,2,....N de chaque

mot de code ¢ € C est choisi de maniére indépendante et aléatoire parmi un ensemble de

codes suivant une distribution Gaussienne de moyenne O et de variance S, ou I’énergie
moyenne par symbole (dimension) sur I’ensemble des codes est aussi S, . En appliquant

la loi des grands nombres, I’énergie moyenne par symbole sur n’importe quels codes en
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particulier est également S . Nous pouvons a présent considérer la probabilit€ d’erreur

selon plusieurs scénarios. Un code C est choisi aléatoirement parmi I’ensemble décrit ci-

dessus et ensuite un mot de code particulier ¢, est désigné a la transmission. Le canal
ajoute un bruit Gaussien avec une moyenne O et une variance S, = N,/2 par symbole.

Le récepteur connait le code C utilisé et regoit y = ¢y + n. Le décodeur 2 maximum de

vraisemblance implémente une regle de décision simple. S’il y a un seul mot de code
c e Cespacé d’une distance au carré |y —c|” égale a N-(S,t€)ol N est le nombre de

symboles codés, il décide ¢ sinon il arréte le décodage. Une erreur de décision peut se

produire seulement dans 1’un des deux cas de figure :

. . 2 . s
1) La distance au carré || y—c0|| entre y et le mot de code transmis ¢, n’est pas dans
I'intervalle N-(§, t¢).
2
2) La distance au carré || y—c ,H entre y et un autre mot de code ¢; #¢, est dans

Iintervalle N-(S, t¢).

En appliquant la borne de Chernoff et la loi faible des grands nombres [Annexe I], la
probabilité que le premier type d’erreur se produise tend vers zéro de maniere

exponentielle, lorsque N tend vers I’infini.

Définissons a présent comme fypique le mot de code ¢, #c¢, dont la distance au carré

2
Ny—cj” est égale a N-(S,*¢&). Basé sur I'un des résultats de la théorie des grandes
déviations [56], la probabilité qu’un mot de code ¢ # ¢, soit typique tend vers O lorsque

¢ tend vers 0.



L’exposant E est donné & un terme prés d’ordre € par ’entropie relative (Kullback-

Leibler divergence) [60].

Pyy (X, ¥)

2.9)
Px (x)py(y) (

D(py Upxpy)= [drdypy, (x,y)log

ou les distributions p,(x), p,(y)sont les densités de probabilité respectives de la
séquence codée et de la séquence regue a la sortie du canal, et p,,(x,y) représente la
distribution conjointe entre la séquence codée et la séquence recue. Dans le cas ou la

base du logarithme est 2, I’entropie relative est €gale a I'information mutuelle 1(X;Y) :

[60].

—x)? 2
I(X;Y)=E,, {—%logz 278, —%%mgz 218, + 21082 e}
(2.10)

n ¥

1l 5, bit
=—log, — bits
7 By

n

ou §, =5, +S5,. D’apres le développement précédent la probabilité quun mot de code

¢, #¢, soit hypique tend vers 0 lorsque 2~ NUXIN=8(EN) tend vers 0 ob d(¢) tend vers 0

a mesure que € tende vers 0. Il est possible a présent d’en déduire, d’apres la relation
(2.10) et la borne union que la probabilité de n’importe lequel des M —1< 2°¥'> mots de

code ¢; # ¢, soit fypique est donnée par :

S,
—N(%logz—"—(S(é‘))

P{2‘3m type d'erreur} < 2PN S (2.11)
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Par conséquent, afin que la probabilité des deux types d’erreurs tende vers z€ro a mesure

que N augmente il faut s’assurer que :

S,
p<%logs—"=log(1+SNR) (2.12)

h

Cette analyse démontre qu’en dessous de la limite log(1+SNR), qui est la limite de
Shannon sur I’efficacité spectrale (2.8), une probabilité d’erreur aussi faible que possible

N

peut étre atteinte, a condition d’utiliser les ensembles aléatoires, un code de grande

. . . N . . 2
dimension et le décodage a maximum de vraisemblance.

L’analyse effectu€ée montre que sur I’ensemble des codes aléatoires de Shannon, il est
possible d’atteindre la capacité. Cependant, afin de montrer qu’un code en particulier est
capable d’atteindre la capacité, il faut observer que si en moyenne, sur I’ensemble des
codes il est possible d’atteindre une probabilité d’erreur aussi petite soit elle, il y a au
moins un code de I’ensemble qui peut atteindre une performance similaire. Mais il est

intéressant aussi de considérer les autres codes de I’ensemble. Notons P, la probabilité

d’erreur moyenne, pas plus que 1/K des codes de I’ensemble ont une probabilité

d’erreur supérieure a KP,. Ce qui signifie qu’au moins 99% des codes de I’ensemble ont
une probabilité d’erreur inférieure a2 100P,. Etant donné que P, est sensé &tre

arbitrairement faible, 100P, reste une treés bonne performance.

2 Ce développement s’inspire d’un des développements du cours en ligne « Principles of Digital
Communication 1II », qui participe au programme -« MIT Open Course Ware» donné par le Professeur
Forney.
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2.4 Conclusion

Apres avoir introduit les bases de la théorie du codage, nous avons présenté la notion de
capacité du canal. Nous avons vu qu’il est possible, en théorie, de transmettre
I’information de mani¢re optimale, en utilisant les ensembles aléatoires et le décodage a
maximum de vraisemblance. Malheureusement, en pratique, il est difficile de concevoir
des systemes réels capables d’atteindre de telles performances. En effet, la complexité
de calculs et la latence au décodage sont des exemples de phénomenes que 1’on ne peut
négliger. Le prochain chapitre présentera les systemes de codage les plus populaires et
essayera de faire le lien entre la théorie et la pratique, en montrant comment, les
systtmes de codage les plus performants s’inspirent de I’approche probabiliste de

Shannon.
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CHAPITRE 3

PRINCIPALES TECHNIQUES DE CODAGE

3.1 Introduction

Dans ce chapitre, on présente les principales techniques de codage. Comme mentionné
précédemment, il est possible de les diviser en trois catégories : les codes en blocs
(codage algébrique), les codes convolutionnels et les codes en graphes. Historiquement,
les premiers codes développés ont €té les codes en blocs. Ces codes n’ont jamais réussi a
se rapprocher de maniere pratique et significative de la limite de Shannon [10]. IIs ne
sont utilisé€s en pratique que pour des applications tres spécifiques [21]. Néanmoins, ils
représentent les bases du codage de canal et sont utiles a la compréhension de ce
mémoire. C’est la raison pour laquelle nous en donnerons un apergu général. Les codes
convolutionnels avec décodage de Viterbi et les codes en graphes sont, quant a eux,
utilisé€s dans diverses applications telles que les transmissions spatiales [22] ou la
téléphonie mobile [8]. Ces codes sont étroitement liés a la nouvelle classe de codes
proposée dans notre travail de recherche. Par conséquent, ils constituent la partie

essentielle de ce chapitre.

3.2 Codes en blocs linéaires

3.2.1 Définition

Un code binaire, linéaire en blocs C, transforme un bloc d’information de K bits en un

bloc de N symboles ; N > K. Le code est donc constitué de 2% mots de code ayant
chacun N symboles. Pour pouvoir assurer la linéarité de ce dernier, les éléments qui le

constituent doivent former un espace vectoriel sous F, . Il est possible de prouver que les

seules conditions nécessaires a la linéarité d’un code binaire sont que n’importe quel
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ensemble sur les 2% mots de code aie la propriété de fermeture, sous 1’addition modulo-
2 élément par élément de chaque symbole, et que le mot de code (0,0,0,.....0), fasse
partie du code.

¢.®c,=c ou{c,c,c} eC
{' roe leneped 3.1

(000....0), e C

Afin de compléter cette définition, les notions de distance et de poids de Hamming

doivent étre définies.

* Le poids de Hamming W, (x) d’un mot de code x de longueur N, est le nombre
de composantes non nulles dans x .
» La distance de Hamming d,, (x,y) entre deux mots de code x et y est le nombre

de positions ou les deux mots de code different.

Prenons pour exemple, les mots de code x =(010101011) ety =(111001111), les poids
de Hamming sont W, (x)=5et W,(x)=7 et la distance de Hamming d,(xy) est

égale a 4.

Nous pouvons ainsi représenter un code par le triplet (N,K,d) ou N est le nombre de
symboles codés, K le nombre de bits d’information et d la distance minimale. La
distance minimale correspond a la plus petite distance de Hamming entre n’importe
quels mots de code. Il est simple de prouver que puisque le code est linéaire, d équivaut

au mot de code z n’incluant pas (0,0,0,.....0), , ayant un poids de Hamming minimal.

W,(z)=d =xri];élc d,(x,y) (3.2)
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3.2.2 Principales caractéristiques des codes en blocs

Il est possible de définir un code linéaire, en utilisant uniquement leurs fonctions

génératrices.

Illustrons comme exemple le code (3,2,2) constitué de quatre mots de code
{000, 011, 110, 101}. Les deux fonctions génératrices sont g =101et g, =110. En

effectuant toutes les combinaisons linéaires {Ollgl+0(2g2 |0{l,aze ]FZ}, on obtient le

code dans son intégralité.

Les fonctions génératrices sont représentées par les mots de code linéairement
indépendants entre eux. Une maniére simple de les construire est de choisir n’importe

quel mot de code ¢, différent de (0,0,0,.....0),, comme premiere fonction génératrice,
puis un autre mot de code ¢, linéairement indépendant de ¢, et ainsi de suite.

L’opération générale d’encodage peut étre représentée par un ensemble de N équations :

K-1
€,;=>.0,,8,  avecg €F, etj=0,1...N -1 (3.3)

I=

ou de maniere plus simple, sous forme matricielle :

C= {uG avecu e {IFZ}K} (3.4)

ol u sont les bits d’informations et G 1a matrice génératrice de dimension (KX N) :
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80,0 o1 -+ 8on-
G = 81,0 811 -+ 81N (3.5)
8k-10 8ka1 -+ Sk-1,N-

Une deuxiéme représentation possible du code, sous forme de contrdle de parité est

donnée par le systeme d’équations suivant :

C={y tel queyH" =0} (3.6)

ol H est la matrice de parité. Cette matrice est de dimension (N —KXN) :

h o hy,; ho n_i
H = 1,0 Ll 1LN-1 3.7)
hy_-ko hy-ky o Py_gono

La majeure partie des codes linéaires peuvent étre définis ainsi. Les meilleurs codes en
blocs ont deux caractéristiques principales ; ils font en sorte de maximiser la distance
minimale et contiennent assez de structure pour pouvoir étre décodés avec une
complexité raisonnable. En guise d’exemple, nous présentons les codes de Reed-Muller
[13]. Nous essayons ensuite, de maniere intuitive de comprendre pourquoi, ce genre de

codage ne fut pas I’instrument idéal pour se rapprocher de la capacité [10].

3.2.3 Codes de Reed Muller

Les codes de Reed Muller, dénotés codes RM sont une famille de codes (N,K,d) qui

présente un bon compromis entre performance et complexité. Les codes RM(r,m) sont

caractérisés par les parametres retm ,0<r<m, tels que N=2"etd=2"". Par
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exemple le code RM(0,m) est le code binaire a répétition constitué uniquement de deux
mots de code (0,0,....,0), et (1,1,......,1), et RM(m,m) est le code ou K=m=N, qui

représente toutes les 2" combinaisons possibles. La construction des codes Reed Muller
s’effectue par récursivit€. RM(r,m) provient de RM(r—1,m—1) et RM(r,m—1)

suivant la régle :

RM(r,m) :{ (uw,u+ v)| uec RM(r,m—1), ve RM(r—l,m—l)} (3.8)

Le décodeur associ€ a cette classe de code a €té introduit par Reed [23]. 1l repose sur un
simple décodeur a quantification dure qui était attrayant pour la technologie des années

cinquante.

Nous avons montré dans la section 2.3.1 que le théor¢me de la capacité du codage de
Shannon a été prouvé griace aux ensembles aléatoires et au décodage optimal, lorsque la
longueur du code tendait vers l’infini. La relation (3.8) témoigne de la structure
inhérente a la construction des codes de Reed Muller. Ce qui présente un inconvénient,
car cette construction ne s’inspire pas réellement de 1’approche probabiliste, ou tous les
symboles de chaque mot de code sont choisis de maniere aléatoire. Le deuxieme point
faible est 1i€ a la dimension finie ainsi qu’a la complexité du décodage qui augmente de
maniere exponentielle avec la longueur du code N. Nous montrons dans la prochaine
section, comment, il est possible d’encoder I’information avec des codes de longueur
infinie, ou la complexité ne dépend pas de la longueur du code, mais tout en ayant la

possibilité de les décoder avec un décodage a maximum de vraisemblance [3].
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3.3 Codes convolutionnels

Dans cette section, le fonctionnement et la structure des codes convolutionnels sont
illustrés. Nous nous intéressons aux codes systématiques ainsi qu’aux codes non
systématiques et enfin aux codes récursifs. En termes de décodage, nous présentons
exclusivement I’algorithme de Viterbi, étant donné qu’il est optimal et qu’il représente la

base du décodage développé dans ce projet.

3.3.1 Bref historique

Les codes convolutionnels ont €t€ inventés en 1955 au MIT (Massachussetts Institute of
Technology) par Elias [2]. Ces codes ont été mis au point dans le but, entre autres, de
créer des codes de longueur dite infinie contenant assez de structure, pour pouvoir étre
décodés en durée de temps polynomiale. En 1961 Wozenscraft et Reiffen ont introduit le
premier décodeur pratique capable de décoder les codes convolutionnels appelé
décodage séquentiel [24]. En 1963, Massey a proposé le décodage a seuil pour les codes
en blocs ainsi que les codes convolutionnels [25]. Cet algorithme utilise les équations de
parité et est optimal pour plusieurs sortes de codes en blocs, mais reste sous optimal
quand on I’applique aux codes convolutionnels. Quelques années plus tard, Fano et
Jelinek [26-27] ont introduit un algorithme de décodage séquentiel modifié qui améliore
les performances de 1’algorithme de Wozenscraft et Reiffen. Cependant, cet algorithme
demeure encore sous optimal. Viterbi a introduit en 1967 une troisieme sorte de
décodage pour les codes convolutionnels, et démontra que son algorithme était
asymptotiquement optimal [3]. Ce n’est que cinq ans plus tard que Forney prouva que
I’algorithme de Viterbi était en fait un décodage a maximum de vraisemblance donc

optimal, pour les codes convolutionnels [9].
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3.3.2 Principe d’encodage

Un codeur convolutionnel de taux 1/n bit par symbole peut étre représenté comme une
machine linéaire a nombre d’états finis consistant en un registre a décalage de K cellules
et n additionneurs modulo-2, connectés a certaines cellules du registre. La figure 3.1
illustre le schéma de ce type de codeur convolutionnel. L’encodage est le mécanisme qui
consiste a passer la séquence d’information u dans le registre a décalage un bit a la fois

et en générer chacun des n symboles codés a la sortie de chaque additionneur modulo-2.

-

registre a décalage de K cellules——

e )
n symboles codés
par bit d'entrée
——

Figure 3.1 : Schéma d’un codeur convolutionnel de taux 1/n a U'aide d’un registre a

*

décalage

Il est possible de décrire le code a I’aide du vecteur, appelé vecteur des connexions

G, =(8,1-8;2 83 weeer 8x)J=12,..n qui exprime la présence ou I|'absence de



connexions entre 1’additionneur j et les K cellules du registre. Une cellule est connectée
a un additionneur dans le cas d’une valeur | et ne I’est pas si la valeur est 0. On nomme
K la longueur de contrainte. La mémoire du code pour un code de taux de codage 1/n bit

par symbole est égalea M =K —1.

La figure 3.2 présente une autre maniere d’illustrer le méme codeur que celui de la
figure 3.1. Dans ce mémoire nous utiliserons, en fonction du contexte I’une ou 1’autre de

ces deux représentations.

K -1 unités de retard

u —= D D N D
J \\\ /// -
\\ \ ) /
S~

A

NN

n symboles codés

ar bit d'entrée
@ e

Figure 3.2: Schéma d’un codeur convolutionnel de taux 1/n a I’aide d’unités de retard

Dans I’objectif de mieux conceptualiser les codes convolutionnels, il est intéressant de

définir la matrice génératrice du code. Pour cela, il est préférable de réécrire le vecteur
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des connexions sous une forme un peu différente G, =(g,;, €., &35+-&)> i =1,2,...K ,

ni
(schéma 3.1) qui exprime la présence ou I’absence de connexions entre la cellule du
registre i et les n additionneur .ol chaque composante du vecteur indique la connexion
de tous les additionneurs avec une cellule particuliere et non la connexion de toutes les
cellules avec un additionneur particulier comme ce qui est le cas dans la notation

classique :

G G, G 0 0 0 0
0 G G, G 0 0 0
0 0 G G, 0 0
G 0 g i .0 59
0 0
0 0
i 0 0

u

Le vecteur ¢“ =(c/,Cy.ennene c.) des sorties codées correspondantes a I’entrée u, est obtenu
par le produit matriciel modulo-2 de u = (u,u,,....t, ) qui désigne le vecteur des entrées

au registre a décalage avec la matrice génératrice G.

¢ =uG (3.10)

Selon la  définition de  Forney [28] les  polynémes  générateurs

G, =(8;,8,2-8 35 8 x)» J=1,2,...n sont donnés par la relation suivante :
K-1 .
G(D)=> g,D 3.11)
i=0

3 . . . . .- . .
* Le symbole * est une notation, il ne représente ni la transposé€ ni la complexe conjugué du vecteur.
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En associant les séquences en D qui est une variable temporelle appelée unité de retard,

le code est défini suivant la relation :

C ={u(D)g(D) | u(D)e F,(D)} (3.12)

o g(D)={G;(D), j=L2...n}et u(D) équivaut a D’information u sous forme
polynomiale. g(D) dénoté également G(D) en fonction des €éléments de retard D fait

souvent référence a la matrice génératrice sous forme polynomiale du code.

Prenons pour exemple le codeur de la figure 3.3 :

G, =[1111], G, =[1101] (3.13)

Le code qu’il génere peut é&tre enticrement défini sous forme polynomiale

¢(D)=[1+D+D*+D*,1+ D+ D*].

Vi = Wttt W

’\";/

bits d'entrée
—_——

U=u Uy,

Yo = Wty +iy o

»

=® >

Figure 3.3: Codeur convolutionnel de taux 1/2, n=2, M=3 ayant

g(D)=[1+D+D*+D* 1+ D+ D*]
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Le codeur convolutionnel de taux //n peut étre généralis€ en un codeur convolutionnel

de taux b/n,(b21) ou le registre a K cellules est alors remplacé par un ensemble de b

registres & bx K cellules en parallele. Chacun des registres peut étre per¢u comme un
codeur convolutionnel binaire défini par ses propres vecteurs de connexion, donc
peuvent €tre différents. Dans ce cas il est plus commode de parler de la mémoire de

codeur et non de sa longueur de contrainte.

3.3.3 Représentations graphiques

Un code convolutionnel peut étre représenté de plusieurs fagons : diagramme d’état,

arbre ou encore par le biais d’un treillis d’encodage.

3.3.3.1 Diagramme d’état

Le codeur convolutionnel est une machine a états finis, il peut donc €tre caractérisé par
un diagramme d’état. Comme mentionné précédemment, la sortie du codeur a un instant
donné dépend du bit d’information entré dans le codeur et de 1’état du codeur, soit le
contenu des K-/ derni¢res cellules du registre. La figure 3.4 décrit le diagramme d’état
associ€ au codeur de la figure 3.3. Les états sont représentés par des cercles, les
transitions du codeur d’un état a ’autre sont définies comme les branches reliant les
différents états. Le premier chiffre qui se trouve sur les branches indique le bit entrant
dans le codeur et les deux autres chiffres qui suivent la barre oblique désignent les
symboles codés. Le diagramme d’état est un outil pratique pour la caractérisation des
codes, il ne permet cependant pas de suivre leurs évolutions dynamiques dans le temps.
Pour pallier a cet inconvénient, deux représentations plus complétes sont alors utilisées :
la représentation en arbre et la représentation en treillis. Ces dernieres fournissent une
information temporelle essentielle au suivi de 1’évolution du code dans le temps. Nous
pourrons constater dans le chapitre suivant, lorsque nous traiterons de la nouvelle classe

de codes introduite dans ce travail de recherche, que le diagramme d’état est inadapté et
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que seules les représentations sous forme d’arbre ou de treillis peuvent caractériser les

codes convolutionnels a temps variant.

Figure 3.4: Diagramme d’état associé au codeur convolutionnel de la figure 3.3

3.3.3.2 Représentation en arbre

Cette représentation de l'opération du codage est plus compléte, car elle prend en
compte I’évolution du code dans le temps. Les transitions entre les états du code sont
illustrées comme un cheminement a partir d’un état a un autre, ou I’état de départ est
souvent choisi comme étant zéro. Un arbre se compose de nceuds et de branches. Dans le
cas binaire, deux branches sortent de chaque nceud. Chaque nceud illustre un état du

codeur, la branche supérieure correspond a un bit ‘0’ d’information qui entre dans le
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codeur et la branche inférieure a un bit d’information ‘1°, les symboles codés a la sortie
du codeur sont indiqués sur chacune des branches. La figure 3.5 illustre I’arbre

correspondant au codeur de la figure 3.3 ou les §,,j=1,2.....8 représentent les huit

états possibles du codeur.

00
00 S, {000}
11
11

00 S, {000}

oo

+—|—

S, {000}

11

S, {000}

11—

s, {100}

11—

s, {100}

00—

11—

s, {100}

00
10

s, {010}
01

o1
S, {110}

10

11

11— S:{010}

10

s, {001}
00

00

o1

s<{101}
11

01

01

00 Ss{110}

Se {011}

10
10

10

S,{111}

01

Figure 3.5: Arbre associé au codeur convolutionnel de la figure 3.3
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3.3.3.3 Représentation en treillis

Le treillis est un outil important, il permet de décrire I’évolution temporelle du code de
maniere plus compacte que dans la représentation sous forme d’arbre. Effectivement, le
treillis offre I’avantage d’unir les chemins passant par le méme €tat. Dans les prochaines
sections, nous verrons que le treillis est nécessaire a la compréhension du décodage de

Viterbi

La figure 3.6 illustre le treillis correspondant au code convolutionnel de la figure 3.3. De
maniére similaire a la représentation sous forme de diagramme d’état, les états sont
représentés par des cercles, les transitions du codeur d’un €tat a I’autre sont représentées
par des branches reliant les différents états. Le premier chiffre indique le bit entrant dans
le codeur et les deux autres chiffres qui suivent la barre oblique désignent les symboles
codés. Chaque chemin partant de 1’état initial (zéro) et se prolongeant a travers le treillis
représente un mot de code particulier. De cette maniere, tous les mots de code sont
représentés par ’ensemble des chemins possibles traversant le treillis. Les codes
convolutionnels sont par définition linéaires, puisque la premiere partie de la relation
(3.1) s’applique entre chaque colonne d’états et s’étend naturellement sur tout le treillis.
Si la séquence d’information u qui entre dans le codeur est une séquence finie, nous
parlons de codes convolutionnels de longueur finie. Nous verrons que ces notions sont

importantes dans le décodage de Viterbi.

Si deux séquences d’information sont identiques sauf sur n bits consécutifs, alors les
séquences codées correspondantes seront distinctes sur (n+ K —1) branches
consécutives. Dans le cas ou deux chemins différents ont (K —1) bits d’information

consécutifs identiques, alors ces deux arbres reconvergent et les sous-arbres émergeant

du point de reconvergence sont identiques.
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Figure 3.6: Treillis associé au code convolutionnel de la figure 3.3

. Plusieurs notions de distances peuvent étre définies pour les codes convolutionnels.

e La distance minimale d_, est la distance minimale entre les chemins de deux

mots de code de longueur K branches et qui ont leur premiere branche

différente.

e la distance des colonnes d’ordre g d.(q) est la distance de Hamming minimale

entre deux mots de code de longueur g branches qui ont leur premi€re branche

différente.

e d . correspond aussi a la distance de colonne d’ordre g=K :

d., =d.(K) (3.14)
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¢ La distance libre d,, quant a elle, est la limite de la distance de colonne lorsque

g tend vers I’infini :

d,,, =limd,(q) (3.15)

Par définition :

d,, >d_ (3.16)

free

La distance libre d,  est la distance minimale entre deux mots de code de longueur

infinie qui ont leur premiere branche différente. Sa détermination n’est pas systématique

peut étre quelque peu €labor€, généralement 4, est €gale a 3 ou 4 fois Ia longueur de

contrainte K.

3.3.4 Codes convolutionnels systématiques

Dans le cas d’un codeur convolutionnel systématique de taux //n bit par dimension, les
symboles codés a la sortie du codeur sont constitués d’un bit d’information et de n-/
symboles de parité. La figure 3.7 illustre un tel code. 1l est plus simple de décoder les
codes systématiques. Plusieurs systemes tels que le décodage a seuil de Massey [25] ou
bien encore le décodage itératif développé par Cardinal, Haccoun et Gagnon [29], au
laboratoire de communication avancée de I’Ecole Polytechnique de Montréal sont
adaptés aux codes systématiques. Les codeurs systématiques ont la propriété de ne pas
étre catastrophiques. Un codeur est catastrophique si et seulement si un nombre fini
d’erreurs sur les symboles codés peut causer un nombre infini de bits d’information
décodés en erreur. Les codeurs catastrophiques seront traités plus en détail dans le

prochain chapitre. Les performances des codes systématiques sont en moyenne
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inférieures a celles des codes convolutionnels non systématiques [28]. Une des fagcons de

pallier a cet inconvénient est I’introduction des codes récursifs.

Y = U
-
; T r T 7;
bits d'entrée | o |
T — D | o D e D | e
U=u, Uy, L ‘ 1 B ; “
! [ |
i ! | C ! i
f Y v MR TR e ey
R o T e B N

Figure 3.7: codeur convolutionnel systématique K=4, M=3, R=1/2

g(D)=[1,1+D+D*+D"].

3.3.5 Codes convolutionnels systématiques récursifs

Les codes convolutionnels systématiques récursifs sont générés par un codeur
convolutionnel systématique dont certaines connexions du registre sont effectuées par
une boucle de retour. Les codes convolutionnels systématiques récursifs permettent de
bénéficier des avantages des codes convolutionnels systématiques sans souffrir de leurs

inconvénients. Afin d’éclaircir ce point, nous devons établir la notion de codes

convolutionnels équivalents. Deux générateurs g(D) et g'(D) sont équivalents s’ils

générent le méme code, et deux générateurs sont équivalents si et seulement si [28] :

g(D)=u(D)g'(D) | u(D)e F,(D), u(D)#0 (3.17)
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Cette relation permet de décrire un codeur systématique récursif équivalent a celui de la
figure 3.3, en remplagant le générateur g'(D)=[1+D+D*+D*1+D+D’] par

1+D+D*
1+D+D*+D

g(D)=[1,

.
| = U,
i o< i Y =
{ | A

|
v N
o> + ‘&——'—» D ; 97 D ‘»
uk I ! P
o
v
- >+ e - >
Y = Wt Ty
1+D+D’
Figure 3.8 : codeur convolutionnel récursi D)=[l,
8 /8 1+D+D*+D’

Un codeur convolutionnel récursif a la particularité de pouvoir générer un code de

longueur infinie avec une séquence d’information finie. Prenons pour exemple le codeur

convolutionnel de la figure 3.3. Si la séquence d’information {1101} entre dans le

codeur, le mot de code {..00000111000110001010000..} sera généré. Cependant, si la

méme séquence d’information entre dans le codeur récursif de la figure 3.8, le mot de

code généré sera {...000011110111010100010001000100010001....} avec  une
période {0001} .
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3.3.6 Décodage de Viterbi

Considérons une séquence codée générée a 1’aide d’un codeur convolutionnel. Cette

séquence y(D)=u(D)g(D) est transmise dans un canal Gaussien AWGN en assignant
a chaque symbole codé y, €{0,1} la valeur s(y,)e{*a},j=0,1etk=0,1.....N par

le biais de la modulation PAM. La séquence recue au décodeur est :

r(D)=s(y(D))+n(D) (3.18)

ou n(D) est le bruit Gaussien identiquement distribué avec moyenne nulle et une

variance de N, /2 par dimension. Le décodage & maximum de vraisemblance équivaut a

trouver la séquence codée y(D) qui minimise la métrique “r(D)—s( y(D))”2 [9] pour

toute les valeurs de s(y(D)) . Puisque chaque chemin qui traverse le treillis correspond a

2

une séquence codée possible, il est donc possible d’assigner la métrique Hrk —-s(y, )| 2

chaque branche du treillis. Pour cela il faut simplement remplacer les valeurs

¥ €{0.1} par s(y;)e{ta] de chaque branche, en assigner a chaque instant la valeur

recue r,, d’en faire la soustraction puis I’élévation au carré. Une fois que le treillis

incorpore ces données, 1’algorithme de Viterbi consiste a trouver le chemin de poids
minimal sur I’ensemble de tous les chemins du treillis. Une question majeure se pose
alors : Comment est-il possible que la complexité du décodage n’augmente pas avec la

longueur de la séquence codée ?

La réduction de calcul (complexité) est possible d’une part grice a la structure
spécifique du treillis et d’autre part grice a la propriét€ de reconvergence que nous
avons présenté dans la section 3.3.3.3. A chaque instant, I’algorithme garde les 2"

chemins de poids minimal qui arrivent a chaque nceud, ou M est la mémoire du codeur.
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Ce mécanisme est défini par I’opération dite ACS (Add Compare Select). En effet, si a

une profondeur donnée dans le treillis, la métrique aux nceuds j a une valeur I',,
I"algorithme calcule pour chaque branche partant de ce nceud, la somme I'; +%, ou ¥,

est la métrique de branche (Add). Les différentes valeurs obtenues en un méme nceud
sont alors comparé€es (Compare) et seule la branche de la métrique minimale est ensuite
conservée (Select). Ces métriques minimales conservées aux nceuds j permettent a
chaque instant et pour chacun des 2" états, de conserver un seul chemin appelé
survivant. Les survivants permettent de conserver a chaque instant, 1’information
nécessaire a I’algorithme en seulement 2" chemins différents du treillis au lieu de 2*/.
Ceci réduit considérablement la complexité et empéche son augmentation exponentielle

avec la longueur de la séquence codée.

Pour conclure, I’algorithme de Viterbi est un décodage optimal avec une complexité de
I’ordre de 2% [9], et est utilisé dans plusieurs syst¢tmes de communication actuels. Les
codes convolutionnels avec décodage de Viterbi de longueur de contrainte inférieure a
dix atteignent des performances supé€rieures a la majorit€ des codes en blocs pour une
complexité équivalente. Cependant, en pratique, ils n’arrivent malheureusement pas a
atteindre la limite de Shannon. II est possible d’émettre une hypothése sur les raisons de
leurs bonnes, mais insuffisantes performances. Pour reprendre le développement sur le
codage aléatoire de Shannon décrit dans le chapitre précédent. Les consignes théoriques

a respecter pour I’obtention d’un syst¢me de codage optimal sont :

1) Codes de longueurs trés grandes.
2) Décodage optimal & maximum de vraisemblance.

3) Ensembles aléatoires.
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Les codes convolutionnels avec décodage de Viterbi satisfont aux deux premieres
conditions, mais malheureusement pas a la troisieme, puisque le codeur génere un code
suivant une regle bien précise, qui est 1’addition modulo-2 répétitive des connexions
fixes d’une machine 2 états finis. Les symboles des mots de code sont donc dépendants

les uns des autres et manquent par conséquent d’aléa.

Il est cependant important de noter que théoriquement 1’algorithme de Viterbi permet
d’atteindre les performances dictées par Shannon énoncées dans le chapitre précédent.
Néanmoins, que ce soit lors de I’introduction de I’algorithme de Viterbi [3] ou des codes
convolutionnels [2], la condition théorique nécessaire a 1’obtention de telles
performances est de choisir un code parmi un ensemble de codes convolutionnels variant

dans le temps sans périodicité.

La prochaine section traite des codes en graphes, ces codes a I’opposé€ des codes

illustrés jusqu'a présent, possedent une structure aléatoire.
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3.4 Codes en graphes

Le codage probabiliste a vu le jour lors de I’introduction des codes Turbo a la
conférence ICC de Genéve en 1993 [4]. Ces codes sont capables de se rapprocher de
maniere significative de la limite de Shannon. Cette découverte eut un impact
considérable, elle mit fin a la conjecture qui s’était installée au fil des années, a savorr,
qu’il était impossible sur le plan pratique, de concevoir un systeme de codage optimal au
sens de Shannon. La recherche de nouveaux systtmes de codages incitée par la
révolution Turbo permit, peut de temps aprés a Spielman [30] et McKay [31] de
redécouvrir les codes a faible densité de parité (LDPC) de Gallager [17]. Ils montrérent
que les codes LDPC avec une longueur de séquence entre 10° et 10* pouvaient eux aussi
parvenir a des performances similaires a celles des codes Turbo. Bas€ sur le travail de
Tanner [32], Wieberg, dans sa thése de doctorat [33] montra, que les codes dits
probabilistes pouvaient étre percus, comme une classe de codes modélis€s par un graphe
clairsemé et décodés par un algorithme somme-produit. Cette découverte permit
d’unifier les codes modernes et donna naissance a un nouvel axe de recherche intitulé

codes en graphes.

Dans cette section, la représentation graphique des codes linéaires est traitée. Afin
d’étudier 1’aspect probabiliste des codes en graphe, deux sortes de codes sont illustrés :

les codes LDPC et les codes Turbo.
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3.4.1 Représentation graphique des codes linéaires

Pour pouvoir représenter les codes linéaires sous forme de graphe, il est indispensable
d’exprimer a ’aide d’un systeme d’équations, la relation (3.4) ou (3.6), ou chaque
équation correspond a une condition que le code doit respecter, incluant des variables
dites internes et externes. Deux types de graphes sont illustrés dans cette section : les
graphes de Tanner et les graphes de Forney. Les graphes de Forney sont une extension
de ceux de Tanner. Ils simplifient la compréhension du décodage dans certaines classes
de codes. Afin d’illustrer ces deux représentations, prenons comme exemple le code

(7.,4) défini par la matrice génératrice suivante :

1100110
0010110

G=
1000011 (3.19)
000111 1]

Cette matrice implique une réalisation de sept équations linéaires homogenes sous [,
incluant quatre variables d’états :

Yo = U, + U,

Y =uy
Y, = Uy
Y, =u, (3.20)

Vy=u, +tu,+u,
Vs =u1+u2+u3+u4

y6=u3+u4

Il est possible d’exprimer ce code grace a un graphe de Tanner ou de Forney a partir de

la relation (3.20)
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Figure 3.9: Représentation graphique d’un code défini a I’aide de sa matrice

génératrice (a) graphe de Tanner (b) graphe de Forney

Les graphes de Forney et de Tanner sont des graphes bipartis [34]. Les graphes de
Forney et Tanner représentés par la figure 3.9 sont en réalité deux variantes d’un méme
type de graphe appelé factor graph [41]. Méme si le graphe de Tanner demeure la
référence [32], le graphe de Forney est de plus en plus utilisé, car il facilite d’une part, la
compréhension du décodage de certains codes en graphes, mais aussi, car il permet
d’établir une dualité entre la représehtation graphique d’un code défini a I’aide de sa
matrice génératrice et celle ou le code est défini & ’aide de sa matrice de parité [39].
Dans le graphe de Tanner de la figure 3.9 les variables externes (symboles codés) sont
représentées par des cercles pleins, les variables internes (bits d’information) par des
cercles vides et les contraintes par des rectangles de signe plus. Si une variable interne

est reli€e avec une contrainte, cela indique que cette méme variable fait partie d’'une des
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équations du systeme. Le graphe de Forney est différent, il représente les variables par
des arrétes, avec une forme spéciale en L pour les variables externes, ou les contraintes

sont illustrées par des rectangles de signes différents.

3.4.2 Codes LDPC

Les codes LDPC sont des longs codes définis par I’ensemble des N —K équations de
parité :

yH" =0 (3.21)

ou H est la matrice de parité binaire de dimension (N —K)XN :

(3.22)

.

Il
_ 0 O O O O O = O = O
SO O - O O = O O = O O
O O O O O O o~ O O O
O = O D =0 O O O
—_ O O O O O O O O O =
SO O = O = O O = O O O
O OO O o o0 = O 0O -~
S O O O = O = O = O O
-0 O O = O O O O O O

La distribution des 1’s est effectuée de manicre aléatoire, elle demeure relativement
faible, de ’ordre de N au lieu N*. Le graphe de Forney associé aux codes LDPC est
illustré par la figure 3.10, ce graphe a I'inverse de ’exemple illustré par la figure 3.9
représente un code défini I’aide de sa matrice de parité et non a I’aide de sa matrice

génératrice, le graphe de Forney traduit les équations de parité de la relation (3.21) sous
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forme de graphe. Le symbole 7t représente une longue permutation reliant les noeuds
ensemble. Nous verrons que cette permutation permet d’établir un lien avec d’autres
classes de codes qui sont munis d’entrelaceurs. Les premiers codes LDPC développés
par Gallager en 1961 étaient des codes réguliers [17]. Les codes réguliers ont la

particularité d’inclure le méme nombre d, de variables externes différentes et d’avoir le
méme nombre d, de variables externes dans chaque équation du systeme. d; et d,

peuvent étre aussi interprétés respectivement soit par le nombre de 1’s de chaque
colonne et de chaque rangée de la matrice H, soit par le degré des nceuds du coté gauche
(rectangles de signe égal) et du coté droit (rectangles de signe plus) d’un graphe de

Forney. Le nombre d’arétes est donc égal a :

Nd,=(N-K)d, (3.23)

Yo

Y

Y2

v

Figure 3.10: Graphe de Forney associé aux codes LDPC
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A partir de la relation (3.23), il est possible de définir le taux de codage R simplement &

I’aide des degrés d, et d, des nceuds du graphe :

_rN-K_d,
N d,

(3.24)

Une fois que la structure du code prend en compte ces deux contraintes, les 1’s de la

matrice H sont choisis de facon pseudo-aléatoire.

Le décodage des codes LDPC s’effectue a 1’aide d’une version itérative de I’algorithme

somme-produit [17]. A chaque itération, 1’algorithme affine les probabilités a posteriori
{ p(y/r),ye C} (APP), ou r représente la séquence regue observable. C’est la raison

pour laquelle cet algorithme s’appelle aussi belief propagation. L’algorithme somme-
produit est exact lorsque le graphe ne contient aucun cycle [40], ol un cycle d’un graphe

représente un sous-ensemble ordonné d’arrétes, tel que tout couple d’arrétes
consécutives puisse s écrire {(u,v),(v,w)}, (u et v sont des sommets) et que la premiére

arréte et la derniere arréte s’écrivent (a, b) et (c, a). Contrairement, lorsque le graphe
contient des cycles, le décodage devient itératif et n’est plus optimal a maximum de
vraisemblance. Cependant, les cycles sont indispensables pour réduire la complexité
[35]. Les techniques de décodage itératives ont, depuis la redécouverte des codes LDPC,
connu un succes important, car elles permettent de décoder certains codes de maniere
quasi optimale en en réduisant considérablement la complexité [35]. La faible densité
des 1’'s de la matrice H assure que le graphe est défini localement comme un arbre et
permet le bon fonctionnement de 1’algorithme de décodage. Le nombre d’itération reste

cependant élevé, entre 100 et 200.

L’amélioration majeure des codes LDPC depuis leur découverte dans les années

soixante est I’introduction des codes irréguliers [36]. Les codes LDPC irréguliers
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n’imposent aucune contrainte sur les degrés des nceuds du graphe. Récemment, un code
irrégulier développé par S. Y. Chung et al [37] fut capable d’atteindre littéralement la
capacité en se rapprochant de 0,0045 dB de la limite de Shannon. La réelle amélioration
des codes LDPC en relaxant la contrainte de régularité, réaffirme 1’importance de la
notion d’aléatoire. Effectivement, les codes LDPC réguliers contiennent déja une
structure aléatoire conséquente et le fait de relaxer simplement les conditions sur les

rangées et les colonnes de la matrice H améliore significativement les performances.

Apres avoir défini les caractéristiques principales des codes LDPC, et exposé dans le
chapitre 2 les éléments essentiels a la réalisation d’un codage optimal, nous pouvons
aisément tenter d’expliquer les raisons de I’excellente performance des codes LDPC.
Effectivement, les codes LDPC sont en parfait accord avec la théorie, puisqu’ils
renferment une structure aléatoire, sont longs et sont décodés par un algorithme quasi

optimal.

3.4.3 Codes Turbo

Les codes Turbo sont générés a I’aide de deux codeurs convolutionnels séparés par un
entrelaceur. Comme illustré dans la figure 3.11, les symboles de sortie du codeur sont
constitués de bits d’informations, de symboles codés générés par le premier codeur
convolutionne] et de symboles codés provenant des bits d’information permutés puis
encodés par un deuxieme codeur convolutionnel, qui est en général identique au
premier, mais qui peut étre différent. La permutation s’effectue grace a un entrelaceur.
Ce dernier joue un r6le majeur, car il permet d’une part d’ajouter de I’aléa, et d’autre
part de «brasser » I'information et d’augmenter la distance libre du code. Les
performances d’erreur du code augmentent avec la longueur de I’entrelaceur. La figure
3.11 illustre le premier codeur Turbo qui fut présenté a la conférence ICC en 1993. 1l
demeure 1’'un des meilleurs codes Turbo actuels.Il contient deux codeurs

convolutionnels récursifs de mémoire M =4 . L’entrelaceur utilis€ est de taille L=65536
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bits et le taux de codage est €gal a 1/3. Cependant, il est possible de le perforer [38] pour
obtenir des taux de codage 1/2 ou supérieurs a 1/2. Le graphe de Forney associé au code
Turbo est présenté dans la figure 3.12. On retrouve la longue permutation qui

s’apparente a celle du graphe de Forney des codes LDPC.

B B P
—
-®

- D
Yo
>+
Enntrelaceur
-t Yak

Figure 3.11: codeur Turbo, R=1/3 ayant

1+D*
1+D*+ D+ D*

g(D)=g,(D)=[ I

Le décodage des codes Turbo s’effectue également a 1’aide d’une version itérative de
I’algorithme somme-produit [39], le décodage s’opere sur le graphe en alternant a 1’aide
de la permutation, entre le treillis de gauche et celui de droite. Sur chaque treillis,
I’algorithme somme-produit est réduit a un algorithme de décodage de bits BCJR [40] ou
I’algorithme BCIJR est un algorithme qui maximise les APP sur un treillis.

La longue permutation, également retrouvée dans le graphe de Forney des codes LDPC,

signale 1’aspect aléatoire des codes Turbo. Les codes Turbo peuvent atteindre
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d’excellentes performances. Par exemple, le code généré par le codeur de la figure 3.11
peut atteindre 2 la dix-huitiéme itération une probabilité de bit en erreur de 10~ 4 0,7dB
de la capacit€ du canal [4]. Par contre en dessous de cette probabilité d’erreur, un
phénomene de plancher d’erreur (error floor) intervient. Ce dernier est causé par la
faible distance minimale inhérente aux codes Turbo [61], méme si la distance minimale
augmente avec la mémoire des codeurs convolutionnels qui inteégre le codeur Turbo, la
complexité devient ingérable pour des codes Turbo de mémoire supérieures a 6. Cette
distance minimale relativement faible est due en partie au fait que les codeurs
convolutionnels intervenant dans le systéme Turbo sont petits (longueurs de contrainte K
faibles). Il est montré que les codes Turbo sont asymptotiquement moins performants

que les codes LDPC et souffrent d’une distance minimale cinq a dix fois inférieure a ces

derniers [10].

Yio

Vi1

y12}>_

yl-"-lkk o = i {y“-‘

Premier ‘ Second
trellis trellis

Figure 3.12: Graphe de Forney associé aux codes Turbo
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Les codes Turbo restent cependant plus attrayants en termes d’application [41].
Effectivement, les codes Turbo sont peu complexes et relativement simples a
implémenter. Méme si I’entrelaceur constitue un handicap pour certaines
communications a temps réel, a cause du délai au décodage important qu’il engendre, les
codes LDPC sont en comparaison avec les codes Turbo beaucoup plus complexes. Cela
provient essentiellement du fait que les codes LDPC sont tres longs, ce qui demande de
tres nombreux calculs tant a I’encodage qu’au décodage, mais aussi que le décodage

requiert un tres grand nombre d’itération.
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3.5 Conclusion

Dans ce chapitre ont été exposées trois classes de codes. Le lien entre la théorie de
Shannon et les systemes de codage les plus performants fut établi. Le codage aléatoire
s’est révélé étre la pierre angulaire du codage moderne. Les codes LDPC respectent les
directives de Shannon pour atteindre la capacité et sont asymptotiquement optimaux.
Cependant, les codes Turbo et les codes convolutionnels avec décodage de Viterbi sont
les codes les plus utilisés en pratique. Les codes Turbo sont supérieurs aux codes
convolutionnels en termes de performance d’erreur, mais souffrent de complexité de
mise en ceuvre et le délai associ€ au décodage est €levé. L’objectif de la prochaine
section et de celui du mémoire dans son ensemble, est d’ajouter de 1’aléa aux codes
convolutionnels sans souffrir de délai de décodage excessif causé par un entrelaceur, et

profiter en méme temps de I’optimalité de I’algorithme de Viterbi.
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CHAPITRE 4

CODES CONVOLUTIONNELS A TEMPS VARIANT QUASI APERIODIQUES

4.1 Introduction

Comme indiqué dans les chapitres 2 et 3, la notion d’aléatoire est essentielle a la
réalisation d’un systeme de codage performant, que ce soit sur le plan théorique avec les
ensembles aléatoires de Shannon, que sur le plan pratique avec les codes en graphes.
Toutefois, compte tenu de I’excellent rapport entre performance et complexité des codes
convolutionnels avec décodage de Viterbi, ces derniers font partie des systemes, parmi
les plus utilisés en pratique [54], [55]. Afin de combiner I’aspect aléatoire des codes
modernes et I’efficacité pratique des codes convolutionnels avec décodage de Viterbi,
nous avons pensé faire varier les connexions du codeur convolutionnel de maniére
pseudo-aléatoire sur une longue période, et de modifier 1’algorithme de Viterbi pour
qu’il puisse s’adapter aux variations des connexions du codeur. Compte tenu du fait que
ces variations s’effectuent sur une longue période, nous avons nommé les codes générés
par ce systeme : codes convolutionnels a temps variant quasi apériodiques. On note que
les codes convolutionnels a temps variant ont déja été introduits dans le passé dans
divers contextes, que ce soit dans le but d’obtenir une distance minimale supérieure aux
codes fixes [42], [43], ou encore plus récemment, afin de construire une variante des
codes LDPC [45]. L’originalité de notre travail de recherche se situe dans I’aspect
aléatoire des connexions choisies sur une longue période et 1’utilisation d’un algorithme

de Viterbi adaptatif comme technique de décodage pratique.

Dans la premiere partie de ce chapitre, nous introduisons le mécanisme du codeur pour
cette nouvelle classe de codes, ainsi que le mécanisme et les propriétés de 1’algorithme

de Viterbi adaptatif. Ensuite dans la deuxi¢me partie, nous analysons les codes
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convolutionnels a temps variant quasi apériodiques systématiques et non-systématiques.

La simulation de ces deux systemes sera présentée ainsi que leurs performances d’erreur.

4.2 Codes convolutionnels a temps variant périodiques

4.2.1 Principes du codeur

Un codeur convolutionnel a temps variant périodique (CTV-P) de taux 1/n bit par
symbole peut étre représenté comme une machine linéaire a nombre d’états finis
consistant en un registre a décalage de K cellules et » modulo-2 additionneurs, connectés
a chaque instant donné dans une période T a certaines cellules différentes du registre,
impliquant que les connexions sont changées a chaque instant. La figure 4.1 illustre le
schéma de ce type de codeur. Les modules connexions actives au-dessus des
additionneurs modulo-2 ainsi que les connexions en pointillés de la figure 4.1 indiquent
que les connexions de chaque additionneur modulo-2 sont différentes a chaque instant

donné dans une période 7, puis se répetent sur une autre période T et ainsi de suite.

Il est possible de décrire les codes CTV-P a I’aide des matrices des connexions va,

J=1,2,..n qui sont définies comme les vecteurs temporels des vecteurs des connexions

définis dans la section 3.3.1.

N T
g_lj,l g_?.l g_/T'.l
1 2 T
6" =.G...6N= 1 S T i oo
_g.]j,K gjz‘,K g;,K_

ou chaque G',i=1....T équivaut au vecteur des connexions d’un codeur convolutionnel

fixe tel qu’illustré dans le chapitre précédent. L’indice temporel supérieur i indique que
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les vecteurs des connexions changent avec le temps. La périodicité des codes implique
que :

G =GY, i=1,2....T ,k=12,..[(h-T)IT]| (4.2)

ou & représente la longueur de la séquence d’information. La mémoire du codeur CTV-P

pour un code de taux 1/n bit par symbole est égale a M = K —1.

<« —————Kregistres a décalage—- -

?

‘ |
e
|

- Connexions = | Connexions = Connexions . Connexions =

actives actives = | actives ! actives |
‘ - i

o -

1 n e
| A 2
% : .71 symboles codés
i - . <
! - - B - par bit dentrée
R I, e

Figure 4.1: Schéma d’un codeur CTV-P de taux de codage 1/n

La matrice des connexions exprime la présence ou |’absence de connexions entre
I’additionneur j et les K cellules du registre a chaque instant donné de la période T avec

Jj=1,2,.n. Une cellule du registre est connectée a un additionneur si la valeur est égale

N

a ‘1’ et ne D’est pas si la valeur est €gale a ‘0’. Afin d’illustrer la matrice génératrice des
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codes CTV-P, nous devons redéfinir la matrice des connexions a I'aide de G,

i=1,2,...K, tel qu’illustré dans le chapitre précédent :

G" =G .G". .G i=12.K *3

Cette nouvelle notation permet d’alléger considérablement la notation de la matrice

génératrice des codes CTV-P, qui est définie par :

G' G, - - G' 0 0 0 : :
0 G* G} G’ 0 0 0 O
o o R 0 0 0 0
0 0 0 . 0 0 O
0 0 0 G7 G G" 0 0
G- 0 0 0 G' G G' o0 (4.4)
0 0 0 G* G} G’
0 0 ©

0 0 O S :

0 0 o0 GT G
: 0o o0 o

i 0 o0 0 |

Cette matrice est différente de la matrice génératrice des codes convolutionnels fixes

puisque les rangées ne sont pas strictement répétitives avec un décalage a droite.

Nous pouvons comparer par exemple, le code fixe de la figure 3.2 et le code CTV-P de
taux de codage R=1/2, de période T =3 et de mémoire M =3 ol les connexions variant

dans le temps sont dans ’ordre [17 15], [17 13] et [15 13], ou chaque nombre de ces

connexions correspond au vecteur des connexions G; i=12,..T, j=12..n sous
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forme octale 2 un instant i donné de la période T. Etant donné que la période T du code
CTV-P est égale a 3 et que le taux de codage est €gal a 1/2, dans notre exemple, I’indice
i=1,2,3et I’indice j=1,2. Les vecteurs des connexions du code fixe et les matrices des

connexions du code CTV-P sont donnés respectivement par :

G,=(111),G,=(1101) 4.5)
1111 1101

GV'=|1111 G'=10 11 (4.6)
1101 1011

A partir des relations (4.3), (4.5) et (4.6), il est possible de reformuler les vecteurs ainsi

que les matrices des connexions sous la forme G, et G::TV , et d’en déduire la matrice

génératrice du code convolutionnel fixe (4.7), ainsi que celle du code CTV-P (4.8) de

I’exemple.
T 1 1 1 1 0 1 1 0 0 O ]
01 11 1 1 01 1 0 0 0
0 01 1 1 1 1 01 1 0 0 O
G_ooo..‘..’—..'-.’-.oo
Fixe = 0 0 0 "-. - - e e 0 4.7)
0 0 0 - L
0 0 0
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‘1 1 1 1 101 1 0 0 O -

o 1 1 1011 1 1 0 0 0
001 110011 100 0
G=0001111101100

e 0 0 0111 01 1 1 10 (4.8)

0O 001 1 1 0 0 1 1 1

00 0 - o o
i 000 |

Nous constatons que la premiere rangée de la matrice génératrice des codes
convolutionnels fixes de la relation (4.7) se répete, avec un décalage d’une position,
d’une rangée a l'autre, alors que dans la matrice génératrice des codes CTV-P de la
relation (4.8), la répétition s’effectue par blocs de 7 =3 rangées, ce qui équivaut a la
longueur de la période. Lors de I’introduction du codeur CTV-QA dans la prochaine
section, la structure de la matrice génératrice sera comparée avec celle d’autres classes

de codes.

4.2.2 Génération des codes CTV-P

Les symboles a la sortie du codeur de la figure 4.1 représentent les symboles codés
faisant partie de 1’un des mots de code. Le code CTV-P dans son intégralit€ est obtenu
par I’ensemble des séquences codées générées par ’ensemble des entrées possibles. Ce

qui mathématiquement équivaut au produit matriciel modulo-2 de la matrice

d’information U de dimension (2" xh) avec la matrice génératriceG , ou U représente

I’ensemble des 2" séquences d’information (u,,u,,......u,) et h représente la longueur de

la séquence d’information :

C=UG (4.9)



61

4.3 Introduction aux codes convolutionnels a temps variant quasi apériodiques

Les codes convolutionnels a temps variant quasi apériodiques (CTV-QA) représentent
une extension des codes CTV-P, lorsque la période T est longue, entre 10° et 10* bits,
que la longueur de la séquence d’entrée varie entre 1000x7 et 2000xT et lorsque les
variations des connexions du codeur sur cette période s’effectuent de maniere pseudo

aléatoire.

4.3.1 Lien avec les codes Turbo et LDPC

La longue période des codes convolutionnels a temps variant quasi apériodiques
(CTV-QA) donne lieu a une matrice génératrice moins structurée que celle des codes
CTV-P. Ce qui, comme mentionné a plusieurs reprises dans les chapitres précédents est
un avantage tant sur le plan pratique que théorique. Le lien que nous tentons d’établir
entre les codes CTV-QA et les codes LDPC et Turbo n’a pas pour but de placer les trois
classes de codes au méme niveau. Nous voulons simplement appuyer les motivations
sous-jacentes a notre travail de recherche et montrer que le lien entre les codes Turbo et
LDPC avec les codes CTV-QA est plus prononcé que celui avec les codes

convolutionnels fixes ou avec les codes CTV-P.

Il a ét€ montré dans le chapitre précédent, que les uns de la matrice de parité H qui
caractérise les codes LDPC, sont générés de maniere pseudo aléatoire, avec certaines
conditions pour les codes dits réguliers et aucune pour les codes dits irréguliers. Nous
avons mentionné également, que le fait de relaxer les conditions de régularité améliore
les performances du code. De maniére similaire, les codes CTV-QA reproduisent un peu
le schéma des codes LDPC, dans le sens ou les uns de la matrice génératrice sont aussi

distribués de facon pseudo aléatoire sur 7 rangées de longueur nx K . La génération des
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uns de maniere pseudo aléatoire de la matrice génératrice des codes CTV-QA est liée

aux variations pseudo aléatoires des connexions du codeur sur une période 7.

La figure 4.2 illustre la matrice de parit€é d’un code LDPC irrégulier et la matrice

génératrice d’un code CTV-QA.

00007101 00 1010101 10
1000000 00 0101000 11
0100000 10 00100710 10
1010011 00 0001011 0 1
0001000 10 0000100 10

H=0 101000 00 G={0 000010 0 1
0000010 11 00000 O I 11
0001000 00 0000000 10
0100010 00 0000O0GOO 10
0001000 00 0000O0GOO 01
1 000100 0 1] 0000000 0 1

(@ (b)

Figure 4.2: comparaison entre la matrice génératrice des codes LDPC irrégulier (a) et

la matrice génératrice des codes CTVQA (b)

La comparaison entre les codes Turbo et les codes CTV-QA est moins facile a effectuer.
Les codes Turbo sont beaucoup moins propices a I’analyse que la majorité des codes
correcteurs d’erreurs [46]. Le lien entre les codes Turbo et les codes CTV-QA réside
principalement dans leur structure réciproque. Effectivement, les deux classes de codes
utilisent les codes convolutionnels classiques comme base. Le codeur Turbo illustré dans
la figure 3.2 du chapitre précédent est une concaténation de deux codeurs
convolutionnels séparés par un entrelaceur. Comme indiqué dans le chapitre 3,

I’entrelaceur a pour objectif partiel d’introduire de 1’aléa [46]. Nous avons pensé qu’il
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est possible d’assimiler la longue permutation des codes Turbo & la longue période T sur
laquelle, de facon pseudo-aléatoire, les connexions du codeur CTV-QA varient. Mais
d'une certaine maniere ces variations peuvent €tre considérées aussi comme une

modification des bits d’entrée pour un certain code convolutionnel fixe.

4.3.2 Génération des codes CTV-QA

La génération des codes CTV-QA ressemble a celle des codes CTV-P. La seule
différence réside dans la facon de choisir les variations des connexions du codeur. 1l est
néanmoins indispensable de noter que pour des codes variant sur une longue période de
maniere pseudo-aléatoire, un préprocesseur avant le codeur de la figure 4.1 est sans
doute indispensable d’un point de vue matériel, afin de garder en mémoire toutes les
futures variations du codeur. D’un point de vue analytique, étant donné qu’un code
CTV-QA est un code CTV-P avec une longue période, la représentation mathématique

(4.9) demeure inchangée.

4.3.3 Représentation graphique des codes CTV-QA

Les codes CTV-QA peuvent étre représentés soit sous forme d’arbre adaptatif, soit sous
forme de treillis adaptatif. Le diagramme d’état est inapproprié€ puisqu’il ne prend pas en

compte I’évolution temporelle.

4.3.3.1 Arbre adaptatif

La représentation sous forme d’arbre des codes CTV-QA ressemble a celle des codes
convolutionnels fixes présentée au chapitre 3. La différence existe uniquement au niveau
des symboles cod€s sur les branches. Ces symboles s’adaptent a présent aux variations
des connexions du codeur. La figure 4.3 représente un arbre associ€ a un code CTV-QA
de mémoire M=3 et de taux de codage R=1/2 ou les connexions du codeur sont choisies

de facon pseudo aléatoire sur une période 7=1000. Les quatre premiers ensembles de



64

connexions sur lesquels le codeur varie sont, donnés dans 1’ordre, sous forme octale par

[17 13}, [17 15]), [15 13] et [17 11].

00
00 So {000}
11
10
11— s,{100}
01
10
10— s,{010)}
01
00
01— s;{110}
11—

11
01 s, {001}
00
01
10 Ss{101}
10
01
11 Se{011}
10
11
00 s7{111}
00

00 S, {000}

00 S, {000}

L 11 S {100}

— 00—

Sy {000}

—11 52 {010}

-«—]—

11 S, {100}

00- S» {110}

Figure 4.3: arbre associé au codeur CTV-QA
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L’arbre de la figure 4.3 illustre seulement le début du code, ou les symboles codés sur
les branches, aux endroits ou ils devaient &tre identiques dans le cas d’un code

convolutionnel classique sont soulignés.

4.3.3.2 Treillis adaptatif

Le treillis des codes CTV-QA est considéré comme un treillis a temps variant. Comme
dans la représentation en arbre, les symboles codés sur les branches évoluent en fonction
des variations des connexions du codeur. La figure 4.4 illustre un treillis associé au
méme code utilisé pour la représentation en arbre. Mais ici, la figure couvre cinq unités
de temps au lieu de quatre, ou les cinq premiers ensembles de connexions variant dans le

temps sont, dans 1’ordre, sous forme octale : [17 13], [17 15], [15 13], [17 11] et [15 17].

‘000 'j\—0/00—>{>boo ~—0/00— 000 <—0/00-~ 000 ——0/00—» 000 ———0/00——» 000"
. \7/77 - \7/77 N \7/77 - 7/77 ‘ h I/II »
\ﬁ\"iod \ \1 00,',\ 000 - ~100) 00
" ,.\ o/, S 0/7 RRESE 0/7 RN O//I .
N ’\, N\ 0\/ . o AR
010, o010, & 4000 & o010

Z S o2
’/oo\ % ’/07 ’ /oo'
. e \ L S S o
Ko %, o L § smo 8 o
LS ’ : ; )
; 001 N, 90017 N 001
% 101y ‘ $.101 R 4101
e N N o) e
] Q) e 02
; CNICR | 0\\1\ e
1011 2 3011 2 3011
" i ) kS ) %
S 5, B
11 100 — S 111——1/01- 8111

Figure 4.4: treillis associé au codeur CTV-QA
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Les symbo]es codés sur chaque branche a chaque unité de temps de la figure 4.4 sont
inscrits avec un caractere différent, afin d’indiquer que les symboles sur les branches qui
transitent entre deux mémes états ne sont pas obligatoirement identiques a mesure que
I’on traverse le treillis. Le reste du treillis dépend des variations des connexions du
codeur. Les symboles sur les branches sont encore différents sur 7-5 unités de temps,
ensuite, le méme treillis se répétera sur T unit€s de temps et ainsi de suite. Maintenant
que le treillis adapté aux codes CTV-QA a été€ présenté, nous pouvons introduire

’algorithme de Viterbi adaptatif.
4.4 Algorithme de Viterbi adaptatif

Avant de présenter I’algorithme de Viterbi adaptatif, il est préférable de clarifier la
notion d’aléatoire présente dans les codes CTV-QA. Le principe est le méme que celui
des codes LDPC ou Turbo. Le décodeur est informé des connexions actives du codeur a
chaque instant de la période 7. Le fait que le décodeur connaisse les connexions actives
a chaque instant ne dénature cependant pas la notion d’aléatoire présente dans les codes
CTV-QA. Ce point est assez d€licat et porte souvent a confusion. Effectivement, comme
mentionné dans le chapitre précédent, le codage aléatoire consiste entre autres a assurer
que le code choisi a la transmission fasse partie d’un vaste ensemble. Il n’a pas pour

objectif d’introduire de I’incertitude dans le syst¢me de transmission.

Le décodage de Viterbi adaptatif est une variante de ’algorithme de Viterbi classique
évoluant sur le treillis 4 temps variant illustré dans la sous-section 4.3.2. Etant donné que
le treillis incorpore les variations des connexions du codeur, chaque chemin possible de

ce dernier équivaut a un mot de code €ventuel.

Considérons une séquence codée générée a I’aide d’un codeur CTV-QA. Cette séquence

est transmise a travers un canal Gaussien AWGN en assignant a chaque y, € {0,1} 1e
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symbole s(y;)€ {+a}, par le biais de la modulation 2-PAM. La séquence regue au

décodeur est :

r=s(y)+n (4.10)

ou n est une séquence Gaussienne indépendamment distribuée avec une moyenne O et

une variance N,/2 par dimension. Le décodage a maximum de vraisemblance €quivaut

comme dans le cas des codes convolutionnels classiques, a trouver la séquence codée y

qui minimise la metrlque"r—s(y)” pour en déduire ensuite la séquence d’information

qui a été transmise. Il est possible d’assigner la métrique "rk -s(y, )H~ a chaque branche

du treillis. Une fois que le treillis incorpore ces données, le décodage de Viterbi adaptatif
consiste a trouver la métrique minimale grace a l’algorithme ACS illustré dans le

chapitre précédent, sur I’ensemble du treillis adapté au code CTV-QA transmis.

L’algorithme de Viterbi adaptatif présenté dans cette section garde son optimalité et
n’est pas plus complexe (temps de calcul) que 1’algorithme de Viterbi classique [47].
Etant donné que le nombre d’opérations 4 chaque nceud est le méme, puisque nous

utilisons aussi I’algorithme ACS. La complexité de ce dernier est donc €galement de

I’ordre de 2¥ ,ou M représente la mémoire du codeur CTV-QA.

La prochaine section introduit les codes CTV-QA systématiques La simulation d’un

systeme de codage CTV-QA systématique pour un canal Gaussien sera aussi présentée.
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4.5 Analyse des codes CTV-QA systématique

Nous commencons par introduire les codes CTV-QA systématiques, car se sont, les
codes CTV-QA les plus simples a mettre en ceuvre d’un point de vue réalisation”. La
figure 4.5 illustre le codeur que nous utilisons pour la simulation des codes CTV-QA

systématiques de mémoire M=4.

Connexions
_actives.

Mo

\J

Figure 4.5: Codeur CTV-QA systématiques, R=1/2, M=4

.

Le module Connexions actives active certaines connexions a chaque instant sur une

o . . 5 ~ . .. .. .
période T, réactive “ces mémes connexions sur une autre période 7 et ainsi de suite.

* Ce point s’éclaircira lors de I'introduction des codes CTV-QA non systématiques.
5 Ce mécanisme est possible grice au prétraitement que nous présenterons dans la sous section 4.5.2.1.
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Le programme élaboré pour simuler les codes CTV-QA systématiques incorpore bien
évidemment un décodeur. Afin d’illustrer son fonctionnement, nous devons présenter

I’algorithme de Viterbi adaptatif pratique utilis€ dans la simulation des codes CTV-QA.

4.5.1 Algorithme de Viterbi adapté aux codes de longueur dite infinie

L’algorithme de Viterbi différe un peu quand il s’agit des codes convolutionnels de
longueur dite infinie. Afin de présenter la méthode utilisée pour simuler toutes les
variantes des codes CTV-QA illustrés dans ce mémoire, nous présentons dans cette

sous-section, I’algorithme de décodage de 1a mani¢re dont nous 1’avons programmé.

Lorsque les codes sont longs, ou de longueur dite infinie il n’est pas raisonnable
d’attendre que I’algorithme ait traversé tout le treillis avant de pouvoir décider du mot de
code (chemin du treillis) qui correspond a la séquence d’information qui a été
vraisemblablement transmise. Cela impliquerait d’une part une latence importante au
décodage, puisque le décodeur devrait attendre la transmission de l’intégralit€ de la

séquence codée avant de pouvoir décider du premier bit transmis et d’autre part, cela

obligerait le programme 2 garder en mémoire des matrices de taille 2 X N , oll N est la
longueur de la séquence codée et M la mémoire du codeur. La fagon de contourner ce
probléme est de prendre une décision a un instant donné sur les symboles codés transmis
il y’a plus d’un certain temps. Pour cela, il faut reculer d’une distance fixe (traceback

length) dans le treillis pour prendre une décision.

Dans le cas d’un code de taux de codage égal a 1/n bit par symbole, n symboles sont

s€lectionnés sur une branche entre les instants k et k-1 d’aprés le chemin de poids
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cumulé minimal sur le treillis entre les nceuds aux instants k et k+1,°, signifiant que le

délai au décodage est de ¢, bits.

«——tb-Distance de retour (Traceback length)—»

L k+1 k+t, (k+D+t,

Figure 4.6: Mécanisme de retour pour I’algorithme de Viterbi adapté aux codes de

distance dite infinie.

La figure 4.6 illustre un exemple o deux chemins de poids minimaux successifs sont
choisis (ligne pleine en caractére gras et ligne pointillée en caractere gras). Dans cet

exemple nous pouvons remarquer qu’a I'instant (k+1)+¢, tous les chemins minimaux

arrivant aux 2% nceuds, M=2 proviennent d’un seul et unique chemin avec une forte
probabilit€. Appuyant ainsi la thése que si ’on prend une longueur de retour assez
grande, ce procédé permet de ne pas attendre la transmission de la séquence dans son
intégralité pour que I’algorithme prenne une décision. Ce phénomene est une tendance et

non une certitude et plus #, est choisi assez grand, plus il y a des chances que cette

tendance se réalise. La distance de retour ¢, choisie pour les codes convolutionnels fixes

% Par chemin de poids cumulé, nous voulons dire que 1’opération ACS s’opere de maniére classique sur

oy )e . . M .
tout le treillis, et qu’a la profondeur &, les poids sur les nceuds correspondent aux poids des 2 survivants.
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est généralement de 5M . Dans le cas des codes CTV-QA, les simulations ont montré

que la longueur de retour égale a10M était suffisante.

4.5.2 Simulation des codes CTV-QA-S de taux de codage 1/2

Le programme de simulation des codes CTV-QA-S est divis€é en deux parties: un

prétraitement et un simulateur.

4.5.2.1 Prétraitement

Le prétraitement se divise en plusieurs étapes :

1. Le programme génére des ensembles de connexions de fagon pseudo aléatoire
pour un codeur de mémoire donnée, ou le nombre de connexions dépend de la

mémoire du codeur.

2. Le programme teste chaque ensemble de connexions sur un codeur
convolutionnel fixe avec décodage de Viterbi et retient ceux qui génerent des

performances d’erreur supérieures a un seuil prédéterminé y .

3. Une fois que plusieurs ensembles de connexions aient été sélectionnés, le

programme génere aléatoirement une distribution de ces ensembles de

connexions sur une période T de longueur comprise entre 10* et 10°.

4.5.2.2 Simulation et analyse des performances

Une fois le prétraitement terminé, le programme de simulation opere aussi en plusieurs

étapes :

1. Le programme encode !’information avec le codeur CTV-QA-S ou les
connexions de ce dernier varient d’aprés la distribution des ensembles de

connexions conservée lors du prétraitement.
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2. Ensuite le programme ajoute du bruit Gaussien aux symboles codés.

3. Puis le programme décode le signal recu a ’aide de ’algorithme de Viterbi

adaptatif que nous avons présenté précédemment.

4. Finalement, il calcule les performances d’erreur sur une large gamme de valeurs

de E,/N,.
e Code CTY-GA-S (M=4) 1
] ~esbe- Code CTV-QA-S (=6}
|~ Code CTV-QA-S (M=8)
B T R ST S TR b e
167
5 L T N L L T LT IR TTEOTRPTOTOIRy AR IR TP
g 4 © BPSK nonicodé
@ 410 u {
& 3
%
[ e [ T AU SORURUUPI SRR SOOI,
K :
g ................................
:g ’104 o
Ld
g
D. ............
166::
10 2 3 4 5 & 7 8 g 10
E¢/N, (6B)

Figure 4.7: Performances d’erreur de codes CTV-QA-S, R=1/2, T=5000, quantification

douce a 3 bits
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La quantification utilisée pour le décodeur est une quantification douce a 8 niveaux’.

La figure 4.7 illustre les performances d’erreur de codes CTV-QA-S pour des codeurs de
mémoires relativement faibles. Le tableau 4.1 relate les ensembles des connexions sous
forme octale sur lesquels chaque codeur varie de maniére pseudo-aléatoire sur une

période T =5000, ou chacun des ensembles des connexions sous forme octale du
tableau 4.1 correspond aux j vecteurs des connexions G’} sous forme octale, ou
Jj=12..net i peut prendre aléatoirement n’importe quelle valeur entre 1 et 7, d’apres la

distribution générée lors du prétraitement. Le nombre de possibilités d’ensembles de

connexions pour un code de mémoire M est donné par2”™" .

Tableau 4.1: Ensembles des connexions sur lesquels varie le codeur CTV-QA

systématique de taux de codage R=1/2

M | Ensembles des connexions :

4 | {[133],[131],[123],[125],[127],[135]}

6 | {[1135],[1137],[1107], [1 145], [1 153], [1 1071, [1 133], [1 175], [1 147],
[1115], [1 123], [1 1510, 11 173], [1 113], [1 161], [1 131],[1 167]}

8 | {[1727],[1647],[1757],[1557], [1677],[1755],[1515], [1551],[1661]
[1455], [1433], [1613],[1625], [1465], [1 645], [1 725], [1 467], [1 741],
[1547], [1435], [1763], [1 573], [1 627], [1 523], [1 745], [1 675], [1 735],
[1545], [1751], [1463], [1417], [1703], [1527], [1 573], [1 555], [1 655],
{1 705], [1 763], [1 563], [1 643], [1 745], [1 607], [1 775], [1 543], [1 531],
[1 613], [1541], [1 725], [1 567], [1 527], [1 517], [1 447], [1 711], [1 667],
[1637],[1717],[1637],[1565],}

" La quantification douce utilisée sera détaillée dans I’annexe II
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Les performances d’erreur de la figure 4.7 indique que les gains de codage obtenus par

des codes de longueur de mémoire M=4, M=6 et M=8 sont respectivement de 2,6 dB,

2,9 dB et 3,5 dB pour une probabilité de bit en erreur de107.

Les performances d’erreur illustrées par la figure 4.7 sont les résultats obtenus apres
’optimisation de plusieurs parameétres, tels que le nombre d’ensembles de connexions

sur lesquels varient le codeur, la longueur de la période, et le seuil . Cette optimisation

s’est effectué par le biais de plusieurs simulations répétitives de codes CTV-QA pour
plusieurs de ces parametres. Cependant malgré qu’un gain de codage de 3,6 dB ait été
obtenu par un code systématique relativement petit (faible longueur de contrainte), les
codes présentés sont loin de rivaliser avec la plupart des codes convolutionnels fixes non
systématiques avec décodage de Viterbi [58]. C’est la raison pour laquelle nous

n’étendrons pas plus I’analyse de ces codes.

Une fagon naturelle d’améliorer les performances des codes CTV-QA systématiques est
d’introduire les codes CTV-QA non systématiques. Nous verrons cependant, que ces

codes soulevent d’autres problemes liés & leur mise en ceuvre.
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4.6 Codeurs catastrophiques

Les meilleurs codes convolutionnels sont des codes convolutionnels non systématiques
non récursifs [48], [49]. L’extension aux codes CTV-QA non systématiques non
récursifs peut paraitre simple. Cependant a partir du moment ou le codeur n’est plus
systématique, certains problemes peuvent survenir, notamment le fait que le codeur peut

€tre catastrophique.

4.6.1 Codeurs convolutionnels fixes catastrophiques

Dans le cas des codes non systématiques le décodage de Viterbi reproduit avec le plus de
fidélit€ possible la séquence codée initiale. Un autre module se charge normalement de
transformer la séquence codée estimée en bits d’information. La figure 4.8 illustre un
systeme de communication utilisant un codeur convolutionnel non systématique de taux
de codage b/v et un décodeur de Viterbi classique ou le décodeur est divisé en deux
parties [28]. C’est le dernier module de la figure 4.8 qui a pour mission de retrouver les
bits d’information qui ont €été€ transmis a partir de I’estimation du mot de code. Ce
module est caractérisé par la matrice sous forme polynomiale G™'(D)de dimension

vXb qui résout I’équation [59] :

G(D)G'(D)=1,D', pourl=0 (4.11)

ou /, est la matrice unité de dimension bXb.

Jusqu’ici, il n’avait pas parit essentiel de diviser le décodeur en deux parties, car les
codes que nous avions simulés étaient systématiques. Sachant, que pour les codes
systématiques, on peut retrouver directement les bits d’information grice a 1’opération

ACS de I’algorithme de Viterbi.
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Figure 4.8: Systeme de transmission incluant un codeur convolutionnel ou le décodeur

est divisé en deux parties

Un probléme grave peut alors subvenir pour les codes non systématiques, lorsque le mot
de code décodé, contient un simple symbole en erreur qui cause une infinité d’erreurs
dans la séquence d’information décodée. Le codeur capable de produire un tel scénario
est appelé codeur catastrophique. Puisque les modules G(D) et G'(D) sont
complémentaires, un codeur est catastrophique lorsqu’il peut générer une séquence
codée contenant un nombre fini d’éléments différents de 0 avec une séquence

d’information contenant un nombre infini d’éléments différents de O [28].

Par exemple, le codeur convolutionnel non récursif non systématique de taux 1/18
caractéris€é par la matrice génératrice sous forme polynomiale G(D)=I1+D est

catastrophique.

¥ un codeur convolutionnel de taux 1/1 comprend une entrée et une sortie.
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Dans le chapitre précédent, les codeurs systématiques récursifs ont été€ présentés entre
autres, comme des codeurs capables, avec une séquence d’information finie, de générer
des séquences codées de longueur dite infinie. Dans notre cas, la situation est semblable,

seulement au décodage et non a I’encodage. Effectivement, le polyndme inverse de

I’exemple =1+D+D*+D’....... , qui doit retrouver la séquence d’information

transmise a les m€mes propri€t€s qu’'un codeur systématique récursif. Si le mot de code
constitué entierement de 0’s’ est transmis 2 travers le canal, et qu’au décodage une
erreur se produit sur un seul symbole, 1'information décodée sera constituée d’un
nombre infini d’éléments différents de 0. D’ou la définition de catastrophique, une
simple erreur perpétrée au décodage peut induire un nombre infini de bits en erreur a la
sortie du systeme .Ce qui correspond aussi a une boucle de poids zéro autre que la

branche qui boucle sur 1I’état zéro dans le diagramme d’état.

Plusieurs méthodes existent pour déterminer si un codeur convolutionnel est
catastrophique [50-52]. L’inconvénient principal est que la complexité de ces méthodes

augmente avec la mémoire et le nombre d’entrées et de sorties du codeur.

4.6.2 Codeurs convolutionnels a temps variant catastrophiques

Que les codes soient des codes convolutionnels fixes ou a temps variant, la définition
d’un codeur catastrophique reste la méme. Par contre, la détermination des codes
convolutionnels a temps variant catastrophiques [53], implique de mettre en relation les
codes convolutionnels fixes et ceux a temps variant. D’aprés [43], tout code
convolutionnel a temps variant avec une mémoire M et une période T de taux de codage
b/v est équivalent a un code convolutionnel fixe de taux de codage bT /vT avec une

matrice génératrice sous forme polynomiale :

® Le mot de code constitué enticrement de zéros fait, par linéarité, partie des mots de code des codes
convolutionnels
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e
G(D)=> K,D’ (4.12)
=0
ot M =[M/T] et:
B 1* 2k T *
GjT+] GjT+2 GjT+T
1* 2 *
Kj _ G:jT Gj:T+1 G?T:T—l (4.13)
_G:j—l)T+2 G(z;_})ﬂ} G]TT*H i

ou les G‘;*,j= 1,2,..K, u=1,2...T ont été définis dans la section 4.2 et par convention

G =0 pour j>K et j<O.

Prenons comme exemple le code convolutionnel a temps variant de taux de codage
R=1/2 et de période T =2 défini par les matrices des connexions G'',i=1,2..n

définies dans la section 4.2 :

G = LG = (4.14)

SO = =
O = = e

Ce qui correspond aux matrices génératrices sous la forme polynomiale pour chaque

instant de la période T =2 :

G,(D)=[1+D’,1+ D+ D?] G,(D)= [1+D,1+ D] (4.15)
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Nous devons a présent redéfinir les matrices des connexions G,.TV,i =1,2..nsous la forme

G" =(G',G"..G"),i=12,K:

6" =66 |=[111]
G, =[G;,6,* | =[o110]
G, =[G,',6,* |=[0100] (4.16)
G, =[G.,6.* |=[1001]

La matrice génératrice sous forme polynomiale du code convolutionnel fixe équivalent

de taux de codage R=2/4 est ainsi donnée par :

M =2 - Ter 6* 1 2% I 2 .
G(D)=ZK_,-D-’={‘ 2}-1{63 G“]D+[G5 G"]D

1* o 1 b It %
j=0 G, G G, G; G, G;

1110/ /0 DOD|[O 000
G(D)= + + o, (4.17)
0 0110 DO O] D 00O
1 1+D 1 D
GDD)=| .,
D> D 1 1

ol T=2, M =3, M" =[3/2]=2 et par convention G" =0 pour j>K et j<O

L’équivalence entre les codes convolutionnels a temps variant et les codes
convolutionnels fixes €tant a présent établie, déterminer si un codeur convolutionnel a
temps variant de taux de codage b/v est catastrophique équivaut a déterminer si un

codeur convolutionnel fixe de taux de codage bT /vI est catastrophique.
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Soit G(D) la matrice génératrice sous forme polynomiale d’un code convolutionnel C
fixe de taux de codage bT /vT €quivalente a celle d’un code convolutionnel a temps

variant C” de taux de codage b/ v et de période T . Si [50] :

PGCD(A,(D),A,(D),.......A (D))= D’ (4.18)

T
ol A.(D)représente le déterminant de la i des F Z[ZTJ sous matrice de G(D) de

taille [bT xbT], d =0et PGCD représente le plus grand diviseur commun, alors le code

convolutionnel a temps variant C" n’est pas catastrophique.

La complexité de I’algorithme augmente malheureusement de maniere exponentielle
avec la période T car il implique le calcul de plusieurs déterminants de matrices de taille
[bTxbT]. O’Dhonoghu et Burkley [53] utilisent aussi le lien entre les codes
convolutionnels fixes et ceux a temps variant pour trouver un algorithme qui détermine
si un code convolutionnel a temps variant est catastrophique de maniere plus rapide. Le
temps de calcul pour définir si un code CTV-QA est catastrophique demeure cependant
trop €levé, car les codes CTV-QA proposés ont par définition une tres longue période.
Nous allons donc supposer dans la prochaine section que les codes utilisés ne sont pas
catastrophiques, en faisant varier les connexions du codeur CTV-QA uniquement sur des

connexions de codeurs fixes non catastrophiques.
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4.7 Analyse des codes CTV-QA non systématiques

4.7.1 Réalisation du systéme

La présentation du décodeur divisé en deux parties distinctes ainsi que I’équivalence
entre les codes convolutionnels fixes et ceux a temps variant permettent de définir le
systeme de transmission utilisant un codeur CTV-QA non systématique. Dans le ca de
notre recherche nous n’avons pas cherché a retrouver la séquence d’information

directement a partir de I’algorithme Viterbi adaptatif, ce qui pourrait étre envisageable.

| : 1 | i A
1
i

x ; ‘ ‘ 4 e : x
—» Codeur CTV-QA P (D? dL_"COd.eur
Séquence Sl - fixe équivalent - Information
d'information o v L décodée
Mot de .
y Mot de code
code V| decocs
I |
e i
L ol Décodeur Viterbi
L Séquence adaptatif

} el regue

Figure 4.9: Systeme de transmission utilisant un codeur CTV-QA non systématique

Hormis le fait que le codeur CTV-QA non systématique puisse s’avérer catastrophique,
le systeme de la figure 4.9 ajoute de la complexité au décodage par rapport aux codes
CTV-QA non systématiques. Car le dernier module de la figure 4.9 inexistant pour les

~

codes CTV-QA systématiques, est associé a une matrice sous forme polynomiale

G'(D) de taille vT xbT , puisqu’un code CTV-QA de taux b/v équivaut a un code
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convolutionnel fixe de taux bT /vI [53], impliquant donc une latence au décodage de

I’ordre de T et donc une complexité additionnelle au décodage de I'ordre O(T") °,

4.7.2 Simulation des codes CTV-QA de taux de codage 1/2

La figure 4.10 illustre le codeur que nous utilisons pour la simulation des codes
CTV-QA non systématiques de taux de codage R=1/2 et de mémoire M=4

Connexions

[ 'C'on‘nexions'
actives - actives
7
ik
yzkr
>
Figure 4.10: Codeur CTV-QA non systématique, R=1/2, M=4

Le programme qui simule les codes CTV-QA est essentiellement le méme que celui

développé pour les codes CTV-QA systématiques a I’exception du fait, que les

10 O(nz) correspond a la complexité de la multiplication matricielle de deux matrices de taille nXn
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connexions choisies a chaque instant correspondent a celles d’un codeur convolutionnel

non catastrophique.

Probabilité d'erreur par symbole de la séquence codée

......... | PPN NN RPN

{ ~B—Code CTV-QA (M=4)
| —%—Code CTV-QA (M=6}
! M=8)

BPSK f

oncodé

Figure 4.11: Performances d’erreur de codes CTV-QA, T=5000, R=1/2, quantification

douce a 3 bits

Les performances d’erreur sont obtenues en comparant la séquence codée transmise

initiale et celle estimée apres le décodeur de Viterbi adaptatif. Le programme n’inclut

pas le dernier module de la figure 4.9 qui transforme le mot de code estimé en une
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séquence d’information estimée. Cette opération est censée, du moment ol le codeur
n’est pas catastrophique, retranscrire avec exactitude la séquence d’information estimée
[28]. Nous pouvons donc ignorer cette étape a condition que nous prenions bien en
compte le fait que la complexité du systeme a réellement augmenté en comparaison avec
les codes systématiques. La figure 4.11 illustre les performances d’erreur de codes
CTV-QA générés par des codeurs de mémoire 4, 6 et 8. Le tableau 4.2 relate les
ensembles des connexions sous forme octale sur lesquels chaque codeur varie de

maniere pseudo-aléatoire sur une période 7 =5000.

Tableau 4.2 : Ensembles des connexions sur lesquels varie le codeur CTV-QA de taux

de codage R=1/2

M |:Ensembles des connexions

4 | {[25 23], [27 24], [21 36], [23 35], [37 33], [33 271, [21 33], [31 35], [33 35],
[27 25], [33 37], [21 33], [25 31], [21 26], [33 31]}

6 | {[151 117],[137 167], [165 136], [125 104], [177 131], [161 123], [131 134],
[177 1151, [133 171], [143 164], [171 126], [117 172], [157 122], [175 115],
[145 113], [117 172], [157 135]}

8 | {[521427], [661 533], [677 575], [457 421], [673 465], [561 753], [607 571],
[737 453], [433 715], [513 401], [611 4771, [565 613], [547 525], [403 627],
[735 473], [703 421], [661 453], [717 471], [561 755], [633 411], [611 523]}

Nous constatons que les performances d’erreur sont supérieures a celles des codes
systématiques. Le gain de codage obtenu est de 5.1 dB pour une probabilit€ de bit en
erreur de10™°, pour un code de longueur de contrainte K=9. Les performances de ces
derniers restent malheureusement légérement en dessous des meilleures performances
des codes convolutionnels fixes pour une méme longueur de contrainte [58]. La raison
essentielle a cela est que la complexité de 1’algorithme de Viterbi adaptatif augmente de

maniere exponentielle avec la mémoire du codeur et oblige donc le codeur a disposé
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d’une mémoire relativement faible. Ce qui restreint considérablement 1’ensemble sur
lequel le code est choisit de mani¢re aléatoire et affaiblit considérablement la
composante aléatoire du systtme de codage proposé dans ce mémoire. Les résultats
obtenus sont le fruit de I’optimisation de plusieurs parametres tels que la période 7, le

nombre de connexions différentes sur lesquelles le codeur varie ou encore le seuil ¥ .

Les résultats présentés viennent confirmer le potentiel qu’offre la nouvelle technique de
codage proposée dans ce mémoire. Malgré que les longueurs de contrainte soient
relativement faibles, un gain de codage substantiel a été obtenu. Ce gain ne dépasse pour
le moment pas celui obtenu par les codes convolutionnels fixes avec décodage de Viterbi
qui génerent les meilleures performances pour une méme longueur de contrainte [58] et
n’est cependant pas suffisant, pour rivaliser avec les techniques de codages modernes
tels que les codes Turbo ou LDPC. Méme si les codes CTV-QA renferment une
structure probabiliste, nous pensons que la distance minimale des codes CTV-QA
simulés reste faible. Puisque la distance minimale des codes convolutionnels a temps
variant est apparentée a celle des codes convolutionnels fixes de méme longueur de
contrainte [43] et que pour des codes convolutionnels fixes de longueur de contrainte
comprise entre 5 a 9, la distance minimale des meilleurs d’entre eux est comprise
respectivement entre 5 et 12 [57]. Une fagon simple d’augmenter la distance minimale
est de simuler des codes de mémoires plus grandes. Seulement, comme mentionné
précédemment, la complexité de I’algorithme de Viterbi augmente de maniére
exponentielle avec la mémoire du codeur. Le simulateur développé pour cette recherche
est le premier en son genre, et reste un prototype. Le temps de simulation devient

ingérable pour des codeurs de mémoire supérieure a 8.

Afin d’augmenter la distance minimale des codes CTV-QA sans pour autant augmenter
la longueur de contrainte de ces derniers, la simulation des codes de taux de codage 1/3

est présentée. La réduction du taux de codage a cependant quelques désavantages.
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Hormis le fait que la complexité au décodage ait augmenté, ce procédé requiert une

augmentation significative de la largeur de bande.

4.7.3 Simulation des codes CTV-QA de taux de codage 1/3

La figure 4.12 illustre le codeur que nous utilisons pour la simulation des codes

CTV-QA de taux de codage R=1/3 et de mémoire M=6.

- D g

{ Connexions | i Connexions |
| actives | adtives o | actives |
| |
\A A Y
P &) o, i ]
o o (= v\+,~
‘ | —
| X
- -

Figure 4.12: Codeur CTV-QA non systématique, R =1/3, M=6

Les ensembles des connexions sur lesquels le codeur CTV-QA varie sont normalement
choisis a I’aide d’un prétraitement décrit dans la section 4.5.2.1. Néanmoins, apres

plusieurs simulations, nous avons remarqué que pour les codes de mémoire 8 il n’y a pas
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d’intérét réel a choisir certains ensembles de connexions particuliers plutdt que d’autres.
Au contraire, le fait que le codeur varie sur une trés large gamme de connexions
différentes améliore légerement les performances. La figure 4.13 illustre les

performances d’erreur des codes CTV-QA de taux de codage 1/3.

| —#—code CTV-QA (M=6

Probabilité de hit en efreur

Figure 4.13: Comparaison entre les codes CTV-Q-RS, R=1/3, M=6 et M=8, T=10000 et

les codes convolutionnels fixes , R=1/2, M=6 et M=8, quantification douce a 3 bits
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La figure 4.13 indique que les performances d’erreur des codes CTV-QA de taux de
codage 1/3 sont nettement supérieures a celles des codes CTV-QA de taux de codage
1/2. Le fait que la distance minimale des codes ait augmenté est sans doute la cause de
cette amélioration. I.’amélioration des performances d’erreur implique cependant une
augmentation de la largeur de bande de 33,33% [57]. Les performances d’erreur des
codes CTV-QA de taux de codage 1/3 sont malheureusement tout de méme inferieures
a celles des meilleurs codes convolutionnels fixes de taux de codage 1/3 [48]. Le tableau
4.3 relate les ensembles des connexions sous forme octale sur lesquels le codeur de

mémoire 6 varie de maniere pseudo aléatoire sur une période 7 =10000.

Tableau 4.3 : Ensembles des connexions sur lesquels varie le codeur CTV-QA de taux

de codage R=1/3

M| Ensembles des connexions

6 | {[145 157 121], [105 135 147], [157 135 166], {175 121 163], {147 113 175],
[131 103 177],[163 155 131], {117 125 155], [123 157 105], [127 135 143],
[1113 127 142], {171 101 113], [161 123 163], [157 177 105],}

8 | Plus de 7000 ensembles de connexions non catastrophiques.

Nous avons remarqué que le fait de supprimer le prétraitement sur le choix des
ensembles des connexions avait un léger impact positif sur les performances du code de
mémoire 8. Le nombre d’ensembles de connexions sur lesquels notre codeur varie ayant
augmenté, implique que I’ensemble des codes sur lesquels notre code est choisi a Jui
aussi augmenté. Il semblerait donc, qu’il y’ait un conflit de priorité entre I’importance de
la distance minimale du code et I’impact de la structure aléatoire de notre codage. Il est
possible qu’en dessous d’une certaine distance minimale, cela n’a pas énormément

d’intérét de chercher a créer un systéme de codage avec une structure aléatoire.
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4.8 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons présenté un systeme de codage basé sur la permutation des
connexions d’un codeur convolutionnel, sur une longue période de fagon pseudo
aléatoire, utilisant un algorithme de Viterbi adaptatif comme décodeur. L’objectif était
de proposer un systeme de codage pratique, bénéficiant des avantages de I’algorithme de

Viterbi tout en ajoutant de I’aléa par rapport aux codes convolutionnels classiques.

Les performances d’erreur des codes convolutionnels a temps variant quasi apériodiques
systématiques et non systématiques ont été présentées. Nous n’avons pour le moment
pas trouvé de codes CTV-QA dont les performances d’erreurs sont supérieures a celles
des codes convolutionnels qui générent les meilleures performances pour une méme
longueur de contrainte [58]. La raison essentielle a cela, est la limitation du systeme li€ a
la complexité au décodage des codes CTV-QA, qui oblige le codeur a disposer d’une
mémoire relativement faible et restreint considérablement 1’ensemble de codes sur
lequel notre code particulier est choisi de manicre aléatoire. Les codes non
systématiques se sont révélés étre, en termes de performance, supérieurs aux codes
systématiques. Cependant, nous avons remarqué que la longue période des codes
proposés dans notre recherche augmente de manicre significative la complexité (temps

de calcul) au décodage lorsqu’il s’agit d’un systeme de codage non systématique.

L’objectif premier de la recherche était de bénéficier des avantages de I’algorithme de
Viterbi tout en introduisant de 1’aléa aux codes convolutionnels classiques. Le fait que le
la complexité (temps de calcul) au décodage des codes CTV-QA non systématique soit
beaucoup plus élevée que celle des codes convolutionnels fixes équivalents dénature de
fait, un peu notre quéte initiale. Dans 1’objectif entre autres, de réduire la complexité au

décodage tout en proposant un systeme de codage compétitif en termes de performances,
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nous introduirons dans le prochain chapitre les codes convolutionnels a temps variant

quasi apériodiques systématiques récursifs.
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CHAPITRE 5

INTRODUCTION AUX CODES CONVOLUTIONNELS A TEMPS VARIANT
QUASI APERIODIQUES RECURSIFS SYSTEMATIQUES

5.1 Imntroduction

Nous présentons dans ce chapitre, les codes convolutionnels a temps variant quasi
apériodiques récursifs systématiques (CTV-QA-RS). Dans le chapitre précédent, il a été
montré que les codes CTV-QA non systématiques sont beaucoup plus complexes que les
codes convolutionnels fixes non systématiques. Dans le cas des codes convolutionnels
systématiques (CTV-QA ou fixe), le décodage de Viterbi (adaptatif ou pas) permet de
retrouver directement la séquence d’information. De fait, 1a complexité au décodage des
codes CTV-QA systématiques est nettement inférieure a celle des codes CTV-QA non
systématiques, car comme nous 1’avons vu dans le chapitre précédent, dans le cas des
codes CTV-QA non systématiques, c’est le module qui se charge de retrouver a partir de
la séquence décodée, la séquence d’information, qui augmente la complexité au
décodage de manicre considérable. Les codes CTV-QA-RS sont par définition
systématiques, ils ont donc une complexité (temps de calcul) assez proche de celle des
codes convolutionnels fixes. Puisque la complexité au décodage des codes CTV-QA-RS
est réduite a la complexité de I’algorithme de Viterbi adaptatif, qui, en termes de calcul,

est tres proche de I’algorithme de Viterbi classique.

Dans le chapitre 3, nous avons vu que les codeurs qui génerent des codes systématiques
sont non catastrophiques. Par conséquent, les codeurs CTV-QA-RS ne sont eux aussi,

pas catastrophiques.

Dans un premier temps, les propriétés des codes CTV-QA-RS qui different de celles des

codes CTV-QA non récursifs sont définies, ensuite a 1’aide de simulations, nous
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analysons les performances d’erreur de certains codes CTV-QA-RS de taux de codage
R=1/2 et nous les comparons avec les performances d’erreur des codes convolutionnels
fixes utilisant 1’algorithme de Viterbi, étant donné que la complexité au décodage des

codes convolutionnels fixes et des codes CTV-QA-RS est du méme ordre.

5.2 Propriétés des codes CTV-QA-RS

Un codeur CTV-QA-RS est un codeur CTV-QA systématique auquel il a été ajouté une
boucle de retour fixe. La figure 5.1 illustre le schéma d’un codeur CTV-QA-RS de

mémoire M=4.

Connexions:
actives

e
E Tﬁ;» ka

Figure 5.1: Codeur CTV-QA-RS, R=1/2, M=4

Comme dans le cas des codes CTV-QA non récursifs, les modules connexions actives
au-dessus des additionneurs modulo-2 ainsi que les connexions en pointillés de la figure

5.1 indiquent que les connexions de chaque modulo-2 additionneur sont différentes a
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chaque instant d’une période 7. Les matrices des connexions G/.TV, j=1,2,..n définies

dans le chapitre précédent ne sont pas bien adaptées a la définition des codes
CTV-QA-RS. La boucle de retour implique que la matrice génératrice sous forme
polynomiale du code fixe dont les connexions correspondent aux connexions du codeur
CTV-QA-RS a un instant donné peut étre semi-infinie. De fait, il est plus simple de
caractériser les codes CTV-QA-RS a I’aide d’une suite de termes €crits commodément

sous forme octale :

{[Aq,,a,,,...a,].[Aa,,a,,,..a,,].... [A.a,7.a,7,...a, 1]} (5.1)

Chaque €lément de (5.1) correspond aux connexions du codeur a un instant donné de la
période 7. La lettre A donne une information sur les connexions constituant la boucle de
retour, cette derniere, représente le nombre octal équivalent au nombre binaire

reme

(X3 Xy5 Xyeerea Xy ), X € {0,1}, on x, =1 silasortie ala j*** unité de retard est connectée
a la boucle de retour et x; =0 dans le cas contraire. Les €léments a, ; sont définis

comme les vecteurs des connexions Gi'f, j=12,.T, i=1,2,..n—1correspondant aux #-1

symboles de parité définis dans les chapitres 3 et 4. Par exemple, dans le cas de la figure
5.1, A=37, ce qui correspond au vecteur binaire (11111), puisque la boucle de retour est

connectée a la sortie de toutes les unités de retard.

Dans le chapitre 3, nous avons vu que ’'une des particularités des codes convolutionnels
récursifs est de pouvoir générer un code de longueur infinie avec une séquence
d’information finie. Cependant, nous avons constaté que la séquence infinie générée par
le codeur récursif contenait une période. Dans le cas d’un codeur CTV-QA-RS, la
récursivité implique que la séquence codée est infinie. Seulement, la période est trés
longue, de I’ordre de 7. Un seul bit non nul d’information peut générer donc une

séquence codée quasi apériodique.
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5.3 Simulation des codes CTV-QA-RS de taux de codage 1/2

Le codeur utilisé pour les simulations des codes CTV-QA-RS de mémoire M=4 est celui
de la figure 5.1. A chaque instant donné de la période T, des connexions différentes sont
choisies de maniére pseudo aléatoire a 1’aide d’un procédé identique a celui du chapitre
précédent décrit dans la section 4.5.2. Le décodage utilisé est 1’algorithme de Viterbi

adaptatif illustré dans le chapitre précédent. La figure 5.2 illustre les performances

10- [ P | P . | AN
; —s#— Code CTV-QA-RS (M=4)
| —s—Code CTV-QA-RS (M=6}

T PR T SRS .| —#-Code convoluticnnel fixe; G=[23 35] (M=4)
o . ﬁ:\‘m*‘*x«»\ ------------------ L —-»--Code convoluionnel fixe; G=[133 171] (M=6) H
CR e : : r 5 5

Probabilité de bit en-erreur

Figure 5.2: Comparaison entre les codes CTV-Q-RS, R=1/2, M=4 et M=6 T=10000 et

les codes convolutionnels fixes , R=1/2, M=4 et M=6, quantification douce a 3 bits
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d’erreur des codes CTV-QA-RS et les compare avec les codes convolutionnels qui

géneérent les meilleures performances pour une méme longueur de contrainte [58].

Nous constatons que les performances des codes CTV-QA-RS sont a peu prés
équivalentes a celles des codes CTV-QA non récursifs (figure 4.11) mais demeurent
légerement en dessous de celles des codes convolutionnels qui génerent les meilleures
performances pour une méme longueur de contrainte (figure 5.2). Les ensembles des
connexions sous forme octale sur lesquels le codeur varie de maniére pseudo aléatoire

sur une période T =10000 sont données dans le tableau 5.1.

Tableau 5.1 : Ensembles des connexions sur lesquels varie le codeur CTV-QA-RS de

taux de codage R=1/2

M | Ensembles des connexions

4 | {[37 31],[37 27], [37 211, [37 22], [37 33], [37 22], [37 26]}

6 | {[177 131], [177 155], [177 135], [177 127], [177 153], [177 115], [177 131],
[177 133], [177 132], [177 161]}

Les codes que nous avons simulés sont définis de la maniere ou chaque €élément de la
suite de T éléments de (5.1) représente un des ensembles des connexions du tableau 5.1

pour une mémoire donnée.

Les codes convolutionnels fixes que nous avons simulés sont des codes non
systématiques. Les codes systématiques récursifs ou non sont connus pour avoir des
performances inférieures aux codes non syst€ématiques [59]. Donc bien que les
performances obtenues par les codes CTV-QA-RS soient 1égerement inférieures a celles
des codes convolutionnels, il reste cependant important de prendre en compte le fait que

la composante systématique du code a tendance a dégrader les performances d’erreur.
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5.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons introduit une nouvelle classe de codes intitulée : codes
convolutionnels a temps variant quasi apériodiques récursifs systématiques. Ces codes
sont basés sur la permutation des connexions d’un codeur convolutionnel sur une longue
période dans le temps, ou les registres du codeur sont connectés a une boucle de retour.
De bonnes performances d’erreur ont été obtenues. Cependant, nous n’avons pas réussi a
trouver un code CTV-QA-RS qui surpasse, pour une méme longueur de contrainte et
pour un méme taux de codage, le meilleur des codes convolutionnels fixes existants. La
raison a cela est la méme que celle qui a été évoquée dans le chapitre précédent, a savoir
que les limitations pratiques provenant de la complexité du systeéme obligent le codeur a
disposé d’une mémoire relativement faible. La complexité (temps de calcul) au
décodage des codes CTV-QA-RS est équivalente a celle des codes convolutionnels
fixes. Nous avons vu dans le chapitre précédent que le décodage des codes CTV-QA non
récursifs peut s’avérer trés complexe, car il implique des manipulations de matrices de
tres grandes tailles, relatives a la longueur de la période T. Nous avons également
remarqué que les performances d’erreur des codes CTV-QA-RS sont assez proches de
celle des codes CTV-QA non récursifs. Ainsi, il est possible de conclure que les codes
CTV-QA-RS sont nettement plus compétitifs que les codes CTV-QA non récursifs non

systématiques en termes de rapport entre performance et complexité.

Le fait que les recherches n’ont pas abouti a la découverte d’un code CTV-QA-RS qui
surpasse le meilleur des codes convolutionnels fixes pour une méme longueur de
contrainte ne signifie pas qu’il sera impossible dans le futur de trouver un code
CTV-QA-RS capable d’une telle prouesse. Effectivement, il est trés possible que la
simulation de codes CTV-QA-RS de mémoire plus grande permettra d’atteindre cet
objectif. Méme si I’augmentation de la mémoire reste limitée car la complexité de

I’algorithme de Viterbi augmente de maniere exponentielle avec la mémoire du codeur.
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CHAPITRE 6

CONCLUSION

6.1 Bilan de recherche réalisé

Dans ce mémoire nous avons proposé€ une nouvelle technique de codage basée sur une
construction aléatoire, dans I’objectif de profiter des avantages de 1’algorithme de
Viterbi tout en ajoutant de 1’aléa par rapport aux codes convolutionnels classiques. Cela
a été possible grace d’une part, a la réalisation d’un codeur convolutionnel dont les
connexions varient dans le temps de maniere aléatoire et d’autre part, grice a
I"élaboration d’un algorithme de Viterbi adaptatif appropri¢ au codeur. Nous avons
présenté les codes récursifs et non récursifs et nous avons analysé le rapport entre

performance et complexité de ces codes.

Les performances d’erreur obtenues ne sont pour le moment pas suffisantes pour
justifier D'utilisation de ce systéme de codage dans des systeémes de communication
actuels, car les performances des codes proposés n’ont pas réussi a surpasser les
meilleurs codes convolutionnels fixes et de ce fait, il n’y a pas pour le moment de
justification a leurs utilisations sur un plan pratique. La simulation des codes de taux 1/3
a révélé I'impact de la construction aléatoire du codage pour des codes de mémoire 8.
Effectivement, dans ce cas précis, il n’y a pas d’intérét réel a choisir certains ensembles
de connexions particuliers plutdt que d’autres. Au contraire, le fait que le codeur varie

sur une tres large gamme de connexions différentes améliore légerement les

performances.

En termes de complexité au décodage, seuls les codes systématiques se sont révélés etre

compétitifs aux codes convolutionnels fixes. Nous pensons que ceux sont les codes
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systématiques récursifs qui pourraient €tre dans des travaux futurs, compétitifs en termes
de rapport performance contre complexité aux codes convolutionnels fixes. Etant donné
que les performances d’erreur des codes récursifs systématiques sont nettement
supérieures a celles des codes systématiques non récursifs et sont légerement inférieures

a celles des meilleurs codes convolutionnels fixes.

Nous pensons que la composante al€atoire des codes proposés dans ce mémoire est
largement atténuée par les contraintes pratiques qui restreignent le codeur a disposer
d’une mémoire tres petite (inférieure a 8). Dans ce sens, nous envisageons dans la

section suivante plusieurs améliorations futures possibles liés a ce probleme.
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6.2 Améliorations envisageables

Dans un premier temps, le moyen de rendre les nouveaux codes proposé€s dans ce
mémoire plus performants est sans doute la mise en ceuvre d’un codeur de mémoire plus
grande. Malgré, que le temps de calcul au décodage augmente de maniere exponentielle
avec I’augmentation de la mémoire du codeur, celui mis en ceuvre pour ce mémoire reste

un prototype et il est possible de I’optimiser en le réalisant en matériel.

Deuxiemement, une analyse théorique approfondie ainsi que la recherche de bornes
supérieures sur la probabilité d’erreur du systtme en fonction de la distribution des
variations des connexions serait nécessaire. Cette analyse facilitera la recherche de bons

codes.

Ensuite, il serait intéressant de tester les codes proposé€s dans des canaux a
évanouissement. Effectivement, il se peut que la variation dans le temps ainsi que la
structure aléatoire des codes propos€s dans ce mémoire ajoute de la diversité et soit ainsi

bénéfique pour ce genre d’application.

Nous pouvons envisager aussi une extension des codes convolutionnels & temps variant
quasi apé€riodiques récursifs en faisant varier dans le temps les connexions qui sont reliés

a la boucle de retour.

Finalement, nous pouvons imaginer un systeme de codage identique qui ferait varier les
connexions d’un codeur convolutionnel sur une longue période, seulement cette fois le
codeur serait de mémoire beaucoup plus grande et pourrait étre ainsi décod€ par un
algorithme séquentiel. Malgré que le décodage ne soit plus optimal, nous pourrions
bénéficier pleinement de la structure aléatoire du systeme de codage proposé dans ce

mémoire.
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Annexe I

Loi faible des grands nombres et borne de Chernoff

I.1 Loi faible des grands nombres

Si l'on considére N variables aléatoires indépendantes définies sur un méme espace
probabilisé, ayant mé&me variance finie et méme espérance notée E(X), la loi faible des

grands nombres stipule que, pour tout réel € strictement positif, la probabilité que la

s’éloigne de I’espérance de plus de €, tend

vers 0 lorsque N — oo,

1.2 Borne de Chernoff

Soit §,, la somme de N variables aléatoires X ,X,,....... X, uniformément et

identiquement distribuées avec une moyenne _)Z=EX[X]. Pour tout 7>X, la

probabilité que S, = N7 est borné supérieurement par :

P{S, 2Nt} <e V@ 11

ol 'exposant de Chernoff E (7)est donn€ par :

E (1)= max ST— U(s) 1.2)

lorsque u(s)=log E, [¢™].
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Annexe I

Quantification du canal

Dans le cas d’un décodeur de Viterbi idéal, les symboles codés corrompus par le bruit a
la sortie du canal peuvent prendre n'importe quelle valeur dans [l . Seulement en

pratique, ces derniers sont quantifi€s en un nombre fini de valeurs discretes afin de

réduire la complexité de I’algorithme de Viterbi.

II.1 Quantification dure

Dans le cas d’une quantification dure, les symboles codés corrompus par le bruit a la

sortie du canal peuvent prendre deux valeurs :

entrée

Figure 1.1 : Schéma d’un quantificateur dure



109
I1.2 Quantification douce

Dans le cas de la quantification douce a A bits, les symboles codés corrompus par le

bruit & la sortie du canal vont étre transformés par un quantificateur en 2* valeurs

discretes (ou binaires) lorsque 4 > 2.

Afin d’illustrer un exemple de quantification douce a 3 bits, nous allons supposer que les

composantes du vecteur transmis a 1’entrée du canal vectoriel sont {ia} = {-_H} et que le

bruit ajouter par le canal ait une moyenne nulle et une variance égale 8 N,,/2. La figure

I1.2 illustre un quantificateur doux a 3 bits.

Asortie
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Figure 11.2 : Schéma d’un quantificateur doux a 3 bits
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ol D estégala:

D=0,5 f—l————— (I1.2)
2E, /I N,)

lorsque E; représente I’énergie par symbole.



